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»Kwartalnik Elektroniki i Telekomunikacji” — Electronics and Telecommunications
Quartery jest kontynuatorem tradycji powstatego 50 lat temu kwartalnika p.t. ,,Rozprawy
Elektrotechniczne”.
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lub za granica. Utatwia to dodatkowo fakt, ze w Kwartalniku sq publikowane artykuty
w jezyku angielskim.

Nadestane do redakcji artykuty sa publikowane w termini okoto p6t roku, w przypadku
sprawnj wspotpracy Autora z Redakcja. Wytyczne dla Autoréw dotyczac formy publikaciji
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Metody syntezy dedykowane dla struktur FPGA typu
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W artykule przedstawiono metody syntezy przeznaczone dla ukladéw FPGA typu
tablicowego. Giéwnym elementem zaproponowanych metod jest dekompozycja funkcjonal-
na, oparta na teorii Curtis’a. Réznica pomigdzy zaproponowanymi metodami syntezy thwi
w kierunku prowadzenia dekompozycji. W picrwszej metodzie stosuje si¢ tzw. dekompozy-
cje ,,od wejsé do wyjse”, w odréznieniu od drugiej, w ktérej stosuje sie ,,0d wyjs¢ do wejéé”,
Wyniki eksperymentow jednoznacznie pokazaly, Ze lepsze rezultaty uzyskuje sie wykonujac

£ 23y

podzial projektowanego ukladu metods ,,0d wejsé do wyjsé”. W artykule zawarto réwniez
poréwnanie przedstawionych metod dekompozycji z innymi, znanymi z literatury metodami
syntezy, bazujacymi na dekompozycji.

Slowa kluczowe: synteza logiczna, dekompozycja, podzial, FPGA

1. WPROWADZENIE

Podstawowym problemem syntezy ukladéw cyfrowych na bazie struktur FPGA
typu tablicowego jest sposéb podzialu projektu na czesci, realizowane w odrebnych
konfigurowalnych blokach logicznych [2, 20].

Struktura wewngtrzna ukladéw FPGA typu tablicowego (ang. Look-up Table) skla-
da si¢ z matrycy konfigurowalnych komérek otoczonych na obrzezach blokami wej-
Scia/wyjScia. Pomigdzy rzgdami i kolumnami konfigurowalnych komérek znajduja sie
kanaly z liniami polaczeii. Mozliwos$¢ prowadzenia polaczesi jedynie w wydzielonych
do tego celu kanalach sprawia, ze réwnie waznym etapem syntezy staje sic sposéb
rozmieszczenia blokéw wewnatrz struktury (ang. placement) oraz sposéb prowadzenia
polgczen (ang. routing). Poniewaz zasoby logiczne konfigurowalnych blokéw logicz-
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nych umozliwiajg realizacj¢ dowolnej funkcji o okreslonej liczbie argumentéw stgd
strategicznym etapem calej syntezy jest dekompozycja, stanowigca podstawe podziatu
calego projektu na poszczegodlne czesci o zadanej liczbie wejsc.

Pojawienie si¢ na rynku ukladéw FPGA typu tablicowego doprowadzito do ogrom-
nego wzrostu zainteresowania elementami dekompozycji, pierwotnie (lata 60-te) wy-
korzystywanymi w procesie minimalizacji, stanowigc uzupelnienie metody Quine’a-
McCluskey’a. Podstawowe elementy klasycznego modelu dekompozycji funkcjonalnej
wprowadzone przez Ashenhurst’a w drugiej polowie lat pigédziesigtych [3] i rozsze-
rzone w latach szesCdziesiatych przez Curtis’a [8, 9] stanowig do dnia dzisiejszego
podwaliny wigkszoSci opracowanych algorytméw dekompozycji. Klasyczny model de-
kompozycji doskonale wpasowuje si¢ w potrzeby syntezy logicznej dedykowanej dla
struktur FPGA typu tablicowego.

Celem niniejszego artykulu jest przedstawienie dwéch metod syntezy réznigcych
-sig przede wszystkim kierunkiem prowadzenia dekompozycji (,,od wejs¢ do wyjsé”;
,»,0d wyjs¢ do wejsc”), ale rowniez sposobem korzystania z dekompozycji ztozonych.

2. PODSTAWY TEORETYCZNE

Niech f bedzie n—wejSciows i m—wyjsciowa funkcjg logiczng odwzorowujacy zbiér
B" w zbiér B" tzn. f : B" — B"™, gdzie B = {0,1}. Niech Y = f(I,_1,---, I}, Iy),
gdzie ¥ = {yu-1, -+, ¥1, Yo}. Podstawg rozlacznej dekompozycji funkcjonalnej stanowi
ponizsze twierdzenie.

Funkcja f': B" — B™ podlega dekompozycji tzn.

J(Xa, X1) = Flgi(X1), g2X1), -, g(X1), X2]
Xy =y, Iy, Lol Xo = {Ley, -+, Tewrs 1) (D

wtedy i tylko wtedy, gdy zlozZono§¢ kolumnowa matrycy podziatéw v(X,|X;) < 27.

Powyzszy model dekompozycji, obok rzadziej wykorzystywanego modelu dekom-
pozycji nierozlgcznej, stanowi podstawe szeregu algorytméw syntezy dedykowanej dla
struktur FPGA typu tablicowego. Popularno$é dekompozycji roztgcznej wynika z faktu,
iz w wigkszo$ci przypadkéw prowadzi ona do poréwnywalnych rozwigzan co dekom-
pozycja nieroztgczna. Dodatkowo nieznaczne korzysci uzyskiwane po zastosowaniu
modelu dekompozycji nierozigcznej okupione sa znaczng komplikacjg algorytméw po-
szukiwania tego typu rozwigzan.

Wykorzystanie przedstawionego modelu dekompozycji rozlacznej odpowiada roz-
biciu wielowyj$ciowego bloku scharakteryzowanego uporzadkowang parg liczb (liczba
wejsc, liczba wyjs¢) wynoszgcg (n, m) na dwa inne o parametrach (k, p) i (n—k+ p, m).
Rozbicie ukladu odpowiadajgce dekompozycji wielowyjsciowej funkcji przedstawiono
na rysunku 1.
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Blok wolny
X g1

y ,Vm~1

Lox = — 5
g (k P) gp(X/) g

= ;

Y AN X Vo

(n,m) |0 |
(n-k+p, m)

Rys. I. Rozlaczna dekompozycja wiclowyjsciowej funkeji i odpowiadajace jej rozbicie uktadu

Fig. 1. Disjoint decomposition of multi-output function along with a circuit partitioning

Przykiad 1 )
Rozwazmy przykladows funkcje f : B® — B? opisang za pomocg matrycy podzia-
16w przedstawionej na rysunku 2.

cde
ab 000 001 010 011 100 101 110 111
00 1 00 1 6O | OO | 0O | -1 00 | 01 | 00
01 0- 01 | 01 11 11 | 01 1- 1-
10 11 11 11 0- 1 00 | 11 -- -0
11 10 - 1 00 | 11 -1 10 1- 11
A A D C B A B C

Rys. 2. Matryca podziatéw przyktadowej funkeji f: B — B2

Fig, 2. Partition matrix of exemplary function f : B> — B

Zbidr argumentéw funkeji I = {a, b, ¢, d, e} mozna podzieli¢ na dwa roztaczne
podzbiory, z ktérych X = {c, d, e} zawiera zmienne skojarzone a kolumnami matrycy
podziatéw, natomiast X, = {a, b}, zmienne skojarzone z wierszami matrycy podziatéw.
Zbiory X, X, spelniajg warunki twierdzenia o dekompozycji tzn. X; U X; = [ oraz
X1 N X, = ¢. Zbiory X|, X» nazywane sg odpowiednio zbiorem zwigzanym i wol-
nym. Kolumny matrycy podzialéw tworzg cztery rézne wzorce kolumn A, B, C, D.
Méwimy, ze zlozonosé kolumnowa matrycy podzialu v(X,|X;) = 4. Wzorce kolumn
mozna rozrézni¢ za pomocg dwéch bitéw. Prowadzi to ostatecznie do przyktadowego
przedstawienia analizowanej funkcji w postaci przedstawionej na rys. 3. Blok zwigzany
posiada dwa wyjscia odpowiadajgce funkcjom gi(X;) oraz g(X1).

Celem dekompozycji funkcji jest odpowiedni podziat projektowanego uktadu lo-
gicznego na podukiady o zadanej liczbie wejs¢ i wyjsé (realizacja uktadu cyfrowego
w strukturach FPGA typu tablicowego zawierajacego konfigurowalne bloki logiczne).
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g 2 de
ab 00 01 11 10 c 00 01 11 10
A g’gX’) g-’(gf’) pol 00 101 [ 00 00 0] A ] A C D
B 0 X 011 01 | 11 |11 |01 1{B | A C B
c : 100 11 1001 00 | 11 gilX)  gAXp)
D] 0 11010 ] 11 | 11 | 00
A B C D
Yiy:
gi1(Xy) =de+cd y=a g{(X)) g2(X))+a b g(X))+bgy(X))
g2(Xy)=ce+de m=ab gy(Xy)+a b gr(X)+bgy (X)) +a gi(X)) g2(X1)
. %)
d &) ¥
e
El s y]
b

Rys. 3. Wynik dekompozycji oraz implementacja przykiadowej dwuwyjsciowej funkcji

Fig. 3. Result of decomposition and implementation of exemplary two-output function
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Rys. 4. Istota dekompozycji metody ,,0d wejsé do wyjse”

Fig. 4. The essence of the ,input-to-output” decomposition
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Ze wzgledu na kierunek prowadzenia podzialu ukiadu w poszezegdlnych krokach,
mozna wyrozni¢ metode dekompozycji ,,od wejSé do wyjsé” lub ,,od wyjsc do wejsc”.

Pierwsza metoda polega na zapewnieniu realizowalnosci funkcji, najpierw w blo-
ku zwigzanym, a nastgpnie poszukiwaniu rozbicia bloku wolnego. W procesic po-
szukiwania odpowiedniej dekompozycji nalezy wybierac podzialy, ktére maksymalnie
ograniczaja liczbe wejS¢ bloku wolnego. Jezeli liczba wejS¢ tego bloku jest wigksza
od zadanej liczby wejs¢ wykorzystywanego bloku logicznego (n15) to nalezy ponownie
poszukiwac dekompozycji zapewniajgcej rozbicie bloku wolnego poprzez wprowadze-
nie kolejnego poziomu logicznego. Istota metody dekompozycji ,,od wej$é od wyjsc”
przedstawiona jest na rysunku 4.

Drugim sposobem podzialu ukladu jest metoda polegajaca na poszukiwaniu roz-
bicia uktadu metodg ,,0od wyj$¢ do wejs¢”. Istota tej metoda polega na poszukiwaniu
podzialéw zapewniajacych realizowalnos¢ funkcji, najpierw w bloku wolnym, a nastep-
nie poszukiwaniu rozbicia bloku zwigzanego. W procesie poszukiwania odpowiedniej
dekompozycji nalezy wybiera¢ podzialy, ktére zapewniajac realizowalnos$¢ bloku wol-
nego w oparciu o bloki logiczne o zadanej liczbie wej$¢ (n,) minimalizujg liczbe
wyjs$¢ bloku zwiazanego. Jezeli liczba wejs¢ tego bloku jest wieksza od zadanej liczby
wej$¢ wykorzystywanego bloku logicznego (1), to nalezy ponownie poszukiwaé de-
kompozycji zapewniajacej rozbicie bloku zwigzanego poprzez wprowadzenie kolejnego
poziomu logicznego. Istota metody dekompozyciji ,,od wyjs¢ od wejsé” przedstawiona
jest na rysunku 5.

Jezeli wielowyjSciowa funkcja podiega kilku dekompozycjom prostym zgodnym
z zaleznoScia (1) to mozliwe jest poszukiwanie dekompozycji ziozonych: wielokrotnych
lub iteracyjnych. W pracy [9] mozna znaleZ¢ szereg twierdzen dotyczacych dekompo-
zycji zlozonych jednowyjsciowych funkcji. Nalezg do nich migdzy innymi podstawowe
twierdzenia o dekompozycji wielokrotnej i iteracyjnej przedstawione ponizej.

Niech f(A, B, C) = B" — B!, gdzie A, B, C sa zbiorami parami rozlacznymi
takimi, ze AUBUC = n.

Twierdzenie 1 (o dekompozycji iteracyjnej):

Jezeli  f(A, B, C) = F[¢(A, B), (]

i f(A, B, C)=Gl¢(A), B, C]

to
f(A, B, C) = Fn[¢(A), B], CJ.

Twierdzenie 2: (0 dekompozycji wielokrotej):
Jezeli  f(A, B, C) = F{¢(A), B, C]
i f(A, B, C)=Gly(B), A, C]

to
(A, B, C) = H[¢(A), x(B), C].
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Rys. 5. Istota dekompozycji metods ,,0od wyjsé do wejéc
Fig. 5. The essence of the “output—to-input” decomposition

Powyzsze twierdzenia mozna uogdlnié i przedstawi¢ dla wielowyjsciowej funkcji
w nastepujacej formie.

Niech Y = f(l,-1, -, 11, Do) = f(X11, Xao, -, Xy Xo) 0 B — B" f(lyy, -+,
I, Iy), gdzie ¥ = yu-1,--, ¥1, vo. Niech X1, Xy, -+, Xy, Xo sa zbiorami parami
rozlgcznymi, dla ktérych X, UXj, U~ U X[ U Xy =n

Twierdzenie 3 (o dekompozycji iteracyjnej)

Jezeli
Y = Fi{G(X11), X12, X135 - X1, X2
Y = Fo[Go(Xq1), Xio, X1z, - X1y, X2
Y = F3[G3(X11), X1z, X13, -+ X1z, Xo
Y = FGi(X1), Xio, Xz, - Xy, X5
gdzie

Gi(X1) = [gnXi1), g2(Xi1), -+ g1, (X1l

to
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Ga(Xi1, Xi2) = [81(X11, X12), g22(X11, X12), - €0 (X115 X12)]

Gi Xy, - X = [gn X, o, X, gnXan, o X0, - gip(Xan, -+, X1)]

to

Y= F[Gi[ - Go[Gh(X), Xiad, -+, Xy, Xo]

Istota twierdzenia wraz ze strukturg ukladu po podziale, bedacym wynikiem de-

kompozycji iteracyjnej, przedstawiona jest na rys. 6.

Tezeli

Gy(Xi X)) ={ga (X)), X, En (X, X))
~ G (X)) =g, (X))

X > Xi
K1

A L

to

G(X)=g.(X) _71

Xi1 l::i> \

Xiz

Fml

‘l/

P\
—/

Rys. 6. Podzial ukladu bedacy wynikiem dekompozycji iteracyjnej wielowyjSciowej funkcji

Fig. 6. Partitioning of circuits as a result of iterative decomposition of multi-output function

W podobny sposéb mozna przedstawié twierdzenie o dekompozycji wielokrotnej.

Twierdzenie 4 (o dekompozycji wielokrotnej)

Jezeli
Y = Fi[Gi(X11), Xi2, X13, -+ X1y, Xo]
Y = Fh[X11, Go(Xi2), X3, -+ X1y, Xa]
Y = F[Xy1, X2, Xi3, - Gi(Xyp), X5]
gdzie

Gi(Xi) = [gn (X, g2(X11), - g1, (X11)]
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G2(X12) = [g21(X12), £22(X12), -+ g2, (X12)]

GiX) = LenXan, gnXin, -+ &p, X))

o
Y = H[G1(X11), Go(X12), -+ Gi(X1p), X2

Istota twierdzenia wraz z strukturg ukladu po podziale, bedacym wynikiem de-
kompozycji wielokrotnej, przedstawiona jest na rys. 7.

Jezeli
- Gl ()(l |> ::gn(/\]x |) _ Gz(Xlz) = {gu(Xu)agzz(Xm)}

X X ;
X2 I . ; X r_-J >| I iy,
X |

Yo

X [ Y

{o -
Ga{Xy2) = {221(X12).822(X 120}

G )=g{X) E
X :> Fomet
X1z [“_>E E i
X, f

Yo

Rys. 7. Podziat ukiadu bedacy wynikiem dekompozycji wiclokrotnej wielowyjSciowej funkeji

Fig. 7. Partitioning of circuits as a result of multiple decomposition of multi-output function

W celu doboru odpowiedniej dekompozycji prostej lub zlozonej, stanowigcej teo-
retyczna podstawe podziatu uktadu i dopasowanie go do struktury blokéw logicznych
zawartych w ukladzie programowalnym, zachodzi potrzeba scharakteryzowania po-
szczegblnych dekompozycji.

Niech 8 bedzie maksymalng liczbg wejsé podukladéw powstajacych po podziale
bedacym wynikiem odpowiedniej dekompozycji wielowyj$ciowej funkcji. Dla podsta-
wowego modelu dekompozycji opisanego zalezno$cig (1) warto§¢ tego wspdlczynnika
wynosi § = max(X1, X2 + p).

Wigksze ograniczenie liczby wej$¢ blokéw powstajacych po podziale uzyskuje sig
po wyszukaniu odpowiedniej dekompozycji zlozonej. W celu przedstawienia istoty
takiego poszukiwania konieczne jest wprowadzenie kilku pojec.
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Niech P; bgdzie podzialem zbioru argumentéw [ = {,_y,---, I;, Iy} wielowyjscio-
wej funkeji na dwa rozlgezne podzbiory Xy = {fiq, -+, Iy, Io} i Xo = Loy, -+, Lewt, Ti).
Podzial P; prowadzi do ograniczenia liczby wejs¢ podukiadéw (w stosunku do uktadu

przed podzialem) wtedy, gdy 7 =n > 8 = max(X1, X2 + P

Definicja 1:

Tablicg podzialow wielowyjsciowej funkeji f : B" — B" nazywamy tablice o wy-
miarach r X n, ktérej wierszom przyporzadkowane sa podnaly Py, Py,-+, P, kolum-

nom — argumenty funkeji, natomiast elementami tablicy sa ", umieszczone w kolum-
nach odpowiadajgcych zmiennym, nalezacym do zbioréw zw1qzanych poszczegdlnych
podzialow.

Definicja 2:

Wiersze 1, j tablicy podzialéw nazywamy rozlgcznymi wtedy i tylko wtedy, gdy od-
powiadajace im zbiory zwigzane spetniajg zalezno$¢ Xy, N X;; = ¢. (tzn.: e wystepuja
w réznych kolumnach tablicy podziatéw).

Definicja 3:

Wiersz i-ty tabhcy podziatéw dominuje nad wmvem J-tym wtedy i tylko wtedy,
gdy Xi; D Xy.(tzn.™" w wierszu Jj sg podzbiorem " w wierszu i )

Okazuje sig, ze poszukiwanie odpowiedniej dekompozycji funkcji mozna sprowa-
dzi¢ do analizy wierszy tablicy podziatéw.

Twierdzenie 5:

Funkcja f @ B" — B™ podlega dekompozycji iteracyjnej wtedy, gdy sposréd
r wierszy tablicy podzialéw mozna wybraé s wierszy takich, ze wiersz s dominuje
nad wierszem (s — 1), (s — 1) nad (s — 2),---, wiersz drugi dominuje nad wierszem
pierwszym.

Dowdd twierdzenia wynika bezposrednio z twierdzenia 3 oraz przyjetych defini-
cji 1,3

Twierdzenie 6:

Funkcja f @ B" — B™ podlega dekompozycji wielokrotnej wtedy, gdy sposréd
k wierszy tablicy podzialéw mozna wybra¢ [ wierszy wzajemnie rozlacznych.

Dowdéd twierdzenia wynika bezposrednio z twierdzenia 4 oraz przyjetych defini-
cji 1,2

Przyktad 2:

Niech przykiadowa funkcja f : B" — B™ podlega dekompozycjom, ktére prowadza
do podzialéw argumentéw funkcji, przedstawionych w wierszach Py, P, i P3 tablicy
podziatéw. Poniewaz wiersz P; tablicy podziatéw dominuje nad wierszem P; natomiast
wiersze Py i P3 sg rozlaczne stgd mozliwe sg realizacje przedstawione na rysunku 8.

Analiza wierszy tablicy podzialéw oraz wspélezynnikéw p; oraz B charakteryzu-

jacych dany podzial, pozwala po uwzglednieniu twierdzen 5, 6 wyszukiwad wszystkie

dekompozycje iteracyjne oraz wielokrotne. Mozliwe jest dla nich wyznaczenie wsp6l-
czynnikéw Bpy, Bpw charakteryzujacych uklad uzyskany po podziale, odpowiednio
bgdacym wynikiem dekompozycji iteracyjnej oraz wielokrotnej. Na podstawie wartosci
wspdlezynnikéw fBp; oraz Bpw mozna wybra¢ dekompozycje ziozone, umozliwiajace
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inlelnjolp B Xy ={I3,11,10} Xoy =1{14,12}
P d 24 ,
Pi : 1 = X2 =1{14,12,10) Xon ={13,11}
P, ; ; 1 4 X3 ={I3.11} X3 =1{13,12,10}
a) b)

40132110 p B BBz p B
P el 2 4 Pyl * 102 4
Py * ’ 1 4 s E * 1 4

I3

- Y

11— I | — T4 - — Y
: Qs 1

10 — i 12 :
: 10 ——=——— | :
H i

T4 : .
" [3 e RRE

e — 3 -
] l n

Bpr = max( XH";X“ -~ X3+ p3;Xap+pp)=max(2,2,4) =4

Bow =max(X 9 X3 p2 + pa) = max(32,3) =3

Rys. 8. Podzial ukladu bgdacy wynikiem dekompozycji iteracyjnej (a) 1 wielokrotnej
(b) przykiadowej funkcji
Fig. 8. Partitioning of circuits as a result of iterative decomposition (a) and multiple decomposition
(b) of exemplary function

realizacje ukladu po podziale, na blokach logicznych o zadanej liczbie wejsé. Metody
wyboru odpowiednich dekompozycji prostych lub ztozonych, prowadzace do realizacji
uklad6éw na blokach logicznych o zadanej liczbie wej$¢ zostang przedstawione w dalszej
czescl pracy.

3. METODY POSZUKIWANIA PODZIALU PROJEKTOWANEGO UKLADU

Pierwszoplanowe znaczenie w procesie syntezy, opartym na elementach dekom-
pozycji, ma dobér w kolejnych krokach odpowiednich podzialéw argumentéw funkcii.
Istotne znaczenie ma réwniez odpowiednie wykorzystanie dekompozycji ziozonych,
spetniajacych warunki realizowalno$ci w zalozonym bloku zwigzanym lub wolnym
w zalezno$ci od kierunku poszukiwania dekompozycji.

Rozpatrzmy w pierwszej kolejnosci przypadek dekompozyciji ,,od wejs¢ do wyjsé”,
Zalézmy, ze chcemy zrealizowac uklad cyfrowy w oparciu o bloki logiczne typu tabli-
cowego zawierajgce n,—wejs¢ 1 my~wyjse.

Po to, zeby zapewni¢ realizowalno$¢ bloku zwigzanego w oparciu o blok o n,—
wejSciach (patrz rys. 4) nalezy rozpatrzy¢ podzialy prowadzace do ograniczenia liczby

TOM 50

wejsé p
wybiers
bloku v
realizac

warunk

W
mentéw
to znac:
dziatéw
dla ktér
warune}

do mak

Kol
zloZzony
6) wysz
kroku a
by wejs
fakt, ze
dekomp
kompoz
najlepie

Roz
todzie t
wejsciac
ktérych
kompoz
ogranic:
rzystany
dekomp
tow, wy
ktorych
Xy <7
wia wyl
by wejs
potrzebi
e 7e W
maksymr
rozwigz
liczbe b



.1 Telekom.

[4,12}
13,11}
[3,12,10}

1position

. Metody
realizacji
w dalszej

LADU

\ dekom-
/ funkcii.
ozonych,

wolnym

> wyjse”.
pu tabli-

ok 0 np—
ia liczby

TOM 50 - 2004 METODY SYNTEZY DEDYKOWANE DLA STRUKTUR ... 335

wejé¢ podukladéw po podziale (tzn. 8 < 1), dla ktérych X, < np. Najkorzystniejsze jest
wybieranie podzialéw, ktére prowadzq do maksymalnego ograniczenia liczby wejsé
bloku wolnego réwnoczesnie minimalizujac liczbe blokéw logicznych potrzebnych do
realizacji bloku zwiqzanego.rPowyisza zasada sprowadza si¢ do spetnienia dwéch

warunkow: X, +p = min oraz
1y,

W przypadku dekompozycji ,,od wyjs¢ do wejs¢” poszukiwany jest podzial argu-
mentoéw zapewniajacy realizowalno$¢ bloku wolnego w oparciu o blok o 7, —wejSciach

ﬁ] = min, gdzie p jest liczbg wyjs¢ bloku zwigzanego.

to znaczy spehiajacy zalezno$é X, + p < ny. W tej sytuacji nalezy poszukiwaé po-
dzialow prowadzacych do ograniczenia liczby wejs¢ podukladéw po podziale B <),
dla ktérych X, < n,. Najkorzystniejsze jest wybie_r_anie podzialéw, ktére zapewniajac
warunek realizowalnosci funkcji w bloku wolnym (X,+p < n,) prowadzg réwnoczesnie

do maksymalnego ograniczenia liczby wej$¢ bloku zwigzanego (X, = min).

Kolejnym niezwykle istotnym problemem jest sposéb wykorzystania dekompozycji
zlozonych. Majge tablice podzialéw mozna na podstawie jej wierszy (twierdzenie 5,
6) wyszukiwa¢ dekompozycje ztozone. Poszukiwanie moze odbywaé si¢ w jednym
kroku analizy wielowyjsciowej funkcji. Prowadzi to do znacznego ograniczenia licz-
by wejs¢ poszczegllnych blokéw poddawanych dalszym rozbiciom. Nalezy podkreslié
fakt, ze ograniczenie to uzyskuje si¢ w jednym kroku rozbicia uktadu. W przypadku
dekompozycji metodg ,,od wejs¢ do wyjs¢” w prosty sposéb mozna wyszukiwaé de-
kompozycje wielokrotne, w odréznieniu od metody ,,0d wyjéé do wejs¢”, w ktorej
najlepiej poszukiwa¢ dekompozycje iteracyjne.

Rozpatrzmy w pierwszej kolejnosci metode syntezy ,,0d wejsé do wyjsé”. W me-
todzie tej, w celu zapewnienia realizowalnosci bloku zwigzanego w koméree o np—
wejsciach, mozna znacznie ograniczyé zbior poszukiwanych podziatéw, do takich, dla

ktérych X| < np,. Analiza wierszy tablicy podzialéw umozliwia wybér najlepszej de-
kompozycji prostej lub wielokrotnej tzn. takiej, dla ktérej uzyskuje si¢ maksymalne
ograniczenie liczby wejs¢ bloku wolnego, minimalizujac réwnocze$nie liczbg wyko-
rzystanych blokéw potrzebnych do realizacji bloku zwiazanego. FLatwosé poszukiwania
dekompozycji wielokrotnych wynika z faktu, ze wystarczy analizowaé tablicg podzia-
16w, wyszukujac grupy rozigcznych wierszy opisujacych podzialy (twierdzenie 06), dla
ktérych moc zbioréw zwigzanych jest mniejsza od liczby wej$¢ blokéw logicznych

(X1; < np). Analiza dekompozycji prostych oraz dekompozycji wielokrotnych umozli-
wia wybdr takiej dekompozycji, dla ktérej uzyskuje si¢ maksymalne ograniczenie licz-
by wejs¢ bloku wolnego, minimalizujac réwnoczesnie liczbe wykorzystanych blokéw,
potrzebnych do realizacji bloku zwigzanego. Przeprowadzone eksperymenty wskazaly,
ze ze wzgledu na szybko$¢ syntezy najlepiej wybierac rozwigzania prowadzgce do
maksymalnego ograniczenia liczby wej$é bloku wolnego. Jezeli wystepuje kilka takich
rozwigzan, to powinno zosta¢ wybrane takie, dla ktérego wykorzystano minimalng
liczbg blokéw logicznych do realizacji bloku zZwiazanego.
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47

W metodzie ,,od wyjs$¢ do wejs¢”analizowane sg tylko te podzialy, ktére zapewniajg
realizowalno$¢ bloku wolnego w oparciu o komoérke posiadajgcy ny—wejSC. Poniewaz
blok zwiazany ma co najmniej jedno wyjscie (p = 1) stad analiz¢ podziatéw mozna

ograniczy¢ tylko do takich podziatéw, dla ktérych X, < np. Tym razem na podsta-
wie analizy wierszy tablicy podzialéw mozna wybra¢ podzialy spelniajgce warunki
dekompozycji iteracyjnej (twierdzenie 5) zapewniajace realizowalnos$¢ bloku wolnego
w komérce o n,—~wejsciach. Powyzsze rozwazania pozwalaja na przedstawienie istoty
algorytméw obydwu metod syntezy funkcji wielowyjSciowych w strukturach FPGA
typu tablicowego. W opisie nie ujeto prostych podzialéw wyjsé [12] wykonywanych
zawsze w przypadku, gdy znaleziono podzial o zadawalajgcej liczbie wejsC i liczbie
wyj$¢ wickszej od my.

Metoda syntezy ,,0d wejsé do wyjsé”’

A. Wyznaczanie zlozonosci kolumnowej matrye podziatu wielowyjSciowych funkceji,
dla ktérych X, < np; (tylko takie podzialy zapewniajq realizowalno$¢ bloku zwig-
zanego w oparciu 0 komdrki zawierajqce ny-wejsc)

B. Utworzenie tablicy podzialéw wielowyjéciowej funkeji f : B" — B™, zawierajgcej
podzialy, dla ktérych p < X,, gdzie p jest liczba wyj$¢ bloku zwigzanego; (fakie
podziaty prowadzq do ograniczenia liczby wejs¢ bloku wolnego w  stosunku do

uktadu przed podziatem tzn. X, +p <X+ X))
C. Na podstawie wierszy tablicy podzialéw poszukiwana jest dekompozycja prosta
lub dekompozycja wielokrotna prowadzaca do maksymalnego ograniczenia liczby

wejs¢ bloku wolnego tzn. X, + p = min lub —)_(—2_ + p11 + piat, -+ py = min, gdzie
p oznacza liczbe wyjs¢ bloku zwigzanego dla dekompozycji prostej, natomiast
Pi1, P12, "+, p1; 0znaczajg liczby wyjsé blokéw zwiazanych, skojarzonych z wybra-
nymi, rozlacznymi wierszami tablicy podzialéw, prowadzacymi do dekompozycji
wielokrotnej (twierdzenie 4, 0);

D. Jezeli istnieje kilka rozwigzai spelniajagcych powyzszy warunek prowadzacy do
maksymalnego ograniczenia liczby wej$¢ bloku wolnego, to wybierany jest taki
podzial, ktéry prowadzi do wykorzystania mniejszej liczby komdrek do realizacji
bloku zwigzanego

E. W przypadku, gdy nie istnieje dekompozycja ograniczajaca liczbe wejs¢ bloku
wolnego tzn. nie istnieje podzial, dla ktorego p < X; to wykonywany jest prosty
podziat wyj$é [12] na bloki o liczbie wyjs$é m; < my, i ponownie poszukiwany jest
podzial ,,mniejszych” wielowyjsciowych funkcji p. A

Metoda syntezy ,,0od wyj$¢ do wejs¢”

A. Wyznaczanie zlozonosci kolumnowej matryc podzialu wielowyjSciowych funkcji,

dla ktérych X, < ny; (tylko takie podziaty mogq zapewni¢ realizowalnos¢ bloku
wolnego w oparciu o komorki zawierajgce ny—wejsc)
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B. Utworzenie tablicy podziatow wielowyjsciowej funkeji f @ B" — B", zawierajgcej
tylko podzialy, dla ktérych p < X,

C. Na podstawie wierszy tablicy podzialéw wyszukiwane sg dekompozycje proste, za-
pewniajgce realizowalnos¢ bloku wolnego w koméree o ny—~wejsciach, tzn. podziaty,

dla ktérych X—’Z +p < ny

D. Na podstawie wierszy tablicy podzialéw wyszukiwane sg dekompozycje iteracyjne
zapewniajace maksymalne ograniczenia liczby wejsé bloku zwigzanego

E. Jezeli istnieje kilka dekompozycji prostych lub iteracyjnych spelniajacych warunek
minimalizacji liczby wejs¢ bloku zwigzanego to wybierane jest to rozwiazanie, kté-
re prowadzi do wykorzystania mniejszej liczby blokéw do realizacji bloku wolnego

F. W przypadku, gdy nie istnieje dekompozycja, dla ktérej p < X, to wykonywany
jest prosty podziat wyj$c na bloki o liczbie wyjs$¢ m; < my, i ponownie poszukiwany
jest podziat ,,mniejszych” wielowyjSciowych funkcji p. A

Przyktad 3:
Rozpatrzmy przykladows funkcje f : B’ — B Zatdézmy, ze chcemy jg zrealizo-
waé w strukturze FPGA zawierajacej bloki logiczne typu tablicowego o 4-wejsciach

Z 293

i jednym wyjScin. W metodzie ,,od wej$¢ do wyjs¢” analizujemy podzialy, dla kt6-

rych X, <ny=41i tworzymy tablicg podzialow, zawierajaca wszystkie podzialy, dla
ktérych p < 4, gdzie p jest liczbg wyjS¢ bloku zwigzanego. Tablica podzialéw wraz
odpowiadajgcymi poszczegblnym wierszom zbiorami zwigzanymi przedstawiona jest
na rysunku 9a.

Specyfika syntezy metodg ,,od wejs¢ do wyjs¢”powoduje, ze wszystkie dekompo-
zycje proste zawarte w tablicy podzialéw, zapewniaja realizowalno§¢ bloku zwigzanego
w komoérce o 4-wejsciach. Dwie z nich przedstawione w tablicy podzialéw w wierszu

Py 1 P4 prowadzg do podzialéw, wynikiem ktérych jest minimalna liczba (3(-2_,-+ pi=195)
wejs¢ bloku wolnego. W tablicy podzialéw istniejg jednak dwa wiersze rozlaczne Ps
i P4 opisujgce dekompozycjg wielokrotng (twierdzenie 4, 6), prowadzaca do bloku wol-
nego zawierajacego mniejsza liczbe wejsé réwng cztery (p; + ps = 4). Dekompozycja
ta prowadzi do koricowego rozwigzania przedstawionego na rysunku 9b.

£ 29

W przypadku syntezy metoda ,,od wyjsé do wej$¢” analizujemy podzialy, dla
ktérych X, < ny = 4 i tworzymy tablicg podzialéw, zawierajaca wszystkie podzialy,
dla ktérych p < X;, gdzie p Jest liczbg wyjs¢ bloku zwiazanego. Tablica podzialéw
uzyskana w tym przypadku przedstawiona jest na rysunku 9c.

Tylko dekompozycja opisana przez wiersz P, tablicy podzialéw zapewnia reali-
zowalnos¢ bloku wolnego w komoérce o 4-wejsciach. Liczba wejé¢ bloku zwigzanego
W tym przypadku wynosi 6. W tablicy podzialéw wystepuje jednak para wierszy P,
P>, w ktérej wiersz P, dominuje nad wierszem P;. Opisujg one dekompozycje itera-
cyjng, ktéra prowadzi do znaczniejszego ograniczenia liczby wejsé bloku zwiazanego,
zapewniajac koficowg realizacje przedstawiong na rysunku 9d.
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Rys. 9. Podziat ukiadu bedacy wynikiem dekompozycji ,,0d wej$é do wyjsé” a.) b.); podziat uktadu
bedacy wynikiem dekompozycji ,,0d wyj$¢ do wejsé” ¢.) d.); (opis w tekscie)

Fig. 9. Partitioning of circuits as a result of decomposition ,,from input to output” a.) b.) Partitioning of
circuits as a result of decomposition ,.from output to input” ¢.) d.); (description is in the text)
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4. WYNIKI EKSPERYMENTOW

Przedstawione metody syntezy zostaly zaimplementowane w systemie Decomp,
przeznaczonym do syntezy ukladéw cyfrowych w strukturach FPGA typu tablicowego.
W celu zweryfikowania efektywnosci przedstawionych metod poszukiwania dekompo-
zycji wielowyjsciowej funkcji, umozliwiajgcej jego realizacje na blokach logicznych
zawierajacych ny~wejs¢ i m,—wyjsé, przeprowadzono synteze ukladéw testowych [22]
dla struktur FPGA serii 3000 skladajacych sie z konfigurowalnych blokéw logicznych
(CLB — Configurable Logic Block), zawierajacych 5-we, 1-wy lub 4-we, 2—-wy.
Wyniki poréwnania zawarte sg w tabehi 1.

Tabela 1

Poréwnanie zaproponowanych metod syntezy (B — lczba blokéw logicznych;
P — liczba pozioméw logicznych)

Performance comparison of proposed methods (B — number of logic blocks;
P — number of logic levels)

metoda ,,0d wej$é do wyjs¢” metoda ,,0d wyj$é do wejsé”

B P B P

Sxpl 11 2 1t 2
Osym 5 3 7 3
Bw 27 1 27 1
Clip 15 3 16 3
F51m 10 3 11 3
Misex1 10 3 13 3
Rd73 2 6 3
Rd84 7 3 8 3
Root 19 3 21 4
Sao2 20 5 22 6
Z4ml 4 2 4 2
» 133 30 146 33

£ 299

Metodg ,,0d wejs¢ do wyjs¢” uzyskano 8 (72%) lepszych rozwiazan. Dla pozo-
stalych przypadkéw uzyskano réwng liczbe blokéw logicznych w obydwu metodach.
Warto zwrdci¢ uwage na fakt, ze metoda ,,0d wejs¢ do wyj$¢” czasami daje znacznie
lepsze rozwigzania od metody ,,0d wyjsé do wejs¢” np.: 9sym, misex1. Poréwnujac
sumaryczng liczbg blokéw logicznych wykorzystywanych przez wszystkie, analizowane
uklady testowe, metoda ,,0d wyjs¢ do wejsé” potrzebuje 10% wigcej blok6éw niz metoda
»0d wejs¢ do wyjs¢”. Podobnie jak w przypadku blokéw logicznych metoda ,,0d wejs¢
do wyjs¢” jest rowniez skuteczniejsza pod wzgledem liczby pozioméw logicznych.
Uzyskuje sig nig lepsze rozwigzania jednak tylko w 3 przypadkach. Poréwnujac suma-

ryczng liczbg pozioméw logicznych, metoda ,,0d wyjs¢ do wejs¢” uzyskano rozwiazania
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zawierajace 10% wiecej pozioméw logicznych. Wyniki eksperymentow wskazujg na
wickszg efektywnos¢ metody dekompozycji ,,od wejs¢ do wyjs¢” zarowno po katem
liczby blokéw jak i pozioméw logicznych. Zlozono$¢ zaprezentowanych algorytmow
sprawia, ze moga by¢ one wykorzystywane dla funkeji z niewielkg liczbg argumen-
t6w (praktycznie kilkunastu). Zozono$¢ dwoéch przedstawionych metod syntezy jest
poréwnywalna.

Dla wickszosci analizowanych ukladéw testowych (np. rd73, rd84, 9sym) czas
syntezy byt krétszy niz 1 s (PC Pentium Celeron 300MHz). Maksymalny czas syntezy
dla uktadu testowego sao2 wyniést okoto 3 s.

Uzyskane wyniki poréwnano (tabela 2) z wynikami otrzymanymi za pomocg in-
nych metod syntezy, opublikowanymi w pracach [1,4,7,9,11,19,21,22,24,25,26,29,34]
(spoéréd réznych publikacji wybrano najlepsze rozwiazania).

Tabela 2
Wyniki eksperymentéw (liczba blokéw / liczba warstw)
Experimental results (number of blocks / number of levels)
ALTO|ASYL|Chortle| Demain |[FlowMap | FGSyn| Mispga (IsToODSec) TRADE| dDwecC%‘g‘pWy,,

Sxpl| 1972 | 13/4 | 20/3 912 2273 9 17/3 - 112 112
9sym| 7/3 8/3 | 41/5 513 60/5 7 7/3 8 6/3 5/3

Bw - 2716 - - - 27 27/1 - 27/1 27/1

Clip | 31/5 | 33/6 - 16/2 - 18 23/4 22 29/4 1573
F51m}| 15/3 | 14/6 - 10/2 - 8 11/4 - 9/3 10/3
Misex| 14/3 | 13/2 | 142 812 152 8 9/3 - 1472 10/3
RdA73| 82 8/4 - 512 - 5 7/3 7 52 512
Rd84 | 13/3 | 14/4 | 41/4 772 38/6 8 12/3 10 8/3 7/3

Root - - - 16/3 - - - 2173 19/3
Sao2 | 37/5 | 30/3 - 18/3 - 25 28/5 22 27/3 20/5
z4ml | 5/2 4/2 3 4/2 - 4 4/2 4 472 472

5. PODSUMOWANIE

Podstawowym problemem syntezy logicznej ukladéw cyfrowych realizowanych
w oparciu o struktury FPGA typu tablicowego jest problem podziatu projektowanego
uktadu na poszczegélne konfigurowalne bloki logiczne. Sposob podziatu jest oparty
na teoretycznych podstawach zwigzanych z dekompozycja funkcji. Optymalny sposob
podzialu ukladu na obecnym poziomie wiedzy nie jest znany. Niniejszy artykul zawiera
poréwnanie dwoch metod syntezy bazujacych na dekompozycji. Wyniki eksperymen-
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zujg na 6w jednoznacznie potwierdzajg, ze podzial ukladu (dekompozycja) metodg ,,0d wejsé
o katem do wyjs$¢” pod kazdym wzgledem (liczba blokéw/liczba pozioméw logicznych) prowa-
TYImow dzi do lepszych rozwigzan. Poniewaz czas syntezy jak i zlozono$¢ algorytméw w obu
rgumen- metodach sg poréwnywalne dalsze prace powinny by¢ ukierunkowane na udoskonale-
ezy jest nie syntezy metodg ,,od wejs¢ do wyjs¢” poprzez np. heurystyczny dobér zmiennych
tworzgcych zbiory zwigzane.

m) czas

syntezy
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E. HRYNKIEWICZ, D. KANIA
A METHOD OF SYNTHESIS FOR LUT-BASED FPGAs

Summary

The main problem of synthesis for look—up table FPGAs is how to split the whole project into sub-
circuits that can be realised in separate configurable logic blocks. The algorithm of optimal partitioning
has not been discovered so far.

Since recourses of configurable logic blocks enable to implement any function yet with limited
arguments only therefore the decomposition, arises as an essential stage of the synthesis. In this paper,
two synthesis techniques based on decompositions have been compared. Curtis theory is the background
of these methods.

The main difference of the proposed methods is the direction of the decomposition i.e. ,,from input
to output” or ,from output to input”. The impact of decomposition direction on synthesis effectiveness
is showed. Developed algorithms, implemented within a Decomp system, have been used for partitioning
benchmarks due to realisation by means of the Configurable Logic Blocks included in FPGAs.

Experimental results show clearly that the ,input-to-output” decomposition method yields better
results as far as block number and logic level number are concerned. Further development should be aimed
at the improvements of this method only, using elements of non-disjoint decomposition for instance, as the
other method yields worse results even though algorithm complexity and time of synthesis are comparable.
The obtained results have been compared to the ones published in bibliography.

Keywords: logic synthesis, decomposition, partitioning, FPGA
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into sub-
rtitioning
h limited Zaprezentowano wyniki symulacyjnych badan parametréw wyjsciowych dwoch rodza-
his paper, Jow modulacji r6znicowych; z ktérych NS-DM posiada mozliwoé¢ kompandowania jedynie
ckground czgstotliwodei probkowania natomiast ANS-DM zapewnia réwniez kompandowanie kro-
ku kwantyzacji. Badaniami objgto cztery podstawowe parametry wyjsciowe: wspélezynnik
rom input SNR, (SNR ), $rednia czgstotliwosé prébkowania fi,, wspttczynnik kompresji CF i za-
>ctiveness kres dynamiki DR. Maksymalizacja SNR, CF, DR i minimalizacja Jsavg stanowila podsta-
rtitioning wowe kryleria poszukiwania optymalnych zestawéw parametréw wewnetrznych, Ustalono,
ze dla modulacji NS-DM i ANS-DM maksymalna warto$¢ wspélczynnika SNR zalezy
lds better od wartosci Sredniej czestotliwosci probkowania fia, (krok kwantyzacji decyduje jedynie
be aimed 0 tym, przy jakim poziomie mocy to maksimum wystapi). Wyniki badad wskazuja na
ce, as the logarytmiczny charakter zaleznosci SNR,,.,[dB]= g( Jiavg)- Wykazano symulacyjnie wyzsza
mparable. efektywnos¢ kodowania sygnaléw niestacjonarnych przez modulatory réznicowe ze zmienng
szybkoscig prébkowania niz przez modulatory ze staly czestotliwoscia. Badania symulacyjne
potwierdzajg wyniki analiz matematycznych, ze catkowity zakres dynamiki modulacji ANS-
DM jest w [dB] réwny sumie zyskéw kompandacji od kazdego z adaptowanych parametréw.
W efekeie modulacja ANS-DM wykazuje w poréwnaniu z modulacjami z kompandacja
tylko jednego parametru (CFDM i NS-DM) nie tylko wzrost zakresu dynamiki DR, ale
takZe wspbtczynnika SNR,,., Wyznaczony na podstawie badan symulacyjnych wspélezyn-
nik kompresji wynosi okoto 2 dla modulacji CFDM i NS-DM oraz okolo 3 dia modulacji
ANS-DM.
Stowa kluczowe: adaptacyjne modulacje réznicowe, zmienna czgstotliwosé prébkowania,
kompandacja, zakres dynamiki, badania symulacyjne, stosunek
sygnal /szum
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1. WSTEP

Technika Digital Waveform Coding jest szeroko stosowana w inzynierii akustyczne;
ze wzgledu na prace w czasie rzeczywistym, duzy zakres dynamiki przetwarzania,
wysoka odporno$¢ na zaklécenia i dobrg dokladnos¢ aproksymacji.

