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W pracy dokonano krétkiego przegladu i oceny podstawowych rozwiazaf
uktadowych konwejoréw pradowych CCII w technice CMOS. Poréwnania tych ukla-
déw dokonano w oparciu o ich symulacje w programie HSPICE. Przedstawiono
projekty ulepszonych rozwiazaf ukladowych CCII z wewnetrzna petla sprzezenia
zwrotnego i kaskadowymi lustrami pradowymi o zwigkszonym zakresie dynamicz-
nym napieé wejsciowych. Proponowine uklady moga pracowaé przy niskich napie-
ciach zasilajacych £3.3 V oraz charakteryzuja si¢ duza dokladnodcia i linjowodcia
przetwarzania sygnaléw.

1. WPROWADZENIE

W 1968 roku Smith i Sedra [1] opracowali koncepcje tréjwrotnika ze wspdl-
nym punktem masy, ktéry nazwano konwejorem pradowym, a nastepnie ci sami
autorzy w 1970 roku przedstawili ulepszona wersje tego ukladu, nazwanego kon-
wejorem pradowym drugiej geneéracji CCII (Second— Genelamon Current Con-
veyor). ‘

Uklad CCII znalazl bardzo szerokie zastosowanie jako podstawowy blok
w syntezie ukladéw pracujacych w modzie pradowym. Nalezy podkreslié, ze uklady
w modzie pradowym wykazuja wiele zalet w poréwnaniu do ukladéw ‘napie-
ciowych. W szczegdlnosci uklady te zapewniaja wigksze pasmo czestotliwodci,
wigkszg liniowo$é przetwarzania sygnaléw, szerszy zakres dynamiczny oraz moga
pracowa przy mniejszych napieciach zasilajacych, co ma szczegdlne znaczenie
w ukladach VLSI i ULSI zawierajacych czeéé analogows i cyfrowa, bowiem po-
zwala to na ograniczenie mocy rozpraszanej w ukladzie scalonym.

Schemat blokowy konwejora pradowego przedstawiono na rys. 1.a.
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Rys. 1. Konwejor pradowy CCII: a) schemat blokowy; b) schemat zastgpczy w postaci nullora

Chwilowe wartoéci napigé i pradéw konwejora pradowego, odpowiednio pierw-
szej i drugiej generacji, opisuja nastepujace réwnania hybrydowe:

a) CCI

I, o 1 ollu,
1ozl =11 0 of|lL (1)
I, 0 +1 0|0,

b) CCII

I, o o ol|u,
| |0 %1 of|U. |

W konwejorze CCI impedancja widziana z zacisku X przenosi sie na zacisk
Y tak, ze przy U, = Uy, I, = I,. W konwejorze CCII, ktéry bedzie przedmiotem
dalszych rozwazan, impedancja widziana z zacisku Y jest zawsze réwna nieskoi-
czonosci (I, = 0). ‘ C

Jezeli wspolczynnik transmisji pradowej z wejscia X na wyjscie Z wynosi
+1 (zgodnie z oznaczeniami na rys. la, I, = I.), to taki konwejor oznaczamy
CCIIt. W przypadku, gdy wspdtczynnik ten wynosi —1, to konwejor oznaczamy
CCII-. _ ,

Dla ulatwienia syntezy schematéw funkcjonalnych zawierajacych konwejory
CCII moga by¢ one przedstawione przy pomocy elementéw zdegenerowanych.
Na rys. 1b przedstawiono schemat zastepczy konwejora CCII w postaci nullora,
zawierajacego nulator na wejéciu i norator na wyjiciu. Jedna para zaciskéw ukladu
 z rys. 1b dziala jednoczesnie jak zwarcie i rozwarcie, podczas gdy prad i napiecie
drugiej pary zaciskéw sa calkowicie dowolne.

W ostatnich trzech latach opublikowano wiele prac [3 + 9], w ktérych opi-
sano ulepszone wersje ukladowe konwejoréw CCII w technice CMOS, jednakze
rozwigzania te nie sa jeszcze w pelni zadowalajace. W niniejszej pracy przedsta-
wiono projekt konwejora CCII w technice CMOS z wewnetrzna petla sprzezenia
zwrotnego i kaskadowymi lustrami pradowymi o zwiekszonym zakresie dynamicz-
nym napie¢ wyjéciowych [10], co pozwolilo na stosowanie malych napieé zasila-
jacych £3 V oraz uzyskano duza dokladnodé¢ przetwarzania sygnaléw w ukla-
dzie.
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Poréwnania réinych rozwiazai ukladowych konwejoréw pradowych doko-
nano w oparciu o ich symulacje w programie HSPICE, przy czym parametry
modeli trantystoréw na poziomie LEVEL = 2 odpowiadaja 2 um komercyjnej
technologii CMOS z AMS.

2. PRZEGLAD I OCENA PODSTAWOWYCH ROZWIAZAN
UKEADOWYCH KONWEJOROW CCII W TECHNICE CMOS

Pierwsze uklady konwejoréw CCIIt i CCII™ w technice CMOS opisano
w pracy [3]. Schemat ideowy konwejora CCII* opisanego w tej pracy, przed-
stawiono na rys. 2a. Para réznicowa na tranzystorach My i M,, zakoficzona wtdr-
nikiem Zrédlowym na tranzystorze My i wewnetrzna petla ujemnego sprzezenia
zwrotnego z wyjécia wzmacniacza X na wejicie odwracajace pary réznicowej two-
rzy wtornik napieciowy zapewmajqcy Uy, = Uy in Oraz mala rezystancje
wyjéciows z zacisku X.

Poniewaz wyjécie wtérnika napieciowego, a wiec i wejscie X konwejora jest
punktem o malej impedancji, zatem latwo moze nastapi¢ przeplyw pradu z lub
do tego punktu. Jezeli U, = U, > 0, to prad I, = U,/R, wyplywa z punktu
X. Prad drenu tranzystora Ms réwny I, 4+ I, zostaje przeniesiony przy pomocy
lustra pradowego na tranzystorach Mg i M do punktu Z tak, ze przy I = I3,
I,=L+1,—I3=1,.

Dla realizacji ujemnego konwejora CCII™ nalezy zastosowaé dodatkowe lu-
stro pradowe dostarczajace prad I>+1, wyplywajacy z punktu Z oraz prad I, = I3
wplywajacy do punktu Z. Wtedy prad I, = I3 — (I, + I;) = —I,.

Jak wykazano w pracy [3], w ukladzie na rys. 2a spelnione sa nastepujace
zaleznoéci:

Im?2
gm2 + 9d2 + a4 |p_=
s . (gm1 + gm2)(ga2 = gas)
B Im19m2dms

1

T gar + Yau1

&

~ V, (3)

<

Ty =

(4)

&

V=0,
(5)

gdzie:
T, — rezystancja wejSciowa widziana z punktu X,
r, — rezystancja wyjéciowa widziana z punktu Z,
gmi — transkonduktancje tranzystorow,
gai — konduktancje drenowe tranzystoréw.
Jak wynika z powyzszych zaleznosci napiecie U, jest mniejsze od napiecia wejécio-
wego Uy, a dokladno$¢ powtarzania tego napiecia w punkcie X szybko maleje dla
malych wartoéci R, z uwagi na stosunkowo duza wartos¢ rezystancji wyjsciowej
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r, wtérnika napieciowego. Nalezy réwniez podkreslic, ze uklad posiada niezbyt
duza rezystancje wyjsciowa r, w punkcie Z.

Wady tych prostych rozwiazan moga byé zilustrowane przy pomocy cha-
rakterystyk statycznych ukladu z rys. 2a otrzymane w wyniku jego symulacji
w programie HSPICE. Jak juz wspomniano wczesniej do symulacji wykorzystano
modele tranzystoréw na poziomie LEVEL = 2 i parametrach odpowiadajacych
2 um w technologii CMOS z AMS. Wymiary W/ L tranzystoréw zestawiono w ta-
belce na rys. 2a.

Na rys. 2b przedstawiono charakterystyki (U, — Uy) = f(U,) dla trzech
wartosci R,. Jak widaé, juz dla rezystancji R, = 1k Q wystepuja duze bledy po-
wtarzania napiecia wejsciowego U, w punkcie X, poniewaz rezystancja wyjsciowa
ukladu wynosi r; ~ 75 Q. Na rys. 2¢ przedstawiono charakterystyki transmisji
pradowej z wejscia X na wyjscie Z: I, = f(Uy), I, = f(U,) dla trzech réznych
wartoéci rezystancji R, = R, = R. Tranzystory Mg, M7 lustra pradowego posia-
daja jednakowe wymiary W/ L, lecz tranzystor Mg pracuje zawsze przy mniejszym
napieciu drenowym niz My;. Na skutek zjawiska modulacji dlugoéci kanalu prad
drenu ;7 jest wiekszy niz prad drenu Iy, stad w uktadzie I, > I.. Zmniejsza-
jac szerokos¢ W kanalu tranzystora M; mozna doprowadzi¢ do zréwnania sie
pradéw [, = I, w wybranym punkcie pracy, lecz zjawisko modulacji dlugosci ka-
naléw oraz efekty podloza tranzystoréw w lustrach pradowych sa zrédlem duzych
bledéw w transmisji pradu z wejicia X na wyjécie Z. Bledy transmisji pradowej
s3 jeszcze wieksze, gdy R, # R., poniewaz jeszcze silniej uwydatnia sie zjawisko
modulacji dlugoéci kanaléw. '

Duza dokladno$¢ transmisji pradowej z wejscia X na wyjscie Z (I, = I,) oraz
znaczne zwigkszenie rezystancji wyjsciowej r, moze zapewni¢ kaskadowe lustro
pradowe. Schemat ideowy konwejora CCIIt z kaskadowymi lustrami pradowymi,
opisanego w pracy [4], przedstawiono na rys. 3.

Rezystancja wyjsciowa wtornika napieciowego, widziana w punkcie X, wynosi

Tout
Ty = ma (6)
gdzie:
Tout — Tezystancja wyjéciowa wzmacniacza (w punkcie X) przy otwartej
petli sprzezenia zwrotnego,
LG — wzmocnienie otwartej petli ujemnego sprzezenia zwrotnego.
Uklad ten nie pozwala na uzyskanie dostatecznie malej rezystancji wyjsciowej 7,
poniewaz 7, jest bardzo duze, a wzmacniacz jest jednostopniowy.
Gdy rezystancja obciazenia R, nie spelnia warunku R, > 7., to wystepuje
blad powtarzania napiecia U, w punkcie X (U, < Uy).
Jak wynika z przeprowadzonej analizy, rezystancja wyjsciowa r, rozwazanego
ukladu wynosi 56 Q, co juz pray rezystancji R, = 1 kQ daje 5-éio procentowy
blad powtarzania napiecia wejSciowego w punkcie X. : '
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Rys. 2. Prosty uklad konwejora CClT w technice CMOS: a) schemat ideowy; b) blad
bezwzgledny powtarzania napigcia wejSciowego Uy w punkcie X : (Uy'— Uy) = f(Uy) dla
réznych wartodci Rg; c) charakterystyki transmisji pradowej z wejécia X na wyjscie Z:
I, = f(Uy), I, = f(U,) dla réinych wartoéci R, = R. = R
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Rys. 3. Konwejor pradowy CCIIt z kaskadowym lustrem pradowym: a) schemat ideowy; b)
charakterystyki transmisji pradowej: I, = f(Uy), I, = f(U,); ) blad bezwzgledny transmisji
pradowej: (I, — I,) = f(Uy) dla R, # R,
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Rys. 4. Konwejor pradowy CCIIT z ulepszonym wtérnikiem napieciowym: a) schemat ideowy;
b) charakterystyki transmisji pradowej: I, = f(Uy), I, = f(Uy); ¢) blad bezwzgledny
transmisji pradowej: (I — I,) = f(Uy) dla R # R,
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Kaskadowe lustra pradowe zapewniaja duza dokladnosé powtarzania pradu
I, na wyjéciu Z (tzn. I, ~ I.), co ilustruje rys. 3b przedstawiajacy zaleznosci
I, = f(Uy), I, = f(Uy) dla trzech wartoéci R, = R, = R oraz rys. 3c przed-
stawiajacy zaleznosci I, — I, = f(U,) dla R, = 1 k2 = const i trzech réznych
wartoéci rezystanciji R,. Jak wynika z rys. 3¢ najwieksza réznica pradéw (I, —I,),
spowodowana zjawiskiem modulacji dlugosci kanaléw tranzystoréw, nie przekra-
cza 2%, gdy rezystancja R, 1 R, réinia sie o dwa rzedy wielkosci (tzn. R, = 1 kQ,
R, = 100 k).

W pracy [5] opisano konwejor pradowy CCII™ w ktérym wtdrnik napieciowy
zostal zrealizowany przy uzyciu dwustopniowego wzmacniacza (rys. 4a).

Zgodnie z zaleznodcia (4) wieksze wzmocnienie ukladu przy otwartej petli
ujemnego sprzezenia zwrotnego pozwala na zmniejszenie rezystancji wyjsciowej
. wtérnika napieciowego. Opisany uklad posiada rezystancje wyjéciowa 7, okolo
34 Q, tak Ze dla rezystancji obciazenia R, > 1 k) blad powtarzania napiecia U,
na wyjéciu X jest mniejszy niz 4%, lecz dla R, = 100 Q blad ten wynosi prawie
30%.

Przy jednakowych rezystancjach R, = R, pary tranzystoréow Mg, Mg oraz
Mg, Myg pracuja przy zblizonych napieciach drenowych dlatego w tym przypadku
prad I, dokladnie nadaza za pradem I, (rys. 4b). Gdy R, > R, na skutek
zjawiska modulacji dlugosci kanaléw tranzystoréw, wystepuje niewielka réznica
pomiedzy pradami I, oraz [,, co ilustruje rys. 4c.

3. ULEPSZONE UKLADY KONWEJOROW PRADOWYCH CCII

Zaden z opisanych ukladéw w punkcie 2 nie zapewnia réwnoczeénie malej re-
zystancji wyjSciowej w punkcie X oraz duzej dokladnosci transmisji pradu z wej-
$cia X na wyjécie Z. Dla realizacji profesjonalnych ukladéw konwejoréw prado-
wych nalezy zastosowaé kaskadowe lustra. pradowe, co pozwala na znaczne ogra-
niczenie szkodliwego zjawiska modulacji dlugosci kanaléw tranzystoréw, a tym
samym zapewnia duza dokladnoéé transmisji pradowej. Wykorzystanie kaskado-
wych luster pradowych o zwigkszonym zakresie dynamicznym napieé¢ wyjsciowych
[10] pozwala na realizacje ukladéw pracujacych przy malych napieciach zasilaja-
cych +3,3 V.

Jak pokazano na rys. 5a, w klasycznym n-kaskadowym lustrze pradowym
zbudowanym z identycznych tranzystoréw, napiecie na n szerégowo polaczonych
tranzystorach My <+ M, nie moze by¢ mniejsze od wartosci:

Vout > nAV + (n — 1)V, (7)
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L

Rys. 5. n-kaskadowe lustro pradowe: a) uklad klasyczny; b) uklad o zwigkszonym zakresie
dynamicznym napiecia wyjSciowego

przy czym V; jest napieciem progowym tranzystoréw MOSFET

(8)

K= ‘“gﬂ jest parametrem konduktancji, zas I;, = Lou:.

Spelnienie warunku (5) zapewnia prace wszystkich tranzystoréw My + M,

wieksze lub réwne AV, tj. Vs > Vo — V3.

W symetrycznym obwodzie lustra pradowego (jak np. na rys. 3a), zloZonym
z lanicucha n tranzystoréw pMOS od strony szyny zasilajacej Vpp oraz laicucha
n tranzystorow nMOS od strony szyny zasilajacej Vsg, liniowy obszar napiecia
wyjsciowego ograniczony jest do wartoéci:

Viinear = VDD + lV55| — (n — 1)VTn — (’Il — 1)|th] — nAVy — 77,|AVP|. (9)

O ile napiecia AV moga byé zmniejszone przez zwickszenie szerokosci W kana-
16w tranzystoréw, to napiecia progowe V; stanowia istotne ograniczenie liniowego
obszaru napiecia wyjsciowego. Obszar ten moze by¢ znacznie zwiekszony w ka-
skadowym lustrze pradowym przedstawionym na rys. 5b [10].

W ukladzie tym bramki kazdej pary tranzystorédw T; + M; kaskady polaryzo-
wane sa napieciem o wartosci (Vi +iAV), wytworzonym jako spadek napiecia na
tranzystorze @);, przez ktéry plynie prad Iy.s. Zakladajac, ze tranzystor T + T,
M; + M, maja jednakowe wymiary W/L oraz Iy;qs = L = Iout, dla uzyskania
spadku napiecia o wartosci (V,}—I— iAV), tranzystor (); powinien posiadad wymlarv
(1/i)(W/L).

Jak sugeruja autorzy w pracy [11], aby zapewnié prace tranzystoréw My + M,
przy napieciach V4, = AV nieco wiekszych niz na granicy obszaru nasycenia,



210 St. Kuta, W. Machowski, J. Jasielski ~ Kwart. Elektr. i Telekom.

kazdy z tranzystoréw @; powinien posiadaé wymiary [1/(:*> +¢ — 1)](W/L). Na-
piecia polaryzujace tranzystory lancucha My + M, wynosza: Vg, = Vi + AV,
Vis = AV. W tym przypadku liniowy obszar napiecia wyjSciowego w obwodzie
zawierajacym laficuch n tranzystoréw pMOS i n tranzystoréw nMOS wynosi

Winea'f = VDD + |‘/SS| - nAI/N - nlAVPl (10)

Schemat ideowy konwejora CCIIt z opisanym lustrem pradowym przedsta-
wiono na rys. 6a. Zastosowanie takiego lustra pozwolilo na obniZenie napieé¢ zasi-
lajacych do warto$ci +£3.3 V, przy zachowaniu szerokiego zakresu dynamicznego
liniowej pracy ukladu konwejora. Dodatkowy stopienl wzmacniajacy w ukladzie
wtérnika napieciowego pozwolil, zgodnie z zaleinoscia (4), zmniejszy¢ rezystan-
cje o do wartosci 9 Q. Oznacza to, ze przy rezystancji obciazenia R, = 100
napiecie U, jest mniejsze o 8% od napiecia wejsciowego U,. Na rys. 6b przedsta-
wiono charakterystyki transmisji pradowej z wejcia X na wyjscie Z: I, = f(U,),
I. = f(U,) dla trzech réinych wartoéci rezystancji R, = R, = R, zas na rys. 6¢c
przedstawiono zaleznoéci (I — I,) = f(Uy) dla Ry = 1 kQ i trzech réinych war-
toéci rezystancji R,. Z przedstawionej analizy wynika, ze prezentowany uklad na
rys. 6a posiada lepsze parametry, niz uklady opisane w punkcie 2. Posiada on
duzo mniejsza rezystancje wejSciowa r,, male napiecia zasilajace £3.3 V oraz
charakteryzuje sie réwnie malymi bledami transmisji pradowej z wejécia X na
wyjscie Z jak uklad z rys. 3a, zawierajacy klasyczne lustra pradowe.

Jeszcze lepsze parametry posiada konwejor CCIIT, ktérego schemat ide-
owy przedstawiono na rys. 7a. Uklad ten stanowi rozszerzona wersje konwejora
z 1ys. 4a o lustra pradowe ze zwigkszonym zakresem dynamicznym napiecia wyj-
Sciowego.

Wymiary tranzystoréw i parametry ukladu sa nastepujace:

VDD = _VSS = 3.3 V, Ibias = 120 ILLA

M M43 Mys17 Mig+29 Mso+31 M3,y M3s
W [um] 180 150 50 40 60 30
L [pm] 3 3 3 6 6 6

Rezystancja wejéciowa r, ukladu wynosi 4.1 § co przy rezystancji obciazenia
R, = 100 Q daje blad powtarzania napiecia U, okolo 4%.

Uktad cechuje si¢ duza liniowoécia charakterystyk U, = f(Uy),I. = f(Uy)
przy réznych wartosciach R, = R, = R (rys. 7b) oraz malymi bledami transmisji
pradowej (I, — I.,) = f(U,) przy R, = const i réznych wartoiciach R, (rys. 7c).
Swiadczy to o wyeliminowaniu zjawiska modulacji dlugoéci kanaléw tranzystoréw
w ukladzie.
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VDD=—Vss=3.3V
T5ias=120pA
W{pm] ; L[pm]
M Wl L
M., {180 3
M6 50| 3
Mr.p [150 | 3
Migson | 50| 3
Mz, 50| 6
Mgs.q | 50| 3
Mas 60| 6
Mg 20| 6
100 ; 7’
R=100
0 p—————o———lpg
R=10
-100
R=k R=100! Rx= RZ=F|?
-150 =100 -50 0 50 100 150
oixwlz Vylmv]
¢l o
HA
20 -
Triode region /
o Rz=1k b1
Rz=10k | —T
£ Triode region
-20
=1k
/ Rz=100k : Rx
-40 L
-30 -20 -10 0 10 20 30
o Ix-1z Vy[mV]

Rys. 6. Konwejor pradowy CCILLt ze zwigkszonym obszarem liniowej pracy: a) schemat
ideowy; b) charakterystyki transmisji pradowej: I = f(Uy), I, = f(Uy); ¢) blad bezwzgledny
transmisji pradowej: (I — I,) = f(U,) dla R, # R,
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Rys. 7. Konwejor pradowy CCIIt ze zwickszonym obszarem liniowej pracy i mala rezystancja
wejsciowa na wejécin X: a) schemat ideowy; b) charakterystyki transmisji pradowej:
Iz = f(Uy), I, = f(Uy); c) blad bezwagledny transmisji pradowej: (Ip — I,) = f(Uy) dla
R # R,
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WNIOSKI KONCOWE

Ocene réznych rozwiazan ukladowych konwejorédw CCII*, wybranych z li-
teratury (opisanych w punkcie 2) oraz zaprojektowanych ukladéw oryginalnych
(opisanych w punkcie 3), przeprowadzono w oparciu o ich parametry i charakte-
rystyki statyczne. W tej ocenie zaprojektowane uklady charakteryzuja sig¢ bardzo
dobrymi parametrami, jakich oczekuje si¢ od ukladéw profesjonalnych. Nalezy
réwniez podkreélié, ze zaprojektowanie tych ukladéw nie nastrecza wiekszych
trudnoéci. Wiekszoéé tranzystoréw posiada te same wymiary, przy czym zalo-
zono, 7e szerokos¢ kanalu W, tranzystoréw pMOS jest trzykrotnie wigksza niz
W,, tranzystoréw nMOS.

Zréznicowane wymiary W/ L posiadaja gtéwnie tranzystory wykorzystywane
do polaryzacji bramek tranzystoréw w kaskadach.

Ocena wlasciwosci czestotliwo$ciowych rozpatrywanych ukladéw wymaga
oddzielnego i nieco szerszego oméwienia. Nalezy jednak zauwazy¢, ze uklady
o strukturze kaskadowej charakteryzuja si¢ réwniez dobrymi wlasciwosciami cze-
stotliwoSciowymi.
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S. KUTA, W. MACHOWSKI, J. JASIELSKI
IMPROVED CMOS IMPLEMENTATION OF CURRENT CONVEYORS

Summary

The scope of presented paper is the comparison of basic CMOS implementation of current
conveyors (CCII). The review was done on the basis of SPICE simulations.

The improved CMOS conveyor’s designs with inner closed loop and high-swing cascoded
current mirrors are also presented. Proposed circunits can work at reduced (£3.3 V) voltages
and exhibit good accuracy and linearity of signal processing.
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Rozwazany jest dzielnik mocy utworzony z niesymetrycznych rozgalezien fa-
lowodowych typu ,,T” w plaszczyZnie E. W oparciu o uproszczony uklad zastepczy
wyprowadzono zaleznosci, z ktérych mozna obliczyé przyblizone wymiary dziel-
nika, gdy sa zadane wspélczynniki podzialu mocy. Dokladne wymiary obliczane sa
za pomoca programu optymalizujacego uwzgledniajacego wplyw niejednorodnosci
pola elektromagnetycznego w rozgalezieniach falowodowych. Funkcja celu uzyta w
programie optymalizujacym osigga minimum, gdy dzielnik jest dopasowany, a am-
plitudy sygnaléw wyjsciowych maja zadany rozklad. Uzyskuje si¢ bardzo dobra
zgodnosé obliczonych i zmierzonych parametréw dzielnika.

1. WSTEP

Mikrofalowe dzielniki mocy, z punktu widzenia ich struktury, podzieli¢ mozna
na dwie podstawowe grupy. Pierwsza z nich tworza dzielniki o strukturze réwnole-
glej, ktorych budowe ilustruje rys. 1.1. Sygnal doprowadzony na wejscie dzielnika
dzielony jest wielokrotnie na dwie czesci przez kolejne jego ogniwa az do wy-
tworzenia odpowiedniej liczby sygnaldéw wyjsciowych, ktorych amplitudy maja
pozadane proporcje.

Podzial mocy w kazdym ogniwie dzielnika na dwie czesci nie jest obliga-
toryjny. Réwnie dobrze mozna wyobrazié sobie np. dzielnik utworzony z -ogniw
dzielacych sygnal wejSciowy na trzy czeSci. Strukture taka jest jednak zwykle
znacznie trudniej zrealizowaé w praktyce. Zastosowanie dzielnikéw o strukturze
réownoleglej jest szczegdlnie wygodne gdy pozadane jest wytworzenie synfazowych
sygnaléw wyjéciowych o réwnych amplitudach. Kazde ogniwo dzielnika realizuje
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Rys. 1.1. Dzielnik o strukturze réwnoleglej

wtedy podzial sygnalu wejSciowego na dwie réwne czesci, a synfazowosé sygnatéw
wyjéciowych zapewniona jest przez symetrie struktury dzielnika.

Do budowy dzielnikéw moga byé wykorzystane réine typy prowadnic falo-
wych poczynajac od linii paskowych i linii wspélosiowej, a koficzac na falowodzie
prostokatnym. W przypadku linii paskowych i linii wspélosiowej, ogniwa dziel-
nika utworzy¢ mozna z réwnoleglych rozgalezieii typu ,,T” lub ,,Y” albo z dzielni-
kéw Wilkinsona [3,4] zapewniajacych separacje miedzy ramionami wyj$ciowymi,
co powigksza walory dzielnika dzieki mniejszej wrazliwosci jego parametréw na
wewnetrzne i zewnetrzne niedopasowania. W przypadku dzielnika falowodowego,
ogniwa najwygodniej jest utworzy¢ z rozgalazien typu ,,T” lub ,,Y” w plaszczyZnie
E. Stosunek mocy w ramionach wyjsciowych rozgalezienia, réwny stosunkowi im-
pedancji charakterystycznych tworzacych je falowodéw, réwny jest wtedy stosun-
kowi ich wysokosci, co zapewnia stato§é podzialu mocy w funkcji czestotliwosci.

Rys. 1.2. Dzielnik o strukturze szeregowej.

Druga grupe tworza dzielniki o strukturze szeregowej, ktérych budowe ilu-
struje rys. 1.2. Wszystkie ramiona wyjsciowe sprzegniete sa teraz bezposrednio
z linig, wzdtuz ktérej przesylana jest energia mikrofalowa doprowadzona na wej-
$cie dzielnika. Linie te tworzyé moga np. polaczone lancuchowo kolinearné ra-
miona rozgatezien typu ,,T” lub tory gldwne sprzegaczy kierunkowych. Niezalez-
nie od typu prowadnicy falowej uzytej do jego budowy, dzielnik utworzony ze
sprzegaczy kierunkowych gdruje nad dzielnikiem zbudowanym ze zwyklych roz-
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galezien dzieki mniejszej wrazliwosci jego parametréw na niedopasowanie obcia-
zen w ramionach wyjsciowych. Uzycie sprzegaczy kierunkowych powoduje jednak
powiekszenie gabarytow dzielnika zwlaszcza gdy jest on 1eahz0wany w technice
falowodowej.

Warto zwrdci¢ uwage, ze typ prowadnicy falowej uzytej do budowy dziel-
nika decyduje o rodzaju rozgalezien, z ktérych utworzony jest dzielnik. W przy-
padku dzielnika na linii paskowej lub wspélosiowej beda to rozgalezienia réwno-
legte. Dzielnik falowodowy najkorzystniej jest natomiast utworzyé z rozgalezien
w plaszczyZnie E, ktére maja cechy rozgaleziefi szeregowych.

Czesto wymagana synfazowosé sygnaléw wyjsciowych, w przypadku dzielni-
kéw o strukturze szeregowej, latwo jest uzyskaé stosujac odpowiednio dobrane
dlugoéci ramion wyjsciowych. Najwygodniej jest wykorzystaé w tym celu ,zasade
tréjkata réwnoramiennego”, ktdra ilustruje rys. 1.3. Z prostych zaleznosci geome-
trycznych wynika, ze w przypadku uksztaltowania ramion wyjsciowych zgodnie
ze schematem pokazanym na rys. 1.3., dlugoéci drdg od wejscia do wszystkich
wyjs¢ dzielnika sa takie same, co zapewnia synfazowosé sygnaléw wyjsciowych.

~ A
~~

Fye

Rys. 1.3. Tlustracja zasady tréjkata réwnoramiennego dla uzyskania synfazowoéci sygnaléw
wyjsciowych.

Dzielniki o strukturze szeregowej sa chetnie stosowane gdy amplitudy sygna-
téw wyjsciowych tworza malejacy ciag o duzej liczbie elementéw. Wymagania ta-
kie spelnia¢ musza zwykle dzielniki mocy sluzace do centralnego zasilania wierszy
lub kolumn anten Scianowych [1,2]. O wyborze typu prowadnicy falowej uzytej do
budowy dzielnika decyduje najczeSciej wymagana wytrzymalo$é mocowa dzielnika
oraz jego gabaryty. W przypadku dzielnikéw falowodowych, ogniwa budowane sa
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najczeéciej z rozgalezien typu ,T” w plaszczyinie E. Rozwiazania wykorzystu-
jace sprzegacze kierunkowe, pomimo niepodwazalnych zalet, sg rzadko uzywane
ze wzgledu na duze gabaryty. '

Artykul niniejszy po§wiecony jest omdwieniu wladciwosci i metody projekto-
wania falowodowego dzielnika o strukturze szeregowej, ktérego ogniwa utworzone
sa z niesymetrycznych rozgalezien typu ,, T” w plaszczyZnie E.

2. ANALIZA UPROSZCZONEGO UKEADU ZASTEPCZEGO DZIELNIKA

Szkic rozwazanego dzielnika przedstawiono na rys. 2.1. Dzielnik zbudowany
jest z falowoddéw prostokatnych o tej samej szerokoéci 1 sklada sie z ogniw utwo-
rzonych z niesymetrycznych rozgaleziei typu ,,T” w plaszczyznie E.

Rys. 2.1. Szkic analizowanego dzielnika

Odlegloéé | miedzy osiami falowodéw tworzacych sasiednie ramiona wyj-
$ciowe dzielnika jest zawsze jednakowa, a same falowody maja te sama wysokosc
b, co oznacza, ze wyjscia dzielnika zbudowane sa na falowodach o tym samym
przekroju. Najprostszy uklad zastepczy dzielnika utworzyé mozna zaniedbujac
zaburzenia pola elektromagnetycznego powstajace w obszarze rozgalezien falo-
wodowych. Uklad zastepczy kazdego rozgalezienia uwazaé mozna wtedy za szere-
gowe polaczenie linii przesytowych o impedancjach charakterystycznych réwnych
impedancjom laczonych falowodéw. Ponadto, stosunki impedancji charaktery-
stycznych falowodéw, ze wzgledu na jednakowa ich szerokoéé, zastepowaé mozna
stosunkami ich wysokosci.
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Rys. 2.2. Impedancyjny uklad zastepczy dzielnika.

Utworzony w opisany wyzej sposob, impedancyjny uklad zastepczy dzielnika
umozliwia wyprowadzenie prostych zaleznosci taczacych jego wymiary z parame-
trami elektrycznymi. 7 zaleznosci tych wyznaczy¢ mozna przybliZone wartoéci
wymiaréw dzielnika, przy ktérych realizowany jest zadany rozklad amplitud sy-
gnalow wyjsciowych. Otrzymane ta droga wartosci wymiaréw dzielnika moga, by¢
nastepnie uzyte jako pierwsze przybliZzenie podczas obliczefr dokladniejszych, w
ktorych kazde rozgalezienie reprezentowane jest przez uktad zastepczy otrzymany
przy uwzglednieniu niejednorodnosci pola elektromagnetycznego w obszarze po-
laczenia falowoddw.

Na rys. 2.2 pokazano impedancyjny uklad zastepczy dzielnika, w ktérym moc
wejsciowa Py, zostaje podzielona na n czeéci.

Ciag mocy odprowadzanych przez kolejne wyjscia dzielnika P (k = 1,2,...,
...n) jest nierosnacy, a suma jego wyrazéw jest réwna mocy wejSciowej

( zn: P, = Pwe) . Wszystkie wyjscia dzielnika wykonane sa z linii przesylowych o tej
k=1

samej impedancji charakterystycznej Zy. Odcinki linii zawarte miedzy kolejnymi
odgalezieniami, przez ktére przesylane sa moce PJ, (k = 1,2,...,n — 1), maja
te samg dlugoé¢ [, a ich impedancje charakterystyczne réwne sa Zox (k = 1,
2,...,m—1).

Latwo zauwazy¢, ze dzielnik o konfiguracji pokazanej na rys. 2.2. nie moze
by¢ utworzony z rozgalezieti dopasowanych od strony wejécia. Rozplyw mocy w
kazdym wezle, a tym samym rozkiad amplitud sygnaléw wyjsciowych dzielnika,
bylby wtedy zdeterminowany przez warunki dopasowania rozgaleziei oraz po-
ziom mocy odprowadzanej przez pierwsze wyjécie. Aby mozliwe bylo uzyskanie
dowolnego rozkladu amplitud sygnaléw wyjSciowych odcinki linii zawarte mie-
dzy kolejnymi wyjSciami musza spelniaé role transformatoréw éwieréfalowych.
Trzeba zatem przyjacé, ze | = Ay /4, gdzie Ay, jest dlugodcia fali w falowodzie dla
srodkowej czestotliwosci pasma pracy fp. ‘

Niech Zyk, (k= 1,2,...n—1) oznacza impedancje wejSciowa czesci dzielnika,
lezacej na prawo od k-tego wyjscia w miejscu jego przylaczenia. Dla $rodkowej
czestotliwosci pasma pracy, gdy wszystkie Z, sa rzeczywiste, rozplyw mocy w
k-tym i k + 1 wezle opisa¢ mozna przy pomocy prostych zaleznosci:
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k
Pue — > P
‘P;}{: — e i;. — Z‘LUk (2 1)
P P Zy ' '
: . kilP '
: P'we - i -
Py _ =t _ Zwk+1 (2.2)
Py Pria Zo

Réwnoczesnie, ze znanych wlasnosci transformatora cwiercfalowego wynika, zZe:
2
Zwk(Zwk+1 + ZO) = Zok

skad, przez podzielenie obu stron réwnosci przez Z¢, dostaje sie

Zok\* _ Zur Zuwk+1
— ] =—11 . 2.
(7) =20+ oY
Podstawienie (2.1) i (2.2) do wzoru (2.3) prowadzi do zaleznosci:
2 - : !
P P
(—Z‘”“) = (1.+ ———"+1). (24)
Zy Py Ppyi)

pokazujacej, ze impedancja charakterystyczna transformatora éwieréfalowego po-
tozonego miedzy k-tym i k 4+ 1 wezlem wyznaczona jest przez rozplyw mocy w
tych wezlach. Wzér (2.4) stuszny jest dla wszystkich transformatoréw z wyjatkiem
ostatniego tzn. dla k = 1,2,...,n — 2. Aby wyznaczy¢ impedancje charaktery-
styczng Zg,_1 ostatniego transformatora wystarczy zauwazyé, ze:

2
an—l . ZO = Zon_l

tzn.
Zon-1\" _ Zuwn-
( - ) — (2.5)
oraz: '
! .
Pn——l ) Pn—l ZO
Ze wzoréw (2.5) i (2.6) otrzymuje sie poszukiwana zaleznosé:
Zon-1\" _ Pa
( = ) - (2.6)
Warunek dopasowania na wejsciu dzielnika zapisaé mozna w postaci:
Zow = 2o + Zun

gdzie Zg,, oznacza impedancje charakterystyczna linii na wejéciu dzielnika. Stad

" po podzieleniu obu stron przez Zg dostaje sie:
ZO'w =1 + Zwl ,
Zo Zo

a po wykorzystaniu zaleznosci (2.1) dla k& = 1, ostatecznie:
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Zf‘“:Hﬂ:ﬁ. (2.8)
Zo SR |

Ze wzoru (2.8) wynika, ze o stosunku impedancji charakterystycznej linii na wej-

$ciu i wyjsciach dzielnika decyduje wspédlczynnik sprzezenia pierwszego wyjscia.