Wyniki badai analitycznych, pozwalajace na wyznaczanie parametréw modulacji
réznicowych z adaptacja czestotliwosci probkowania zostaly przedstawione w pierwszej
czedei niniejszej pracy [2}.

Wielu wlasciwoséei koderdw delta nie da sie opisaé przejrzystym modelem ana-
litycznym. Modele matematyczne z natury ich funkcji idealizujg dzialanie urzadzen.
Z powodu duzej liczby zewnetrznych i wewnetiznych parametréw modulatoréw NS-
DM i ANS-DM, badania analityczne wymagaja uzycia bardzo rozbudowanego modelu
i sprowadzaja si¢ do iteracyjnego rozwiazywania, za pomocg metod komputerowych,
skomplikowanych ukladéw réwnan. Wobec wielu zalozef upraszczajacych, ktére mu-
sza by¢ przyjmowane przy poszukiwaniu rozwigzan metoda analityczna nie daje w tym
przypadku wynikéw dokladniejszych niz symulacje [3]. Metoda symulacyjna pozwala
tatwo ustali¢ optymalne parametry wewnetrzne, a sposéb i kolejnos¢ ich doboru najezg-
Sciej wynika z rozwazafi analitycznych [4, 5, 6]. Obie metody symulacyjna i analityczna
uzupelniaja si¢ i wraz z badaniami prototypéw pozwalajg nie tylko ocenia¢ wlasciwosci
modulatoréw, ale takze je projektowac.

Przeprowadzone badania mialy na celu wyznaczenie parametréw wyjsciowych
dwéch rodzajéw modulacji réznicowych, z ktérych NS-DM [2, 3] posiada mozliwos¢
kompandowania tylko czgstotliwosci prébkowania natomiast ANS-DM [2, 4] zapewnia
réwniez kompandowanie kroku kwantyzacji.

Oznaczenia parametréw wewnetrznych modulacji réznicowych

o fomaxs Fsmin)s (Fstar)s fy — maksymalna (minimalna), (startowa) czestotliwose prob-

kowania

o Tymars Tsmin), (Tsiart), Ty — maksymalny (minimalny), (startowy) okres prébko-
wania '

o K1 — krotno$¢ wzrostu czgstotliwosci prébkowania

e K2 — krotno$¢ redukcji czestotliwodci probkowania

e A -— krok kwantyzacji

o A, (Anee) minimalny, (maksymalny) krok kwantyzacji

e P — krotno$¢ wzrostu kroku kwantyzacji

e (O — krotnosé redukcji kroku kwantyzacji

o fyup — czestotliwos$é 3 decybelowego spadku amplitudy sygnatu wejsciowego

e f, — czestotliwo$é odcigeia sygnatu wejSciowego

o A, — warto$¢ kroku kwantyzacji pozwalajaca uzyska¢ SNR = SNRyq: przy
zadanej f; i dla zadanego poziomu mocy wejSciowe] Sy;

e K; — stosunck maksymalnej do minimalnej czgstotliwosci prébkowania

K, — stosunek maksymalnego do minimalnego kroku kwantyzacji
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e Sue; — Srednia moc sygnalu wejsciowego

Oznaczenia najwazniejszych parametrow wyjsSciowych modulacji rézinicowych

e SNR — stosunek sygnal-szum
o SNR,,. — maksymalna warto$¢ SNR

2 . L. . .
e DR = — — stosunek granicznych warto$ci mocy sygnalu wejSciowego, pomiedzy

ktérymi lwspéiczynnik SNR modulatora ADM przyjmuje warto$¢ maksymalna lub
nie mniejsza niz zadana.

e BR,, — Srednia przeplywno$¢ bitowa (definiowana dla modulacji NS-DM i ANS-
DM)

® fuvg — Srednia czgstotliwo$¢ prébkowania, parametr odpowiadajacy BRqy,, wyra-
zany w jednostkach czestotliwosci,

s (R — zysk kompandacji,

e CF wspdtczynnik kompresji modulatora ADM: $rednia liczba bitéw niezbed-
nych do zakodowania sygnalu przez modulator LDM odniesiona do liczby bitéw

niezbgdnych do zakodowania tego sygnalu z tg samg jakoscig przez modulator
ADM.

Nazewnictwo
LDM — Linear Delta Modulation
NS-DM  — Non-uniform Sampling Delta Modulation
ANS-DM  — Adaptive Non-uniform Sampling Delta Modulation
CFDM — Constant Factor Delta Modulation
CVSD — Continuously Variable Slope Delta
ADM — Adaptive Delta Modulation
ASR-ADM — Adaptive Sampling Rate- ADM
USZ — Ujemne Sprz¢zenie Zwrotne
DA-DM  — Doubly Adapted Delta Modulation

2. CEL BADAN EKSPERYMENTALNYCH

Badania mialy za zadanie wyznaczenie tych parametréw modulatoréw réznicowych
ze zmienng czgstotliwoscig prébkowania (rys. 1), ktére albo nie byly do tej pory w ogéle
badane albo sg bardzo trudne do zbadania metodami analitycznymi

' Modele analityczne nie uwzgledniaja niektérych parametréw wewnetrznych modulatoréw lub ide-
alizujg ich praktyczne dziatanie (w przypadku CFDM, ANS-DM i NS-DM dotyczy to np. takich

parametrow jak fo.., K1, K2, P, Q.
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Rys. 1. Ogdlny podziat wspélczesnych modulacji delta

Fig. 1. The classification of delta modulations on the ground of adapted parameters

Potrzeba przeprowadzenia wielu z prezentowanych dalej badai wynikta takze z ko-
niecznosci weryfikacji rozwazai analitycznych. Taka weryfikacja pozwoli uzna¢, czy
zaleznosci wyprowadzone z modeli matematycznych moga by¢ podstawg do obliczania
parametréw wyjsciowych modulatoréw NS-DM i ANS-DM.

3. KONCEPCJA BADAN

Przygotowana koncepcja stuzy realizacji postawionych celéw badari. Ustalono na-
stepujgce etapy przeprowadzenia badan:

A. Ustalenie najwazniejszych parametréw wyjsciowych (w wielu przypadkach jest
réwnoznaczne z ustaleniem kryteriéow, wedlug ktérych beda realizowane poszcze-
g6lne pomiary. Wyselekcjonowano cztery podstawowe parametry wyjsciowe po-
wszechnie uzywane [7, 8, 9] do scharakteryzowania i poréwnywania wlasciwosci
modulatoréw réznicowych ADM: SNR,4x, DR, CF 1 fiaye lub BRyg 2,

B. Badania wstepne. Wynikaja z konieczno$ci ustalenia relacji pomigdzy najwazniej-
szymi parametrami wewnetrznymi badanych modulatoréw.

C. Poszukiwania zestawdw parametréw wewngtrznych zapewniajgcych uzyskanie eks-
tremum dla poszczegdlnych parametréw wyjSciowych.

D. Analiza wynikéw pomiaréw, ilustracje graficzne, ustalenie zaleznosci i wnioski
konficowe.

: Srave [KHZ] 1 BRy, [kb/s] w 1-bitowych modulacjach z nieréwnomiernym prébkowaniem sg parame-
trami wyjéciowymi (wynikowymi) i s3 sobie réwne co do wartosci bezwzglgdnej.
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3.1. ZADANIA PROCESU BADAWCZEGO

Zadania badawcze zostaly ustalone zgodnie z wytyczonymi celami badar na pod-
stawie przygotowanej koncepcji i wykonanych badaii analitycznych. Majg one pozwolié
na ustalenie wiasciwosci modulacji z nieréwnomiernym prébkowaniem i dokonanie
ich oceny na tle wlasciwosci modulacji réznicowych z réwnomiernym prébkowaniem.
Podstawowe zadania eksperymentalnych badaf modulacji NS-DM i ANS-DM to:

o Poszukiwanie optymalnych zestawdw parametréw wewnetrznych (K1, K2, A, Tyure
oraz Ty puin, Tymax). Optymalne zestawy parametréw to te, ktére pozwalajg maksy-
malizowa¢ wartosci wybranego parametru wyjsciowego przy zadanych kryteriach
np. maksymalizacja SNR przy zadanej wartosci $redniej przeplywnosci bitowej
BRa¢ 18, 9, 10].

v opracowanie metody doboru wspéiczynnikéw adaptacji okresu probkowania

(K1, K2) i wartoSci czgstotliwosci startowej fyq (przy zadanych fypax 1 fsmin)
¢ Zbadanie efektywnosdci zmian zakresu dynamiki DR.

o Wyznaczenie wspéiczynnikéw kompresji CF.

3.2. RODZAJE POMIARGOW

Rys. 2 przedstawia schemat funkcjonalny systemu pomiarowego uzywanego pod-
czas badan.

A A A

start “min “max sl.m !mm rmw&

?ﬂ’?"”?"f@’?"

S(t)=A sin(wot * wav
- 1 . - ]
. t System emulacyjny  modulacji
] STRCOWYE
g proces 1 N réZnicowych 8
o N stacjonarny 1 MHz
£Z Kip :
&8 7 P LDM CFDM P
3 . proces f, U
niestacjonarm;
2 ommy | [ s 1Y) nspm ANS-DM T
o '
czgstotliwosei },ﬂ }gﬂ /év }’V
todzaj sygnatu propk'owanm K1 K2 P Q
wejsciowego pliki typu:
- © * wav regulowane parametry wewnglrzne

Rys. 2. System badawczy modulacji réznicowych

Fig. 2. Diagram of computing delta modulations performances in simulation
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Pomiary, ktérych zdecydowano sig¢ dokonaé mozna podzieli¢ na 3 grupy:
o wstepne
o indywidualne
o poréwnawcze

Pomiary wstepne. Przydatne do zapewnienia wlasciwych warunkéw pomiaréw
i umozliwiajagce poznanie zaréwno podstawowych réznic jak i cech wspdlnych mo-
dulacji ze stala jak i zmienng czgstotliwosciag prébkowania.

Pomiary indywidualne. Do tej grupy pomiaréw nalezaly, te ktérych wyniki miaty
pozwoli¢ na ustalenie, ktére parametry wewnetrzne maja najbardziej istotne znacze-
nie dla optymalnej realizacji procesu modulacji ze zmienna szybkoS$cig probkowania.
Pomiary indywidualne pozwolily oceni¢ wlasciwodci Scisle charakteryzujace dany typ
modulacji delta.

Badania poréwnawcze. Wybrano nastgpujgce parametry wyjSciowe w oparciu,
o ktére dokonywano poréwnan wlasciwosci wszystkich rozwazanych rodzajéw mo-
dulacji réznicowych: SNR, SNR ., DR, CF oraz feu,, lub BR,,.

3.3. KRYTERIA UZYSKIWANIA OPTYMALNYCH PARAMETROW WEWNETRZNYCH
MODULATOROW ROZNICOWYCH ZE ZMIENNA SZYBKOSCIA PROBKOWANIA

Wstepnie dokonywano optymalizacji parametréw wewnetrznych przy dwéch za-
sadniczych kryteriach:

e poszukiwanie najwickszego mozliwego do osiggnigcia wspdlczynnika SNR, przy
zadanej warto$ci §redniej przeplywnosci bitowej BR,,, 1 ustalonym zakresie dyna-
miki DR.

e poszukiwanie minimalnej wartosci Sredniej przeptywnoSci bitowej BR,,, przy usta-
lonych a’priori stosunku SNR,,,, i zakresie dynamiki DR.

Stwierdzono, ze oba kryteria dajg podobne wartoS$ci parametréw wewnetrznych.
Ustalono, ze w dalszych badaniach bedzie stosowane kryterium statoSci BR,,. Pozo-
stale kryteria:

o zakres dynamiki DR. Poszukiwano takich zestawdéw parametréw wewnetrznych,
ktére pozwalaja na maksymalizacjg zakresu dynamiki przy zadanej wartoSci SNR
i/lub BR,,,.

o wspdlczynnik kompresji CF. Warto§¢ CF poSrednio wynika z relacji SNR, . =

J(BRavg).

3.4. SPOSOB OPTYMALIZACJ PARAMETROW WEWNETRZNYCH MODULATOROW
NS-DM I ANS-DM

Dob6r optymalnych zestawéw parametréw wewngtrznych modulatoréw NS-DM
i ANS-DM ze wzgledu na iloé¢ tych parametréw a takze na liczbe kryteridow jest
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procesem zmudnym i skomplikowanym (ilo§¢ mozliwych przekrojéw mozna oszacowaé
na kilkadziesigt).

Skorzystano z jednej z najstarszych metod szukania ekstremum funkcji zwanej
metodg Gaussa-Seidla lub metodg relaksacyjng [10, 11]. Kolejno$¢ optymalizacji pa-
rametrow wewngtrznych ustalono na podstawie weze$niejszych bada analitycznych
i po przeprowadzeniu badad wstepnych.

Szczegbly tych badan byly kilkakrotnie publikowane [4, S, 6, 10, 12, 13]. W pre-
zentowanych w dalszym ciagu niniejszego artykulu wynikach eksperymentéw nalezy
przyjmowac, ze parametry wewnetrzne zostaly dobrane zgodnie z wynikami badan
wstepnych prezentowanych a [4, 5, 6, 12, 13].

4. NARZEDZIA BADAN EKSPERYMENTALNYCH

Badan eksperymentalnych dokonano przede wszystkim za pomoca algorytmicz-
nych symulatoréw modulacji réznicowych [14, 15, 16]. Celem przeprowadzenia badaf,
zbudowano kilka programéw symulacyjnych dla [-bitowych modulacji i demodulacji
réznicowych. Programy posiadajg rézne mozliwosci funkcjonalne, bo rézne jest ich
przeznaczenie. Zostaty one szczegélowo opisane a [14, 15, 16].

Dalej zostang scharakteryzowane cechy funkcjonalne dwéch podstawowych pro-
gram6w symulacyjnych, ktére pozwolily zrealizowaé wigkszo$é zalozonych badan.

4.1. CHARAKTERYSTYKA PODSTAWOWYCH PROGRAMOW SYMULACYINYCH

4.1.1. Emulator ,,modulacje”

“Modulacje” — to program emulacyjny, umozliwiajacy kodowanie réznicowe
plikéw dzwigkowych typu “.wave [17]. Emulator umozliwia regulacje wszystkich para-
metrow wewn(;trznych (np fs’ A, P, Qa Kl’ Kza T.s‘m(lx» Tsmin) i najwainiejszyoh para-
metréw zewngtrznych (S,,.;, rodzaj sygnalu wejsciowego). W programie mozliwe jest
wprowadzanie blgdnych bitéw w torze transmisyjnym. Symulator dokonuje obliczef
wartosci SNR a dla modulatoréw NS-DM i ANS-DM réwniez §redniej przeplywnoSci
bitowej BR,,,. Umozliwia automatyczne wykonywanie obliczes parametréw wyjscio-
wych w zadanym zakresie zmian poszczeg6lnych parametréw wewnetrznych i steruja-
cych. Program wizualizuje sygnaly: wejsciowe pliki *.wave, sygnat aproksymujgcy na
wyjsciu predyktora w nadajniku, ciag binarny wyemitowany z nadajnika, cigg binarny
w linii transmisyjnej, ciag binarny zdetektowany przez odbiornik i sygnal wyjscio-
wy po demodulacji (odtworzony plik *.wave). Umozliwia odstuch wejSciowego pliku
“.wave, sygnalu aproksymujacego na wyjSciu predyktora w nadajniku i zdemodulowa-
nego. Posiada mozliwo$¢ synchronizacji przebiegéw czasowych w oknie modulatora
i demodulatora, ustalania podstawy czasu i wigkszo$C regulacji jak w oscyloskopie
2-kanalowym.
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4.1.2. Symulator ,,nsdm-sym’”

*Nsdm-Sym” [18] — Nsdm-Sym jest zaawansowang aplikacjg symulatora algo-
rytmicznego autonomiczna, jesli chodzi o sygnal wejsciowy. Realizuje funkcje symula-
tora oraz analizatora. W oknie graficznym wyswietlany jest, zaleznie od funkcji, sygnal
modulowany, jego aproksymacja lub wykres SNR = f(S,,.;) bedacy wynikiem analizy.
Funkcje symulatora Nsdm-Sym:

o Generuje probki kilku rodzajéw sygnatéw (sinusoida, prostokat, tréjkat, szum
gaussowski scalkowany), ktére mogg by¢ modulowane zgodnie z algorytmem kazdej
z badanych modulacji. Dla kazdego z sygnaldéw okresowych istnieje mozliwo$¢ zadania
amplitudy, fazy poczatkowej oraz czestotliwo$ci. W przypadku szumu gaussowskiego
scatkowanego mozna zadawaé poziom mocy sygnalu wejSciowego a [dB},

o posiada mozliwo$¢ ustawienia wszystkich parametréw wewnetrznych dla kaz-
dej z modulacji, szczegélowo wizualizuje przebieg modulowany, jego aproksymacje
i wyjéciowy sygnal cyfrowy lub sygnal bledu,

o wyznacza stosunek SNR (réwnoczesénie dla kilku modulatoréw) w zadanym za-
kresie pozioméw mocy sygnatu wejSciowego i graficznie wizualizuje uzyskane wyniki.

Program Nsdm-Sym jest szczegdlnie przydatny w tych badaniach symulacyjnych,
w ktérych konieczne jest §ledzenie pracy algorytmu adaptacji lub szybka weryfikacja
takich parametréw wyjsciowych jak wspdlczynnik SNR oraz Srednia przeptywno$¢
bitowa sygnatu BR,,,.

4.2. RODZAJE BADANYCH SYGNALOW

Podczas badan symulacyjnych uzywano nastgpujacych rodzajow sygnaléw (w po-
staci plikow typu “.wave):

e Probki sygnalu mowy — o regulowanej do 20 [kHz] czestotliwosci odcigcia f,
i czasie trwania do 5 [s],

Sinusoida 800{Hz] — czas trwania okolo 1 [s].

e analityczny” stacjonarny sygnal mowy — szumu bialy scatkowany. Przyjeto faas/f,
= 0,23 1 f, = 3,4 kHz [1]. Charakteryzuje si¢ gaussowskim lub wykiadniczym
rozkladem ggstosci prawdopodobienstwa amplitud. Ten stacjonarny sygnal aprok-
symujacy mowe (bez okresow ciszy) jest w badaniach analitycznych przyjmowany
najczesciej jako wejSciowy przy wyznaczaniu szuméw kwantyzacji {1, 7, 19]. Czas
trwania okolo 1 [s].

¢ Sygnal niestacjonarny (syntetyczny sygnal mowy) — w pracy przyjeto tak nazwaé
sygnal skladajacy si¢ z kilku do kilkunastu fragmentéw sygnatu stacjonarnego kaz-
dy o dlugoéci nie mniejszej niz 200 ms [26]. Poszczeg6lne fragmenty r6znig sig
wartoscig skuteczng. Zrédlo to odzwierciedla sygnal niestacjonarny, w ktérym ma-
my do czynienia ze zmiennym poziomem mocy dZwigku oraz z chwilami ,ciszy”.
Czasem nazywany jest syntetycznym sygnalem mowy.
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Jako zrodlo plikéw dZwigkowych typu “.wave uzyto edytora dzwickowego ,,Cool
Edit Pro” [20]. Edytor ten zapewnia realizacje wyzej wymienionych sygnaléw. Umoz-
liwia ksztaltowanie sygnatu np. konwersje czestotliwosci prébkowania pliku *.wave
przeznaczonego do modulacji, przeprowadzenie analizy widmowej, analizy poziomu
mocy i ustalenie wielu innych wlasciwosci sygnatu zdemodulowanego.

5. PRZEGLAD NAJWAZNIEJSZYCH CHARAKTERYSTYK MODULACJI
NS-DM 1 ANS-DM

Prezentowany w niniejszym rozdziale przeglad charakterystyk modulacji NS-DM
i ANS-DM jest efektem realizacji zaplanowanych zadari badawczych i pomiarowych.

Badania symulacyjne rozpoczeto od tzw. badan wstepnych [4, 5, 6, 10, 12, 13,
21, 22] pozwalajacych przede wszystkim na ustalenie zakresu zmian parametréw we-
wnetrznych oraz relacji wzajemnej pomiedzy tymi parametrami (m.in. ustalenie relacji
pomiedzy fa @ BRgy).

Badania symulacyjne zgodnie z przyjeta koncepcja [rozdz.3] zostaly podzielone
na podstawie czterech podstawowych kryteriéw:

a) maksymalizacja stosunku SNR,

b) minimalizacja Sredniej przeplywnosci bitowej BR,,, (jest najczesciej réwnowazne
z maksymalizacjg wspélczynnika kompresji CF),

¢) maksymalizacji zakresu dynamiki DR,

d) zbadanie odporno$ci na zaldcenia.

Problematyka dotyczaca odpornosci na zakiécenia modulatoréw ze zmienng szyb-
koscig prébkowania [12, 13] zostanie zaprezentowane a caloéci a drugiej czesci niniej-
szego artykutu.

W dalszej czgsci pracy przedstawiono charakterystyki SNR, SNR ., i BRgy, w funk-
¢ji poziomu mocy lub czestotliwosci prébkowania przy zadanych optymalnych parame-
trach wewnetrznych. Charakterystyki te uzyskano na podstawie pomiaréw wg schematu
przedstawionego na rys. 2.

5.1. BADANIA WSTEPNE

Zostang zaprezentowne wyniki wybranych badan wstepnych, ktére pozwolily oce-
ni¢ dziatanie modulatoréw ze zmienng czestotliwoscig probkowania.

W celu zobrazowania mechanizmu funkcjonowania modulatora NS-DM dokonano
pomiaréw zaleznosci SNR = g(f,) modulatora LDM dla réznych pozioméw mocy
sygnalu wejsSciowego, ale przy stalym kroku kwantyzacji.

Charakterystyki na rys. 3 moga w sposéb pogladowy postuzyé do zobrazowania
pracy modulatora NS-DM (f; =var, A =const, Swe; - parametr) jako uktadu z cyfro-
Wq ujemng petly SZ. Przy ustalonym kroku kwantyzacji, po wzroscie poziomu mocy
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dzieki dziataniu petli USZ czgstotliwos¢ probkowania wzrasta dotad az zostang wyeli-
minowane szumy przecigzenia stromosci (obszar nasycenia krzywych na rys. 3). Kiedy
pozostang juz tylko szumy granulacji ustaje proces zwigkszania czgstotliwosci bowiem
szumy te nie zaleza od czestotliwosci a wylacznie od warto$ci kroku kwantyzacji a ten
w modulacji NS-DM pozostaje staly.

W praktyce szumy przecigzenia stromosci nie sg calkowicie eliminowane a jedynie
minimalizowane ze wzgledu na skoficzong warto§¢ kroku kwantyzacji i ograniczong
czulosé cyfrowej petli USZ. Podczas modulacji typu NS-DM (ANS-DM) kazda war-
to§¢ nachylenia sygnalu wejsciowego mniejsza od maksymalnej powoduje, Ze petla
USZ zmniejsza czgstotliwo$¢ probkowania utrzymujac przy tym minimalne szumy
przeciazenia stromosci, czyli nie pogarsza jako$ci. Dlatego Srednia przeptywnos¢ bi-
towa modulacji NS-DM (ANS-DM), przy ktorej uzyskuje si¢ ta sama warto$¢ SNR
ulega zmniejszeniu (kompresja danych) w stosunku do modulacji LDM (rys. 6, 7).

Problemem optymalizacyjnym jest ustalenie ,,miejsca na kolanie” (rys. 3) poprzez
wybér wartosci kroku kwantyzacji. Na ,.cz¢sci plaskiej” kosztem niewielkiego spad-
ku SNR (< 1dB) mozna uzyskaé zauwazalng poprawe wspoéiczynnika kompresji. Na
czesci stromej mozna zwiekszy¢ SNR (< 1 dB) kosztem niewielkiego pogorszenia
wspolczynnika kompresji. Wyb6r ,,miejsca na kolanie” zalezy, wigc od konkretnej
aplikacji.

Rys. 3 wskazuje ponadto, ze kazde czterokrotne (o 6 dB) zwigkszenie poziomu
mocy wejSciowej wymaga, co najmniej podwojenia czgstotliwosci probkowania dla
zminimalizowania szuméw przecigzenia stromosci.

Przy doborze parametréw jak w przypadku przedstawionym na rys. 3 ,.dla naj-

krok kwantyzacji=0.413 Upp [%]=const, optymalny dia Sye=-24dB i {;=32kHz

24 [AB i 21 [dB] ~—Ae— <18 [AB] ~h— 12 [4B] =t -9 [dB] —8-—-6 [dB] |
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Fig. 3. SNR’s versus sampling frequency. Family of curves for different input signal levels. Step size
fixed, optimal for fyum = 32 kHz and input level equals ~24 dB
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mniejszego poziomu mocy” i ,,najmniejszej czgstotliwosci probkowania” zalozona ja-
ko$é przetwarzania (SNR) zostaje zapewniona poczawszy od tego poziomu mocy do
poziomu najwickszego. Maksymalny poziom ustalany jest wartoécig gérnej graniczne]
czestotliwosci probkowania fy ... Powyzej, tego poziomu mocy petla USZ nie moze
zwiekszy¢ czestotliwosci i dalej uklad zachowuje si¢ jak modulator LDM w obszarze
szumOw przecigzenia stromosci.

e 5ZUM f5=32 KHz, Swej=-24 dB —o—Szum fs=64 kHz, Swej=-24 dB

g SZUM f5=96 KHz, Swej=-24 dB e SZUM f3=128 kHz, Swej=-24 dB

3 szUmM fs=160 kHz, Swej=-24 dB —o— Sinus fs=160 kHz, Swej=-24 dB
o sinus fs=32 kHz, Swej=-24 dB + sinus fe=160 kHz, Swej=0 dB

—e— sinus f5=32 kHz, Swej=0 dB
BO e

25

20

SNR [dB]

0,1 1 krok kw antyzacj [%Upp] 10

Rys. 4. Rodzina charakterystyk SNR = f{A) modulacji LDM dla réznych czgstotliwosci prébkowania.
Parametry wewnetrzne dobrano oddzielnie dla dwéch pozioméw mocy i dwéch rodzajow
sygnalu wejsciowego

Fig. 4. SNR's of LDM against step size. Family of curves for different sampling frequencies. Inside
parameters have been selected for two’s kinds of input signals and two’s input signal levels, separately

Pomiary, ktérych wynikiem jest rys. 4 pozwolily ustali¢ kilka zasadniczych wia-
$ciwoSci modulacji adaptacyjnych delta:

v Przy stalym poziomie mocy kazde podwojenie czgstotliwosci zwigksza SN R pqx
0 6.dB? a krok optymalny maleje zgodnie z zaleznosciami [1, 7, 19, 24],

v optymalny, ze wzgledu na maksymalizacje wspotczynnika SNR krok kwantyzacji
zalezy od poziomu mocy dla ktérego tg maksymalizacje si¢ przeprowadza, szyb-
kosci prébkowania i rodzaju kodowanego Zrédla. Przy danym poziomie mocy jest
to krok,przy ktérym szumy przecigzenia stromo$ci zostaja zminimalizowane.

v Asymptoty nie zmieniajg swego nachylenia przy zmianie szybkosci prébkowania,
kroku kwantyzacji, poziomu mocy. Niewiele réznig si¢ dla wszystkich badanych
Zrédel sygnalu wejSciowego.

Rodzaj 7Zrédla wplywa na maksymalng warto$¢ SNR, przy czym dla sygnatu tono-
wego jest ona mniejsza niz dla szumu scatkowanego, ale réznice maleja ze wzrostem

3 Podczas badati nie stosowano filtru na wyjsciu dekodera. Przyrost SNR,.. w funkeji czestotliwosci
prébkowania jest tylko w przyblizeniu staly i zmniejsza si¢ ze wzrosiem czgstotliwoSci probkowania,
co potwierdza wyniki badanit analitycznych [19].
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szybkosci prébkowania. Modulacje réznicowe majg mniejsza efektywnos$é kodowania
dla sygnaléw o mniejszym wspotczynniku korelacji i jest to widoczne szczegdlnie przy
malych czgstotliwosciach prébkowania [19].

5.1.1. KONKLUZJE WYNIKAJACE Z BADAN WSTEPNYCH

Ponizej zostang przedstawione najwazniejsze konkluzje wynikajace z przeprowa-
dzonych badan wstgpnych dotyczacych ustalenia wzajemnych zalezno$ci pomiedzy pa-
rametrami modulatoréw z nieréwnomiernym prébkowaniem [4, 6, 10, 21].

e Maksymalna warto$¢ wspdlczynnika SNR zalezy wylacznie od Sredniej czestotli-
wosci prébkowania fy,, (krok kwantyzacji decyduje jedynie o tym, przy jakim
poziomie mocy to maksimum wystgpi).

»  Wykazano [10, 12, 21], jedno-jednoznaczny charakter zaleznosci pomigdzy fiay,
i SNR. Pozwolilo to na ograniczenie liczby kryteridéw stosowanych podczas badan
eksperymentalnych.

e Nalezy stosowa¢ duze czgstotliwodci prébkowania plikéw *.wave uzywanych jako
sygnaly wejSciowe symulatoréw modulacji adaptacyjnych delta. Zapewnia to wa-
runki pomiaréw zblizone do tych, ktére przeprowadza si¢ w rozwigzaniach sprzeto-
wych z sygnalem analogowym jako wejsSciowym. Szczegélowe badania z uwzgled-
nieniem zakreséw zmian czgstotliwosci prébkowania i kroku kwantyzacji modu-
lator6w NS-DM i ANS-DM wykazaly, Ze minimalna warto$¢ czgstotliwosci pliku
*.wave powinna wynosi¢ 1 MHz.

5.2. BADANIA WPLYWU RODZAJU SYGNALU WEISCIOWEGO NA PARAMETRY
MODULATOROW ZE ZMIENNA CZESTOTLIWOSCIA PROBKOWANIA

Prezentowane w kilku pracach [6, 8, 9, 19, 23, 25] wyniki badaf parametréw
wyjSciowych modulacji ze zmienng szybko$cig prébkowania wskazuja, ze rodzaj ko-
dowanego sygnalu wejSciowego zasadniczo nie zmienia ksztaltu charakterystyk SNR =
G(fsave) natomiast ma wplyw na warto$ci bezwzgledne tych parametréw.

Na rys. 5 zaprezentowano rodzing charakterystyk SNR w funkcji poziomu mocy
wejSciowej dla dwéch rodzajéw modulacji i dwéch rodzajéw sygnatu wejsciowego.

Pomiary zobrazowane na rys. 5 wskazujg, ze przy przyjetych [6, 10, 18, 21, 22]
parametrach wewngtrznych badanych modulatoréw:

e charakterystyki SNR = g(f;) i SNR = h(fave) zachowuja zblizony ksztalt nieza-
leznie od rodzaju przetwarzanego sygnalu i rodzaju modulacji delta. Uzasadnie-
niem zblizonych wartoSci nachylenia asymptot w modulacjach z nieréwnomiernym
i réwnomiernym prébkowaniem jest fakt, ze dla pozioméw mocy, przy ktérych
asymptoty te okreslajg wartos¢ SNR mechanizm kompandacji czgstotliwosci prob-
kowania wystgpuje rzadko (zaréwno czgstotliwo§é prébkowania jak i krok kwan-
tyzacji przyjmuja wartosci graniczne). W efekcie modulator NS-DM (ANS-DM)
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kodowania :1 —#-—~ANS-DM: fs avg=160kHz, sygnal wej. stacjonarny
—A—ANS-OM: fs avg=150kHz, sygnal wej. niestacjonarny
—»—LDM: fs=150 kHz, sygnat wej. niestacjonarny
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Rys. 5. Wspéiczynnik SNR w funkcji poziomu mocy sygnatu wejsciowego dla modulacji ANS-DM

. i LDM. ANS-DM dla sygnalu stacjonarnego i niestacjonarnego
anych jako e ! ¢ ! s

nia to wa- Fig. 5. SNR’s of LDM, ANS-DM versus input signal level. Family of ANS-DM curves for stationary
ch sprzeto- and non-stationary signal

z uwzgled-

acji modu- zachowuje si¢ podobnie do modulatora LDM (f, = const, A = const). Obowigzuja,
vosci pliku wigc zaleznoSci opisane analitycznie dla tej modulacji [1, 7, 19, 24].

e przy spetnionym warunku fi py = fiaveans-py Wspdlezynnik SNR,... modulacji
ANS-DM przewyisza o okolo 9 dB wartos¢ uzyskiwang w modulacji LDM

¢ Zysk kompandacji modulacji ANS-DM wynosi okolo 15 dB dla SNR = 20 dB przy

TRY spelnionym warunku fizpm = fiave ans-py-

. * Zmiana rodzaju przetwarzanego sygnalu ze stacjonarnego na niestacjonarny skut-
kuje zmniejszeniem maksymalnej wartosci stosunku SNR i zmniejszeniem zysku

arametrow kompandacji. Wielko$¢ zmniejszenia zalezy od stopnia niestacjonarnosci.
rodzaj ko-
tyk SNR =

; 6. POROWNANIE PARAMETROW MODULATOROW ADM ZE STALA
omu mocy I ZMIENNA CZESTOTLIWOSCIA PROBKOWANIA
iowego.
8, 21, 22] 6.1. BADANIE WPLYWU ZMIENNEJ CZESTOTLIWOSCI PROBKOWANIA NA PARAMETRY

MODULACIJI

talt nieza-
Jzasadnie- Wainym zagadnieniem badani symulacyjnych bylo ustalenie, ktére parametry we-
lomiernym wnetrzne majg decydujgcy wplyw na maksymalng warto§é SNR w modulacjach ze
2y ktérych zmienng czgstotliwoscig probkowania. Wykazano, [4, 5, 10, 12] ze przy f, =const
/o8ci préb- 0 wartosci SN R, decyduje Srednia czgstotliwos¢ probkowania fya, a liczac w [kb/s]
rok kwan- Srednia przeplywno$¢ bitowa BR,. Dalsze badania mialy ustali¢ charakter zalezno-

ANS-DM) Sci pomigdzy SNRyx i Srednig przeplywnoscia bitowa BR,,e a takze poréwnanie tej
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zaleznoSci z odpowiadajacymi jej dla modulacji z réwnomiernym prébkowaniem. Cha-
rakterystyki przedstawione na rys. 6 i 7 pozwalajg wyciagnaé kilka waznych wnioskéw
dotyczacych zaleznoSci stosunku SNR,,,, i Sredniej czestotliwosci probkowania fiqy,
(modulacje NS-DM i ANS-DM). .

Rys. 6. wskazuje na logarytmiczny charakter zmian SNR,, [dB] w funkcji BR,,,
dla wszystkich badanych rodzajéow modulacji delta. Nachylenie poszczegdlnych krzy-
wych jest zblizone a réznice dotyczg jedynie wartosci SNR,,,, Ponadto mozna zauwa-
zyC, Ze przy przetwarzaniu sygnatdw stacjonarnych zastosowanie adaptacji czestotliwo-
§ci probkowania w modulacji ADM nie zwicksza SNR,. Znajduje to potwierdzenie
w badaniach analitycznych [1, 7].

proces wejsciowy stacjonarny

50
A
L //
e // =
/ *
/m/ ////
40 /A ]
] |
@ / /
= /
§ 35 o
o
pd
20 —E1—CFDM
A~ NS-DM
e3¢ ANS-DM
25
ef//
4
<
20 -
50 250 450 650 850

czgstotliwosé probkowania [kHz]

Rys. 6. Rodzina charakterystyk SNR,,,x w funkcji czgstotliwoéci prébkowania. Poziom mocy
stacjonarnego sygnalu wejsciowego réwny —6 dB

Fig. 6. Comparison of LDM, CFDM, NS-DM and ANS-DM optimum performance (SNR,..) with
stationary signal. Input signal level equal -6 dB

Opierajac sig¢ na powyzszych spostrzezeniach i wynikach dotychczasowych badan
modulacji delta z réwnomiernym prébkowaniem [1, 4, 6, 7, 9, 15, 16, 19, 25], moz-
na, znalez¢ eksperymentalng zalezno$¢ opisujacg zmiany SNR,.. w funkcji $redniej
przeptywnosci bitowej dla modulatoréw z nieréwnomiernym prébkowaniem.

Badania modulatoréw delta dla sygnaléw niestacjonarnych zilustrowane na rys. 7
pozwalaja stwierdzi¢, ze charakter zmian SNR,,,, [dB] pozostaje zblizony do logaryt-
micznego. Nastgpuje znaczne zmniejszenie wspoiczynnika SNR,,,, dla modulacji bez
adaptacji np. LDM. Zmniejszenie wspdiczynnika SNR,,, obserwuje si¢ najczesciej
takze dla modulacji delta z adaptacja, a wielkos$¢ redukcji zalezy od stopnia niesta-
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proces wejsciowy niestacjonarny

42
%
38 - a
¥
5] A
34 X
o o & 4
= : -
D;’g 30 X — —a— LDM
. A
Z & . —f— CFDM
%] X .
o6 |8 ’ 4 NS-DM
L -3 ANS-DM
2
22 |4
2
18
50 250 450 650 850

czestotliwosé prébkowania [kHz}

Rys. 7. Rodzina charakterystyk SNR,,q. w funkcji czestotliwodei prébkowania. Poziom mocy sygnatu
wej. réwny ~6 dB

Fig. 7. Comparison of LDM, CFDM, NS-DM and ANS-DM optimum performance (SNR,..) with
non-stationary signal. Input signal level equal -6 dB

cjonarnosci oraz rodzaju procesu wejSciowego. Jednak redukcja wartosci SNR,,,, dla
modulacji z kompandacjg czestotliwosci prébkowania jest mniejsza niz dla modulacji
ADM z prébkowaniem réwnomiernym.

Przeprowadzone pomiary symulacyjne (rys. 7) potwierdzaja, wiec przewidywania
teoretyczne [25, 26].

6.2. POROWNANIE EFEKTYWNOSCI KODOWANIA MODULACJI DELTA ZE STALA
1 ZMIENNA, SZYBKOSCIA PROBKOWANIA

Zgodnie z zalozonym planem badan dokonano pomiaréw pozwalajacych poréwnaé
efektywnos¢ modulacji ze stalg i zmienng szybkoscig prébkowania. W tym celu przyjeto
te same wartoSci wspolczynnikéw Ky, Ka i dobrano pozostale parametry wewnetrzne
modulacji tak aby uzyska¢ wymagany wspélczynnik SNR. Rezultaty przedstawiono na
rys. 8.

Na podstawie rys. 8a i 8b mozna stwierdzi¢ znacznie wyzsza efektywno$é ko-
dowania metody ANS-DM niz pozostatych badanych modulacji delta. Widaé wieksze
uzyskiwane wartoSci SNR i szerszy zakres dynamiki osiggany kosztem jedynie nie-
wielkiego wzrostu §redniej przeplywnosci bitowej przy najwigkszych poziomach mocy
sygnalu wejSciowego. Modulacja NS-DM wprawdzie przewyzsza jakoscig modulacje
CFDM jednak odbywa si¢ to kosztem wyraznego wzrostu §redniej przeplywnosci bi-
towej przy najwigkszych poziomach mocy sygnatu wejsciowego.
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Fig. 8. SNR's (a) and bit rate BR,,, (b) of DM modulations against input signal level.
Non-stationary input signal
6.3. KOMPRESYINE WEASCIOWOSCI METOD ZE ZMIENNA SZYBKOSCIA PROBKOWANIA
Badania wtasciwosci kompresyjnych sa podstawowymi wykonywanymi m.in. w ce-
lu dokonania oceny poréwnawczej réznych metod kodowania. Réwniez po pojawieniu
si¢ pierwszych modulatoréw ze zmienng szybkos$cig kodowania opublikowano wie- |
s . . . Rys. 9. SN
le wynikéw dotyczacych tego parametru [8, 9, 19, 25, 27]. Warto§é wspolczynnika wewn

kompresji CF wynika z zalezno$ci BRgy = f(Sye j)] SNR=const® Zalezno$¢ tg w sposéb -
posredni reprezentuje rys 8. Nalezy réwniez podkreslic, ze zmiana zestawu parametréw Fig. ¢
wewnetrznych (np. kroku kwantyzacji) pozwala a pewnych granicach zwigkszyé wspoét-

czynnik kompresji kosztem niewielkiego zmniejszenia wspSiczynnika SNR (rys. 3).
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Tabela 1

Wspdfczynniki kompresji CF wybranych modulacji ADM przy SNR,.. =const.
Sygnal wejSciowy niestacjonarny

Compression factors CF of the selected ADM modulations. The same SNR's.
Non-stationary input signal

Rodzaj modulacji CFDM | NS-DM | ANS-DM

Jspm W odniesieniu

do frcrnis fiavgns—om 1 fravg ANS-DM ~2 ~2 ~3

Badania symulacyjne efektywnosci bitowej wyrazanej Srednia przeplywnoscia bi-
towg przeprowadzono na syntetycznym sygnale mowy, ale takze na prébkach mowy
zapisanych a postaci plikéw * .wave. W tabeli 2 zebrano uogélnione wyniki dotyczace
wiasnosci kompresyjnych poszezegdlnych modulacii.

6.4. POROWNANIE ZYSKU KOMPANDACII MODULATOROW ZE ZMIENNA 1 STALA
CZESTOTLIWOSCIA PROBKOWANIA

Wykonano pomiary, ktére pozwolily na ilustracje zaleznosci SNR = S(Swep) dla
czterech rodzajéw modulatoréw objetych poréwnaniem i oszacowanie zyskéw kompan-
dacji. Dwie rodziny charakterystyk przedstawione na rys. 9 réznig sie poziomem mocy
(42 dB i -21 dB) dla ktérego optymalizowano zestaw parametréw wewnetrznych
zapewniajacy SNR = SNR,,..x.

~—LDM, fs=150 [kHz}
-~ CFDM, krok kwantyzacji max/krok kwantyzacfi min=2
& NSDM, fs max/fs min=2

nocy.
~—@--~ANSDM, krok kwantyzacji min/krok kwantyzacli max=2,  fs max/fs min=2
35
1. 30 =
25 /x \ \ 4
g 20 \ \& \.\
< \,\i\
OWANIA 10 F \\\:\\ . W—
5 B,
1n. w ce- 60 -20 -10 0
)jawieniu poziom mocy sygnatu (dB}
ano wie- L . . o
czvanika Rys. 9. SNR w funkcji poziomu mocy. Dwie rodziny charakterystyk uzyskano optymalizujac parametry
y ,( wewngtrzne kazdej modulacji raz dla poziomu mocy —42 dB a drugi dla poziomu 21 dB
v sposéb
-ametrow Fig. 9. SNR’s of LDM, CFDM, NS-DM and ANS-DM versus, stationary input signal level.
/& wspot- Inside parameters optimized for —42 and —21 dB input level, separately

rys. 3).
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Analizujge rys. 9 mozna wyciagngé nastepujgce wnioski:

o Modulacja ANS-DM, posiadajgca mozliwo§é kompandowania dwoch parametréw
wykazuje -wzrost zakresu dynamiki w poréwnaniu do modulacji z kompandacja
jednego parametru. Zysk kompandacji modulacii ANS-DM jest w [dB] réwny
sumie zyskéw kompandacji od zakresu zmian kazdego z adaptowanych parame-
tréw (NS-DM 1 CFDM). Zysk kompandacji modulacji NS-DM jest mniejszy niz
zysk modulacji CFDM przy tym samym zakresie zmian parametru adaptowanego
(K; = Kjp). Te wyniki symulacyjnych badan wlasnosci kompandacyjnych stanowig
potwierdzenie wnioskéw wyplywajacych z przeprowadzonych przez autora analiz
matematycznych [23, 28].

e Potwierdzaja si¢ wyniki badan analitycznych [1, 8, 19, 25] wskazujace niezalezno§é
warto$ci SNR,,. od poziomu mocy, dla ktérego optymalizuje si¢ parametry we-
wngtrzne modulacji delta, jesli tylko utrzymuje si¢ ta samg wartoS$¢ czestotliwoSci
probkowania fi 1ub fia,.

7. ANALIZA WYNIKOW BADAN

Wszechstronne badania symulacyjne przeprowadzono dla dwéch rodzajéw modu-
lacji réznicowych (NS-DM i ANS-DM), w ktérych czestotliwo$¢ probkowania podlega
zmianom zgodnie z zastosowanym algorytmem. Réwnoczesnie a celach giéwnie po-
réwnawczych dokonano tych samych badan dla dwéch najbardziej znanych rodzajéw
modulacji z réwnomiernym prébkowaniem: LDM i CFDM (adaptacja wg algorytmu
Jayant’a).

Badaniami objeto cztery podstawowe parametry wyjsciowe SNR, (SNR,4x), BR g,
(fsavg)» CF, DR. Wigkszo§¢ badani symulacyjnych dotyczyla parametréw nie objetych
modelem matematycznym i ich wyniki majg znaczenie poznawcze. Pozwalaja od-
zwierciedli¢ réznice migdzy parametrami wyjéciowymi modelu (modulatora idealnego)
a parametrami wyjSciowymi modulatora rzeczywistego. Ponizej zostang wymienione
najwazniejsze wnioski wyplywajace z badafi symulacyjnych.

e Modulatory ze zmienng czgstotliwoscig prébkowania znacznie lepiej radzg so-
bie z przetwarzaniem sygnaldéw niestacjonarnych niz modulatory z prébkowaniem
rownomiernym. Dla badanych sygnaléw pomiary symulacyjne wykazuja réznice
SNR,.x wynoszacg od 2 do 9 dB na korzy$é modulatoréw, w ktérych stosuje sie
nieréwnomierne probkowanie. Kompandacja czgstotliwo$ci prébkowania nie przy-
nosi korzysci wzgledem kompandacji kroku kwantyzacji przy przetwarzaniu Zrodet
stacjonarnych, co przewidujg wyniki badan analitycznych [25, 26].

o Kodowanie sygnaldéw niestacjonarnych w poréwnaniu do stacjonarnych nie wplywa
na ksztatt charakterystyk SNR a jedynie na zmiang wartosci.

o Zysk kompandacji modulacji delta z podwéjng adaptacja (np. ANS-DM) jest w mie-
rze decybelowej sumg zyskéw kompandacji od zakresu zmian kroku kwantyzacji
i szybkoSci prébkowania [rys. 9]. Zalezno$¢ ta jest bardzo korzystna pozwala, bo-
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wiem poszerzac¢ zakres dynamiki bez znacznej zmiany kazdego z kompandowanych
parametrow.

Wspotezynnik kompresji CF wynosi okoto 2 dla modulacji CFDM i NS-DM oraz
okoto 3 dla modulacji ANS-DM. Sg to usrednione wyniki uzyskane dla modelo-
wych sygnalow mowy. Przeprowadzone badania dotyczace wspélczynnika kompre-
sji wykazujg, ze uzyskiwane wartosci silnie zaleza od rodzaju widma sygnatu [19,
27].

W modulacjach delta ze zmienng czestotliwoscig prébkowania o maksymalnej war-
tosci SNR nie decyduje ani krok kwantyzacji (rys.4) ani poziom mocy sygnalu
wejsciowego (rys. 8a, 9) ani fimars fimin €2Y fuare [10, 12]. Badania (rys. 3, 4,
6, 7) wykazaly natomiast, ze decyduje o niej Srednia czestotliwo§¢ prébkowania
(Srednia przeplywnoS¢ bitowa), ktéra w tej modulacji jest parametrem wyjsciowym
(wynikowym). Dokladniej decyduje nadmiarowosé Sredniej czestotliwosci prébko-
wania w stosunku do maksymalnej czgstotliwosci £, sygnatu i rodzaj kodowanego
sygnalu. Badania wykazaly, ze zaréwno warunki uzyskania maksimum SNR jak
i warto$¢ tego maksimum mogg by¢ wyrazone tymi samymi funkcjami, co dla
modulacji z prébkowaniem réwnomiernym [1,7,19, 24]. We wzorach Abate’a [1]
miejsce f; zajmuje fi,,. Réznice dotyczg wartosci wspétczynnikéw ewentualnie
stalych wystepujacych w tych wzorach. Wspdtczynniki te lub stale mozna okresli¢
na podstawie charakterystyk (rys. 6, 7) i w efekcie uzyskaé eksperymentalng zalez-
nos¢ pozwalajacq wyznaczaé SNR ., w funkcji BR,, (i odwrotnie) dla modulacji
z adaptacja czestosci prébkowania.

Dla modulacji NSDM i ANS-DM, w zaleznosci od charakterystyk widmowych sy-
gnalu wejsciowego nastgpuje charakterystyczna ,,wymiana” zysku kompresji i war-
tosci wspofczynnika SNR . 1 tak dla Zrédel bogatych w skladniki wysokoczesto-
tliwoSciowe nastepuje znaczna poprawa wspélczynnika SNR,,,, a niewielka wspot-
czynnika kompresji, natomiast dla Zrédel z przewagy skladnikéw niskoczestotli-
wosciowych w widmie zmiany sg odwrotne. Dla Zrédet z réwnomiernym rozkla-
dem widma nastgpuje umiarkowany wzrost zaréwno wspélczynnika kompresii, Jjaki
i wspélczynnika SNR,, [8, 9]. Efekt ,,wymiany” mozna réwniez uzyska¢ dla tego
samego sygnalu poprzez odpowiedni dobér parametréw wewnetrznych.

Badania symulacyjne wykazaly, ze istnieje szereg ograniczen, ktére nie pozwalaja
praktycznym rozwigzaniom systeméw ADM na uzyskanie parametréw réwnych tym
z obliczeri analitycznych. Niektére z tych ograniczed majg charakter tzw. bledéw
systemowych 1 bez zmiany metody nie mogg zostac usunigte. Systemy adaptacyjne
podejmujg decyzje, a co wazniejsze rozpoczynajg zmiane parametréw adaptowa-
nych, z opéZnieniem (na podstawie pewnej liczby bitéw poprzednich) a wigc nie
zawsze adekwatnie do zachowania Zrédfa w aktualnej chwili (jest to cecha wszyst-
kich systemow z predykcjg wsteczna). Efektem jest wzrost szuméw (przeregulo-
wania), ktére mozna nazwaé szumami adaptacji lub lokalnymi. Pojawiaja sie one
szczegOlnie przy zmianie nachylenia sygnatu z duzego na male i odwrotnie. W
efekcie sa powodem np. zmniejszenia SNR,,,, modulatoréw adaptacyinych [19].
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6.

10.

11

Dlatego jego warto$¢ jest czesto zblizona do tej, ktdrg uzyskuje si¢ w modulacji
LDM. Niektére analizy [1] bigdnie wskazujg t¢ réwnos¢ jako prawidlowosé w sys-
temach modulacji delta. Szumy adaptacji mozna minimalizowaé poprzez umiejetny
dobor zaréwno metody modulacji (np. ANS-DM a nie CFDM itp.) jak i parametréw
adaptacji a w szczegdlnosci czgstotliwosci probkowania [12, 19]. Drugi rodzaj ble-
dow aproksymacji jest zwiazany z praktycznym funkcjonowaniem algorytmu (bledy
te niezaleznie od tego, jaki algorytm zostanie wybrany zawsze wystepuja a zmie-
niajac algorytm mozna je tylko minimalizowaé w zaleznoéci od rodzaju aplikacji,
w ktorej modulator ma znaleZ¢ zastosowanie). Nalezy podkresli¢, ze optymaliza-
cja algorytmu pod katem jednego z parametréw czesto prowadzi do pogorszenia
innych, np. poprawa odporno$ci algorytmu na zaktécenia bitéw podczas transmisji
wigze si¢ z pogorszeniem SNR,, 1 BR4, [4, 18]. Problemy minimalizacji szu-
moéw lokalnych w systemach ADM w $wietle badai symulacyjnych i analitycznych
zostang przedstawione w drugiej czesci niniejszej pracy.
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R. GOLANSKI

COMPUTER SIMULATION OF THE DELTA MODULATIONS
WITH SAMPLING FREQUENCY ADAPTATION

Summary

Author have been decided to investigate variable rate delta coding systems because of it’s theoretical
improvements over coding delta systems with fixed rate, especially for non-stationary input signals. Com-
puter simulation results are presented. Characteristics of SNR ratio as a function of input signal level of
NS-DM, ANS-DM moduiation and the conventional LDM, CFDM have been obtained. The paper presents
in graphical form dependences between the most important output parameters of the NS-DM and ANS-
DM modulation. The performance of the SNR ratio, bit rate average, dynamic range and compression ratio
is discussed. Simulation investigations for input signals in the form of .wave files on the emulator of LDM,
CFDM, NSDM and ANS-DM have been carried out. Results of simulation investigations concerning the
performance of these modulations have been compared. The following general comments can be made.
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It was measured, that BR,., is the parameler, which in decisive manner influences on SNR,,.. value
in delta modulation systems with variable-sampling-rate (Fig.3, 4, 7, 9).

The maximum SNR ratio is greater by about 6 dB for variable-sampling delta system than LDM for
stationary signals. Using for coding non-stationary signals the delta modulation with variable-sampling-
rate one can improve SNR,,» by 2 to 9 dB over the fixed-rate adaptive schemes (Fig. 2-9).

The shape of the curves of SNR ratio as a function of input signal power is similar for both variable-
and fixed-sampling delta systems (Fig. 5, 8, 9).

The change of dynamic range from the fs adaptation is smaller then the change from the step size
adaptation, which is constant and equal to 6 decibels per octave of the step size change (Fig. 9).

The total dynamic range of the ANS-DM modulation is a product of the dynamic range derived
both from sampling frequency and step size adaptation (Fig. 9). Hence, ANS-DM modulation guarantees
the same range as in case of the adaptive modulations where only single parameter is adapted, but at the
within range of the each parameter. In practice, it is reflected by the increase of maximum value of SNR
(Fig. 9). The doubly adapted delta systems (eg ANS-DM) require a lower BRg,, and have a greater DR
than the systems with step size adapted only. The ANS-DM modulation is modest in complexity compared
with other medium range speech coders, but yields good performance regardless of channel conditions.

The results of computer simulation of the NS-DM and ANS-DM performances agree well with the
theoretical evaluations [23, 28]. As seen from the results of computer simulation variable-rate-sampling
improves the performances of delta modulations, at conversion of the highly non-stationary signal (i.e.
speech and television).

Keywords: differential modulations, variable sampling frequency, computer simulation, dynamic
range, compression ratio, signal-to-noise ratio.
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Elektrotermiczny makromodel sterownika przetwornic
rezonansowych ZVS dla programu SPICE
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Praca dotyczy problematyki modelowania ukladéw sterujacych przetwornic rezonan-
sowych ZVS na przykladzie monolitycznego ukladu scaloncgo MC34067. W pracy sformu-
fowano elektrotermiczny makromodel rozwazanego sterownika dla programu SPICE. Po-
prawno$¢ opracowanego makromodelu zweryfikowano eksperymentalnie w opracowanym
przez autoréw ukladzie testowym.

Stowa kiuczowe: sterowniki przetwornic rezonansowych, modelowanie, SPICE

1. WPROWADZENIE

Wsr6d powszechnie wykorzystywanych w uktadach zasilajacych impulsowych prze-
twornic de-dc coraz wigkszy udzial majg przetwornice rezonansowe, charakteryzujgce
si¢ malymi stratami mocy w elementach kluczujacych w czasie przelaczania. W za-
leznosci od sposobu wiaczenia elementéw obwodu rezonansowego w obwoéd mocy
przetwornicy, wyréznia si¢ przetwornice pracujgce z tranzystorami wlaczanymi przy
zerowej warto$ci napigcia (ZVS) lub wylgezanymi przy zerowej wartosci pradu (ZCS)
(1, 2, 3].

W procesie projektowania ukiadéw elektronicznych, np. przetwornic de—dc, klu-
czowg role odgrywajg wiarygodne modele elementéw elektronicznych wystepujacych
W tych ukiadach oraz programy komputerowe, akceptujace postaé tych modeli. Obec-
nie bardzo popularnym i wygodnym narzedziem obliczeniowym jest program SPICE,
w ktérym wbudowane sa modele podstawowych elementéw elektronicznych, a biblio-
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teki tego programu zawierajg warto$ci parametréw modeli setek typéw elementow
elektronicznych lub makromodele pélprzewodnikowych elementéw mocy 1 ukladdw
scalonych, np. [4, 5]. Dodatkowo, na stronach internetowych producentéw przyrzg-
déw péiprzewodnikowych dostepne sg makromodele przyrzgddw poélprzewodnikowych
przeznaczone dla programu SPICE. Niestety, jak dotychczas ani w bibliotekach te-
go programu, ani na stronach internetowych producenta nie ma modeli sterownikdw
przetwornic rezonansowych.

Modele elementéw elektronicznych w programie SPICE sa modelami izotermicz-
nymi, tzn. sa one stuszne dla ustalonej wartoéci temperatury, ktéra nie moze ulegaé
zmianie w czasie trwania analizy. Tymczasem w rzeczywistych elementach pdiprze-
wodnikowych wystepuje zjawisko samonagrzewania, wynikajace z wydzielania w ele-
mencie energii elektrycznej i zamianie jej na cieplo przy nieidealnym chiodzeniu struk-
tury potprzewodnikowej. Skutkiem samonagrzewania jest wzrost temperatury wnetrza
elementu ponad temperaturg otoczenia oraz zmiana przebiegu charakterystyk tego ele-
mentu, nazywanych charakterystykami nieizotermicznymi. Uwzglednienie zjawiska sa-
monagrzewania w analizach komputerowych wykonywanych za pomoca wymienionego
programu wymaga sformutowania specjalnego rodzaju modelu, nazywanego modelem
elektrotermicznym w postaci akceptowanej przez program SPICE.

Celem niniejszej pracy jest sformulowanie i weryfikacja poprawnosci elektroter-
micznego makromodelu sterownika przetwornic rezonansowych ZVS typu MC34067
dla programu SPICE przy uwzglednieniu wplywu temperatury, napigcia zasilania oraz
samonagrzewania na charakterystyki i parametry robocze tego sterownika. Przy formu-
fowaniu tego makromodelu autorzy wykorzystali do§wiadczenia zdobyte przy opraco-
waniu elektrotermicznego makromodelu sterownika PWM [6, 7] oraz izotermicznego
makromodelu sterownika rezonansowej przetwornicy ZVS [8], przeznaczonych dla pro-
gramu SPICE.

W kolejnych rozdziatach przedstawiono strukture wewngtrzng rozwazanego w pra-
cy sterownika, opisano posta¢ makromodelu tego ukladu oraz przedstawiono wyniki
obliczen uzyskanych za pomoca zaproponowanego w pracy makromodelu, przy czym
cze$¢ z tych wynikéw zweryfikowano do§wiadczalnie.

2. STEROWNIK MC34067

Sterownik MC34067 jest monolitycznym ukladem scalonym przeznaczonym do
pracy w impulsowych stabilizatorach napigcia pracujacych w trybie ZVS. Sterow-
nik ten realizuje modulacje czestotliwoéci sygnalu sterujacego elementy kluczujgce
przetwornicy przy stalej wartosci czasu wylaczenia [9]. Schemat blokowy sterownika
przedstawiono na rys. 1.

Uklad MC34067 skiada sig z generatora przebiegu pitozgbowego o czestotliwosci
regulowanej napieciem, wyzwalanego przerzutnika monostabilnego o precyzyjnie re-
gulowanym czasie trwania impulsu, skompensowanego temperaturowo Zrédia napigcia
odniesienia, szerokopasmowego wzmacniacza bledu o duzym wzmocnieniu, przerzut-
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Rys. 1. Schemat blokowy sterownika MC34067

Fig. 1. The block diagram of MC34067 controller

nika i podwdjnego ukladu totem-pole, stanowigcego koficowy stopieni wyjsciowy o du-
zej wydajnosci pradowej. Obecno$¢ w rozwazanym ukladzie dwéch wyjsé, na ktérych
impulsy sg przesuniete w fazie o 180° umozliwia wykorzystanie tego sterownika m. in.
w przetwornicach przeciwsobnych, np. w ukladzie mostkowym. Z kolei duza wydajno$é
pradowa stopnia wyjSciowego umozliwia bezposrednie sterowanie z uktadu MC34067
tranzystoréw kluczujacych MOSFET lub IGBT. Rozwazany sterownik zawiera takze
zabezpieczenie podnapigciowe, programowany uklad migkkiego startu oraz zabezpie-
czenie przetgzeniowe. Zgodnie z danymi podanymi przez producenta [9], czestotliwosé
impulséw wyjsciowych moze zmieniaé sie nawet 1000-krotnie a pasmo wzmacniacza
bledu wynosi 4 MHz.

Z punktu widzenia zasady dzialania ukladu kluczowym elementem jest generator,
ktérego czgstotliwo$¢ jest regulowana przez napiecie wyjsciowe wzmacniacza bledu,
proporcjonalne do r6znicy napigcia odniesienia i czesci napigcia wyjSciowego. Czas
rwania stanu niskiego na wyjsciu generatora jest precyzyjnie regulowany przez ze-
wngtrzne elementy Ry oraz Cr dolgczone do zaciskéw przerzutnika monostabilnego.
Ze wzgledu na konieczno$¢ sterowania elementami uktadu przeciwsobnego, poszcze-
golne wyjscia sterownika sg wysterowywane naprzemiennie w kolejnych okresach sy-
gnalu oscylatora i stad czestotliwos¢ impulséw wyjsciowych jest dwa razy mniejsza od
czgstotliwosci oscylatora. Podziatu tej czgstotliwosci dokonuje przerzutnik D.

Blok napigcia odniesienia wytwarza na swoim wyjsciu stale napiecie o wartosci
3,1V, ktére zasila czg$¢ wewnetrznych blokéw sterownika oraz jest wykorzystywane
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jako napiecie wzorcowe dla wzmacniacza bledu. Uklad napigcia zasilania z zabez-
pieczeniem podnapieciowym monitoruje warto$¢ zewngtrznego napiecia zasilajgcego
i blokuje prace sterownika w przypadku zbyt niskiej warto$ci napigcia zasilania Usyp.
Uktad miekkiego startu zapewnia minimalng czestotliwo$¢ oscylatora po wilgcze-
niu zasilania i plynny jej wzrost do czgstotliwo$ci nominalnej ustalonej przez sygnat
sprzezenia zwrotnego Uy, podawany na wzmacniacz bledu z wyjscia przetwornicy.

3. STRUKTURA MAKROMODELU

Makromodel rozwazanego sterownika sformulfowano w postaci obwodowej, ak-
ceptowanej przez program SPICE. Struktura makromodelu wynika z jego schematu
blokowego, podawanego przez producenta tego uktadu [9] i zasady dziatania sterowni-
ka przetwornic ZVS, opisanej w rozdziale 2. Opracowany przez autoréw makromodel
opisuje najwazniejsze zjawiska, wystepujace w rozwazanym ukiadzie scalonym, istot-
ne przy jego pracy w stanie ustalonym, tzn. zalezno$¢ czasu trwania impulsu oraz
okresu sygnatu wyjsciowego od réznicy napigcia odniesienia i napigcia bledu, a takze

od wartos$ci elementéw zewnetrznych RC sterownika. Makromodel ten uwzglednia

takze pobdr pradu ze Zrédla zasilania oraz zjawisko samonagrzewania. Ze wzgledu na
przeznaczenie makromodelu do analiz przetwornic rezonansowych w stanie ustalonym,
pominigto w nim poduklady sterownika istotne tylko przy jego uruchomieniu, np. ukfad
migkkiego startu oraz w stanach awaryjnych, np. uklady zabezpieczen przetgzeniowego
i podnapigciowego. Schemat blokowy opracowanego makromodelu przedstawiono na

rys. 2.

T Mudel
) termlczny |
H

i
Uy, :

Rys. 2. Struktura makromodelu sterownika MC34067

Fig. 2. The network representation of MC34067 macromodel
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- zabez- Zgodnie z zasadami podanymi w pracy [10], elektrotermiczny makromodel przy-
lajgcego rzadu polprzewodnikowego sklada si¢ z modelu elektrycznego, modelu termicznego
ia Usup. oraz modelu mocy. W najbardziej ztozonym, spos$réd wymienionych modeli — mode-
wlgcze- Ju elektrycznym mozna wyrdzni¢ siedem blokéw: Zrédto napiecia odniesienia (Uggp),
z sygnat wzmacniacz bledu (WB), oscylator (OSC), przerzutnik monostabilny (PM), przerzutnik
ornicy. D (D1) oraz dwa identyczne stopnie wyjsciowe (SW1 oraz SW2). Sposéb modelowania

poszczegdlnych blokéw opisano ponize;.

Wzmacniacz blgdu (WB) zamodelowano jako quasi-idealny wzmacniacz opera-
cyjny, w ktorego strukturze uwzgledniono rezystancje wejSciowa Ry, sterowane Zrédlo
napigciowe Ey, modelujace wzmocnienie wzmacniacza w otwartej petli, natomiast re-

. zystor Ryo reprezentuje jego rezystancje wyjSciowa. Wydajnos¢ zZrédia E,, dana jest
wej, ak- o
chematu WZOret
terowni- E, =K, Uyey (D
romodel
m, istot- gdzie K, oznacza wzmocnienie napigciowe wzmacniacza przy otwartej petli sprzeze-
Isu oraz nia zwrotnego, natomiast Uy, jest réznicowym napigciem wejSciowym wzmacniacza.
a takze W modelu przyjeto typowe wartosci katalogowe [9] parametréw wzmacniacza bledu:
zglednia Ry =5 MQ, K, = 10%, Ryp = 75 Q.
oledu na W prezentowanym makromodelu, wejscia wzmacniacza bledu pobudzane sg napie-
lalonym, ciem zadanym U, oraz napigciem sprzezenia zwrotnego Uy, natomiast jego wyjscie
p. ukfad steruje pragdem roztadowania zewngtrznego kondensatora Cosc.
niowego Oscylator (OSC) zbudowany jest z komparatora z histereza (CH1), Zrédia na-
viono na pigciowego o stalej wydajnosci U, tranzystora bipolarnego T30, sterowanego Zrédla

napigciowego E;; oraz przelacznika S1, sterowanego napieciem wyjSciowym ukladu
calkujgcego, zawierajacego rezystor R1 i kondensator C1. Do zaciskéw oscylatora
| dofgczone sa zewngtrzne elementy Rose, Cosc oraz Repg, umozliwiajace regulacje
@ maksymalnej i minimalnej czestotliwosci sygnatu wyjéciowego oscylatora. Oscylator

pracuje w dwéch cyklach obejmujacych fadowanie pojemnosci Coge oraz jej rozta-

. dowanie. Pojemno$¢ ta jest fadowana ze 7Zrédla napigcia odniesienia Urgr W czasie

________ | zalgczenia przelacznika S1, przy czym warto$¢ pradu tadowania ogranicza rezystancja
wlaczenia tego przetgcznika.

----------- Przetacznik S1 jest zalaczany w sytuacji, gdy réznica migdzy napi¢ciem na po-

067 jemnosci C1 (Ug)), a wejsciem komparatora CH1 wzro$nie powyzej 0,6 V, natomiast
_________ jest wylaczany, gdy roznica ta zmaleje ponizej 0,5 V. Regulacja czestotliwosci sygna-
;‘,“,i',?c'l..yg 16w wyjsciowych jest realizowana przez zmiang pradu rozladowania pojemnosci Cogc,
plynacego przez rezystor Rcpo, za pomocg zmian napigcia wyjSciowego wzmacnia-
@ , cza blgdu WB. Tranzystor T30 blokuje prad rezystora Rcpg, gdy napiecie wyjsciowe
weeecd wzmacniacza bledu jest wigksze od réznicy napigcia polaryzujacego baze tranzystora

T30 (réwnego 3,1 V) oraz napigcia przewodzenia zlgcza baza-emiter tego tranzystora.

Czas roztadowania pojemnosci Cosc, a zatem i czgstotliwo$¢ sygnalu wyjsciowego
sterownika zaleza m.in. od napigcia baza-emiter tranzystora T30. A zatem istotne zna-
Czenie ma uwzglednienie w modelu zalezno§ci tego napigcia od temperatury. W celu
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zamodelowania tej zaleznoSci zastosowano sterowane Zrédlo napigciowe By o wydaj-
nosci danej wzorem

IRCFo T .
Eyy :h-[ln(%!-—)wblln(—f’)—.’l}(Z,»«Ta) )

0 0

gdzie Tj oznacza temperature wnetrza sterownika, wyznaczang w modelu termicznym,
omowionym w dalszej czgSci rozdzialu, T, — temperature otoczenia, Ty — tempera-
turg odniesienia, w ktérej wyznaczono wartosci parametréw modelu, h — iloraz stalej
Boltzmanna przez fadunek elektronu, i Repg — prad rezystora Repg, natomiast Iy to
parametr modelu tranzystora. Wystepujacy w oscylatorze komparator z histerezg (CH1)
zamodelowano za pomocg ukladu zawierajacego rezystor Ry, reprezentujacy rezystan-
cj¢ wejSciowy oraz trzy sterowane Zrédia napigciowe E;, E; oraz Es, modelujace jego
charakterystyke przenoszenia, wraz z petlg histerezy. Zrédio napieciowe E modeluje
charakterystyke komparatora bez histerezy, natomiast Zrédto E; zapewnia przesuniccie
tej charakterystyki w prawo o 1,4 V przy narastaniu napiecia wejSciowego. Wydajnosci
tych Zrédet dane sg wzorami

Ey =5 -LIMIT(x,1,0) (3)

gdzie LIMIT jest standardows funkcja programu SPICE, natomiast zmienna pomocni-
cza X opisana jest zaleznoS$cig

_ E; dla Uy < Upyn oraz Uin > Unmax (4)
- Ex + B3 dla Upy < Uin < Unax
1 dla Uz'n < Umin
1
E2 = B (Um - Umin) dla Umz'n < Uin < Umx (5)
Umx - Umin

0 dla Uy, > Uy,

0 dla dU;,/dt <0
Ey =3 dUy/dt dla 0 < dU;/dt < 1 (6)
1 dla dU;,/dt > 1

przy czym U, oznacza napigcie wejSciowe komparatora, Upyin 1 Upax Oznaczaja warto-
Sci dolnego i gbrnego krarica histerezy. Na podstawie danych katalogowych [9] przyjeto
nastepujgce warto$ci parametréw oscylatora Uiy = 3.5V, Upax = 4.9V, Upx = 3,51V
oraz Ryeh = 1 G

W modelach wzmacniacza blgdu i komparatora pomini¢to pojemnosci wewnetrzne,
poniewaz sg one znacznie mniejsze od pojemnosci filtrujacej wystepujacej w obwo-
dzie mocy sterowanej przetwornicy oraz od zewnetrznych pojemnosci oscylatora Coge
1 przerzutnika monostabilnego Cy. Pojemnosci te oraz histereza charakterystyk kompa-
ratoréw zapewnialy stabilng prace sterownika we wszystkich analizowanych przypad-
kach.
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y wydaj- Zrédlo napigcia odniesienia (Uggr) zamodelowano za pomocg niezaleznego Zrédia

napigciowego Urgr. Poniewaz poprawna praca ukladu wymaga, aby w chwili t = 0
napigcie odniesienia byto réwne zero, dlatego wydajnosé Zrédia Uy opisano uskokiem
2 napigcia o wartoSci 5,1 V. :

Przerzutnik monostabilny (PM) zawiera komparator z histereza CH2 (modelowa-
ny identycznie jak komparator CHI), przelgcznik S2 oraz zewnetrzne elementy Ry

jicznym, : o . . . iy . S
i Cr, determinujace warto$¢ czasu wylaczenia. Pojemnosé Cr jest ladowana ze Zrédla
Femp eEa-. napigcia odniesienia Urgr przez wlaczony przelacznik S2, natomiast roztadowywana
az staie] jest przez rezystor Ry. Przelgeznik S2 jest wiaczony, gdy réznica miedzy napieciem
‘astégﬁo wyjsciowym komparatora CH2 a napigciem Uc; jest wicksza niz 0,6 V, natomiast
?Zzz(ystan? wylaczony, gdy réznica ta jest mniejsza od 0,5 V. Napiecie na wyjsciu komparatora
T osigga stan wysoki, gdy w czasie tadowania kondensatora napiecie na jego wejsciu
ace Jego jest mniejsze od 4,9 V oraz gdy w czasie rozladowania kondensatora napiecie to Jjest
nod;luqe mniejsze od 3,5 V. Komparator CH2 wytwarza na wyjéciu cigg impulséw o czasie
35@19(51? trwania, rownym réznicy okresu sygnatu oscylatora i czasu wylaczenia.
dajnosci Przerzutnik D (D1) umozliwia uzyskanie dwéch sygnatéw o czestotliwosci dwa
razy mniejszej od czgstotliwodei oscylatora i przesunigtych wzgledem siebie o polowe

3) okresu, sterujacych obydwa stopnie wyjsciowe sterownika. Przerzatnik D opisano za
pomocg wbudowanego w programie SPICE modelu tego ukladu cyfrowego, przy czym

»Omocni- poprawna praca tego ukladu wymagata wytworzenia sygnatu zerujacego, realizowanego
za pomocy Zrédla napigciowego Vpy, ktérego wydajno§é opisano uskokiem napiecia
o wysokosci réwnej napigciu zasilania ukladu cyfrowego (5 V).

) Z kolei, stopnie wyjSciowe, pracujace w ukladzie totem-pole, sterowane s przez
zrédta napigciowe Eig i Eyy, realizujace negacje iloczynéw sygnalu wejSciowego uy
oraz odpowiedniego sygnalu wyjsciowego ug lub Ugn przerzutnika D. Wydajnosci
tych zrodel dane sq wzorami

© Eyo = LIMIT (=2 - LIMIT (u; - (ug — 1),0, 15) + 15,0, 6) (7)

Ey = LIMIT (=2 - LIMIT (uy - (ugy — 1),0,15) + 15,0, 6) (8)

©) Stopiefi wyjsciowy sklada si¢ z dwéch identycznych blokéw (SW1 oraz SW2).

Kazdy z nich zawiera cztery tranzystory bipolarne, cztery rezystory oraz jedno Zrédio

ja warto- pradowe. W celu zapewnienia odpowiednio szybkiego przelaczania sygnatu na wyjsciu

| przyjeto sterownika, wykorzystano rezystory bocznikujace zlacza baza—emiter tranzystoréw do
=351V przyspieszenia procesu ich wytaczania [1, 11].

W makromodelu wykorzystano wbudowany w programie SPICE model tranzystora
wnetrzne, bipolarnego, przy czym w celu uwzglednienia spadku napigcia na rezystancji obsza-
w obwo- 16w przyzlgczowych w czasie wlaczenia tranzystoréw uwzgledniono w ich modelach
fora Cosc rezystancje szeregowg kolektora,

k kompa- Model termiczny bazuje na koncepcji przejsciowe; impedancji termicznej [10].
przypad- Warto§¢ temperatury wnetrza wyznaczana jest w ukladzie zlozonym ze sterowanego

Zrédta pradowego g, rezystora Ry, kondensatora Cy, oraz Zrédia napieciowego Urp,.
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Ukfad ten stanowi odpowiednik obwodowy skupionego modelu termicznego elementu
poltprzewodnikowego, w tym takze ukladu scalonego [10]. W modelu tym, temperatura
wnetrza Tj, odpowiadajgca napigciu U; na zaciskach Zrédla pragdowego g, jest sumg
temperatury otoczenia T, oraz nadwyzki temperatury wynikajacej z samonagrzewania,
natomiast Ry, i Cy, reprezentujg przejSciows impedancje termiczng sterownika.

W celu skrécenia czasu trwania obliczen niezbgdnego do uzyskania stanu ustalone-
g0, z uwagi na przeznaczenie rozwazanego makromodelu do analiz w stanie ustalonym
i znaczne réznice migdzy okresem sygnalu sterujacego a rzeczywistymi termiczny-
mi stalymi czasowymi rozwazanego sterownika, przyjeto w modelu termicznym tylko
jedna termiczng stalg czasowa. Uproszczenie to jest uzasadnione, gdyz najkrotsze ter-
miczne stale czasowe sa typowo co najmniej o rzad wielkoSci wigksze od okresu
sygnalu wyjsciowego sterownika, a zatem w czasie trwania jednego okresu sygnatu
wyjSciowego temperatura wnetrza sterownika praktycznie nie zmienia si¢ (zmiany nie
przekraczaja 0,1%). Stad termiczng staly czasowa w modelu dobrano tak, aby byla ona
znacznie dtuzsza od okresu sygnatu wyjsciowego, a jednocze$nie znacznie krotsza od
statych czasowych obwodu mocy przetwornicy, w ktérej pracuje rozwazany sterownik.

Moc wydzielana w sterowniku jest sumg dwoéch skladnikéw: mocy wydzielanej
w stopniu wyjSciowym, ktérej warto$¢ zalezy silnie od obciazenia sterownika oraz
mocy wykorzystywanej do zasilania poszczegdlnych blokéw sterownika, reprezento-
wanej przez moc wydzielang na Zrédle pradowym Igyp. A zatem, wydajno$¢ Zrédia
pradowego g4, modelujacego moc wydzielang w ukladzie dana jest wzorem

4
& = Usyp - Isyp + Z ici* UCE: &)

=]

gdzie Ugpp 0znacza napigcie zasilania sterownika, natomiast ici oraz ucg; oznaczajg
odpowiednio prady kolektora oraz napigcia kolektor-emiter tranzystoréw koncowych
stopnia wyjsciowego sterownika.

4. WYNIKI SYMULACII 1 POMIAROW

W celu weryfikacji poprawnosci opracowanego modelu wykonano pomiary i ob-
liczenia charakterystyk rozwazanego sterownika, pracujacego w ukladzie testowym,
przedstawionym na rys. 3. Zakres badan obejmowal symulacje i pomiary charaktery-
styk sterownika przy réznych wartosciach pojemnodci Cogc oraz Cr, napigcia zasilania,
rezystancji obcigzenia oraz temperatury otoczenia.

W obliczeniach wykorzystano nastgpujace wartoSci parametréw makromodelu:
Ry = 100 Q, Cy, = 120pF, Isup = 25mA, Ry = 100 Q, C; = 200pF, 1; = I;; = 1 mA,
R4=R14=2kQ,RI12=R2=100Q,R1 =RI1 =1kQ,R3=R13=10Q, Ty = 27°C,
parametry tranzystora T30: 1o = 6 = 10° A, IS = 30 fA, BF =250, BR = 10, TR = 50 ps,
TF = 10 ps, CJE = 4 pF, CIC = 2 pF, RC =1 Q, parametry pozostalych tranzystoréw:
IS = 1 fA, BF =250, BR = 10, TR = 5 ns, TF = 0,6 ns, CJE = 15 pF, CJC = 5 pF, RC
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=50 Q, RB = 200 Q. WartoSci parametréw wystepujacych w opisie oscylatora oraz
wzmacniacza bledu podano w rozdziale 3.

Na rys. 4 przedstawiono obliczone i zmierzone nieizotermiczne zalezno$ci czasu
trwania impulsu t, oraz okresu T od napigcia zadanego U, dla temperatury oto-
czenia T, = 20°C przy dwoch warto$ciach pojemnoSci Cose. Pozostale, zewnetrzne
elementy RC mialy nastepujace wartosci Roge = 18k€, Ry =2,7kQ , Cr = 100pF,

ROl = R[)2 == R() = 240 Q
Coyar | N
~08C Cy
| o
Ry
Rose m—lj.[ﬂ 161[13][10] [

11
MC34067 5

9

1511 [i2] 3] Le] L7] L8] lkI
o] s
n

Ro |Ry 9k

v IOKI

U &
SUPO—J.— Ik
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Rys. 3. Uklad testowy sterownika MC34067

Fig. 3. The test circuit of MC34067 controller

Jak wida¢, uzyskano dobrg zgodno$¢ wynikéw obliczen i pomiaréw. Warto zauwa-
zy€, 7e warto$ci parametréw impulséw wyjsciowych (t,, oraz T) zmieniaja sie prawie
dziesigciokrotnie w zakresie regulacji, a zmiana warto§ci pojemnosci Cosc z 330 pF na
100 pF powoduje ponad trzykrotne skrécenie czasu trwania impulsu 1 okresu sygnatu
wyjciowego.

Rys. 5 ilustruje wplyw samonagrzewania na zaleznoS¢ ty(Ue,) oraz T(Uyg). Na
rysunku tym, linig ciggla oznaczono wyniki obliczeil nieizotermicznych, natomiast linig
kreskowg - obliczen izotermicznych. Jak widaé, w rozpatrywanym przypadku réznice
w przebiegu charakterystyk sa widoczne, zwlaszcza w zakresie malych warto$ci Ug.
Samonagrzewanie powoduje skrécenie czasu trwania impulsu i okresu sygnatu wyj-
Sciowego oraz rozszerzenie zakresu zmian napigcia Uy, W ktérym nastepuje regulacja
parametréw impulséw wyjsSciowych.

Na kolejnych rysunkach przedstawiono obliczone zalezno$ci Sredniego pradu zasi-
lania Isyp (rys. 6) oraz temperatury wnetrza T; (rys. 7) od napigcia zadanego Uy dla
r6znych warto$ci pojemnosci Cogc 1 rezystancji obciazenia Rg. Na rys. 6 zaznaczono
dodatkowo wyniki pomiaréw (punkty).

B
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Rys. 4. Obliczone i zmierzone nieizotermiczne zaleznosci ty(U,e,) oraz T(Uyg) dla sterownika MC34067

Fig. 4. The calculated and measured nonisothermal tw(Ureg) and T(Us,) characteristics of MC34067
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Rys. 5. Zalezno$¢ czasu trwania impulsu wyjsciowego od napiecia odniesienia w warunkach
izotermicznych i pieizotermicznych

Fig. 5. The measurement and calculation results of t,, and T on Uy, for the isothermal and

nonisothermal case

W przypadku zaleznoSci Isyp(Urg) uzyskano zadawalajgcg zgodno$¢é wynikéw
symulacji i pomiaréw. Obserwowany wzrost pradu zasilania Isyp wraz ze wzrostem
napigcia Uy, wynika ze wzrostu wartosci wspélezynnika wypelnienia impulséw wyj-
Sciowych.

Jak wida¢ na rys. 7, temperatura wngtrza maleje wraz ze wzrostem napiecia Ueg.
Obserwowany wzrost temperatury T; przy spadku wartosci rezystancji obcigzenia R
wynika ze wzrostu mocy wydzielanej w tranzystorach wyjsciowych. Z kolei, dla mniej-
szych wartosci pojemnosci Cosc wystepuje wicksza czestotliwo$¢ przelaczania i wiek-
szy jest udzial w mocy Sredniej jej skladnika zwigzanego z przelgczaniem, a stad
uzyskuje si¢ wigksze wartosci temperatury T.

Wzrost temperatury nie powoduje jako$ciowych zmian w przebiegu charakterystyk
sterownika, a zmiany iloSciowe dochodza do okolo 25% przy wzroscie temperatury
wngtrza sterownika o okolo 70°C. Zmiany napiecia zadanego Uy, powodujg zmiany

wartosci
zasilania

W
scaloneg
stawie pi
makrom
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Fig. 6. The dependence of the controller supply current on controlling voltage
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sOW wyj-
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m, a stad |
i W pracy przedstawiono opracowany przez autoréw elektrotermiczny makromodel
kterystyk | scalonego sterownika przetwornic rezonansowych ZVS dla programu SPICE. Na pod-
nperatury § stawie przeprowadzonych symulacji i pomiaréw wykazano poprawno$é opracowanego
i zmiany | makromodelu na przykladzie sterownika MC34067 w szerokim zakresie zmian napiecia
%
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zadanego U, oraz warto$ci zewnetrznych elementéw RC. Makromodel ten umozliwia
wyznaczenie charakterystyk zaciskowych sterownika oraz jego temperatury wngtrza,
ograniczajacej zakres bezpiecznej pracy oraz niezawodno$¢ sterownika.

Przedstawiony w niniejszej pracy makromodel moze byé wykorzystany zaréwno
przy projektowaniu ukladéw zasilajacych z przetwornicami ZVS, jak i w dydaktyce do
ilustracji dzialania takich przetwornic.

Opracowany makromodel przeznaczony jest do analiz sterownika w stanie ustalo-
nym, natomiast wykorzystanie go do analiz stanéw przejéciowych, np. po zataczeniu
zasilania wymaga uzupelnienia jego struktury o uklad migkkiego startu oraz uklady
zabezpieczen podnapigciowego i przetezeniowego.

6. BIBLIOGRAFIA

I. N. Mohan, T. M. Undeland, W. P. Robbins: Power Electronics: Converters, Ap-
plications, and Design. New York, John Wiley &Sons, 1995.

2. M. Kazimierczuk, D. Czarkowski: Resonant Power Converters. New York, Wiley &
Sons, 1995.

3. R. W. Ericson, D. Maksimovic: Fundamentals of Power Electronics. Kluwer Academic
Publisher, 2001.

4. Switch-reg.lib, biblioteka programu SPICE, 1998.

5. Ch. P. Basso: Switch-Mode Power Supply SPICE Cookbook. McGraw-Hill, 2001.

6. ). Zarebski, K. Gérecki: SPICE Modelling of PWM Controllers. IEEE International Power
Electronics Congress CIEP 2002, Guadalajara, 2002, p. 61.

7. 1. Zarebski, K. Gérecki: Temperature Affects the UC3842 Current Mode PWM Coniroller.
9™ International Workshop on Thermal Tnvestigations of ICs and Systems THERMINIC, Aix-en-
Provence, 2003, p. 117.

8. K. Gérecki, I. Zarebski: A new SPICE macromodel of ZVS resonant converter controller.
6™ International Seminar on Power Semiconductors ISPS’2002, Praga 2002, p. 195.

9. MC34067, MC33067 High Performance Resonant Mode Controllers. Catalogue data. ON Semicon-
ductor, 2000.

10. J. Zarg¢bski: Modelowanie, symulacja i pomiary przebiegéw elektrotermicznych w elementach
potprzewodnikowych i ukfadach elektronicznych. Prace Naukowe WSM w Gdyni, Gdynia, 1996.

11, W. J. Stepowicz Elementy polprzewodnikowe. Wydawnictwo Akademii Morskiej, Gdynia,

2002.

K. GORECK], J. ZAREBSKI

ELECTROTHERMAL MACROMODEL OF THE CONTROLLER OF ZVS
RESONANT CONVERTER FOR SPICE

Summary

For a long time, the switching-mode dc-dc converters are a very important class of power electronic
circuits. Among these circuits, the resonant converters swilching at zero voltage (ZVS) are particularly
interesting.
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I

In the process of designing of such a class of converters, full credible models describing the converter
components, or describing a whole circuit, play the fundamental role and the proper computer tools
are necessary as well. Today, SPICE along with the built-in models and macromodels worked out by
a producer of some devices, such as: diodes, transistors, inductors, transformers cte. is a comfortable tool.
Unfortunately, there are no models or macromodels of resonant converter controllers available for the
users of SPICE.

The aim of this paper is to propose a new form of MC34067 resonant converter controller macromodel
for SPICE including phenomena of selfheating. The macromodel structure results both from the controller
block diagram presented in catalogue data and the principle of operation of the controller of the resonant
converters. The formulated electrothermal macromodel is dedicated to describe the fundamental physical
phenomena existing in the considered 1C, indispensable in its stcady-state analysis.

This macromodel, formed as an electrical network, describes the fundamental and most important
features of the considered IC, as the influence of the ambient temperature, supply voltage and selfheating
{resulting from changing the electrical energy dissipated in ICs to heat at non-ideal cooling conditions)
on the terminal characteristics and its working parameters,

Because the presented macromodel is designed for the analysis of the resonant converters in the
steady-state, such phenomena, as the soft-start, the overcurrent and undervoltage protection have been
omitted in the macromodel construction.

In the macromodel, two signals — the reference voltage and the error voltage arises from the output
of the converter, excite the inputs of the error amplifier (WB). The oscillator is composed of the reference
voltage source (Uggr), the comparator with the histeresis (CHI) and the controlled switch (S1). To generate
the sawtooth pulses of the time duration depending on the value of the error amplifier output voltage, three
external elements Rosc, Cosc and Repo are needed. The switch S2 is controlled by the use of the identical
signal as the switch S1, whereas the external elements Cy and Ry determine the off-time. Comparator
generates the pulse train of the time, being the difference of the period of the switch controlling signal
and the off-time. The pulse train of the required frequency (after passing through the flip-flop circuit)
controls two Totem-Pole output circuit. The lumped thermal model of the considered IC in the form of
Foster network is used.