Ze wzgledu na jednakowa szerokosé falowodéw uzytych do budowy dzielnika,
stosunki ich impedancji charakterystycznych, wystepujace w zaleznosciach (2.4),
(2.7) i (2.8), zastapi¢ mozna stosunkami ich wysokosci. Otrzymane w ten spo-
séb wzory pozwalaja na wyznaczenie wzglednych wymiaréw dzielnika (wysokosci
wszystkich falowodéw zredukowane sa wzgledem wysokoéci falowodéw wyjécio-
wych) gdy zadane sa wspdlczynniki podzialu mocy.

Podczas ustalania wymiaréw. bezwzglednych nalezy pamietaé, Ze wysokosci
wszystkich falowodéw musza by¢ dostatecznie male, aby nie dopusci¢ do propa-
gacji wyzszych rodzajéw. Powyzsza uwaga dotyczy w pierwszym rzedzie falowodu
wejéciowego, ktérego wysoko§é jest najwicksza. Szczegdlnie groZne sa tu, pobu-
dzane przez kazde rozgalezienie, rodzaje Hyq i Eqy.

Warto zauwazyé, ze uklad zastepczy podobny do pokazanego na rys. 2.2
przypisa¢ mozna takze dzielnikom o strukturze szeregowej, zbudowanym na linii
paskowej lub wspdlosiowej, jezeli ich ogniwa utworzone s ze zwyklych rozgalezien
typu ,,T”. Adekwatny uklad zastepczy uzyskuje si¢ przez zamiane szeregowych
rozgalezieft linii na rozgalezienia réwnolegle i zastapienie impedancji charaktery-
stycznych linii odpowiednimi wartosciami admitancji. Aby otrzymaé wzory wia-
zace wymiary dzielnika ze wspdlezynnikami podzialu wystarczy w zaleznosciach
(2.1)~(2.8) zastapi¢ stosunki impedancji charakterystycznych linii stosunkami ich
admitancji. '

3. CZESTOTLIWOSCIOWE CHARAKTERYSTYKI DZIELNIKA

Parametry dzielnika tzn. wspdlczynniki podzialu mocy oraz wspdlezynnik
fali stojacej na jego wejéciu zaleza od czestotliwosci. Przebieg charakterystyk cze-
stotliwoéciowych dzielnika, tzn. przebieg zaleznosci wymienionych wyzej parame-
tréw w funkcji czestotliwosci, wyznaczy¢ mozna zgrubnie poslugujac si¢ opisanym,
impedancyjnym ukladem zastepczym. Otrzymane w ten sposéb charakterystyki
odbiegaja jednak znacznie od rzeczywistych na skutek zaniedbania wplywu zabu-
rzenia pola elektromagnetycznego w obszarze rozgalezien falowodowych dzielnika.
Ich przebieg uwzglednia tylko zmiane wlasnosci transformatoréw éwiercfalowych
w funkcji czestotliwosci. Niedoktadnosé obliczei wspdlczynnikéw podziatu wzra-
sta w miare oddalania si¢ od wejécia dzielnika poniewaz przy laicuchowym lacze-
niu jego ogniw bledy si¢ sumuja. Bledy rosna tez, oczywiscie, wraz ze wzrostem
liczby wyjsé dzielnika.

Zmniejszenie bledéw teoretycznego wyznaczenia charakterystyk dzielnika
wymaga wprowadzenia dokladniejszego ukladu zastepczego, w ktérym kazde roz-
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galezienie reprezentowane jest przez uklad zastepczy uwzgledniajacy niejedno-
rodnoé¢ pola elektromagnetycznego w obszarze polaczenia falowodéw. Dotyczy
to réwniez ostatniego ogniwa dzielnika, w ktérym dwa falowody o réznych wyso-
kosciach potaczone sa pod katem prostym.

Szkic rozgalezienia uzytego do budowy ogniw rozwazanego dzielnika, tzn.
niesymetrycznego rozgalezienia falowodowego typu ,,T” w plaszczyZnie E, przed-
stawiono na rys. 3.1.

by

Rys. 3.1. Szkic niesymetrycznego rozgalezienia falowodowego typu , T” w plaszczyinie E

Rozgalezienie jest bezstratnym tréjwrotnikiem odwracalnym, ktérego ma-
cierz admitancji jest symetryczna i sklada sie z elementéw czysto urojonych.
Whasciwosci rozgalezienia charakteryzuje zatem szeéé rzeczywistych parametréw
zaleznych od czestotliwoéci. Tyle samo niezaleznych parametréw rzeczywistych
wystepowaé musi w kazdym ukladzie zastepczym, ktéry mozna przyporzadkowaé
rozgalezieniu. Jeden z takich ukladéw, w ktérym wystepuje szes¢ niezaleinych
susceptancji pokazano na rys. 3.2. [5, 7, 8].

Zaciski wejéciowe ukladu zastepczego odpowiadaja dowolnie wybranym, ale
ustalonym plaszczyznom odniesienia okreSlajacym wrota tréjwrotnika. Moga by¢
nimi np. plaszczyzny Sy, Sy i S3 zaznaczone linia przerywana na rys. 3.1.

2 2
B
ﬁir 3 1 03
q]// B
<3

Rys. 3.2. Uklad zastepczy niesymetrycznego rozgalezienia falowodowego w plaszczyinie E
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Wzory okreslajace wartosci elementéw ukladu zastepczego, w przypadku roz-
galezienia symetrycznego, w ktérym wysokosci falowodéw tworzacych ramiona
kolinearne sa jednakowe (b; = bs wg oznaczefi wprowadzonych na rys. 3.1.), po-
dal Marcuvitz [5]. Uklad zastepczy takigo rozgalezienia upraszcza sie, poniewaz
rozgalezienie symetryczne charakteryzuja w pelni cztery rzeczywiste parametry
zalezne od czestotliwodci. Jeden z mozliwych ukladéw zastepczych takiego roz-
galezienia otrzymaé mozna z ukladu pokazanego na rys. 3.2. przyjmujac Bg = 0
i .B]_ = B2. ’

W dostepnej literaturze poswieconej technice falowodowej brak jest zalezno-
Sci pozwalajacych obliczy¢ wartosci elementéw uktadu zastepczego rozgalezienia
niesymetrycznego. Podjetej przez G.Coxa préby obejscia powstajacego stad pro-
blemu, przez przypisanie rozgalezieniu niesymetrycznemu ukladu zastepczego,
ktéry powstaje z polaczenia ukladéw zstepczych skoku wysokoéci falowodu pro-
stokatnego oraz rozgalezienia symetrycznego [2], nie mozna uznaé za udana.
Otrzymany przez Coxa uklad zastepczy jest niepelny, zawiera bowiem tylko pieé
niezaleznych parametréw rzeczywistych. Brak w nim galezi zawierajacej suscep-
tancje Bs, tzn. Bg = 0 (wg oznaczein wprowadzonych na rys.3.2.), co oczywicie
nie jest prawda.

Podobny problem wystepuje w przypadku ostatniego ogniwa dzielnika gdzie
laczone sa pod katem prostym w plaszczyznie E dwa falowody prostokatne o réz-
nej wysokosci, jak pokazano na rys. 3.3.

%
v

-

Rys. 3.3. Polaczenie pod katem prostym w plaszczyZnie E dwéch falowodéw prostokatnych
o réznej wysokosci

Utworzony w ten sposéb, odwracalny i bezstratny dwuwrotnik charaktery-
zuja w pelni trzy rzeczywiste parametry zalezne od czestotliwosci. (Macierz admi-
tancji jest symetryczna i czysto urojona). Jeden z mozliwych uktaddw zastepczych
dwuwrotnika, w postaci niesymetrycznego ukladu typu I, pokazano na rys. 3.4.
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[5, 7, 8]. Zaciski wejsciowe ukladu zastepczego odpowiadaja dowolnie wybranym
plaszczyznom okreslajacym polozenie wrét dwuwrotnika, np. plaszczyznom S;
i Sy zaznaczonym linig, przerywana na rys. 3.3.

W dostepnej literaturze podawane sa zaleznosci pozwalajace obliczyé war-
toéci elementéw ukladu zastepczego tylko w przypadku gdy laczone pod katem
prostym falowody maja jednakowa wysoko$¢ [5] (b1 = by wg oznaczed na rys.
3.3.), tzn. tworzg zalamanie falowodu prostokatnego w plaszczyznie E. Z warun-
kéw symetrii dwuwrotnika wynika wtedy, ze By = B> tzn., ze charakteryzuja go
w pelni dwa parametry rzeczywiste.

Do wyznaczenia wartosci susceptancji wystepujacych w ukladach zastep-
czych przedstawionych na rys. 3.2. i 3.4. uzyta zostala ,metoda uogdlnionej
macierzy admitancjt” wielowrotnika. Koncepcja wprowadzenia takiej macierzy
opiera si¢ na znanej zasadzie [6], ze skladowe poprzeczne dowolnego pola elektro-
magnetycznego w falowodzie cylindrycznym o bezstratnych Sciankach sa super-
pozycja sktadowych poprzecznych pola pochodzacych od rodzajéw Ei H , ktére
tworzg razem ukltad zupelny.

JjB3
1o Y — ¥
JBi JB2
1o o2

Rys. 3.4. Jeden z mozliwych ukladéw zastgpczych dwuwrotnika z rys. 3.3

Pole elektromagnetyczne w falowodach tworzacych ramiona wielowrotnikéw
pokazanych na rys. 3.1.1 3.3. charakteryzuje sie takim samym rozkladem wzdluz
szerszej Scianki jak pobudzajace pole rodzaju Hig. Wynika to z jednorodnosci
warunkéw brzegowych wzdluz osi normalnej do wezszych Scianek tych falowo-
déw. W przypadku takich pdl uktad zupelny i ortogonalny tworza rodzaje, ktére
sa, kombinacja liniows, rodzajow Fy, oraz Hy, 1 majy te wlasnosé, ze ich pole
elektryczne pozbawione jest skladowej normalnej do wezszych §cianek falowodu.
Rodzaje te, oznaczane dalej symbolem F H;,, moga by¢ wyprowadzone z magne-
tycznego wektora Hertza posiadajacego tylko jedna skladowa, ktéra jest normalna
do pary wezszych $cianek falowodu [6]. Wskaznik n moze przyjmowaé wartosci
naturalne n = 0,1,2,..., przy czym rodzaj F Hyg nalezy utozsamiaé z rodzajem
podstawowym Hyg. Z ortogonalnosci rodzajéw I Hy, wynika, ze funkcje rozkladu

sktadowych poprzecznych pola elektrycznego € gy, i magnetycznego " sn dla‘tych
rodzajéw spelniaja, zaleznosci:

e | Zy .dlam::n :
f €Sa” eSmdS_{O dla m #n (3.1)
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- T . f12)z, dlam=n .
[ #s, - hsmdS—{On dam £ n (3.2)

gdzie Z, jest impedancja falowa falowodu dla danego rodzaju gdy rodzaj ten jest
propagowany lub wartoécia bezwzgledna impedancji falowej gdy rodzaj ten jest
tlumiony, a 72 wyrazié¢ mozna réwnoécia:

2
2 n

RROIEI R

w ktérej a oznacza szeroko$¢ falowodu, b — jego wysokosc a A dlugosé fali w
wolnej przestrzeni.

Nalezy tu przypomnieé, ze wymiary falowodéw tworzacych ramiona wyj-
§ciowe wielowrotnikéw z rys. 3.1. i 3.3. dopuszczaja propagacje tylko rodzaju
podstawowego Hqo = FHyp.

Poprzeczne skladowe pola elektroma,gnetycznego w plaszczyznach S, tworza-
cych wrota rozwazanych wielowrotnikéw (p = 1,2, 3 dla tréjwrotnikaip = 1,2 dla
dwuwrotnika) mozna przedstawié¢ w postaci rozwinigé w szeregi Fouriera wzglg-

(3.3j

dem ortogonalnych ukladéw funkcji rozkladu pola €sy i WSk dla odpowiednich
falowodéw. Zadowalajac sie skoiiczona hczb@ wyrazéw tych szeregdw, poprzeczne

skladowe pola elektromagnetycznego E sl H w plaszczyznie S, mozina wyrazié
w przyblizeniu za pomoca wzoréw: :

Ny Ny

ﬁs = Z((Ln + bn)?S,, + Z un?sn (34)
n=1 n=1
N, N,

— — —

Hyo=> (an—bp) s, + Y inhs, (3.5)
n=1 n=1

gdzie N, oznacza liczbe rodzajéw na p-tych wrotach, uwzglednianych w oblicze-
niach. Wspdlczynniki a, oznaczaja przy tym zredukowane amplitudy fal pada-
jacych poszczegdlnych rodzajéw, b, zredukowane amplitudy fal odbitych, a u,
i i, s3 odpowiednio zredukowanymi wartodciami napl(gcm i pradu dla tych rodza-
jow. .
Poprzeczne skladowe pola elektromagnetycznego w plaszczyZnie odniesienia
S, wielowrotnika reprezentowane s zatem przez jednokolumnowe macierze (wek-
tory) napiecia:
uf
Uy
U, = . ’ (3.6)
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i pradu:

L=1| . (3.7)

Ze wzgledu na liniowoé¢ uktadu réwnai Maxwella, opisujacego pole elektromagne-
tyczne w wielowrotniku, wektory U, i I,, odpowiadajace wszystkim jego wrotom
zwigzane s3 ze soba ukladem réwnan liniowych. Ogdlnie, dla M-wrotnika uklad
ten mozna zapisa¢ w postaci:

L =YnUi+ YU+ ...+ YimUn
L =Y Ui + YU+ .. .+ Yor Upr

(3.8)
Ing = YaniUs + YaroUs + .. 4+ Yy Uy
Uogdlniona macierz admitancji:
Yu Y2 ... Yy
Yor Yo ... You
Y= | o (3.9)
Yair Yae .. Yuwm

wiagze ze sobg napiecia i prady wszystkich rodzajéw uwzglednianych na wrotach
wielowrotnika. Jej elementami sg submacierze Y,,:

n vy .. g,

I/2‘112’ Y2q2p v }/2(1]6;) )
Ygp = | oo (3.10)

Y¥a Yag Yianp

o Ng wierszach i Np kolumnach, gdzie N¢ i Np oznaczaja liczbe rodzajéw
uwzglednianych odpowiednio na ¢- tych i p- tych wrotach.

W obydwu rozwazanych wielowrotnikach, pokazanych na rys. 3.11i 3.3, wy-
rézni¢ mozna obszar V, do ktérego dolaczone sa falowody tworzace ramiona wyj-
$ciowe. Znalezienie elementéw uogdlnionej macierzy admitancji takich wielowrot-
nikéw wymaga wyznaczenia w obszarze V pola elektromagnetycznego pobudzo-
nego przez rodzaje wystepujace na wszystkich jego wrotach. Scidlej moéwiac, w
obszarze V pobudza si¢ pole za posrednictwem poprzecznej skladowej pola elek-
trycznego kazdego rodzaju wystepujacego na okreslonych wrotach, gdy pozostale
wrota sg zwarte. Elementy uogdlnionej macierzy admitancji oblicza si¢ sie wyko-
rzystujac warunek ciaglosci pola w plaszczyznach tworzacych wrota i rozwijajac
skladowe styczne wyznaczonego pola magnetycznego w szeregi Fouriera (3.5).
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Nie wszystkie elementy uogélnionej macierzy admitancji wielowrotnika sg
urojone nawet gdy jest on bezstratny i odwracalny. Elementy Y27 dla wskaZni-
kéw n odpowiadajacych rodzajom tlumionym sg rzeczywiste. Urojone sg tylko
elementy Y,’¥ odpowiadajace rodzajom podstawowym.

W przypadku dwuwrotnika pokazanego na rys. 3.3 , wyznaczenie pola elek-
tromagnetycznego w obszarze V, a tym samym i elementéw uogélnionej macie-
rzy admitancji, nie stwarza zadnych trudnosci. Obszar V stanowi bowiem na-
turalne przedluzenie jednego lub drugiego falowodu, za pofrednictwem ktdrego
pole jest pobudzane. Podobna sytuacja wystepuje takze w przypadku tréjwrot-
nika z rys. 3.1, gdy pole pobudzane jest od strony wrét 1 i 3 . Do wyznaczenia
pola w obszarze V od strony wrét 2 uzyto metody wariacyjnej. Metoda ta po-
zwala latwo wyznaczyé wspdtczynniki w szeregach aproksymujacych pole w ob-
szarze V przez rozwiazanie ukladu algebraicznych réwnai liniowych wzgledem
tych wspétczynnikéw. W omawianym przypadku, dzigki ortogonalnoéci rodzajéw
EH,, uzytych do aproksymacji pola w obszarze V, otrzymuje si¢ szczegélnie pro-
sta postaé tych réwnaf, gdyz macierz wspétczynnikéw przy niewiadomych jest
diagonalna.

Konwencjonalng macierz admitancji wielowrotnika, wiazaca ze soba napigcia
i prady dla fal rodzaju podstawowego, wyznacza si¢ z macierzy uogdlnionej wyko-
rzystujac warunek, ze Zrédtem fal wyzszych rodzajéw w falowodach dolaczonych
do obszaru V jest tylko wielowrotnik. Oznacza to, ze w falowodach dolaczonych
fale wyzszych rodzajéw ,poruszaja si¢” tylko w kierunku - od wielowrotnika,
a miedzy odpowiadajacymi im pradami i napigciami zachodzi zwiazek iy = —uy.
Znak minus wynika z faktu, Zze prad ¢, skierowany jest przeciwnie niz porusza-
jaca sig fala tzn. w kierunku - do wielowrotnika. Problem wyznaczenia konwencjo-
nalnej macierzy admitancji sprowadza si¢ w rezultacie do problemu rozwigzania
ukladu rzeczywistych, algebraicznych réwnai liniowych, aby napiecia odpowia-
dajace pobudzonym, wyzszym rodzajom wyrazi¢ jako kombinacje liniowe napieé
odpowiadajacych rodzajom podstawowym.

Warto przypomnieé, ze elementy konwencjonalnej macierzy bezstratnego wie-
lowrotnika odwracalnego, a wigc takze tréjwrotnika z rys. 3.1 i dwuwrotnika
z tys. 3.3 , s3 czysto urojone.

Do numerycznego obliczania charakterystyk czestotliwoSciowych rozwaza-
nego dzielnika uzyto, napisanego w jezyku FORTRAN, programu dla komputera
PC/AT. Najwazniejszymi segmentami tego programu byly podprogramy wyzna-
czajace wartoéci susceptancji wystepujacych w ukladach zastgpczych z rys. 3.2
i 3.4 . Algorytmy obliczen tych susceptancji oparto na naszkicowanej wyzej me-
todzie ,uogdlnionej macierzy admitancji”. Obydwa podprogramy przetestowano
poréwnujac obliczone przy ich pomocy wartoéci susceptancji z wartosciami obli-
czonymi wg zaleznoéci podanych przez Marcuvitza [6] dla przypadku symetrycz-
nego tréjnika falowodowego w plaszczyinie E oraz zalamania falowodu w plasz-
czyinie E. Réznice obliczonych obiema metodami wartoéci nie przekraczaty 1.5%.
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Dodatkowym sprawdzianem poprawnoéci dzialania podprograméw byla doklad-
nos$¢ spelnienia warunkéw wynikajacych z symetrii wielowrotnikéw. W przypadku
tréjnika warunki te sprowadzaja sie do spelnienia réwnosci By = By i Bg = 0
(dla oznaczen jak na rys. 3.2), a dla polaczenia falowodéw pod katem prostym
- réwnoéci By = B (dla oznaczen jak na rys. 3.4). Stwierdzono, ze powyisze
réwnosci byly spelnone z dokladnoscia do 6-7 cyfr znaczacych.

Obliczone przy pomocy opracowanego programu charakterystyki czestotli-
wosciowe dzielnika z 14 wyjSciami wykazywaly réznice dochodzace do 2 dB w
stosunku do parametréw dzielnika wyznaczonych na podstawie najprostszego,
impedancyjnego ukladu zastepczego pokazanego na rys. 2.2. Maksymalne réz-
nice wystepowaty dla ostatnlego wyjscia, najbar dziej oddalonego od wejscia dziel-
nlka

4. PROJEKTOWANIE DZIELNIKA

W oparciu o program obliczajacy charakterystyki czestotliwosciowe dzielnika
opracowano program wyznaczajacy jego wymiary dla zadanych wartoéci wspdl-
czynnikéw podzialu mocy. Program ten, dzialajacy na zasadzie optymalizacji
wymiaréw dzielnika w celu uzyskania parametréw mikrofalowych maksymalnie
zbliZonych do wartoéci zadanych, pozwala na projektowanie dzielnika wytwarza-
Jjacego zadany rozklad sygnaléw wyjsciowych. Uzyta w programie optymalizuja-
cym funkcje celu utworzono w taki sposéb, aby osiaggala minimum réwne zeru
w przypadku dzielnika idealnego tzn. dzielnika, ktérego WFS (wspdlczynnik fali
stojacej) wejsciowy jest réwny jednosci, a wspélczynniki podzialu mocy sa stale
i réwne zadanym w calym pasmie pracy dzielnika. Zmiennymi niezaleznymi funk-
cji celu, wzgledem ktérych w procesie optymalizacji poszukiwane jest jej mini-
mum, 83 wysokodci i dlugo$¢ odcinkéw falowodéw zawartych miedzy sasiednimi
wyjsciami dzielnika oraz wysoko$¢ falowodu wejsciowego, zredukowane wzgledem
wysokosci falowodéw wyjsciowych.

Opracowany program, oparty na procedurze optymalizujacej Hooke’a-
Jeevesa, umozliwil zaprojektowanie 14 - to wyjéciowego dzielnika, w ktérym roz-
klad amplitud sygnaléw wyjsciowych okreslony wzorem:

a. a + b cos® -—2k
k= 22n—1

E=1,2,...n (4.1)

gdzie a i b oznaczaja stale (cosinus kwadrat na piedestale), pokazany jest na
rys. 4.1.

Poprawno$¢ przeprowadzonych obliczen potwierdzily badania dwdéch wyko-
nanych egzemplarzy zaprojektowanego dzielnika, pracujacych w pasmie L. Po-
miary charakterystyk dzielnika przeprowadzono za pomoca automatycznego ana-
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Rys. 4.1. Rozklad amplitud sygnaléw wyjsciowych zaprojektowanego, 14-to wyjsciowego
) dzielnika

lizatora obwodéw mikrofalowych firmy Hewlett—Packard. Ze wzgledu na duza
wrazliwoéé wspétezynnikéw podzialu mocy na niedopasowanie ramion wyjécio-
wych dzielnika, w pomiarach uzywane byly specjalnie w tym celu opracowane
obcigzenia oraz sprzegacze kierunkowe. WFS obciazen nie przekraczal 1.02, a tor
gléwny sprzegaczy kierunkowych mial WFS tak maly, ze nie udalo si¢ go zmierzy¢
za pomoca dostepnych uktadéw pomiarowych.

Rozbieznoséci miedzy policzonymi i zmierzonymi charakterystykami wspél-
czynnikéw podzialu mocy nie przekraczaja wartoéci 0.25 dB. Mozna przy tym
zaobserwowaé ze réznice te rosna w miare oddalania sie od wejscia dzielnika tzn.
na ogél sa tym wieksze im wyjscie dzielnika poloZone jest dalej od jego wejscia.
Wiynika to z szeregowej struktury dzielnika, ktéra ma te wade, Ze na charaktery-
styke sprzeZenia k-tego wyjscia maja wplyw przebiegi charakterystyk sprzg¢zenia
wszystkich wyjéé poprzedajacych.

Na rys. 4.2. pokazano przykladowo przebieg zmierzonych i obliczonych cha-
rakterystyk sprzezenia drugiego, 6smego i czternastego (ostatniego) wyjécia dziel-
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nika odniesionych do sprzezenia pierwszego wyjécia, w pasmie czestotliwoéci o sze-
rokoéci wzglednej ok. 10%. Jak widaé, najwigksze réznice migdzy zmierzona i ob-
liczong charakterystyka sprzezenia wystepuja dla ostatniego wyjscia.
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Rys. 4.2. Przebieg zmierzonych i obliczonych charakterystyk sprzezenia drugiego, ésmego
i czternastego wyjscia dzielnika odniesionych do sprzgzenia pierwszego wyjscia, w pasmie
czestotliwodci o szerokosci wzglednej ok 10%

Charakterystyki sa do$¢ plaskie w funkcji czestotliwosci (skala decybelowa,
na rys. 4.2 jest celowo rozciagnieta), przy czym stalo$¢ sprzezenia w pasmie
pracy jest tym lepsza im wyjécie polozone jest blizej wejscia dzielnika. Na rys.
4.3 pokazano obliczona i zmierzona charakterystyke WEFS-u na wejéciu dziel-
nika.

Rozbieznoé¢ miedzy obliczonymi i zmierzonymi warto§ciami WFS-u jest naj-
wigksza dla dolnej czesci pasma pracy gdzie dopasowanie dzielnika jest bardzo
dobre.- Spowodowane jest to prawdopodobnie duzymi bledami pomiaru matych
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Rys. 4.3. Zmierzona i obliczona charakterystyka WEFS-u na wejéciu dzielnika

wartoéci WFS-u. Zmierzona i obliczona, maksymalna warto§¢ WFS-u wejSciowego
dzielnika w pasmie pracy nie przekracza 1.06.
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J. GORZKOWSKI

ANALYSIS AND DESIGN OF WAVEGUIDE DIVIDER FORMING OUTPUT SIGNALS
WITH AMPLITUDES WHICH PROPORTION ARE GIVEN

Summary

The waveguide divider formed by nonsymmetric E-plane Tee junctions is considered. On
base of the simplificated equivalent circuit of the divider formulas for calculation approximate
dimensions of divider for given coeficients of power division were derived. Exact dimensions
are calculated by aid of the optimalization program where the influence of the electromagnetic
field’s inhomogeneities in waveguides’ junctions is taken into account. The objective function
use in program have minimum when the divider is matched and amplitudes of output signals
have desirable distribution. The numerical results agree very well with the experinental values.



KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACJI, 1994, 40, z. 2, ss. 233—-247

621.319.1
621.314.2.042

Ceramiczne ferroelektryki perowskitowe
o péiprzewodnikowym i metalicznym
przewodnictwie elektrycznym

ZYGMUNT SUROWIAK, DARIUSZ KRAWCZYK |

Instytut Problemdw Techniki, Uniwersytet Slgski

EVGENIJ G. FESENKO

Instytut Fizyki, Uniwersytet Rostowski, Rostéw nad Donem

Otrzymano 1994.08.15

Autoryzowano do druku 1994

Przedstawiono jako$ciowy model przejicia ceramicznych ferroelektrykéw pe-
rowskitowych od stanu dielektrycznego do stanu péiprzewodnikowego oraz do stanu
przewodnictwa elektrycznego typowego dla metali. Na przykladzie tworzyw cera-
micznych BaTiO3 i SrTiO3 przedstawiono metody zwickszania przewodnictwa elek-
trycznego dielektrycznych perowskitéw oraz przeanalizowano na poziomie mikro-
skopowym fizyczne mechanizmy, prowadzice do wzrostu koncentracji swobodnych
noénikéw ladunku elektrycznego w tych materialach. Wnioski wynikajace z teore-
tycznej analizy proceséw transportu elektrycznego w modelowych ferroelektrykach,
jakimi sg BaTiOg3 i SrTiOg, zweryfikowano za pomoca badan eksperymentalnych;
uzyskano dobra zgodnosé teoretycznego modelu z rezultatami doswiadczalnymi.
Wazrost przewodnictwa elektrycznego BaTiOz i SrTiOz uzyskiwano poprzez ich
domieszkowanie oraz redukcje tlenowa w wyniku obrdbki termiczno-préiniowej.
Badania opornosci elektrycznej prowadzono w zakresie temperatur 4.2-300 K.

1. WPROWADZENIE

Materialy o idealnej strukturze typu perowskitu (CaTi)O3) i o odealnym
skladzie stechiometrycznym (ABOj;) ze wzgledu na przewodnictwo elektryczne
zalicza si¢ do dielektrykéw. Otrzymanie takich idealnych perowskitéw w formie
monokrysztaléw, lub polikrysztaléw jest w praktyce bardzo trudne. Najczesciej
tego typu zwiazki tlenowooktaedryczne charakteryzuja sie pewnymi odstepstwami
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od skladu stechiometrycznego (np. wakancjami anionowymi lub kationowymi)
i (lub) deformacja idealnej struktury perowskitowej. Charakterystyczny dla pe-
rowskitéw znaczny izomorfizm, tatwos$é odchylen od stechiometrii i latwoéé naru-
szenia translacyjnej symetrii pozwalaja sterowad ich wlasciwoéciami fizycznymi
(przez dobdér warunkéw technologicznych oraz domieszkowanie). Dlatego tez re-
alne perowskity (zaréwno monokrysztaly jak i materialy ceramiczne) moga wy-
kazywaé wiele unikalnych wlasdciwosci elektrycznych (piezoelektryki, piroelektryki
ferro- lub antyferroelektryki), magnetycznych (ferromagnetyczne ferroelektryki),
optycznych, elektrooptycznych, cieplnych itd. [1-2].

Od wielu lat w rodzinie perowskitéw szczegdlne zainteresowanie wywoluja
zwiazki o wlasciwosciach ferroelektrycznych. Krystalochemiczne nwarunkowania
stanu ferroelektrycznego w perowskitach autorzy przedstawili juz wczeéniej w pra-
cach [3-4].

Ferroelektryki tlenowe o strukturze typu perowskitu (F-TSP) w zaleznosci
od skladu chemicznego i stopnia doskonalo$ci struktury krystalicznej moga mieé
wlasciwoéci typowe dla nieliniowych dielektrykéw lub wlagciwosci pélprzewodni-
kowe [5]. Wiekszoé¢ F-TSP pod wzgledem przewodnictwa elektrycznego zajmuje
obszar posredni pomiedzy typowymi dielektrykami i pdlprzewodnikami, zacho-
wujac sie jak ,példielektryki”, badz pélprzewodniki o szerokiej przerwie energe-
tycznej [6].

Badania nad przewodnictwem elektrycznym i innymi zjawiskami transportu
noénikéw tadunku w F-TSP zostaly skoncentrowane gléwnie na modelowym zwia-
zku, jakim jest tytanian baru (BaTiOs) [7-10]. Natomiast badania nad mozli-
wosdciag wystapienia w F-TSP stanu nadprzewodnictwa wysokotemperaturowego
(HTS) prowadzone byly przede wszystkim na przykladzie tytanianu strontu
(SrTiOs3) [np. 11-12] lub zwiazkéw o warstwowe] perowskito-podobnej strukturze
typt Am—1BizBOsm4s [np. 13-15].

Pomimo, iz na temat przewodnictwa elektrycznego F-TSP ukazalo sie do-
tychczas ponad 1500 prac, a w tym kilka obszernych monografii, to w dalszym
ciagu teoria tego zjawiska jest jeszcze slabo zaawansowana. Zaden z opracowa-
nych modeli dotyczacych przewodnictwa elektrycznego F-TSP nie wyjaénia w za-
dawalajacym stopniu catoksztaltu zaobserwowanych faktéw doswiadczalnych [6].
Problemem podstawowym jest nadal okre$lenie natury noénikéw ladunku i me-
chanizmu przewodnictwa elektrycznego. Dzisiaj mozna juz wprawdzie odpowie-
dzie¢ na pytanie czy przewodnictwo elektryczne F-TSP ma charakter jonowy czy
elektronowy, samoistny, czy domieszkowy, lecz w dalszym ciagu brak jest pelnego
opisu w skali mikroskopowej mechanizmu przejécia dielektrycznego perowskitu
w stan pdlprzewodnikowy.

Autorzy niniejszej pracy w oparciu o badania wlasne oraz dane literaturowe
podjeli probe opisu mechanizmu przejScia dielektrycznych perowskitéw w stan
pélprzewodnikowego, a nastepnie w stan metalicznego przewodnictwa na przy-
kladzie ceramicznych materialéw BaTiO3 i SrTiO3. Oddzielnego potraktowania
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wymaga problem wytworzenia w perowskito-podobnych zwiazkach stanu HTS
(zagadnieniu temu po$wiecona bedzie oddzielna praca).

Problematyka niniejszej pracy obok aspektow czysto poznawczych ma réw-
niez duze znaczenie dla praktycznych zastosowan F-TSP w elektronice i elek-
trotechnice. Wykazano bowiem juz dawno [np. 6], Ze swobodne no$niki ladunku
elektrycznego wywieraja zasadniczy wplyw na wlasciwosci ferroelektryczne pe-
rowskitéw. W makroskopowym ujeciu wplyw ten sprowadza sie do ekranowania
polaryzacji spontanicznej ( P;). W wyniku ekranowania swobodne noéniki ladunku
wplywaja na efektywna wartos¢ polaryzacji spontanicznej, na parametry procesu
przepolaryzowania F-TSP w zewnetrznym polu elektrycznym (pole koercji, czas
przepolaryzowania) oraz na zachowanie F-TSP pod wplywem zmian tempera-
tury (punkt Curie, efekt piroelektryczny) i zewnetrznych naprezen mechanicznych
(efekt piezoelektryczny) [2]. Duza koncentracja swobodnych noénikéw ladunku
elektrycznego moze w niektorych przypadkach ogranicza¢ mozliwos¢ praktycz-
nego wykorzystania F-TSP (np. jako ferroelektrycznych elementéw pamieci), lecz
moze réwnoczesnie sprzyja¢ innym zastosowaniom tych materialéw w elektro-
nice (np. jako ferroelektrycznych fotoprzekaznikéw i fotopowielaczy, termistoro-
wych miernikéw temperatury, elementéw ferroelektryczno-pélprzewodnikowych
typu FEFED, pozystorowych ogranicznikéw natezenia pradu elektrycznego itd.).

2. MODEL TEORETYCZNY

2.1. PEROWSKITY Z WAKANCJAMI

Ferroelektryki tlenkowe o strukturze typu perowskitu (F-TSP) i o malej
koncentracji defektéw charakteryzuja sie stabym przewodnictwem elektrycznym
(0 ~ 10713Qlecm™1). Obok slabego przewodnictwa jonowego takie F-TSP wy-
kazuja réwniez slabe samoistne przewodnictwo elektronowe, polegajace na przej-
§ciach elektronéw z pasma walencyjnego do pasma przewodnictwa [2].

Elektryczne przewodnictwo wlaéciwe o takich materialéw wyraza sie réwna-
niem:

o = eny, (1)
gdzie:
e — ladunek elementarny,
n — koncentracja swobodnych noénikéw ladunku elektlycznego
p — ruchliwos$é swobodnych noénikéw ladunku elektrycznego
(k=% [m2v~1s~1], gdzie v predkosé poruszania sie ladunku w ze-
wnetrznym polu elektrycznym F).

Szerokos¢ przerwy energetycznej w dielektrycznych F-TSP jest duza (E,

3 eV) a w zwiazku z tym koncentracja réwnowagowych noénikéw ladunku jest
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bardzo niska (n ~ 10° cm™3). Réwniez ruchliwoéé elektronéw jest bardzo matla
(p =~ (107 — 1071) cm?V~1571), co wskazuje na polaronowy mechanizm prze-
wodnictwa elektrycznego [7]. ‘

W przypadku F-TSP z defektami punktowymi, a wiec. praktyczme we wszyst-
kich materiatach polikrystalicznych, w temperaturach nizszych od 873 K ma miej-
sce przewodnictwo elektronowe, uwarunkowane istnieniem w paémie wzbronionym
lokalnych pozioméw energetycznych. Poziomy te zwiazane sa przede wszystkim
z samoistnymi punktowymi defektami struktury, wéréd ktérych gléwna role od-
grywaja wakancje (V) i domieszki.

Nie kazdy jednak mechanizm tworzenia sie wakancji w polozeniach A(Vy)
perowskitu ABOg3 prowadzi do powstania pozioméw lokalnych w przerwie wzbro-
nionej. I tak np. w przypadku podstawieft do BaTiO3 w podsieé¢ Ba? * jonéw A3 +
lub w podsieé Ti*t jonéw B® T o koncentracji wiekszej od 1 % at. powstaja obo-
jetne elektrycznie struktury z wakancjami w potozeniach A. Ich wzory chemiczne
przedstawi¢ mozna nastepujaco:

BaZ t , A3 +Ti* +02 - lub  Balf, Tii +B®+02 - (2)

Zwiazki takie charakteryzuja sie wlasciwosciami dielektrycznymi.