The proposed macromodel was verified experimentally in the test circuit (TC) designed by authors.
Some nonisothermal (d.c. measurements at the thermal steady-state) measurements for the various values
of supply voltage, the load resistance as well as for some values of RC elements connected to the oscillator
terminals and determining the period and the pulse duration time of output signals, have been performed
in TC. The supply current and the inner temperature of controller are calculated as well.

A satisfactory agreement between the calculations and measurements of the dependencies of the
pulse duration time and the period of the output signal on the controlling voltage have been achieved.

Keywords: resonant converter, semiconductor devices, modelling, SPICE
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Perceptually Motivated Approaches to Speech Enhancement
— Part I: Elimination of the Musical Noise Phenomenon
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This paper addresses the problem of noise reduction in speech communication devices.
Firstly, basis of the spectral weighting techniques and related problems are presented. Next,
we describe psychoacoustic principles as a tool for improvement of speech enhancement
systems. Conventional methods aimed at elimination of residual noise and their psychoa-
coustic modifications are discussed. The differences between them are emphasized. Finally,
advantages of perceptual approaches over conventional ones are presented. Paper shows that
exploitation of psychoacoustic models in speech enhancement provides significant improve-
ments especially residual noise reduction and decrease of speech distortion.

Keywords. noise reduction, echo cancellation, psychoacoustic.

1. INTRODUCTION

The problem of noise reduction in speech communication devices has been in-
vestigated for many years. Although many sub-optimal solutions have been developed,
the problem is not fully solved and it still exists now [1]. Moreover, in recent years
we observe an increasing interest in this field of research. This trend is caused by the
rise of requirements for modern, military and civilian communication devices (tele-
conferencing and speech recognition systems, hands-free telephony). Additionally, the
availability of new digital signal processors is supporting the design of new algorithms
with increased computational complexity. Actually there is a strong need to improve
speech enhancement techniques, especially to increase an intelligibility of the speech.

Most of the known suppression systems are based on spectral weighting technique,
especially on spectral subtraction [2, 3]. Although these methods are very simple and

T S R S S S T B S T A




380 A. BOROWICZ, A. A. PETROVSKY Kwart. Elektr. i Telekom.

easy to implement, their drawback is the residual noise, also known as musical tones,
and the distortion of the speech. In effect, intelligibility of the speech is drastically
decreased. Moreover, in very noisy conditions, this problem grows rapidly and the
enhanced speech may be even more disturbed for a human listener than the original
noisy signal.

For these reasons many modifications of standard weighting rules have been devel-
oped [4-7]. Unfortunately, most of these approaches solve the problem only partially.
However, recent studies [8—13] show that it is possible to obtain significant improve-
ments by using perceptual properties of the human auditory system.

In Part I of the review, we describe conventional methods aimed at elimination
of residual noise together with their psychoacoustic modifications. Section 2 covers
a basis of spectral weighting technique and related problems. In Section 3 we present
conventional spectral weighting methods aimed at suppression of residual noise. In
Section 4 we describe the psychoacoustic properties of the human auditory system.
Perceptual modifications of the conventional spectral weighting rules are discussed in
Section 5. Especially, the comparison of improvements in musical noise cancellation
and increasing speech intelligibility is performed. In Section 6 we summarize paper.

In Part II, we will cover recent psychoacoustically motivated approaches
[10-13] to speech enhancement and discuss perspectives of joint noise suppression
and coding system based on psychoacoustic principles. Both parts present an evolution
of psychoacoustically motivated approaches to single channel speech enhancement.

2. INTRODUCTION TO SPEECH ENHANCEMENT

In single channel speech enhancement, it is usually assumed that the time-sampled,
disturbed signal y(k) is a sum of a clean speech signal s(k) and a noise n(k):

y(k) = s(k) + n(k), ey

where integer k denotes the time index. Moreover, we assume that s(k) and n(k) are
statistically independent and stationary in a specified time interval [14]. Most speech
enhancement algorithms operate in frequency domain in a frame-by-frame basis. Input
signal is divided into overlapped frames. Each frame is multiplied by window function
and transformed into frequency domain (in this paper, we often omit frame index for
simplicity). Frequency decomposition is usually implemented with Fast Fourier Trans-
form (FFT) or filter bank. This process is often called as Short-Time Spectral Analysis
(STSA). A noise reduction is usually achieved by using the spectral weighting tech-
nique. In this approach, the noise is suppressed by multiplying spectral magnitude of the
noisy speech |Y(w)| by gain function 0 < G(w) < 1, where w € (-r;x). The phase of
the disturbed signal is not modified. After magnitude modification, enhanced spectrum
is transformed back into time domain and synthesized with overlap-add method. The
simplest scheme of this method is given in Fig. 1. \
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Fig. 1. Block diagram of simple speech enhancement system, based on spectral weighting technique.

Rys. 1. Schemat blokowy prostego systemu uzdatniania sygnatu mowy opartego na metodzie wag
widmowych.

All methods based on spectral weighting are very similar. The main difference
between these methods is the using different ways to estimate the gain function G(w)
and different noise estimation techniques. In classical methods, the noise is estimated
only in speech pauses using Voice Activity Detector (VAD) [15]. Another approaches
use minimum statistics method [2, 16], which traces minimum noise level for each
spectral component over specified time interval. Soft-decision approaches are also used
where the probability of speech absence is estimated in order to modify spectral gain
coefficients [17]. Because noise estimation is beyond scope of this review, we will not

touch this subject. In the next part of this section, we will present some of the most
popular weighting rules.

2.1. SPECTRAL SUBTRACTION

Method called spectral subtraction is one of the simplest methods of noise reduc-
tion [2, 3]. In this case, the enhanced speech spectrum S(w) is obtained from noisy
speech spectrum Y(w) using the following expression:

S = @I - 4[N, )

where N(w) denotes an estimate of the noise spectrum. Parameter a defines type of
the method, 1 < 2 < 2 is an over-subtraction factor. We can distinguish two types of
spectral subtraction methods, depending on value of parameter a: Magnitude Spectral
Subtraction (MMS) for @ = 1 or Power Spectral Subtraction (PSS) for a = 2. In the

context of spectral weighting technique, the gain function corresponding to (2) can by
formulated as follows:

N (w)

al/a
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2.2. WIENER RULE

Another frequently used spectral weighting method is a Wiener filtering [17, 18].
This method is based on the minimization of mean square error value, between clean

and enhanced speech spectrum:
N
E|st) - S| @)

The minimization leads to the definition of the gain function as follows:

Ry(w) _ R)‘)'(w) - Rnn(w)

. , 5
Roy(@) ®)

Glw) = Ro(@) =

where Ry(w), Ryy(w), Ry,(w) are the Power Spectral Densities (PSD) of the clean
speech, the noisy speech and the noise, respectively. On the other hand, the gain
function can be expressed through a priori Signal to Noise Ratio (SNR) too:

SNRprio(w)

G = TS NR @)’ ©
where R ()
sslV)

SNRPH‘O((U) = m (7)

Wiener rule is characterized by following properties: when SNR is high, the gain
function tends asymptotically to one, otherwise, if SNR is low, the value of gain
function is close to zero. The second effect is sometimes undesired, because enhanced
speech may contain unnatural silence intervals. Hence, in order to keep background
noise characteristic, the gain function is limited to any small value instead of zero.

2.3. EPHRAIM AND MALAH WEIGHTING RULE
Ephraim and Malah have proposed two spectral weighting rules for noise reduction

[4, 5]. The first one (9) is based on the minimization of mean square error value,
between clean and enhanced speech magnitude spectrum:

E [(IS(w)I - |§(a))|)2] : (®)

In this case, the minimization leads to the definition of the following gain function:

G(w) — ﬁ 1 SNRprio(w)
2 I+ SNRpost(w) J\ 1 + SNR pio(w)

SNRprio(w)
(1 + SNR posi (@) Tm}

3 (9>
M
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where M 1s defined as:

Ron(w)  Ry(w)

, 0 Ay
;e[elr;/»dﬁ; M(6) = exp (-—) 1+ 9)10( ) + 01, (i)J (10)
where Iy, I are the modified Bessel functions of zero and first order, respectively.
4y The second rule (12) proposed by Ephraim and Malah is based on the minimization
of mean square error value, between clean and enhanced speech magnitude spectrum
logarithm:
N 2
E [(log 1S(@)| - log|S(w)]) J . (1)
&)
This criterion gives better results because a distortion measure, which is based on the
the clean mean square error of the log-spectra, is more suitable for speech processing. As a
| :Ee ga?n result, we obtain:
N o
SNR )rio(w) 1 e’
Gw) = ——22 " exp| = f —dt|, (12)
©) [+ SNRpo(w) P12 ) 7
Y(w)
where SNR. 1. (w)
U Pw) = ——2077  (SNR, () + 1). 13
| (@) 1+SNRW(M)( posc(@) + 1) (13)
b thef gain 5 In both cases, it is necessary to estimate not only a priori SNR (7) but also a posteriori
ue Oh gan; . SNR, which is (14) defined as follow:
e enhanced
»ackground % Ryy(w) = Run(@)  Ryy(w)
of zero. E SNRpog (w) = —= = (14)

2.4. ECHO CANCELLATION PROBLEM

e reduction

lue Sometimes, background noise are not only one distortion in speech communication
rror value,

devices, another one is echo. This phenomenon occurs in hands-free telephony in
situation when microphone is located some significant distance from the speaker and
it is in field of loudspeaker. In other words, there is an effect of acoustic feedback
between loudspeaker and microphone. Term of acoustic echo comes from the fact that
far-end speaker can hear his own talk delayed by transmission time.

Echo cancellation problem [19] is originally solved by acoustic echo control Sys-
tems. The main task of such systems is to avoid echo transmission to far-end speaker.
They are based on adaptive filters, which model acoustic echo path. On this way,
previous speech model (1) can be extended to the following form

®)

function:

)

y(k) = s(k) + n(k) + d(k), (15)
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Fig. 2. Block diagram of tipicalacoustic echo cancellation system.

Rys. 2. Schemat blokowy typowego systemu eliminacjiecha akustycznego.

where d(k) denotes discrete-time acoustic echo signal. Echo is estimated by using
adaptive filter H and then subtracted from noisy speech signal (see Fig. 2). As a result,
the echo compensated signal can be expressed by

e(k) = s(k) + n(k) + d(k) — d'(k) = s(k) + n(k) + b(k). (16)

The parameter b(k) is so—called residual echo and can be additionally attenuated
by noise suppressor. In order to calculate weighting factors of the filter H, adaptive
algorithms are used. Most of these algorithms are based on minimization of Mean
Square Error (MSE) [20].

Echo control and noise suppression have been investigated separately for many
years. Pure echo cancellation problem is beyond scope of this review, so we only focus
on combined approaches. Presently most of hand-free devices consist of integrated
echo canceller and noise suppressor. Joint systems can be composed into different
structures {21, 22]. The most popular structure is composition of the two cascaded,
optimal filters where Acoustic Echo Canceller (AEC) precedes the Noise Reduction
(NR) [11]. Furthermore, in such structures, noise reduction rules are often modified
for suppressing not only background noise but also residual echo [23].

3. IMPROVEMENT OF SPECTRAL WEIGHTING TECHNIQUES

Some improved spectral weighting methods have been presented in [4-7]. The aim
of these approaches is to eliminate musical tones and decrease distortions of useful
signal by more accurate estimation of signal to noise ratio. In that way, so-called
decision-directed approach [4, 5] is used to estimate a priori SNR:

'SAm» 1 (w) 12
R/m,m("‘))

where 0 < a < 1 corresponds to mixing factor between previous and present estimate of
the SNR and m denotes frame index. High values of a are required to reduce musical

SNRpriorm(w) = @ + (1 = @) max {SNR g (@), 0}, (17)
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PR

effect. Unfortunately, if o is too high, distortions of speech signal are introduced.
Moreover, unnatural sounds at the beginning and the end of voice activity intervals are
observed. Parameter « is usually set to a value of 0.98 to achieve trade-off between
musical noise and acceptable distortion [7]. It is proper to add that signal-to-noise ratio
can be also used for time-varying modification of the generalized spectral subtraction
(2) parameters A, . In that way, Nonlinear Spectral Subtraction (NSS) algorithm is
obtained [24].

More advanced solutions of these problems have been presented in [6]. The authors
propose to introduce in formula (17) a time-frequency varying parameter a,,(w) instead
of the fixed one. First approach tends to link parameter @ with SNR estimated in
previous frame: _

1 SNRprior,m«'] (C‘))
L+ SNRprior,m—l ((J))'

High values of SNR give the values of parameter a,,(w) close to am—A. Hence, speech
distortions are reduced in voice activity periods. Otherwise, when SNR is low, a value
of parameter @, (w) is close to amq. In this case, musical tones are strongly attenuated
(but are not completely removed). As a result, proposed method is characterized by the
same residual noise during no vocal periods as the method with a constant and only
slightly lower speech distortions.

The alternative solution proposed in [6] tends to decrease parameter o during
transient periods of noisy speech spectrum. Spectral changes are traced using spectral
distance measure calculated between current and previous processing frame:

¥y (W) = Apmax —

(18)

/2 12
2
AY, =|2 f (V@) = [Yyr (@) des| (19)
. 0

Parameter ¢ is obtained by comparing current distance with smoothed version of
this measure AY,, updated in no vocal activity periods only. Due to fluctuations in
sequence (19), the result of this comparison is rather erratic. In practical realizations,
the variable @ should be smoothed using an exponential averaging. In this case, the
parameter « varies from 0 to 1, so completely musical noise elimination is possible.
Unfortunately, the solution based on the spectral changes tracing is not perfect. Al-
though in silence intervals, musical noises are eliminated and speech distortions are
highly reduced, disappearing musical noise can be heard at the end of voice activity
periods or during transitions of speech. This effect is caused by long-time adaptation
of the parameter a.

4. PSYCHOACOUSTIC PRINCIPLES

Modern speech enhancement and speech coding systems, usually exploit the psy-
choacoustic models [14]. These approaches are based on the fact, that processed signal
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often contains some irrelevant information, which is not perceived by human ear. For
example, in the speech compression, omitting irrelevant information tends to optimize
coding efficiency {25, 26]. On the other hand, exploiting psychoacoustic in the noise
reduction systems tends to decrease speech distortions. This section presents sever-
al psychoacoustic principles, including absolute threshold of hearing, critical band
frequency analysis, simultaneous masking, the spread of masking along the basilar
membrane and temporal masking [14].

The frequency-to-place transformation occurs in cochlea (inner ear), along basilar
membrane. Specific regions of the cochlea contain neural receptors, tuned to different
frequencies. Generalized auditory model is based on a basilar membrane viewed as
a filter bank consisting of highly overlapping band-pass filters. The magnitude responses
are asymmetric and dependent on signal level. This comes from the fact that neural
receptors are non—uniformly spaced along basilar membrane. The critical bandwidth is
a function of frequency that quantifies the cochlear filter pass-bands and characterizes
frequency selectivity of human ear (see Fig. 3 (left)). For an average listener, this
measure is usually approximated by:

0.69
BW.(f)=25+75 [1 + 1.4 (f/lOOO)Z] [Hz], 20)
where f is frequency in Hertz. A distance of one critical band is commonly referred
to as one Bark in the literature.
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Fig. 3. Psychoacoustic principles: critical bandwidth (left) and an example of simultancous masking —
doted line is an absolute threshold of hearing in noiseless environment.

Rys. 3. Podstawy psychoakustyki: szeroko$¢ pasma krytycznego w funkcji czestotliwodei (z lewej) oraz
przykfad zjawiska maskowania réwnoczesnego — linia kropkowana oznacza absolutny prég styszenia
w ciszy.

The absolute threshold of hearing is defined by the power level of a pure tone
such that a listener in a noiseless environment can detect it. In other words, if tone
lies below the threshold, it is inaudible. This measure, typically expressed in terms of
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an ear. For dB Sound Pressure Level (SPL), depends on frequency and covers a dynamic range
0 Optimize of more than 60dB. The absolute threshold of hearing is well approximated by the
1 the noise function:

ents sevep. .
itical band T4(f) = 3.64(f/1000) "% — 6.5¢~7CUM1000-33" L 10-3(#/1000)*  [dB SPL], 2
the basilar ,

where f is frequency in Hertz.

Two kinds of perceptual masking are distinguished: simultaneous masking and
temporal masking. Simultaneous masking refers to frequency domain phenomenon
where a weaker signal can be inaudible because of presence another, stronger signal (see
Fig. 3 (right)). If specific region of basilar membrane is stimulated by stronger signal
and simultaneously, weaker signal stimulates the same region, the neural receptors
receive only stronger signal. Hence, this phenomenon occurs if both signals are close
enough to each other in frequency. In order to extract inaudible parts of signal masking
thresholds are estimated.

Temporal masking refers to time domain phenomenon, where two sounds appear
within a short time-interval. Depending on the individual sound pressure levels, the
stronger sound may mask weaker one. Temporal masking is connected with a response
time of basilar membrane, which is stimulated by acoustic impulse. This phenomenon
occurs both prior to masker appearing as well as after its removing. If masked tone
precedes masker we talk about pre-masking, otherwise we talk about post-masking.
Both phenomena (temporal and simultaneous masking) are recently exploited in audio
coding systems to minimize a bit-rate of the coder [27]. However, in speech enhance-
ment only simultaneous masking is used (i.e. to discriminate audible distortions). In
the most of systems an excitation along the basilar membrane is modeled by a spread-

ing function and a corresponding masking threshold. Calculation of this threshold is
performed with the following steps [28, 29]:

¢ frequency analysis along a critical bands,

* convolution with a spreading function,

¢ subtraction of a relative threshold offset,

¢ renormalization and comparison with the absolute threshold of hearing.
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5. PSYCHOACOUSTIC MODIFICATION OF CONVENTIONAL NOISE
SUPPRESSION RULES

 masking —

7 lewej) oraz

All previously presented approaches only partially solve the problem of residual
6g slyszenia

hoise in the speech enhancement systems. Experiments performed with different al-
gorithms show that there is a need for a further improvement. Conventional methods
Use only mathematical or experimental circumstances to reduce residual noise and
Speech distortions. In those cases, psychoacoustic can be used only indirectly. On the
other hand, modern speech enhancement systems exploit the psychoacoustic principles
directly. The simplest versions of these systems are based on a conventional spectral

L pure tone
rds, if tone
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weighting rules and simultaneous masking phenomenon. In these systems, weighting ously r
rules are modified to attenuate the signal at those frequencies where the noise is not adaptat
completely masked by the speech. Sometimes, only post-processing after the imple- based s
mentation of classical suppression rules is used to eliminate the musical nojse. This the pre:
technique exploits the masking thresholds to identification of musical tones in output subtraci
spectrum. More advanced approaches use psychoacoustic principles to define just new amount
suppression rules. In this section, we present only these methods, which are based on average
the psychoacoustic modification of the conventional weighting rules or post-processing there is
techniques. Speech :
is not ¢
5.1. PSYCHOACOUSTIC MODIFICATION OF SPECTRAL SUBTRACTION METHOD below ti
can be |
A perfect example of the psychoacoustic modification of weighting rule is ap- available
proach, which has been proposed in paper [8]. Main distinction between previously done wi
presented methods (see Section 3) and this system is direct using masking properties is perfor
to estimate the parameters of generalized suppression rule. It is difficult to eliminate inary sp
residual noise without introducing speech distortion, especially at very low SNR. Inac- algorithi
curate adaptation of weighting rule parameters tends to situation where the enhanced
speech can be even more disturbed (less intelligible) for a human listener than the
original noisy speech signal. Moreover, some kinds of artifacts such as musical noise
are perceived, again. Nevertheless, the authors prove that it is possible to minimize this
problem by introducing knowledge on human perception in the enhancement system.
As mentioned earlier, the algorithm is based on the generalized spectral subtraction
rule, but it is a possibility to use other weighting rules. In this case, gain function has
been rewritten in the following form:
{1 ) a(ww! T” if(lN(w)l)y _
G=y b |;/|<<;)>} A Y@I) ~a+p )
w - Fig. 4. BI
[’B(]Y(wﬂ) } , otherwise,
where a, 8 and 7y are subtraction parameters, which control the tradeoff between noise Rys. 4.
suppression, residual noise and speech distortion. Parameter @ determines amount of
noise reduction, but the setting this factor to high values leads to an increased audible
distortion. A level of background noise is controlled by parameter 5. An increasing this In th
factor can be very helpful in a masking residual noise and an elimination of musical fixed to c
tones. Unfortunately, increased level of background noise remains in the enhanced if the ma;
speech. Exponent y determines the sharpness of the transition from the maximum values, be.
value of gain function to its minimum value. This factor is usually set to one or two. However,
maximal s

The choice for value of v is not as important as that of & and 5. However, it is known
that for y = 2 less speech distortion and higher level of background noise is obtained.

Algorithms with fixed weighting rule parameters are unable to adapt to varying
noise levels and characteristics, because at low SNR, it is impossible to simultane-

the subtra
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ously minimize residual noise and speech distortion. Furthermore, the time-varying
adaptation of the parameters is not easy task. Although it is possible to use SNR
based solution [24], we will show that psychoacoustic approach is more efficient. In
the presented method, authors have proposed to exploit a masking threshold to adapt
subtraction parameters. This approach allows obtaining the best tradeoff between the
amount of noise reduction, the speech distortion and level of residual noise. Because an
average listener tolerates additive noise as long as it remains below masking threshold,
there is no need for a complete removal of the noise, especially in speech presence. The
speech signal should be strongly modified only at those frequencies where the noise
is not completely masked by the speech. In other words, if a spectral component lies
below the threshold the attenuation is not needed. As a result, the speech distortions
can be decreased. Because, in the presented enhanced scheme only noisy signal is
available, the masking threshold of the clean speech T'(w) must be estimated. This is
done with simple spectral subtraction scheme where a preliminary spectral weighting
is performed to obtain rough estimate of clean speech spectrum, and from this prelim-
inary spectrum, masking threshold is calculated. The simplest scheme of the proposed
algorithm is given in Fig. 4.

arg[ ()]

Analysis

ylky=s(kyrn(k)

—

(G Generalized S1w) Y

7 spectral Subtr. |

Synthesis

Noise Spectrum Est. of Subtr.
Estimation Parameters

N)|| dop@
I
5 (@) ” )

Spectral | Masking Thr.
-:> Subtraction ::x)> Estimation

Fig. 4. Block diagram of speech enbancement system with psychoacoustic modification of generalized
spectral subtraction rule.

Rys. 4. Schemat blokowy systemu uzdatniania sygnatu mowy z psychoakustycznie zmodyfikowang
uogdlniong reguty odejmowania widmowego.

In the presented algorithm only parameters @, B are adapted, factor y is kept
fixed to constant value y = 2. The adaptation is based on the following consideration:
if the masking threshold is high the subtraction parameters are set to their minimal
values, because residual noise will be masked by speech and attenuation is unnecessary.
However, if the masking threshold is low, the subtraction parameters are set to their
maximal values, due to annoying nature of residual noise. Therefore, the adaptation of
the subtraction parameters is performed with the following relations:

a(w) = Flamin, Omax, T(w)], (23)
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B(w) = FBuin, Bmax, T(W)], (24)
where the function F can be expressed as follow:

Zmax — <

Flx,y,zl =x+(y-x) (25)

Zmax ~ <min
In the above equations, factors @min, Bmin and @may, Pmax are predefined minimal and
maximal values of the subtraction parameters «, f respectively. Due to fluctuations
in the sequences a(w) and S(w), there is a possibility of discontinuities in the gain
function. Therefore, the subtraction parameters should be additionally smoothed (for
example by exponential averaging). —
Main advantage of the psychoacoustically modified algorithm over conventional
SNR-based methods lies in the use of the masking threshold. It clearly comes from
the following observations:
e the estimation of the masking threshold in very noisy environment is more accurate
than the SNR estimation,
e the masking threshold has smoother evolution than the SNR. It is important for
suppression of residual noise,
s the adaptation based on the masking threshold is much better correlated with human
auditory system than exploiting the SNR.
Moreover, presented approach shows that time—varying psychoacoustic modification
of subtraction parameters gives better results than methods with fixed parameters. Al-
though the noise attenuation, defined as the mean ratio between the input noise power
and output noise power, is similar in both methods (see Fig. 5 (left)), the Itakura—Saito
spectral distance measure clearly shows significant improvement of the psychoacousti-
cally motivated approach (see Fig. 5 (right)). For more detailed performance evaluation,
see[8].
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Fig. 5. Performance comparison of the psychoacoustically modified spectral subtraction rule (circles)
and conventional spectral subtraction rule with fixed parameters (triangles).

Rys. 5. Poréwnanie wlasciwosci zmodyfikowanej psychoakustycznie reguly odejmowania widmowego
(kota) oraz reguly konwencjonalnej z optymalnie ustalonymi parametrami (tréjkaty).
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5.2. ELIMINATION OF THE MUSICAL TONES WITH POST-PROCESSING TECHNIQUES

Another approach to simultaneously elimination of musical noise and reduction of
speech distortion exploits post-processing technique [9]. As mentioned earlier, musical
tones are visible in output spectrum as narrow peaks of random frequencies. In this
method, the masking thresholds are used to identification of these tones after imple-
mentation of conventional noise suppression algorithm, especially spectral subtraction.
This solution is quite different from previously presented techniques but it tends to
achieve similar results. However, the work [9] only concentrates on detecting any
new audible spectral components at the output of the speech enhancement system.
The main advantage of the proposed scheme is that it is independent of the selected
noise suppression algorithm. There is no need to modify spectral weighting rule. It is
proper to add that, there are some post-processing algorithms [30], which are similar
to presented one. Nevertheless, those methods do not use psychoacoustic principles
and their identification of musical tones is much more complicated and less eflicient.

In calculation of the masking threshold, usually two scenarios are distinguished:
tone masking noise or noise masking tone. Depending on the situation, corresponding
offset factor is applied to the summarized excitation level of basilar membrane. How-
ever, in presented method, only second scenario (noise masking tone) is considered.
In fact, it is correct during speech pauses where the musical tones are masked by
background noise. Otherwise, an estimation of masking threshold may be inaccurate.
Because, musical tones are especially annoying during speech pauses and due to com-
puting simplification, authors have decided to exploit only noise maskers.
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Fig. 6. Block diagram of speech enhancement system with post-processing based on masking properties
for cancellation of musical tones.

Rys. 6. Schemat blokowy systemu uzdatniania sygnalu mowy, opartego na metodzie usuwania tonow
muzyczaych w sygnale uzdatnionym, wykorzystujgcej zjawisko maskowania.

The masking thresholds are estimated at both the input and output signals (see

Fig. 6). The audible components lic above these thresholds. If any spectral compo-
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nent is only present at the output, it is a potential musical tone, which should be
post-processed. Due to estimation errors, there is a possibility of qualifying a speech
component as a musical tone. Therefore, in order to avoid wrong identification of
components a short-time stationarity and bandwidth criteria are additionally applied.
In the presented scheme, it has been assumed that musical noise bandwidth is not more
than approximately 300Hz. In order to accomplish the stationarity criterion, present
and previous values of the gain factors are compared with the predefined threshold.
If one of these values is less than threshold, another one probably corresponds to
musical noise component. After proper identification, musical components are set to

the spectral floor.

6. CONCLUSIONS

In this review, conventional methods aimed at elimination of residual noise and
their psychoacoustic modifications have been presented. Described methods have been
classified into two groups: conventional non-psychoacoustically improved approaches
and conventional schemes with psychoacoustic modification. The main advantage of
perceptual methods over conventional ones lays in the use of the masking threshold
instead SNR criterion to eliminate residual noise. Such approaches are much better
correlated with human auditory system.

However, it is a possibility of further improvement. Presented approaches are not
optimal in perceptual sense because psychoacoustic modification of weighting rules
parameters has been obtained heuristically. Moreover, these systems exploit merely
simultaneous masking properties. In Part II of the review, we will cover recent systems
with the new psychoacoustically optimized spectral weighting rules.
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A. BOROWICZ, A A. PETROVSKY

METODY MOTYWOWANE PERCEPTUALNIE W UZDATNIANIU SYGNALU MOWY
CZESC I ELIMINACIA ZJAWISKA TONOW MUZYCZNYCH

Streszczenie

Przedstawiono problematyke zwiazana z projektowaniem oraz uzytkowaniem systeméw transmi-
sji mowy opartych na metodzie wag widmowych. Omoéwiono role takich zjawisk psychoakustycznych
jak maskowanie, pasma krytyczne i absolutny prog slyszenia w procesie uzdatniania sygnalu mowy.
Dokonano zestawienia klasycznych metod uzdatniania sygnatu mowy ukierunkowanych na eliminacje
tondw muzycznych z systemami opartymi na psychoakustycznej modyfikacji metody wag widmowych.
Poréwnano wyniki zastosowanl rozwigzari psychoakustycznych pod katem mozliwosci ttumienia szumu
$rodowiskowego i zapobiegania generacji znieksztaicen sygnatu mowy. Uwypuklono korzysci wynikajace
z zastosowania podstawowych wlasciwosci psychoakustycznych systemu stuchowego czlowieka w meto-
dach wag widmowych, jednoczesnie wskazano ograniczenia tych metod i mozliwosei ich optymalizacji.

Stowa kiuczowe: redukcja szuméw, eliminacja echa, psychoakustyka.
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Perceptually Motivated Approaches to Speech Enhancement
— Part II: Psychoacoustic Optimization of Spectral
Weighting Rules

ADAM BOROWICZ, ALEXANDER A. PETROVSKY

Wydzial Informatyki, Politechnika Bialostocka
ul. Wiejska 454, 15-351 Bialystok
E-mail: borowicz@it.pb.bialystok.pl
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This paper focuses on the class of speech enhancement systems, which capitalize on
psychoacoustic properties of the human ear. More advanced psychoacoustically motivat-
ed spectral weighting rules are described. Presented systems are analyzed and classified
according to their similarity with a human auditory model. Especially, a comparison of im-
provements in musical noise cancellation and increasing speech intelligibility is performed.
Moreover, advantages of the perceptual approaches over conventional ones are focused.
Finally, perspectives of integrated psychoacoustically motivated speech enhancement and
coding systems are discussed. Paper shows that integration of subband coder with speech
enhancement system based on non-uniformly spaced filter bank leads to most promising
combined scheme.

Keywords: noise reduction, echo cancellation, psychoacoustic, speech coding.

1. INTRODUCTION

The problem of enhancing speech degraded by uncorrelated additive noise has
been discussed for many years. Unfortunately, there is still no satisfactory solution
available. However, such solutions are greatly needed in modern voice communication
devices, especially hands-free telephones. This problem is also present on the field of
speech coding where noise suppressor is used for improving a quality of the coding
speech.

Spectral subtraction [1, 2] is a simple and efficient technique of noise reduction but
major disadvantage of this approach is the residual noise known as musical tones and
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the distortion of the speech signal. Musical tones produced by conventional spectral
weighting algorithms are composed of sinusoidal components with random frequen-
cies. This comes from the fact that the magnitude of the short-time spectrum contains

strong fluctuations in noisy areas. Many modifications of classic algorithms have been g 7o)
proposed to reduce this undesirable effect [3-6]. However, in recent years, we observe T
growing tendency to use perceptual models [7] for problem solution. Althoagh per-
ception of audio signals is not fully understood yet, there are some psychoacoustic
principles, which are successfully used in wideband audio coding [8, 9]. Simplest
versions of perceptually motivated speech enhancement methods [10, 11] are based
only on a psychoacoustic modification of the conventional weighting rule parameters. ‘
Examples of these systems have been described in Part [ of the review [12]. g
From the perceptual point of view previously presented solutions are sub-optimal. % _
) e . . s Fig. 1.
There is a possibility of further improvements by complete exploitation of the human ;
auditory system properties. In this paper, we present the most advanced, psychoa- g
coustically optimized spectral weighting rules. In order to focus advantages of psy- : Rys. 1. !
choacoustically motivated methods over conventional ones, we try to classify different
approaches according to their similarity with a human auditory model. Simultaneously, !
we continue analysis of the improvements in musical noise cancellation and increasing i
speech intelligibility started in Part I [12] of the review. ; D
The paper is organized as follows. In Section 2.1 we describe audible noise sup- o
pression technique aimed at minimization of the difference between audible spectrum of | matical
. . . . ¥ ! speech
the noisy and clean speech signals. In Section 2.2 subband noise suppression approach § of the
is described. In Section 2.3 is presented another method based on attenuation of audible g the nois
noise and speech distortions. In Section 3, we include a discussion on perspectives of E The w:
integrated, psychoacoustically motivated speech enhancement and coding system. In derii//ath
that way, we tend to obtain the best combination of noise suppressor and speech coder. % Th
Finally, in Section 4 we summarize the paper. % ‘
% respecti
2. PSYCHOACOUSTICALLY MOTIVATED NOISE SUPPRESSION RULES E
|
Sometimes, a simple modification of weighting rule parameters is not sufficient E where /&
and a further improvement is needed. In the next sections, we will present some of | Hw) is
novel psychoacoustically motivated speech enhancement systems. In this case the term: % as
’psychoacoustically motivated” stands for a derivation of exactly new weighting rule by §
using properties of the human auditory system. In contrast to peceptually sub-optimal é The ma
methods [10, 11], these ones do not use modified conventional spectral weighting rules, % is the fz
but exploit masking properties in direct manner to derive new rules. All those methods The pur
are based on the same simple framework, which has been presented on Fig. 1. The only § of the a
difference between them is a various definition of the gain function (psychoacoustic The mo
weighting) and various realization of analysis/synthesis block. Although whole system processi
can be implemented in time or frequency domain, the main scheme stays the same. and less
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< Psychoacoustic | "~ "7 ] 3
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Fig. 1. Block diagram of speech enhancement system with psychoacoustically motivated suppression
rule exploiting masking phenomenon.

Rys. 1. Schemat blokowy systemu uzdatniania sygnatu mowy z motywowang psychoakustycznie reguty
ttumienia szumu, wykorzystujgcq zjawisko maskowania.

2.1. AUDIBLE NOISE SUPPRESSION

Derivations of conventional suppression rules are based on minimization of mathe-
matical or statistical difference (e.g. mean square error), between a clean and enhanced
speech spectrum. Tsoukalas et al. [13] developed a method aimed at minimization
of the audible noise spectrum, defined as the difference between audible spectrum of
the noisy and clean speech signals. In this case, perceptual difference is exploited.
They were improving this approach for some years and finally extended and used it for
derivation of a new optimal weighting rule that achieves audible noise suppression [14].

The audible spectra of the noisy and clean speech are defined as Ay(w) and Ag(w),
respectively, using the following expressions

A(w) = max {Ryy(w), Rrr(w)} (1)
As(w) = max {Ry(w), Rrr(w)}, )

where R, (w) and R,(w) denote the power spectral densities of noisy and clean speech,
T(w) is a masking threshold. Therefore, the audible noise spectrum can be formulated
as

Ag(w) = Ay(w) — Ay(w). 3)

The main advantage of the above measure over the simple mathematical measures
is the fact that it takes into the account only the perceptually significant differences.
The pure spectral difference between clean and noisy speech is an overestimation
of the audible noise spectrum (3) and includes components, which are not audible.
The modification of the noisy speech spectrum to suppress the audible noise leads to
brocessing improvements, because only selective frequency components are attenuated
and less distortion is introduced into useful speech signal.
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The main principle of the presented technique is to make the audible noise less
than or equal to zero by proper modification of the noisy speech. By substituting Ryy(w)
for Ry,(w) into (1) we can express the minimization criterion as follow

02 (Aj(w) = As(w) — Ay(w)), “4)

0 2 max {Ryy(w), T(w)} ~ max (Ry(w), T(w)). 5)

Theoretically, the enhanced speech power spectrum Ry(w) can be obtained by the
standard spectral weighting methods. However, a small flexibility of the classical gain
functions is main disadvantage of these systems. It is an important problem even if
psychoacoustic modification of the weighting rule parameters was performed, especially
in very noisy conditions. In order to achieve more flexible gain control, a parametric
nonlinear function was used instead other ones. This function is given by

Ry ()
A (w) + Ry (w)

G(w) = (©6)

where a(w) and v(w) are the time-frequency varying parameters (the time index is
omitted for simplicity). The first parameter defines threshold below which spectral
components are highly attenuated. The rate of this attenuation can be controlled by the
second parameter. Note, that if both a(w) and v(w) are positive, the gain function (6) is
always below than or equal to one. It is important to achieve an optimal spectral mod-
ification in the psychoacoustic sense. Therefore, there is a need for a proper derivation
of the parameters, according to the minimization criterion. The effect of parameter
v(w) is not crucial to performance of the presented technique and a value of this factor
may be considered constant for a specific frequency. Only parameter a(w) should be
adjusted during enhancement process. By combining (6) into (5) and solving inequality
with respect to a(w) and since v(w) is positive, we obtain

R).).(a)) J1vw)

X Ron(@), T(@)] @

a(w) 2 Ry (w)

The presented system uses standard uniform spectral decomposition where each spectral
component is modified using gain function in linear frequency domain. However, it
is not desirable to estimate parameters a(w) and v(w) for every spectral component,
due to non-linear frequency selectivity of the human ear. The perceptually significant
frequency regions are defined using critical bands. Therefore, the parameters should
be adjusted to the constant values over these regions. In the simplest version of the
presented scheme, a value of parameter a(w) for the specific critical band is obtained
by selection of such a frequency within this band, that produces a maximumin (7

7 Rvy(wb) 1
= Ry, s -1 < wp < Wppe 8
a = Rylew) | 2% {Ry(wp), T(wp)} Wib = @b = b ®
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The complete clean-speech power spectrum Ry, (w) can be roughly estimated using
simple spectral subtraction method. Unfortunately, a performance of such system is
strongly dependent on a quality of clean-speech estimate. Therefore, in work [14],
authors have proposed several solutions to achieve optimal psychoacoustic modification
while only sparse clean signal components are known or can be easily estimated. These
approaches are based on optimization of the clean speech estimation within subband
regions by using only single value of the spectral components per critical band. On
that way, number of parameters required for speech enhancement can be reduced. In
both approaches it is assumed that the noise and speech are statistically independent,

moreover, the masking threshold and background noise spectrum within each critical
band are constant:

Ryy(w) = R.s'.s'(a)) + Rnn(w)

T(w) =T, y W S WL Wy, 9
Rn.n(w) = Rnnb

The first solution tends to estimate a,’ using the minimum speech power spectrum

component R in the specific critical band. This parameter is usually selected from

components lying above the masking threshold. However, it is possibility to estimate

sz‘b“ using statistical methods. Under above assumptions (9), we can rewrite expres-

sion (8) in the following form

) R b 1/vp
7 i AN
@ = [R””b + R‘:}})n} [Rmin} ’ (10)
ssb
where -
Ry = min{Ry(wy), @i < wj < wip}. (1)

Note that expression (10) is always greater than (8) and hence a;,’ is solution, which
satisfies minimization criterion (5). Similarly, in the second approach, clean speech
power spectrum Ry (w) can be replaced by masking threshold 7'(w).

R ; ]/W,
ap = [Rnnb + Tb] ["’;’Q}

(12)
b

It is easy to see that a,” is also solution, which satisfies (5). An estimate of the
clean-speech masking threshold T'(w) can be obtained from the noisy data. Unfortu-
nately, at least rough estimate of the clean speech spectrum is necessary for threshold
calculation. The simplest way to obtain this estimate is to use spectral subtraction
method. Tsoukalas et al. [14] suggest that satisfactory estimate of the clean-speech
masking threshold can be also obtained using an iterative procedure at some expense
of computational efficiency. Each time, the noisy signal is passed through the filter (6)
and better estimates of the clean speech and the masking threshold are obtained.
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The audible noise suppression technique achieves significant improvements com-
pared to algorithms based on the classical minimization criteria. It is especially evident
in better speech intelligibility and smaller influence of SNR conditions to enhancement
process. The main advantage of this method lies in more flexible modifying the noisy
signal.

2.2. SUBBAND NOISE SUPPRESSION

As mentioned earlier, it may be uncomfortable to perform the perceptual speech
enhancement using uniform spectral decomposition, due to non-linear frequency se-
lectivity of the human ear. Note that in previous methods, although spectral weighting
is applied to the uniformly spaced spectral components (obtained by STFT), the psy-
choacoustic parameters are calculated over critical bands. It is necessary to use the
same non-uniform frequency scale in the whole system. On that way, some solutions
have been developed where the spectral analysis and synthesis, are based on the human
auditory system realized with the aid of filter banks or Discrete Wavelet Transform
(DWT). A perfect example of such technique is system, which has been described in
work [15-20]. Authors have proposed a new approach to the combined echo and noise
reduction system. In this case, non-uniform DFT filter bank {21] has been exploited
as a spectral analysis tool. For more detailed description of these techniques see [22].
Additionally, the algorithm for noise reduction used in this system is based on the
psychoacoustically motivated suppression rule (6).

The non-uniform polyphase filter bank is a basis of the critical band operation
system. Therefore, firstly we will present its framework. An effective structure of the
uniform filter bank can be obtained by polyphase decomposition of a common proto-
type lowpass filter H(e/*) and the Discrete Fourier Transform (DFT). The frequency
response of this uniform bank is given by

Hp(e’®) = H(e/ @2y =0, . M~ 1. (13)

The polyphase uniform filter bank can be converted into filter bank with non-uniform
frequency resolution through all-pass transformation [23]. It is based on replacing all
delays with the following all-pass filter
Hyp(2) = —— (14)
—-az
where the parameter a is a frequency warping factor. The phase response of the all-pass
filter Hsp is nonlinear function of frequency:

I —a

o(w) = 2 arctan ( N (15)

¢ w
an —|.
+a 2

By proper modification of the parameter, it is possible to get different frequency band
distribution especially approximation of the Bark scale can be obtained. The frequency
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response of the resulting bank, which is now an infinite impulse response filter bank,
is given by

an /(e_;‘w) — H(e_/(ﬂp(w)nIZﬂm/M)). (16)

It is proper to add that similar structures are widely used not only in speech enhance-
ment systems but also in audio coding. In the presented speech enhancement scheme
(Fig. 2), firstly, a transversal structure FIR filter with normalized LMS algorithm is
used for echo cancellation. Then the echo compensated signal is forwarded to the noise
suppression unit (AEC+NR configuration). The noise filtering is performed using au-
dible noise suppression technique described in previous section. Because the whole
system works in time domain, spectral weighting rule has been modified to work with
the time-sampled bandlimited signals. In order to reduce the number of parameters
required for speech enhancement, the approach (12) has been chosen.

n ] n Fw
i = Audible LG s
[ ®) S > AEC :> Noise > $ 15,
2 Suppression e
< 1PN L&
I Subband processing
¥ I
77 H T T
DTD VAD Analysis
2 4
EA From far end speaker

Fig. 2. Block diagram of subband processing system for acoustic echo cancellation and noise reduction.

Rys. 2. Scherat blokowy potaczonego systemu eliminacji echa i tumienia szuméw akustycznych z
przetwarzaniem podpasmowym.

Presented system is one of the most advanced psychoacoustically motivated joint
systems for acoustic echo and noise control. The main advantage of this approach lies
in the superior representation of the human auditory model. There are many benefits,
which implicitly come from this fact. Because echo cancellation procedure is performed
on the sub-band signal, the length of adaptive filters can be truncated. Moreover,
faster convergence of LMS algorithm is obtained due to more flatter sub-band spectral
characteristic compared to the wideband signal. Apart from this, due to exploiting
the masking properties in the noise suppression rule an intelligibility of the enhanced
speech has been increased. The residual noise components, which lay below masking
threshold are not attenuated because are inaudible. This technique suppresses only
audible noise. So there are no conditions for generating a musical noise.
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2.3. INAUDIBLE NOISE DISTORTION RULE

Another psychoacoustically motivated algorithm for noise reduction has been pre-
sented in work {24]. The main goal of this approach is not a complete removal of the
noise, but instead to only attenuate audible noise by constant factor. This comes from
the fact that in some situations like a phone conversation the complete noise removal
is not desirable. In these cases, the intervals of silence generated by a common noise
suppressor may cause the impression of an interrupted transmission.

The new method is also based on the fact, that a human listener does not perceive
any additive signal components as long as they lay completely below the masking
threshold. In order to make a difference between desired signal and enhanced signal
to be inaudible it is compared with the masking threshold. Similarly to previously
described system also in this case an original method [24] has been extended to use
it in the combined echo and noise reduction system {25, 26]. The presented system
consists of a conventional normalized LMS echo canceller and a second frequency
domain postfilter (see Fig. 3). The main goal of this postfilter is to attenuate both

residual echo and noise.