Koncentracja wakancji, wywolanych modyfikowaniem BaTiOs, moze by¢ bar-
dzo wysoka, lecz nie zmienia to stabilnodci struktury perowskitu. Wzrost wakancji
wywolany by¢ moze poprzez podgrzewanie F-TSP do temperatur przewyzszaja-
cych 1073-1273 K. W zwiazkach ABO3 wakancje jako nie obsadzone wezly od-
powiednich podsieci, przyjeto oznaczaé nastepujaco: Va, Vg, V. Badania eks-
perymentalne wykazaly, ze dla F-TSP charakterystyczne sa przede wszystkim
wakancje Vo, wakancje Vg powstaja w iloSciach niewielkich, a V5 maja mala
koncentracje w niedomieszkowanych F-TSP na bazie Ba, Sr i Ca, zaé bardzo duza
— w F-TSP zawierajacych Pb lub Cd. Domieszkowe przewodnictwo elektryczne
w F-TSP jest dominujace w przypadku podstawien w podsiecie kationowe jonéw
o innej wartoSciowosci.

Sterowanie koncentracja wakancji oraz kontrolowane domieszkowanie sg pod-
stawg wszystkich znanych metod zmiany przewodnictwa elektrycznego F-TSP.
Szczegdlnie wysoka koncentracja nosnikéw tadunku elektrycznego charakteryzuje
nadprzewodniki (NP). Stad tez w trakcie poszukiwai nowych NP w rodzinie F-
TSO otrzymano materialy o pélprzewodnikowym, a nawet o metalicznym typie
przewodnictwa elektrycznego. :

Efektywna metoda wytwarzania wakancji jest obrdbka termiczno-prozniowa
(TPP). Stosujac ja mozna podwyzszy¢ przewodnictwo elektryczne niektérych F-
TSP o 11-12 rzedéw wartoSci. Najczesciej spotykanymi defektami w zreduko-
wanych F-TSP sa kompleksy utworzone z wakancji tlenowej (Vo) oraz dwéch
sasiadujacych z nig jonéw B. W miare wzrostu koncentracji Vo odpowiadajace
defektom poziomy lokalne w pasmie wzbronionym rozmywaja sie i przekrywaja
z dnem pasma przewodnictwa. W konsekwencji poziom Fermiego (Er) przemiesz-
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cza sie z pasma wzbronionego do pasma przewodnictwa, tzn. nastepuje zwyrod-
nienie pélprzewodnika.
Jesli przyjaé, ze ubytek masy prébki BaTiOs poddanej TPO wiaze sig z ubyt-
kiem tlenu, to zmiane koncentracji Vo mozna okredli¢ nastepujaco:
Am Ny
AVg = — - ———, 3
© m Mg 3)

gdzie:
Am
m

— wzgledna zmiana masy prébki poddanej TPO;
o — gestosé probki;
N, — stala Avogadra;
My — masa czasteczkowa tlenu.

Zmianie koncentracji Vo towarzyszy zmiana koncentracji elektronéw swobod-
nych:

An = 2AV, (4)
Wynika z tego, ze dla otrzymania zwyrodnialego gazu elektronowego (n = 5 x
10 e¢m~3) w pélprzewodnikowym BaTiO; nalezy wytworzyé 0.03 % deficyt
tlenu. Natomiast metaliczne przewodnictwo (n > 5 x 10** cm~—3) moze byé osia-
gniete przy 0.5 % ubytku tlenu.

W F-TSP z ulatniajacym si¢ jonem A (np. w perowskitach PbZrO3 i PbTiO3
zawierajacych Pb) powstaja kompleksy utworzone z wakancji V 5 i otaczajacych te
wakancje jonéw tlenu. W tym przypadku przewodnictwo elektryczne ma charakter
dziurowy.

Strukture perowskitu ma réwniez SrTiOsz. Zwiekszajac koncentracje nosni-
kéw ladunku elektrycznego poprzez redukcje tlenu mozna wytworzy¢ w nim nawet
stan nadprzewodnictwa w temperaturze 0.05-0.06 K. Podobna metoda starano
sie otrzymaé nadprzewodniki na bazie innych F-TSP [np. 16].

2.2. MECHANIZMY PRZEJSCIA F-TSP DO STANU POLPRZEWODNIKOWEGO
I METALICZNEGO

Rozpatrzymy teraz bardziej szczegélowo mechanizm przejscia dielektrycz-
nych F-TSP w stan péiprzewodnikowego i metalicznego przewodnictwa elektrycz-
nego poprzez zwickszenie koncentracji swobodnych nosnikéw tadunku elektrycz-
nego.

Do najczesciej stosowanych metod zwigkszania koncentracji swobodnych no-
$nikéw tadunku zaliczy¢ mozna:

a) procesy redukcji tlenowej;

b) podstawianie do sieci krystalicznej obcych atoméw (M) o wartodciowosci
przewyzszajacej wartosciowoé¢ atoméw wlasnych (sterowanie wartoSciowo-
§cia moze zwigkszy¢ przewodnictwo elektryczne pdlprzewodnika o 10-11 rze-
déw wartosci [7]).

Bardzo efektywne sa réwniez kombinacje obydwu metod.
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Tablica 1
Typy reakcji podstawienia (1—4) kationéw M
w miejsce kationéw A i (lub) B oraz reakcja redukecji (5)
Stosunek Stosunek promieni Reakecje podstawienia
warto$ciowosci jonowych dla £ < 0.005
APFBH 0L 4 xM3t — AZF MEFBiH ()02 —
Nm > Na Ra =RMm > Rp 2+x ;3+ 4+ p3+2-
— AT M BT BiTO;

AMTB* Ol +xMPF — APTBIT Mit(e);0IT —
24 nd+ 3+3g5+ 22—
— AZYBIY, BRIt MITOL

APFTBHOIT 4 xMPT — AZFBIT M3t(e)s O
— APBIT Mitol-

Nm > N Ra >Rum~Rp

Nm > Np Ra > Rm = Rp

APTBY 02T 4 xM®t - AZFBEE MOH(e); 027 —

Nm > Np Ra > RMm =~ Rp _
— A?*B}t, BIFME+Ol

Reakcja redukeji:
ATFBHOIT —x0 — A B (e); 022 —
2 4+ 3+ 2
— A?TBiT, BSTVa, 027
gdzie Va — wakancja anionowa

Schemat proceséw prowadzacych do zwiekszenia koncentracji noénikéw la-
dunku elektrycznego przedstawiono w tabeli 1. Za podstawe rozpatrzenia tych
proceséw przyjeto zwiazek chemiczny o ogdlnym wzorze A% +B4 + O2 ~ o struktu-
rze typu perowskitu. W tabeli uwzgledniono stosunki warto§ciowosci (N A, N, Nm)
i promieni jonowych (Ra,RB, Rm) kationéw zastepowanych (A, B) oraz zastepu-
jacych (M). Schematy reakcji dotycza tylko jednego przypadku zmiennych war-
toéciowosci, a mianowicie kationéw B* * i M*°. Dzieki zmiennej wartosciowosci
kationéw B4 *+ i M*® spelniony jest jeden z gtéwnych warunkéw stabilnoéci struk-
tur typu perowskitu, a mianowicie warunek obojetnosci elektrycznej [1, 4].

W charakterze materiatu badafi réwniez w tym przypadku wybraliémy
BaTiOs i SrTiO3. Podwyzszenie wartosci przewodnictwa elektrycznego BaTiO;
0 9-11 rzeddéw wielko$ci metoda wprowadzenia odpowiednich modyfikatoréw bylo
po raz pierwszy uzyskane w pracy [17]. Przeprowadzone przez nas badania doty-
czace wplywu réinorodnych modyfikatoréw na przewodnictwo elektryczne
BaTiO3 wykazaly, ze w przypadku zastepowania jonéw Ba? * najbardziej efek-
tywny wplyw na o maja jony Y3+, La® *, Sm3 * i inne lantanowce, sklonne do
koordynacji o liczbie 12, za$ przy zastosowaniu jonéw Ti* * najbardziej efektyw-
nym jest jon Sb® +, sktonny do koordynacji o liczbie 6.

Naruszenie neutralnosci elektrycznej struktur BaTiOs lub SrTiOs3, w czasie
wprowadzenia do nich malej ilosci kationéw o wyzszej wartodciowoéci przy nie-
obecnosci jakichkolwiek wakancji, jest kompensowane w wyniku powstawania tej
samej liczby jonéw Ti® *. Duze przewodnictwo elektryczne w tym przypadku jest
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uwarunkowane wymiang elektronéw pomiedzy Ti* ¥ i Ti® *. Analogiczny mecha-
nizm przywrécenia neutralnosci elektrycznej ma miejsce réwniez w przypadku
redukeji tlenowej.

Zgodnie z tabela 1 dla domieszkowanego BaTiO3 mozna zapisaé nastepujace
reakcje przej$é do stanu obojetnego elektrycznie:

Ba? *Tit 702 ~ 4 xM3 * — Ba? * M3 *(e)l ~Ti* 03 ~ —

— Bal tM3+Ti{ T2 Y02 5 (5)
Ba? *Ti* +02 = + xM® + — Ba® *Ti} 1 M *(e)l “02 ~ —
— Ba? *Ti{ 5 T3 *ME Y03 . (6)

Reakcje takie moga mieé¢ miejsce jesli promienie jonowe domieszek M3 * i M5 *
sa odpowiednio bliskie promieniom jonowym Ba? * i Ti* *+. :
W przypadku redukcji BaTiOs proces neutralizacji elektrycznej przebiega
nastepujaco: ‘
BaZ *Ti* 0% ~ — x0O — Ba? *Ti* *(e);,7 03 —
— Ba? TTihT,, Tij} (Vo)x 035 (7)

Analogiczne réwnania (5)—(7) mozna zapisaé dla SrTiO3.

Qv
[S2-cm)

108

104

] ]
0.2 0.4 k(%mol]

Rys. 1. Zaleznoéé elektrycznej opornosci wlasciwej (gy) ceramik BaTiOs od koncentracji (k)
modyfikatora Sms O3 '

Przewodnictwo elektryczne modyfikowanego BaTiOs w sposéb istotny za-
lezny od koncentracji domieszki i osigga maksimum dla 0.1-0.3 % at. Ze wzro-
stem koncentracji jonéw domieszki (od zera do wyzej podanej wartoéci) w struk-
turze BaTiO3 nie powstaja wakancje w zadnej podsieci, a liczba noénikéw la-
dunku elektrycznego zwigksza sie. Widoczne to jest na przykladzie ceramicznego
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BaTiO3 domieszkowanego Sm (rys. 1). Przy dalszym wzroscie koncentracji mody-
fikatoréw zwieksza sie¢ prawdopodobiefistwo formowania roztworu statego, w kto-
rym atomy M podstawione sa w miejsce Ba. W takim przypadku obojetnosé
elektryczna struktury zachowana jest bez zmiany wartoSciowosci przemiennych
jonéw Ti; stad tez nie obserwuje sie wyraZnego wzrostu przewodnictwa elek-
trycznego, ktére zachowuje warto$¢ charakterystyczna dla nie modyfikowanego
BaTiOs. Przy wzroscie koncentracji modyfikatoréw sfery oddzialywania centréw
domieszkowych przekrywaja si¢ i nastepuje przejscie od kompensacji elektronowej
do jonowej samokompensacji. I tak np. w BaTiO3 jony lantanu wywoluja powsta-
wanie wakancji Ba bez podwyzszenia koncentracji swobodnych noénikéw tadunku
elektrycznego. PrzejsScie do kompensacji jonowej zalezy od warunkéw powstawania
wakancji w konkretnych F-TSP. Na przyklad w F-TSP zawierajacych oléw przy
modyfikowaniu ich lantanem lub niobem ulatwiony jest proces powstawania wa-
kancji Vpy,, a tym samym wzrasta mozliwoé¢ kompensacji jonowej. Oznacza to, ze
domieszki takie nie wywoluja wzrostu przewodnictwa elektrycznego PbTiO3. W
BaTiOj i SrTiOg3, gdzie proces powstawania wakancji V jest utrudniony, wzra-
sta mozliwo§é kompensacji elektronowej. Stad tez domieszkowanie tych F-TSP
niobem (do 0.5 % at.) pozwala zwiekszy¢é pierwotne przewodnictwo elektryczne
0 9-10 rzedow wielkosci.

3. EKSPERYMENTALNA WERYFIKACJA MODELU TEORETYCZNEGO

W niniejszej pracy dla otrzymania pélprzewodnikowego BaTiO3 stosowano
domieszki o koncentracji nizszej od 0.5 % at. Do badan przygotowano ceramiczne
materialy o nastepujacych sktadach chemicznych:

Ba;_ M2 *Ti* t02 - i Ba? *Tit M3 +02 -, (8)

gdzie:
M3+ —La®t,Sm®+, Y3+ In®+, Bi®+;
M® + — §b° +;
z — okresla koncentracje kationéw M (wartosci podano w tabeli 21 3).
Przygotowano dwie serie materialéw: o skladzie stechiometrycznym i z wa-
kancjami Vg,. Analogiczne prébki byly otrzymane na bazie SrTiO3 modyfiko-
wanym Y3 * i Sm® *. Synteza mieszaniny skladnikéw wyjsciowych z modyfika-
torami prowadzona byla metodg reakcji w fazie stalej w temperaturze 1423 K,
w czasie 5 h, w atmosferze powietrza. Badania struktury metoda mikroanalizy
rentgenowskiej wykazaly we wszystkich przypadkach, zZe otrzymane materialy sa
monofazowe i nalezg, do rodziny perowskitéw. Do syntezy uzyto materialéw o na-
stepujacym stopniu czystosci: BaCO3 — chemicznie czysty, StTiO3 — czysty do
analizy, TiO, — spektralnie czysty, pozostale — czyste.
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Tablica 2

Elektryczny opér wlasciwy modyfikowanej ceramiki BaTiOg
w T = 300 K (w zakresie koncentracji nie naruszajacych
elektrycznej obojetnosci struktury)

Modyfikator ¢v [Slcm] Warunki TPO gv [Q2cm]
Pierwiastek | k [% at.] | przed TPO | T [K] | ¢ [h] | p [Pa] | po TPO
— 0 4 x 1010 1200 4 1.73 1.09
0.067 1.09 x 10° 1473 4 1.73 1.20
0.13 2.14 x 101° | 1473 4 1.73 2.03
La 0.20 7.72 x 108 1473 4 1.73 1.20
0.27 5.09 x 10° 1473 4 1.73 0.97
0.33 1.02 x 1010 | 1473 4 1.73 2.30
0.067 2.9 x 10° 1473 1 1.47 2.60
0.13 1.5 x 10% 1473 1 1.47 2.70
Sm 0.20 3.0 x 1010 1473 1 1.47 5.80
0.33 7.12 x 10° 1473 1 1.47 2.90
0.067 1.46 x 1010 | 1548 4 1.87 1.00
0.13 2.41 x 101t | 1548 4 1.87 0.74
Y 0.20 1.90 x 10% 1548 4 1.87 1.00
0.27 7.34 x 103 1548 4 1.87 0.44
0.33 5.05 x 103 1548 4 1.87 0.55
0.067 5.22 x 10° 1473 4 1.73 1.10
0.13 3.72 x 10° 1473 4 | 173 3.70
In 0.20 8.67 x 10° 1473 4 1.73 3.10
0.27 1.11 x 1010 | 1473 4 1.73 2.30
0.33 4.13 x 10° 1473 4 1.73 5.40
0.13 1.01 x 107 1473 4 | 1.60 2.30
0.20 4,23 x 1010 | 1473 4 1.60 0.91
Bi 0.27 6.17 x 1010 | 1473 4 | 1.60 1.50
0.33 1.12 x 1011 | 1473 4 1.60 0.91
0.08 1.65 x 1010 | 1473 4 1.60 2.70
0.16 1.87 x 10% 1473 4 1.60 1.10
Sb 0.24 6.15 x 10° 1473 4 1.60 2.70
0.32 ° 1.55 x 1010 | 1473 4 1.60 0.96

Mielenie zsyntetyzowanego materialu prowadzono w kwarcowym mozdzie-
rzu w Srodowisku spirytusu etylowego. Formowanie wyprasek w formie dyskéw
(27 = 10 mm; ~ = 2 mm) odbywalo si¢ pod wplywem dwustronnego, jednoosio-
wego prasowania (do proszku wprowadzono nieznaczne ilosci spirytusu poliwini-
lowego). Spiekanie prowadzono w temperaturze 1673 K, w atmosferze powietrza,
utrzymujac wsad w maksymalnej temperaturze przez 2 godziny. Badanie mikro-
skopowe powierzchni i przeloméw wykazaly, ze otrzymane prébki maja gesto upa-
kowana mikrostrukture z rozmiarami ziaren do 10 pm.
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Tablica 3

Elektryczny opér wlasciwy ceramiki BaTiO modyfikowanej itrem
w T = 300 K (w zakresie koncentracji nie naruszajacych
elektrycznej obojetnoéci struktury)

Modyfikator ov [S2cm] Warunki TPO @v [Qcm]
Pierwiastek | k [% at.] | przed TPO | T [K] | ¢ [h] | p [Pa] | po TPO

0.05 5.53 x 108 1508 4 1.60 2.30
0.10 2.94 x 101° [ 1508 4 1.60 0.27
0.15 1.17 x 108 1508 4 1.60 1.30
0.20 8.74 x 108 1508 4 1.60 3.00

Y 0.25 4.34 x 10% 1508 4 1.60 1.30
0.30 3.27 x 104 1508 4 1.60 1.10
0.35 3.20 x 105 1508 4 1.60 3.50
0.40 1.94 x 1012 | 1508 4 1.60 2.80
0.45 3.46 x 1011 | 1508 4 1.60 2.20
0.50 3.64 x 1011 | 1508 4 1.60 3.60
0.05 5.53 x 108 1473 4 1.87 1.70
0.10 2.94 x 1010 | 1473 4 1.87 0.76
0.15 1.17 x 10° 1473 4 1.87 2.70
0.20 8.74 x 103 1473 4 1.87 2.30

Y 0.25 4.34 x 104 1473 4 1.87 1.40
0.30 3.27 x 104 1473 4 1.87 3.60
0.35 3.20 x 108 1473 4 1.87 1.05
0.40 1.94 x 1612 | 1473 4 1.87 1.40
0.45 3.46 x 101t | 1473 4 | 1.87 1.60
0.50 3.64 x 1011 | 1473 4 1.87 2.40

Celem zwigkszenia iloéci swobodnych nosnikéw ladunku elektrycznego, a tym
samym przewodnictwa elektrycznego otrzymanych prébek ceramicznych, podda-
wano je procesowi redukcji tlenowej poprzez wygrzewanie w temperaturze 1173 K,
w prozni (ciSnienie parcjalne tlenu po, = 0.2666 Pa); w réznych okresach czasu.
Ubytki tlenu z prébek okreslano na podstawie zmiany ich masy po termiczno-
prézniowej obrébce. Zmiana masy kontrolowana byla metoda termograwimet-
ryczng [18]. Ubytek tlenu w komérce w ulamkach jego masy atomowej mozna
wyrazi¢ nastepujaco:

0= é—@ ° %’ (9)
my 16

gdzie:

my — wyjSciowa masa prébki (przed TPO),

Am — ubytek masy tlenu w wyniku TPO,

M — masa czasteczkowa zwigzku F-TSP;
Stopieft redukcji tlenu (K) w komdrce okre§lano w oparciu o wzér:

_Am M

22,100 %. (10)

K my, 48
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Miara I jest procent termodesorbowanego tlenu obliczony wzgledem jego calko-
witej koncentracji w komorce o skladzie stechiometrycznym.

Dla domieszkowanego BaTiO3 otrzymano 6 = 0.01 i K = 0.3 %, za$ dla
domieszkowanego SrTiO3 — § = 0.022i K = 0.7 %.

Whprowadzenie donorowych modyfikatoréw Sm, Y, La i In nie wplywa w spo-
s6b istotny na straty masy BaTiO3 w wyniku TPO, natomiast modyfikatory Sb
i Bi w sposéb wyrazZny zwiekszaja ubytek masy (nawet dwa lub wiecej razy).

Modyfikowanie SrTiO3 pierwiastkami donorowymi Y, Tb, Sm zwigksza uby-
tek masy nieznacznie — maksimum o 30 % (tj. 6§ < 0.013). Przy zmianie kon-
centracji (k) donorowych modyfikatoréw La® +, Sm3 +, Y3 +, Sh3 + wprowadzo-
nych do BaTiO3 stwierdzono wystepowanie minimum funkcji o,(k), gdzie gop —
elektryczny opdr wlasciwy. Rezultat ten potwierdza wyniki badai przedstawio-
nych w pracach [19-20]. Obnizenie elektrycznego oporu wiasciwego BaTiO3 dla
pewnych koncentracji domieszek wynosi 6-7 rzedéw wielko$ci. Natomiast w przy-
padku SrTiO3; modyfikowanego donorami Y, Tb lub Sm, g, obniza si¢ zaledwie
o 1'rzad wielkosci.

Elektryczny opér wlasciwy (p,) jest bardziej czulym parametrem przy okre-
§laniu deficytu tlenu niz ubytek masy prébki (Am). Eksperyment wykazal, ze
TPO przy cisnieniu 1.333 Pa (po, = 0.2666 Pa) i w odpowiednio dobranej tempe-
raturze i czasie wyprazania, opor elektryczny czystych i domieszkowanych BaTiO3
i SrTiO3 mozna zmniejszy¢ o 10-11 rzedéw wielko$ci. Oznacza to, ze wytworzenie
deficytu tlenu jest efektywnym sposobem obnizenia oporu elektrycznego ceramicz-
nych materialéw typu F-TSP.

Przygotowujac probki ceramiczne do pomiaru elektrycznego oporu wlasci-
wego nanoszono na nie metoda rozpylania katodowego elektrody srebrne lub pla-
tynowe. W tabeli 2 przedstawiono wartosci elektrycznego oporu wlasciwego (g,)
ceramicznych prébek BaTiO; modyfikowanych réznymi domieszkami o koncen-
tracji nie naruszajacej elektrycznej obojetnoéci struktury oraz poddanych TPO.
Natomiast w tabeli 3 podane sa rezultaty badai g, prébek BaTiO3 modyfikowa-
nych itrem o koncentracji naruszajacej bilans wartosciowosci. Badania nad zjawi-
skiem Seebecka, polegajace na pomiarze sily termoelektrycznej przy okreélonym
gradiencie temperatury miedzy elektrodami prébki, wykazaly, ze w temperaturze
pokojowej noénikami tadunku w polikrystalicznym BaTiOgz sa elektrony (tak jak
w polprzewodnikach donorowych typu =, lub w metalach).

W lewej czesci tabel 2 i 3 jest widoczne, ze dla kazdego modyfikatora przy
pewnej okreélonej jego koncentracji (k) ma miejsce obniZenie wartoéci g, o 6-7
rzedéw wielkosci w porédwnaniu z elektryczna opornoscia, wlaéciwa prébek wyij-
sciowych (k = 0). W rezultacie poddanie modyfikowanych prébek obrébee termo-
prézniowej (PTO) obserwuje sie dalsze obnizenie wartosci elektrycznego oporu
wlasciwego do wartosci g, = 1-10 Qcm. Tak wiec w wyniku procesu modyfikowa-
nia, a nastepnie procesu PTO mozna obnizyé opér elektryczny polikrystalicznych
F-TSP nawet o 10-11 rzedéw wielkosci.
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Rys. 2. Zaleznosé¢ oporu elektrycznego (R) ceramik BaTiO3 domieszkowanych indem (1,3)
i antymonem (2,4) po termiczno-prézniowej obrébee (T = 1473 K, t =4 h, p = 1.33 Pa (dla
In) i p =1.60 Pa (dla Sb)) od temperatury (T') dla réznych koncentracji In i Sb: 1 — 0.067;

2 —0.16; 3 — 0.13; 4 — 0.24; [ % at.]

- Rys. 3. Zaleznoéé oporu elektrycznego (R) od temperatiry (T') ceramik BaT i03
domieszkowanych lantanem po termiczno-préiniowej obrébce (T = 1473 K, t =4 h,
p = 1.33 Pa) dla réznych koncentracji La: 1 — 0.067; 2— 0.2; 3 — 0.27 [ % at.]

Na rys. 2, 3 i 4 przedstawiono zaleznosci oporu elektrycznego modyfikowanej
ceramiki BaTiO3 od temperatury w zakresie od 300 do 4.2 K. Dla prébek mo-
dyfikowanych indem i antymonem obserwuje si¢ przebieg R(T) typowy dla pdl-
przewodnikéw, tzn. w miare zmniejszania temperatury opdr elektryczny ceramik
wzrasta od kilku do 10%-10* Q (rys. 2). W przypadku modyfikowania lantanem
(rys. 3) w miare zmniejszania temperatury opér elektryczny ceramiki wzrasta nie
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Rys. 4. Zaleznoéé oporu elektrycznego (R) od temperatury (T} ceramik BaTiOg
domieszkowanych itrem po termiczno-prézniowej obrébce (T =1508 K, t =4 h, p = 1.33 Pa)
dla résnych koncentracji Y: 1 — 0.05; 2 — 0.01; 3 — 0.15; 4 — 0.20; 5 — 0.25; 6 — 0.30; 7 —

0.35 [% at.]

wiecej jak o rzad wielkosci, ma miejsce réwniez 111emonotomczna, zmiana R(T).
Opér elektryczny ceramik BaTiOz modyfikowanych itrem p1aktyczn1e nie wzra-
sta wraz z obniZeniem temperatury prébek, tzn., ze zalezno$¢ R(T") dla ceramik
staje sie zblizona do charakterystyk typowych dla przewodnictwa metalicznego

(rys. 4).

4. PODSUMOWANIE

Heterowalencyjne podstawienia w podsieci A i (lub) B perowskitowych ferro-
elektrykéw (ABOj3) oraz redukcja koncentracji tlenu prowadzi do znacznego wzro-
stu przewodnictwa elektrycznego tych dielektrycznych materialéw. Odnosi sie to
szczegblnie do BaTiOs i SrTiO3. Wykazano, ze najefektywniej mozna wplywaé
na przewodnictwo elektryczne BaTiO3 poprzez podstawienia w miejsce Ba® +
jonéw Y3+, La® + i Sm® *+, a w miejsce Ti* * jonéw Sb° * oraz w wyniku re-
dukcji tlenowej wywolanej obrébka termiczno-prézniowa. W przypadku SrTiOs
podstawienia w miejsce Sr? * i (lub) Ti* * innych jonéw nie sa tak efektywne jak
w przypadku BaTiOs, lecz w polaczeniu z obrébka termiczno-prézniowa moga
zwiekszyé koncentracje swobodnych no$nikéw ladunku elektrycznego nawet do
wartoéci 1019-102° cm~3 w temperaturze pokojowej. W odpowiednio niskiej tem-
peraturze (T, ~ 0.7 K) w takim materiale moze mie¢ miejsce przejscie w stan
nadprzewodzacy. Analogiczna sytuacja ma miejsce réwniez w innych perowski-
tach: BaPb_;Bi, O3 (7. =~ 10 K); Ba; _«K;BiO3 (T, =~ 30 K).
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Z. SUROWIAK, E.G. FESENKO, D. KRAWCZYK

THE PEROVSKITE-TYPE CERAMIC
FERROELECTRIC MATERIALS CHARACTERIZED BY SEMICONDUCTIVE
AND METALLIC ELECTRIC CONDUCTION

Summary

The qualitative model of transition of the perovskite-type ceramic ferroelectrics from die-
lectric state to the semiconductive state and to the state of the electric conduction typical for
metals is described. On the basis of the ceramic materials BaTiOz and SrTiOs the methods
of increasing the electric conduction of dielectric perovskites is presented. The physical mecha-
nisms which lead to increasing in free electric charge carriers in those materials were analysed
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thoroughly on the microscopic level. The conclusions issuing from the theoretical analysis of the
electric transport processes in the model ferroelectric mnaterials (BaTiOgz, SrTiOs) have been
examined by experimental investigations; a good consistence between the theoretical model and
the experimental results has been achieved. The increase in the electric conduction of BaTiO3
and SrTiO3 was reached by doping and oxygen reduction in consequence of the thermal-vacuum
treatment. The investigations of the electric resistance were performed within the range of tem-
peratures from 4.2 to 300 K.






KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACIJI, 1994, 40, 2. 2, ss. 249-264

621.315.592:621.315.62
546.3/.9

Ukladowo-zorientowany model statyczny IGBT
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W artykule przedstawiono nowy model statyczny IGBT o duzej dokladnosci
odwzorowania charakterystyk rzeczywistych, przeznaczony do komputerowej symu-
lacji i projektowania ukladéw elektronicznych. Podano zalozenia modeln, jego opis
analityczny dla stalej i zmiennej temperatury oraz zdefiniowano parametry. Omé-
wiono réwniez wlasciwosci oraz niektére wyniki badan i weryfikacji doswiadczalnej
‘tego modeln. :

1. WSTEP

Aktualnie w dziedzinie modelowania IGBT mozna dostrzec dwie drogi roz-
woju:

— jedno lub wielowymiarowe modelowanie w oparciu o parametry fizyczne i tech-
nologiczne, ukierunkowane gléwnie na modyfikacje lub optymalizacje struk-
tury wewnetrznej i parametréw tego przyrzadu [1], (2], [3],

— modelowanie lub makromodelowanie, w oparciu o parametry identyfikowane
metrologicznie na zaciskach przyrzadu, przeznaczone gléwnie do wykorzysta-
nia uktadowego w CAD [4], [5].

Préby adaptacji modeli z pierwszej grupy do celéw symulacji i projektowania
ukladéw moga by¢ efektywne tylko wtedy gdy uzytkownik dysponuje wymiarami
struktury i danymi procesu technologicznego. Dane te nie sg jednak najczeéciej do-
stepne dla szerokiego ogoélu uzytkownikéw modeli, projektantéw ukladéw. W mo-
delowaniu zorientowanym na symulacje i projektowanie komputerowe znaczenie
ma prostota modelu i latwos¢ ekstrakeji jego parametréw a takze zgodnoéé jego
opisu matematycznego z rzeczywistymi relacjami fizycznymi.

Z dotychczasowych do$wiadczeii w modelowaniu wielowarstwowych przyrza-
déw mocy wynika, Ze akceptacje szerokiego grona uzytkownikéw uzyskaly jedynie
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proste modele ukladowo-zorientowane. Najwazniejszymi cechami tych modeli po-
winna byé zdolno$é dobrego odwzorowania rzeczywistych charakterystyk w mo-
delu statycznym oraz przejSciowych przebiegéw laczeniowych w modelu dyna-
micznym. Unikalne wladciwosci IGBT w stanie zalaczenia sa jednymi z najwaz-
niejszych atrybutéw tego przyrzadu, odrézniajacymi go od innych lacznikéw mocy
[3], [6]. Charakterystyki statyczne IGBT wlasciwe dla stanu zalaczenia okredlaja
straty mocy w stanach statycznych i quasistatycznych jak tez zdolno$¢ samoogra-
niczania pradéw zwarciowych i przeciazeniowych w obwodzie kolektora [7].

W niniejszej pracy przedstawione zostaly zalozenia, opis analityczny oraz wla-
$ciwosci nowego ukladowo zorientowanego modelu statycznego IGBT o duzej do-
kladnosci odwzorowania charakterystyk rzeczywistych.

2. ZALOZENIA I KRYTERIA KOMPOZYCJI MODELU

Proponowany model jest hierarchicznie globalnym modelem statycznym
IGBT. Pozwala na modelowanie charakterystyk w obszarze bezpiecznej pracy
(FSOA) zaréwno tranzystoréw rodzaju NPT jak i PT. Nie zaklada si¢ zatem
modelowania zjawiska latch-up oraz przebicia lawinowego lub skrosénego w struk-
turze wewnetrznej. Model nie obejmuje réwniez zjawisk wystepujacych w zakre-
sie njemnych napieé kolektor-emiter (RSOA), ktdre sa zréznicowane dla struktur
NPT i PT oraz ich konfiguracji z dioda wstecznie przewodzaca najczesciej zinte-
growana w jednym module z IGBT.

Podstawowymi zalozeniami proponowanego modelu sa:

1 — wyrazenie zjawisk statycznych w reprezentacji ukladem o parametrach

skupionych

2 — przyjecie ukladu zastepczego oraz jego opisu analitycznego w formie

maksymalnie uproszczonej przy zachowaniu warunku maksimum dokladnoéci

odwzorowania rzeczywistych elektrycznych relacji zaciskowych modelowanego
przyrzadu

3 — przyjecie minimalnej liczby parametréw modelu przy zachowaniu wa-

runku z p. 2

4 — przyjecie jednolitej procedury identyfikacji wartosci parametréw modelu

droga optymalizacji z wykorzystaniem minimalnej liczby pomiaréw elektrycz-

nych wielkodci zaciskowych modelowanego przyrzadu w okreslonych punktach
pracy

5 — uwzgledniajac zlozonos¢ zjawisk wielowymiarowych w cztero- lub piecio-

warstwowej strukturze IGBT, dla spelnienia. warunku z p. 2 dopuszczalne sa,

parametry korekcyjne, nie majace bezposrednich relacji do parametréw fizycz-
nych

6 — przyjecie zerowej konduktancji wejsciowej na wrotach bramka-emiter.
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Przyjeciu zalozenia w/g p. 1 sprzyja struktura wewnetrzna IGBT, zawierajaca
kilkaset tysiecy do kilku milionéw heksagonalnych lub oktagonalnych komérek -
polaczonych réwnolegle. Powoduje to miedzy innymi odpowiednie unormowanie
rozplywu wewnetrznych pradéw elektronowych i dziurowych we wspdlnej stabo
domieszkowanej warstwie n™.

Generalna koncepcja kompozycji uktadowej modelu wykorzystuje ,naturalna”
konfiguracje ukladu pseudo-Darlingtona polaczenia tranzystora MOSFET mocy
i tranzystora bipolarnego (BJT) mocy. Jako kontakty polaczet wirtualnych baz
BJT i drenéw komérek MOSFET przyjmuje sie za Hefnerem [1] punkty zlokali-
zowane na granicy obszaru zubozonego i neutralnego w warstwie n~ w poblizu
zlaczy kolektorowych n~ — p*.

1
falvy, V) /6 ]

f1{Ue, V1)

Us Va V2 Ue

fz(Vg,Vzl

* Rys. 1. Nieliniowy model IGBT

Na rys. 1 przedstawiony zostal uklad zastepczy modelu, ktérego submodele
BJT i MOSFET moga by¢ opisane analitycznymi relacjami pradowych Zrédel
sterowanych do odpowiednich napie¢ weztowych. Uklad zawiera ponadto kon-
duktancje G, bedaca optymalizowanym parametrem modelu. Reprezentuje ona
rozproszone konduktancje obustronnych obszaréw przy zlaczu emiterowym BJT
oraz czeSciowo obszaréw quasineutralnych warstwy n~. Parametr ten, podobnie
jak w modelach diod mocy, pozwala na uwzglednienie niektérych efektéw wyni-
kajacych z przeplywu przez to zlacze znacznych pradéw kolektora.

Uklad z rys. 1 jest pobudzany dwoma niezaleznymi napieciami wrotowymi
definiowanymi przez wektor

U = [Ug - Ucl”, (1)

gdzie Ug — napiegcie bramka-emiter okreslane dalej jako napiecie bramki
Uc — napiecie kolektor-emiter (napiecie kolektora)
Uklad moze by¢ opisany nieliniowymi réwnaniami weztowymi o postaci
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filUg, V1) + fo(V1,V2) = f3(V1,V2) = 0 (2)
[3(Vi,Va) + GVo = GUg'= 0,
gdzie funkcja fi(Ug, V1) opisuje zaleznoé¢ miedzy pradem drenu, napieciem
bramki i napieciem dren-Zrédlo tranzystora MOSFET
funkcje fo(Vh,V2) i fo(V4, Va) opisuja zaleznoéci napieciowe pradu kolek-
tora i emitera BJT ‘
G — parametr modelu.

Rozwigzanie réwnaii (2) moze byé dokonane za pomoca wielowymiarowego
algorytmu Newtona-Raphsona. Dla kazdej pary pobudzef okres§lonych warto-
scig skltadowych wektora (1) mozna w wyniku otrzymaé warto$é pradu kolek-
tora I.(Ug, Uc), ktérych zbiér wyznacza charakterystyki statyczne IGBT. Warto
w tym miejscu zwréci¢ uwage na znane [9] trudnoéci w iteracji N-R réwnaf nie-
linjowych typu diodowego, co wiaze si¢ z koniecznoécia zastosowania specjalnych
strategii w doborze punktéw startowych tych iteracji. Argumentami funkcji w za-
leznoéciach (2) oprécz wymuszen i potencjaléw wezlowych sg parametry modelu,
ktérych liczba i wartoéci zaleza od analitycznego opisu submodeli. Podstawa do
ekstrakcji gléwnych parametréw modelu jest metrologiczne okreélenie pradéw ko-
lektora Iom (Ugm, Ucm) w kilku wybranych punktach pracy na plaszczyZnie cha-
rakterystyk rzeczywistego modelowanego przyrzadu. Liczba pomiaréw dla jed-
nej temperatury nie musi przy tym przekraczaé liczby gléwnych parametréw.
Ze wzgledu na zmiany temperatury struktury wewnetrznej mierzonego obiektu
pod wplywem $rednich i chwilowych strat mocy przy przeplywie duzych pradéw,
pomiary musza wykorzystywaé metody impulsowe.