E(w) Residual | 5'(g)
Echo & Noise f——=N
Suppression v

" T

Res. Echo
/ Estimation

AEC voll Dol

D} From far end speaker

s’ (k)

D20 gy e,

Analysis
Synthesis

Fig. 3. Speech enhancement system with echo canceller and postfilter for residual echo
and noise attenuation.

Rys. 3. System uzdatniania sygnalu mowy wyposazony w modul usuwania echa oraz filtr do
jednoczesnego tlumienia szuméw §rodowiskowych i echa szczgtkowego.

The derivation of the extended suppression rule is briefly described here, although
a more detailed description can be found in [25, 26]. In order to preserve background
noise characteristic it is necessary to define preferable residual noise level £,. Similarly,
residual echo level ¢, should be specified. Then the desired enhanced speech spectrum
S(w) can be expressed as sum of clean speech, the attenuated residual echo and noise

S(w) = S(w) + &BW) + LN (w), a7
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By using spectral weighting technique, we obtain the following estimate
§'(w) = Hw)[S(w) + B(w) + N(w)], (18)

where the gain function 0 < H(w) < 1. Hence, difference between the desired and
estimated spectrum can be written as

Q(w) = S(w) - §'(w). (19)

If we assume that speech, noise and residual echo are statistically independent, we can
express the power spectral density of Q(w) in the following form

qu((x)) =[1- H(w)]2 R.s'.s'(w) + [gb - H(w)]z Rbb((‘)) + [é’n - H(w)]z Rnn(w), (20)

qu(w) = R%%»(w) + qu)qb (CL)) + Rl/nqn (CL)) (21)

The particular components of (21) correspond to the speech distortion, the residual echo
distortion and the noise distortion, respectively. In order to minimize the sum (21) in the
perceptual sense it is appropriate to mask distortions to be inaudible for listener. Ideally,
all distortions should be masked. However, in most real cases this demand cannot be
accomplished due to fact that sometimes minimum of Ry4(w) may be greater than
masking threshold (distortions will be audible). From these reasons, authors propose
to only mask the distortions of the residual echo and the noise, allowing a variable
speech distortion. Hence, the minimization criterion is formulated as follow

Rg,g,(@) + Ry (W) = T(w). (22)

Solving this equation for H(w) with the constraint 0 < H(w) < 1 (and with some other
simplifications) leads to the weighting rule

AN () = min 1. \/ @ | Gk GRu@]|

Rpp(w) + Ryp(w) Ryn(w) + Ryp(w) ’

where IND stands for Inaudible Noise Distortion. It is easy to see that if residual echo
and noise are laid bellow the masking threshold, the term under square root is greater
than one and the speech is not distorted because H™P (w) = 1. Otherwise, residual
noise and echo are optimally attenuated to be perceptually undistorted. In particular,
when neither speech nor residual echo is present, the equation (23) can be reduced to
A IND(cu) = {,. Therefore, since the parameter £, is not too small the musical noise is
not generated. ,

In order to calculate weighting factors (23) it is a need for efficient estimating
the masking threshold and the power spectral densities of the noise and residual echo.
The first two parameters can be obtained by using standard methods. In particular, an
estimate of the masking threshold T'(w) is computed from rough estimate of the clean
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speech spectrum obtained by conventional spectral weighting method. The third pa-
rameter Rp;(w) can be estimated using coherence function [27] and equivalent transfer
function [28] method.

In work [26], authors have compared this technique with the conventional (non-
psychoacoustically motivated) combined echo and noise reduction system. They report
the psychoacoustic approach is mostly preferred since it leads to more natural near
end speech and to less annoying residual noise. The presented technique seems to be
alternative to one described in the previous section. Also in this case masking threshold
is used in direct manner to calculate the weighting coefficients. Both approaches have
similar performance of the echo canceller, but ways to achieve such results were quiet
different. Similarly, the length of adaptive filter for echo canceller can be truncated.
However, in this case, it comes from the fact that the echo cancellation problem is
partially solved by optimized noise suppressor. Unfortunately, the IND rule is stil]
computed only partly in the critical band domain. It is possible to achieve further
improvements (i.e. faster convergence of LMS algorithm) by placing whole system
in the same domain. Therefore, subband approach seems to be more advanced in
psychoacoustic sense. On the other hand, there are more differences between both
methods in objective measures. The comparison of both methods has been performed
in [20]. Two measures have been used for performance evaluation; Noise Attenuation
and distortion factor SEGSNR_,,. Results of comparison show that in case of IND
rule, stronger noise attenuation and less speech distortion are achieved (see Fig. 4).

15 - ‘ 20
o o
2 1 2
5 8
g J5
g »
Z o
& 5 9
[e} Q.
z [%5]
0 . , , , 0 , . , .
10 5 0 5 10 15 -10 5 0 5 10 15
SEGSNR' [dB] SEGSNR. [dB]

Fig. 4. Performance comparison of IND rule (circles) and subband ANS technique (triangles).

Rys. 4. Poréwnanie wiasciwosci systemu opartego na regule wagowej IND (kota) i przetwarzania
podpasmowego z wykorzystaniem techniki ANS (tréjkaty).

Another example of combined system of echo cancellation and noise reduction in
the frequency domain can be found in [29, 30]. The use of frequency domain adaptive
filters in the context of acoustic echo cancellation has been extensively studied in the
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literature. These algorithms are well suited for long impulse response modeling and
correlated input signals like speech [29, 30]. In papers [31, 32], authors have proposed
joint systems for acoustic echo and noise control in the frequency domain with psy-
choacoustic motivation. The complete system appears to be valuable candidate to the
realization of car hands-free function, characterized by a good trade-off between com-
putational complexity, low transmission delay, echo cancellation and noise reduction
properties.

3. THE PERSPECTIVES OF COMBINED SPEECH ENHANCEMENT AND
CODING SYSTEM

There are several different speech-coding methods such as Linear Predictive Cod-
ing (LPC), Waveform Coding and Subband Coding [8, 9].

Most schemes use some form of linear predictive coding, which gives high bit-rate
performance. Satisfactory quality of speech signals is achieved for bit rates of 16kb/s.
These techniques (i.e. CELP, MELP) make use of a speech generation model where
speech is represented by an excitation signal feeding through an adaptive filter (LPC
synthesis filter).

The main goal of waveform coders (i.e. PCM, DPCM, ADPCM) is a production
of a reconstructed signal whose waveform is as close as possible to the original input
signal. In this case, speech generation model is not exploited. Waveform coders achieve
a good quality of speech signals only for high bit rates such as 48 kb/s.

Subband coders (i.e. ISO/MPEG) exploit filter bank analysis to split wideband
input signal into several frequency bands. Spectral components in each band are usu-
ally quantized using psychoacoustic rules. Subband coders are widely used not only
for speech coding but also for audio coding. It is very difficult to create high quality
speech by using low bit rates with this technique. Nevertheless, bit rate performance
is much better than for waveform coders. There are two ways for combining noise
suppressor and speech coder. One leads to simple arranging two systems in row where
noise reduction system is followed by common speech coder. The main advantage of
this solution is that both components can be designed independently of each other. For
example, frame size of enhancement system can be different from the frame size speech
coder. In paper [33], authors have studied influence of such noise pre-processing on
LPC speech codecs. In these studies, conventional (non-psychoacoustically motivated)

‘soft-decision Wiener and soft-decision MMSE estimators have been tested. Authors

report that in some cases a performance of coding system can be improved by in-
serting noise reduction pre-processor. This improvement strongly depends on type of
background noise and quality of suppression rule parameters estimation, especially
a priori SNR. On this way, we believe that further improvements can be obtained
by using psychoacoustically motivated methods instead conventional ones. Apart from
that, the results of work [33] suggest the use of different optimized speech enhancement
techniques for different parameter extraction modules of coder. An example of such
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system can be found in [34] where two optimized MMSE estimators are used as pre-
processor in conjunction with MELP codec. One pre-processor is optimized for LPC
estimation while another for computation of the residual signal. This approach and
previous studies only confirm thesis that in many cases, simple pre-processing is not
sufficient and further integration is required. Moreover, modular systems consisting
of independent noise suppressor and speech coder should not be used for real time
processing due to delays introduced by spectral analysis/synthesis [35]. Unfortunately,
better integration of some systems is not easy task, especially in case of LPC approach-
es. Although subband-coding algorithms have now even worse performance than LPC
codecs, they can be more easily integrated with speech enhancement systems, especially
with psychoacoustically motivated ones. In this case, several common processing-units
can be distinguished from both noise suppressor and coder. For example, calculation
of masking threshold can be implemented in one module. Moreover, in case of speech
enhancement methods based on subband processing [15-20] a spectral analysis and
synthesis can be shared between two systems. This may leads to significant improve-
ments in the computation complexity. In work [36], authors propose joint system for
perceptual coding and speech enhancement based on fast wavelet packet transform
algorithm. Mentioned system uses noise suppressor (adopted to work in critical band
domain) similar to that described in [10]. Results of this approach are very promising.
From this point of view, also using method presented in Section 2.2 seems to be
suitable in order to design new combined speech enhancement and coding system.
Furthermore, an additional exploitation of echo canceller votes in favor of this method.
This feature may be very useful in some applications, especially in teleconferencing.

4, CONCLUSIONS

More advanced psychoacoustically motivated speech enhancement systems have
been presented. The paper shows different approaches to derivation of the perceptually
optimal spectral weighting rules. The main advantage of all perceptual methods over
conventional ones lies in improvements of musical noise suppression and increase
speech intelligibility. Moreover, in case of psychoacoustic joint systems (AEC+NR),
decreased requirements for echo canceller are reported.

Non-uniform spectral decomposition and subband processing determine further
evolution courses of perceptual noise reduction. It comes from the fact that such ap-
proaches are based on superior representation of the human auditory model. It is
proper to add that there are some modern speech enhancement techniques where the
psychoacoustic is not used, yet. Examples of such systems are approaches based on
Blind Signal Separation (BSS) and Independent Component Analysis (ICA) [37].

Discussion on perspectives of integrated, psychoacoustically motivated noise sup-
pressor and coding system shows that integration of subband coder and speech en-
hancement system based on non-uniformly spaced filter bank leads to most promising
combined scheme.
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A. BOROWICZ, A.A. PETROVSKY

METODY MOTYWOWANE PERCEPTUALNIE W UZDATNIANIU SYGNALU MOWY
CZESC II: PSYCHOAKUSTYCZNA OPTYMALIZACJIA METOD WAG WIDMOWYCH

Streszczenie

Dokonano przegladu oraz poréwnania metod uzdatniania sygnalu mowy motywowanych perceptu-
alnie. Wskazano na niedoskonalo$¢ rozwigzan psychoakustycznych wykorzystujacych klasyczne metody
wag widmowych. Opierajac si¢ na literaturze zaprezentowano rézne sposoby psychoakustycznej optymal-
izacji tych metod. Prezentowane systemy sklasyfikowano wedtug stopnia zgodnosci z modelem stuchowym
czlowieka. Jednoczednie zestawiono wyniki zastosowani rozwigzaf psychoakustycznych pod katem mozli-
wosci tlumienia szumu $rodowiskowego i zapobiegania generacji znieksztalcer sygnalu mowy. W zestaw-
ieniv uwzgledniono takze polgczone systemy eliminacji echa i redukeji szuméw. Ostatecznie przedstaw-
iono perspektywy integracji systemu uzdatniania sygnatu mowy z systemem kodowania podpasmowego
uwydatniajac wykorzystanie modeli psychoakustycznych jako element wspélny obu systeméw.

Stowa kluczowe: redukcja szuméw, eliminacja echa, psychoakustyka, kodowanie mowy.

Praca finansowana z grantu W/W1/3/02.
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Modelowanie zalezno$ci maksymalnego napiecia wyjsciowego

wzmacniaczy operacyjnych od pradu wyjsciowego
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Zmodyfikowano strukturg i podano sposob wyznaczania parametréw makromodelu
wzmacniaczy operacyjnych, przeznaczonego do stosowania w programie PSpice. Modyfi-
kacje przeprowadzono w taki sposéb, aby uwzgledni¢ zalezno$é (liniowa lub nieliniows)
maksymalnego napigcia wyj$ciowego oraz napiecia nasycenia ukladu scalonego od pradu
wyjéciowego. Modyfikacja polega na dodaniu do pierwotnego makromodelu dwéch Zrédet
sterowanych. Dzigki temu uzyskano lepsza zgodnos¢ wynikéw symulacii z danymi katalogo-
wymi w szerokim przedziale zmian obcigZenia, zasilania i wysterowania. Jest to szczeg6lnie
wazne w przypadku symulacyjnych obliczen wiasciwosci energetycznych (maksymalnej mo-
cy wyjsciowej, mocy strat, sprawnoéci energetycznej) wzmacniaczy mocy.

Modyfikacj¢ mozna stosowa¢ do makromodeli réznych wzmacniaczy operacyjnych, tak
makromodeli standardowych, jak i ulepszonych (enhanced macromodels). Podstawg do wy-
znaczania parametréw dodatkowych Zrédet sterowanych sa typowe dane katalogowe ukladu
scalonego. Podano przyktad uzycia liniowych Zrédet napigciowych sterowanych pradem wyj-
Sciowym w makromodelu operacyjnego wzmacniacza mocy OPAS502, oraz przyklad zasto-
sowania Zrédet nieliniowych, w ktérych zaleznosci SEM od pradu sg opisane wielomianami,
w makromodelu wzmacniacza operacyjnego OPA130. Uzyskana dokladnosé modelowania
zalezno$ci maksymalnych napie¢ wyjsciowych od pradéw wyjsciowych okazala sie o rzad
lepsza niz w przypadku makromodeli dostarczanych przez producenta ukladéw scalonych,
firm¢ Burr-Brown. :

Stowa kluczowe: makromodel, wzmacniacz operacyjny, program PSpice

1. WSTEP

Programy komputerowe, przeznaczone do projektowania uktadéw elektronicznych,

zawierajg biblioteki makromodeli, czesto opracowane przez producentéw ukladéw sca-
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lonych. Szeroko rozpowszechniony program PSpice jest wyposazony w biblioteki ma-
kromodeli réznych wzmacniaczy scalonych: od mikromocowych wzmacniaczy opera-
cyjnych do operacyjnych wzmacniaczy mocy, makromodeli standardowych (standard
macromodels), jak i ulepszonych (enhanced macromodels) [1]. Do identyfikacji makro-
modeli stuzy specjalistyczne oprogramowanie (np. program PARTS w pakiecie Design
Center [4]). Uzyskane w ten sposob makromodele uwzgledniaja podstawowe parame-
try 1 charakterystyki ukladéw scalonych w nominalnych warunkach pracy (zasilanie,
temperatura, itp.).

Wsp6lng cechq wymienionych makromodeli wzmacniaczy operacyjnych jest pomi-
niecie zaleznosci maksymalnej amplitudy napigcia wyjsciowego od pradu wyjSciowego
ukladu scalonego (napigcie nasycenia jest przyjmowane jako stale). Z tego powodu
wyniki obliczen symulacyjnych moga si¢ znacznie rézni¢ si¢ od danych katalogowych.
Niedokladne modelowanie zalezno$ci napigeia nasycenia od pradu wyjsciowego scalo-
nych wzmacniaczy mocy malej czestotliwodci moze prowadzi¢ do réznic pomigdzy
wynikami symulacyjnych obliczen maksymalnej mocy wyjSciowej, mocy zasilania
i mocy strat oraz sprawno$ci energetycznej, a odpowiednimi danymi katalogowymi,
siegajacych 50% [7].

W pracy [5] oceniono dokladno$¢ makromodeli scalonych operacyjnych wzmac-
niaczy mocy opracowanych przez ich producenta, firm¢ BurrBrown. Wykazano, ze
bledy modelowania zaleznosci napigcia nasycenia od pradu wyjSciowego sg znacz-
ne (maksymalne siggaja 37,5%). Mozliwo$¢ zwickszenia dokladnosci makromodeli
tych ukladéw scalonych przedstawiono w pracy [6]. Jednak zaproponowany tam ma-
kromodel ma strukturg klasycznego modelu Boyle’a [2] i sposobu zwickszenia jego
dokladnosci, polegajacego na zastosowaniu rezystancji szeregowych w modelach diod
ogranicznikéw napiecia, nie mozna uzy¢ w przypadku makromodeli stosowanych obec-
nie (generowanych przez program PARTS).

W niniejszym opracowaniu przedstawiono modyfikacje makromodeli wzmacnia-
czy operacyjnych, prowadzacg do uwzglednienia zalezno$ci maksymalnego napiecia
wyjSciowego od pradu wyjSciowego (liniowej badZ nieliniowej). Podano strukture
zmodyfikowanego makromodelu i sposdb doboru parametréw dodatkowych Zrodet ste-
rowanych na podstawie typowych danych katalogowych. Procedur¢ modyfikacji ma-
kromodeli zilustrowano przyktadami makromodelu scalonego operacyjnego wzmac-
niacza mocy typu OPAS02, w ktérym zastosowano liniowe Zrédia sterowane, oraz
makromodelu wzmacniacza operacyjnego OPA130, gdzie uzyto Zrédel nieliniowych.

2. ZASADA MODYFIKACJI MAKROMODELI

Zaréwno w makromodelach standardowych, jak i ulepszonych, maksymalne i mi-
nimalne napiecie wyjéciowe jest okreSlone przez parametry obwodéw ogranicznikow
napigcia wyjSciowego. W obwodach tych, pokazanych na rys. la (por. takze pelny
schemat makromodelu wzmacniacza operacyjnego — rys. 2), wystepujg jednakowe,

TOM 50

idealne
lane pi

RO:.

FB

Rys. 1.

Diod
_Vottt' Prac
Jego prad




Telekom.

eki ma-
/ opera-
tandard

makro-
- Design
parame-
asilanie,

st pomi-
ciowego
powodu
gowych,
0 scalo-
omigdzy
zasilania
gowymi,

wzmac-
7ano, ze
g zZnacz-
romodeli
tam ma-
>nia jego
lach diod
ych obec-

zmacnia-
napigcia
strukture
rodet ste-
acji ma-
) wzmac-
ane, oraz
iniowych.

alne i mi-
nicznikow
kze pelny
>dnakowe,

TOM 50 ~ 2004 MODELOWANIE ZALEZNOSCI MAKSYMALNEGO NAPIECIA ... 413

[

idealne diody pélprzewodnikowe DC i DE. Napiecia progowe ogranicznikéw sg usta-
lane przez napiecia zasilajace V* i V™ oraz SEM Zrédet pomocniczych VC 1 VE.

(@) | (b)

V+ P Vi
HCII(Vlim)]
e Ve
02
i RO1 DC out DC
FB  Vim DE RL DE
VE VE
HE[I(VIim)]
o V- . V-

Rys. 1. Schematy ogranicznikéw napigcia wyjsciowego w makromodelach wzmacniaczy scalonych:
a) makromodel pierwotny, b) makromodel zmodyfikowany

Fig. 1. Circuit diagrams of output voltage limiters in integrated amplifier macromodels:
a) original macromodel, b) modified macromodel
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Rys. 2. Struktura zmodyfikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego
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Fig. 2. Structure of modified macromodel for operational amplifier

Dioda DC przewodzi gdy napiecie wyjsciowe przekracza wartosé maksymalng
Vo Prad diody steruje Zrédlem pradowym FB, ograniczajac mozliwosé zwigkszania
Jego pragdu. Maksymalne napiccie wyj$ciowe makromodelu jest dane zaleznodcig

V;uf =V -VC+ VDC (l)
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gdzie Vpe jest spadkiem napigcia na przewodzacej diodzie DC. Zalezno$¢ napigcia
nasycenia makromodelu V;, od maksymalnego napiecia wyjsciowego wyraza wzor

V+ :V+WV+

sat out

=VC - Vpe (2)

Dziatanie obwodu ograniczajacego ujemne napiecie wyjsciowe makromodelu (dio-
da DE, 7r6dlo VE i napigcie V™) jest analogiczne. Minimalne ujemne napiecie wyj-

Sciowe makromodelu V,, jest opisane zaleznoScig

VOL(I

=V +VE-Vpg, (3)

a zwigzane z nim napigcie nasycenia Vg, okre§la wzoér

Ve ==V +V,

out

=VE - Vpg )

W makromodelach dostgpnych w bibliotekach programu PSpice napiecie wyj-
$ciowe jest najczeSciej ograniczane symetrycznie (V,,, = =V, . = V), réwniez oba
napiecia nasycenia sg sobie réwne (V) = V. = V). W przypadku niektérych
wzmacniaczy scalonych (np. operacyjnych wzmacniaczy mocy) ograniczanie napigcia
wyjsciowego nie jest symetryczne, a zréznicowanie wartosci napieé V., i =V, (oraz
odpowiednio Vi, i V) jest uzyskiwane w wyniku przyjecia réznych wartoSci SEM
Zrédet pomocniczych VC i VE.

W tak zbudowanych ogranicznikach napigcia wyjsciowego makromodelu wzmac-
niacza scalonego amplituda maksymalnego nie znieksztalconego napigcia wyjsciowego
i warto$¢ napigcia nasycenia praktycznie nie ulegajg zmianie przy zmianach pradu
wyjSciowego (zmiana napigé w makromodelach jest rzedu miliwoltéw, gdyz wynika
wylacznie ze zmian pradu diod ogranicznika w czasie przesterowania ukladu scalonego,
pomijalnie matych w stosunku do pradu wyjSciowego).

Napiecie wyjSciowe rzeczywistego wzmacniacza scalonego zmniejsza si¢ w mia-
re zwiekszania jego pradu wyjsciowego (pradu obcigzenia), a wicc jest zalezne od
wysterowania, rezystancji obciazenia i napig¢ zasilajacych. Producenci wzmacniaczy
operacyjnych czesto zamieszczajg w danych katalogowych zalezno$ci maksymalne;
i minimalnej warto$ci napigcia wyjSciowego od pradu wyjsciowego (por. dane kata-
logowe wzmacniacza operacyjnego OPA130 pokazane na rys. 4). Dla operacyjnych
wzmacniaczy mocy podawana jest raczej zalezno$é napieé nasycenia od pradu wyj-
Sciowego (por. dane operacyjnego wzmacniacza mocy OPA502 — rys. 3).

Réznice migdzy odpowiednimi napigciami uktadu scalonego i jego makromodelu
mogg siggac kilku woltéw w catym zakresie zmiennosci pradu wyjsciowego. Moze to
prowadzi¢ do duzych réznic migdzy wynikami obliczed symulacyjnych a parametra-
mi katalogowymi wzmacniacza scalonego przy pelnym wysterowaniu i przesterowaniu
wzmacniacza. W szczegdlnosci wyniki obliczed mocy: dostarczonej, wyjSciowej 1 strat,
oraz sprawno$ci energetycznej moga si¢ rézni¢ od danych katalogowych nawet o kil-
kanadcie do kilkudziesigciu procent (nawet o 50% w przypadku maksymalnej mocy
wyjsciowej wzmacniacza mocy m.cz. [7]).
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Rys. 3. Zalezno$¢ napigé nasycenia operacyjnego wzmacniacza mocy OPA502 i jego makromodeli
od pradu wyjsciowego

Fig. 3. Saturation voltages against output current for OPA502 high-power operational amplifier
and its macromodels
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Rys. 4. Zalezno$¢ maksymalnych napieé wyjsciowych wzmacniacza operacyjnego OPA130
i jego makromodeli od pradu wyjsciowego
Fig. 4. Maximum output voltages against output current for OPA130 operational amplifier
and its macromodels

Zwigkszenie zgodnosci danych katalogowych i wynikéw symulacji wykonanej
Z zastosowaniem uzytkowanych powszechnie makromodeli wzmacniaczy scalonych
mozna uzyska¢ w wyniku uzupelnienia obwodéw ogranicznikéw napiecia o Zrédla
sterowane HC i HE, ktérych SEM sa zalezne od pradu wyjSciowego makromode-
lu. Sposéb modyfikacji struktury makromodelu wzmacniacza scalonego pokazano na

Iys. 1b. SEM Zrédel HC i HE zmieniaja sic w zaleznoSci od pradu wyjsciowego
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makromodelu i przesuwajg napigcia progowe ogranicznikéw. Do probkowania pradu
wyjéciowego mozna wykorzysta¢ Zrédlo Viim makromodelu.

Podstawg do wyznaczenia parametréw Zrédet HC 1 HE moze by¢ zespdt wzordw
okres$lajacych maksymalne i minimalne napigcia wyjSciowe wzmacniacza w zaleznoSci
od pradu wyjsciowego, w n i m (odpowiednio) punktach charakterystyki Vo (Jour):

= [Wouri), I <ign, (Sa)

Othl

= fUouj), I<j<m (5b)

ourJ

Analogicznie okre§la si¢ zalezno$¢ dodatniego i ujemnego napigcia nasycenia
wzmacniacza od pradu wyjéciowego zespolem wzoréw:

f(loutl) 1<i<n, (6a)

Aafl

Viarj = FUou), 1<j<m, (6b)

SEM #Zrédta HC przy danym pradzie wyjSciowym i wysterowaniu wzmacniacza,
powodujgcym pracg na progu ograniczania, spelnia réwnanie oczka (rys. 1b):

HC =V*-VC+Vpc-V,}, (7a)
Analogicznie SEM Zrédla HE spelnia réwnanie:
HE ==V~ -VE+Vpe+V_, (7b)

Po podstawieniu danych ukfadu scalonego (5a) i (5b) do tych zaleznoSci, odpo-
wiednio, uzyskujemy

HC([omi) =Vt -VC+ VDC - V;m(lomi)v 1<ign, (83)

HE(Ipy ) = =V~ = VE +Vpe +V,,,(Lourj)s 1<j<m (8b)

Jesli podstawg modyfikacji sa zaleznosci napigé nasycenia od pradu, to zaleznosci
przyjmuja postac

HCouwi) = Vg low1) = VC + Vi, I<i<n, (9a)

HEoui) = Viowj) = VE + Vpg, l<jsm (9b)

Po przyjeciu postaci funkcji HC(Lyy) i HE(,,;), wzory (8a) 1 (8b), lub (9a) i (9b),
stanowig podstawe do wyznaczenia parametréw tych funkcji.
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3. MODYFIKACJIA MAKROMODELU 7 ZASTOSOWANIEM LINIOWYCH
ZRODEL STEROWANYCH

Strukture zmodyfikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego, odtworzo-
ng na podstawie listy polgczen makromodeli z bibliotek programu PSpice, pokazano
na rys. 2 (w makromodelu pierwotnym nie wystepuja zrodta HC i HE). Cze$¢ zazna-
czona linig przerywang modeluje pobér mocy ze 7rédel zasilajacych oraz impedancje
wejSciowq ukladu scalonego i wystgpuje jedynie w ulepszonej wersji makromodelu
(enhanced macromodel).

Jesli zmiany napie¢ wyjsciowych lub napieé nasycenia wzmacniacza operacyjnego
sq w przyblizeniu proporcjonalnie do pradu wyjéciowego, to do modelowania tych za-
leznosci wystarczy zastosowanie w obwodach ogranicznikéw napiecia liniowych Zrédet
HC 1 HE sterowanych pradem wyj$ciowym. Wtedy na podstawie wzoréw (8) uzysku-
jemy

HC([out) = aC'Iour ~ VY -VC+ VDC - V:m(lom)

HE(Iom) = al"lout ~-V"~-VE+ VDI; + Vom(loul)

(10a)
(10b)

Do wykonania modyfikacji makromodelu jest konieczne wyznaczenie transrezystancji
ac 1 ap dodatkowych 7rédel sterowanych. Moze tez by¢ niezbedna zmiana warto-
§ci SEM 7Zrodet pomocniczych VC i VE. Do wyznaczenia transrezystancji ac i sily

elektromotorycznej VC wystarczy znajomos¢ charakterystyki (5a) w dwéch punktach
{n = 2). Na tej podstawie:

ac = V;ml V:mZ (1 la)
10u12 - Ioufl
Ve =V
VC=V"+Vpe -V -l __ou2p (11b)
[0u72 - Ioutl
Analogicznie ag i VE mozna obliczyé z zaleznosci:
v -V
out2 out 1
ap = —242 outl (122)
Loy = Lour1
V.,V
VE = -V~ + Voml + VDb Iout2 7 out | Iaml (12b)
out2 ™ Lourl

We wzorach (11b) i (12b) przyjeto spadki napie¢ Vpc 1 Vpg takie jak w makromodelu
przed modyfikacja.

W przypadku, gdy w danych katalogowych ukladu scalonego sa podane napiecia

hasycenia jako funkcje pradu wyjsciowego, to nalezy wykorzystaé nastepujace za-

leznogci okreslajgce parametry zmodyfikowanego ogranicznika napigcia wyjsciowego
makromodelu

Y+
_ sm‘ 2 th 1
(o = e

(13a)
]01172 - ]oml
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Tabela 1

Zalezno$¢ napigé nasycenia operacyjnego wzmacniacza mocy OPAS02 i jego makromodeli od pradu
wyjsciowego

Dependence of saturation voltages on output current for OPAS02 high-power operational amplifier and
its macromodels

Tou [A] 1,0 2,0 4,0 7,0 10,0

Vaue | VI 3.1 | 3,17 | 33 3,5 37

Viim | IV] ] 3,101 | 3,167 | 3,299 | 3,498 | 3,697

Vs | [V] 3.3 3,3 3,3 33 3,3

Vare | VI 24 2,5 2,7 3,0 34

Vg [V] | 2,393 | 2,501 | 2,716 | 3,038 | 3,358

sat mm

Vass | [V] 3.3 33 33 33 3,3

VC =V +Vpe - Hloml (13b)

ou ou
Vo -V

ar = sat2 sat 1 (14&

£ Iom‘2 “Ioutl )
Vo =V

VE =V, +Vpg ~ f"f—;—j—iﬁ’f—’floml (14b)
ou ou

Zwykle dane katalogowe ukladu scalonego zawierajg charakterystyki V., = f(I,4)
iV, = flou) lub Vi, = flo) 1 Ve, = fL). W takim przypadku podstawg do
wyznaczania parametrow ogranicznikéw napiecia wyjsciowego mogg by¢ usrednione
wartoSci odpowiednich napie€ i pradéw. Mozna takze zastosowac procedure liniowej
aproksymacji dostepng w rdéznych programach komputerowych.

Przykiad

Dla zilustrowania przedstawionej modyfikacji wyznaczono warto$ci SEM Zrédet
autonomicznych VC i VE oraz transrezystancji Zrédet sterowanych HC i HE ogra-
nicznikéw napigcia wyjSciowego makromodelu scalonego, operacyjnego wzmacniacza
mocy OPAS502. Jego dane katalogowe [3] zawierajg informacje o zaleznoéci napigé
nasycenia wzmacniacza od pradu wyjSciowego w formie wykreséw pokazanych na
rys. 3. Wybrane punkty odpowiednich charakterystyk przytoczono w tabeli 1 (napigcia
odczytane z danych katalogowych oznaczono jako V., i Vo, c). Na tej podstawie, po
usrednieniu, wyznaczono z wzordw (13a) i (14a) transrezystancje Zrédet ac = 0,0667
V/IA 1 ag = 0,107 V/A, a z wzoréw (13b) i (14b) SEM Zrédet VC = 3,76 V i VE
= 3,01 V. Zmodyfikowany makromodel wzmacniacza OPAS502 zapisany w formacie
bibliotek podukiadéw liniowych programu PSpice zamieszczono w tabeli 2. Tiustym
drukiem zaznaczono zmiany w stosunku do makromodelu pierwotnego.
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Tabela 2

Zmodyfikowany makromodel operacyjnego wzmacniacza mocy OPAS502

Modified macromodel subcircuit for OPA502 high-power operational amplifier

* OPA502 OPERATIONAL AMPLIFIER YMACROMODEL"™ SUBCIRCUIT

*

* CONNECTIONS: NON~INVERTING INPUT

* | INVERTING INPUT

* | | POSITIVE POWER SUPPLY

* I | | NEGATIVE POWER SUPPLY
* | | | | OUTPUT

* N

.SUBCKT OPALS02/BB 1 2 3 4 5

Cl 11 12 21.45E-12

c2 6 7 12.00E-12

CSs 10 99 10.00E-12

DC 5 53 DX

DE 54 5 DX

DLP 90 91 DX

DLN 92 90 DX

DP 4 3 DX

EGND 99 0 POLY(2) (3,0) (4,0) 0 .5 .5

FB 7 9% POLY(5) VB VC VE VLP VLN 0 886.3E6 -90E6
+90E6 90E6 -90E6

GA 6 0 11 12 113.1E-6

GCM 0 6 10 99 1,131E-9

155 3 10 DC 240.0E-6

HLIM 90 0 VLIM 1E3

J1 11 2 10 JUX

J2 12 1 10 JX

R2 6 9 100.0E3

RD1 4 11 8.842E3

RD2 4 12 8.842E3

RO1 8 5 5

RO2 799 1.5

RP 3 4 4,000E3

RSS 10 99 833.3E3

VB 9 0 DC 0

vC 3 55 bDC 3.76 ;VC 3 53 DC 4
VE 56 4 DC 3.01 ;VE 54 4 DC 4
HC 55 53 VLIM 66.7E~3

HE 54 56 VLIM -0.107

VLIM 7 8 DC O

VLP 91 0 DC 15.00E3

VLN 0 92 DC 15.00E3

.MODEL DX D(IS=800.0E-18)

.MODEL JX¥ PJF (IS=6.000E-12 BETA=106.6E~6 VT0=-1)
.ENDS
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Zmodyfikowany makromodel poddano weryfikacji. Wykonano za pomocg progra-
mu PSpice obliczenia zalezno$ci napigé nasycenia od pradu wyjSciowego. Na rysunku 3
pokazano zalezno$¢ tych napieé od pradu wyjsciowego dla zmodyfikowanego makro-
modelu, a w tabeli | zestawiono odpowiednie wartosci napi¢¢, oznaczone jako V.
iV, Wida¢, ze napigcia nasycenia zmieniajg si¢ ze zmianami pradu wyjsciowego
a réznice miedzy warto$ciami odczytanymi z danych katalogowych 1 obliczonymi dla
zmodyfikowanego makromodelu nie przekraczajg 42 mV (1,2%) dla napigcia V,, oraz
3 mV (0,1%) dla napiecia V.

Dla poréwnania na rys. 3 pokazano napigcie nasycenia obliczone w takich samych
warunkach z uzyciem makromodelu, pochodzacego z biblioteki BURR_BRN.LIB pro-
gramu PSpice. Napiecia nasycenia maja jednakowa warto$¢ 3,3 V i praktycznie nie
zalezg od pradu. Bledy modelowania dodatniego napigcia nasycenia siegaja 0,4 V
a napigcia ujemnego —0,9 V. Przy pracy z malymi pradami wyjSciowymi oznacza to
blad okolo +37,5%. Jak widaé zaproponowana modyfikacja prowadzi do kilkudziesie-
ciokrotnego zmniejszenia blgdéw modelowania zalezno$ci napie¢ nasycenia od pradu

wyjsciowego.

4. MODYFIKACIA MAKROMODELU Z UZYCIEM ZRODEY, NIELINIOWYCH

W przypadku wzmacniaczy operacyjnych, w ktérych zmiany maksymalnego na-
piecia wyjSciowego lub napigcia nasycenia nie sg proporcjonalnie do pradu wyjscio-
wego, do modelowania wlasciwosci wzmacniaczy w obszarze nasycenia mozna uzyé
dostepnych w programie PSpice nieliniowych Zrédet sterowanych HC 1 HE o opisie
wielomianowym

HC = aoc + arclow + arclow* + oo (15a)

HE = apg + aigloy + aoplow* + ... (15b)

Stopient wielomianu moze by¢ dowolny. Jego zwigkszenie prowadzi do zmniejszenia
blgdéw aproksymacji, rosnie jednak przy tym liczba parametréw modelu. Dlatego
stosowanie wielomiandw stopnia wyzszego niz drugi nie wydaje si¢ celowe.

Po przyjeciu opisu Zrédet za pomocg tréjmianéw kwadratowych z polaczenia za-
leznosci (8a) 1 (15a) oraz (8b) i (15b) otrzymujemy:

HC = age + arclowi + aacUoyi)* = VY = VC + Vpe = VI, 1<i<n, (16a)

HE = ape + alEloufj -+ CIZE([OM,J')Q =~ -V —VE+ Vpe + Vo_ 1< j' <m (16b)

1t j?

a jesli podstawg modyfikacji sg zaleznosci napieé nasycenia od pradu, to odpowiednie
zaleznoS$ci przyjmujg postaé
- VC+ Vpe, 1<i<n, (17a)

2 +
HC = age + aiclowi + ascUoui)” = Vo,

%
%
|
E§
;
|

przy

aoc , ¢
czych
(5a) i

apc

apr =

Podobni
jak w
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HE = app + arglowj + @opUow)* = Vi = VE+Vpp,  1<j<m  (17b)
przy czym liczby punktéw sga wigksze od stopni wielomianéw (n > 2,m > 2).

Do wykonania modyfikacji makromodelu jest konieczne wyznaczenie parametréw
dgc > dic 1 Goc o1az agg , a1 ayp Zrédet sterowanych (wartoéci SEM Zrédet pomocni-
czych VC 1 VE pozostajg niezmienione). Wystarczy do tego znajomoS$¢ charakterystyk
(5a) i (5b) w trzech punktach (n = m = 3). Wtedy:

) ; IoutZ +

outl — out3 out?2
Iou!3 - Iourl

I
aoc = V" =VC + Vpe -V ——ﬂL—_[(V* -V .
i out 3 out2 (18&)

—(v* v+ [0141‘3 +[out2 "“loutl
out2 ~ Youtl I J;
out2 ™ Loutl

1 N ow2 F Towrt
aic = g [(V;uts - V;mz) Iow . Xt
out3 out 1 out 3 Iout2 (18b)
I 3+ I ut 2
- V+ _ V+ out (7]
( out 2 er) ]omZ—Ioml
e = 1 {V:utz_v(jml _ V;m3—vo+arz] (18¢)
Iout3 - Iout] . [0u12 —Ioutl 10ur3 -Iour2
I VA VE — ]ourl - - ]ouf2
aoE = — - + VDE + out 1 + I -1 (Vout3 - Vour2) I -1 +
out 3 out 1 out 3 out 2 (19&)
- - ]ouﬂ +Iout2"loutl}
-V -V -
< out 2 ourl) IourZ _ Iourl
1 - - IoutS + Io 12
CllE = I . I [(Vomz - V()lvltl) I . I - +
out3 out 1 out 2 out 1 (19b)
- - Iout2+IOuIIJ
(v -y s Towl
( out3 out,.) Iour3 - [out2
g = 1 [ ou3 ™ Vour2 B Vour2 ~ V;url} (19¢)
l IouIB _Ioml Iour3 "[out2 Iout2 _“]ou!l |

Podobnie jak poprzednio, przyjeto napigcia Vpe 1 Vpr we wzorach (18a) i (19a) takie
jak w makromodelu przed modyfikacja.
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Gdy dane katalogowe wzmacniacza zawierajq zalezno$ci napigc nasycenia od pra-
du wyjSciowego, to wzory okreslajace parametry Zrédet HC i HE przyjmujg postaé

I . I
s+ out 1 + + ot 2
doc = V,x'arl =VC+Vpe+ iy (V.val3 - V.s'an) ] —7 +
out 3 outl | our3 out2 (20 a)
V+ V+ 10[(1‘3 + 10ur2 - [oufl
. ( sar2 "~ Vsar 1) I I
out2 7 doutl
1 + + [our 3+ IOM‘ 2
aic = ( sar2 T V.s*m‘ 1) +
]our3 - Ioull [our2 - [oul ] (ZOb)
_( oyt )[01”2+IOW1J
ar 3 at2) 71
sat sat ]our3 - 10ut2
"+ yt + oyt
e = 1 [ Vsat3 Vsat 2 Vsat2 er 1 ] (200)
IaulS - [outl Iom3 —Iaut2 ]outl “Ioutl |
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Jezeli dane katalogowe uktadu scalonego zawierajg charakterystyki V., = f(Ipu)
i Vo, = fUow) ub VI = f(l,,) i Vear = four), wspotczyniki wielomianéw mozna
wyznaczyC za pomocg uniwersalnego programu matematycznego (Matlab, Mathcad,
itp.) tak, aby zminimalizowa¢ bigdy aproksymaciji.

Przyktad.

Zaproponowana modyfikacja zostala wprowadzona do makromodelu wzmacniacza
operacyjnego OPA130, dostgpnego w bibliotece BURR_BRN.LIB programu PSpice.
Obwody ogranicznikéw napiecia wyjsciowego uzupetniono o nieliniowe Zrédla ste-
rowane HC i HE. Informacje o zaleznos$ci maksymalnego i minimalnego napiecia
wyjSciowego od pradu wyjSciowego sg podawane przez producenta ukladu scalonego
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-1 > dane katalogowe
P ~
- o/ o e dWUMian liniow
(20a) > 12 >, Y
] / l b
= -~ . . .
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Rys. 5. Zalezno$¢ minimalnych napieé wyjsciowych wzmacniacza operacyjnego OPA130
i jego makromodeli od pradu wyjsciowego
Fig. 5. Minimum output voltages against output current for OPA130 operational amplifier
(21a) and its macromodels
w danych katalogowych [3] w postaci wykreséw pokazanych na rys. 4 1 5. Odczytano
z nich wartoSci maksymalnego napigcia wyjSciowego dla kilku pradéw i po przelicze-

niu wg wzoru (16a) wyniki zamieszczono w tabeli 3 (napigcia odczytane z danych

(21b) katalogowych oznaczono jako V).
Tabela 3
Zalezno$¢ maksymalnych napi¢é wyjsciowych wzmacniacza operacyjnego OPA130 i jego makromodeli
(21c) od pradu wyjsciowego
k Dependence of maximum output voltages on output current for OPA 130 operational amplifier and its
= f(lou) macromodels
» Zna
der?;ca b L |MmAl| 0 | 25 | 50 | 75 | 100 | 125 | 150
a ’
Viwic [Vl | 14,1 13,9 | 13,65 | 13,25 | 12,7 11,8 10,5
HC [vi | -0,1 0,1 035 | 075 1.3 2,2 3,5
hacniacza Viwsg | VD | 14,1 | 14,02 | 13,74 | 13,26 | 12,58 | 11,70 | 10,63
u PSpice. Vowrn | VI | 14,1 | 13,63 | 13,17 | 12,7 | 12,24 | 11,77 | 11,31
rédia ste- :
, napiecia Vi | VI | 140 | 140 | 140 | 140 | 140 | 140 | 140

scalonego
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Wspdlczynniki wielomianu (15a) wyznaczono za pomocg programu Excel. Narzu-
cono zgodno$¢ maksymalnego napigcia wyjSciowego dla zerowego pradu wyjsciowego.
Uzyskano nastepujaca posta¢ wielomianu drugiego stopnia:

HC = -0,1 -9,53131,,, + 16,152 - 10°12,, (22a)

Analogiczne obliczenia wykonano dla minimalnej warto$ci napigcia wyjsciowego
uzyskujgc opis Zrodla HE za pomocg wielomianu:

HE =7,82731,, + 20,752 - 10°I2,, (22b)

Zmodyfikowany makromode]l wzmacniacza OPA130 ze Zrédlami HC i HE opi-
sanymi wielomianami (22a) i (22b) w formacie stosowanym w bibliotekach programu
PSpice zamieszczono w tabeli 4. Wprowadzone zmiany zaznaczono ttustym drukiem.

Makromodel ten poddano weryfikacji. Wykonano za pomocg programu PSpice
obliczenia zaleznoSci napie¢ wyjsciowych od pradu wyjéciowego i poréwnano z da-
nymi katalogowymi. Na rysunkach 4 i 5 pokazano zaleznosci napieé wyjsciowych od
pradu dla zmodyfikowanego makromodelu, a w tabeli 3 przytoczono wartoSci napiecia
maksymalnego uzyskane w wyniku symulacji z uzyciem Zrédel opisanych wielomia-
nami (22a) i (22b), oznaczone jako V., sq Napigeie wyjsciowe jest ograniczane na
poziomie zaleznym od pradu wyjsciowego i bledy nie przekraczajg kilkuset miliwol-
téw.

Podobne obliczenia wykonano z zastosowaniem dwumianéw liniowych. Zrédia
HC 1 HE opisano funkcjami

HC = ~0,1 + 186,151,,, (23a)

HE = 248,491, (23b)

ZaleznoSci napie¢ wyjSciowych od pradu wykre§lono na rys. 4 i 5 a warto$ci maksy-
malnego napigcia wyjSciowego (oznaczonego jako V. ) podano w tabeli 3. Bledy
przy opisie Zrodel dwumianami liniowymi nie przekraczajg 1 V.