Wartoéci wigkszosci parametréw modelu sa identyfikowane w procesie optyma-
lizacji globalnej. Minimalizowana jest przy tym funkcja celu okreslona przez réz-
nice miedzy wartoscia pomierzong I.,; i obliczona I,; pradu kolektora, dla iden-
tycznych wartodci skladowych wektora (1) przy uzmiennieniu m-wymiarowego
wektora parametréw

p=I[p1-. -Pm]T' (3)

W 1ﬁniejszej pracy przyjeto minimalizacje funkcji celu w postaci

: m T — I 2
mine(p; ...pn) = minz (-—c—"lf—m) . (4)
i=1 : '

cmi

Zbiér optymalnych parametréw moze byé uzyskany przy zastosowaniu jednej ze
znanych procedur optymalizacyjnych.

Wybér punktéw pracy (Ugi, Uci) dla pomiaréw i optymalizacji dokonywany
jest arbitralnie. Ma on doé¢ istotny wplyw na koiicowa dokladnoéé odwzorowania.
Zagadnienie to jest przedmiotem oddzielnej publikacji [8].
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3. SUBMODELE I PARAMETRY

Jednym z podstawowych warunkéw uzyskania duzej dokladnodci modelu
IGBT w/g koncepcji oméwionej w p. 2. jest trafnosé przyjecia analitycznego opisu
submodeli tranzystoréw BJT i MOSFET, wyrazonego funkcjami fi.3 w (2). Za-
gadnienie to bylo przedmiotem poprzednich badai autora, a ich wyniki opisane
w [5] daja sie stresci¢ nastepujacymi konkluzjami:

1 — w odniesieniu do submodelu MOSFET

— popularny model Shichmana-Hodgesa (wbudowany w programie
PSPICE) umozliwia relatywnie dobre odwzorowanie charakterystyk
IGBT w obszarze pentodowym(?), natomiast w waznym aplikacyjnie
obszarze triodowym jest nieadekwatny. Powoduje to Ze $rednie bledy
odwzorowania przekraczaja 20%, co potwierdzily badania innych au-
toréw [4]. Uwzgledniajac dodatkowe bledy w metrologicznej ekstrakeji
parametréw, wybdr tego modelu nalezy uznaé za nieodpowiedni

2 — w odniesieniu do submodelu BJT

— zastosowanie modelu Gummela-Poona nie zapewnia satysfakcjonu-
jacych rezultatéw ze wzgledu na konieczno$é decydowania o wyborze
i wartoéciach duzej liczby parametréw. Jednoczesnie mozliwodci tego
modelu w zakresie opisu nieliniowego wzmocnienia pradowego i efektu
Farlyego nie moga by¢ racjonalnie wykorzystane w modelowaniu IGBT
— wykorzystanie modeli Beaufoya-Sparkesa lub Ebersa-Molla z linio-
wymi wspélczynnikami wzmocnienia pradowego jest dogodnym rozwia-
zaniem z punktu widzenia dokladnosci i liczby parametréw modelu
IGBT.

Uwzgledniajac powyzsze konkluzje BJT moze by¢ reprezentowany przez zmo-
dyfikowany model E-M ze stalym wzmocnieniem pradowym. W §wietle okre-
§lonego w p.1. zakresu stosowalnoéci modelu, w konfiguracji dwutranzystorowe;
z Rys. 1. moze on pracowaé wylacznie w obszarze aktywnym, dlatego wspélczyn-
niki inwersyjne moga by¢ pominiete. Funkcje fo i f3 w zaleZnoéciach (2) przyjmuja
zatem postal

Vo — V4 .
fo(V4, Va) = I[exp (—2———1) — 1]+ Iego (5)
nyYr

fs(V1, Vo) = I,(1 4 3~ 1)[e*(p( T )~ 114+ Icgo, (6)

gdzie I — prad nasycenia zlacza emiterowego BJT
T — potencjal termiczny

(1) Terminy ,diodowy”, ,triodowy” i ,pentodowy” okreflaja obszary charakterystyk IGBT
(Rys. 2.) i wykluczaja konflikty terminologiczne z pojeciami ,aktywny”, ,liniowy”, ,nasycenia”
odnoszone do BJT i MOSFET.
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I3} — wspélczynnik wzmocnienia pradowego
n — wspdlczynnik emisji
Icro — wynikowy prad zerowy BJT z otwarta baza.

Wielkoéci I, 3,n,1 Icgo sa parametrami modelu a 1(:11 podstawowe wlasci-
wosci zostaly zestawione w tabeli 1.

Tablica 1
Podstawowe wlasciwosci parametréw modelu
obszar P "
oddzialywania sposch ekstrakeji zaleznosé
parametr pomiar I, oddzieln ekstrakcja od
. . y stala -
triod. | pentod. i pomiar w modelu wartosé | temperatury
optymal. dynamicznym

I, + + — — — + +
B + + — + + - —
n + + + — — — —
G + + + — — — +
ky + -+ + - — — +
Ur + + + — — — +
0 + — — — — + —
0: + + + — — — —
kq + — + — — — +
ky, + — + — - — —
A — + — + - — —
Icgo + |+ — + — — —

Wzmocnienie pradowe § ma zwiazek z fizycznymi zjawiskami w IGBT, okre-
slajac przyblizong relacje miedzy pradem dziurowym wstrzykiwanym przez emiter
BJT do szerokiej bazy n~ i pradem elektronowym kanalu indukowanego pod
wplywem napiecia bramki Ug. Wartoéé tego parametru jest istotna w modelowaniu
zjawiska ,tail current” przy tworzeniu modelu dynamicznego i zwykle miesci sie
w zakresie od 0.1 do 10. Moze by¢ okreslona metrologicznie na podstawie analizy
wielkosci uskoku pradu kolektora w przebiegu przejsciowym przy wylaczeniu [1)].

Prad nasycenia I, wplywa decydujaco na wlasciwoéci i charakterystyki IGBT
w zakresie diodowym przy malych wartoéciach I, i U.. Parametr ten ma odnie-
sienie do fizycznych wladciwosci zlacza emiterowego BJT, w postaci przyblizonej
relacji, stusznej dla asymetrycznych zlaczy i niskiego poziomu wstrzykiwania no-
$nikéw

) (7)

gdzie ¢ — ladunek elektronu w C'
Np — gesto§¢ domieszkowania bazy w cm
A — aktywna powierzchnia emitera w cm?

-3
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n; — samoistna gesto$é noénikéw w cm 3
D, — stala dyfuzji dziur w cm?s™!
Tp — czas zycia dziur w s.

W stosowanych wspélczesnie technologiach gestosci pradu nasycenia ztacza emi-
terowego sa praktycznie utrzymywane na stalym poziomie [10] o typowej wartosci
3e-13 Acm~3, niezaleznie od innych parametréw fizycznych i strukturalnych. Stad
przyjmuje sie stala warto$¢ I; jako parametru modelu.

Parametr Iogo umozliwia okreélenie strat mocy w IGBT w stanie wylaczenia,
w warunkach Uz > 01 gdy napiecie bramki Ug nie przekracza wartoSci progowej
Ur. W tym stanie prad elektronowy kanalu, réwny pradowi bazy BJT, moze byé
" uznany za réwny zeru a Icgo za maksymalny prad zerowy tranzystora z otwarta
baza. Parametr ten odzwierciedla wéwczas laczny prad uplywu wstecznie spola-
ryzowanych zlaczy kolektorowych wielu tysiecy komdrek polaczonych réwnolegle,
a jego metrologiczna ekstrakcja jest latwa. Wspdlczynnik emisji » pozwala na
czeéciowe uwzglednienie efektéw bipolarnego przeplywu pradu emiterowego BJT,
i oddzialywuje znaczaco na ksztalt charakterystyk w zakresie diodowym i przy
duzych wartoéciach Ug.

Zrédio pradowe z Rys. 1., reprezentujace wlasciwoéci submodelu MOSFET,
jest opisywane funkcja f1(Ug, V1) w zaleznoéci (2) o postaci

kpvl(kkUGT - 05‘/1)(1 + UGTOt)

f[(Ug, V1) = R2[L 1 (ke Uar — Vi)k1 (1 + Ucrr60)] dla Vi < kUgr (8a)
ki = exp(—k, V1) — exp(—k.kiUsr) . (8b)
f1(Ug, V1) = 0.5k, Ukp[1 + A(Vi — kxUar)|(1 + Ugrby) dla Vi > kxUgr (8¢)
AU, V1) =0 dlalUs <Up lubdlaV;<0 (8d)
Ugr =Usg —Ur (8e)
k>0 (Sf)

gdzie kj, jest bezwymiarowym parametrem modelu a parametry modelu A, 8, 6;, k,
wyrazane sa w V™1, Upr w Vik, w AV-2

W przyjetym opisie analitycznym zapewniona zostala ciaglosé funkcji (8a)
i (8¢), a tym samym identyczne wartoéci pradéw kolektora I, obustronnie na
granicy obszaru triodowego i pentodowego charakterystyk IGBT.

Podstawowe cechy parametréw modelu, wykorzystywanych w zaleznosciach
(8) zostaly zestawione w tabeli 1. Niektdre z nich jak np. napiecie progowe bramki
Ur, maja jednoznaczna i znana interpretacje fizyczna. Jednym z najistotniejszych
parametréw jest kp, ktéry posiada odniesienie do wspdlczynnika przewodzenia
kanalu, powiazanego z parametrami fizycznymi i wymiarami struktury w/g relacji

ko
{
kp ‘-LQC%ZI%, (9)

=1
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gdzie pg — ruchliwoéé powierzchniowa elektronéw w kanale w em?V-1g—t
Cox — pojemno$é na jednostke powierzchni warstwy tlenku w Fem™2
L — dlugo$é kanalu w komérce w cm
W; — szeroko$é czynna kanalu w komoérce w cm.
ko — liczba komorek

Parametr A uwzglednia modulacje dlugosci kanalu i pozwala na modelowania
rézniczkowej konduktancji wyjiciowej IGBT w obszarze pentodowym. Natomiast
6, jest parametrem rezerwowym, kt6ry w razie potrzeby umozliwia korekcje kwa-
dratowej funkcji (8c), opisujacej charakterystyke przejéciowa w obszarze pento-
dowym.

Zastosowane dodatkowo parametry korekcyjne 8, k, 1 k; maja istotny wplyw
na prawidlowe modelowanie wlasciwosci IGBT w obszarze triodowym. W tym za-
kresie uwzgledniaja giéwnie oddzialywanie podluinego i poprzecznego pole elek-
trycznego od Ug i Uc na ruchliwo$é noénikéw.

4. ZALEZNOSCI TEMPERATUROWE MODELU

Unikalna wlasciwoscia IGBT, w poréwnaniu z unipolarnym lub bipolarnym
tranzystorem mocy, jest jego relatywnie mala wrazliwos¢ na zmiany temperatury.
Jest to wynikiem czesciowego i strefowego kompensowania sie wplywu zmian
termicznych okreslonych parametréw. Do najwazniejszych z nich nalezy zali-
czyé ruchliwoéé elektronéw w warstwie inwersyjnej kanalu i w warstwie n™, czas
zycia noénikéw, szeroko$¢ pasma zabronionego w krzemie, potencjal Fermiego
[11], [12]. Spektakularny efekt tej strefowej autokompensacji termicznej widoczny
jest w zmianach napiecia Uc(T) w stanie zalaczenia IGBT przy Ug = const.
i I, = const. W zakresie malych wartosci I, wspélczynnik termiczny zmian tego
napiecia jest ujemny, dla duzych natomiast jest dodatni. Powodem jest zmniej-
szanie sie napiecia progowego Ur, oraz spadku napiecia na zlaczu emiterowym
a takZe zmniejszanie si¢ ruchliwoéci nosnikdéw ze wzrostem temperatury.

W omawianym modelu, od temperatury uzalezniono pie¢ parametréw, wymie-
nionych w tabeli 1. Zmiany temperaturowe napiecia progowego IGBT sa z dobrym
przyblizeniem liniowe podobnie jak w przypadku tranzystoréw MOSFET mocy,
i moga, by¢ opisane jako

Ur(T) = Ur(To)[L ++(T - To)], (10)

gdzie T, Ty — temperatura aktualna i odniesienia w K
~ — wspdlczynnik zmian termicznych Ur w K~1.
Wsp6lczynnik v jako parametr modelu moze by¢ identyfikowany w drodze
dwukrotnego pomiaru napiecia progowego Urn(T1,Q), Urm(Ts,Q) w znacznie
réinigcych sie temperaturach T4,7> oraz w identycznym punkcie pracy
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Q(Lem, Ugm) = const. zakresu podprogowego i obliczony wg zaleznoéci

5 = UTm(TZ) - UTm(Tl)

11
Tl . T2 ( )
Zaleznoéé parametru k, od temperatury dana jest w posﬁa.ci .
T\“ ‘
B (T) = ko(To) (- ) (12)
0

gdzie a — wspélczynnik zmian termicznych parametru k,.

Parametr termiczny a powinien by¢ identyfikowany indywidualnie w oparciu o
procedure jednowymiarowej optymalizacji z funkcja celu (4) przy wykorzystaniu
przynajmniej jednego dodatkowego pomiaru I (T, U, Ugm) W temperaturze
T ekstremalnie réznej wzgledem Ty i okreslonym punkcie pracy Q(Ucm,Ucm)-
Ze wzgledu na oddzialywanie obu powyzszych wspdlczynnikéw termicznych we
wszystkich trzech obszarach charakterystyk, korzystue jest identyfikowanie ich w
pierwszej kolejnoéci.

Parametr G(T') oddzialywuje na charakterystyki gléwnie w obszarze triodo-
wym, a dla A = 0 wylacznie w tym obszarze. Zakres oddzialywania parametru
ko(T) jest natomiast zawsze ograniczony do obszaru triodowego. Zaleznoéci od
temperatury obu tych parametréw maja postaé

ka(T) = ko(To)[1 + 1 (T — To)] | (13)
G(T) = G(To)[1 + (T — To)] ™" , (14)

gdzie oy, g — wspdlezynniki zmian temperaturowych parametréw k, i G w K1,

W zakresie diodowym i triodowym temperatura wplywa réwniez na para-
metr I, ktéry moze by¢é modelowany wedtug zaleznosci stosowanej miedzy innymi
w programie SPICE [13] o postaci

1) = g (BDAL=T) (T

o H

&

T+ 1108

E,(T) = 1.16 — 0.000702 (16)

gdzie k — stala Boltzmanna w JK~!

XTI — wspdlczynnik temperaturowy pradu [
q — ladunek elektronu w C
Ey(T) — warto$¢ przerwy energetycznej w krzemie w eV.

Parametry k,(7T"), G(T) i I(T) moga by¢ identyfikowane z pomoca tréjwymiaro-
wej procedury identyfikacyjnej. Wielkoéciami odniesienia funkeji celu (4) powinny
byé conajmniej trzy wartoéci pradéw kolektora I.,, (T, ();) modelowanego IGBT,
dodatkowo pomierzone w temperaturze T ekstremalnie réznej od T, i w okreslo-
nych punktach pracy Q;(Ucs, Ugs:).
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5. BADANIA I WERYFIKACJA DOSWIADCZALNA MODELU

Badania modelu zostaly przeprowadzone na przykladzie typowego IGBT ro-
dzaju NPT o nominalnym pradzie kolektora 50 A i napiecia 1000 V. Ekstrakcja
parametréw modelu dokonywana byla metrologicznie z zastosowaniem impulso-
wego testera tego przyrzadu [14]. Tester ten umozliwial réwniez weryfikacje do-
$wiadczalna i ocene dokladnosci modelu w zakresie pradéw kolektora od 0 do 100
A, napieé bramki od 0 do 20 V, napiec kolektora od 0 do 60 V i temperatur od
25 do 100°C.

100
IelAl Ug=18V Ug=14V Ug=10V
—— symulacja q
80 .
o pomiar
60~
Ug=8V
401 Obszar pentodowy
Ug=8V
20 —
Obszar
diodowy Ug=7v
1 I 1
0 1 2 3 4 5 Uelv] 6

Rys. 2. Por6wnanie wynikéw modelowania i pomiaréw dla 7" = 25°C. Typowe charakterystyki
wyjSciowe IGBT w stanie zalaczenia z wyréznionymi obszarami pracy

Wyniki poréwnania wyjSciowych charakterystyk pomierzonych i obliczonych®
dla temperatury 25°C i kilka napie¢ bramki przedstawiono na rys. 2. Widoczna
duza zgodnos¢ tych przebiegéw, zwlaszcza w waznym uzytkowo obszarze triodo-
wym, jeszcze lepiej moze by obserwowana na charakterystyce statycznej przcj-
sciowej(?) pokazanej na rys. 3. Wartodci parametréw modelu, okreslone wedlug
zasad podanych w p. 3., zostaly wyszczegdlnione w tabeli 2. Przyjecie zerowej
wartoéci pomocniczego parametru §; wynika z wystarczajacej doktadnosci odwzo-
rowania charakterystyki przejéciowej w obszarze pentodowym badanego IGBT

(2) Przebieg charakterystyki przejSciowej, zwlaszcza w obszarze triodowym, ostro uwypukla
niedokladnosci modelowania IGBT w stanie zalaczenia. Autorzy poprzednich prac z dziedziny
modelowania tego przyrzadu prezentowali jej przebieg wylacznie w obszarze pentodowym (np.
dla Uc =8+12 V).
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zaleznoscia kwadratowa (8¢c). Zerowa wartos¢ parametru A jest nastepstwem ogra-
niczonego zakresu pomiarowego napiecia Uc i dokladnosci pomiardw, a jej kon-
sekwencja jest przyjecie zerowej dynamicznej konduktancji wyjsciowej przyrzadu
w obszarze pentodowym.

100
fotal Uc=8V
80|~ symulacja
o pomiar
60
Obszar triodowy
401
Uc=2V
20
YRS N T
0 2 4 6 8 10 12 1 16

18 20
UglV]

Rys. 3. Weryfikacja doéwiadczalna wynikéw modelowania na tle statycznych charakterystyk
przejéciowych IGBT dla T = 25°C

Dla oceny dokladnoéci odwzorowania przez model pomierzonych charakte-
rystyk przyjeto kryterium wartosci trzech rodzajéw bledu éredniego, ktére sa
definiowane zaleznoédciami

(17)
(18)
(19)
gdzie
) S o
6; = —emr Tcty
Icmz' 00

k — liczba weryfikowanych punktéw pomia.rov-vych.
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Tabela 2
Wartosci parametréw modelu badanego IGBT
parametr wartosé jednostka

Ur 6.068 v

kp 5.499 AV~?

n 1.008 —

ka 1.350 vl

ky, 1 —

G 101.0 S

I, 1E-13 A

8 1 —

0 1 V-1l

04 0 v-1

A 0 vt
IcEo 0.8 mA

v 1.3E-3 K-1

o -1.65 —

ay —4.7E-3 K-!

as 2E-3 K-t
XTI 2.4 —

-Sredni blad odwzorowania 6, przypadajacy na jeden punkt pomiarowy, okresla
stopien asymetrii rozkladu punktéw pomiarowych wokdél charakterystyki i moze
przybieraé zaréwno wartosci dodatnie jak i ujemne. Jak wynika z zestawienia
zamieszczonego w tabeli 3., maksymalna wartosé bledu

v Tabela 3
Typowe wartodci bledéw modelowania
T[°C] 25 50 75 100
8 [%] -0.3 1.0 1.2 0.7
61 [%) 2.0 2.6 2.5 2.8
62 [%] 0.4 04 | 04 0.4

k 61 54 60 63

$redniego dla szerokiego zakresu zmian temperatury nie przekracza 3%. Ze
wzgledu na ograniczona dokladno$é pomiaréw I.,(Ugm,Ucm), wynik ten jest
w pelni satysfakcjonujacy, czyniac nieracjonalnymi dalsze dazenia do poprawy
dokladno$ci modelu kosztem zwigkszonej liczby parametréw i stopnia zloZonosci
opisu analitycznego. Rezultaty weryfikacji doswiadczalnej modelu w oparciu o
inne egzemplarze i rodzaje IGBT byly podobne. ‘

Parametrem modelu, ktéry w najwickszym stopniu przyczynia sie do tak du-
zej dokladnosci odwzorowania, jest k,, wystepujacy w zaleznosci (8b). Na rys.4.
i na rys. 5. przedstawiono wplyw tego parametru odpowiednio na ksztalt cha-
rakterystyki wyjéciowej i przejéciowej, w stalej temperaturze. Warto zauwazyc,
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100
Ic(A}

80

4o

Uefv] ©

Rys. 4. Wplyw parametru kq na ksztalt charakterystyki wyjsciowej IGBT

100
IclA] T=25°C
80 om0 Ka=135
Ka=0

60

40

20

| } 1 1 S 18 20
4 6 8 1 12 14
0 2 uglvl

Rys. 5. Wplyw parametru k, na ksztalt charakterystyki przejéciowej IGBT

%e zalozenie zerowej wartoéci parametru k, lub 8 praktycznie sprowadza submo-
del MOSFET do postaci modelu S-H, a caly model IGBT do modelu opisanego
miedzy innymi w pracy [4]. Na rys. 4.1 5 mozna zatem obserwowad roznice w wy-
nikach symulacji z udzialem obu tych modeli.
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50
IclAl Ug=18V

symulacja

40 .
o pomiar

20 T=100°C

101

Uc (V]

Rys. 6. Wplyw temperatury na charakterystyke wyjsciowa IGBT w obszarze diodowym
i triodowym

88
- sg,ﬁulacja

68 | o+ pomiar
Ic
1)}
20

T =188 °C
8 / 1 L ] 1

56 7 8 9 gyl 1 1z 13 14 B

Rys. 7. Wplyw temperatury na ksztalt charakterystyki przejéciowej IGBT w obszarze
triodowym i pentodowym
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Niektére rezultaty badai relacji temperaturowych omawianego modelu zo-
staly przedstawione w tabeli 3. oraz na rys.6. i rys.7., a takie w pracy [8]. Po-
twierdzaja one z jednej strony unikalne wlasciwosci termiczne IGBT i zdolnosé
autokompensacji tych oddzialywaii w okreslonych obszarach pracy, z drugiej zas
strony duza dokladnoéé modelu réwniez w odwzorowywaniu wplywu temperatury
na przebieg charakterystyk statycznych.

PODSUMOWANIE

W ostatnich latach IGBT, dzieki swym unikalnym wlasciwosciom i osiaga-
nym parametrom stal sie jednym z najatrakcyjniejszych tacznikéw energoelek-
troniki, stad wzrost zainteresowania jego modelami do komputerowej symulacji
i projektowania ukladowego. Przy modelowaniu do celéw CAD tak ziozomych
wielowarstwowych przyrzadéw mocy jak IGBT, istotny jest kompromis miedzy
liczba, parametréw i dokladnoscia odwzorowania rzeczywistych wlasciwosci elek-
trycznych a wartoéciami uzytkowymi modelu. W niniejszej pracy przedstawiony
zostal po raz pierwszy pelny model statyczny IGBT, ktéry w ekstremalnym stop-
niu spelnia warunki takiego kompromisu. Do gléwnych zalet modelu nalezy duza
dokladnoéé odwzorowania z bledami na poziomie kilku procent oraz korzystne do
implementacji komputerowej struktura ukladowa i opis analityczny. Zastosowana
metoda ekstrakeji parametréw modelu wykorzystuje, wspdlczesnie popularne, me-
tody optymalizacyjne z minimalna liczba danych metrologicznych rzeczywistego
modelowanego przyrzadu. Dodatkowsg zaleta jest réwniez mozliwoéé modelowania
zaréwno przyrzadéw o strukturze PT jak i NPT bez koniecznoéci zmiany opisu
analitycznego.

Istotna cecha prezentowanego modelu IGBT, warunkujaca jego dokladnosé
i powyzsze zalety, jest jego oryginalny opis analityczny z zastosowaniem parame-
tréw korygujacych relacje miedzy ruchliwodcia i gestoscia wstrzykiwanych noéni-
kéw a obu napieciami zaciskowymi. Wprowadzenie tych parametréw pozwolito
na radykalna poprawe odwzorowania charakterystyk statycznych IGBT, zwlasz-
cza w waznym uzytkowo obszarze triodowym. Model stanowi tez dobra podstawe
wyjéciowa do opracowania modelu dynamicznego tego przyrzadu.
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W. PAWELSKI
CIRCUIT-ORIENTED STATIC MODEL OF THE IGBT

Summary

In the paper a new circuit-oriented model of the IGBT has been presented. Extraction of the

model parameters uses an optimization method and requires of a few two-port measurements
in a simple pulse tester. Model gives the facilities for excellent fitting of a real IGBT static
characteristics in all SOA range.



KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACJI, 1994, 40, z. 2, ss. 265-275

621.315.992:53.072.1

Analiza wrazliwoéci nowego modelu Statyczn‘ego IGBT

WITOLD PAWELSKI

Instytut Elektroniki, Politechnika Lodzka

Otrzymano 1994.03.10

Autoryzowano do druku 1994.05.30

W artykule analizowane sg wlasciwoéci nowego modelu statycznego IGBT
w oparciu o przebiegi wrazliwosci funkcji ukladowej na zmiany podstawowych pa-
rametréw. Wyniki analizy zostaly wykorzystane do usprawnienia procedury iden-’
tyfikacji parametréw oraz zwigkszenia dokladnosci odwzorowania charakterystyk
rzeczywistych modelowanych tranzystoréw.

1. WSTEP

W artykule [1] zostal przedstawiony nowy model statyczny IGBT, zoriento-
wany na komputerowe projektowanie i symulacje dzialania ukladéw elektronicz-
nych. Model odznacza sie bardzo duza wiernoécia odtwarzania rzeczywistych cha-
rakterystyk statycznych obu rodzajéw (PT i NPT) wytwarzanych obecnie tran-
zystoréw bipolarnych z izolowana bramka. Umozliwia on uzytkownikowi, nie dys-
ponujacemu parametrami fizycznymi ani danymi technologiczno-wymiarowymi,
na identyfikacje parametréw modelu w .oparciu o szereg pomiaréw zaciskowych
wielkodci elektrycznych rzeczywistego modelowanego IGBT.

Kilka parametréw modelu oraz kilka wspélczynnikéw termicznych podlega
ekstrakcji w drodze optymalizacji z odniesieniem metrologicznym w' funkcji celu
(4)[1]. Jednakze dla zachowania dokladnosci odwzorowania charakterystyk w sze-
rokim zakresie uzytkowym, arbitralny wybo6r punktéw pomiarowych tego odnie-
sienie nie moze by¢ zupelnie dowolny. Jednym z korzystnych kryteriéw wyboru
tych punktéw moga byé wyniki analizy wrazliwoéci modelu na zmiany parame-
tréw. Analiza wrazliwo$ciowa, ktdra jest przedmiotem niniejsze] pracy pozwala
réwniez na lepsze poznanie wladciwoéci modelu.
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2. IDENTYFIKACJA PARAMETROW A WRAZLIWOSC MODELU

Jednym z podstawowych zaloZen niniejszego modelu jest przyjecie metody
skalowania, odniesionego do metrologicznych danych rzeczywistego modelowa-
nego przyrzadu. Jak wynika z [1] omawiany model IGBT wymaga okreslenia
dwunastu parametréw, z ktorych piec zaleznych od temperatury, korzysta z pig-
ciu dodatkowych wspélczynnikéw termicznych. Sposoby ich identyfikacji sa jed-
nak zréznicowane. Niektdre z parametréw jak np. I, 51 8 moga by¢é przyjmowane
jako stale przy tworzeniu modelu statycznego. Parametr Icgo najlatwiej okreéli¢
metrologicznie w warunkach maksymalnej temperatury, bez korzystania z impul-
sowych metod pomiaru. W przypadku uwzgledniania w modelu IGBT wyjéciowej
rézniczkowej konduktancji w obszarze pentodowym [1], koniecznym staje si¢ okre-
§lenie parametru A. W tym celu nalezy jednak korzystac z impulsowych metod
pomiarowych, stosujac tester podobny do omdéwionego w pracy [2].

Pozostale siedem parametréw tj. Ur,kp, n, ko, ki, 0:, G 1 pie¢ wspdlczynni-
kéw termicznych a mianowicie v, a, a3, @3, XTI powinny by¢ okreslone metoda
optymalizacji z funkcja celu, wykorzystujaca zgodnie z zaloZeniem odniesienie
metrologiczne do modelowanego IGBT. Efektywno$¢ procedury optymalizacyj-
nej, warunki jej zbieznoéci i czas trwania sa tym korzystniejsze im mniejszy jest
wymiar przestrzeni optymalizacji czyli liczba jednoczes$nie poszukiwanych para-
metrow.

Jednym z celéw niniejszej pracy jest zatem wyselekcjonowanie grup parame-
tréw do sekwencyjnej optymalizacji globalnej oraz ustalenie kolejnosci urucha-
miania tych procedur.

Drugim celem jest okreslenie wspélrzednych punktéw pracy dla metrologicz-
nego odniesienia funkcji celu w ramach poszczegdlnych grup optymalizowanych
parametréw. W przyjetym bowiem sposobie ekstrakcji wlaiciwe wartoéci para-
metréw, a tym samym dokladnoé¢ modelu w szerokim zakresie charakterystyk,
zalezg w wigkszym stopniu od miarodajnosci wyboru obszaréw lokalizacji niz od
liczby punktéw pomiarowych. Powyzsze zamierzenia mozna zrealizowa¢ w oparciu
o analize wrazliwoéci modelu na zmiany parametréw.

Dla uogdlnien wynikéw warto wprowadzi¢ jednostki wzgledne do opisu elek-
trycznych wielkoéci zaciskowych modelu. Powinny one by¢ odniesione do wartosci
w miar¢ jednoznacznych, charakterystycznych dla modelu i dostepnych dla uzyt-
kownika przed etapem skalowania. Dla temperatur proponuje sie wartos¢ odnie-
sienia Ty = 25°C i jednostke wzgledna ¢, oraz dla pradéw kolektora I. i jego
jednostki wzglednej y,, warto$é¢ nominalna I., przeplywu pradu ciaglego, poda-
wang w danych przyrzadu zwykle dla okreslonej temperatury. Napiecia kolektora
Uc i bramki Ug mozna wyrazié¢ odpowiednio przez jednostki wzgledne z i z, od-
niesione do pomierzonej umownej wartosci napiecia progowego Ur,o. Wartosé
ta mozna tatwo okresli¢ droga nieimpulsowego pomiaru przy umownej wartosci
pradu kolektora np. dla y,, = 0.001, w temperaturze odniesienia wedlug definicji
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Urmo = min(Us) . _o.001 - (1)
ty=1
>0

Ponadto celowe wydaje si¢ wykorzystanie, zawsze dostepnej wartosci maksymal-
nej dopuszczalnej napiecia bramki i odpowiadajacej jej wartodci wzglednej zmax,
do wprowadzenia krotnosci napiecia réznicowego bramki, zdefiniowanego zalez-
noscia,

z—1

(2)

Jezeli przez po okredli sie wektor parametréw modelu podlegajacych opty-
malizacji o wartosciach optymalnych, to funkcja ukladowa wlasciwa dla badan
wrazliwodciowych jest 4., (po). Dla zachowania mozliwoéci analiz poréwnawczych
szczegdlnie przydatna jest wielkoprzyrostowa wzgledna wrazliwosé [3], [4] funkcji
ukladowej y.,(p) wzgledem i-tego parametru modelu p; w punkcie pp, zdefinio-
wana jako : ’

y, —
Zp = .
Zmax — 1

§3(P) = §(p;) = —L2 Yu(P) — Yuw(Po) 3
. (v Yuwo(Po)  Pi — Pio ®)
P = Po + a(pi — pio) (4)

gdzie ¢ — znormalizowany wskaZnik zmiany parametréw.

Wrazliwoéé (3) funkcji ukladowej y,, jest nieodlaczna cecha modelu IGBT.
Wyniki badaii wrazliwo$ci wzglednej przy réznych wartosciach 2, 2 i t,, moga do-
starczaé pozytecznych informacji dla prawidlowej ekstrakeji parametréw na eta-
pie skalowania modelu. Gléwna trudno$cia wowczas jest okreslenie zbioru punk-
téw pracy Q(z,z,ty), dla ktérych powinny byé pomierzone wartoéci odniesienia
Yuwm (2, 2, ty), wchodzace w sklad funkeji celu optymalizacji.

Jako kryterium gléwne wyboru tych punktéw moze by¢ uznane ich poloze-
nie w obszarze wystepowania maksimum modulu wrazliwosci wzglednej (3) na
zmiany i-tego parametru p;. Minimalna liczba tych punktéw, zapewniajaca do-
stateczng liczbe stopni swobody w procesie optymalizacji globalnej jest liczba
optymalizowanych parametréw

m = dim po (5)

Jak widaé z zaleznoéci analitycznych (8) [1], opisujacych omawiany model sta-
tyczny IGBT, miektére parametry oddzialywuja celowo na funkcje ukladowa wy-
lacznie w obszarze pentodowym, triodowym lub tez w obu tych obszarach, wa-
runkowo badz bezwarunkowo. Jest to okoliczno$¢ sprzyjajaca mozliwosci wyselek-
cjonowania pewnych podzhioréw tych parametréw do sekwencyjnej optymalizacji
globalnej. Moze ona byé korzystnie przeprowadzona dla temperatury odniesienia
(tw = 1) w dwdch etapach ekstrakcji wartosci parametréw w/g kolejnoéci



268 W. Pawelski Kwart. Elektr. i Telekom.

1—Ur,ky i 6, oddziatywujacych we wszystkich trzech obszarach charakte-
rystyk, :

2 — ki, kon i G, oddzialywujacych tylko w obszarach diodowym i triodowym
dla A =0. . . ' .

Zadanie identyfikacji zbioru siedmin optymalizowanych parametréw modelu
IGBT moze by¢ zatem przeprowadzone w maksymalnie czterowymiarowej pod-
przestrzeni tych parametréw w dwéch kolejnych procedurach. W dalszej kolejnosci
powinny by¢ identyfikowane wartoéci wspélczynnikéw termicznych.

3. WRAZLIWOSC MODELU W OBSZARZE PENTODOWYM
CHARAKTERYSTYK

Analiza wrazliwo$ci modelu zostanie przeprowadzona dla « = 0.1, ¢, = 1
oraz dla zakresu zmienno$ci funkcji ukladowej y,, ograniczonego w przedziale
< 0,2 >. Wartosci elementéw wektora pg sa zgodne z przykladowymi danymi
zawartymi w tabeli 2 [1].

S(Kp)

10 F Obszar pentodowy

" 08F

Obszar

0,61 [ diodowy

041 z=30

0 1 i i I i ] i i
05 02 03 04 05 08 07 038 09 10

t X

Rys. 1. Przebiegi wrazliwoici wzglednej S(kp, z),z =-const.

Na rys. 1 przedstawiono przebiegi wrazliwosci S(k,) wielkosci y,, na zmiane
parametru kj,, wyrazone w funkcji z dla szeregu stalych wartosci z, ktérej dzie-
dzina odpowiada charakterystyce wyjsciowej IGBT. Z przebiegéw wynika Ze mo-
dul wrazliwo$ci modelu osiaga w tych warunkach maksimum-maksimorum w ob-
szarze pentodowym dla 2 > 0.32 i dla 2z ograniczonych od géry maksymalna
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Rys. 2. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(Ut, z), z = const.
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Rys. 3. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(Ur, z), z = const.
wartoscig 3, = 2. W obszarze diodowym i triodowym wrazliwo$¢ modelu na

parametr k, jest wyraZnie mniejsza.

Przebiegi wrazliwosci S(Ur) na zmiany napiecia progowego wyrazone w dzie-
dzinie charakterystyk wyjéciowych i przejéciowych pokazane zostaly odpowiednio
na rysunkach 2 i 3. Mozna na nich zaobserwowaé bardzo duza wrazliwo$¢ modelu
w zakresie pentodowym dla z = zpmin & 112 > 0.1.
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Rys. 4. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(6y, z), 2 =const.
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Rys. 5. Przebiegi wrazliwoéci wzglednej S(8, z), # =const.

Przebiegi wrazliwosci 5(6;) na parametr korekcyjny §; zostaly pokazane na
rys. 4 i 5 w dziedzinie charakterystyk wyjSciowych i przejéciowych. Mozna na
nich zaobserwowad, relatywnie najwicksze wartoéci wrazliwoéci w zakresie pento-
dowym dla zmax = 2(Yw = 2) 1 & > Zmax-
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Tabela 1
Orientacyjna lokalizacja wezléw optymalizacji parametréw
UT) kz)7 91) a, Y
TVP Q(-’B, 2k, t-w)
| £ 23 Lo
>1.3 0.07
Ur, kp, 01 >1.3 0.2 1
>1.3 | 0.28 = zp (g = 2)
1.3 0.07
a,y ; 1.3 0.2 twman

Na podstawie przedstawionych przebiegéw wrazliwoéci modelu na powyzsze
trzy parametry mozna okresli¢ wlasciwg lokalizacje punktéw pracy dla pomiaréw
i jednoczesnie wezléw optymalizacji globalnej. Zostala ona przedstawiona w ta-
beli 1. W tabeli tej podano réwniez orientacyjne wspélrzedne lokalizacji punktéw
pomiarowych odniesienia w przypadku zastosowania dwuwymiarowej optymali-
zacji globalnej dla identyfikacji parametréw termicznych i 7.

4. WRAZLIWOSC MODELU W OBSZARZE DIODOWYM I TRIODOWYM

Na rys. 6 pokazane zostaly przebiegi wrazliwosci wzglednej S(n) funkcji ukta-
dowej modelu, wyrazonej w dziedzinie charakterystyki przejiciowej, na wspdl-
czynnik emisji n. Jak widaé, najwieksze warto$ci modulu tej wrazliwosci wyste-
puja w obszarze diodowym charakterystyk IGBT juz przy stosunkowo malych
wartosciach wzglednych z. W obszarze triodowym wystepuje natomiast maksi-
mum modutu wrazliwosci S(G) na parameter G w przebiegu z rys. 7, przed-
stawionym w funkcji 2. Zwraca uwage niewrazliwo$é¢ modelu na ten parametr
w obszarze pentodowym w warunkach zerowej wartosci parametru .

Parametry k, i k. decydujaco wplywaja na prawidlowa reprezentacje wila-
$ciwosci IGBT w zakresie triodowym charakterystyk. Na rys. 8 pokazane zostaly
przebiegi wrazliwosci S(k,) w funkcji @ przy z = const. Widoczne jest zmniejsza-
nie si¢ gradientu modutu tej wrazliwoéci w miare wzrostu z przy z; = (2 = Zmax)
oraz niewrazliwoé¢ modelu na ten parametr w obszarze pentodowym. Na rys. 9
pokazane zostaly przebiegi wrazliwosci S(k;) modelu na parametr k; w funkeji 2
przy z = const. Widoczne sa na tym rysunku znaczne zmiany wrazliwosci przy
malych wartosciach z i @ w obszarze triodowym oraz niewrazliwoéé¢ modelu na
zmiany tego parametru w obszarze pentodowym.

Jak wynika z przedstawionych przebiegéw; obszary wystepowania duzych
wartosci lub maksimum modulu wrazliwoéci modelu w zakresie diodowym i trio-
dowym sa rézne dla réznych parametréw, co stwarza korzystne warunki dla wy-
boru wezltéw optymalizacji n, G, k, i k. W tabeli 2 zestawiono orientacyjne dane
dla wyboru punktéw pracy optymalizacyjnej identyfikacji tych parametréw oraz
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Rys. 6. Przebiegi wrasliwoici wzglednej S(n, z), x =const.
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Rys. 7. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(G, «), z =const.

dla ewentualnej tréjwymiarowej optymalizacji wspélczynnikéw termicznych oy,
ay 1 XTI, ktérag mozna przeprowadzi¢ w dalszej kolejnosci.

Spoéréd parametréw modelu IGBT przyjmowanych jako stale istotny wplyw
na przebiegi charakterystyk statycznych w obszarze diodowym wywiera wielko§é
I,. Na rys. 10 pokazane zostaly przebiegi wrazliwoici wzglednej S(Is) pradu
Y Na zmiany tego parametru w dziedzinie charakterystyk przejéciowych. W



TOM XL-1994  Analiza wrazliwoéci nowego modelu statycznego IGBT. .. 273

0,6
S { KQ )
05
04
03
02
0,1
0 ~ Ba
z=12 .
-0,1 ] i ! I ] i
04 02 03 04 05 06 07 08 09 , 10
Rys. 8. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(kq, ),z =const.
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Rys. 9. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(kp, 2), ¢ =const.

przebiegach tych znamienne sa male wartoéci modutu S(Is) nawet w bardzo
waskim zakresie diodowym charakterystyk, gdzie wykazuje on maksimum. Po-
twierdza to trafno$é zaproponowanego w [1] sposobu ustalania wartosci tego
parametru.
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Tabela 2
Orientacyjna lokalizacja wezléw optymalizacji parametréw
n, G, kg, kg, o1, a9, XTI

Typ Q(z, zp, tw)
x Zk T
n,G, kg, ki, 0.8=0.9 0.7+-0.8 1
0.7=-0.8 0.9+1
0.1+-0.2 0.2+1
0.5 0.4+-0.8
0.8=0.9 0.7-0.8
ay, a2, XTI 0.72-0.8 0.9+1 twmasz
0.1+0.2 0.2-1
0,1
S{ig)
0,08 - x=0,2
0,06 |-
0,04 |-
x=04
0,02 — x__.O,s
0 |
10 25 30

Rys. 10. Przebiegi wrazliwosci wzglednej S(I,, z), £ =const.
PODSUMOWANIE

Nowy model statyczny IGBT, bedacy przedmiotem niniejszej pracy, posiada
szereg zalet, do ktdrych nalezy zaliczy¢ w pierwszej kolejnoéci duza dokladnosc
odwzorowania rzeczywistych charakterystyk, mata liczbe parametréw i minimalna,
liczbe pomiaréw koniecznych przy ich ekstrakeji.

Analiza wrazliwosci modelu na zmiany gléwnych parametrow wykazala, ze
model posiada w okre§lonych warunkach obszary catkowitej niewrazliwoéci na
okreslone parametry w zakresie pentodowym. Ponadto przebiegi wrazliwosci funk-
cji uktadowej modelu dla réznych 2 i z sa nader zréznicowane. Wykazano, ze obie
te cechy modelu moga by¢ efektywnie wykorzystane przy identyfikacji jego para-
metréw.
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Identyfikacje gléwnych parametréw mozna ponadto usprawnié¢ i znacznie
przyspieszyé przez jej segmentacje na kilka sekwencyjnie dokonywanych procedur
optymalitacyjnych o malych wymiarach przestrzeni parametréw. Dla zachowa-
nia duzej dokladnosci modelu przy wyborze wezléw identyfikacji poszczegdlnych
parametréw powinno si¢ uwzglednia¢ obszary maksymalnej wrazliwosci modelu.
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W. PAWELSKI
THE SENSITIVITY ANALYSIS OF NEW IGBT STATIC MODEL

Summary

In the paper some properties of new IGBT static model has been presented. The sensiti-
vity of the model circuit function on main parameter change is analyzed. On this ground the
improvement ways of the extraction parameter modes are found.
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W pracy omdéwiono zalozenia, budowe, wlasciwosci i zakresy pomiarowe te-
stera charakterystyk IGBT, przeznaczonego do identyfikacji parametréw i weryfika-
cji dodwiadczalnej modeli tego przyrzadu. Dokonano oceny metrologicznej doklad-
nosci testera oraz oszacowano obcigzeniowe zmiany temperatury badanych obiek-
téw.

1. WPROWADZENIE

IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) jest chronologicznie piatym pod-
stawowym pélprzewodnikowym przyrzadem laczeniowym energoelektroniki po
tyrystorze GTO, tranzystorze bipolarnym mocy i tranzystorze MOSFET mocy.
Laczac w sobie zalety tranzystora bipolarnego i polowego mocy, IGBT w ostat-
nich latach stal sie obiektem szczegdlnego zainteresowania zaréwno technologdw i
producentéw jak tez projektantéw ukladéw energoelektronicznych. Olbrzymi po-
step technologii w dziedzinie wytwarzania struktur komérkowych VDMOS z krét-
kim kanalem oraz konstrukcji moduléw elektroizolowanych sprawil, ze w chwili
obecnej kolektorowe napiecia i prady dopuszczalne IGBT osiagaja wartosci 1600
V i 600 A. Szczegdlnie korzystne warunki autokompensacji termicznej rozpltywu
pradéw przy polaczeniach réwnoleglych tych przyrzadéw stwarzaja dodatkowe
mozliwoéci poszerzenia zakresu mocy przelaczalnych.

W dziedzinie scalonych ukladéw sterowania polowych przyrzadéw mocy po-
step jest nie mniejszy, a prace nad ich zintegrowaniem w jednej pétprzewodnikowej
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strukturze (smart-power) z ukladami IGBT, sa bardzo zaawansowane. Wszystko
to pozwala na prognoze [1] ze w najblizszym czasie tranzystory bipolarne mocy
beda w aplikacjach lacznikowych, a zwlaszcza falownikowych, calkowicie zasta-
pione przez IGBT.

Wzrost zainteresowania IGBT z jednej strony i rozwéj komputerowych metod
analizy i projektowania ukladéw elektronicznych z drugiej, stymuluja zapotrzebo-
wanie na ukladowo zorientowany model tego przyrzadu [2]. Jedynym odniesieniem
dla rezultatow takiego modelowania jest pomiar rzeczywistych charakterystyk sta-
tycznych IGBT w miarodajnie szerokim zakresie zmian elektrycznych wielkosci
zaciskowych i temperatury. W ramach prac nad modelowaniem IGBT, podjetych
na wydziale Elektrotechniki i Elektroniki Politechniki L.édzkiej, opracowano i wy-
konano impulsowy tester charakterystyk statycznych tego przyrzadu. Tester ten
jest przeznaczony zaréwno do weryfikacji doswiadczalnej wynikéw teoretycznych
modelowania jak réwniez do extrakcji parametréw okreslonych rodzajéw modeli
statycznych IGBT [2].

. Przyjeta metoda pomiaréw impulsowych, ze wzgledu na nagrzewanie sie ba-
danego obiektu pod wplywem chwilowych (rzedu kW) i érednich mocy strat, jest
najbardziej uzasadniona w odniesieniu do charakterograféw przyrzadéw mocy.
W niniejszej pracy przedstawione zostana zaltozenia i podstawowe cechy metro-
logiczne testera, estymacja warunkoéw termicznych testowanego tranzystora oraz
ocena dokladno$ci pomiaru charakterystyk.

2. CHARAKTERYSTYKI STATYCZNE IGBT

Na rys. 1 przedstawiona zostala rodzina statycznych charakterystyk wyj-
$ciowych typowego IGBT. Na charakterystykach tych zostaly wyréznione trzy
obszary okredlone jako: diodowy, triodowy i pentodowy. Sa one znamienne dla
tego przyrzadu zaréwno z punktu widzenia fizycznych wlasciwosci, modelowania
jak tez cech i parametréw jego ukladowych aplikacji.

Unikalny ksztalt charakterystyk IGBT w obszarze triodowym jest jeszcze
lepiej widoczny na statycznej charakterystyce przejéciowej pokazanej na rys. 2.
Przy zaloZeniu zerowej dynamicznej konduktancji wyjsciowej IGBT obszar pento- -
dowy zaweza sie do postaci charakterystyki OP (rys. 2), w przeciwnym przypadku
obszar ten zlokalizowany jest w bezpoérednim sasiedztwie tej charakterystyki. W
zakresie diodowym przebieg charakterystyk warunkowany jest decydujaco wia-
$ciwosciami asymetrycznego zlacza emiterowego, utworzonego przez warstwe p
kolektora IGBT i szeroka warstwe n~ (lub warstwe buforowa nt w przyrzadach
o strukturze asymetrycznej rodzaju Punch-Through). Obszar obejmuje zaréwno
zakres malych napie¢ i pradéw kolektora, o niskim poziomie wstrzykiwania no-
$nikéw, jak tez zakres duzych pradéw kolektora I, o duzym poziomie wstrzyki-
wania, wystepujacych w nastepstwie duzych napieé bramki Ug. Charakterystyki
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Rys. 1. Typowy przebieg charakterystyk wyjsciowych IGBT
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Rys. 2. Przykladowe charakterystyki przejsciowe IGBT

statyczne w obszarze diodowym, w zakresie malych pradéw kolektora I, moga
by¢ zatem aproksymowane zaleznoscia
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gdzie ¢ — ladunek jednostkowy w C

Np — gestoéé domieszkowania bazy w cm™3

A — czynna powierzchnia przekroju struktury pélprzewodnikowej w cm?
n; — gesto$é nosnikéw w pélprzewodniku samoistnym w cm ™3

D, — stala dyfuzji dziur w cm?s™!

T, — czas Zycia dziur w s

Uc — napiecie kolektor-emiter w \Y%

n — wspélczynnik emisji zlacza emiterowego

¢ — potencjal termiczny zlacza emiterowego w V.

Dla okreélania strat mocy w IGBT oraz symulacji komputerowej laczenio-
wych stanéw przejéciowych istotne znaczenie posiada dokladne okreslenie prze-
biegu charakterystyk tego przyrzadu w obszarze tnodowym P1zeb1eg ten moze
byé opisany [2] zlozong funkcja nieliniowa

I, = F(Uc,Ug, Ur, Tj, kpyn, G) (2)

ktérej gtéwnymi argumentami sa napiecia kolektora i bramki Uc, Ug, napiecie
progowe Uz, temperatura w strukturze wewnetrznej T}, parametr transkonduk-
tancyjny kp, rozproszona konduktancja G obszarow przyzlaczowych p—nt —n~

i wspdlezynnik emisji n tego zlacza.

Obszary triodowe na charakterystykach przedstawionych na rys. 1i 2 od-
powiadaja stanowi zalaczenia lub quasi-zalaczenia IGBT. Dokladnoé¢ okreélenia
tych charakterystyk ma bezposredni wplyw nie tylko na dokladnos$é okrelenia
statycznych strat mocy w stanie zalaczenia. Poprzez zaleznos¢ (2) i silny wplyw
efektu Millera dokladno$é ta rzutuje na wierno$¢ odwzorowania przebiegéw cza-
sowych a tym samym dokladno$é obliczenia strat komutacyjnych w stanach dy-
namicznych przelaczenia.

W obszarze pentodowym przebieg charakterystyk statycznych IGBT zalezy
gléwnie od napiecia bramki Ug. W przypadku przyjecia zerowej wyjsciowej kon-
duktancji dynamicznej moze on byé z dobrym przyblizeniem aproksymowany za-
leznoscia Shichmana i Hodgesa w postaci

I, 2 0.5k,(Ug — Ur)?, : (3)

ktérej wyrazem graficznym jest charakterystyka OP pokazana na rys. 2. Mozli-
wie dokladna identyfikacja przebiegn charakterystyk w obszarze pentodowym jest
przydatna podczas symulacji taczeniowych przebiegéw przejsciowych zwlaszcza
przy obciaZeniach nierezystancyjnych. Jest niezbedna przy projektowaniu syste-
méw zabezpieczenia zwarciowego lub przetezeniowego metoda S-L (self- hmltmg)
stosowang powszechnie w ukladach z IGBT. :
W zaleznoéci od obszaru lokalizacji mierzonego punktu pracy, w badanym
IGBT moze wydzielaé sie znaczna moc strat. Straty te sa powodem wzrostu chwi-
lowej temperatury w strukturze warstw potprzewodnikowych IGBT, i interakcji
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termicznej z wigkszoécia parametréw tego przyrzadu. Oszacowanie obciazenio-
wych przyrostéw temperatury, ktdre nie sa mierzone termometrem testera, musi
byé zatem dokonane dla prawidlowej oceny przydatnosci metrologicznej testera i
zostanie przeprowadzone w p. 4.

3. BUDOWA I PARAMETRY TESTERA

Tester charakterystyk statycznych IGBT jest przeznaczony do impulsowych
pomiaréw punktowych I.(Uc,Ug) w zakresie pradéw kolektora I od 0 do 100 A,
napieé kolektora Ug od 0 do 60 V i jednobiegunowych napieé¢ bramki Ug od 4 do
20 V. Pozwala on na plynna i pozbawiona elektrycznej interakcji reczna regulacje
tych dwéch ostatnich wielkosci oraz temperatury obudowy mlerzonego obiektu
w zakresie od okolo +25 do +150°C. .

wY i Ec2 B ’ Wy
. Ecy _ :
Pamiec Zasilacz

: Pomiar Ug
analogowa Ect \ N )

¥
Regul. Ogranicznik Wzmacniac y °‘3 Pl . Uktad
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Rys. 3. Schemat blokowy testera

Na rys. 3 zostal przedstawiony schemat funkcjonalny testera. W obwodzie
wyjSciowym badanego IGBT wlaczona jest bateria kondensatoréw o duzej pojem-
nosci ladowana z zasilacza napiecia stalego o plynnie regulowanym napieciu Ecy
w zakresie of 0 do 10 V. Bateria ta pozwala na pobér pradu do 100 A w impulsie,
podczas ktdrego napiecie na niej ‘obniza si¢ nieznacznie. Zastosowane dodatnie
sprzezenie zwrotne od pradu kolektora w regulatorze zasilacza, pozwala utrzy-
mywaé zmiany tego napiecia podczas impulsowych zmian pradu kolektora nie
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przekraczajace poziomu okolo 300 mV. Rozszerzenie zakresu badan charaktery-
styk w ograniczonym obszarze pentodowym umozliwia alternatywne zasilanie tego
obwodu z zewnetrznego Zrédla napiecia F¢y o wartoéci do 60 V. Pomiar napie-
cia Uc jest dokonywany na wyjéciu ukladu pomiarowego zawierajacego pamieé
analogowa, ktdrej czas prébkowania jest zsynchronizowany z impulsami pradu
kolektora. Mozliwo$é szybkiego obniZenia napiecia na baterii kondensatoréw C
o znacznej pojemnoéci a tym samym napiecia Uc, zapewnia impulsowy uklad
rozladowujacy z wyzwalaniem recznym.

Badany IGBT jest wlaczany i wylaczany impulsami napiecia bramki Ug
o amplitudzie regulowanej w zakresie od 4 do 20 V. Generator tych impulsow
posiada mozliwoéé¢ zaréwno pracy astabilnej ze wspdleczynnikiem wypelnienia im-
pulséw réwnym 0.001, jak tez monostabilne] z wyzwalaniem recznym. W obu
rodzajach pracy czas trwania impulsu pradowego wynosi okolo 70 us. Na wyjsciu
generatora, za posrednictwem ukladu pamieci analogowej dokonywany jest po-
miar amplitudy impulséw napiecia bramki. Generator wyposazony zostal w uklad
ograniczania amplitudy impulséw pradu kolektora na zadanym poziomie w gra-
nicach od 0 do 100 A przez regulacje napiecia bramki i wykorzystanie sprze-
zenia zwrotnego od sondy pomiaru pradu I.. Uklad ten zabezpiecza testowane
tranzystory o mniejszych maksymalnych dopuszczalnych pradach kolektora przed
przypadkowym uszkodzeniem.

hp-running

1 500 V/div
offset: 0.000 V
10.00:1  dec

2 500 mv/div
offset:-12.80 mv
1.000:1 dc

N

~ )

-95.0000 ps ~45,0000ps 5.00000us
10.0 ps div

1 _§ 107V

Rys. 4. Oscylogramy przebiegu zmian napiecia kolektor-emiter i pradu kolektora badanego
IGBT

Narys. 4 przedstawiony zostat oscylogram impulsu pradu kolektora i napiecia
kolektora. Pomiar amplitudy impulsu I¢ odbywa si¢ w ukladzie pomiarowym
zawierajacym sonde pradowa w postaci przekladnika pradowego ze wzmacniaczem
oraz pamieé analogowa. Zakres pomiarowy pradéw kolektora wynosi 100 A.
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4. OSZACOWANIE ZMIAN TEMPERATURY BADANEGO IGBT

Dokladne wyznaczenie zmian temperatury wewnatrz badanego IGBT nie jest
latwe ani na drodze pomiarowej ani obliczeniowej. Ze wzgledu na relatywnie duze
rozmiary struktury polprzewodnikowej wystepuje na ogél przestrzenne zrdinico-
wanie rozkladu temperatury. Wyznaczenie tego rozkladu na drodze pomiarowej
jest praktycznie niemozliwe, ze wzgledu na koniecznos$é zastosowania wielu czuj-
nikéw, ktére dodatkowo nie powinny wplywaé na przebieg mierzonego procesu
cieplnego. Zastosowanie metod opartych na detekcji promieniowania podczerwo-
nego nie ma wady zaklécania przebiegu pomiaru, ale pozwala jedynie na wyzna-
czenie rozkladu temperatury na powierzchni i wnioskowanie na tej podstawie o
temperaturze wewnatrz struktury. Dodatkowym utrudnieniem jest koniecznosé
przynajmniej czeSciowego usuniecia obudowy przyrzadu, tak aby powierzchnia
struktury pélprzewodnikowej byla widziana przez termograf. W przypadku przy- -
rzadéw mocy w obudowach ceramicznych i epoksydowych nie jest to mozliwe bez
zniszczenia przyrzadu. '

Wyznaczenie rozkladu temperatury na drodze obliczeniowej réwniez wiaze
si¢ z powaznymi problemami. Czesto mozna jednak skoncentrowac sie jedynie na
najwazniejszych zjawiskach i dokonaé pewnych uproszczen. Jezeli ograniczy( sie
do symulacji przeplywu ciepla tylko z elementu mocy do radiatora, zakladajac ze
temperatura radiatora jest ustalona, to mozna pominaé radiacje i konwekcje. W
tych warunkach transfer ciepla opisany jest dobrze znanym réwnaniem przewod-
nictwa ciepla

T  9*T 9T cpdT 1
O0xz? + 0y? + 922 f\)at - Xg(:v,y,z,t)_ (4)

gdzie T — temperatura, z,y,z — wspdlrzedne kartezjaniskie, t — czas, A —
przewodnos¢ ciepla, p — masa wlasciwa, ¢ — cieplo wlasciwe, g — gestoéé gene-
-TOWanej mocy.

Niestety, rozwiazanie tego réwnania nie jest w ogélnym przypadku latwe, a
analityczne rozwiazanie moze by¢ otrzymane tylko dla bardzo prostych przypad-
kéw. Numeryczne rozwiazanie réwnania przewodnictwa ciepla réwniez wiaze sig
z wieloma powaznymi problemami. Zazwyczaj stosowane metody oparte na dys-
kretyzacji metoda elementéw skoficzonych sa uciazliwe i wymagaja uzycia kom-
puteréw o duzej mocy obliczeniowe;j.

Wyznaczenie rozkladu temperatury dla stanu ustalonego wymaga rozwiaza-
nia réwnania (4) dla $redniej mocy strat w przyrzadzie i uwzglednienia otoczenia
termicznego struktury pdlprzewodnikowej, tzn. rodzaju materiatlu i wymiaréw
warstw napotykanych przez strumien cieplny w drodze do radiatora. Oprécz me-
tod ogdlnych mozna tutaj zastosowaé metode wspSlczynnikéw sprzezenia ciepl-
nego zastosowana w programach NAPOM i PYRTHERM [3]. Obliczenie przyro-
stu temperatury w stanach dynamicznych jest na ogdl latwiejsze niz dla stanu
ustalonego. Jezeli czas trwania procesu przejSciowego jest dostatecznie krétki,
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to wystarczy przeprowadzié¢ analize zjawisk termicznych zachodzacych w poblizu
obszaru wydzielania ciepta, czyli w samej strukturze pélprzewodnikowej IGBT.
Uproszczenie to mozna uzasadni¢ niewielka szybkoscia rozchodzenia sie ciepla,
wskutek czego dla krétkich czaséw strumieit cieplny ,,nie widzi” zewnetrznego
otoczenia struktury [3]. Jezeli dodatkowo generacja ciepla charakteryzuje si¢ sy-
metrig przestrzenng to mozna zastapi¢ model tréjwymiarowy modelem dwu- a
nawet jednowymiarowym. W takich przypadkach wygodnie jest testosowaé mo-
del termiczny w postaci odpowiedniej sieci elektrycznej, wykorzystujac analogie
pomiiedzy wielkoSciami termicznymi i elektrycznymi. Rozwiazanie réwnania (4)
osiaga sie wéwczas przez rozwiazanie réwnan Kirchhoffa, co najlatwiej jest wyko-
naé stosujac do tego celu uniwersalne programy anahzy obwodow elektrycznych
jak NAP2, SPICE, ESACAP lub inne [4].

68
03 si PbinAg
02
2
Cu
| 1
Je

Rys. 5. Przekréj poprzeczny struktury badanego tranzystora IGBT (wymiary w mm)

W celu oszacowania wzrostu temperatury wewnatrz struktury pélprzewod-
nikowej podczas trwania pomiaru charakterystyk statycznych przeprowadzono
przykladows analize termiczna, wykorzystujac dane typowego IGBT o pradzie
nominalnym 25 A i napieciu 900 V. Dla stanu ustalonego, przy opcji okreso-
wych impulséw mocy testera, obliczenia zostaly przeprowadzone przy pomocy
programu PYRTHERM dla impulséw mocy o amplitudzie 0.25 kW. Tempera-
tura dla dolnej plaszczyzny miedzi (1ys. 5) zostala przyjeta za stala, ze wzgledu
na umocowanie badanego tranzystora na duzym radiatorze termostatu (rys. 3),
ktérego temperatura byla stabilizowana. Na skutek bardzo malych érednich strat
mocy przy wspélczynniku wypelnienia réwnym 0.001, ustalony przyrost tempera-
tury wewnatrz struktury jest niewielki i wynosi 0.15 K (rys. 6). Przy wykorzysty-
waniu opcji testowania z po Jedynczyrm unpulsa,ml mocy przyrost ten p1 aktyczme
jest réwny zeru.

Przyrost temperatury w stanie przejSciowym wyznaczono w oparcin o jed-
nowymiarowy model termiczny w postaci sieci elektrycznej RC [4]. Komdérkowa,
struktura tranzystora IGBT powoduje réwnomierny rozpltyw pradu i w konse-
kwencji réwnomierny rozklad generowanej mocy w plaszczyznie przekroju po-
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Rys. 6. Przyrost temperatury w tranzystorze IGBT (stan ustalony)

przecznego. Wybdr zatem jednowymiarowego modelu termicznego jest w tym
przypadku wystarczajaco uzasadniony. Rozpatrzono najgorszy przypadek mocy
generowa.nej w jednej plaszczyinie. Model uwzglednia jedynie warstwe krzemu
poniewaz podczas trwania 1mpulsu mocy (rys. 4) cieplo nie moze zdazy¢ rozprze-
strzenié sie poza nia. Na gérnej krawedzi krzemu przyjeto adiabatyczne warunki
brzegowe. Na dolnej krawedzi warunki brzegowe nie sa istotne dla analizowanego
czasu i niezaleinie od przyjetych tam warunkéw adiabatycznych czy tez izoter-
micznych, wewnatrz struktury temperatura jest identyczna. Sytuacje te ilustruje
rys. 7, z ktérego wynika Ze cieplo dociera w poblize dolnej krawedzi krzemu do-
piero po czasie trwania impulsu mocy wynoszacym ok. 70 us.

Przyrosty temperatury struktury péiprzewodnikowej
IGBT przy ustalonej temperaturze radiatora

Temperatura
radiatora [°C] 27 50 75 100
A[°C] 1.55 [~ 1.61 1.67 1.73

Wyniki symulacji przeprowadzonych dla réznych temperatur radiatora, ze-
stawione w tabeli 1 pokazuja, ze przyrost temperatury w strukturze podczas trwa-
nia impulsu mocy nie przekracza w najgorszym przypadku 1.73°C. Z tego wzgledu
mozna przyjaé, ze temperatura wewnatrz struktury pélprzewodnikowej podczas
trwania pomiaréw jest stala i praktycznie réwna temperaturze radiatora (ewentu-
alny przyrost temperatury dla stanu ustalonego rzedu 0.15 K jest do pominigcia).

Chociaz symulacja termiczna zostala przeprowadzona tylko dla jednego typu
tranzystora IGBT, to mozna jednak na jej podstawie wnioskowaé w przypadku in-
nych tranzystoréw. Tranzystory o wigkszych od badanego pradach znamionowych
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Rys. 7. Przebieg temperatury wewnatrz struktury pélprzewodnikowej w miejscu
wstrzykiwania mocy — V(8) oraz w poblizu dolnej krawedzi krzemu — V(30), temperatura
radiatora 27°C, (skala 1V=1K): a) — warunki adiabatyczne, b) — warunki izotermiczne

maja struktury o wigkszych powierzchniach. Czasami sa to po prostu polaczone
réwnolegle mniejsze struktury bez dodatkowych elementéw. Jezeli poréwna sie
tranzystory o réznych pradach znamionowych to okaze sig, ze gestosé pradu a za-
tem i gestosé wydzielonej mocy jest stala i nie zalezy od wartosci pradu znamiono-
wego. W takim przypadku przyrost temperatury bedzie zblizony do otrzymanego
dla badanego tranzystora.

5. OCENA DOKLADNOSCI TESTERA

Dokladno$¢ wyznaczania charakterystyk statycznych IGBT za pomoca te-
stera mozna oszacowal przez estymacje bledéw, z jakim sa okreélone wspélrzedne
punktéw tworzacych charakterystyke.
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W ukladzie pomiarowym testera z rys. 3 mozna wyodrebnié cztery tory po-
miarowe:

— napiecia kolektora Ugc,

— napiecia bramki Ug,

— pradu kolektora I,

— ustalonej temperatury radiatora badanego IGBT.

Pierwsze trzy wielkodci zmieniaja sie impulsowo i do ich pomiaru zastoso-
wano szybkie uktady prébkujaco-pamietajace z ukladami scalonymi LF 198. W
ukladach pomiarowych napieé Uc i Ug oraz w czlonie wyjsciowym ukladu pomia-
rowego pradu I, znajduja si¢ po dwa takie uklady. Wedlug danych katalogowych
ich blad dla sygnalu wyjéciowego nie przekracza wartosci 0.01%.

Ocene dokladnoéci poszczegdlnych toréw pomiarowych przeprowadzono
zgodnie z zaleceniami Migdzynarodowego Komitetu Metrologii [5] przez wyzna-

- czenie wariancji poszczegdlnych skladowych bledu. '

Dla oceny dokladno$ci ukladu do pomiaru napiecia kolektora poréwnano
jego wskazania ze wskazaniami wzorcowego woltomierza. W wyniku otrzymano
graniczna warto$¢ bledu 6,1 = 0.4%. Dla 1ownom1ernego rozkladu tych bledow
kwadrat wariancji jest okreflony wzorem

631
‘Scl = 3 . (5)
Wedtug danych katalogowych blad graniczny dla sygnalu wyjSciowego ukladu
prébkujQco—pami(gtajebcego wynosi 649 = 0.01%. Przy réwnomiernym rozkladzie
bledéw, kwadrat wariancji jest réwny

W celu okreslenia wplywu czynnikéw zewnetrznych, jak réwniez wyznaczenia -
~ cech testera dotyczacych powtarzalnosci wynikéw pomiaru wykonano serie 10

pomiaréw napiecia Ug. Pomiary powtarzano nastepnie dla réznych wartoéci tego
napiecia, otrzymujac w wyniku kwadraty wariancji S.3 dla réznych wartoéci na-
piecia Ug. Wariancje wypadkowa wyniku pomiaru wartosci napiecia Uc mozna
wyznaczy ze wzoru '

Sve = \/521 + 5% + 5. (7)
Niepewnoéé wyniku pomiaru oblicza si¢ z zaleznoéci
AUg = +kSye, (8)

gdzie k — wspélczynnik réwny 2, co odpowiada prawdopodobienstwu 0.95.
Dla podanych wartoéci bledéw pomiarowych i napiecia Ue = 10V otrzymano
niepewnoéé réwng 0.5%. W podobny sposéb zostala dokonana analiza dokladnosci

a
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ukladu pomiarowego napiecia bramki Ug. Ze wzgledu na zastosowanie w ukla-
dzie pomiarowym tego toru elementéw o identycznych danych jak przy pomiarze
napiecia Uc, w wyniku otrzymano réwniez niepewnos¢ 0.5%.

Wyznaczenie bledu pomiaru amplitudy impulsu pradowego I, jest nieco trud-
niejsze. Pomiar pradu dokonywany jest w ukladzie z przekladnikiem pradowym o
rdzeniu ferrytowym. Sygnal wyjsciowy przekladnika jest wzmacniany i wprowa-
dzany do ukladu pomiarowego z pamiecia analogowa. Do oceny dokladnosci toru
pomiarowego jak tez wzorcowania wykorzystano oscyloskop typu HP 54503A z
sonda pomiarowg pradu A6303 (Tektronix) i wlasnym wzmacniaczem. Majac na
uwadze bledy wprowadzane przez sonde, wzmacniacz sygnaléw jak i sam oscylo-
skop, w oparciu o dane tych przyrzadéw mozna oszacowaé niepewnos§é pomiaru
pradu na poziomie nie przekraczajacym 5%. Oznacza to, Ze gléwnie tor pradowy
rzutuje na dokladno§é wyznaczania charakterystyk IGBT przy pomocy omawia-
nego testera w warunkach stalej temperatury pomiaru.

- Dodatkows wielkosciag mierzong jest temperatura radiatora badanego IGBT,
ktéra ma wplyw na ksztalt charakterystyk pradowo-napieciowych. Tor pomia-
rowy temperatury jest oddzielony od toréw pomiaréw wielkoéci elektrycznych te-
stera. Pomiar dokonywany jest za pomoca oddzielnego cyfrowego miernika typu
MCT-401 z czujnikiem polprzewodnikowym. Blad pomiaru wynosi £1°C, przy
rozdzielezosci 0.1°C.

Punkt na charakterystyce pradowo-napieciowej IGBT przy stalej tempera-
turze jest okre§lony wspdtrzednymi I, U, Ug. Kazda z tych wielkosci, jak wyka-
zano, wyznaczona jest z okreslona dokladnoscia.

Jezeli wektor taczacy poczatek ukladu wspdlrzednych z punktem lezacym na
charakterystyce oznaczy¢ przez K, to modul tego wektora wynosi

K| = /U2 + U + I2. (9)

Dla ulatwienia obliczen poszczegélne wielkosci okreslone sa w jednostkach wzgled-
nych. Wariancja niepewnoéci wyznaczenia modutu wektora K jest okredlona za-

leznoscia,
. |{ oK K\’ ., IK
5’“\/ (75) 520+ (375) st+ (32) 2 a0

gdzie %, %, % — pochodne czastkowe odpowiednio wzgledem Uc, Ug, I,
[

Sve, Sve, S1, — wariancje niepewnosci, z jakimi sa wyznaczone Ues, Ug, I..
Niepewno$¢ wyznaczenia wektora K moze by¢ okreslona jako
AIx tkSr  gdzie k = 2. (11)

Po podstawieniu wartoéci hczbowych, wynikajacych z niepewnosci. wyznaczenia
Uc,Ug,1 1., okazuje sie ze wektor okreslajacy punkt na charakterystyce pradowo-
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napieciowej w warunkach stalej temperatury wyznaczony jest, dla jej srodkowego
polozZenia z niepewnoécia 3.4%.

Bledy wynikajace z pomiaru ustalonej temperatury radiatora i z oszaco-
wanego przyrostu obciazeniowego temperatury struktury pélprzewodnikowej ba-
danego IGBT wplywajg na dokladno$¢ wyznaczania jego charakterystyk sta-
tycznych. Parametry badanego przyrzadu zaleza nieliniowo od temperatury za-
tem blad wyznaczenia odpowiednich charakterystyk, wynikajacy z niedokladnoéci
okre§lenia temperatury bedzie rézny dla réznych obszaréw tych charakterystyk.
Blad ten, pomimo bardzo malych wartosci, powinien by¢ uwzgledniony p1zy ana-
lizie poréwnawczej wynikéw modelowania IGBT.

PODSUMOWANIE

W artykule przedstawiono wlasciwosci i mozliwosci pomiarowe impulsowego
testera charakterystyk statycznych IGBT. Jego wykorzystanie przy modelowaniu
zapewnia odniesienie do rzeczywistych charakterystyk IGBT. Tester ten moze
byé wiec stosowany zaréwno podczas identyfikacji parametréw modeli ukladowo-
zorientowanych jak tez weryfikacji do§wiadczalnej wynikéw symulacji. W ten spo-
séb umozliwia on ocene wiernoéci odwzorowania przez model ksztaltu unikalnych
charakterystyk IGBT oraz ocene dokladnosci modelu.