Dla pordéwnania na rys. 4 1 5 pokazano napigcia wyjéciowe obliczone w takich
samych warunkach z uzyciem makromodelu pierwotnego. Napigcia wyjsciowe prak-
tycznie nie zalezg od pradu. Bledy modelowania maksymalnego napigcia wyjsciowego
siegaja 3,5 V a napigcia minimalnego —4,5 V. Jak widaé zaproponowana modyfika-
cja prowadzi do zmniejszenia bledéw modelowania zalezno$ci maksymalnego i mi-
nimalnego napigcia wyjSciowego od pradu wyjsciowego: kilkukrotnego w przypadku
zastosowania do opisu Zrédet dwumiandw liniowych oraz o jeden rzad w przypadku
zastosowania tréjmianéw kwadratowych.
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Zmodyfikowany makromodel wzmacniacza operacyjnego OPA130

Modified macromodel subcircuit for OPA130 operational amplifier

Tabela 4

*

.SUBCKT OPA130

1 ; non-inverting input

; inverting input
positive power supply
; negative power supply
; output

U W N

1 i1 12
c2 6 7 15.00E-12
css 10 99 1.000E-30
DC 5 53 DX
DE 54 5 DX
DLP 90 91 DX
DLN 92 90 DX

4,330E~-12

DP 4 3 DX

EGND 99 0 POLY(2) (3,0) (4,
FB 7 99 POLY(5)

+2E9 2E9 -2E9

GA 6 0 11 12 94.25E-6
GCM 0 6 10 99 ©530.1E-12
1585 3 10 DC 30.00E-6
HLIM 90 0 VLIM 1E3

J1 11 2 10 JX

J2 12 1 10 JX

R2 6 9 100.0E3

RD1 4 11 10.61E3

RD2 4 12 10.61E3

RO1 8 5 50

RO2 7 99 25

RP 3 4 56.25E3

RSS 10 99 6.667E6

VB 9 0 DC O

vC 55 53 DC 1.500

VE 54 56 DC 1
HC 3 55 POLY(l) VLIM -,
HE 56 4 POLY(1l) VLIM

VLIM 7 8 DC O

VLP 91 0 DC 18

VLN 0 92 DC 18

.MODEL DX D(IS=800.0E-18)
.MODEL JX PJF(IS=2.500E-12
LENDS

;VC 3 53 DC

* OPA130 OPERATIONAL AMPLIFIER "MACROMODEL" SUBCIRCUIT

0y 0 .5 .5

VB VC VE VLP VLN 0 2.386E9 -2E9

1.500

;VE 54 4 DC 1

1 -9.5313 16.152E3
0 7.8273 20.752E3

BETA=296.1E~-6 VTO=-1)
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5. WNIOSKI

Zaproponowana modyfikacja makromodeli wzmacniaczy operacyjnych zapewnia
modelowanie zaleznos$ci maksymalnego i minimalnego napigcia wyjsciowego (a takze
napig¢ nasycenia) uktadu scalonego od pradu wyjsciowego. W wyniku jej wprowa-
dzenia zmniejszono réznice migdzy odpowiednimi wynikami obliczesi symulacyjnych
a parametrami katalogowymi wzmacniacza w szerokim zakresie zmiennoséci warunkéw
pracy (przedziale zmian rezystancji obciazenia, napieé zasilajacych i sterujgcych). Ma
to szczegblne znaczenie w przypadku symulacyjnych obliczeri wilasciwosci energe-
tycznych (maksymalnej mocy wyjsciowej, mocy strat, czy sprawnoSci energetycznej)
operacyjnych wzmacniaczy mocy.

Wprowadzenie modyfikacji nie powoduje istotnego zwiekszenia ztozono$ci makro-
modelu, polega bowiem na dodaniu do pierwotnego makromodelu dwéch sterowanych
zrédet napigciowych (liniowych lub nieliniowych, opisanych wielomianami). Do identy-
fikacji parametréw tych Zrédel nie sg potrzebne dodatkowe pomiary ukladéw scalonych.
Wystarczajgcq podstawe stanowia typowe dane katalogowe. Wprowadzenie modyfika-
cji do listy pofaczent makromodelu w bibliotece symulatora uktadéw elektronicznych
polega na zmianie zapisu dwoch wierszy oryginalnej listy pofaczeri i dopisaniu dwéch
wierszy dodatkowych.

Zaproponowang modyfikacje mozna stosowaé do makromodeli r6znych wzmac-
niaczy scalonych, w tym réwniez do makromodeli wzmacniaczy mocy m.cz.
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3. STANCLIK

MODELLING THE RELATION BETWEEN MAXIMUM OUTPUT VOLTAGE AND
OUTPUT CURRENT OF OPERATIONAL AMPLIFIERS

Summary

The structure of operational amplifier macromodels, intended to be used in PSpice Programme, was
modified and a way of deriving additional parameters for these macromodels was also given. Macromodel
was modified so as to allow for relation (of both linear and non-linear nature) between maximum output
voltage and IC saturation voltage on the one side, and the output current on the other side. The modification
made consists in supplementing the original macromode! with two controlled sources. When they were
introduced, macromodel accuracy was improved and operating condition area (load, power supply, control
signal), wherein the macromodel ensures high accuracy, was extended. This modification may be applied
to macromodels of various operational amplifiers, standard macromodels and enhanced macromodels.
Typical IC’s data-sheet information is the sufficient basis to calculate additional macromodel parameters.
Examples were provided where simple current-controlled voltage sources were applied in IC’s macromodel
for the OPA502 Power Operational Amplifier and where non-linear controlled sources were introduced
to macromodel of the OPA130 Operational Amplifier. The identified macromodels were subjected to
verification. The accuracy of modelling the maximum output voltages and saturation voltages proved

to be one order better than attained for original macromodels developed by Burr-Brown Company, the
manufacturer of integrated circuits under consideration.

Keywords: macromodel, operational amplifier, PSpice Programme
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Four-State Measurement Method for Direct-Reading Noise
Figure Measurement of Low-Gain Two-Ports
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Noise figure F,, displayed by an automatic noise figure indicator should be equal to
the true noise figure F, value of the two-port under test, regardless of its available power
gain Gu, and noise figure of the measurement receiver F,. Technical problems related to
the F direct readings and well-known methods for such measurements have been briefly
recalled. A new method that allows the elimination of the influence of both noise figure F,
and gain G4, values on the noise figure reading F,, is presented. Formulas have been given
which allow the estimation of the technical requirements for additional components of the
measurement system or to evaluate the method measurement error. Theoretical considera-
tions have been supported by an example of noise figure measurements of the microwave
amplifier.

Keywords: noise measurements, noise figure, automatic meters.

1. INTRODUCTION

Direct-reading noise figure measurement means achieving such a measurement
condition in which the measured noise figure F,, and the true value of noise figure F,
of the two-port under test (TUT) satisfy the equation [, = F, within acceptable error
limits. For conventional noise figure measurement methods this relation satisfies Friis’
formula
Fr (FZX) -1

1y
Gar(Tg) (

Fp=F (T)+
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where F, is the noise figure of the measurement receiver formed by blocks connected
to the TUT output in cascade, G4, is an available power gain of the TUT, I'y is an
output reflection coefficient of the noise generator connected to the TUT input and
'y, is the output reflection coeflicient of the TUT. Neglecting the second term in right
hand of (1) leads to significant measurement error. It equals 0.06dB even for F, = 4dB
and F,Ga4, = 20dB. For the easily achieved value of F, = 10dB this error increases
to 0.37dB. Calculating the F, value by means of (1) requires knowledge of the output
impedance (or reflection coefficient I',) of the noise generator, the scattering matrix [S]

of the TUT (for calculating the values of G4, (F g) and the output reflection coeficient
I';, of the TUT) and the four noise parameters of the measurement receiver (for the
calculation of F, (I'y,)). By integrating S-parameter measurements with the noise figure
measurement (preferably in the same test set), all of the necessary impedances and
parameters can be measured to enable the calculation of a more correct noise figure
[1]—{6].

The simultaneous determination of both noise figure and available gain of the
TUT through noise figure and reflection coefficient measurements only is described in
many of Sannino’s works, presented in [7] and [8] and references therein. Expanded
computer-controlled measuring system contains a programmable step attenuator insert-
ed into the well-matched receiver input. The measurements of F,, are performed for
different values of F,(I'y), obtained by acting on the high-repeatability step attenuator.

The values of F,(I'y) and G4, (Fg) are computed from linear equation system derived
from (1) {8]. The four noise parameters and four gain parameters as well as all the
scattering parameters of the TUT can be determined by means of this measurement
methodology [7].

A direct-reading noise figure meter, where true value of TUT noise figure is
determined using the relation (1), without S—parameter measurements, is described
in [9]. The method’s error is caused by the fact that insertion gain Gy, (I'g) and noise
figure F,(I'y) are utilized instead of available gain Ga, (Tg) and F,(I'y,) [9], [10].
A way to decrease the error consists of inserting a low-noise, high-gain preamplifier
at the receiver’s input [10].

For measurement methods with elimination of error caused by measurement re-
ceiver noise figure [11] the relation (1) simplifies to the formula

1
Fo=Fo @) = ————— . 2
(Lg) o (2)

The difference F, [dB] — F,, [dB] does not exceed 0.1 dB as long as F,,G, = 16.4dB.
Measurement system contains a two-state output power regulator (a switch) at the
receiver input. As a result of the gated operation of the noise generator and the switch,
there are different states created in the measurement system, when different power
levels appear in receiver of measurement system. Two or three power levels can be
used in a principle of operation of the measurement system [11]. An automatic direct-
reading noise figure meter, where the F, value is calculated using relation (2), and the
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insertion gain instead of the available gain of the TUT has been used, can be made [12].
The method error caused by an inaccurate available gain determination exists, but the
meter has a lower (F, — 1 times) noise figure sensitivity to the TUT gain uncertainty.

Fulfilling the equality £, = F, regardless of the measurement receiver noise figure
as well as TUT gain value, can be achieved with any method where equation (2) is used
in the case while at the TUT output a preamplifier is inserted in cascade, having noise
figure and available power gain satisfying the following relation: F,=1+G, )‘1. The
method is limited by technical difficulties in realization of the preamplifier, to fulfil
this relation in the frequency band.

Three-state or two-state methods with elimination of the receiver noise influence
on measurement results as well as the conventional constant output power method
can be modified to achieve the equality F, = F,, when two (main and additional)
noise generators are used in the measurement systems [11]. A signal with a certain
excess noise ratio (ENR) from additional noise generator is directed by a passive power
combiner to the receiver input. It increases the noise figure of measurement system
by a specified value in some operation states, depending on the measurement method
actually used. For the system calibration error equal to 0.5 dB, while the ENR value of
the additional noise generator is adjusted, the difference F, [dB] — F,, [dB] is smaller
than 0.1dB for F,,G4, > 6.8dB [11].

In this paper, a new method is presented for direct-reading noise figure measure-
ment with the equality F,, = F, fulfilled. It is a modified three-state method where a

fourth state is introduced in the measurement procedure and a new calculation formula
is applied.

2. DESCRIPTION OF THE NOISE MEASUREMENT SET-UP

2.1. CONFIGURATION AND PRINCIPLE OF OPERATION

The configuration of the measurement set-up is shown in Fig. 1. Two switches are
used as the two-state power level regulators. One of them is inserted at the receiver
front-end input and the second — at the detector two-port input. Their ,,p”, or ,,i "(for
the switch P) and ,,m,, or ,,n” (for the switch M) operating states, as well as ,.h” or
»¢" states of the noise generator, are changed in cycles according to the output me-
ter microprocessor program. For ,,p” and ,sm” states, the signals are passed through
appropriate switches with small attenuation values. If the switch P state is changed
from ,,p” to the ,,i” state, the attenuation will be increased a times. Similarly, the
switch M, in its ,,n” state, increases the attenuation of the signal transmitted from the
receiver front-end output to the detector two-port input 8 times. The states ,4” and
»C” represent the states when the noise generator is turned ON (hot-noise source) and
OFF (matched termination at room temperature as a cold-noise source), respectively,
while the ENR of the noise generator is changed from W) to ¥, values, respectively.
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NOISE UL SWITCH RECEIVER throu g
GENERATOR P FRONT-END . .
IS US€eC
hc p.i
f 1 \i/ m, n
!
OUTPUT ¢ | DETECTOR o | SWITCH The re
METER i TWO-PORT M
L AGC

Fig. 1. Simplified scheme of the noise figure measurement set-up. A
- MEasurement signals, —— control signals , Iti
Rys. 1. Uproszczony schemat zestawu do pomiaru wspélczynnika szumu switch
e Sygnaly pomiarowe, - sygnaly sterujace A pole:

Four measurement set-up states are used in a measurement procedure. The noise power
levels appearing at the noise power detector input of the detector two-port are shown
in Fig. 2. The subscripts refer to the noise generator as well as the switch states. For
example, the power level N, occurs when the noise generator is turned OFF, the
switch P is in its ,,i” state, and the switch M is in its ,m” state.

Nppm calculation

N cpim

N cim

Ncpn t
[T

Fig. 2. Noise power levels appearing in cycles at the noise power detector input

Rys. 2. Poziomy mocy szumu pojawiajace si¢ cyklicznie na wyjsciu detektora mocy szumu
The measured value of noise figure is calculated from the formula

71
Ncpm - Ncim + F,lk (Ncim - Ncpm)

F m = \Ph thm . Ncpm s (3) RF mnput

Just the
where F; is the noise figure of the switch P and receiver front-end in cascade. The F the ,,p” s
value is measured and entered into the microcomputer memory during the calibration and bias;
procedure of the measurement system. To perform the system calibration, the noise in both tl

generator is directly connected to the input of the switch P which is in its ,,p” state two-port
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throughout the calibration procedure. The three-state noise figure measurement method
is used and the noise figure F,; value is calculated from the formula [11], [12]

Ncpm - Ncpn

Fo= P, @)
" ! N hpm — N, cpm

The receiver front-end has a sufficient high available power gain, so F,, = F,;.

2.2. REALIZATION OF THE MEASUREMENT SET-UP BLOCKS

A typical microwave noise generator can be used in measurement set-up.

It is profitable to use a p-i-n diode SPDT switch as a fast and broad-band microwave
switch P. Fig. 3 shows a schematic diagram of the microwave part of this switch.
A pole-port is used as an RF output port, while one of the throw-ports is used as an

DC PIN
BLOCK DIODES

INPUT ]|y
PORT
RF

CHOKE

DC
BLOCK

T*] — OUTPUT

I
BYPASS 7
O for ORT

p" state)

nyn

BIAS ("+" for "i" state)
INPUT RETURN

Ll
i

MATCHED
LOAD

T B ("+" for "p" state)

(=" for "i" state)

Fig. 3. Schematic diagram of the microwave part of the switch P

Rys. 3. Schemat czg¢éci mikrofalowej przetacznika P

RF input port. The second throw-port is terminated with an impedance-matched load.
Just the same numbers of the p -i-n diodes are forward biased and reverse biased for
the ,,p” state as well as for the ,i” state. Due to such configuration of the diode circuits
and biasing of them, the noise 31gnal generated by p-i-n diode circuits is just the same
in both the ,,p”and ,,i”” switch states. The switch can be presented as a two-state passive
two-port having an additional noise generator in its RF output port. The ENR of this
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generator has a constant and smaller than 0.1 value [13] for both operating states of
the switch.

The receiver front-end is a part of the microwave receiver superheterodyne system
with the bulk of the gain at the intermediate frequency (IF).

The switch M can be constructed in the same way as the switch P described above.
It is easy to realize the switch M, because it is a narrow-band two-port inserted between
the IF amplifiers. A typical gain modulator, predestined for the receiver’s IF chain, is
suitable for this application.

The detector two-port consists of an IF amplifier controlled by automatic gain
control loop (AGC), a noise power detector and an analog-to-digital converter (ADC)
at the end. The AGC has been applied to control the maximum input signal of the
noise power detector. Typical noise power detector circuit [9] converts RF noise signals
to dc levels that the microprocessor can interpret by means of the ADC.

The output meter contains a noise figure indicator, a microprocessor, and power
supplies for the entire measuring system. The indicator displays the measurement results
of F,[dB] = 10logF,, in digital form, computed according to expression (3), on the
front panel of the meter.

3. MEASUREMENT METHOD ERROR ANALYSIS

A method error is caused by the actual parameters of the measurement system
blocks and a system calibration error. To calculate the error components, the power
levels in formula (3) are described with a generalized expression for output noise power
of the cascade of n two-ports at ambient temperature T, = Ty = 290K [11].

N = [(\111 + Fr) ﬂ + i(wi +Fi-1) ﬂ GA_,-]kTOB )

=] =2 j=i

Here symbols [] and }; stand for the product and sum of the components, & is Boltz-
mann’s constant, Ty is the standard noise temperature, and B is a noise bandwidth
of the cascade. F; and Gy4; are the spot noise figure and available power gain of the
two-port, respectively, with number i at its input frequency. They are the values for
generator impedance equal to the output impedance of the two-port with number i —1.
Each ¥, is the sum of the ENR of the noncorrelated noise signal directed to the input
of the two-port number i, excluding the signals generated by two-port number .
The power level Ny, can be expressed as follows:

GaxGarpGaar
thm = [(\Ph + FA)_—{—U
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GAdm )
+ (AAm - 1) + (‘ym + de - 1)GAdrn]kTOBa (6)
Am

where G, = Gy (1)) and F, p = F»(I'2,) are the available power gain and noise figure
(single-or double-sideband, according to the construction of the receiver), respectively,
of the receiver front-end for ,,p” state of the switch P. I, is an output reflection
coeflicient of the switch P in its ,p” state. Similarly, G g = Gag(Tay) and F, =
F4(I'2m) are the available power gain and noise figure, respectively, of the IF amplifier
of the detector two-port while the switch M is in its ,yn” state. Iy, is an output
reflection coefficient of the switch M in its ,m” state. Asp and ¥, are the available
power attenuation of the switch P and ENR of the noise generator appearing at the RF
output port of the switch P in its ,,p” state, respectively. Similarly, As,, and ¥, stand
for the same values of the switch M in its ,m” state. ’

The power level N, appears when the noise generator is turned OFF and it can
be expressed by (6) for ¥, = ¥, = 0.

The power level N, appears when the switch P state P~ is changed to the
»i 7 state. This power level can be expressed by (6) for ¥}, = 0 and when the values
of Aap, ¥p, Garp, and F,p, are replaced by Au;, Wi, Gap = Ga(y), and F,; =
F,(I';), respectively, where I'y;), is the output reflection coefficient of the switch P in
its ,,i” state.

The power level N, appears when the switch M state ,sn” is changed to the
»” state. This power level can be expressed by (6) for ¥, = 0 and when the values
of App, VG adm, and Fim, are replaced by Asns Vo, Gagn = Gaq(T2,), and Fan =
Fy(I"2), respectively, where I'y, is the output reflection coefficient of the switch M in
its ,,n” state.

Inserting, expressed as above, the power levels Nppms Nepm» Neim, and Ny, into (3)
we obtain

Fn = Fx[1-1+..1_(1_1)]+é-$-%@<w,,+m>+
' @ Fule p FiiGax
é + App(¥), —Wig) + Aup(Frp — Frigr) )
GAx
é m i AAW(\P'" B \P"gd) + AAm(de - Fdngd)
+ Agp FoiGriGy =
_ Fu— Agp(Yi+ Frig, o
FrxGay ’
with o = AA:', g,:g{‘li, :_’éﬂ“, gd:g/ﬁi‘
Asp&r Garp Anmia G

It is easy to get & and f values higher than 1000 [14], thus the expression in square
brackets of the first term of 7) can be assumed as equal to 1. For the same reasons the
second term of (7) can be neglected as a very small value.
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The term g denotes a ratio of the available gains of the receiver front-end while
the output reflection coefficient of the switch P is changed from I'y; to the [, value.
Thus 5

g = (1 =021 = T84/
T = TP = TSy

where S;;, equals an input reflection coefficient of the high-gain receiver front-end.
For a well impedance-matched receiver front-end (or having a ferrite isolator at its
input) the value of Sy;, = 0. From the schematic diagram of the switch P, shown in
Fig. 3, and its principle of operation, it is evident, that the output reflection coeflicients
Iz, and I'y; of the switch P depend on the output reflection coefficient I';, of the TUT
and the reflection coefficient I'; of the matched load, which terminate the second throw-
port of the switch, respectively. For I'; = I',,, we have I'y; = I';,, and we have seen,
that we get g = 1, and F,; = F,,. We have ¥, = ¥; < 0.1. Thus, the numerator of the
third term of (7) has a very small value, and the third term of (7) can be neglected as
a very small value.

Similarly as above, discussion of the parameters of the switch M and detector
two-port shows that the numerator of the fourth term of (7) can be assumed as equal
to —Aap, but the F,;GacGyrp value can be much larger than 1000. If so, the fourth
term of (7) can also be neglected as a very small value. :

Finally the last term of (7) has to be analyzed. It contains the noise figure F,; which
is measured during the calibration procedure with some measurement error §; = 1
Noise figure F,; can be described as follows:

®)

Fop = 0kAnpe(Y)y + Frpg), ©)

where Agp, = Asp(lapg) and F e = Fr(Ippe). Iz, is an output reflection coefficient of
the switch P in its ,,p” state, when noise generator is directly connected to the switch
P. 2 2

H - Sllprgl (1 - |r2pg| )
Aspg = 2 2

(1 - Irq| )SZIPI

S12pS21ng
1 - S21prg ’
where §;;, are the scattering parameters of the switch P in its ,,p” state. Usually
Appg = HA4p, Where u = 1 when I'y = I'y,. Schematic diagram of the switch P (Fig. 3)
shows, that, if ['y = I';, we have I'y,, = I'y; and F,,, = F,;. For ¥, = ¥; the relation (9)
can be rewritten as

; (10)

(11)

Lopg = Sap +

>

Foy = 6AA;)(\P1' + Fr)&r (12)

where & = §,u/g,. Placing (12) into (7), neglecting in it the previously discussed terms
of very small values, we obtain

1-¢7!
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The measurement method error is given by

1-67"
AFs[dB] = 10log(l — ———nr 14
sl ,] og( FJGM) (14)

For 6 = —0.5dB, and F,G4, > 7.2dB, the error AF;s[dB] is smaller than 0.1dB.

4. VERIFICATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

To assess the reliability of this noise figure measurement method, the noise figure
of a low-gain amplifier has been measured in the 2-3.9GHz frequency range. The
insertion gain Gy, [dB] value as well as the output reflection coefficient module |,
value of the amplifier are shown in Table I.

Table 1

Insertion gain and output reflection coefficient of the amplifier and its noise figure
measurement results displayed while using the different measurement methods

Wzmocnienie wirgceniowe i wyjiciowy wspétczynnik odbicia wzmacniacza
oraz jego wyniki pomiaréw wspétezynnika szumu, pokazywane na wskazniku
miernika wykorzystujacego rézne metody pomiarowe

fIGHz} 2.0 2.3 2.6 33 3.9
G [dB] 96 | 89 8.5 6.1 3.4
24 065 | .060 | 060 | .090 | .135
Fy[dB] 8.4 7.6 8.5 8.4 9.2
Fo.[dB] 5.2 53 57 6.6 8.9
Fy[dB] 4.2 4.3 4.5 5.1 6.6
F,3{dB] 39 4.1 4.2 4.7 5.9
Fy3[dB] 4.1 4.3 4.4 5.1 6.4
Fe[dB] 4.1 4.3 4.4 5.1 6.2
Fx4[dB] 42 | 43 4.4 5.1 6.4

A suitable computer program for four-state method has been implemented into
noise figure measurement system described in [12]. Direct-reading measurement re-
sults of the noise figure values, measured for the different measurement methods used,

are presented in Table I, where the noise figure indicator readings are marked as
follows:

Fy — while performing the calibration procedure,
Fy — while using the conventional method without elimination of the influence of
the measurement receiver noise figure as well as low TUT gain on noise

figure value displayed by the noise figure indicator,
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Fy. — while using the conventional method with automatic correction of the second
stage error as described in {9]

F,3— while using the three-state method with elimination of error caused by
measurement receiver noise figure only (see the relation (2) ),

Fy3 — while using the three-state method with automatic correction of the error
caused by low gain of the TUT [12],
F,¢ — while using the three-state method with additional noise generator providing

elimination of measurement system noise influence as well as low TUT gain
influence on the measurement results [11],
Fy4 — while using the verified four-state method.

The F,,. value made the true noise figure values too high whereas the F,; values made
them too low. We have seen a very good agreement of the F,4 values with the F3 as
well as [y, values.

5. CONCLUSION

The measured noise figure F,, is determined by means of the noise power level
difference calculation and the ratio calculation of these differences. Due to such calcu-
lations the measurement system has an improved external noise immunity. Additionally,
the construction of the noise power detector is simplified. It is so because the direct
current component of the detector output signal, which is independent of its input noise
signal, is eliminated by subtracting the signals.

The adaptation of the four-state method into the measurement system usually
used for the three-state method, does not require any additional devices to develop this
system. The switch M in the three-state method has to be employed while the noise
figure of the microwave mixer under test is measured in this measurement system.

The system calibration procedure is simple and moderately time-consuming. The
broad-band and continuous in the frequency band calibration is performed due to
computer linear approximation of the F,, value between the calibration points.

Mathematical relations presented in the paper allow us to calculate the error com-
ponents caused by parameters of the nonideal blocks of the measuring system. It is
easy to satisfy the suitable values of the noise signals and attenuation increases (@ and
B) of the switches (P and M, respectively) as well as the gain G4, value of the receiver
front-end, so that the error components, caused by the actual parameters of these
blocks, can be neglected. The error caused by the acceptance of ¥, = 0 for the true
temperature conditions as well as the other known error components (caused by the
ENR uncertainty, microwave connector losses, and impedance mismatch at the TUT
input) are the same as in all well-known measurement methods.

The results show that a simple measurement method can be employed with a good
degree of accuracy whenever rapid noise testing of low-gain TUT is needed. This
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method can be applied to determinate the four noise parameters, while a tuner is

in

serted into noise generator output and well-known measurement and calculating

methodology with measurement of reflection coefficient is used.

12,

13.
14,
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W. ADAMSKI

CZTEROSTANOWA METODA BEZPOSREDNIEGO POMIARU WSPOLCZYNNIKA SZUMU
DWUWROTNIKOW O MALYM WZMOCNIENIU

Streszczenie

Wspdlczynnik szumu F,, pokazywany przez wskaZnik zestawn automatycznego miernika wspélczyn-

nika szumu powinien by¢ réwny wartosci prawdziwej wspdlczynnika szumu F, dwuwrotnika badanego,
niezaleznie od jego wzmocnienia mocy dysponowanej Ga, i wspdlczynnika szumu odbiornika pomi-
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arowego F,.. We wstepie omowiono krétko problemy techniczne zwigzane z realizacja pomiaru zapewnia-
jacego bezposrednimi odczyt wartoSci prawdziwej wspélczynnika szumu F, dwuwrotnikéw o niewielkim
wzmocnieniu przy stosowaniu znanych metodach pomiarowych. W miernikach wykorzystujacych au-
tomatyczne wprowadzanie poprawek wskazan, wynikajgcych z matego wzmocnienia, jest mierzone i wyko-
rzystywane w obliczeniach tych poprawek wzmocnienie wtraceniowe G, zamiast wymaganego w tym
przypadku wzmocnienia mocy dysponowanej Gay.

W pracy przedstawiono nowg metode, ktdra umozliwia eliminowanie wplywu zaréwno wartosci
wspolczynnika szumu F, jak i warto§ci wzmocnienia G4, na warto$¢ wspéiczynnika szumu F,, pokazy-
wanego na wskazZniku miernika. Jest to zmodyfikowana metoda trzystanowa, gdzie w procedurze pomi-
arowej wprowadzono czwarty stan ukadu pomiarowego oraz zastosowano nowg postaé réwnania stuzacego
do wyznaczania warto$ci mierzonej wspétczynnika szumu F,. Warto$é ta jest obliczana (zalezno$é 3)
na podstawic pomiaréw czterech pojawiajacych sie cyklicznie w ukiadzie pomiarowym pozioméw mo-
¢y szumu oraz znajomo$ci, wprowadzonych podczas kalibracji ukladu do pamieci procesora, wartos-
ci wspétezynnika szumu Fy odbiornika pomiarowego ukiadu i wzglednego przyrostu szamu ¥, zas-
tosowanego w ukladzie generatora szumu. Cztery stany ukladu pomiarowego sa ustalane na podstawie
sterowania stanami (wlaczenie, wylaczenie) generatora szumu oraz dwéch regulatoréw poziomu syg-
natu w torze pomiarowym, realizowanych najkorzystniej w postaci dwustanowych (przenoszenie, ttumie-
nie) przefacznikéw., Omoéwiono mozliwodei realizacji poszezegélnych blokéw uktadu pomiarowego oraz
szczegbly zasady pracy i budowy diodowego przefacznika typu SPDT zapewniajgcego stalo$é w obu
jego stanach pracy poziomu generowanego w nim sygnafu szumowego, co jest pozadane ze wzgledu na
minimalizacj¢ bfedu analizowanej metody pomiaru wspétczynnika szumu. Wyprowadzono wyrazenie (za-
lezno$¢ 7), ktére stuzy do oszacowania wymagan technicznych dla dodatkowych podzespoléw uktadu po-
miarowego oraz do oceny blgdu metody pomiaru. Latwo jest zrealizowad przefaczniki diodowe,w ktérych
zachowany jest staly poziomu generowanego w nich sygnalu szumowego a przyrost tfumienia (a i 8) przy
przejSciu od stanu przenoszenia do stanu izolacji jest wystarczajgco duzy oraz wykonaé wzmacniacz p.cz.
zapewniajgcy wystarczajgco duze wzmocnienie G4, stopnia wejSciowego odbiornika pomiarowego ukladu
w celu zapewnienia w réwnaniu (7) wartodci wyrazenia w nawiasach kwadratowych pierwszego sklad-
nika praktycznie réwnej jednodci oraz zaniedbania jako wielkosci bardzo matych sktadnikéw drugiego,
trzeciego i czwartego.

Rozwazania teoretyczne zostaly wsparte przykladowymi pomiarami wspdlczynnika szumu wzmac-
niacza mikrofalowego. Wykonano je w zrealizowanym zestawie automatycznego miernika wspélczynnika
szumu, opisanego w pracy [12], w ktoérym zaimplementowano oprogramowanie zapewniajgce stosowanie
réznych metod pomiaru wspoéiczynnika szumu. Uzyskano bardzo dobrg zgodno$é wynikéw pomiaréw
(tabela I) otrzymanych przy stosowaniu weryfikowanej metody czterostanowej z wynikami innych metod
bezposredniego pomiaru wspétczynnika szumu.

Zastosowanie czterostanowej metody pomiaru posiada wszystkie zalety wykorzystywania w uktadach
pomiarowych wlasciwosci obliczania wynikéw pomiaréw na podstawie ilorazu réznic mierzonych syg-
naléw. Nie wymagalo to réwniez rozbudowy ukladowej zestawu miernika, gdyz przetgcznik M, znajdujacy
si¢ w torze wzmacniacza p.cz. miernika, jest przewidziany dla stosowania trzystanowej metody pomiaru
wsp6iczynnika szumu mieszaczy mikrofalowych.

Stowa kluczowe: pomiary szumu, wspéiczynnik szumu, mierniki automatyczne
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Optymalizacja szumowa wielokanalowych mieszanych
uktadéw scalonych na przyktadzie uktadu RX64
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W artykule przedstawiono metodologie projektowania wielokanalowych specjalizowa-
nych ukiadGw scalonych w technologii CMOS, ze zwréceniem szczegdlnej uwagi na opty-
malizacje szumowg stopni wejsciowych i minimalizacje przestuchéw w ukladach analogowo-
cyfrowych. Szczegdlowy analizg sposobu projektowania przeprowadzono w oparciu o 64—
kanalowy uklad scalony RX64 do odczytu paskowych detektoréw krzemowych uzywanych
do detekeji niskoenergetycznego promieniowania X.

Stowa kluczowe: wielokanatowe uklady CMOS VLSI, ASIC, szumy, uklady mieszane.

1. WSTEP

Uklady scalone sg dzisiaj najczgsciej kojarzone z szybkimi uktadami cyfrowymi,
takimi jak mikroprocesory czy bloki pamigci, oraz wielkimi firmami elektronicznymi,
ktére bgdgc w posiadaniu technologii oraz wysokiej klasy zaplecza laboratoryjnego,
czgsto wyznaczajg trendy rozwoju wspélczesnej elektroniki [1]. Jednak z drugiej stro-
ny w nauce i technice istnieje szereg galezi, ktére aby poszerzyé swoje mozliwosci
eksperymentalne czy pomiarowe potrzebuja tzw. specjalizowanych ukladéw scalonych
(ang. ASIC — Application Specific Integrated Circuits), wykonanych i zoptymalizowa-
nych pod ich konkretne zastosowanie. Przykladem takich aplikacji sa réznego rodzaju
techniki obrazowania wykorzystujace matryce mikrosensoréw (konwertujace kwanty
padajacego promieniowania na sygnal elektryczny), z ktérych sygnat odczytywany jest
W sposob réwnolegly, dla kazdego mikrosensora niezaleznie przy pomocy wielokanato-
wych ukladéw typu ASIC. Zaletg tego typu obrazowania jest mozliwos¢ pracy z duzym
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nat¢zeniem promieniowania, a zatem uzyskiwanie obrazu w przeciggu krotkiego okresu
czasu, z zachowaniem jego bardzo wysokich parametréw jezeli chodzi o przestrzenng
zdolno$¢ rozdzielczg i zakres dynamiczny, z jednoczesng mozliwoScig dalszej obrobki
cyfrowej obrazu [2,3]. ,

W takich systemach, z punktu widzenia rozwigzaf technicznych, krytyczoym punk-
tem sg parametry wielokanalowego specjalizowanego ukladu scalonego stuzacego do
odczytu matrycy mikrosensoréw. Jako przykitad omawianych technik obrazowania roz-
wazmy zastosowanie paskowych detektoréw krzemowych do pozycjoczulej detekcji ni-
skoenergetycznego promieniowania X. Do odczytu detektoréw stosuje sie¢ opracowane
na Wydziale Fizyki i Techniki Jadrowej AGH wielokanalowe ukfady scalone o nazwie
RX64 [4]. Fragment modulu stosowanego w omawianym przykladzie skladajacego
sie ze 128-paskowego detektora krzemowego i dwéch 64-kanalowych ukiadéw RX64
przedstawia rys. 1. Generowanie obrazu odbywa si¢ w nastgpujacy sposéb. Wpadajacy

Rys. 1. Fragment modutu zbudowanego z paskowego detektora krzemowego i dwoch ukladéw
scalonych RX64

Fig. 1. Fragment of module consisting of silicon strip detector and two RX64 integrated circuits

do detektora niskoenergetyczny kwant, np. o energii 8 keV, generuje w detektorze
krzemowym tadunek elektryczny, ktéry zbierany jest na paskach detektora, w okoli-
cach ktérych wpadt kwant. Z elektronicznego punktu widzenia kazdy pasek detektora
stanowi impulsowe Zrédlo sygnaléw pradowych o czasie trwania okoto 20 ns i nio-
sacych ftadunek okoto 2000 elektrondéw kazdy. Impulsy z poszczegllnych paskow sg
wzmacniane, formowane, a nastepnie zliczane w ukladzie scalonym RX64. Dokonujac
pomiaru w okre§lonym okresie czasu, uzyskujemy obraz jednowymiarowy [5], a przy
jednoczesnym zastosowaniu przesuwu mechanicznego obraz dwuwymiarowy [6,7].

Nawet tak krétka charakterystyka wskazuje na wymagania i ograniczenia ktore
muszg spetnia¢ omawiane tu specjalizowane uklady scalone. Uklady scalone stuzg-
ce do odczytu tego typu mikrosensoréw powinny charakteryzowaé si¢ nastgpujacymi
wyréznikami:
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— wielokanalowows architekturg, ktéra narzuca bardzo ostre ograniczenia na rozpra-
szang moc i powierzchni¢ pojedynczego kanalu odezytowego,

- ze wzgledu na malg amplitude sygnaléw wejsciowych, konieczny jest bardzo niski
poziomom szumdéw wiasnych elektroniki odczytu oraz minimalizacja efektéw przestu-
chu w zwigzku z mieszanym analogowo-cyfrowym charakterem ukladu scalonego,

~ wymagana jest jednorodnoS§¢ parametréw analogowych (wzmocnienie, napiecia nie-
zréwnowazenia, szumy) dla wszystkich kanaléw, co wymaga gruntownej analizy efek-
téw niedopasowania.

W literaturze mozna znaleZ¢ wiele opracowari dotyczacych osobno kazdego z wy-
mienionych powyzej aspektow. Jednak w omawianej klasie ukladéw wszystkie te aspek-
ty sg krytyczne i nakladajg wzajemnie sprzeczne ograniczenia (patrz rys. 2), dlatego
tez nalezy rozwiazywaé je lacznie, majac na uwadze parametry koricowe ukladu sca-
lonego. Przykladowo, z punktu widzenia optymalizacji szumowej korzystnie jest, aby
stopnie wejsciowe toru odczytowego pracowaly z duzym pragdem, co niestety limito-
wane jest dopuszczalng rozpraszang mocg w pojedynczym kanale. Pewne rozwiazania
uktadowe Kkorzystne z punktu widzenia optymalizacji szuméw sg wrazliwe na efekty
przestuchéw. Z kolei ograniczenia na powierzchnie ukladu scalonego sg sprzeczne
z wymaganiami odnosnie minimalizacji szaméw 1/f, jak i redukcji efektéw niedopaso-
wania w uktadzie wielokanatlowym. Krétkiego komentarza wymagaja w tym kontekscie

OGRANICZENIA: NISKI POZIOM
moc 1 powierzchnia SZUMOW

JEDNORODNOSC MINIMALIZACJA
PARAMETROW PRZESEUCHOW

Rys. 2. Wzajemne zaleznosci w omawianej klasie uktadéw scalonych

Fig. 2. Relations between different aspects of ASIC design

spotykane w literaturze przedmiotu rozwigzania uktadéw wielokanatowych do odczytu
tego typu czujnikéw stosowanych w fizyce wysokich energii [8,9]. Uktady te sg dalekie
od spefnienia wymagaf dla zastosowari do obrazowania z uzyciem niskoenergetycznego
promieniowania rentgenowskiego ze wzgledu na poziom szuméw, wymagania dotycza-
ce jednorodnosci parametréw analogowych w uktadach wielokanalowych i architektu-
1¢ odczytu. W zastosowaniach detektoréw krzemowych do detekcji promieniowania
rentgenowskiego dostgpny sygnal jest 10-krotnie mniejszy niz w zastosowaniach do
detekcji czastek relatywistycznych, co znacznie zaostrza wymagania dotyczace po-
ziomu szuméw i minimalizacji efektéw przestuchu. Po drugie, w dotychczasowych
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uktadach stosowanych w eksperymentach fizyki czgstek i opisanych w literaturze ko-
rekty rozrzutéw wzmocnien i napigé niezréwnowazenia s3 wykonywane poza ukladem
scalonym w systemie zbierania danych. Przy detekcji promieniowania rentgenowskie-
go rozwigzanie takie nie jest mozliwe ze wzgledu na statystyczny charakter sygnalow,
a zatem konieczne jest rozwigzanie problemu efektéw niedopasowania na poziomie
ukiadu scalonego.

Niniejsza praca ze wzgledu na ograniczenia objgto$ci koncentruje si¢ na aspektach
dotyczgcych optymalizacji szumowej 1 minimalizacji efektéw przestuchu w ukladzie
mieszanym, z uwzglednieniem jednak ograniczen na moc i powierzchnig, oraz wy-
magan jednorodnos$ci parametréw w ukladzie wielokanatowym oméwionych we wceze-
$niejszych pracach [10,11].

2. ARCHITEKTURA UKLADU SCALONEGO RX64

Schemat blokowy ukladu RX64 przedstawia rys. 3a. Uklad ten wykonano w tech-
nologii 0.8 um CMOS stosujacej podloze typu epi. Sktada si¢ on z 64 kanaléw analogo-
wych, 64 licznikéw, dekodera komend, ukiadu kalibracyjnego, przetwornikéw cyfrowo-
analogowych i ukladéw wejscia/wyjscia.
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Rys. 3. Schematy blokowe ukladu RX64: a) caly uklad, b) pojedynczy kanal analogowy

Fig. 3. Block diagram of RX64 IC: a) whole chip, b) single analogue channel
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W pojedynczym kanale analogowym (patrz rys. 3b) wzmacniacz tadunkowy, w od-
powiedzi na niosacy ladunek Q;, kwazidirakowski, pradowy impuls z detektora, daje
na swoim wyjsciu skok napigcia o amplitudzie rownej Q;,/C;. Kolejny stopiefi, jakim
jest uklad ksztaltujacy, formuje impuls stosownie do wymagaf czasowych, wzmac-
niajac go i filtrujgc. Tak uformowany impuls podawany jest na dyskryminator napie-
cia, na wyjsciu ktérego otrzymujemy odpowiedZ binarng. Impulsy pojawiajace sie na
wyjsciu dyskryminatora sa zliczane przez 20-bitowe liczniki. Dodatkowo zastosowa-
ne w uktadzie przetworniki cyfrowo-analogowe pozwalaja na ustawienie parametréw
filtracji w torach analogowych oraz progu dyskryminacji powyzej ktérego impulsy sa
zliczane. Wewnetrzny uklad kalibracyjny pozwala na wstrzykiwanie do wejsé kanatéw
analogowych impulséw testowych o regulowanej amplitudzie. Dziatanie calego ukladu
kontrolowane jest przy pomocy wewnetrznego dekodera komend.

3. OPTYMALIZACJA SZUMOWA STOPNIA WEJSCIOWEGO

Rozpoczynajgc analize szumowa, nalezy odpowiedzie¢ sobie na pytanie, ktére ele-
menty stopnia wejSciowego (przy zalozeniu odpowiednio duzego wzmocnienia tego
stopnia) sg istotne z punktu widzenia szuméw oraz jakie szczegdlne ograniczenia do-
tyczace tego stopnia sg narzucone przez konkretng aplikacje — chodzi tu gléwnie
0 typ 1 parametry sensora, czgsto$¢ impulséw wejSciowych itp. W przypadku oma-
wianego ukladu RX64 stopniem wejSciowym jest wzmacniacz fadunkowy, po ktérym
dla poprawy stosunku sygnatu do szumu stosuje sie dodatkowe uklady ksztattujace
w postaci filtréw pasmowo-przepustowych. Rozwazmy zatem przedstawiony schema-
tycznie na rys. 4 szumowy schemat zastepczy wzmacniacza Tadunkowego, ktéry po-
siada w petli sprzezenia zwrotnego kondensator C; i rezystor Ryeq, z uwzglgdnieniem
istotnych z punktu widzenia szuméw elementéw sktadowych detektora. Sygnal wyj-
Sciowy wzmacniacza tadunkowego, dla poprawy stosunku sygnatu do szumu, poddany
jest filtracji w ukladzie filtréw typu CR-(RC)>. W schemacie zastepczym detektora
uwzgledniono rezystor polaryzujacy Rpqs oraz pojemnosé C,, bedaca sumg pojemnosci
detektora i pojemnosci pasozytniczej potaczen detektora ze wzmacniaczem tadunko-
wym. Szumy pradowe, przedstawione na rys. 4, zwigzane sa z szumami termicznymi
rezystorow Ry.q 1 Rpjqs oraz szumami Srutowymi pradu uptywu detektora Ipgpr i mozna
je wyrazi¢ formutg

)

ii-l*"% = T + T +2qlper (D

dj Rfed Rbias :
gdzie q oznacza ladunek elementarny, k stalg Boltzmana, a T temperature bezwzgled-
ng. Przy odpowiednim doborze parametréw detektora (maly prad uplywu detektora
Ipgr oraz duza warto$¢ rezystora polaryzujacego Ryi,) dominujgcy wklad do szuméw
pochodzi od rezystora Ry.q w petli sprzgzenia zwrotnego wzmacniacza i dwa pozostale
skladniki pojawiajace si¢ we wzorze (1) moga zostaé pominiete. Natomiast przedsta-
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Rys. 4. Szumowy schemat zastgpczy wzmacniacza tadunkowego i detektora

Fig. 4. Noise schematic diagram of charge amplifier and detector

wione na rys. 4 napieciowe Zrodlo szuméw reprezentuje gldwnie szumy wzmacniacza,
ktére mozna wyrazi¢ formulg

2

(f;} =A+ -? + 4KTRe, @)

gdzie A jest gestoScig widmowa szumu bialego wzmacniacza, B zwigzana jest z szu-

mem 1/f tego stopnia, natomiast R.,, jest szeregowg rezystancja pasozytnicza pola-

czenia pomiedzy wzmacniaczem a sensorem. Zanim przejdziemy do szczegdlowych

wyrazefi na A 1 B prze§ledzimy jak wyglada ogdlna analiza szumowa stopnia przed-
stawionego na rys. 4.