Dokonano oceny bledéw pomiarowych testera oraz estymacji chwilowych
przyrostéw temperatury w strukturze wewnetrznej badanego przyrzadu. Wyka-
zano duza dokladno$¢ pomiaréw w calym zakresie pracy przyrzadu, prognozujac
symulacyjnie niewielkie dynamiczne przyrosty temperatury badanego obiektu.
Dzieki temu tester moze byé oceniony jako wiarygodne narzedzie metrologiczne,
niezmiernie pomocne przy modelowaniu i badaniach IGBT.
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A. GABRYELCZYK, M. GRECKI, Z. KUSMIEREK, A. NAPIERALSKI, W. PAWELSKI

STATIC CHARACTERISTICS TESTER OF THE IGBT

Summary

In this paper the static characteristics tester of the IGBT is presented. Tester can be
used to experimental verification of the IGBT models and to its parameters extraction. The
construction assumptions, properties and measurement ranges of the tester are described. The
accuracy of the tester and the temperature variation in investigated IGBT are also put to
estimate.
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Pomiary emisji zaklécen radiowych dostarczaja istotnych informacji o kom-
patybilnoéci elektromagnetycznej (EMC) urzadzen elektronicznych. Europejskie
normy dotyczace emisji promieniowania elektromagnetycznego nakazuja przepro-
wadzanie testéw w otwartej przestrzeni (OATS — Open Area Test Site) lub w
komorach bezechowych. Pierwszy wariant jest klopotliwy, drugi bardzo kosztowny.
Pomiary w komorze TEM lub GTEM s3 alternatywnym, tanszym sposobem mie-
rzenia emisji. Metody alternatywne musza dawaé mozliwo$¢ przetransponowania
pomierzonych sygnaléw na wielkosci okreS§lone w normach, w tym wypadku na
charakterystyke promieniowania w otwartej przestrzeni.

Komora TEM jest wycinkiem prowadnicy falowej o powickszonej przestrzeni
migdzy przewodem wewnetrznym, zwanym septum, a zewnetrznym, stanowiacym
plaszcz metalowy. Ma ona dwa przylacza kablowe, jest wiec dwuwrotnikiem. Ko-
mora GTEM jest jak gdyby wycinkiem komory TEM z jednym przylaczem ka-
blowym i czescig lejkowa ograniczona sciana wylozong materialem absorbcyjnym.
Zaleta komory GTEM jest wicksze pasmo czgstotliwosci, w ktérym mozna doko-
nywaé pomiaréw bez obaw istnienia w przylaczu kablowym innych rodzajéw pdl
oprécz TEM. Dla malych komér GTEM pasmo to przekracza 1 GHz, podczas gdy
w komorze TEM siega kilkuset MHz [3]. Képke [6] podal sposSb identyfikowania
testowanego urzadzenia (EUT — Equipment Under Test) w komorze TEM, jako
uklad trzech dipoli elektrycznych i magnetycznych z réznymi fazami poczatko-
wymi. Rozwazania teoretyczne w [6] rozpoczynaja si¢ podaniem zaleznosci migdzy
sygnalami mierzonymi na przylaczach kablowych, a momentami dipoli- elektrycz-
nego i magnetycznego, bedacych Zrédlem promieniowania w komorze. W niniejszej
pracy przedstawiono wyprowadzenie wzoréw podanych w [6], modelujac EUT jako
lokalne Zrédlo pradu. Dalej opisano procedure pomiaru emisji zaklécet w komorze
TEM, tak jak to uczyniono w [6]. W artykule zwrécono uwage na réznice uzyskane
w przypadku komory TEM 1 GTEM.

W zalozeniach przyjmowanych w trakcie wyprowadzenia wzoréw, od ktérych
rozpoczyna sig artykul [6] tkwia ograniczenia stosowania tej metody pomiarowej.
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Ograniczenia te znikaja z pola widzenia wielu autoréw, co prowadszi wielokrotnie
do mylnych stwierdzen w publikacjach [3], [7]. Jest o tym mowa we wnioskach.
Identyfikowanie EUT jako uktadu trzech dipoli elektrycznych o réznych fazach po-
czatkowych i trzech magnetycznych o réznych fazach poczatkowych wymaga réw-
noczesnego mierzenia dwu sygnaléw w szedciu ortogonalnych ustawieniach EUT.
W komorze TEM, jako dwuwrotniku jest to mozliwe. Komora GTEM jest jednow-
rotnikiem. Dlatego nie daje ona mozliwosci nzyskania informacji o przesunieciach
fazowych poszczegdlnych dipoli modelujacych EUT.

W publikacjach dotyczacych pomiaréw emisji w GTEM [4], [3], [12] méwi sig
o pomiarze tylko w trzech ortogonalnych ustawieniach utrzymujac, ze otrzymany
w ten sposéb model odpowiada ukladowi trzech dipoli elektrycznych i trzech ma-
gnetycznych o identycznych fazach poczatkowych. W istocie taki pomiar umozliwia
zidentyfikowanie EUT jako jednego dipola elektrycznego albo magnetycznego.

Z rozwazan przedstawionych w niniejszym artykule wynika, ze komora TEM
daje mozliwos¢ dokladniejszego zidentyfikowania EUT.

1. WSTEP

Obecny etap rozwoju cywilizacji cechuje sie nasyceniem zycia codziennego
wszelkiego rodzaju urzadzeniami sterowanymi mikroprocesorami (PC, telefony
komérkowe, FAX, drukarki, kopiarki, kamery video, aparaty fotograficzne, TV,
kuchenki mikrofalowe itp.). Rozwéj mikroelektroniki sprawia, Ze czestotliwosé
pracy mikroprocesoréw jest coraz wieksza. Dlatego urzadzenia posiadajace mikro-
procesory s3 potencjalnym zrédlem emisji zaklScen czestotliwosci radiowe] oraz
sa potencjalnie narazone na takie zaklécenia z zewnatrz. Koniecznoscia stalo sie
konstruowanie i dopuszczanie do sprzedazy urzadzen, ktére tych potencjalnych
zagrozei nie niosa, czyli kompatybilnych elektromagnetycznie. Sposoby spraw-
dzania kompatybilnoé¢ elektromagnetycznej (EMC — ElectroMagnetic Compa-
tibility) okreslone sa w normach. Europejskie normy EMC przewiduja przepro-
wadzanie testéw w otwartej przestrzeni, zwanych OATS (Open Area Test Site)
lub w komorze bezechowej (anechoic chamber). Testowanie w otwartej przestrzeni
jest klopotliwe, komory bezechowe sa bardzo kosztowne. Stad préby opracowania
alternatywnych, prostszych i taiszych metod przeprowadzania testéw EMC.

Jedna z alternatyw jest komora TEM przedstawiona na rys. 1. Jej nazwa
wywodzi sie stad, ze w pustej komorze TEM, w zakresie czestotliwosci robo-
czej mamy do czynienia tylko.z polem rodzaju TEM, pozbawionym wplywdéw
pdl zewnetrznych. Komora jest wycinkiem prowadnicy falowej o powiekszonej
przestrzeni miedzy przewodem wewnetrznym, zwanym w komorze septum, a ze-
wnetrznym, stanowigcym plaszcz metalowy. Septum stanowi szeroka powierzchnie
metalowa, dzieki czemu w duzej czesci przestrzeni roboczej, w ktérej umieszcza
si¢ testowane urzadzenie (EUT — Equipment Under Test) uzyskuje sie jedno-
rodne pole. Komora ma dwa przylacza kablowe. Jest wigc dwuwrotnikiem. Ko-
mory projektuje sie tak, aby impedancja charakterystyczna wzdluz calej komory
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Przylacze kabla

Septum

Plaszcz metalowy

e/

Przylacze kabla

N
/

Rys. 1. Widok perspektywiczny i przekréj podiuzny komory TEM

byla réwna impedancja przylaczy kablowych. Dlatego w strefach miedzy czescia
robocza, a przylaczami kablowymi, septum zweza sie, a plaszcz ma ksztalt lejka.

Crawford w 1974 roku opublikowal artykul o zastosowaniu komory TEM
w pomiarach EMC [2]. Pierwszym zastosowaniem komory byla kalibracja sond
do mierzenia natezenia pola elektrycznego. Drugim obszarem zastosowan komory
TEM byl pomiar wrazliwoéci urzadzen na zaklécenia pél zewnetrznych (immunity
tests). Najpdiniej zaczeto stosowaé komory TEM w pomiarach emisji promienio-
wania elektromagnetycznego (radiated emission tests). Na ten temat pojawilo sie
pare artykuléw na przelomie lat 70/80 {9, 10, 6].

Septum

Plaszcz metalowy

Przylacze kabla Wykladzina absorbeyjna

Rys. 2. Przekrdj podluzny komory GTEM

Pod koniec lat 80-tych pojawilta si¢ modyfikacja komory TEM tzw. komora
GTEM (TRIGATEM [7]), przedstawiona na rys. 2. Komora ta jest jak gdyby
wycinkiem komory TEM z jednym przylaczem kablowym i czescia lejkowa ogra-
niczona $ciana wylozona materialem absorbeyjnym. Konstruktorzy tej komory
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utrzymuja, Ze dzieki malemu katowi rozwarcia lejka, pole w pustej komorze jest
praktycznie polem rodzaju TEM [3]. Zaleta komory GTEM jest wicksze pasmo
czestotliwodci, w ktérym mozna dokonywaé pomiaréw bez obaw istnienia w przy-
taczach kablowych innych rodzajéw pdl, oprécz TEM. Dla malych komér GTEM
pasmo to przekracza 1 GHz, podczas gdy w komorze TEM siega kilkuset MHz [3].

Trudnoéé przy pomiarze emisji w komorze TEM I GTEM polega na tym, ze
EUT musi by¢ zidentyfikowane, po czym dla modelu uzyskanego w identyfikacji
nalezy okresli¢ charakterystyke promieniowania w otwartej przestrzeni, gdyz takie
warunki pomiaru okredlone s3 w normach. Kopke [6] podal sposéb identyfikowania
EUT w komorze TEM, jako ukladu trzech dipoli elektrycznych i magnetycznych
z 16znymi fazami poczatkowymi. Rozwazania teoretyczne w [6] rozpoczynaja sie
podaniem zaleznoéci miedzy sygnalami mierzonymi na przylaczach kablowych,
a momentami dipoli elektrycznego i magnetycznego, bedacych Zrédlem promie-
niowania w komorze. W niniejszej pracy przedstawiono wyprowadzenie wzordw
podanych w [6}, modelujac EUT jako lokalne Zrédlo pradu. Dalej opisano proce-
dure pomiaru emisji zaklécen w komorze TEM, tak jak to uczyniono w [6]. W ar- -
tykule zwrécono uwage na réznice uzyskane w przypadku komory TEM i GTEM.

W zalozeniach przyjmowanych w trakcie wyprowadzenia wzoréw tkwia ogra-
niczenia stosowania tej metody pomiarowej. Ograniczenia te znikaja z pola wi-
dzenia wielu autoréw, co prowadzi wielokrotnie do mylnych stwierdzefi w publi-
kacjach [3], [7]. Jest o tym mowa we wnioskach.

Aby wyprowadzeniom wzoréw nadaé zwartosé, dotaczono do artykulu doda-
tek. Sa w nim zawarte zagadnienia ogélne wykorzystywane w artykule, a wiec pre-
zentacja charakterystyki promieniowania dipoli elektrycznego i magnetycznego w
strefie dalekiej oraz wyprowadzenie charakterystyki promieniowania ukladu di-
poli.

2. PODSTAWY TEORETYCZNE IDENTYFIKACJI EUT
W KOMORZE TEM I GTEM

2.1. ORTONORMALNE RODZAIJE POL W PROWADNICY FALOWEJ

Do opisu pél w prowadnicy falowej uzyte beda ortogonalne, krzywoliniowe
wspolrzedne o nazwie uy, uy w przekroju poprzecznym oraz z wzdluz prowadnicy.
Wersory tych osi nazwane beda odpowiednio 14,14, 1,.

Rozwiazaniem réwnania falowego w prowadnicy, ktérej sciany i przewdd we-
wnetrzny sg idealnymi przewodnikami elektrycznymi jest kombinacja liniowa or-
togonalnych rodzajéw pdl. Kazdemu rodzajowi przyporzadkowana jest para liczb
naturalnych [, m. W dalszej czesci artykutu dla uproszczenia zapisu, symbol I, m
zastapiony bedzie symbolem jednoliterowym n. Jednoznaczne rozwiazanie jed-
norodnego réwnania falowego jest mozliwe po przyjeciu dodatkowego warunku,
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Rys. 3. Uklad wspélrzednych w prowadnicy falowej

zwanego normalizacja. Pole w prowadnicy o bezstratnych Scianach, uzyskane po
narzuceniu na rozwigzanie warunku normalizacji, nazywa si¢ polem ortonormal-
nym. Pola ortonormalne oznaczone beda symbolami odpowiednio: wektor pola

elektrycznego ﬁn, wektor pola magnetycznego I_fn
Ortonormalne natezenia pola elektrycznego fali rodzaju n, rozchodzacej sie
w dodatnim kierunku osi z mozna wyrazié¢ wzorem

SN NN — _
En = [ETTL(Ul,UQ) 4 Ezn(ul,ug)]e‘k"‘. (1)
Dla fali rozchodzacej si¢ w ujemnym kierunku osi z natezenie to wyraza sie wzo-
rem =
—\" — — .
En = [ETn('U,l,U,z) — Ezn(ul,U2)]6_lk"z. (2)
Aby pole elektryczne bylo polem bezérédlowym (div E _>n = 0), skladowa
Wzdluzna E zn, W TOWNaniu (2) musi mieé znak przeciwny do skladowej poprzecz-
nej E7,0.

(1) Rozpatrzmy spelnienie warunku div fn = 0 dla pola opisanego réwnaniem (1), (2)

— (+) (= L
ETL = Tzfn + E>n (1)

div E, = (div By + ikn B 20 )(e¥5n7 4 ¢7ikn7) (i)

Pierwszy czynnik w tym réwnaniu jest niczym innym jak operacja div rozbita na skladowa
poprzeczng i podluzna.
Przyjmijmy zamiast (2) réwnanie

—(=)

E, = [an(ul,u2)+ Ezn(m,uz)]e_iknz (i)
Wéwczas
div Ep =div Egp(e®n? 4 e n2) 4 ik, B (0 — e7in) (iv)

Réwnanie to jest spelnione dla dowolnego z tylko wtedy gdy div an =0nN fzn =0.
Warunek ten jest mozliwy do spelnienia tylko dla pola rodzaju TEM, dla ktérego problem
znaku skladowej wzdluznej nie istnieje.
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Warunek ten dopuszcza inng postaé réwnania (2)

—)(_)

E, =[-Ern(us,u)+ Ezn(ul,tzg)]e"ik"z. (3)
Ortonormalne natezenia pola magnetycznego fali rodzaju n, rozchodzacej sie

w dodatnim kierunku osi z mozna wyrazi¢ wzorem

—{+)
H, =[Hra(w,w)+ Halu,w)e. 4)

Dla fali rozchodzacej sie w ujemnym kierunku osi z natezenie to wyraza sie
wzorem
—>(_) — — .
Hn = [—HTn(u1>u2) + Hzn(ulvu‘l)]e_k"2~ (5)
Skladowa poprzeczna w réwnaniu (5) musi mie¢ znak ,,—”, aby moc transpor-
towana fala rozchodzaca sie¢ w kierunku ujemnym byla przekazywana rzeczywiscie
w tym kierunku. Jesli jako ]_f wykorzystaé wzér (3), to —I:I+Tn we wzorze (5)
bedzie poprzedzone znakiem ,,+” Skladowa wzdluina w réwnaniu (5) jest dodat-
nia, gdyz pole Hn, podobnie jak pole E n, Musi spelnia¢ warunek bezzrédlowosci
div Hn = 0. A
2 ﬁ -—4 . . - . _—';
Zadamy, aby pola E r,, Hr, byly funkcjami rzeczywistymi (E r, = E1,),

—_—

(Hr, = Hry). Ponadto narzucamy warunek [1]
jf an X ﬁTm : Tz ds = 5nma (6)
S

przy czym S jest przekrojem poprzecznym falowodu, a 6, jest delta Kroneckera
5 0[W] jeSim#n )
mn 1 [W] jesli m = n.

Wzdr (6) wyraza ortogonalno$é pél dla n # m oraz normalizacje dla n = m.

2.2. POLE W PROWADNICY FALOWEJ WZBUDZONE
LOKALNYM ZRODEEM PRADU

Rozpatrzmy wycinek prowadnicy falowej ograniczony powierzchniami S,
S, prostopadlymi do osi z jak pokazano na rys. 4. W wycinku tym znajduje sie

lokalne zrédto pradu o gestosci T, rozlozonej dowolnie w objetosci V.
0Od 7rédla tego, w obu kierunkach prowadnicy rozchodza sie fale elektroma-
gnetyczne. Fale rozchodzaca sie w dodatnim kierunku osi z opisujemy nastepujaco

= Za” E, (8.a)



TOM XL-1994 Wykorzystanie komory TEM i GTM... 297

(8.b)

(9.2)

(9.b)

przy czym a,, b, sa nieznanymi amplitudami pdl, zaleznymi od zZrédla pr@dﬁ 7.
Sa one bezwymiarowe.

Wzory (8.a), (8.b) okreslaja pola E, H na $cianie ST, podczas gdy wzory
(9.a), (9.b) na Scianie S~.

Do wyznaczenia amplitud a,,b, wykorzystamy zasade wzajemnoéci Loren-
tza, ktérej postaé wygodna do dalszych rozwazaniach jest nastepujaca

FsE T B E ) Tods= [ T-Fo av, (o)
s |4

przy czym jako 1, wybrano kierunek normalny, wewnetrzny do objetoéci V.

Przez powierzchnie zamkunieta we wzorze (10) nalezy rozumie¢ powierzchnie z wy-

taczeniem przewodu wewnetrznego, jak zaznaczono linig przerywana na rys. 4.
Zajmijmy si¢ lewa strona réwn. (10). Jezeli §ciany prowadnicy oraz przewéd

wewnetrzny sa idealnie przewodzace, to znika na nich calka powierzchniowa gdyz
— () ()
(ﬁn X ﬁ) . T,=H (Tn X ﬁn ), przy czym zaréwno E_ , jaki E maja,

na powierzchni idealnie przewodzacych $cian tylko skladowa normalna. To samo
dotyczy skladnika E x ﬁn . Tn. Tylko calki na powierzchniach S*,5~ sg nie
zerowe. _

Rozpatrzmy te calke na $cianie ST dla gérnego indeksu ,,+”

N ES RS I CS SN G5 NN
J[IE, xH -E xH, | T,d5=
st _
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ﬂ {(an + —E-)zn)eik"z X [Zan(ﬁr_pn + ﬁ'm)eim]
st n

~[YanEra+ E.n)e?] x (Hra + Haon)eo*} - Tods. (11)

Wartoéé tej calki jest zerem, bowiem:

e iloczyn wektorowy skladowej transwelsalnej przez wzdluzna daje wektor
styczny do powierzchni calkowania, strumien tego wektora jest zerem,

e iloczyn wektorowy obu skladowych wzdluznych jest zerem, gdyz sa to wek-
tory rownolegle do siebie,

¢ jesli wykorzysta¢ warunek normalizacji do iloczynéw wektorowych sklado-
wych transwersalnych to otrzymamy

— . —_— .
If {E Tne’k"z X ( Z an HTnelk”z) -
S+ n
—_— . _— - —_— =1, .
(Zan ETne““"z) X HTne‘k"z] -1 ,dS = a,e?F7 — a, ¥k = . (12)
7

Rozpatrzmy te samg calke (dla gérnego indeksu ,+”) na $cianie S~

NN RN BN R
ﬂ[fn xH -E xﬁn ]+ 1,dS =
ped
— . — .
ﬂ {(E)Tn + Ezn)emnz X [an(_—ﬁTn + Hzn)e—mnz]
S— n
~ [ S ba(Ern = Ban)e 2] x (Hrn + Hen)e*} - Tods. (13)
n

Z tego samego wzgledu co w réwn (11) wszystkie calki zeruja si¢ za wyjatkiem
If [ _ E’Tneik,.z % ( E bn"}‘ane—iknz) _
s n
(> b Erae %) x Hrne?| - T, dS = —2b, [W].  (14)
n

Wymiarem tego wyrazenia sag W, co wynika z przyjetej normalizacji (wzér (6)).
Amplituda b, jest bezwymiarowa, ale jest pomnozona przez catke (wzdr (6)),
ktérej wartosé wynosi 1 [W].

Réwnanie (10) mozna wiec wyrazi¢ nastepujaco:

JIEE E’S)dv = —%b, [W]. (15)
14
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Rozpatrujac analogicznie réwn. (10) dla dolnego indeksu ,,—” otrzymujemy

I EE ﬁf;) dV = ~2a, [W]. (16)
v

2.3 ELEKTRYCZNIE MALE ZRODEO PRADU W KOMORZE TEM LUB GTEM

Poniewa# zaréwno w komorze TEM oraz GTEM pozadane jest, aby Wgsza,kle-
sie czestotliwoéci roboczej do miejsca pomiaru docieralo tylko pole rodzaju TEM
(n = 0), w dalszych rozwazaniach ograniczymy sie do tego rodzaju. Ograniczenie
to nie wyklucza istnienia wyzszych rodzajéw pdl w poblizu Zrédla zaklécenia.
Stawia tylko wymdg, aby gérna granica zakresu czestotliwosci roboczej lezala
ponizej czestotliwosci odciecia wszystkich wyzszych rodzajéw pél.

Powtérzmy wzory na amplitudy fal rozchodzacych sie od lokalnego zaburze-
nia w prowadnicy falowej (15), (16).

fff E, Y v = —@:) [W]. (17)

W przypadku komory TEM $ciany S, $~ na rys. 4 odpowiadaja przylaczom
kablowym. W komorze TEM, dzieki dwém przylaczom kablowym jest mozliwe
zmierzenie obu amplitud ag, by.

Przyjmijmy, ze w przypadku komory GTEM éciana S* na rys. 4 jest wyto-
zona materialem absorbcyjnym, natomiast éciana S~ jest przylaczem kablowym.
Uzyskuje si¢ wéwczas wzory identyczne do (17), ale istnieje mozliwo$¢ pomierze-
nia tylko jednej amplitudy (bo).

(£

W dalszej czesci, dla uproszczenia zapisu opuécimy gomv indeks przy E( )

Zostawimy natomiast dolny indeks. Przypomnijmy, ze E o oznacza ortonormalne

pole rodzaju TEM, natomiast E calkowite pole rodzaju TEM (por. wzory 8.a,
8.b, 9.a, 9.b).

Jeéli wektor E¢ w otoczeniu zrédla nie zmienia sie znacznie, mozna calke

If fV T fo dV rozwinaé w szereg Taylora

3 3
[f TxEoav=Y [[[ 3 [EO (0)+Z Ja’?" (.°) } dv.  (18)
\4 i=1l V

Pokazemy, ze pierwszy szereg wyraza pole dlpola elektrycznego. Korzystajac

—_—
dla wektora J z tej samej tozsamosci co w przypadku wzoru (A.3) otrzymujemy

[[f 3:av =~ [[| 2idivT av + fT T ,d5. (19)
14 v

N
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Poniewaz wzdluz dipola Hertza, z zaloZenia prad nie zmienia sie (I(z;) =
const.), wiec div T =0 Dlatego _ '
jff T dV = ﬁr(? . Tn) ds. (20)
v S

Na koncach dipola zgromadzony jest calkowity ladunek Q odpowiedzialny za
prad dipola I. Jeéli zdefiniowaé prad jako ruch dodatnlch ladunkéw, to zasada

zachowama ladunku div T + dp/dt = 0 przyjmuje nast(gpujaca, postaé caltkowa
= d@/dt. Dla amphtud zespolonych zaleznos$¢ ta wyglada nastepujaco I =

——sz

Ostatecznie, dla amplitud zespolonych :

ﬂ?(7 . Tn)'ld.S' = 1Arl, = —iwArQT ,. (21)

Korzystajac z definicji momentu dipolowego wzdr (A.6) mozemy pierwszy sklad-
nik rozwinigcia w szereg Taylora, z wzoru (18) zapisaé nastepujaco

Eo(0) [[l T dv = —iwB Eo(0). - (22)
|4

Drugi skladnik szeregu Taylora przegrupujemy nastepujaco

0Eo,(0) 1=y 0Eo,(0)  0Eo,(0)
ZEJz T3 3117] —Z;;(JNLJ it z)|: O axl ]+

i=1 j=1 <3

3 3
%ZE 5+ 3502200 U

T

Pierwsze sumy zostaly zaplsane tak aby dostlzec w nich iloczyn skalarny

2(7T x T ) - rot E 0(0). Pokazemy, ze sumy te wy1aza]a pole dipola magnetycz-
nego. Pozostale sumy we wtorze (23) daja pole kwadropola. T(g czesé 10zw1111qc1a
w szereg pominiemy w dalszych rozwazaniach.

Zgodnie z réwnaniem Maxwella dla amplitud zespolonych

rot Eo(O) = ‘I:w,LLH()(O),
natomiast 7 X J jest podwo jona gestoscia ob jetosciowa dipolowego momentu

magnetycznego ktéra wystepuje we wzorze (A.9). Ostatecznie mozemy .czeéé
dipolowa” drugiego wyrazu rozwinigcia w szereg Taylora przedstawié nastepujaco

j]f EZ iJ 8E0 (0) dV = zumeO(O)-}- (24)

i=1 j=1.




TOM XIL-1994 Wykorzystanie komory TEM i GTM. .. 301

Uwzgledniajac zatem tylko pole dipoli, mozna amplitudy bo,a ze wzoru (17)
przedstawié jak nastepuje

ap

()
(b") W] = 2iwlF - By (0)— uii - B9 (0] (25)

Jeéli przyjaé uklad wspdlrzednych w komorze tak, aby oé z lezala wzdluz
komory i wskazywala dodatni kierunek rozchodzenia sig pola (ST), to pole rodzaju
TEM mozna wyrazié nastepujaco

TR ,. _
EO = E()e tRo? (26-3-)
—E

H, = Hoethos, (26.b)

przy czym ko jest stala propagacji pola rodzaju TEM (n = 0).
- E&E ,
Miedzy E, ,a H, istnieje zwiazek

_.(£) _(#) q
HO = :I:Tz X EO s
Z s,

(27)

przy czym Zj, jest impedancja falowa rodzaju TEM. W komorze TEM jest ona
réwna impedancji wlasciwej prézni (zp i wynosi 1207 ~ 377 [Q].

Poniewaz kg = w+/Hoco oraz (zp = v/ o /€0, mozna réwnanie (25) przedsta-
wi¢ nastepujaco

(b")' (W] = =i(wP F kol x T.)- Eo. (28)
a 2 _ :

W dalszej czesci opuécimy symbol [W] pamietajac, ze korzystamy z zasady wza-
jemnodci Lorenza wzér (17), w ktérej bezwymiarowe amplitudy bo,ag sa wspdl-
czynnikami wyrazajacymi moc w [W]. Wzér (28) mozna zapisaé jako uklad dwu
réwnan

ag + b() = Iw_ﬁ - fo (293,)
ag — bo = Zko(fﬁ X Tz) . _E:.() (29b)
Réwnania (29.a), (29.b) daja sie przeksztalci¢ do nastepujacej postaci
P, = (ag + bg)(ag + bg)* = &*| 7 - E)ol2 (30.2)
Py=( 2|(A x 1,)- Bol (30.b)

Wzory (30.a, 30.b) maja wymiar kwadratu mocy. Réwn. (30.a) zalezy tylko od
dipola elektrycznego, a réwn. (30.b) tylko od dipola- magnetycznego. Ponadto
nalezy zauwazyé, Zze na wartosci pomierzonych sygnaléw maja wplyw tylko rzuty
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wektoréw momentéw P, m na kierunek wektora E . Oznaczymy je symbolami
— e
Pp,m7.

3. PROCEDURA POMIAROWA

Wzory (30.a), (30.b) pokazuja, ze w przypadku komory TEM znajac sume
amplitud ag 4 by mozna okresli¢ dipol elektryczny. Znajac réznice ag — by mozna
okresli¢ dipol magnetyczny. Z tych rozwazati wynika procedura pomiarowa. Sche-
mat ideowy ukladu pomiarowego przedstawia rys. 5.

b EUT a,

__.(?__4

Komputerowy system
pomiarowy

i S—

Rys. 5. Schemat systemu mierzacego promieniowanie EUT w komorze TEM

Zorientujmy globalny uklad wspélrzednych z,y, 2 unieruchomiony w komo-
rze tak, aby jego o z pokrywala sie z wzdluzna osia symetrii komory, a plaszczy-
zna zy lezala w przekroju poprzecznym. Wprowadsmy réwniez lokalny, ruchomy
uklad wspdlrzednych £, 7, (, sprzegniety z EUT.

Rozpoczynajac cykl pomiarowy wstawiamy EUT do komory tak, aby osie
&, n pokrywaly sie odpowiednio z osiami @, y oraz aby kierunki osi ( i z byly takie
same. Poszukiwaé bedziemy skladowych wektoréw

P = pgei¥es T,: + pyei‘/”’v Ty + ppet¥es T, (31.a)
W = mge'¥me T)x + ﬂzye_iwmv Ty + mpet¥me Ta, (31.b)
w tym ustawieniu EUT. Jest to ustawienie w normalnej pracy.

Nalezy przypomnieé, ze Ey jest znormalizowanym natezeniem pola, rodzaju
TEM w punkcie umieszczenia dipoli, czyli w punkcie (0, 30,0). Wazna cecha do-
brze skonstruowanej komory TEM jest to, ze Eq = qu, tzn. ma tylko sktadowa
Y, przy czym ¢ jest wspdlczynnikiem wynikajacym z normalizacii.

Pierwszego zestawu pomiaréw Psl,Pd1,¢1 dokonujemy po obréceniu EUT
o kat m/4 wzgledem osi (, tak aby 0§ & zblizyla sie do osi v, (rys 6). W tym

ustawieniu P = p, T ¢+ py n, Datomiast Eo = q( T e+ 1 77)/\/_ Wobec
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Y“’)
¢
4{,/¢

Rys. 6. Ustawienie EUT w czasie pomiaréw w komorze TEM

tego
ag+bo=iwPr-Eo= Tg(iﬂzew”” + pyettey) - (32)

jest wskazem (wektorem na plaszczyznie zespolonej), ktérego kwadrat dtugodci,
zgodnie z twierdzeniem cosinuséw wynosi

. w2 2 5
Py, = lag +bol” = "0 [0k 4 9] + 20%p) cos(p, — ¥5,).  (33)

Zanim wyprowadzimy wyrazenie na P, przypomnijmy, Ze T 2 = TC- Wo-
bec tego
ag — bg = iko(ﬁT X T() . E’)O = iko(—ﬂl$6i¢m" Tﬂ + ﬂlyeiw""y Tg) . E)o. (34)
Postepujac analogicznie jak w przypadku wyznaczania Ps,, otrzymujemy

ap — by = L2 (—mgei¥me + myetny) (35)

V2
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DY k2 2 9 i 2 A
Py, =lag —bol|” = OTq[m; + mz — 2mymy, cos(Pm, — Ym, )]- (36)

Teraz zajmiemy si¢ wyznaczeniem fazy poczatkowej ¢q45. Rownanie
(32) mozna przeksztalci¢ nastepujaco

wqg -E ; -
ag +bo = 7%61(%’ ) (p, +1’9€2,(W ) (37)
Faza poczatkowa wyrazenia (37) @45 ma nastepujaca postaé
Y
¢a.+b = 'prm + a;, — '2_’ (38)
przy czym
—py sin —
Qg = arctg Py $in(¥p, — ¥5,) . (39)
Pz + py cos(Pyp, — ¥y, )
Réwnie dobrze mozna réwnanie (32) przedstawi¢ jako
wq - (1),  —
20 + by = 5 "D (poe i) 4 py) (40)
co doprowadzi do nastepujacej postaci na faze poczatkowa ¢, Wyrazenia (40)
T
Patb = Pp, + 0y, — ‘2‘" (41)
przy czym
' sin -
ay, = arctg D= (ﬂ)pm 'lvbpy) (42)

Pocos(thp, — Pp,) + Py’
Przechodzimy do wyznaczenia fazy poczatkowej ¢, _p. Réwnanie (35) moina
przeksztalci¢ nastepujaco

koq ; -z i -
20 = bo = S eim =D, 4 s ) (43)
Faza poczatkowa ¢,_, wyrazenia (43) ma nastepujaca postaé
. T
¢a—b = ’@bmz + ﬁxl - 51 (44)
przy czym
m Sin(¢m - '(;bm )
= arct Y = Y . 45
’89:1 & My — My Cos(wmJy - '@Z’my) ( )
Réwnie dobrze mozna réwnanie (35) przedstawic jako
koq ; _= ; _
ag — bO — 7§ez(¢my 2)(_mzel(¢mx ¢mg) + my) (46)

co doprowadzi do nastepujacej postaci na faze poczatkowa ¢,4+p Wyrazenia (46)

¢a—b = ¢my+ ﬂyl - :72[7 ‘ (47)
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przy czym
Mg SiIN(Vrm, — ¥m, )
My €OS(P, — P, ) — My
Ostatecznie kat fazowy ¢ miedzy faza poczatkowa sumy sygnalow ¢gs,
a faza poczatkowa ich réznicy ¢,_, wyraza sie wzorem

_ _ . wpx + gy } _ {wmx + »6:01 }
b1 = Patb — Pa—b = {%y T ay, . (49)

Druglego zestawu pomiaréw Ps,, Py,,¢s dokonujemy po obréceniu EUT

By, = arctg (48)

o dalsze 7 /2 radianéw wzglgdem osi ¢ (rys. 6). W tym ustawieniu P = p, 5y ¢+

—_—

Py 1 5, natomiast EO g( T e— 1 7,)/\/_ 2. Wobec tego

ag+ by =i - Eg \/_(p o€ Vs — pyew’l’u ) (50)

Zgodnie z twierdzeniem .cosinuséw

2 "-’2(1'2 2 2 2.2
P, = lao + bo|” = T[Pm +py — 2]’x1’y cos(1p, — Q/pr )] (51)

Zauwazmy, ze wzdr (34) jest stuszny réwniez i przy tym ustawieniu ukladu wspél-
rzednych &, 7, wzgledem z,y, 2

ag — by = iko(Mr X Tc_) " Eo = iko(—mget?ms T, + mye¥my Tg) - Eo. (52)

Dlatego otrzymujemy

k
o —bo = ‘3%’ (maces e (a9
oraz
9 I" '

2
Réwnanie (50) mozna p1‘zeksztalc1c nastepujaco

wq o ; . ) v ‘
ag + bo = 7%ez(¢px 2)(1)7: _ pye (ﬂ’pu lﬁp,,)) ﬂ : (55)

Faza poczatkowa ¢,., wyrazenia (55) ma nastepujaca postac

T

Gur =y, + 0n, = 5 (56)
przy czym

pysin(Yp, — ¥p,)
Pz = Py coS(Pp, _y, )

ay, = arctg (57)
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Réwnie dobrze mozna réwnanie (50) przedstawic jako
. wq =z , _
ap + bo = _—ﬁetw”” 2)(mel(¢”” Vou) —py) (58)
co doprowadzi do nastepujacej postaci na faze poczatkowa ¢,4, Wyrazenia (58)

Patd = Pp, + 0y, — 5 (59)

T
2 ki
przy czym
Pz sin(¥p, — ¥y, )
Dz COS(¢7J,; - ¢1)y) — Dy '
Przechodzimy do wyznaczenia fazy poczatkowej ¢,_p. Réwnanie (53) mozna
przeksztalcié¢ nastepujaco

ay, = arctg (60)

ko([ ; _E a4 _
ap — b = —=€!(¥m: =3 (my, 4 myei(¥my~¥me )y, 61
0o—bo="7 (me +my ) (61)
Faza poczatkowa ¢,_, wyrazenia (61) ma nastepujaca postaé
s
Ga—b = "bmx + ﬂ1:2 - '2" . (62)
przy czym
: My SIN(P, — Prm, )
= arct = e, 63
Bea & My + My c08(Pm, — Vm,) (63)
Roéwnie dobrze mozna réwnanie (53) przedstawic¢ jako
koq , =z ,
— by = _ez(lllmy %) m ‘ez(llvmm ~Pmy) +m 64
ap 0 \/i ( a y) ( ‘ )

co doprowadéi do nastepujacej poétaci na faze poczajkdwa,v Da—b wyra,Zenid (64)

Ga—p = ¢my + ﬂys - %’ (65)
przy czym
Mg $IN(Pm, — Ym,)
My COS(Pm, — Pm, ) + My
Ostatecznie kat fazowy ¢, miedzy faza poczatkowa sumy sygnaléw ¢4,
a faza poczatkowa ich réinicy ¢, wyraza sie wzorem

— _ — ¢Pz + al‘z _ "bmx + /8932 }
¢2 B ¢”'+b ¢a_b Bl {1/)2% + a'y:z } {¢nzx + ﬂyz ' (67)

Obrécenie EUT o nastepne 7 /2 radianéw nie wnosi niczego, gdyz doprowadzi do
powtdrzenia pomiaréw z pozycji 1.

Przed dokonaniem trzeciego i czwartego zestawu pomiaréw orientujemy EUT
— —

tak, aby Tg = TZ, T,, = 1g 1¢= Ty. Nastepnie obracamy EUT o kat

By, = arctg (66)
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7 /4 wzgledem osi £, tak aby o 7 zblizyla si¢ do osi y i dokonujemy pomia-
16w P,,, Py,, ¢3. Z kolei obracamy EUT o nastepne 7/2 radianéw i mierzymy
P 549 P dy> ¢4' .

Przed ostatnim zestawem pomiaréw trzeba zorientowaé¢ EUT nastepujaco:

—

1,= Tz, T( = Tx, Tg = Ty. Nastepnie dla uzyskania pomiaréw P;,, Py, @s
obracamy EUT o kat 7/4 wzgledem osi 7 po czym obracamy o nastepne /2
radianéw dla wyznaczenia P, Py, , @s.

Zestawmy wszystkie zaleznoéci potrzebne do wyznaczenia dipoli. Z sumy
sygnaléw otrzymujemy

Wit .
P, = 5 5: + p?/ + 2pzpy cos(yp, — Uy, )] (68.2)
w2a? . _
Psg = _2(1—[133 + Py — 2])mpy COS(@[’pI - '@bpy )] (GS.b)
_ wi¢? 2 2 y
Py, = =[P, + P + 2pyp: cos(vhy, = ¥p.)] - (68.c)
Py, = L1 4 52— 2pp. cos(iy, — ¥i.) 68.d
sS4 9 Y L Pypz €Os| Py Pz ] ( . )
wla? R , ‘
P, = 2q (0% + P& + 2p=pe cos(tp, — Pp, )] (68.¢)
wia? . B
Py, = L (02 + 02 - 2aps cos(ihy, = ¥y,)] (68.1)
Z réznicy natomiast
1\72(]2 2 -
Py = 5 [m2 + m? - 277}$1ny cos(tm, — ¥m, )] (69.a)
k2 2 o .
Py, = 2q [m? + my, + 2mgmy cos(Pm, — Pm, )] (69.b) -
k2 2 " o
Py, = 2q [m; + m3 — 2mymg cos(Pm, — Pm, )] (69.c)
I(‘Z 2 Y )
Py, = —Z—q—[mz + m: + 2mym; cos(Pm, — ¥m,)] (69.d)
k2 2 o .
Py, = 2(1 [m? + m2 — 2m,m, cos(V¥m, — ¥m, )] (69.e)
.2 2
P, = 2q [mz + mZ + 2m,m, cos(Ym, — ¥m, )] (69.1)

Przesuniecia fazowe

- ¢p_x+aa:1}_{¢mx+,5w1}
o { Pp, oty Ym, *+ By, (70.2)
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Przy Czym wyrazenia na Quy,, Qz,, By,, Bz, . . . otrzymuje sie z a, , &y, , Bz, By, —
wzory (39), (42), (45), (48) po cyklicznym przestawieniu z,y, z. Podobnie z dal-

szymi katami.
Rozwigzujac uklad réwnan (68.a)-(68.f) otrzymujemy

ﬁ=mwhﬁﬂrﬁfﬂﬁﬂﬁﬂﬁ
P = zwi ——(Py + Py, + Py, + P,, — P, — P,.)
ﬁ=z%ﬂ4%—ﬂﬁ4g+ﬂyHQ+ﬂd

CO5(ty, ~,) = 5P = Pu)

cos(p, — ¥p,) = m(m ~ Py,)

eos(ty, = ¥5.) = gom—(Puy = Pu).

Rozwigzujac uktad réwnai (69.a)-(69.f) otrzymujemy
@:$4m+% Py, — Py, + Pu, + Ps,)

m} = sy (Pas + P+ Pay + Pay = Pay = Puy)

1 .
m? = W(—Pdl — Py, + Py, + Pa, + Py, + Py,)
1 . .
cos(Pm, — PYm,) = M(sz - Py)
R

cO8(%m, — Y, ) = (P, = Pyy)

2k > mym,

(71.a)
(71.b)
(71.c)
(72.a)
(72.b)

(72.¢)

(73.a)
(73.b)
(73.c)
(74.4)

(74.b)
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1 _ _
= 2k22m,m (Pi — Pas)- (74.c)
. =My

cos(Pm, — Ym, )

Uzyskane moduly i przesuniecia fazowe nie daja pelnej informacji o dipolach.
Do wyznaczenia charakterystyki promieniowania ukladu dipoli w strefie dalekiej,
w otwarte]j przestrzeni potrzebne sa jeszcze przesuniecia fazowe 1, — VY, mie-
dzy skladowymi dipoli elektrycznych i magnetycznych, przy czym 4,j € {2,y, 2}
(¢ # 7) (patrz dodatek B). W celu wyznaczenia tych przesunie nalezy, korzystajac
z wynikéw uzyskanych z wzoréw (74)—(77) obliczy¢ katy oy, , 0y, Boys Bygr- - - —
wazory (39), (42), (45), (48),. .. Wstawiajac te katy oraz pomierzone fazy ¢y, ¢2, $3
do wzoréw (70.2)—(70.f) mozemy wyznaczyé brakujace przesuniecia fazowe
'@bpg - ")bmj . ’

Ustalajac procedure pomiarowa w komorze GTEM trzeba posluzyé sie wzo-
rami (28). Wzory (29.a), (29.b) sa w tym wzgledzie nieprzydatne. 7 analizy wzo-
réw (28) wynika, ze model identyfikowanego na ich podstawie EUT moze skla-
daé si¢ co najwyzej z trzech dipoli elektrycznych i trzech magnetycznych, przy
czym wszystkie musza mieé te same fazy poczatkowe. W takim przypadku na-
lezy przeprowadzi¢ pomiar w szesciu ortogonalnych ustawieniach EUT. Jedli EUT
jest bryla prostopadloscienna, nalezy wykonaé pomiary ustawiajac EUT kazda ze
$cian w kierunku przylacza kablowego. Jesli z innych przeslanek wynika, Ze za-
dowalajacy jest model EUT skladajacy sie tylko z trzech dipoli elektrycznych o
jednakowych fazach poczatkowych lub tylko trzech dipoli magnetycznych o jed-
nakowych fazach poczatkowych, wystarczy dokona¢ pomiaréw w trzech ortogo-
nalnych ustawieniach.

4. WNIOSKI

Niniejszy artykul jest rozszerzemiem pracy [6]. Artykul [6] rozpoczyna sie
podaniem zaleznoéci (28). Dalej przedstawiona jest w nim procedura pomiarowa
w komorze TEM. W centrum uwagi niniejszej pracy jest réwniez komora GTEM
oraz réznice w procedurze pomiarowej dla obu komér. Zaprezentowanie wyprowa-
dzenia wzoréw (28) jest celowe, gdyz pozwala zrozumie¢ istote procedury pomia-
rowej oraz dostrzec jej ograniczenia wynikajace z zaloZen upraszczajacych takich
jak: elektrycznie mate EUT, pole rodzaju TEM jako jedyne wystepujace w pustej
komorze nieskoficzenie duza przewodno$é elektryczna $cian komory. W wyprowa-

dzeniach tych tkwi tez sposéb okreslenia natezenia pola elektrycznego Eo= qu
w punkcie umieszczenia EUT.

Testowane urzadzenie w komorze TEM lub GTEM musi by¢ elektrycznie
matle. Oznacza to, ze jego najwiekszy wymiar musi byé mniejszy od najkrétszej
generowanej przez niego lub rozproszonej na nim fali oraz réwnoczeénie wymiar
ten musi by¢ duzo mniejszy od poprzecznych i podluznych wymiaréw komory.



310 J. Sroka Kwart. Elektr. 1 Telekom.

Jednym z etapéw wyprowadzenia wzoréw (28) jest rozwiniecie wyrazenia
podcatkowego w calce po objetosci we wzorze (17) w szereg Taylora i wziecie
pierwszych wyrazéw rozwiniecia, odpowiadajacych dipolom elektrycznemu i ma-
gnetycznemu. Dlatego EUT musi by¢ male zaréwno w stosunku do wymiaréw
poprzecznych jak i podluinych komory. EUT sprzega sie nie tylko z rodzajem
TEM, ale réwniez z rodzajami wyzszymi, ktére stanowia dla niego obciazenie
reaktancyjne. Z drugiej strony zaklada sie, Ze sygnal na przylaczach kablowych
jest tylko rodzaju TEM. Zalozenie to jest sluszne, jeéli pole TEM jest jedynym
rodzajem wystepujacym w pustej komorze oraz, jesli przylacza kablowe sa na
tyle daleko od EUT, aby wyisze rodzaje pdl zostaly wytlumione zanim dotra do
przylaczy. 7 zalozenia pola TEM jako jedynego rodzaju wystepujacego w pustej
komorze wynika zakres czestotliwoéci roboczej komory.

Wymég nieskoficzonej przewodnosci plaszcza komory nie jest oczywisty.
Niech $wiadczy o tym artykul [7]. Autor porusza w nim mozliwoéé wykorzy-
stania komory GTEM do pomiaru emisji zaklécen. W celu unikniecia odbié¢ od
$cian komory i zwiazanych z tym bledéw pomiaru, proponuje wylozyé éciany ko-
mory materialem absorbcyjnym. Nie mozna tak zrobi¢. Wtedy bowiem stosujac
wzor (10) do obiektu przedstawionego na rys. 4 nie mozna zalozyé, ze calka po
powierzchni plaszcza komory jest zerem. Nie uzyska sie wtedy wzoru (28). W
komorze GTEM, w ktdrej tylko éciana naprzeciw przylacza kablowego jest wylo-
zona materiatem absorbcyjnym uzyskuje sie wzér (28) dzieki spelnieniu na niej
warunku normalizacji (wzér (6)).

Zgodnie z warunkiem normalizacji, natezenie pola elektrycznego Lo = ¢ 1,
w punkcie umieszczenia EUT, wystepujace we wzorach (28), nalezy okredlié zakla-

dajac jednostkowa moc (1 [W]) przeplywajaca przez komore. E o moina uzyskad
na drodze symulacji numerycznej lub z pomiaru.

Wszystkie wyszczegdlnione tu zalozenia upraszczajace wplywaja na wynik
pomiaru. Problem dokladnosci pomiaru wymaga osobnej prezentacji gdyz jest
bardzo obszerny. Raport NBS na ten temat [11] obejmuje 43 strony.

Identyfikowanie EUT jako ukladu trzech dipoli elektrycznych o réinych fa-
zach poczatkowych i trzech magnetycznych o réznych fazach poczatkowych wy-
maga réwnoczesnego mierzenia dwu sygnaléw w szedciu ortogonalnych ustawie-
niach EUT. W komorze TEM, jako dwuwrotniku jest to mozliwe. Komora GTEM
jest jednowrotnikiem. Dlatego nie daje ona mozliwosci uzyskania informacji
o przesunigciach fazowych poszczegdlnych dipoli modelujacych EUT. W publi-
kacjach dotyczacych pomiaréw emisji w GTEM [4], [3], [12] mSwi sie o pomiarze
tylko w trzech ortogonalnych ustawieniach utrzymujac, 7e otrzymany w ten spo-
s6b model odpowiada ukladowi trzech dipoli elektrycznych i trzech magnetycz-
nych o identycznych fazach poczatkowych.

Mozna zgodzi¢ sie z uzasadnieniem Ze emisja promieniowania EUT jest zja-
wiskiem ubocznym i dlatego nie nalezy spodziewaé sie duzych réznic faz po-
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czatkowych poszczegdlnych dipoli modelujacych EUT. Jesli nawet one sa, to ich
pominiecie jest zaloZeniem najbardziej niekorzystnego przypadku (worst case).
Natomiast z caly pewnoscig identyfikacja taka nie doprowadzi do modelu sklada-
jacego sie z trzech dipoli elektrycznych i magnetycznych. W istocie, w komorze
GTEM na podstawie pomiaréw w trzech ortogonalnych ustawieniach identyfi-
kuje sie EUT jako jeden dipol elektryczny albo magnetyczny. Pomiary te wy-
starczaja tylko do okreslenia jego orientacji w przestrzeni i pozwalaja wyznaczy¢
charakterystyke promieniowania, zaktadajac ,,worst case” tzn., ze zysk kierun-
kowy EUT jako radiatora nie moze byé wiekszy niZz dipola, ktérym EUT jest
modelowane.

A. MOMENT DIPOLA ELEKTRYCZNEGO I MAGNETYCZNEGO

Do opisu pdl w dielektrykach uzywa sie wielkoéci zwanej elektrycznym mo-
mentem dipolowym. Wyraza sie on wzorem

7= [[[ Pav, (A.1)
v

przy czym P jest wektorem polaryzacji wystepujacym we wzorze D= Eof—{-]_j.
Wektor ten jest zwiazany z gestoScia ladunku spolaryzowanego (dipoli), tak jak

wektor D 2z gestoscig tadunkéw swobodnych.
divP = —pp(7) P.=o,p (A.2)

Gestosé objetosciowa ladunku spolaryzowanego p,(7 ) istnieje tylko w nie-
jednorodnym dielektryku, lub mdéwiac inaczej gdy div P = —pp(T) # 0. Jest
to wynikiem niecalkowitego znoszenia sie pdl dipoli sasiadujacych ze soba. Po-
nadto zrédla pola wektora P wystepuja wszedzie tam, gdzie skladowa normalna

- . . . - . . . - .
wektora P zmienia sie skokowo. Ma to miejsce na powierzchni zewnetrznej die-
lektryka oraz na powierzchni styku z innymi dielektrykami. Za te nieciaglodé
wektora odpowiedzialny jest spolaryzowany ladunek powierzchniowy o gestosci
op. W dielektryku spolaryzowanym jednorodnie Zrédlo wektora P znajduje sie
jedynie na jego powierzchni. Tam skladowa normalna wektora P zmienia sie
skokowo o wartosc o,. :

Jesli @1, @9, 23 sa wspolrzednymi punktu w przestrzeni tréjwymiarowej to
skladowa z; momentu dipolowego mozna wyznaczy¢ poslugujac sie tozsamoscia
rézniczkowa,

div(a;iﬁ) = z;div P + P, . (A.3)
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Dzieki niej
o= [[| Puav=— [[[ cidvPav+ [[J div(z;P)dV. - (A.4)
v v ‘ v v
Stosﬁjécc prawo Gaussa do réwn. (A.4) otrzymujemy v
po =~ [[[ cidvPav+ ffo, P -T,ds (A.5)
v 5
Zamiast wektora P mozna W réwn. (A.5) uzy¢ gestoéci tadunku spolaryzo-

wanego, zgodnie ze wzorem (A.2). Dla pary ladunkéw +@ oddalonych od siebie
od Ar wzér (A.5) przyjmuje postac

7= Jim QArT, (A.6)
Ar—0

Rys. A.1 Definicja momentu elektrycznego, magnetycznego

Do opisu p6l w magnetykach uzywa sie wielkoSci zwanej momentem magne-
tycznym. Moment magnetyczny wyraza sie wzorem

m= ﬂ Mav (A7)
v

przy czym M jest wektorem magnetyzacji, wystepujacym we wzorze B = pg(ﬁ—i—
M). Wektor ten ma bezposredni zwiazek z pradem magnetyzacji j ,,
—

Foo=r0tM Ta=Mx 1, (A.8)

Prad magnetyzacji Tm, zwany réwniez pradem atomowym jest to prad ply-
nacy wewnatrz materialu na skutek tego, ze pola spinéw elektrondéw na orbitach
atomowych nie kompensuja sie catkowicie, dajac przyczyna lokalnym pradom.
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Na granicy miedzy dwoma réznie namagnesowanymi materialami, jak réwniez na
granicy materialu namagnesowanego z powietrzem wektor M zmienia sie skokowo

— T » . . .
o warto$é (7, = M X Tn) tzn. o gesto$¢ powierzchniowego pradu magnetyzacji.
Moment magnetyczny mozna zapisaé¢ nastepujaco przy pomocy pradu magnety-
zacji :

=3 Jff( X Jm)dV_
—fff(r ><1otM)dV+ ﬁ(? x M x 1,)dS. (A.9)

Jesli srodowisko jest namagnesowane jednorodnie, wszystkie prady atomowe
w jego wnetrzu kompensuja sie (Tm = rotM = F) Istnieja woéwczas tylko
prady powierzchniowe (7 ,,). Czesto powierzchnie zewnetrzna takiego materiatu
nazywa sie skorupa magnetyczna (magnetic shell). Dla petli w ksztalcie okregu
o promieniu r z pradem I moment magnetyczny sprowadza sie do postaci

m= lm 1, x 1, (A.10)
I—o00 J

—
xr2—0

B. CHARAKTERYSTYKA PROMIENIOWANIA UKLADU DIPOLI
W OTWARTEJ PRZESTRZENI

Zanim przedstawimy charakterystyke promieniowania mocy skiladu dipoli
przypomnijmy wzory na nateZenie pola elektrycznego i magnetycznego w stre-
fie dalekiej dipola elektrycznego

E=- w404"0 P: sin < ettor T ' (B.1.a)

H-= ——ﬁgpxsmeemoer, (B:1.b)
i magnetycznego

E = wii(;rko m, sin 0eikoT qu (B.2.a)

H-= _LZ;:C]ZO m, sin 6 zkor?g. (B2b)

Wzory te opisuja pole dipoli, ktorych moménty szg'zorientowane w kierunku z tzn.
maja tylko skladowsa z. Stad indeksy p,,m..
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PxsMy

Rys. B.1 Orientacja dipoli w trzech ortogonalnych kierunkach

Dla dipoli zorientowanych w kierunku 2 wprowadzamy wspélrzedne ', 6, ¢
oraz r",60",¢" dla zorientowanych w kierunku y. Wykorzystujac aparat trygono-
metryczny otrzymujemy

— —

1 = 1 r (B.3.a)
_—1>9, __ cos ¢ cos f —,»9 + sinqqﬁ — (B.3.b)
/1 —sin? f cos? ¢ \/1 —sin® @ cos? ¢
— sin ¢ — cos ¢ cos -
14y =— = 14— 1 B.3.c
¢ V1 —sin? @ cos? ¢ V1 —sin® @ cos? ¢ ¢ ( )
Tw=1, (B.3.d)
Teu = — s ¢ ;OS 4 ) Tg fd COS.)¢ qu (B3.e)
\/1 - sin” fsin” ¢ v/1 —sin® @sin? ¢ '
— cos ¢ — sin ¢ cos @ —
1.0 = 14— = = 1 B.3.f
¢ V/1 = sin’ fsin? ¢ '\/1—-sin‘0sin‘¢ ( )
oraz
sinf’ = \/1 — sin® @ cos? @, (B.4.a)
sin 6" = \/1 — sin® @sin® ¢ (B.4.b)

Wypadkowe pole elektryczne wyraza si¢ wiec nastepujacym wzorem

E(r, 0, ¢) = E, sin ng + E;, sin O'Tg/ + E;’ sin 0”T9u + Ep, sin 0T¢+
+E:n sin H'Td,l + Elrzz sin 0”—1_).;3'1 (B5)
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co po przeksztalceniach daje
E(r, 8,4) = (E,sind — E;, cos ¢ cos — E; sin ¢ cos 0+
~E/ sing+E! cos) T4 +(E;, sin ¢ — E, cos ¢+ »
+ B, sinf — E}, cosf cos ¢ — E!,, cosfsin ¢)T¢. (B.6)
Podobnie wypadkowe pole magnetyczne
H(r,0,¢) = Hysin 071 4+ H,sin0' 1 5 + Hsin " T g+
+H,, 5in071s+H sin® 1o +H sing" Te (B.7)
po przeksztalceniach wyraza sie nastepujaco v
ﬁ(r, 0,$) = (—H}, sin ¢+Hj cos ¢-+H,, sin §— H,, cos ¢ cos §—H, sin ¢ cos 0) 1o+
+(H, sin 6 — HJ, cos 6 cos ¢ — Hj, cosfsin ¢ + H;, sin ¢ — H;,, cos )Ty (BS)

Jeéli przyjaé, ze przez E i H rozumiemy amplitudy zespolone, a nie wartosci
skuteczne, to gesto$¢ mocy wypromieniowanej wyraza sie wzorem

P(6,6) = 3(Re{E x H*))- T, (B9)

W przypakdku ukladu dipoli, z jakim mamy do czynienia wzér ten przyjmuje
postad ‘

P(8,$) = —;—Re (BoH — E H3). | (B.10)

Wykorzystujac zaleinoséci k3 = w?ugeo, Ako = 27 oraz (o = 1207 otrzymujemy

P(r,6,4) = %{(w;’pi + k3m2)(cos? 0 cos® ¢ + sin® ¢)+
+ (w2p§ + k;‘;mz)(cosgﬂ sin® ¢ + cos? @) + (wp? + k2m?)sin? 6
+ 2[w?p,p, cos(tp, — ‘z/pr) + kgmemy cos(Pm, — P, )] sin® 6 sin ¢ cos ¢+
~ 2[w?pyp. cos(p, — Vp, ) + kEmym. cos(Pm, — Vm, )] sin 0 cos 8 sin $+
— 2{w?p.ps cos(Yy, ~ Py, ) + kimamy cos(Pm, — P¥m, )] sin 8 cos 8 cos ¢+
+ 2wko[pemy cos(y, — PYm, ) — PyMg cos(ty, — P, )] cos+

4 2wko[pym; cos(p, — hm,) — P2y cOS(tp, — P, )] sinb cos P+

+ 2wko[p; M cos(Vy, — Pm, ) — e, cOs(y, — b, )] sin@sin ¢}  (B.11)

Z zasady zachowania ladunku wynika zwiazek I = —wQ. Oznacza to, ze miedzy
faza, poczatkowa ladunku ¥%, a faza poczatkowa pradu ! zachodzi zwiazek

»®@ = ¢ = 90° (B.12)
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gdyz ¢ = —j jest operatorem obrotu o kat —90°. Ten sam zwiazek (B.12) istnieje
miedzy momentem dipola zdefiniowanym z uzyciem ladunku p?@ lub pradu pl.
Aby zatem uzyskaé charakterystyka promieniowania z uzyciem p’ nalezy do wzoru .
(B.11) wstawié zalezno$¢ (B.12). Zmieni to charakterystyke tylko w tej czedci, w
ktérej wystepuja czynniki mieszane p z m i to tak, ze wystepujace przy nich
funkeje cos zostana zastapione funkcjami sin.
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USING TEM AND GTEM CELL IN RADIATION EMISSION TESTS

J. SROKA

Summary

Radiation emission tests deliver basic data about electromagnetic compatibility (EMC) of
electronic devices. According to the european standards concerning radiation emission, measu-
rements have to be performed in open area (OATS — Open Area Test Site). The area must
be free od any electromagnetic disturbances. The same conditions can be gunaranteed in the
anechoic chamber. The first measurement method is troublesome, the second expensive. TEM
and GTEM cells convey alternative, cheaper method of measuring the radiation emission. In
the alternative measurements the equipment under test (EUT) has to be identified and for the
identified model the radiation pattern in free space must be derived.

The TEM cell is the segment of a waveguide with enlarged space between inner wire, called
septum and the metal coat. It has two cable connections, so it is the twoport. The GTEM cell
looks like a piece of the TEM cell with one cable connection and the taper ended with the
absorber wall. Advatage of the GTEM cell is the frequency range. For the small GTEM cells
it lays over 1 GHz versus some hundred MHz in the TEM cell of the same size. K&pke [6]
presented the identification of the EUT as the set of three electric and three magnetic dipols,
each with different phase. His paper begins with the relations between signals measured at the
cable connections and the electric dipol moments that radiate in the TEM cell. In this paper
the derivation of the formulae, KXdpke begins with is performed. Then follows description of
the measurement procedure as in [6]. Attention is paied on deviation of the GTEM from the
TEM cell. In simplifications that are assumed by derivation of the above mentioned formulae
the limitations of the procedure are hidden. Some authors forget about it broadening mistaken
statements [3], [7]. It is discussed in the conclusions. In order to identify the EUT as the set of
three electric the three magnetic dipols each with different phase, simultaneous measurement
of two signals in six orthogonal orientations are required. The TEM cel as a twoport unlike the
GREM (oneport) makes it possible.

It is maintained in [4], [3], [12] that in order to identify the EUT in the GTEM as the
set of three electric and three magnetic dipols with the same phases, measurements in. three
orthogonal orientation suffice. Actually such measurement build up the model consisted of one
electric or magnetic dipol. The paper shows that TEM cell guarantees better precision in the
EUT identification.
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SEMICONDUCTING REAL SURFACES

JOZEF WOIJAS
Profesor emerytowany, Politechnika Wraszawska

Received 1994.05.4
Authorized 1994.08.13

This paper shows the occurrence of over-threshold emission (over-valence band).
Particularly it concerns the real surface of the semiconductors. Using the quantum yield
(photoemission) measurements data, the quantative calculation of the emission have been
carried out and a conclusion has been reached (confirmed by analysis energetic dis-
tributions) to occur above threshold photoemissions. The good agreement between meas-
ured data and the theory has been obtained.

1. INTRODUCTION

After a semiconductor sample is subjected to mechanical grinding and polishing and
chemical etching a real semiconductor surface is created [1, 2]. Since it usually contacts the
atmosphere of air, the neutral technical gas or the vacuum which is of the order of 1072 Pa
in typical circumstances, it is covered by a thin film of native oxide of the complex physical
and chemical structure. This influences the surface electronic effects[3 — 5]including the
photoemission. It results the occurrence of over-threshold (surface) emission. Thus,
during photoemission process, we met the addind to the emission from the original surface
clean in atomic sense the emission from the above mentioned film, changing as a result of
it some emissive parameters (the classical model of photoemission). This paper discuss the
reason and mechanisms of appearance of the over-valence emission.

2. Theoretical considerations.

. The energetic diagrams of photoelectron emission mechanism are depicted in
Figs 1—3. Fig. 1 presents (in a schematic way) the dependence of the penetration
depth in an energy sense of radiation beam Av on its energy; however Fig. 2 depicts
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Rys.1. Schematic of photemission energetic depth against the exciting photon energy
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Rys.2. Schematic of energetic mechanism of valence and over-threshold emission

the such schematic of energetic mechanism of the valence band and overthreshold
photoemission for the all spectrum

hvy — hv, = AE =0
hv, — hv, = A€,
hv, — hv, = A€, @



TOM XL —1994 Threshold photoemission... 323

hv, — hv, = A&,

and AE, + A8, = AE

where A&, is the penetration depth in an energy sense of the light probe, 4E; is the
over-valence emission, and 4E — the width (the spread) of entire energy distribution
(including the over-valence part). '

The emitting part of the surface state band E, one can find from the relations
shown in Fig. 2 where A& is the emitting part of the valence bands, and E_ is the
emitting over-valence band (the surface state bands):

(d 1)

o + E = hv,

A€, + E,= AE

(¢* = hv, — 4E) @
E,= AE — A&, |

where o7 is the'work function of the fastest electrons, measured with respect to the
highest filled level. From Fig. 3 it can be found, that the velocity spectrum of electrons

E,,. = AE".
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Rys.3. Schematic of energy spectrum of the valence-band electron distribution
The ,length” Av in this model can be “placed” arbitrary,
hv — hv, = AE'= E,
max

(It determines photoelectrons, which have escaped over E,,), it would be so, in the
case when only valence emission appears, but in practice also over-thresold emission
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appears. This can be seen from Fig. 2. Here AE is a real width of the energetic
distribution N(E) of electrons. When 4E > 4& 1» then some electrons flow from the
levels over the top of the valence band; they create the over-threshold emission.

When energy hv increases, then distribution width AE of electrons has to
increase, since hv, = const. Energy 4¢, should be equal to energetic spectrum width
of electrons if there were no over-threshold emmision.

The energy of photoemission threshold hv, from the ideally clean surface is
located at the valence band top. Inside the energy gap E the energy levels (called the
local levels) are composed not only of the surface states, but also are created by the
bulk defects and by some oxides localized on the surface [1]. Different types of
surface contaminations result the photemission called the over-threshold or
over-valence one. In this case emitted are the electrons from the populated levels
localized at the bottom part of the energy gap.

The method of quantitative assessment of the over-valence emission part in the
entire spectrum of the emitted electrons has been elaborated by Seroczynska [6].

The over-threshold photoemission can be determined [7, 8] by the rectalinear
extrapolation at high-energy side on the curve of energy distribution of photoelect-
rons. The extrapolation line divides the area under the curve on two parts: the
over-threshold emission and the basic emission from the valence band.

The author’s experimental results from the last several years show the existence
of small emission from some semiconductors at photon energy less than Av, [9]. The
author and Seroczynska [10, 11] concluded from the experimental points located at
the left side of the line ¥ = ké/ﬁ (Fig. 4) extrapolating the function that there exist
in GaAs (IT1) crystals the emitting states of exciting energy laess than hv,. The
author has proposed to call “the over-threshold emmision” [8] the emission of
photoelectron group the work function of which lies between the values of hv, and
¢ (measured with respect to the vacuum level). Thew over-threshold emissin can
proceed from the surface layer of semiconductor but mainly from different types of
surface states (located within the energy gap), resulted mainly by the surface defects.

wh

Emissive yield from
above valence levels

Rys.4. Yield vs photon energy and determination of its threshold
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Different kinds of oxides and defects resulted by treating the samples introduce
the additional states giving the above mentioned emission. The method of determin-
ing the over-valence emission is suported by the analysis of the N(E) distributions
with respect to the photoelectron number as a function of theirs kinetic energy E;
(Fig. 3). To find if there exists the maeasurable photoemission in the particular case,
from the staes within the energy gap, the width of the spectral distribution of
photelectrons have to be determined.

If this width satisfies the equation

) hv — hv, = AE
at the assumption, that ihe total error in determination the position of high-energy
ends of N(E) curves does not exceed 0.1 eV, then one can assume, that the quickest
photoelectrons originate from the valence band top and then the over-threshold
emission does not exist in practice.

When A4E > hv — hv, + 0.1 eV it is possible to estimate the width of the emitting
surface band (and its relative yield) localized within the band gap. Informs about it
also the shape of N(E) curves on theirs right-hand-side slopes, on which the
high-energy humps occur [12]. But the upper parts of the right-hand-side slopes of
N(E) distributions most offen appear to be the line segments.

If one performs the linear extrapolation of the line segments up to the intersection
with the E, axis, then after measuring the interval AE, at the section point one proves if
AE, = hv, — hv,.

Confirmation of it, means that energy AE, is connected with photoelectrons
emitted from the valence band only while AE is the energy of photoelectrons emitted
from the valence band top. Thus the energetic width 4E — AE, determines the
emitting section of the surface band (the over-threshold emission) (Fig. 5). The
percentage share of over-valence photoelectrons in the entire spectrum of emission
can be estimated by planimetry of fields S, and S, (Fig. 5 in no scales).
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Rys.5. Density of states against the electron energy and determination of photoemission parameters
(in no scales)



326 J. Wojas Kwart. Elektr. i Telekom.

In the literature it is accepted (Gobeli and Allen [13]), that the surface bands in
semiconductors are half filled by electrons. Knowing E, ie. from relation
lo* —hv,| =E, one can determine the width of the emitting part of the surface band
located within the energy gap (Fig. 2). Expresions with values (Fig. 4):

dE, .. ... AdE,

hv, = hv, — AE,

............ _ 3
hv, = hv, — AE,

were found to be fulfilled with accuracy of about 0.1 eV, after substitution the
respective 4E; values found from extrapolation of photoelectron energy distributions.
Thus it should be proved justice of assumption in the discussed method concerning
extrapolation of the right slopes in energetic distribution curves by line swections. We
have to remember, that photoemission is equivalent to the effect od exciting the
valence electrons to the conduction bands up to the levels higher than the vacuum level
E,;.- The high-energy slopes of curves at the boundary of extrapolated line present the
electron groups emitted from the highest levels of the valence bands. In this energetic
area a function of emitted number of electrons is approximately proportional to the
state density N,(&), where | £ is the absolute value of energy of emitting valence levels.
It follows from studying the expression in paper [14], where quantum relation of
probability for interband electron transitions has the following form:

P(é', E) = const [ch(E)Nv(ép)] (4)

where fis the oscilator strength, this factor is constant within not particulary large
interval of hv; N, N, are the densities of states in conduction and valence bands
respectively.

Influence of density NV, on the given probability function was shown to be negligible,
mostly because the exited photoelectrons occupy positions in the high located levels of
conduction bands. Particulary it concerns the electrons having the largest energies.
These energies after passing the electrons to the conductions bands, with respect to the
point I', ; in the centre of Brillouin’s zone are equal to Av, +E,  (Fig. 3).

Values of hv, for III — V compounds are between 4.3 and 5.5 eV. At this level of the
conduction band of III -V compounds the density of the quantum states was found
to be very large due to the overlaping of two or three bands. Moreover, the literature
data [15] sugest that at height of few eV with respect to the band edges, the densities of
the states were found to be almost constant. Near the bottom of the conduction band
the density N, increases rapidly. Thus the above study leads to the conclusion, that the
courses of high energy-parts of N(E) distribution depend exclusively on the state
density function N, in the higher parts of the emitting valence bands.

One can conclude, that the linear extrapolation of the highenergy “valence” ends
. of N(E) distribution will be right when in the valence band the density of states
increases nearly linearly with the energy &. There are known some papers [15]
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proving that this condition is satisfied for 1 eV from the top of the valence band for
some compounds from the III—V group. N (&) distributions presented in [15] for
three semiconductors from III — V group, evidently show the linear courses of the state
density up to the energy about 1 eV with respect o the point I'; in the midle of
Brillouin’s zone. It is reasonable to assume that for electrons emitted from upper parts
of the bands the emission probability depends on the state density only and rises
linearly with it. Thus described above linear extrapolation of N(E) distributions should
give the correct results within the limits of measurement and calculation errors.

3. EXAMPLES OF CALCULATIONS FOR GaAs SAMPLES

The author presents the results of investigations and calculation for GaAs (111)
n-type samples (Fig. 6).

hy=5.80 eV
- m = hy =550 €V
— + —hy =520 eV
~ — ~—-hy =4.89 eV

N(E) {arbitrary units]

Rys.6. Bnergetic distribution of electrons from
n-type GaAs (111) sample, after annealling at
t = 550°C in ultrahigh vacuum
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From graphical differentiation on of current-voltage characteristics measured at
the incident photon energy of 5.50 eV the energy distributions of photoelectrons
were found to be within the interval of AE = 1.22 eV and after extrapolation,cutting
out the high-energetic humps, the emission from the valence band was obtained of
energy AE, = 0.82 eV and then the over-threshold emission of E, = 0.40 eV (it is the
width of the emitting part of the surface band).The value of hv, determined from the
yield Y measurements equals 4.68 eV (fig. 7).

The exact calculations:

hv, = hv, + AE,
5.50 = 4.68 + AE,

hence AE, = 5.50 —4.68 = (0.82 + 0.1) eV )
and E, = AE — AE, = (1.22 — 0.82) eV = (0.4 + 0.1) eV

!
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Rys.7. The average from five samples the cube root of the quantum yield from the (111) n-type GaAs surface
against the photon energy

The second example:

Energy of the exciting radiation of 5.80 eV (no change in hv,). The spread of the
energy distributions of electrons AE = 1.38 eV, emission from the valence band
A4E, = 1.1 eV, thus the over-threshold emission E, = 0.28 eV.
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5.8 =4.48 + AE,
AE, =58 —4.68 =(1.12+0.1) eV 6)
E,= AE — AE, = (1.38 — 1.1) €V = (0.28  0.1) &V.
In the both cases the calculation results coincides with the values obtained from
the spectral yield curves and from the electron energy distribution curves.

4. CONCLUSIONS

Since for hv = hv, the photoelectrical yield does not equal to zero (Fig. 7) (and
according to Kane’s equation ¥ = Z(hv — v,)5/2 should be zero) then is apparent
that over-valence emission exists with a defined yield. If the surfaces were ideally
clean (in the superhigh vacuum), then over-valence emission would be likely absent.
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Rys.8. The average over-valence emission inten-

* sity from GaAs (111) versus electron energy;
The full curve represents the Gauss-function
with the parameters adjusted) 0
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In this case, there would be a small amount of surface states, thus emission would be
negligible within the limits of error.

So-called real surfaces result that the probability of occurrence of above
threshold emission is increased.

Energetic analysis of over-valence emission distribution as well as analysis of

. ratios of the emission to the total emission leads to the conclusion, that on GaAs
(111) surfaces appear the bands of emitting surface states located within the
energetic gap. These bands have broadened spectra without sharp thresholds.

It was mathematically verified, that for both types of the surfaces (111) and
(I17) the distribution of over-valence photoelectrons are similar to the Gauss-like
distributions (Fig. 8). .