Zakladajac powyzsze gestosci widmowe szumow oraz okre§lona przepustowo$é
filtru, mozna obliczyé warto$é §redniokwadratowg napigcia szumow na wyjsciu ukladu
filtrujacego CR-(RC)? [12]. W przypadku wzmacniacza ladunkowego przedstawionego
na rys. 4 szumy odniesione do wejScia wyraza sie jako tzw. réwnowazny ladunek
szuméw ENC (ang. Equivalent Noise Charge) mierzony w elektronach rms. Defini-
cja ENC okres§la go jako taki fadunek, ktéry wprowadzony na wejScie wzmacniacza
w postaci pradowego impulsu dirakowskiego daje na wyjsciu filtru odpowiedZ napie-
ciowg o amplitudzie réwnej Sredniokwadratowej warto$ci szuméw [12]. W literaturze
mozna spotkaé tego typu obliczenia dla réznych sposobéw filtracji [13,14]. Dla uktadu
przedstawionego na rys. 4 ENC wyraza formula -

ENC* = ENC}, + ENC + ENC} 3)

gdzie ENC,, reprezentuje wkiad od napieciowych szuméw bialych

2
0.847(Ca+ C1 + C
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ENC; odpowiada wkladowi od napieciowych szuméw typu 1/f

3.41 2
ENC? = = (CatCi+cy) xB 5)
natomiast ENC; zwiazane jest z wkladem od szuméw pradowych
0.635 4kT
ENC} = —=T, x —— (6)
q Rfea

W powyzszych réwnaniach 7', jest czasem ksztaltowania, definiowanym jako czas,
po ktérym odpowiedZ na wyjsciu ukladu ksztattujacego osigga maksimum (ang. pe-
aking time), a C, jest pojemnoscig bramki dla wejSciowego tranzystora MOS. Nie
znajac jeszeze wewnetrznej struktury samego wzmacniacza tadunkowego (a zatem wy-
razefi na A 1 B oraz wartosci C, ), zastanéwmy sie, jakie ograniczenia naloZone sg na
przedzial zmienno$ci parametréw C,, €, T, 1 Ry.q pojawiajacych sie w réwnaniach
(3)—(6).

Pojemnos¢ Cy; — warto$¢ tej pojemnosci jest zdeterminowana przez. wymiary
geometryczne sensora (od ktérych zalezy przestrzenna zdolno$é rozdzielcza calego cle-
mentu detekcyjnego) oraz sposéb jego potaczenia z ukladem scalonym. W przypadku
czujnika, do kidrego odczytu jest przeznaczony omawiany uklad scalony, pojemnosé
pojedynczego sensora wynosi 2.5 pF. Poniewaz sensor taczony jest z uktadem scalonym
przy pomocy cienkiego drutu aluminiowego metoda ultrakompresji, nalezy uwzglednié
jeszeze pojemno$¢ do podloza pola kontaktowego na ukladzie scalonym, ktéra w tej
technologii wynosi 0.8 pF, co daje 1aczng warto$é pojemnosci Cy = 3.3 pF.

Czas ksztaltowania T, — przy dlugich czasach T, dominujacy czynnik w wyra-
zeniu (3) na ENC pochodzi od szuméw pradowych ENC; (wz6r (6)), ktére sa wprost
proporcjonalne do /7, podczas gdy przy krétkich statych czasowych dominuje skia-
dowa od napigciowych szuméw biatych ENC,,, ktéra jest odwrotnie proporcjonalna do
VT, (wzér (4)). Zatem przy ustalonej konfiguracji detektora, mozna by poszukiwaé
takiego 7', przy ktérym ENC przyjmuje wartos§¢ minimalng. Jednak zazwyczaj wyma-
gania odno$nie natgzenia rejestrowanego promieniowania limitujg dopuszczalny czas
ksztaltowania T, bowiem od niego zalezy maksymalna dozwolona czgsto$¢ impulséw
wejsciowych, przy ktérej nie dochodzi do spietrzania impulséw na wyijsciu uktadu
ksztattujacego. W przypadku ukladu RX64, ze wzgledu na natgzenie promieniowania
X rejestrowanego przez detektor polprzewodnikowy, czas ksztaltowania T, zawezony
jest do przedziatu od 500 ns do 1 us. Pojemno$é C; — od Jjej wartosci zalezy wzmoc-
nienie wzmacniacza fadunkowego. Wzmacniacz tadunkowy w odpowiedzi na kwazidi-
rakowski impuls pradowy niosacy tadunek Q;, daje na swoim wyj$ciu w przyblizeniu
skok napiecia o amplitudzie réwnej Q;,/C;. Zatem im mniejsza warto§¢ pojemnosci
W sprzgzeniu zwrotnym, tym wigksze wzmocnienie ladunkowe ukladu, a w konsekwen-
¢ji wkiad kolejnych stopni nastepujacych po wzmacniaczu w calkowite szumy ukladu
staje sie do pominigcia. Pojemno$é ta wchodzi zreszty bezposrednio w sktad wyrazenia
na ENC,, i ENC; . Z drugiej jednak strony zmniejszanie tej pojemnosci limitowane
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jest przez stabilno$¢ wzmacniacza oraz jednorodno$¢ wzmocnienia w ukladzie wie-
lokanatowym. Mala warto$¢ C; oznacza kondensator o niewielkiej powierzchni, co
z punktu widzenia rozrzutéw parametréw wielu takich kondensatoréw rozmieszczo-
nych na powierzchni wielokanalowego ukiadu scalonego jest niekorzystne. Symulacje
dotyczgce stabilnosci 1 efektéw niedopasowania pozwolily na ustawienie pojemnosci
kondensatora C; na poziomie 200 fF.

Rezystancja Ry.; — pojawiajaca si¢ w petli sprz¢zenia zwrotnego wzmacniacza,
stuzy do roztadowania kondensatora C po przyjsciu impulsu pragdowego. Jej duza war-
to§¢ korzystnie wplywa na poziom szumoéw pradowych, natomiast nadmiernie wydluza
czas roztadowania kondensatora C; w petli wzmacniacza po pojawieniu si¢ impulsu
na wejSciu uktadu. Jako kompromis pomiegdzy stalg czasowg petli sprzezenia zwrot-
nego wzmacniacza a wktadem Ry,; w szumy pradowe, ustalono nominalng warto§é
rezystancji Ry, na poziomie 80 MQ, z zaimplementowana w ukladzie mozliwoscig
jej regulacji w zakresie od 20 MQ do 100 MQ. Role tej rezystancji pelni tranzystor
PMOS o wymiarach Ws/Ls = 2um/384um pracujacy w zakresie liniowym.

Jak wida¢ z powyzszej dyskusji, wartosct pojemnosci Cy oraz czasu ksztalto-
wania T, sa bezpoSrednio narzucone przez wymagania przyszlej aplikacji, natomiast
w przypadku parametréw w petli sprzezenia zwrotnego wzmacniacza Cy i Ry pole
manewru jest mocno ograniczone. PrzejdZmy zatem to struktury samego wzmacniacza,
przy optymalizacji szuméw ktérego projektant ma najwigcej do powiedzenia,

3.1. OPTYMALIZACIJA STOPNIA WZMACNIACZA

Ze wzgledu na wymagane duze pole wzmocnienia w otwartej petli wzmacniacza,

w przypadku scalonych wzmacniaczy fadunkowych czesto stosowang konfiguracjg jest

ukiad zawinietej kaskody, przedstawiony schematycznie na rys. 5. Na rysunku tym

uwzgledniono réwniez Zrédla szumowe zwigzane z poszczegllnymi tranzystorami.

Wzmocnienie napigciowe takiej konfiguracji w zakresie niskich czestotliwosci dane
jest w przyblizeniu formula [4]

Vow _ 8ml 7

=~

Vin 8ds3

gdzie g, jest transkonduktancjg tranzystora M1, a gg3 konduktancjg dren-Zrédto tran-
zystora M3. Szumy przeliczone na wejscie ukladu mozna wyrazié formutg

S 2 2 2 2 2 2
dV% - dvnl (gdsl + gds4)2 dV/lZ _g_lll_’i dvnS Sg__l’_r'lfl dvn4 (8)

df — df &2, df g, df g, df

gdzie gu3 1 gua sa transkonduktancjami tranzystoréw M3 i M4, a gy 1 e S3 kon-
duktancjami dren-Zrédio tranzystoréw M1 1 M4.

Aby oszacowaC wkiad poszczegdlnych tranzystoréw w ekwiwalentny szum napig-
ciowy na wejScin wzmacniacza, nalezy zwréci¢ uwage na mozliwe wartosci trans-
konduktancji 1 konduktancji dren-Zrédlo pojawiajgcych si¢ w powyzszym wyrazeniu,
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Rys. 5. Ukfad zawinigtej kaskody z uwzglednieniem 7rédet szuméw

Fig. 5. Folded cascode configuration with noise sources

W ukladzie zawinigtej kaskody przedstawionej na rys. 5 dla uzyskania duzego wzmoc-
nienia prad plynacy przez tranzystor M1 (a tym samym przez Zrédto polaryzujace M4)
jest znaczgco wigkszy od pradéw plynacych przez tranzystory M2 i M3 (w przypad-
ku uktadu RX64 stosunek tych pradéw jest na poziomie 30). Ponadto tranzystor M1
charakteryzuje si¢ duzym stosunkiem Wi/Ly (gdzie W, i Ly to odpowiednio szeroko$é
1 dtugos¢ tranzystora M1), zatem &m1 jest znaczgco wieksze od &m3> &dsa 1 OCzZywiScie
8as1- Przy powyzszych zalozeniach formutle (8) mozna uprosci¢ do postaci

dvi vy, gy dvy, ©)
af —df g, df

Ze wzoru (9) widaé, ze szumy tranzystora wejSciowego M1 umiejscowione bez-
posrednio na wejsciu bgda dominowaly w ukiadzie, podczas gdy sktadowa pochodzaca
od tranzystora M4 przy przeniesieniu na wejScie ukladu jest redukowana (8malgm < 1)
z kwadratem stosunku odpowiednich transkonduktancji (tranzystor M1 posiada duzy
stosunek Wy/L;, podczas gdy tranzystor M4 pracuje jako Zrédlo pradowe). Po osta-
tecznym ustawieniu wymiaréw obu tych tranzystoréw stosunek 8malgm ~ 0.28.

Na szumy wejsciowe kazdego z powyzszych tranzystoréw sktadajg si¢ zaréwno
szumy termiczne kanalu, jak i szumy migotania. Szumy termiczne kanatu tranzystora
MOS pracujacego w nasyceniu, opisuje formuta

a2 \ 1
S = gyt 8 g, L (10)
df gm gm

gdzie 7 = (g + gu)/ gms &m Jest transkonduktancja tranzystora, &mp transkonduktancjg

podioza, y to parametr zalezny od punktu pracy tranzystora zmieniajacy sie w zakresie
od 1/2 do 2/3.
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Szum migotania mozna wyrazi¢ formulg

(IV% Kr 11 "
if ~ L WLY 4o
gdzie W i L sa efektywna szerokoScig i dlugoScia tranzystora, C,, jest pojemnoS$ciag
tlenku bramkowego liczong na jednostke powierzchni, a Ky wspdtczynnikiem szumow
migotania. :
Poréwnujac wzory (9)—(11) z ogdlnym wyrazeniem (2), parametry A i B mozna
zapisac jako
1 gr%#l 1
A= 4kTT]]’}/1—*— + > 4kT774)/4——' (12)
Eml 81 8m4

K 1 8K
2 WLy gfnl C2, Wyly

Zadanie minimalizacji szuméw sprowadza sie zatem do odpowiedniego doboru
punktu pracy i wymiaréw tranzystoréw M1 i M4, tak aby uzyska¢ minimum dla wy-
razef na ENC,, i ENCy (wzory (4) i (5)). Patrzac na strukture wyrazed (12) i (13),
mozna przypuszczaé, ze dominujacy wkiad bedzie pochodzil od tranzystora wejscio-
wego, dlatego tez dobierzemy najpierw parametry tego elementu.

13)

3.1.1. Dobor tranzystora wejsciowego

Biorac pod uwage wkiad do ENC tylko od tranzystora wejSciowego M1, wyrazenia
(4) i (5) mozna przepisa¢ w postaci

2
08471Ca+Ci+C
ENC?, = — ( ) x 4kTn; L (14)
q Tp Eml

341

Ky 1
ENC?I:?(Cd+C1+Cg)2x L

C2, WL,
W ukladzie przedstawionym na rys. 5 tranzystorem wejsciowym jest tranzystor PMOS.
Mozna by zbudowac¢ konfiguracje komplementarng, w ktérej tranzystorem wejscio-
wym bylby NMOS. Rozwazmy jak dobdr typu tranzystora wejSciowego wplywa na
szumy takiego stopnia. Z punktu widzenia szuméw bialych, przy ustalonym pradzie
Ips) korzystniej wypada tranzystor NMOS, ktéry w zakresie silnej inwersji zapewnia
wieksza transkonduktancje niz analogiczay tranzystor PMOS (o identycznych wymia-
rach i takim samym pradzie drenu). Na gruncie formuly (10) mozna poréwnaé wklady
wnoszone przez analogiczne tranzystory NMOS i PMOS

(15)

(ENCuilymos , +[Hr (16)
(ENCywi)pumos Hn
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gdzie iy, p, to odpowiednio ruchliwo$é dziur i elektronéw w kanale. W przypadku
stosowanej technologii powyzszy stosunek jest na poziomie 0.8, Wkiady pochodzace
od szuméw migotania wnoszone przez odpowiedniego typu tranzystory maja si¢ jak

(ENC-”)NMOS _ /gﬁ ’ a7
(EN Cy I)PMOS Ir

gdzie Ky, Ky, to wspdlezynniki dla szuméw migotania odpowiednio dla tranzystorow
NMOS 1 PMOS. W przypadku stosowanej technologii powyzszy stosunek jest na po-
ziomie 12 i znacznie korzystniej wypada tu tranzystor PMOS. Wydaje sie zatem, ze
o wyborze typu tranzystora decyduja wzajemne relacje pomiedzy wkladem wnoszonym
do ekwiwalentnego fadunku szuméw ENC poprzez ENC,, i ENC;. Patrzac na strukture
wzoréw (14) i (15) mozna powiedzied, ze przy duzym pradzie Ipg; (g, ros$nie wraz
ze wzrostem Ipgy) 1 dlugim czasie ksztattowania T, sktadowa ENC,,; maleje, podczas
gdy ENCyy pozostaje na statym poziomie. Ale obok pradu Ipg; i czasu ksztaitowania
T, istotne sg réwniez wymiary tranzystoréw i dopiero znajac te parametry lacznie,
mozna powiedziec, ktéry z omawianych skladnikéw dominuje.

Istnieja natomiast jeszcze inne przestanki, dla kt6rych jako tranzystor wejsciowy
w technologii ze studnig typu n preferowany jest tranzystor PMOS. Chodzi mianowicie
o przesluchy w mieszanych ukladach analogowo-cyfrowych, dyskutowane szczegélowo
rozdziale czwartym. Dlatego w dalszej czesci pracy skoncentrujemy sie na doborze
pradu polaryzacji i optymalnych wymiaréw tranzystora wejSciowego, zakladajac ze
jest to tranzystor PMOS.

Rozwazmy prad polaryzacji Ipg; tranzystora wejSciowego, od ktérego zalezy trans-
konduktancja g, pojawiajaca si¢ w wyrazeniu (14) na ENCy;. W zakresie silnej
inwersji g, dana jest formulg

/ w
Eml = 2/JpC0x ”'L'I“IDSI (18)
1

natomiast w zakresie stabej inwersji g,,; mozna wyrazi¢ jako

g = 281 (19)
her
gdzie ¢r = kT/q ~ 26 mV w temperaturze 300 K, natomiast wspoétczynnik n miesci
si¢ typowo w zakresie od 1 do 1.5 [15]. W obu przypadkach wraz ze wzrostem pradu
Ipsi wzrasta transkonduktancja g, zatem z punktu widzenia minimalizacji sktadowe;j
ENC,,; korzystna jest praca z jak najwigkszym pradem, pod warunkiem ze:
— nie spowoduje to znaczgcego wzrostu temperatury ukladu, co wigzatoby sie
Ze wzrostem poziomu szuméw termicznych w ukladzie i szuméw Srutowych detektora
(w przypadku stosowanych w ukfadzie detektoréw krzemowych giéwna sktadowa pradu
uptywu pochodzi od pradu generacyjno-rekombinacyjnego, ktéry w sposéb eksponen-
cjalny zalezy od temperatury),
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— nie pojawig si¢ w tranzystorze MOS efekty zwigzane z goracymi no$nikami

[15].
Jednak w omawianej klasie ukladéw scalonych limity zwiazane z maksymalng dopusz-
czalng mocg przypadajgca na jeden kanal odczytowy sa mocno ograniczone poprzez
ilo$¢ tychze kanaléw w obrebie pojedynczego ukiadu scalonego. W przypadku ukla-
du RX64, aby uniknaé koniecznos$ci stosowania dodatkowego systemu chlodzacego,
maksymalny dopuszczalny prad Ips; w tranzystorze wejSciowym ustalono na poziomie
500 pA, co przy nominalnym napieciu zasilania daje okoto 100 mW mocy rozpraszanej
tylko w stopniach wejsciowych wielokanatowego ukiadu RX64.

PrzejdZmy do doboru optymalnych wymiaréw tranzystora M1 z punktu widzenia
minimalizacji szumoéw. W literaturze przedmiotu mozna znaleZ¢ wiele prac, ktére kon-
centrujg sie na tym zagadnieniu, jednak przy zalozeniu pracy tranzystora wejSciowego
w zakresie silnej inwersji [14,16]. W pracach tych przyjmuje sie, ze dlugo$¢ bram-
ki tranzystora wej$ciowego ustawiona jest na wymiar minimalny Ly, dopuszczalny
w danej technologii i wtedy poszukuje si¢ optymalnej szerokosci tranzystora W, od
ktorej zalezy zaréwno pojemnos$¢ C,, jak i transkonduktancja g, pojawiajgce sie we
wzorze (14) na ENC,,.

Schemat wyznaczenia W,,, przedstawia si¢ nastgpujaco. Przy zatozeniu pracy
w zakresie silnej inwersji pojemno$¢ C, mozna wyrazi¢ jako [16]

2
Cg = gco,rwl Liin (20)

Wtedy transkonduktancje ze wzordw (18) i1 (20) mozna zapisac jako

1
&m = 3/lpcgz5‘“1051 @1

min
a przyjmujac y; = 2/3, n; = 1, wyrazenie (14) na ENCy; mozna zapisa¢ w postaci

2
., 0,847(Ca+Ci+Cy 1
ENCY, = ( ;) x Sr (22)

2 I
q [P 3 [3#1,ngzlf11)51

Eatwo wtedy pokazaé, ze ENCy, przyjmuje warto§¢ minimalng dla
Cy = (C4 + C1)/3 [16], a korzystajac z réwnania (20) mozna znaleZ¢ odpowiadajgca te]
pojemnosci optymalng szeroko$§¢ W,,; dang woéwczas formutg

Cy+ Cy

Wopr = —o
o 2C0mein

(23)

Przyjete w powyzszym wyprowadzeniu zalozenia dotyczace formut na g,;, Cy i1
nie zawsze sg poprawne. A mianowicie, chcac uzyskad niski poziom szuméw, projek-
tant stara sie podnie$¢ transkonduktancje tranzystora poprzez dobranie duzego stosunku

R;
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W\i/Ly, przy jednoczesnie istniejacym ograniczeniu na prad Ips;. Zatem efektywna ge-
sto§¢ pradu w kanale tranzystora jest nieduza i tranzystor zamiast w spodziewanej
silnej inwersji pozostaje w zakresie umiarkowanej inwersji, gdzie formuly (18) i (20)
przestajg obowigzywac (zjawisko jest tym silniejsze im z nowszg technologia mamy do
czynienia [17]). Ilustruje to rys. 6, ktéry pokazuje zachowanie si¢ transkonduktancii
i pojemnosci bramki w zaleznosci od prgdu IDS1 dla tranzystora o szerokosci kanalu
Wy = 1000 um 1 dlugoscei L) = 0.8 um (technologia AMS0.8 um).

Rysunki sporzgdzono w oparciu o wyniki symulacji z uzyciem programu HSPICE
i modeli tranzystoréw BSIM3v3, przy zalozeniu, ze Ugs = Ups,. Przedstawiajac zacho-
wanie si¢ transkonduktancji, na rys. 6a pokazano stosunek g,1/v/Ips; (unormowany do
wartosci maksymalnej), ktéry zgodnie z réwnaniem (18) powinien by¢ staly w zakresie
silnej inwersji, oraz stosunek g,1/Ips; (unormowany do warto$ci maksymalnej), ktéry
zgodnie z réwnaniem (19) powinien by¢ staly w zakresie stabej inwersji. Zachowanie
si¢ pojemnosci (rys. 6b) wynika z klasycznej krzywej C-V dla struktury MOS [15],
zgodnie z ktéra pojemnos$¢ takiej struktury mierzona przy niskich czestotliwo$ciach jest

mniejsza w obszarze stabej i umiarkowanej inwersji w stosunku do pracy w zakresie
silnej inwersji.

a) b)
14 T T v 18p T v T T
fl,
1ol o) _En%iﬂil_
' {9,/ emTn e (9.los)hos
10 W\ ¥ " umiarkowana N, e / ‘ Lépr h

inwersja
0,8 L eecy

&
14p F

1.2p} #

Cy[F]

08+
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100n
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10p

log: [A]

!
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.
m 10m

Rys. 6. Symulacje tranzystora PMOS o wymiarach W;/L; = 1000 um/0.8 pm w funkcji pradu drenu
Ipsi: a) zachowanie sig transkonduktanciji, b) pojemno$é widziana od strony bramki

Fig. 6. Simulatjons of PMOS transistor of W,/L; = 1000 um/0.8 um as a function of drain current Ipg,:
a) behaviour of transconductance, b) gate capacitance

Jezeli natomiast chodzi o warto$¢ wspélczynnika y we wzorze (10) to wiadomo,
ze w zakresie sfabej inwersji wspdlczynnik ten wynosi 1/2, podczas gdy w zakresie
silnej inwersji przyjmuje warto$¢ 2/3. Aby znaleZ¢ zachowanie si¢ tego wspélczynnika
w zakresie umiarkowanej inwersji warto odwolaé si¢ do modelu EKV [18], ktéry dla
modelowania zakresu umiarkowanej inwersji uzywa odpowiedniej funkcji interpola-
¢ji. Zgodnie z tym modelem dla tranzystora pracujgcego w nasyceniu zachowanie sic
wspolczynnika ¥ mozna opisaé funkcjg [15]
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gdzie f(u) dane jest formulg

flw) = % (x/}. +du + 1) (25)

natomiast u definiowane jest jako u = Ipg/ls, a Iy jest pradem charakterystycznym
danym formuta

w
Is = —uCo2ng; (26)

Przykladowa warto§¢ pradu nasycenia dla tranzystora, ktérego charakterystyki
przedstawiono rys. 6, wynosi 77 uA. Przyjmuje sig, ze dla u = 1 tranzystor pracuje
w zakresie umiarkowanej inwersji, podczas gdy dla u <« 1 pozostaje w strefie slabej
inwersji, a dla 4 > 1 w zakresie silnej inwersji.

Reasumujac mozna powiedzieé, ze specyficzne wymiary tranzystora wejSciowego
1 narzucone ograniczenia na pobdr pradu powoduja, ze projektant powinien uwzglednicé
mozliwoS$¢ pracy zaréwno w zakresie silnej, jak 1 umiarkowanej inwersji, a przy bardzo
malym pradzie Ips; nawet w zakresie stabej inwersji. Zatem wedhtug autora, aby znaleZ¢é
optymalne wymiary tranzystora, nalezy korzysta¢ z wartosci transkonduktancji g,
i pojemno$ci bramki C, wyznaczonych dla danego punktu pracy w programie HSPICE,
np. przy uzyciu modeli BSIM3v3 [19]. Dla wyznaczenia wspélczynnika y bedziemy sie
postugiwac formulg (24), przy czym dla obliczenia pradu charakterystycznego warto$é
wspolczynnika n obliczamy z formuly (19) jako

1

= ——— (27)
o7 (8m1/IDS1) max

gdzie (gn1/Ipsi)max to maksymalna wartos¢ stosunku transkonduktancji do pradu w za-
kresie stabej inwersji wyznaczona w programie HSPICE.

Rozpatrzmy problem doboru dlugosci tranzystora L. Zagadnienie sprowadza si¢ do
odpowiedzi na pytanie, z jaka najmniejszg dlugoscig tranzystora mozna pracowaé, aby
w ukladzie nie nastapit wzrost szuméw pochodzgcych od efektéw krétkiego kanatu.
Okazuje sie, ze wybdér minimalnej diugosci tranzystora niekoniecznie jest wyborem
optymalnym 1 dotyczy to zaréwno technologii starszych (Haris CMOS 1.2 um [20]),
jak i technologii najnowszych (IBM 0.18 um [21]). OdpowiedZ przekonywujacg daje
w tym przypadku jedynie pomiar i dlatego w projekcie omawianego uktadu wykonano
zaréwno wersje z dlugo$cia kanatu 1 pm, jak i 1.5 um, tak dobierajgc szerokosci tran-
zystoréw, aby uzyskac ich jednakowe powierzchnie, a tym samym identyczny wklad
od szuméw 1/f. Pomiaréw dokonano przy takich samych pradach Ipg, i nie zauwazo-
no poprawy szuméw w przypadku stosowania krétszych tranzystoréw. Zdecydowano
si¢ zatem na wybdr w ukladzie RX64 jako tranzystora wejSciowego tranzystora o
L; = 1.5 ym, wychodzgc z zalozenia, ze w takim tranzystorze przy identycznym napie-
ciu Ups. natgzenie pola wzdiuz kanalu jest mniejsze, a po drugie zgodnie z pracg [22]
wsrdd tranzystorow o jednakowej powierzchni, mniejszym rozrzutem charakteryzowaé
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si¢ bedg tranzystory o dluzszym kanale, co jest istotne z punktu widzenia jednorodnosci
parametréw ukladu wielokanatowego.

W zasadzie jedynym parametrem, jaki pozostaje do znalezienia, jest optymalna
szerokoS¢ W, tranzystora M1, odpowiadajgca minimalnej wartosci ENCy;. W opar-
ciu o uzyskane z symulatora HSPICE warto$ci g,,1, Zup1, C, 1 obliczony wspélczynnik
¥1 mozna sporzadzi¢ wykres ENC,,; w zaleznosci od szerokoSci bramki tranzystora.
Przykiady takich zaleznosci dla pojemnosci C,; = 3.3 pF i Cy = 10 pF przedstawiaja
odpowiednio rys. 7a i rys. 7b. Obliczenia wykonano dla tranzystora o dtugosci kanalu
rownej 1.5 um, Ips; = 500 pA, C; = 200 fF oraz T, = 500 ns. W obu przypadkach
wida¢, ze ENCy,; osigga minimum, skad okreslié mozna optymalng szeroko$¢ tranzy-
stora W,),; z punktu widzenia szuméw termicznych kanatu. Poréwnujac rys. 7a i 7b
wida¢, ze im wigksza warto$¢ pojemnosci Cy, tym minimum jest bardziej plaskie.

a) b)
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Rys. 7. Warto§¢ ENC,,; zgodnie ze wzorem (14) w funkeji szerokodci kanalu tranzystora
wejsciowego dla: a) Cy = 3.3 pF, b) Cy = 10 pF

Fig. 7. ENC,, according to formula (14) as a function of transistor width for:
a) Cq = 3.3 pF, b) Cy = 10 pF
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Rys. 8. Optymalna szerokos¢ tranzystora wejéciowego w zaleznosci od: a) sumy pojemnosci Cy i C,
przy ustalonym pradzie Ips; = 500 1A, b) w zaleznosci od pradu Ipgs; przy ustalonej wartosci
Cy+Cy =335 pF
Fig. 8. Optimal width of input transistor as a function of: a) sum of Cy and C; for Ipgs; = 500 uA,

b) drain current Ipg; for Cy + C; = 3.5 pF
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Fakt ten uwzgledniono na rys. 8, ktéry przedstawia wyznaczong zalezno$¢ W, od
sumy pojemnosci C; 1 Cy, z zaznaczeniem przedzialu dla szerokoS$ci kanatu tranzystora,
dla ktérej warto$§é ENCy,; jest wyzsza jedynie o 3% od warto$ci minimalnej. Wykres
wykonano dla Ly = 1.5 ym, C; = 200 {F oraz 7, = 500 ns i Ipg; = 500 pA. Dla
poréwnania ze stosowang wczesniej metoda znajdywania W, [16], na rys. 8 linig
przerywang umieszczono réwniez przewidywania tej teorii zgodnie ze wzorem (23).

Widaé, ze ze wzgledu na optymalizacje skladowej ENCy,; preferowane sg nie-
co wieksze szerokoSci kanalu tranzystora niz wynikaloby to z formuly (23). Jednak
wniosku tego nie mozna uog6lni¢ dla dowolnej wartosci pradu /pgi, chociaz w formu-
le (23) nie ma zaleznoSci od Ipgi. Spdjrzmy na rys. 8b, ktéry przedstawia zaleznos§¢
Wopr od pradu Ipgi przy ustalonej wartosci Cy + Cy = 3.5 pE. Dla malych wartosci
pradu preferowane sg tranzystory o znacznie mniejszej szerokosci od przewidywan
formuly (23), co zwigzane jest z pracg tranzystora M1 w obszarze stabej inwersji.
W obszarze stabej inwersji transkonduktancja g, nie zalezy od wymiaréw tranzystora
zgodnie z formulg (19), natomiast zmniejszanie szerokoSci tranzystora obniza warto$¢
pojemnosci Cy, co korzystnie wplywa na minimalizacj¢ wartoSci wyrazenia (14) na
ENCy1.

Przejdzmy do analizy szuméw migotania. Do wyznaczenia ggstosci widmowej tych
szumoéw potrzebujemy warto$ci wspélczynnika Ky (patrz wzdr (11) 1 (15)). Najlepszym
rozwigzaniem bylby tu pomiar gestosci widmowych odpowiedniej klasy tranzystoréw
o wymiarach, ktére bierzemy pod uwage [20,21]. W przypadku braku takich mozli-
wosci mozna postapi¢ w dwojaki sposéb. Po pierwsze, przy pomocy HSPICE mozna
wygenerowad gestosci widmowe mocy szuméw dla interesujacych tranzystoréw i stad
oszacowal warto§¢ wspélezynnika K, potrzebnego we wzorze (15) — metoda A. Przy-
ktadowo, sporzadzajac takie charakterystyki ggstosci widmowej mocy szuméw w zakre-
sie niskich czestotliwosci dla tranzystoréw z Ly = 1.5um przy pradzie Ips; = 500 uA,
otrzymano warto§¢ K;, = 2.99 x 1078C?/m? dla tranzystora o W, = 200 um oraz
K;p = 278 x 102C%/m? dla tranzystora o W, = 2000 um. Drugi sposéb, zwany

dalej metoda B, polega na odwolaniu si¢ bezposrednio do wzoréw zastosowanych,

w programie HSPICE i odpowiedniej modyfikacji wyrazenia (15) na ENC¢. Model
szuméw 1/f zaimplementowany w stosowanej technologii, zaklada gestos¢ widmows
mocy szuméw pradu drenu tranzystora MOS w postaci

df  Co L? f
gdzie KF i AF sg wspolczynnikami szuméw migotania specyfikowanymi przez pro-
ducenta. Dla znalezienia formuly na gesto§¢ widmowa szuméw w bramce tranzystora

nalezy powyzszg formulg podzieli¢ przez kwadrat transkonduktancji 1 wéwczas poprzez
analogie do réwnan (11) i (15) ENCy mozna zapisa¢ w postaci

(28)
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Mozna zatem sporzadzi¢ zaleznos¢ ekwiwalentnego adunku szuméw wnoszonego
przez szumy migotania ENCyy od szerokoSci tranzystora, uzywajac albo metody A
(wzor (15), przyjeto Ky, = 2.9 x 1072¥C?/m?), albo metody B (wzér (29)). Sporzadzo-
ne zaleznoSci dla L = 1.5 um, Ipg; = 500 pA, C; = 200 fF oraz T, = 500 ns oraz
dwoch réznych wartosei Cy przedstawia rys. 9. Jak wida¢ z rysunku réznice pomiedzy
obu metodami sg nieznaczne i pojawiaja si¢ jedynie w okolicach granicznych wartosci
szerokoSci kanalu tranzystora uwzglednionych w symulacjach. Ponadto dla duzych
szerokosci kanatu (powyzej 1000 um) wartosé ENCyy praktycznie nie ulega zmianie,

a) b)
50 ’ - T . r : 1oy T T T T
C,=3.3pF 120: C,=10pF ]
7 n —&— metoda A - - " —u-— metoda A
E —o——metoda B E 10015 ——o—metoda B 1
— o sl o}
3, I sofh
Ry = 0
S 2 ot .
i w %,
40+
10 4
20 -
0 . . . 0 ! A .
0 1000 2000 3000 4000 0 1000 2000 3000 4000
Szeroko$¢ kanalu [pm] . Szerokos¢ kanalu [pm)

Rys. 9. Warto$¢ ENCy w funkcji szerokosci tranzystora M1 dla: a) Cy = 3.3 pF, b) C; = 10 pF

Fig. 9. ENCy as a function of width of M1 transistor for: a) C; = 3.3 pE, b) Cy = 10 pF

poniewaz spadek poziomu szuméw migotania spowodowany wzrostem powierzchni
tranzystora jest redukowany przez wzrost pojemnosci C, pojawiajgcej sie we wzorze
(15) i (29).

Dla czasu ksztaltowania T, w zakresie od 500 ns do 1 us poziom ENC,, jest
znaczgco wigkszy od poziomu ENCy; i dlatego szumy termiczne kanalu tranzystora
beda determinowa¢ wybér optymalnej szerokosci tranzystora. Ostateczny optymalny
wymiar tranzystora wyznaczono, biorac pod uwage pierwiastek z sumy kwadratow
ENC,,; 1 ENCyy. Dla ukladu RX64 wybrano tranzystor wejSciowy o szeroko$ci Ly =
1.5 um i Wy = 400 um, pracujacy przy pradzie Ipg; = 500 uA.

3.2. CALKOWITE SZUMY WZMACNIACZA

W zespole elementéw wnoszacych istotny wkiad do szuméw wzmacniacza na-
lezy uwzgledni¢ jeszcze tranzystor M4 oraz pasozytnicza rezystancie Reon polacze-
nia wzmacniacza z detektorem. O doborze wymiaréw tranzystora M4 wynoszacych
Wa/Ls = 100um/10um, pracujacego w ukladzie zawinigtej kaskody jako zrédio pra-
dowe, zadecydowal nie tylko jego wkiad w szumy biale i migotania, ale réwniez jego
rezystancja wyjsciowa i mozliwosci ustawienia wlasciwego punktu pracy. Rezystancja



458 P. GRYBOS Kwart. Elektr. [ Telekom,

Reo, zdeterminowana jest maskami ukladu scalonego i samego detektora. Na jej war-
to$¢ skiadajg sie: rezystancja bramki tranzystora wejSciowego M1 wynoszaca 14 Q,
(obliczona na podstawie wzoréw z pracy [23]), rezystancja potaczenia bramki tranzy-
stora M1 z wejSciowym polem kontaktowym wynoszgca Srednio 10 €2, oraz rezystancia
metalowego paska detektora krzemowego o wartosci 15Q (wyznaczona na podstawie
pomiaréw).

Podsumowanie istotnych ustawiet w ukladzie wzmacniacza tadunkowego determi-
nujacych catkowite szumy ukladu prezentuje tabela 1. Rysunek 10 pokazuje natomiast
kontrybucje poszczegdlnych skladowych do calkowitego ENC w zaleznosci od usta-
wienia czasu ksztaltowania T, przy zalozeniu warto$ci pojemnosci Cy + C; = 3.5 pF.
Rozr6zniono tam skfadowe pochodzace od szuméw termicznych oraz szuméw migota-
nia, zgodnie z oznaczeniami z tabeli 1. Z zamieszczonego rysunku plyng nastepujace
whnioski:

— minimum ENC wystepuje przy czasie ksztaltowania 7,, = 800 — 1000 ns
t wynosi 104 el. rms,

— przy krétszych czasach ksztaltowania, ponizej T,, w ukladzie dominujg szumy
termiczne tranzystora M1,

— przy dluzszych czasach ksztattowania, powyzej T,, catkowita wartosé ENC
zdeterminowana jest przez efektywng wartos¢ rezystancji w petli sprzezenia zwrotnego
wzmacniacza (sktadowa ENC,),

— w przypadku tej konkretnej konfiguracji ukladowej przy odpowiednim dobo-
rze wymiaréw tranzystoréw i parametréw ksztaltowania wklad szuméw migotania jest
pomijalnie maly.

Tabela 1
Istotne elementy sktadowe wzmacniacza tadunkowego wplywajace na jego szumy
Important elements of charge amplifier which influence its noise performance
Element Uwagi Oznaczenie na rys. 10
Szumy techniczne Szumy 1/f
Sprzezenie zwrotne:
- rezystencja Ryeq PMOS Ws/Ls = 2um/384um ENC;
Stopied wzmacniacza:
— tranzystor M1 PMOS W,/L; = 400um/1.5um ENCy1 ENC,
— tranzystor M4 NMOSW,/L; = 100um/10um ENC,4 ENCy4
Rezystancja polaczenia
wzmacniacza z detektorem Reon =39 Q ENC,
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Rys. 10. Poszczegdlne sktadowe ENC w zaleznosci od czasu kszialtowania T,

Fig. 10. Important components of ENC vs peaking time T,
4. PRZESLUCHY W MIESZANYCH UKLADACH ANALOGOWO-CYFROWYCH

Pojawienie si¢ na ukladzie scalonym obok niskoszumnych blokéw analogowych
szybkich uktadéw cyfrowych wiaze si¢ z koniecznoscig spojrzenia na projektowany
uktad scalony pod katem efektéw przestuchu, bowiem pracujace bloki cyfrowe sg
zrédtem sygnaléw zakl6cajacych. Jezeli zakiécenia te pojawig si¢ w torze uzytecznego
sygnalu, a ich poziom przekroczy poziom szuméw wlasnych blokéw analogowych,
to projekt ukladu korczy sie fiaskiem. Zanim przejdziemy jednak do konkretnych
rozwigzan minimalizujacych szkodliwe efekty przestuchu, przypomnijmy w skrécie
genezg¢ samego zjawiska.

Przefgczanie inwerteréw, bramek, przerzutnikow itp. zawsze wigze si¢ z ladowa-
niem i roztadowywaniem pewnych pojemnosci w krétkim okresie czasu, co powo-
duje generowanie w ukladzie krétkich impulséw pradowych. Im wicksza pojemnogé

I PODEOZE KAZEMOWE

Rys. 11. Transfer zaklécer pomigdzy blokami cyfrowymi i analogowymi

Fig. 11. Transfer of disturbances between digital and analogue blocks
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i krétszy czas jej przetadowania oraz wigksza réznica napieé, tym wieksza amplitu-
da zaklécenia. Liczba przelgczanych elementéw przeklada si¢ bezposrednio na liczbe
generowanych impulséw zaklidcajgcych. Zakiécenia pomigdzy blokami analogowymi
i cyfrowymi moga przenosi¢ si¢ na dwa sposoby (patrz rys. 11): poprzez wspdlne
linie zasilania albo poprzez podloze krzemowe, na ktérym wykonane sa uklady (na-
piecie progowe MOS silnie zalezy od Ugp, w modelu malosygnalowym efekt ten jest
uwzgledniony przez transkonduktancje podloza g,;).

W procesie projektowania mieszanego analogowo-cyfrowego ukladu scalonego
mozna wyrézni¢ dwa podstawowe etapy, ktére zmierzajy do minimalizacji efektéw
zakidcen pochodzacych od blokéw cyfrowych. W pierwszym z tych etap6w nalezy
wzigé pod uwage rozwigzania uktadowe pod katem:

— podniesienia odpornosci blokéw analogowych na sygnaly zaki6cajace,

— redukgji iloéci i poziomu zakiécen generowanych w blokach cyfrowych,

— mozliwosci rozdzielenia w czasie istotnych funkcji analogowych i cyfrowych,

— mozliwosci i sposobu filtracji sygnatéw zakidcajacych.

Drugi etap koncentruje si¢ na planie masek ukladu scalonego ze szczegdinym zwrd-
ceniem uwagi na:

— odpowiednie rozmieszczenie poszczegdlnych blokdw,

-~ rozprowadzenie linii zasilania i p6l kontaktowych,

— rozmieszczenie i polaczenie pierScieni ochronnych oraz kontaktéw do podtoza,

— stosowanie warstw ekranujacych.

Rozwiazania ukladowe powinny na etapie symulacji uwzgledniaé pasozytnicze
rezystancje, pojemnosci 1 indukcyjnos$ci wynikajace z planu masek ukladu scalonego,
a w pewnych szczegblnych przypadkach bra¢ pod uwage nawet rezystancyjny model
podioza.

4.1. MINIMALIZACJA EFEKTOW PRZESLUCHU W UKLADZIE RX64

Rozwazajac uktad RX64 pod katem minimalizacji przestuchéw, ograniczymy si¢
do przypomnienia najistotniejszych z tego punktu widzenia rozwiagzan ukladowych,
koncentrujgc si¢ na planie masek uktadu scalonego.

Z punktu widzenia odpornosci blokéw analogowych na zaklécenia szczegdlnie
korzystnie wypadajg struktury réznicowe, jednak stosowanie tego typu rozwigzan
w pierwszych stopniach analogowego toru odczytowego jest wykluczone ze wzgle-
du na optymalizacje szumowa. Starano si¢ natomiast, tam gdzie to mozliwe, tak do-
braé¢ architekture pierwszych stopni, aby w torze sygnatu stosowaé giéwnie tranzystory
PMOS. 1 tak przykladowo we wzmacniaczu tadunkowym i ukladzie ksztaltujagcym
gldwny tranzystor wzmacniajacy jest tranzystorem typu PMOS (patrz konfiguracja
zawinigtej kaskody — rys. 5), natomiast studnig n (w ktérej wykonany jest tranzy-
stor PMOS) wykorzystano jako warstwe ekranujacg od zakidceft przenoszonych przez
podioze. Dla koicowego stopnia, jakim jest dyskryminator, zastosowano architekture
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réznicowy. Dla tak zaprojektowanego toru elektroniki odczytu przeprowadzono serie
symulacji z uwzglednieniem:

—— pasozytniczej rezystancji linii zasilania,

— indukeyjnosci polaczeri ukladu scalonego z plytka drukowang,

— obliczonych na podstawie planu masek ukiadu scalonego pojemnosci pasozyt-

niczych do dodatniej linii zasilania i masy.
Przeprowadzone symulacje pokazaly, ze stopied wzmacniacza ladunkowego jest wrazli-
wy na zaklocenia pochodzace od dyskryminatora, ktére przenoszone sg linig dodatniego
zasilania. Dlatego zweryfikowano plan masek ukladu scalonego i zdecydowano si¢ na
poprowadzenie dwéch oddzielnych linii dodatniego zasilania: jednej dla wzmacniacza
1 ukladu ksztattujacego, a drugiej dla stopnia dyskryminatora. Dodatkowo w uktadzie
dyskryminatora wprowadzono histereze, ktéra zapobiega kilkukrotnej odpowiedzi tego
stopnia na obcigzony szumami (lub zakléceniami) stopien wejsciowy.

W blokach cyfrowych ograniczono ilo§é przetgczanych elementéw poprzez oparcie
struktury licznikéw na architekturze generatora pseudolosowego [24]. Do komunikacji
ukladu scalonego ze §wiatem zewnetrznym wykorzystano standard LVDS [25], gdzie
sygnaly cyfrowe o amplitudzie 400 mV sa przesylane réznicowo. Przebiegi czasowe
odnoszgce sig¢ do funkcjonowania poszczegélnych blokéw zostaly tak zorganizowane,
aby w trakcie obrébki sygnaléw w kanatach analogowych jedynymi blokami cyfro-
wymi, w ktSrych nastepuje przelgczanie, byly uklady licznikéw oraz dekoder komend
zamykajacy i otwierajacy bramki transmisyjne dla zliczania impulséw.

4.1.1. Plan masek uktadu scalonego

Rysunek 12 przedstawia plan masek ukiadu scalonego RX64, ktérego catkowita
powierzchnia wynosi 2800 x 6500 um?. Ze wzgledu na geometri¢ sensora 64 wejscio-
we pola kontaktowe ukladu scalonego znajduja si¢ po Jjednej stronie. Zdeterminowato
to rozmieszczenie poszczegdlnych blokéw funkcjonalnych wewnatrz samego ukiadu
scalonego, jednak w miare mozliwosci starano si¢ przestrzegaé zasady, aby wrazliwe
na zaktécenia bloki analogowe (wzmacniacze tadunkowe i uklady ksztaitujace) znajdo-
waly si¢ jak najdalej od blokéw cyfrowych (liczniki i dekoder komend). Zaznaczone
na rys. 12 bloki wzmacniaczy tadunkowych i ukladéw ksztattujacych oraz dyskry-
minatoréw obejmuja w sumie 64 kanaly uzytkowe oraz 2 kanaly testowe (poréwnaj
rys. 3a). Kazdy z kanaléw zajmuje na uktadzie scalonym obszar w ksztalcie paska
0 szerokosSci 80 um i dlugosci 1500 um. Linie zasilania w pojedynczym kanale sg
rozprowadzone wzdiuz kanalu warstwa metalu 1 o szerokosci 10 um, co daje ich re-
zystancje pasozytnicze na poziomie 1 Q. Wewnatrz kanatu rozdzielono zasilanie sekcji
wzmacniacza tadunkowego i uktadu ksztattujacego od sekcji dyskryminatora. Prostopa-
dle do kanaléw poprowadzono warstwa metalu 2 zbiorcze linie zasilania. 1 tak w sekcji
wzmacniaczy i ukladéw ksztattujacych zbiorcze linie do dodatniego zasilania i masy
83 dlugosei 6500 pum i szerokosci 250 um kazda. Daje to rezystancje pasozytniczg
kazdej takiej linii okoto 1. Napiccia zasilania z plytki drukowanej doprowadzane sa
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do kazdej takiej linii przez 6 p6l kontaktowych, rozmieszczonych symetrycznie po obu
stronach ukladu scalonego. Komparatory z histereza, stanowigce ostatni czlon kanatu
analogowego, posiadajg swoje odrebne zbiorcze linie zasilania prowadzone podobnie
jak opisano wyzej, lecz o szerokosci po 100 um kazda, podiaczone poprzez dwa
pola kontaktowe z kazdej strony. Linie do zasilania licznikéw i pozostalych blokéw
cyfrowych s szerokosci 80 um i sg zlozeniem prowadzonych jedna nad druga warstw
metalu 1 i metalu 2 i réwniez posiadaja po 2 pola kontaktowe z kazdej strony.

Uktad RX64 wykonany jest na niskorezystywnym podiozu z cienkg warstwg epi-
taksjalng grubosci kilku pm. Przy tego typu podlozu dla duzych odlegtosci (wigkszych
od czterokrotnej gruboSci warstwy epitaksjalnej) sygnaty zakl6cajace pochodzace od
blokéw cyfrowych rozchodzg si¢ w niskorezystancyjnej warstwie dolnej podioza. Dla-
tego zwrécono szczegdlng uwage na rozmieszczenie i polgczenie kontaktéw do pod-
loza, ktére z jednej strony dzigki ich duzej ilosci mialy zapewnié niskg (na poziomie
dziesigtek m€) rezystancje poltaczenia podloza z masa, z drugiej strony odpowiednio
uformowane tworzyly pierscienie ochronne czy to blokéw analogowych, czy cyfrowych,
tak jak ilustruje to rys. 13a. Uklad scalony montowany jest na plytce drukowanej z uzy-
ciem kleju przewodzacego, natomiast linie masy i pier§cienie ochronne uformowane
z kontaktéw do podioza sg taczone poprzez pola kontaktowe uktadu scalonego z masg
plytki drukowanej. W blokach cyfrowych dla linii zegara zastosowano ekranowanie,
tak jak przedstawia to schematycznie rys. 13b, natomiast wszelkie wolne przestrzenie
w ukladzie cyfrowym wypetniano kondensatorami zapietymi pomiedzy liniami zasila-
nia.

5. POMIARY SZUMOW W UKLADZIE RX64

Pomiar szuméw w ukladzie z architekturg binarna, w ktérej analogowy tor od-
czytu zakoriczony jest dyskryminatorem, mozna przeprowadzi¢ albo poprzez pomiar
tzw. rozmycia szumowego sygnatu, albo poprzez pomiar ilosci zliczefi na wyjsciu
dyskryminatora generowanych wylacznie przez szumy. Kazda z tych metod wigze sie
z pewnymi trudnosciami pomiarowymi oraz posiada swoje ograniczenia, ktére teraz
zasygnalizujemy.

Gdy dokonujemy pomiaru rozmycia szumowego zazwyczaj na wejscie uktadu po-
dajemy cigg monoamplitudowych impulséw, natomiast na wyjSciu dyskryminatora zli-
czamy impulsy w okreslonym przedziale czasu i przy pewnym progu dyskryminacji.
Jezeli pomiar powtérzymy dla réznych progéw dyskryminacji, to w efekcie otrzymamy
ilos¢ zliczen w funkeji progu dyskryminacii tak to jak przedstawia rys. 14a. Dla niskich
progéw dyskryminacji obserwujemy gwattowny wzrost ilosci zliczef. Za ten wzrost
tlosci zliczeri odpowiedzialne sa szumy na wejsciu dyskryminatora. Rézniczkujac cal-
kowitg ilo§¢ zliczen w funkcji progu dyskryminacji, otrzymujemy rozkiad amplitudowy
impulséw wejsciowych (patrz rys. 14b), w ktérym zaréwno same szumy, jak i sygnal
rozmyty przez szumy, sy dobrze widoczne. Jezeli rozklad wartosci chwilowych szu-
méw ma charakter gaussowski, to obserwowane na rozkladzie amplitudowym rozmycie
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szumowe tez ma charakter gaussowski. Dokonujgc pomiaru rozmycia szumowego i zna-
jac wzmocnienie, mozna wyznaczy¢ interesujacy nas w tym przypadku ekwiwalentny
fadunek szuméw ENC.

a) b)
2x10° T ' 3x10° y T T T T T T
z
o
i}
N
£ 2x10° |- s
5 . szumy sygnat rozmyty
| 1x10° |- - o przez szumy
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0 . I . L N N 1 . 0 L I 1 I
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Prég dyskryminacji U,,, [mV] Prog dyskryminacji Uy, [mV]

Rys. 14, Zliczenia na wyjsciu dyskryminatora w zaleznosci od progu dyskryminacji: a) catkowita ilos¢
zliczen, b) rozklad amplitudowy

Fig. 14. Counts at the discriminator output vs threshold level: a) total number of counts, b) differential

—

pulse high spectrum

Pomiaréw szuméw na podstawie rozmycia szumowego sygnatu dokonano zaréwno
z uzyciem impulséw generowanych przez wewnetrzny uklad kalibracyjny, jak i z uzy-
ciem Zrédet promieniotwérczych. Pomiar z uzyciem wewnetrznego zrodia kalibracyj-
nego wydaje sie byé pomiarem stosunkowo tatwym do przeprowadzenia. Podczas po-
miaru na wejscie ukladu podawany jest skok napiecia o amplitudzie V; (na pozio-
mie pojedynczych mV) poprzez niewielkie kondensatory testowe o wartosci okoto
C, = 70 fF rozmieszczone na ukladzie scalonym na wejéciu kazdego kanatu. Od-
powiada to wstrzykiwaniu do wejscia wzmacniacza impulséw pradowych niosgcych
tadunek Q;, = C; x V,. Nalezy tu jednak zwréei¢ uwage na dwa efekty. Sam ukfad
kalibracyjny (czy tez zewnetrzny generator) moze by¢ Zrédlem szuméw, tym bardziej ze
chodzi o wstrzykiwanie impulséw o bardzo matych amplitudach. Po drugie, aby szumy
przeliczyé na wejscie ukladu potrzebujemy dokiadnie zna¢ wzmocnienie w kazdym
z 64 kanaléw uktadu scalonego. Ze wzgledu na mozliwe efekty niedopasowania dla
niewielkich kondensatoréw testowych znacznie lepiej jest odwola¢ si¢ do pomiaru
wzmocnienia z wykorzystaniem fizycznych sygnaléw generowanych w sensorze przez
promieniowanie X.

W testach z wykorzystaniem fizycznych sygnaléw generowanych w sensorze uzy-
wano Zrédel promieniowania X o dobrze okreslonych energiach poczawszy od 6.4 keV
do 20.1 keV. Tego typu Zrodla promieniotwércze w detektorze krzemowym generu-
ja impulsy pradowe niosgce dobrze okreslony tadunek, wstrzykiwany do wej$¢ ukiadu
scalonego. Dla wspolczynnika konwersji w krzemie wynoszacego 3.67 eV na generacjg
pary elektron-dziura stosowane Zrédla promieniotwércze generowaly fadunek z zakre-
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su od 1744 do 5477 elektronéw. Szczegdtowy opis prowadzenia tego typu pomiardéw
mozna znaleZ¢ w pracy [26]. O ile pomiar wzmocnienia jest rzeczywiScie bardzo
dokfadny, o tyle przy pomiarze szuméw trzeba rozwazyé dodatkowe efekty zwigzane
z mechanizmami, kt6re majg Zrédlo w geometrii samego detektora. Z punktu widzenia
pomiaru szumow najistotniejszy jest efekt podziatu fadunku [27]. Efekt ten ma miejsce
w przypadku, gdy wpadajacy kwant promieniowania X generuje tadunek w okoli-
cach Srodka pomigdzy dwoma paskami detektora. Wéwezas, w zaleznosci od rozkladu
natezenia pola elektrycznego, cze$é ladunku moze zostaé zebrana przez jeden pasek
detektora, a cz¢S¢ przez pasek sasiedni. W efekcie mierzone rozmycie sygnaléw moze
by¢ nieco wigksze.

Drugim podejSciem do pomiaréw szuméw jest pomiar ilosci zliczen na wyjsciu
dyskryminatora generowanych wylacznie przez same szumy. Zgodnie z formulg Ri-
ce’a [28], przy gaussowskim rozkiadzie wartosci chwilowych szuméw, czestos¢ impul-
sow na wyjsciu dyskryminatora pochodzgcych od szuméw mozna wyrazic nastepujaco

_ Urgo* 30
ha = foexp| =57 (30)
gdzie fp jest czgstoscig sygnaléw szumowych dla zerowego progu dyskryminacji (za-
lezng od sposobu filtracji), Urgg to wartosé progu dyskryminacji (w naszym przypadku
skorygowana o zmierzone wcze$niej napigcie niezréwnowazenia), a Uy jest wartoscia
Sredniokwadratowg szuméw na wejsciu dyskryminatora.

W przypadku uktadu RX64, bez wstrzykiwania jakiegokolwiek tadunku na wejscie,
dokonano pomiaru ilosci zliczeni N, przy niskich progach dyskryminacji i przy dlugich
czasach akwizycji (po 20 minut na kazda ustawiong warto$é progu dyskryminacji). Wy-
niki uzyskanych pomiaréw przedstawia rys. 15, gdzie zamieszczono wykres logarytmu
naturalnego z liczby zliczen N, w funkcji kwadratu progu dyskryminacji (Urgo)? dla
pigciu reprezentatywnych kanatéw uktadu RX64 (aby unikng¢ zaciemniania wykresu).
Otrzymane dane lezg na prostych, co oznacza, ze rozktady wartoSci chwilowych impul-
sow na wejsciach dyskryminatoréw maja charakter gaussowski. Tego typu rozkladem
charakteryzuja si¢ impulsy pochodzace od szuméw fizycznych ukladu, a nie impulsy
pochodzgce od sygnatéw zakidcajacych majacych swe Zrédlo w przetaczaniu blokéw
cyfrowych [29,30].

Ponadto, aby upewni¢ si¢ czy uklad jest wolny od efektéw przestuchu, dokonano
pomiaru szumoéw w dwéch przypadkach, a mianowicie:

— w przypadku gdy w ukladzie pracujg jednoczesnie wszystkie 64 kanaty — na
ich wej$cia podawane s sygnaty,

— w przypadku gdy sygnaly wejsciowe podawane sa tylko do 3 kanal6éw, natomiast

do wej§¢ pozostalych kanaléw nie podaje sie impulséw.
Poniewaz ilos¢ zaklocent generowanych przez uktady cyfrowe jest proporcjonalna do
ilodci aktywnych przelaczajacych ukladéw cyfrowych, a w ukfadzie RX64 nie zaobser-
Wowano réznicy w mierzonym poziomie szuméw w obu powyzszych przypadkach stgd
wniosek, ze efekty przestuchow udato sie sprowadzi¢ do poziomu zaniedbywalnego.
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Fig. 16. Distributions of noise in 64 channels of RX64 chip measured by: a) using internal calibration sek.
generator, b) using radioactive source Pu-238, ¢} using the Rice formula
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Podsumowanie wynikéw pomiarowych dotyczacych szuméw przeprowadzonych " 1oz
dla czasu ksztaltowania 7), = 800 ns zestawiono na histogramach na rys. 16, przedsta- efek

wiajacych wyniki ze wszystkich 64 kanaléw dla pomiaréw z uzyciem wewngtrznego dbyv
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ukiadu kalibracyjnego (rys. 16a), zrédta promieniotwérczego (rys. 16b) oraz z bezpo-
$redniego zliczania impulséw szumowych (rys. 16c). Wszystkie otrzymane warto$ci sg
do siebie zblizone, przy czym rozrzut zmierzonych warto$ci szuméw jest najmniejszy
dla histograméw na rys. 16b i 16¢, co preferuje te metody pomiarowe.

Zmierzone warto$ci szuméw sa wyzsze w stosunku do przewidywan teoretycz-
nych przedstawionych w rozdziale 3. Powodem tej réznicy nie sg efekty przestuchu
pochodzace od ukladéw cyfrowych, Jako ze zmierzony szum ma charakter gaussow-
ski w szerokim zakresie amplitud (por. rys. 15). Prawdopodobnie obserwowana réz-
nica ma swoje Zrédlo w efektach goragcych no$nikéw w tranzystorze wejsSciowym
wzmacniacza ladunkowego, ktére pomimo zwigkszenia dlugosci kanalu tranzystora
ponad dwukrotnie w stosunku do dopuszczalnej wartosci minimalnej sg nadal obec-
ne.

W praktyce aby daé przekonywujacy odpowiedz, nalezaloby wezesniej przed roz-

poczgciem projektu wykonad serie pomiaréw szuméw na strukturach testowych tranzy-
storéw dla stosowanej technologii. Tego typu struktury testowe i pomiary wykonywane
sg zawsze, kiedy problem szuméw jest krytyczny, a w perspektywie przewiduje sie
produkcje specyfikowanych uktadéw scalonych na wigkszg skale.

6. PODSUMOWANIE

Przedstawione podejscie do optymalizacji szuméw stopnia wejsciowego pokazuje
w jaki sposéb, pomimo niedoskonalosci modeli szumowych, mozna zidentyfikowaé
glowne Zrédla szuméw wlasnych w ukladzie elektronicznym 1 jak dobraé wymiary
1 polaryzacje poszczeg6lnych elementéw, aby przy narzuconych ograniczeniach uzyskac
minimalng warto$¢ szuméw. Przedstawiona metoda obejmuje zakres pracy tranzysto-
row w silnej, umiarkowane;j i slabej inwersji, co wydaje sie by¢ uzyteczne, zwlaszcza
w przypadku nowych technologii submikronowych. Interesujace sg rezultaty dotyczace
doboru szerokosci tranzystora wejsciowego w zaleznosci od pojemnosci sensora oraz
od pradu w tranzystorze wejSciowym wzmacniacza tadunkowego. Ponadto wskazano
na inne elementy w ukladzie, ktérych kontrybucja do szuméw wzmacniaczy tadunko-
wych jest zazwyczaj pomijana. Okreslono réwniez wkiad poszczegblnych sktadowych
w catkowity ekwiwalentny ladunek szuméw w zaleznosci od doboru czasu ksztalto-
wania.

W zwigzku z mieszanym analogowo-cyfrowym charakterem ukladu scalone-
g0 oméwiono zastosowane metody minimalizacji efektéw przestuchu. Wskazano na
istotne aspekty zwiazane z wyborem architektury ukfadu i rysowaniem planu ma-
sek.

Dokonano doktadnych pomiaréw szaméw dla wszystkich kanatéw w ukladzie
RX64 trzema metodami, wskazujac na niedoskonalosci metod zwigzanych z pomiarem
‘Tozmycia szumowego impulséw. Przeprowadzone wyniki pomiar6w potwierdzajg, ze
efekty przestuchéw w ukladzie mieszanym udalo sie sprowadzi¢ do poziomu zanie-
_ dbywalnego.
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P. GRYBOS

DESIGN FOR A LOW NOISE OF MULTICHANNEL INTEGRATED CIRCUITS
ON EXAMPLE OF RX64 CHIP

Summary

This paper describes designing of multichannel mixed-mode Application Specific Integrated Cir-
cuits in CMOS technology. The author discusses the problems of noise optimisation and crosstalk in
mixed-mode integrated circuit on example of 64-channel chip RX64. This chip has been designed for
the digital readout of silicon strip detectors used for position-sensitive X-ray imaging. Various require-
ments and constraints implied by this particular application have been taken into account in the design
stage.

The RX64 chip consists of low noise analogue front-end electronic and digital blocks for data storage,
bias control and communication via serial link. An architecture of integrated circuit has been described
with a special attention paid to noise optimisation. A method of noise minimisation of front-end electronic
has been developed taking into account capacitance of X-ray sensor and different value of bias current in
the input transistor of charge preamplifier. The second order effects in noise calculation have also been
investigated.

The minimisation of crosstalk in mixed-mode RX64 chip has been considered. As the chip contains
analogue and digital blocks placed on common epi-type substrate, particular attention has been paid to
the layout. The floorplan, power distribution and guardring placement are described.
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The results of the design are verified by noise measurements using internal calibration generator,
radioactive source with X-ray sensor and considering the noise counts according to the Rice formula. The
equivalent input noise measured at room temperature for a sensor capacitance of 2.5 pF and peaking time
of 0.8 us is only 145 el. rms.

Keywords: multichannel integrated circuits, ASIC, noise, mixed-mode circuits
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Inexpensive Characteristics Scanner of Photovoltaic Modules
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Detailed performance evaluation of any photovoltaic module requires the knowledge
of its IV characteristics [5]. While photovoltaic elements are constantly getting cheaper
and more commonly used, specialized measurement equipment is generally out of reach
for most maintainers of small and simple PV-systems. This paper presents the construction
of the stand-alone characteristics measurement system. The adopted approach, based on a
typical microcontroller with the reduction of other costly elements, makes the device fast
and inexpensive, yet fully functional, thus targeted towards the use in small PV systems.

Keywords: PV measurements, PV performance evaluation, I-V curve

1. INTRODUCTION

The energy of solar radiation that reaches the Earth amounts to 10'® kWh every
year. Photovoltaic cells are able to convert this energy directly into electricity. The
graph presented on fig. 1 represents the behaviour of a typical solar cell at particular
intensity of solar radiation.

The I-V characteristics of the photovoltaic (PV) module provides us with thorough
information about the element performance. The knowledge of such characteristics is
necessary for detailed performance evaluation of any PV—system. Performance eva-
luation of older systems, where ageing processes and possible failures in its internal
structure are inevitable and influence the characteristics heavily, is of fundamental im-
portance [3]. The measurement of the I-V curve of PV-module requires a specialised
meter, which can drive the working point along the whole curve, taking measurements
of current and voltage. The accuracy depends on the concentration of measurement



472 D. MAKOWSKI, W. MARANDA, R. PIJARSKI Kwart. Elektr. i Telekom.

............. Power [V\[J
454 307 — |-\ clurve
40+ S
2,57
354 ’
53(3- Z207
254
%) 20 5‘13 1,57
o X -
@ 1573101
104
5] 057
04 00 T r 1
5 10 25
Voltage [V]

Fig. 1. Main characteristics of a typcal 50Wp photovoltaic module

Rys. 1. Charakterystyka typowego modutu fotowoltaicznego o mocy 50Wp
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Fig. 2. Measurement point path during the measurement process

Rys. 2. Tor ruchu punktu pomiarowego podczas pomiaru

points, especially in the region of Maximum Power Point (MPP), whereas near Voc
and Isc fewer number of measurements is needed and the characteristics can be easily
approximated (see fig. 2). Therefore the measurement algorithm can have a significant
influence on the speed and accuracy of the whole process [1].

Moreover, the measurement of modules in existing PV-system sets the limit on
the total measurement time due to varying insolation conditions. We can make an
assumption that it should be less than a second to measure all points on the I-V curve,
which may require fast circuitry, contradicting the meter simplicity and low costs [1].

The meter described in this paper is dedicated to work with PV-modules up to
240 Wp.
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2. TYPICAL MEASUREMENT SYSTEM

The construction of a typical measurement system is shown in fig. 3 [2]. The major
points of such a system are: variable Joad, D/A and A/D converters for controlling the
load and taking the measurements of voltages and currents. The current measurement is
realised with the use of a shunt resistance, whereas the voltage can be measured directly.
Both signals with the proper range adjustment are passed through the multiplexer to
the A/D converter.

The measurement of the I-V curve of a PV-module consists in driving the ope-
rating point along the whole curve with the use of a variable load resistance. Such
a load is usually a high speed MOS transistor with low channel resistance, in order to
minimise the power dissipation and increase the accuracy near Isc point (see fig. 2).

I Microcontroliler

P Voltage system
’fT Upy|

{ DAC ]

4

ey Current

Fig. 3. Structure of a typical I-V characteristics meter

Rys. 3. Schemat blokowy typowego miernika charakterystyki I-V

In order to obtain fine control of the load, the gate voltage must be precisely
adjusted with accuracy well below 1mV. This requires the use of 14-bit or at least 12—
bit D/A converters, which unfortunately implies the relatively long conversion time [2].
Also, the cost of this element may be significant for the simple system.

3. SYSTEM WITH CHARGE INTEGRATION LOAD CONTROL

The proposed solution gets rid of the expenses caused of A/C and D/A converters
usage (see fig.4). In order to minimise the cost, microcontroller equipped with A/D
converter and the method of charge integration were used. This solution assures fine
control of the voltage at the MOS gate. The voltage on the capacitor C can be risen

in small steps by short impulses from the switch S;, controlled be the microcontroller
(fig. 4) [1].
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Fig. 4. System with charge integration load control

Rys. 4. Schemat blokowy systemu pomiarowego wykorzystujacego metode integracji tadunku

With this approach it is not possible to set the MOS gate voltage to a known value,
but the fine voltage control can be obtained by changing the impulse width. After the
full measurement cycle, the capacitor is discharged by the switch S,. Full one—cycle
measurement process is shown in fig. 5.

Vee
T S1__|| ”__Q}ﬂ LI o
j Pulses charging capacitor
c L - Vee
L 2 ﬂ “— GND

Pulses discharging capacitor t

Fig. 5. Measurement cycle

Rys. 5. Cyki p omiarowy charakterystyki 1-V

The measurement method actually does not require the knowledge of the voltage
on the MOS~—gate, but the rising PV-current (or falling PV-voltage) is checked to find
out when the measurement is to be stored in memory [1].

However, the charge integration method requires more sophisticated microcontrol-
ler software to compensate the non-linear voltage growth on capacitor C. It is due to
the parallel capacitance of the MOS gate and leakage currents, since the C capacitance
must be small enough (in range of nF) to allow fast operation.
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4. REALIZATION OF THE METER

The presented device was designed and built as a stand-alone characteristic meter.
The built hardware is shown in fig. 6.

Fig. 6. I-V characteristics scanner

Rys. 6. Miernik charakterystyk I-V

The construction of the measurement system is based on the microcontroller AT-
MEL ATMega 163 with built in A/D converter. As a variable load, IRF1010E NMOS
transistor was used. This transistor has channel resistance small enough for this purpose.
In order to use the characteristics scanner with typical photovoltaic modules, maximum
measured current was limited to 8A and the voltage delivered from PV panel must
be lower than 30V (see table 1). The microcontroller is responsible for generating
control signals and collecting current and voltage samples. Measured data are sent to
the main computer via RS232 interface. The device can work with two voltage and
current ranges, which are automatically selected by checking the VOC and ISC before
the measurement process (see fig. 2). Key parameters of the presented scanner are
shown in table 1.

Table |
Key parameters of the presented scanner

Parametry miernika

Current range 4A 8A

Voltage range 15v 30V
Current and Voltage resolution (points per range) 256
Full characteristic measurement time <1s




476 D. MAKOWSKI, W. MARANDA, R. PIJARSKI Kwart. Elektr. i Telekom.

5. MEASUREMENT RESULTS

The meter was tested with the IkWp PV-system of the Department of Microelec-
tronics and Computer Science, at the Technical University of L6édz. The installation
comprises of 20 modules SF52A from Solar Fabrik of S0Wp each (see fig. 7). In
order to collect all the panels characteristics, it is necessary to use very fast meter
and scan the panels one by one. Another alternative is to integrate each panel with
separate scanner. The measurements should be done simultaneously to collect the cha-
racteristics at the same time. Typical clear—sky characteristics measured by the device

- TRV N
f—:>scaner —1{ PC

1 kWp photovoltaic generator
Fig. 7. I-V curve measurement system

Rys. 7. System pomiarowy charakterystyk -V

304 3,07
25+ 257
520~ 2-.2,0— .
- 1 = i
o™ 5157
; F /"'
] = s
@ 107 310 /
5 057
0- 0,0 - T T T T Y T T T T 1
0 5 10 15 20 25

Voltage [V]

Fig. 8. -V curve of the PV-module

Rys. 8. Przykladowa charakterystyka [~V modulu fotowoltaicznego
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is shown fig. 1. This characteristics was obtained when the solar radiation was near
1000W/m2. The maximum power is equal to 42Wp. On the other hand, fig.8 shows
the I-V characteristics of the same module under weak solar radiation. The power in
the maximum point is much lower and equals to 26Wp.

More sophisticated characteristics can be seen in fig. 9. These curves were acquired
for the same solar radiation as shown in fig. 1. The maximum power in this case is
near 22Wp. This experiment was done for obscured PV cell in the right-upper corner
of the PV module. Due to the presence of the bypass diodes, the module is still able
to deliver some power, although its characteristics is distorted [4].

20+
oy | 5
=z,
o
2 104
(@]
a
54
0O 0.0 T T T T . 1
0 5 10 15 20 25
Voltage [V]

Fig. 9. I-V curve for partly shaded PV—module

Rys. 9. Przykiadowa charakterystyka I~V dla czgsciowo zastonietego modulu

Fig. 10 represents similar situation. In this case, the panel produce less than 2Wp.
The curves are as well deformed because of bypass diodes effect.

o Power [W]

20l ’ —— |-\ Characteristic
§1=5- 0,507
Si0{ 8
o S
a. = 0,257

O s
0,54
0,0 0,00 ’ T T T T T g T - 1
0 5 10 15 20 25
Voltage [V]

Fig. 10. 1~V curve with shaded certain cell of PV-module

Rys. 10. Charakterystyki I-V modulu PV z zakrytymi ogniwami fotowoltaicznymi
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6. CONCLUSIONS

In order to draw constructive conclusions there is a need to monitor the photovoltaic
system for a long time. The I-V characteristics should be collected from all the panels
a few times per hour [4]. Moreover, the scanning process of all the PV panels should
be done simultaneously. The measurement process generates enormous amounts of
data, which should be collected in a database. In our installation the presented scanner
cooperates with software written under Linux. This software consists of three main
modules: acquisition, database and visualisation with www user interface.

The cost-effective construction allows duplicating the scanner. In future it may be
possible to integrate the device with each photovoltaic panel and collect the characte-
ristics simultaneously.

The main disadvantage of the scanner is the resolution. In order to build as cheap
device as possible, a microcontroller with integrated A/D converter was used. This fact
imposes limitations for measurement accuracy. This problem is particularly bothersome
for small current (represented in fig. 10). To obtain better accuracy, external A/D
converter should be used, although in some cases the measurement cycle could be
lengthened [1]. This situation may force to use more intelligent measurement algorithms
e.g. adaptive algorithm.
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NIEDROGI MIERNIK CHARAKTERYSTYK MODULOW FOTOWOLTAICZNYCH

Streszczenie

Doktadna analiza pracy systeméw fotowoltaicznych (PV) wymaga znajomoéci pradowo-napigciowych
charakterystyk poszczegdinych paneli. Koszty instalacji fotowoltaicznych maleja, jednakze specjalizowany
sprzet pomiarowy jest nadal bardzo kosztowny i pozostaje poza zasiegiem wickszosct uzytkownikéw
instalacji PV. W artykule przedstawiono budowe przeno$nego miernika charakterystyk I-V. Kluczowym
elementem urzadzenia jest sterowane obciaZenie oraz uklad pomiaru pradu i napigcia. W rozwigzaniu
duzy nacisk potoZono na wyeliminowanie kosztownych elementéw takich jak szybki przetwornik cyfrowo-
analogowy, co znaczaco obnizylo koszty wykonania urzadzenia, jednoczesnie pozwalajac na zachowanie
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odpowicdniej szybkosci pracy oraz dokladnosci. Zastosowane rozwigzanie opiera si¢ na wykorzystaniu
mikrokontrolera z wbudowanych przetwornikiem A/C do pomiaru pradu plynacego przez obciazenie oraz
napigcia. Sterowanie zmiennym obcigzeniem (tranzystor MOS), polegajace na zmianie wartosé napigcia
na bramce tranzystora, zrealizowano metody integracji fadunku w pojemnosci. Zmiang tadunku uzyskuje
sig impulsami generowanymi z portu mikrokontrolera. Metoda pomiaru polega na zwigkszaniu napiccia
na bramce tranzystora i jednoczesnym pomiarze wartosci pradu i napiecia modutu fotowoltaicznego.
Dane pomiarowe dla konkretnego punktu charakterystyki sg rejestrowane, dopiero wtedy, gdy r67nig sie
od poprzednich o narzucong wartosé kroku. Podejécie takie nie wymaga dokladnej znajomosci napigcia
sterujacego obcigzeniem, a jedynie mozliwogé jego precyzyjnego zwickszania.

W celu zwigkszenia szybkosci dziatania urzadzenia, po zakoriczeniu calego cyklu pomiarowego,
pojemnos¢ t¢ rozladowuje sie poprzez zwarcie klucza elekironicznego. Najdtuzszy czas pojedynczego
pomiaru nie przekracza Is.

Miernik stuzy do analizy typowych moduléw fotowoltaicznych o mocy do 240Wp, ograniczonej ze
wzgledu na dopuszczalng moc tracong w obcigzeniu, Urzadzenie wykorzystuje port szeregowy do trans-
misji danych do komputera PC. Diugo$¢ ramki danych zmienia sic w zaleznosci od liczby pomierzonych
punktéw charakterystyki.

W artykule zamieszczono przyktadowe wyniki pomiaréw charakterystyk modutu SF52A Solar Fa-
brik 0 mocy 50Wp w réznych warunkach o$wietlenia i czesciowego zacienienia,

Stowa kluczowe: pomiary modutéw fotowoltaicznych, charakterystyka -V
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High-power Yb-doped silica fiber laser
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In this paper high power Yb-doped double-clad fibre laser is presented. A Yb¥*-silica
fiber laser has been cladding pumped at 937 nm by a InGaAs semiconductor laser diode
and operated with the slope efficiency of 73 + 3% with respect to the incident pump power.
We obtained 4 W cw-output power when working with 20-m long fibre with laser core in 7
pm diameter (cut—off wavelength — 1 um) and pump core in 120x 120um (rectangle-shaped,
NA = 0.6). Yb-doping concentration has been at the level 3 — 10x 10"%em~? and attenuation
in laser core has been 8-12 dB/km. The fiber laser operated at 1084 nm.

Keywords: double-clad fiber laser, diode pumping, high-power lasers

1. INTRODUCTION

Fibre lasers belong to the family of waveguide lasers and they can operate due
to diode pump. The lately observed progress in the scope of fibre lasers technology
has caused them to be treated as a separate group of high—power lasers [1-3]. The
following ions are usually used as active dopants of high power fibre lasers:

O neodymium (Nd**) Ag ~ 1060 ~ 1120 nm,

O ytterbium (Yb**) Ay ~ 1020 ~ 1180 nm,

O erbium (Er?) Ag ~ 1530 — 1565 nm.

Fibre lasers have specific features in relation to conventional Diode Pumped Solid
State Lasers (DPSSLs): high amplification, high efficiency and low threshold of ge-
neration due to very low resonator losses (~ 5 dB/km), diffraction limited beam (M?
~ 1), easy heat exchange with environment, high-power density in relation to pump
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power density. Efficiency of cooling can be estimated as a ratio of a surface through
which an active element 1s cooled (S) to its volume (V):

X:§“ (D

Vv
The ratio form (Eq. 1) depends on geometry of active materials and the way of their
cooling. For the rods cooled by a side surface (this group includes also fibres) y, = 2/R,
where R is the radius of an active rod (fibre) [4].

For slabs, discs, and mirrors the active parameter of (Eq. 1) depends on quantity
of the cooled surfaces of discs and slabs and it is equal to y; = ¢~ for one cooled
surface and y,; = 27! for two cooled surfaces where t is a slab thickness. Considering
the fact that fibre diameter is many times lower than other dimensions of DPSSL active
elements (Rgpe < t < Ryoq) it is clear why fibre lasers have significantly better heat
exchange with environment (10-100 times) than the lasers of typical construction [4].

A specific structure of active optical fibres and methods of its excitation are also
very important issue. Fibre amplifiers and the first lasers using this geometry of active
medium were excited by introducing pump energy to the core from the front face
or by means of directional couplers. This type of excitation meets some difficulties
when single-mode fibres have to be excited with large powers (two dimensional diode
array). These difficulties can be overcome using double cladding of active fibres {5,6].
Pump radiation is introduced into the fibre in the form of cladding modes. For pump
radiation, the fibre behaves as multimode fibre of NA = 0.4 - 0.5 [7]. Insertion of pump
energy to the fibre is easy, even from laser diodes of high power, directly through the
fibre front or by means of fibres bundle from many diodes with fibre outputs.

High-power fiber lasers based on double-clad rare-earth-doped silica-glasses beca-
me of strong interest during the last few years. They have found a variety of applications
in industry and science as a result of their high efficiency, reliability, low cost and relati-
vely small dimensions. Moreover, novel fiber designs like double clad fibers, M-profile
fibers or large core fibers enable the generation of high output powers and diffraction-
limited beam quality simultaneously [4]. In order to increase the absorption of pump
light, several novel fiber geometries (offset, rectangle, D-shape, star-shape) have been
developed [5,6]. This effort has resulted in successively more impressive reports of
rapidly increasing fiber laser output powers, from the original tens of milliwatts to
the current record of 150 W in a Yb-doped fiber laser [8]. The high-power Yb-doped
fiber lasers can be used for many applications, including thermal printing, marking and
other materials processing applications.

2. YTTERBIUM DOPANT

Ytterbium is one of the most versatile laser ions in silica-baser hosts. It offers
very attractive futures, in particular an unusually broad absorption band that stretches
from below 850 nm to ca. 980 nm and from ca. 1010 nm to above 1070 nm (Fig. 1a).
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Yb** ions in silica have Just one broadband laser transition, between 0.97 and 1.2 um.
Therefore, they can generate many wavelengths of general interest, e.g. for spectroscopy
or for pumping other fiber lasers. The main transition of Yb** in silica is 1083 nm. It
is a very useful wavelength because it can be used for optical pumping of He [9] and
as a pump sores for optical parametric oscillators to generate wavelengths in the 3.8 —
4.3 pm range for applications in gas detection [10].
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Fig. 1. The absorption and emission cross section of Yh** in silic

a (a) and encrgy level diagram of Yb3*
in silica (b)

Rys. 1. Absorpeyjny i emisyjny przekrdj czynny jonéw Yb** w szkle (a) oraz schemat pozioméw
energetycznych Yb%* w szkle (b)

Ytterbium-doped fiber lasers can be pumped by AlGaAs (~ 800 — 850 nm) or
InGaAs (~ 980 nm) semiconductor laser diodes, by Nd:YLF (1047 nm) and Nd:YAG
(1064 nm) lasers, which are generally available on the industrial market. Ytterbium ions
are characterized by simplicity of its energy level diagram (Fig 1b). In the Yb structure
of energy level exhibits only a ground state (*F 772) and a metastable state (2F. s5/2) spaced
by approximately 10000 cm™!. All other levels lay in the ultraviolet region. The absence
of higher energy levels reduce the incidence of multi-photon relaxation and excited
state absorption phenomenon (ESA). For a Yb®* — doped germanosilicate glasses the
measured absorption cross section at ~ 910 nm is 800 x 102"m2, at 975 nm it is
2600 107"m? and at 1064 nm it is 5% 10~2"m2. The Yb-doped fiber laser is typically
pumped into the higher sublevels of the 2F s manifold. At wavelengths below about
990 nm, it behaves as a true three-level system (transition A in Fig. la), whereas at
longer wavelengths, from ~ 1000 to ~1200 nm, (transition B in Fig. 1a), it behaves as
a quasi—four-level system.

Because of absence of higher energy levels, high concentration of Yb3* are possible

in silica-based hosts, often up to several thousand ppm. Nowadays Yb3* dopant is
regarded as the main dopant of high-power fiber lasers.
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3. MEASUREMENT SET-UP

The aim of the experimental research was to measure output power versus absorbed
power, as well as to estimate the level of slope efficiency of the ytterbium- doped fiber
iaser. To reach this goal we built a measurement set-up, that was presented in Fig. 2.
We used a ytterbium-doped silica double-clad optical fiber as an active medium. The
inner cladding had a square shape with 120y x 120u to match the dimension of pump
laser diode. The square geometry of inner cladding was designed to prevent whispering
modes where light spirals within the cladding without entering the core, thus promoting
more rapid and efficient pump light transfer into the core. Background losses in the
inner cladding (for pump wavelength) was 20 — 40 dB/km. Numerical aperture for
pump radiation equalled NA = 0.6. The laser core was doped with 3 - 10 x 10! cm™
ytterbium dopant and had a diameter of 6.5 — 7.5 nm (cut-off wavelength — 0.9 — 1.0
4 m), resulting in transversal single-mode wave guiding for wavelength above 1 um.
Background losses in the active core (for laser radiation) was 8 — 12 dB/km. The fiber
length was 20 m.

water cooling

. shaping
HLU25F400-940P shaping system system ;\,
medule Yh -doped
doubte-clad fiber

monochromator

laser beam
LBA analyser

power meter

measuting
instruments

transmitting
optical fiber

Peltier cell

STEC 011

input  dichroic output
lens  miror  lens

femperature s
controlier laser diode
driver

Fig. 2. Experimental set-up of Yb-doped fiber laser

Rys. 2. Uklad eksperymentalny widknowego lasera iterbowego

As a pump source for the fiber a high—power diode laser module (with additional
transmitting optical fiber) generating at a wavelength of 937 nm with a special dif-
fractive optic was used. This optic transformed the beam to a spot size of less than
400 yum to couple the pump light into the transmitting fiber. The transmitting fiber
(1.5 m length) was characterised by numerical aperture NA = 0.22. The laser diode
module (HLU25F400-940P) was produced by LIMO Micro-Optics & Laser Systems
(Jena, Germany) and delivered 25 W continuous output power. Pump source was co-
oled by water cooling system. To control the working temperature we used a Peltier
cell. Pump radiation coming out of transmitting fiber, thanks to shaping system (two
aspheric lenses, AR- coated ) was inserted into the active optical fiber. To protect laser
diode module from destruction by laser radiation we used a dichroic mirror, which
was highly transmittive for wavelength between 915 and 980 nm and highly reflective
for wavelengths between 1000 and 1100 nm. Pump light transmission of the shaping
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system equalled 84 %. The used aspheric lenses set wasn’t optimum, mainly due to
financial constrains. Nevertheless, the shaping system guaranteed ca. 30 % launching
of pump light to the active fiber. In this way, a fiber Fabry-Perot resonator with cavity
reflectivity of ~ 4 % (Fresnel reflection) and more than 99 % was formed. The output
power generated from the single mode core of the fiber was measured after passing
through the output objective lens.

4. EXPERIMENTAL RESULTS

The fiber laser output power as a function of the absorbed pump power is shown
in Fig. 3. We obtained 4 W cw output power for 20 m ytterbium-doped optical fiber.
For this laser system configuration the slope efficiency was 72 + 3 %.
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Fig. 3. Measured output power from Yb-doped silica fiber laser as a function of absorbed pumped power

Rys. 3. Charakterystyka zmierzonej mocy wyjsciowej widknowego lasera iterbowego w funkcji
zaabsorbowanej mocy pobudzajace;

As it is shown in Fig. 3 along with the increase of absorbed pump power (till ca.
4.5 W) the output laser power increases proportionally linear. After crossing 4.5 W of
absorbed pomp power we can observe the decrease of increment of laser power. This
phenomenon was caused by limited ability of cooling system. Moreover, the shaping
system guaranteed ca. 30 % launching of pump light to the active fiber. Theoretically
we calculated that for this system configuration it is possible to couple more than 70 %
of pump light. In the near future, using the suitably designed shaping system we are
planning to obtain more than 10 W output laser power.

The measurement of laser emission spectrum width was presented in Fig. 4. The
laser worked at 1084 nm wavelength and the spectral width of its emission was 7 nm.,
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Fig. 4. Measured laser emission spectrum width of Yb-doped fiber laser

Rys. 4. Pomiar widma emisji wiéknowego lasera iterbowego

5. CONCLUSIONS

In conclusion, we have demonstrated a Yb** — doped double-clad fiber laser gene-
rated at 1084 nm. The output laser power was 4 W with 72 + 3% slope efficiency. We
are planning to increase a level of output power as well as slope efficiency of examined
laser system mainly by means of improving excitation efficiency and by increasing the
number of pumping LEDs.

By their nature double-clad fiber lasers offer advantages over conventional laser
systems due to their ability to incorporate a laser medium and a laser power delivery
system into a single element. In the future, new fiber laser designs and pumping
configurations will provide users with low divergence, high brightness, high power
laser devices that overcome the serious drawbacks, limitations and deficiencies of
conventional laser system. However, double clad fiber lasers, especially ytterbium doped
fiber lasers will allow to construct devices delivering kilowatt output power.
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1. SWIDERSKI, A. ZAJAC, M. SKORCZAKOWSKI, P. KONIECZNY
ITERBOWY LASER WEOKNOWY DUZEJ MOCY

Streszczenie

Artykul porusza zagadnienie praktycznej realizacji ukiadu wiGknowego lasera duzej mocy. Zagad-
nienia zwigzane z badaniami, opracowaniem i konstrukcja tego typu ukiadéw stanowia w ostatnim czasie
jeden z istotniejszych obszaréw badan stosowanych w technice laserowej. Uklady laserowe zbudowane
w oparciu 0 widkna aktywne typu dwuptaszczowego charakteryzujg si¢ m. in. wysoka sprawnoscia gene-
racji, rozbieznoscia wigzki generowanej zblizong do rozbieznodci dyfrakcyjnej, wysokim poziomem mocy
wyjsciowej, brakiem konieczno$ci wymuszonego chlodzenia cieczowego.

W artykule zaprezentowany zostal praktyczny uktad lasera wiknowego duzej mocy zbudowanego
w oparciu o wiékno typu ,,double-clad” domieszkowane jonami iterbu. W prezentowanym ukladzie (rys. 2)
Jako Zrédio promieniowania pompujacego uzyto lasera pétprzewodnikowego produkcji niemieckiej (LI-
MO — Lissotschenko Mikrooptok GmbH) emitujacego maksymalnie 25 W mocy ciaglej na diugosci fali
937nm. Dioda laserowa zasilana byla z uktadu zasilajacego, umozliwiajacego prace ciggly oraz impulsowa
(modulacja wewnetrzna — uklad sterowania typu SDL830). Wigzka $wiatla generowanego wprowadzana
byla do widkna aktywnego poprzez dodatkowy §wiatlowGd transmisyjny. Dzieki temu nie posiadata ona,
typowej dla diod laserowych, asymetrii. Dioda LIMO chiodzona byla chlodziarkg Peltiera oddajgca cie-
pto do chodnicy wodnej. Regulacje temperatury lasera pompujacego realizowano za pomoca chtodziarki
termoelektrycznej (STEC 0O1).

Na wyjéciu ukfadu lasera uzyskano 4W mocy ciaglej przy sprawnosci rézniczkowej na poziomie
73 £ 3%. Zastosowane wickno aktywne charakteryzowalo si¢ rdzeniem o $rednicy 7um, plaszczem
wewnetiznym w ksztaicie kwadratu (120 x 120um) oraz koncentracjg domieszki czynnej na poziomie
3-10x 10" em™. Laser generowal promieniowanie na dlugosci fali 1084nm.

Stowa kluczowe: laser wiSknowy typu ,double-clad”, pompowanie diodowe, lasery duzej mocy
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