From measurements of photoemission yield ¥ it was obtained the photoelectric
threshold for surface (111) to be larger by 0.3 eV then Av, (T1T) value. The tail of
ocer-valence emission from the surface (111) was found to be also longer, which can
be justified by energetic width of distributions and by electron population degree of
the bands created by the surface states [8].

The differences in the shape of energetic distributions of electrons from (111) and
(TIT) surfaces appear mainly as a longer tails of the former surface in the high
energy area. This elongation is connected with the broader over-valence level band.

, The energetic distributions from (100) p-type samples and from (110) p-type ones
were found to be different from distributions for n-type samples by greater interval
AE and by differing in shape. Near by the main maxima at the right hand side of the
distribution appear humps or flat areas (Fig. 5). The author identifies the above
mentioned maxima with the valence emission, and the high energetic humps — with
the over threshold emission. The large values of absorption coefficient o in the
ultraviolet range encourages one to relate the last emission to the populated surface
states. From the 85 values and the other data the author concludes, that the
surface band appears to be located in the lower part of the energy gap and occupies
the width within (0.5—0.6) eV touching the valence band tops.
Author proved that the probability of occurance of above threshold emission is
greater for wideband semiconductors.
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1. WOJAS

EMISJA NADPROGOWA Z REALNYCH POWIERZCHNI POLPRZEWODNIKOWYCH

Streszczenie

Praca ta przedstawia wystgpowanie fotoemisji nadprogowej (ponad walencyjnej). Szczegdlnie odnosi
sig to do powierzchni realnych polprzewodnikdw. Uzywajac danych z pomiaréw przeprowadzono
obliczenia iloéciowe emisji elekironbéw. Uzyskano dobra zgodno$é pomigdzy danymi z pomiardw i teorig.
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Several product code vector quantizers (PCVQ) have been described: the shape-gain
vector quantizers (SGVQ), the multistage vector quantizers using the long-term prediction
(LTP) and the transform vector quantizers using the Karhunen-Loeve transform (KLT).
New ¢odebook search and cedebook design algorithms have been proposed. The SGVQ,
LTP and KLT techniques have been combined to obtain the 9.6 kbit/s speech coder.

1. INTRODUCTION

The vector quantization techniques are widely used in the coding of speech, image
and video signals. In the standard vector quantizer (VQ), any N-dimensional vector
of input speech samples is represented by one of L vectors issued from a codebook
F = {f,, f,, f;}. Shannon [8] has shown that VQis a theoretically optimal coder: for
any bit rate b [bits/sample] the distortion D approaches (as N— o) the rate-distortion
bound. This bound is given by the rate —distortion function (RDF) of a signal source
{7]. The reduction of distortion is obtained at a cost of an exponential growth of
complexity. This is because the codebook contains L= 2% vectors and the complexi-
ty of the search algorithm and storage requirements are proportional to LN.



334 P. Dymarski, S. Ratree Kwart. Elektr. i Telekom.

In order to diminish the distortion and keep the moderate complexity, the
product code vector quantizers (PCVQ) are used. The codebook of such a quantizer
may be described as a cartesian product of several small codebooks. The most
popular PCVQs are the shape-gain vector quantizers(SGVQ), in which any input
signal vector is modelled by a shape vector f; (issued from the shape codebook)
multiplied by a gain g,, (issued from the gain codebook). .

In the multistage PCVQ the input vector is modelled as a sum of codebook
vectors (or a sum of shape-gain pairs). The most popular multistage PCVQ
is the VQ with the long-term prediction (LTP). The model is obtained as
a sum of the prediction vector multiplied by its proper gain and the codebook
vector multiplied by its gain. The prediction vectors are issued from an
adaptive codebook, containing the most recent samples of the reconstructed
signal.

The input vector may be also modelled by a concatenation of codebook vectors
of different length. This approach, however, makes sense only if the orthogonal
transform is used prior to VQ. The very popular CELP coder may be also regarded

“as a special case of PCVQ, where the signal model is obtained by filtering of
codebook vector using the predictive filter issued from the set of available filters (the
CELP coders are out of the scope of this work).

In this work we combine the shape-gain, LTP and transform techniques to
obtain the PCVQ suitable for speech signal coding at bit rates of about 10 kb/s. In
the section 2 several variants of SGVQ are analyzed. New gain encoding al-
gorithms, using multiple codebooks, are presented. In the section 3 the LTP is
combined with the SGVQ. The LTP, commonly used in CELP coders [12], has
also proved useful in the VQ. In order to improve the speech ‘quality, the
codebook orthogonalization algorithms are introduced. These algorithms have
been proposed for the CELP coders [4].-We have shown, that they are also suitable
for the VQ. Further improvement of speech quality may be obtained by using the
modified algorithm of codebook design. Finally open- and close-loop codebook
deésign algorithms are tested. In the section 4 the Karhunen-Loeve transform
(KLT) is applied, together with the LTP. The transformed vector is modelled by
a concatenation of two codebook vectors of nonequal length. In this way further
improvement of speech quality is obtained, without increasing much the comp-
lexity of the coder.

2. VECTOR QUANTIZATION AND SHAPE-GAIN STRUCTURED
CODEBOOKS

2.1 THE STANDARD VECTOR QUANTIZER

In the basic vector quantizer (fig.1) each N-dimensional vector of speech samples
x(7) is compared with L codebook vectors {f,, f,, ..., f;}. The reconstruction vector
(model) &(i) is the codebook vector f; minimizing the euclidean distance Ix(@) 1]



- TOM XL—1994 Speech coding using product code vector quantization ... 335
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Fig. 1. Standard vector quantizer: (a) encoder, (b) decoder

The euclidean distance is chosen because of its close relation to the energy of
quantization error. The output signal quality depends on the codebook {fj}. The
codebook is designed for minimum distortion D in quantization of a given set of
input vectors {X(f)} i.e. the training sequence. The generalized Lloyd algorithm [1] is

used for codebook design (fig.2).

Partition of {x(i)}
x()) € P(f)

rCentroid calculation {f;} J

Fig. 2. Flow chart of the generalized Lioyd
algorithm

Given the initial codebook {f;} the partition of the training sequence {x(@)} may
be performed in the following way:
x(i) e P(f) if () = {;
Le. x(@)—fll < Ix@)—£Ll M
fork=1,2,..,L k#j
Thus the N-dimensional space R" is partitioned in the L Voronoi cells P(f,), ...,
P(f,). The input vector x(i) belongs to the Voronoi cell P(f) if f; is the closest
codevector to x(i).
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The global distortion D may ‘thus be defined as follows:

LY Ix)-2OI = Y. T Ix()~5)2 @

=1 i
J (@) ép(r,)

The new codebook vector minimizes the partial distortion D ;= Y Ix@)—£ 2

x(i) & P()

. . 0D,
for input vectors x(i) closest to the former vector f;. From the equation ?:0 the
) _ i
following formula for the new codebook vector is obtained:

ncw_,_l_ .
fiv=— ¥ xG) 3

T xwe @
where L; — number of vectors x(i) closest to the former vector f;.
The new vector f; is the centroid of the subset of vectors x(7) closest to the former

vector f;. New codebook generates a new partition and the iterations are performed
until some convergence criterion is fulfilled. The initial codebook may be obtained

L . .
by splitting the vectors of a smaller codebook containg 3 vectors as proposed in the
LBG algorithm [6].

2.2 THE SHAPE-GAIN VECTOR QUANTIZER

The standard VQ performs well for long vectors and large codebook. In order
to reduce complexity the large codebook may be described as a cartesian product
of two smaller codebooks: the shape codebook { f;} containing L, shape vectors and

&Em(i)

m(i)

x(7)

> min [x (7)) —gnfl

1 7@

&

Loife] - [on]

@ ®)

Fig.3. Shape-gain vector quantizer: (a) encoder, (b) decoder

the gain codebook {g,} containing L, scalars. In the shape-gain vector quantizer
(SGVQ-—fig.3) each input vector x(i) i 1s modelled as a product

(@) = gm(i)'fj(i)- - @
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Asa whole there are L= L, L, available input vector representations (models).
The gain g, and shape f;; are selected so as to minimize the local distortion:

D) = |x@)— 3(i) 12 = x"()X() — 28w X' D) £+ 820 Lo Tioy (5)
where ¢ denotes vector transposition.
The local distortion D (i) may be rewritten using the following formula:
. N o XDl .
D(i) =.x'(i) X(l)"—f—i—fm“"l' o o [8many — g O (6)
J@) *i(® :
x'(@)f50

where g(i) =7

oo

The codebook search algorithm may be deduced from the above formulas. For
any shape fj; the best gain g, is the nearest neighbour of g(i). Thus g(i) may be
regarded as an optimum, non-quantized gain. It may be noticed that g(i)f;; is the
orthogonal projection of x(i) on fj.

First the best shape fj; must be chosen. If the shape codebook is normalized i.e.
f% f;=1 and if the gain codebook contains only positive scalars then, independently
on the gain g, the best shape maximizes x'({){; (5). This choice is equivalent to
minimization of angle ¢@[x(i),f;] between the vector x(i) and f;. Notice that
coso [x(2),f;] = XL /IxOI 111, If the shape codebook is not normalized,
the optimal shape depends not only on the angle @[x(i),f;] but also on the
gain codebook(6). Nevertheless, the maximization of cos2e[x(i),f;] =
= [x* D2/ 5L x" (D x@)] ie. maximization of the second term of (6) yields
a good suboptimal solution. Better results may be obtained by calculating the local
distortion for several shape candidates forming sufficiently small angle with x(7) [S].

The codebooks for shapes {f;} and gains {g,} are designed at the same time,
using the modified Lloyd algorithm proposed by Sabin and Gray [2] — fig. 4.

Each codebook yields a different partition of the training sequence: if the
optimal model of x(7) is %(i))=g,f; then x(i)e P(f;) and x(i)€ P(g,)- The global
distortion. for the training sequence may be expressed in two different ways:

D= 2 D(@) = LZ:D,,,

where ‘ A
D, =) D@ = Z x'(0)x(@) — 28 Z x'() §i0+22 2 Lo fio (M
xePe)  *eP(g) x(0)eP(z) XV P(g)
L
and D = 2 D;
i=1

where
D; = ). D(@) = Z x'(i) x(i)—2 [2 gm(i)x’(z’)] f;+15f; Z 820)- ®)

x()e P(f) 0 ép(r,.) 0 leP(f,.) x(i)e P(T)
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initial codebooks

{f;} and {g,}

|l

F

Partition of the
training sequence {x(i)}
x(i)eP(f)), x(i)eP(g,)

!

New codebook for shapes:
centroids {f}

!

Partition of {x(i)}:
x(i)eP(f), x(i)eP(g,,)

!

New codebook for gains:
centroids {g,.}

Convergence

Fig.4 The modified Lloyd algorithm for SGVQ codebooks design

oD
The new gain codebook is obtained from the equations ——=—2"=0. The
" 08y 084
solution:
Z Xt(l.) fj(i)
1
w x(i)e P(g,)
g = o ©®
2 fiofi
x(i)ElP(g,,)

may be called the gain centroid for all input vectors x(i) represented by the former

oD 4D;
gain g,.. The solution of oD =—7=0 yields the following shape centroid for all input

of,  of;
vectors x(7) represented by the former shape £
Z 8 X(@)
13
fnew _ x(i) e P(f) (10)
] _

Z grzn(i)

x()e P(1)
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Tt is always some degree of freedom in choosing the shape and gain codebooks,
e.g. the shape vectors may be always multiplied by a scaling factor if the gains are
divided by the same scalar. Thus some constraint may be added, e.g. the shape
vectors may be normalized as follows

512 = 56, =1, J= 1,2, .., L, (11)
The condition (11) simplifies the codebook search algorithm, but influences the

choice of centroids. Minimization of D with the constraint (11) yields the following
solution:

Z Em(i) x(i)

i
() e P(f})
2= —— - (12)
i Z Emi) x(@) |l ‘

x(i) e‘P(l’j)

2.3 MATCHING THE SIGNAL PROPERTIES

The SGVQ with the normalized shape codebook is suitable for quantization of
uncorrelated stationary signals. For nonstationary signals better results may be
obtained using adaptive codebooks. For correlated signals there is some mismatch
between the signal properties and the available reconstruction vectors — fig.5. The
available models g,f; lie on L, N-dimensional spheres of radii g;, &, ---
gLg respectively. The pdf (probability density function) of a correlated qaussian

source is constant on the ellipsoids.
This mismatch results in a bad exploitation of available models: some 2.5

combinations are used extremely seldom.

< pdf = const

62 =1

Fig. 5. SGVQ models and pdf of a correlated gaussian source
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To solve this problem we propose to apply different gain codebook {gi} for each
shape f;. The encoding algorithm is straightforward:

For-each shape f; the gain gJ; is selected from the codebook {gl}, as the nearest
neighbour of g(i) (see formula 6). The pair f;,, gi) is chosen for minimum of
D)= |1x()) — g} f;}?. Using the Sabin and Gray algorithm (fig. 4) for designing L,
gain codebooks and one shape codebook would be quite a prohibitive task.
Therefore the shape codebook design should be decoupled from the gain codebooks
design. In our shape design algorithm we assume that gain encoding is perfect, i.e.
the last term in equation (6) may be omitted. With ||f :1>=1 the formula (6) may be
rewritten as follows:

D) =x"@)x()—[x"()) £ ]2 . (13)

The generalized Lloyd algorithm (fig. 2) is used, with partition based on the angle
minimization: x(7) € P(f)) if o[x(@),f;1 <@ [x(i), f] for each kj. The global distor-
tion is to be minimized:

D =Y D@i) = Lf D;
i j=1

where

D; =¥, D() = L xi)x()- ¥ KO (14)

x(i)cfp(r,) x(i)ép(r,) x(i)ép(r,)

Equation (14) implies that the centroid f; should maximize

90, = Y XOf? =) f§x(i)x‘(i)fj- =ff ) x(i)x'(i)fj = f5R,;f; (15)
x(i)elP(fj) x(i)ép(f,) x(i)‘sP(fj)
where R; is the covariance matrix of vectors x(i) forming the minimum angle with
the former vector f, Maximization of (15) with the constraint If;ll =yields the
following set of equations :
R;f; = O,f;. (16)

The solution of (16) is the eigenvector of R; corresponding to the maximum
eigenvalue Q;, i.e. the principal axis of the set of vectors x(i) represented by the
former vector f;. The principal axis may be found using the following iterations: [17]

R.f% ‘
k+1 _ ity an
! IR; €51

The gain codebooks {gJ} are designed separately for each shape f; using the
Lloyd algorithm and the training sequence x(i)e P(f)). The centroids are calculated
using the formula (9). It may be noticed that in this case the centroid is the mean
value of unquantized gains g(i) for x(7) € P(f;) and x(i) € P(g},). In the case of small
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‘amount of vectors x(i) € P(g},), the special algorithm has been used: to the corres-
ponding gains g(i) new values have been appended, equal to 0.01 g(@), 0.02g(?), ...,
0.99 g(@). .

The quantizer may be also adapted to signal properties using one gain codebook
and a shape codebook consisting of vectors of unequal length. This approach is
called the contour-gain vector quantization (CGVQ[5]). The longest codebook
vectors should be the vectors close to the principal axis of the training data (fig. 5).
More precisely, the set of available models g,f; should match the contours of
pdf=const. For a gaussian signal, the contours of constant pdf are described by the
equation

x'R™'x = const (18)

where R is the covariance matrix of the input signal.

The generalized Lloyd algorithm (fig. 4) may be used for codebooks calculation.
The gain centroid is given by the equation (9). The shape centroid may be obtained
by minimizing the partial distortion D;(8) with the constraint ffR™*f;=1. This
leads to a rather complex set of equations which may be solved iteratively. Malone
and Fischer[5] used unconstrained minimization(formula 10) for shape centroid.
They start the generalized Lloyd algorithm using the gain codebook obtained by
clustering of the training sequence g'(i)= x())R~! x(i). The values g'({) are the
best gains for codebook vectors f; colinear with x(7) and satisfying f5R ™ f;=1. This
initial gain codebook forces the proper lengths of calculated shape vectors (however,
the shape vectors only approximatively fulfil the normalizing condition
fiRH=1).

The described above vector quantizers are suitable for stationary signals. In the
quantization of speech signals, low-level segments may suffer from quantization
noise. To solve this problem, the adaptive gain quantization may be applied. The
backward adaptation algorithms perform well for scalar quantizers and do not give
very good results for vector quantizers [3].

Therefore we propose the forward adaptation scheme. Each vector is modelled as
below:

%) = gﬁ?i) a(@) fj0) a9
where o(i) is the adaptation parameter.

The parameter o(j) represents the signal level (e.g. mean value of vector norms
[x(@)[) and is calculated in segments of about 10ms. It is quantized and transmitted
to the receiver.

In the encoding algorithm, the shape fj;, is chosen for minimum angle
@[x(i),f;] then g} is selected from the gain codebook {g#’}, as the nearest
neighbour of g(i)/o(i). The adaptation parameter must be taken into consideration
in the gain codebooks design: the normalized training data g(i)/o(i) should
now be used.
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2.4 RESULTS OF SIMULATIONS

The above mentioned product code vector quantizers are tested using 3 phra-
ses of speech signal: the training sequence (used for codebook design), the
non-training sequence and the training sequence attenuated by 20dB. The
sampling frequency is 8kHz and the vector dimension N=8§ (1ms). The bit
rate of 13kbit/s is used, except of the SGVQ with forward adaptation for
which the bit rate is 13.6 kbit/s due to the quantization of the adaptation
parameter. »

The segmental signal to noise ratio (SNRseg) is used as a measure of speech
quality. SNRseg is a mean value of SNR[dB] calculated in segments of 128
samples.

1

S
SNRseg = —, Y. SNR,, [dB]
m=1

i

128
2 (%,
where SNR,,[dB]=10log,, ;2~*—— is calculated in the m-th segment, S is the
ICRE N
n=1"

number of segments and x,, %, are the corresponding input and output signal
‘samples. The non-speech segments of a very small energy are excluded from
calculation. The energy threshold is selected 43dB below the maximum energy of
sinusoidal signal that saturates the A/D converter.

The results for the standard SGVQ (sect. 2.2) and the training sequence are given
in the tab. 1.

Tab.1
SNRseg[dB] for the standard SGVQ at 13kbit/s
L, L, SNRseg
128 64 13.58
256 32 14.16
512 16 13.28

Each of the 3 shape — gain vector quantizers uses 13 bits/ vector. The best shape-gain
tradeoff is obtained with 8 bits for a shape (L,=256) and § bits for a gain (L,=32).
These values are used to obtain results shown in the tab. 2. For a comparison, the
results obtained without gain quanitzation are reported (the non-quantized gain g(i)
is used instead of g,.). _

Two methods of the shape codebook design are tested: the Sabin and Gray
algorithm (fig. 4) and the algorithm based on the principal axis calculation
(sect. 2.3). Both algorithms give practically the same codebooks (this is because of
a rather big number of gain quantization levels L,=32 used in the Sabin and Gray



TOM XL —1994 Speech coding using product code vector quantization ... 343

Tab. 2
SNRseg[dB] for different SGVQs and 3 phrases
Phrase
. bit rate ini
Quantizer [kbit/ ] training non-training ua?tfegn lslzqtzznce
sequence sequence by 20 dB

Standard SGVQ without
gain quantization - 1548 12.56 15.44
Standard SGVQ 13 14.16 10.74 6.24
SGVQ with many uniform )
gain quantizers 13 14.97 10.91 8.49
SGVQ with many nonuniform
gain quantizers 13 15.25 11.16 13.05
CGVQ 13 14.79 12.02 11.85
SGVQ with adaptive gain
quantization 13.6 14.20 1043 14.17

algorithm). It is to be concluded that the gain codebook design may be decoupled
from the shape codebook design without loss of speech quality. The shape codebook
may be designed first, using the principal axis extraction algorithm. Then, the gain
codebook may be obtained using the Lloyd algorithm with centroids given by the
formula (9).

The standard SGVQ performs well for the training sequence, but there
is a substantial loss of speech quality for the attenuated sequence. This
is because the gain codebook contains too big values to be used for the
attenuated sequence. The SGVQ with different gain codebook {gi} for each
shape f; is simulated in 2 variants: with the uniform and non—uniform
gain quantizers. Both are better than the standard SGVQ, but the SGVQ
with many non—uniform gain quantizers is the best, especially for the attenuated
sequence. This is because of the special gain codebook design algorithm
described in the section 2.3. However this version demands a lot of memory
to store 256 gain codebooks.

It may be noticed that not bad results may be obtained using one gain codebook
and the contour — gain vector quantizer (CGVQ)[5]. The CGVQ is less phrase—de-
pendent than the SGVQ (note the best SNRseg for the non—training sequence). The
best results for the attenuated sequence are obtained with the SGVQ and the
forward — adaptive gain quantization.The same adaptation parameter is used for 256
uniform gain quantizers. However, this forward adaptation causes the extra delay of
10ms and requires the extra 600 bit/s for quantization of the adaptation parameter
(it is coded once for 10 vectors, i.e. 10ms using 6 bits).

The final conclusion may be formulated as follows: if there is enough memory,
the SGVQ with many non—uniform gain quantizers should be used, otherwise the
CGVQ should be implemented.
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3. MULTISTAGE VECTOR QUANTIZERS

3.1 THE MULTISTAGE SGVQ

The multistage VQ is the PCVQ, in which the signal vector x (i) is modelled as
a sum of K vectors issued from different codebooks. The commonly used, though
suboptimal codebook search algorithm consists of K iterations (stages). In each
stage, one vector is added to the previously obtained model. At the K-th stage of this
successive approximation algorithm the final model % (7) is obtained. In order to
cope with various signal levels, the SGVQ may be used at each stage. In the
multistage CELP coders known also as the vector excitation (VXC) coders [12], the
shape vectors are filtered using an adaptive linear predictive filter.

Practically the number of stages doesn’t exceed 4 for the medium bit rate coders
and 2 for the low bit rate coders. The most popular is the CELP coder with the
long—term prediction (LTP), which may be regarded as a 2 stage SGVQ (with
filtered shape vectors). Without filtering, the SGVQ with LTP is obtained (fig.6).

x(i) e(i) , &0)=gmn Ly R(D)
o SGVQ P oo —_ >
Y by
i([) = bk(i) a,_(i) +
+ X+
> — LTP
0 Q)
LTP
@) ®)

Fig. 6. SGVQ with LTP: (a) coder, (b) decoder

At the first stage of modelling, the first approximation of the input vector x (i) is
obtained as a product X (i)=by; a.). The shape vector a.(, consists of the delayed
output signal samples. If the delay equals to the pitch period, very good ap-
proximation of the voiced speech vector is obtained. The scalar by is the LTP gain.
The LTP error vector e (i) is coded using the SGVQ as described in the previous
section. Finally the speech signal vector x (i) is modelled as a linear combination of
2 vectors a ) and: f;

2O =brpaLy+muiic- (20)

The LTP shape vector a; is issued from the predictive codebook { a;}
containing the delayed output signal samples. There is one sample delay between
2 consecutive codebook vectors. The minimum delay equals to the vector length

N multiplied by the sampling period, and the maximum delay doesn’t exceed 20 ms,
which corresponds to the maximum pitch period. This codebook has an adaptive
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character: the vectors delayed too much are excluded from the codebook. The LTP
gain is issued from the scalar codebook {b;}. The final model (20) is described by
4 elements issued from 4 codebooks. The optimal search algorithm, i.e. testing all the
combinations by, a;, g, f; is far too complex. Therefore we need suboptimal and less
complex search algorithms. Such algorithm, based on the orthogonalization of the
codebook {f;} with respect to the LTP vector ar), is proposed in the following
section. Similar algorithm has been proposed for CELP coders [10]. This ort-
hogonalization influences the process of codebook design. The algorithm for
designing of the shape codebook {fj} is described in the sect.3.3 (similar algorithm
has been used for VXC coders [13]). Simulation results are given in the sect.3.4.

3.2 CODEBOOK SEARCH ALGORITHMS.

The one—stage modelling algorithm for the SGVQ has been described in
sect.2.2. This algorithm may be extended to the multistage SGVQ. For the SGVQ
with LTP, the following standard algorithm is thus obtained:

1. The best LTP shape a is chosen from the adaptive codebook {a;}, for the
maximum of cos?¢ [x (i), a;]?, where

[x'() a.]”
x'() x(i)-al a;

2. The unquantized LTP gain b (i) is calculated in such a way that b (i) a. be
orthogonal projection of x (i) onto ar):

e2y)

cos2[x (i), a;]=

¢ s
py= 2 2o 22)
I are I _

Then, the scalar by, is selected from the LTP gain codebook {4}, for mini-
mum of |b(i)—b,|. The LTP gain codebook has to contain negative and positive
scalars. » : ’

3. The LTP error vector e(i)=x(i)—bypaLp is calculated. Then modelling
continues as described in the sect.2.2: the best shape f;(; is chosen for min ¢ [e(d), £},
the unquantized gain g (@)=e’ (@) f;q/ If; |2 is calculated and the best gain gugis
selected minimizing |g (i) —g,,l- It is assumed that the gain codebook {g,} contains
only positive scalars.

The described above standard algorithm is rather far from optimality. First of all
it doesn’t assure that the obtained model (20) is the orthogonal projection of x (i) on
the plane span by the chosen vectors ay and ;. Therefore the following modelling
algorithm with gain correction is proposed:

1. The standard algorithm is performed without gain quantization, i.e. unquan-
tized gains b (i) and g(7) are used.

2. The gains are recalculated in such a way that x(7)—% (i) be orthogonal to
as and fjq,
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i.e. the system of 2 linear equations is solved:

{aia) x(@)—-%()]=0

o [x@—23E)] =0 (23)

where R()=b(i) ar4+g@) £

3.3 GAINS ARE QUANTIZED USING GAIN CODEBOOKS {5}, {g,}

The gain correction procedure (23) is performed only once after the shapes are
chosen. The choice of shapes a,, f;( is not optimal. The choice of f;; may be
improved if the proper gains (23) are calculated for any candidate f; i.e. inside the
search algorithm. The calculation of gains may be simplified if the system (23) is
decoupled in 2 independent equations, i.e. if al, f;=0. This requires the ort-
hogonalization of the shape codebook { f;} with respect to the chosen LTP vector
ap(»- The resulting modelling algorithm with shape codebook orthogonalization may
be described as follows:

1. The best LTP shape a; and gain b, are selected as in the standard
modelling algorithm. (formulas 21,22)

2. The shape codebook {f} is orthogonalized with respect to a;(y, i.e. from each
codebook vector f; it is subtracted its orthogonal projection on ap,):

aj ,f. a;pakg
ort _ g _ (O] a, . =1f.— L) <L) f. =K, f (24)
=fi— —F L a;,=1f— 220§ K, .f
T NPT Jagglr YT ROV
aya} . oy o
where K, =I— —="L (I denotes unit matrix) is the operator of orthogonalization
t lagl?

with respect to a;.

3. The best pair g, f5(; is searched in the second stage of modelling. Since {2} is
orthogonal to a,, modelling is independent on the chosen LTP vector. Thus, the
standard approach may be used, i.e. min @[x(7), £7"*] for the choice of £2f, and the
scalar quantization of g*(i)=x'({) £}/ f5;? to obtain girf,. Notice that this
formula for g°"(i) stems from the second equation of the system (23). In the gain
quantization algorithm, any modification described in the sect.2.3 (e.g. many gain

codebooks) may be applied.

3.4 CODEBOOK DESIGN ALGORITHMS

The LTP shape codebook {a;} is not calculated, it is created out of the delayed
samples of th decoded (output) signal . The remaining codebooks {5}, {g,,}, {f3
should be calculated. This is a complex procedure due to the closed loop structure of
the coder (fig.6a.). Training data {e(?)} for design of the codebooks {g,}, { f;} depend
on the LTP vector X(7), which depends on the output signal %, depending on the
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S + o~ &) design of
- {6}, {gm

A 4

LTP

Fig. 7. Codebook design in the open loop scheme

codebooks {g,,}, {f;} to be designed. Therefore the open loop structure (fig.7) is used
for codebook design.

The adaptive codebook {a;} is populated with the delayed input signal x. The
unquantized LTP gain values {b(i)} (22) are used as training data for LTP gain
codebook design {b,}. The LTP error vectors {e(i)} serve as training data to design
of {g,}, {f;} as described in the section 2. '

If orthogonalization is to be used in codebook search, it has to be taken into
consideration in codebook design. The local distortion D(i) may be described as
follows: :

D@H=| e(i)—g frffi) f%) 2=le@)—gm fi) Kre fj(i) I (25)

Using (25) in (7) and (8) results in new formulas for shape and gain centroids.
Thus, instead of (9), the following formula should be used for gain centroid:

Y. €D KipLip

o P

Y 1K £l

e(i) ép(f,)

new __
m =

(26)

Instead of (10), the following set of linear equations is obtained for the shape
centroid: ‘

2 8hw KL(i)] £ = Y gmo Kroew- @n

w0)e P(f) e(i) E‘P(f,)

In derivation of (27) symmetry (K7=XK,) and idempotence (X, K;=K,) of the
orthogonalization operator have been used. Codebooks obtained in the open loop
scheme may be iteratively recalculated in the closed loop structure (fig.6a.). New
codebooks yield new training data {e(i)} that are used to obtain new codebooks etc.
The closed loop design procedure is computationally complex and rather slowly
convergent. There is no theoretical proof for its convergence.
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3.5 RESULTS OF SIMULATIONS

In oder to compare several variants of signal modelling and codebook design
algorithm, the bit rate 9.6 kbit/s has been chosen. The 9.6 kbit/s speech coders may
be used in most telephone lines, in digital radiotelephones and in satellite com-
munications. At this bit rate the vector dimension N must be limited to about 20 in
order to keep the reasonable complexity of the modelling algorithm. The available
24 bits per vector are uniformly distributed between the LTP (12 bits) and the SGVQ
(12 bits). These 12 bits have to be allocated to shape and gain quantizers. Some
adequate experiences have been reported in the Tab. 3.

Tab. 3
SNRseg [dB] for the standard SGVQ with LTP at 9.6 kbit/s

LTP SGVQ SNRseg
L, L, L, L,
128 32 128 . 32 11.29
128 32 64 64 10.94
128 32 256 16 11.67
- 256 64 256 i6 11.38

The best shape—gain tradeoff has been obtained for the predictive codebook
containing 128 vectors, LTP gain quantization in 5 bits, SGVQ shape codebook
containing 256 vectors and SGVQ gain quantization in 4 bits. These values are
maintained in the experiences reported in the Tab. 4. In order to compare several
codebook search and codebook design algorithms, the training sequence (used for
codebook design) and the non — training sequence have been applied. The LTP gain
codebook is obtained using Lloyd algorithm and the unquantized values b(i) as
training data. Iterations start with the uniform quantizer. The LBG algorithm with
splitting [6] has been also tested, but it yielded no better results. For SGVQ gain
quantization, two approaches have been studied: a single gain codebook and many
gain codebooks (sect. 2.3).

Tab. 4
SNRseg [dB] for different SGVQs with LTP at 9.6 kbit/s
single gain many gains
Modelling SGVQ codebook Phrase Phrase
algorithm design algorithm training |non-training| training |non-training
standard standard open loop 11.67 10.66 12.14 11.26
gain correction standard open loop 11.95 11.04 1243 11.67
orthogonalization standard open loop 12.12 11.30 12.58 11.75
orthogonalization modified open loop ) .
. (formulas. 26,27) 12.60 11.72 12.80 11.82
orthogonalization modified closed loop 12.90 11.72 12.98 12.03
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The results justify the proposed modifications. The codebook search algorithm
based on the orthogonalization of the SGVQ shape codebook performs better than
the standard modelling algorithm and the algorithm with gain correction. The
codebook design algorithm taking into account the orthogonalization (new formulas
for shape and gain centroids) is better than the standard algorithm. Further
improvement is obtained using the closed —loop codebook design algorithm and
SGVQ gain coding using many codebooks.

4. ORTHOGONAL TRANSFORMS AND PRODUCT CODE VECTOR
‘ QUANTIZERS

4.1 CONCLUSIONS FROM THE HIGH RESOLUTION QUANTIZATION THEORY

Orthogonal transforms such as DFT,DCT are widely used for coding of audio and
video signals. Could orthogonal transforms improve performance of vector quanti-
zer? The high resolution quantization theory [14] may give answer to this question.

Let {x} be a set of N—dimensional vectors of a zero mean gaussian pdf, and
R (x) = E[xx'] the covariance matrix. These vectors are to be quantized using a vector
quantizer of a high resolution b[bits/sample]. High resolution implies a big number of
codebook vectors L=2%". It may be shown [14] that for the optimal codebook, the
distortion (energy of quantization error per sample) is given by the following formula:

Db, N)=C(N)[det RG)]¥ 272 (28)
where C(1)=—\é—5 7, C(N) =~ 9%_—1

The SNR may be calculated as a2/D (b, N), where o2 is the signal energy per sample
i.e. the diagonal element of R(x):

+1 and det R denotes determinant of the matrix R.

a3

—_ 2% 29
[det R(x)]¥

SNR always grows with N, but its growth is faster if signal is highly correlated. If
1

there are no correlations (R(x) is a diagonal matrix), then [det R(x)]¥=02 and SNR
attains its minimum. Performance of the VQ may be improved by increasing N but
soon the number of codebook vectors L=2"" becomes so high that the real—time
processing is not possible. :

Let F* be an orthogonal transform (FF*=1I) and X=F"'x the transformed vector. The

SNR (b, N)=C~*(N)

orthogonal transform preserves signal energy (0% =%r E[X'x] =1NE [x*x]=02) and

determinant of covariance matrix (det R(X) —=detR(x)). Therefore,the optimal VQin
transform domain (X) yields the same SNR as VQ of input signal (x) — see formula
(29). The orthogonal transform may be regarded as the rotation of coordinates: the
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transformed vector X is just x expressed in a new system of coordinates and the
optimal VQ in transform domain (X) uses the transformed codebook obtained in the
input signal domain (x). There is no improvement in SNR, but the orthogonal
transform may offer some reduction of complexity. It is possible if X is less
correlated than x. In this case X may be split into small vectors of low dimension and
quantized using low —complexity VQ’s — without substantial loss of SNR [15]. In
the extreme case the scalar quantizers may be used for each component of X. Such
decorrelating properties exhibits the Karhunen— Loeve transform (KLT). For the
KLT, the matrix F consists of eigenvectors of R(x), reordered using the decreasing
tendency of corresponding eigenvalues A,24,>...2Ay. The covariance matrix R(X)
is a diagonal matrix consisting of ecigenvalues, i.e. the components of X are not
correlated.

Let’s assume that X is split in two parts: X! of dimension N , and X2 of dimension
N,(N,+N,=N). Both parts are coded using separate VQ’s. The bit and dimension
allocation problem may be formulated as follows [16): find dimensions N 1
N,=N-—N, and resolutions b,, b, (b, N, +b,N, =bN) for minimum complexity and
possibly low distortion. Minimum complexity will be obtained if two codebooks
contain the same number of vectors: 2°1N1 =222 je, p N, =b,N,=bN/2. Distor-
tion per vector component may be obtained using (28):

) 1
D(b,, b, N, N,)= %{Ni C(N ) [detR(X1)¥i 2261 4
1
+N,C(N,)[det R(%2)]¥z 2-2bz}. (30)

The determinants detR(X!) and detR(%2) are easily computed as products of
N3 N

corresponding eigenvalues: det R(X!)= II A, det R(X?)= II A, Minimization of
i=1 i=Nj+1

(30) with a condition b,N, =b,N,=bN/2 yields the optimum bit and dimension

allocation. This PCVQ with concatenation of small vectors in transform domain

yields lower SNR than the VQ of full dimension N, but complexity is substantially

reduced. The same complexity reduction in the input signal domain (i.e. VQ of

vectors of dimension N/2) may be obtained at the cost of a bigger drop of SNR:

D(b, N)<D(b,, b,, N,, N2)<D<b, g) (1)

4.2 PRODUCT CODE VECTOR QUANTIZERS WITH KLT

In this section a speech coder using KLT of the long —term prediction error and
PCVQ in transform domain will be presented. Algorithms for KLT calculation and
codebook design will be described in the next section. The scheme of coder is given
in the fig. 8.
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Fig. 8. Speech coder using the LTP, KLT and PCVQ in transform domain

The LTP error vector e(i)=x(i)—%(i) is transformed using the KLT:
&(i)=F'e(@) then it is split in two parts: &!({) of dimension N, and e 2(i) of
dimension N,=N—N,. Each part is quantized using a separate SGVQ with shape
codebooks {C1}, {C?} and gain codebooks {g'}, {g?} respectively. Multiple gain
codebooks may be used as described in the sect. 2.3.

The signal modelling (codebook search) algorithms described in sect.3.2 may be
extended to three stages and applied to the coder given in the fig.8.

The standard algorithm may be described as follows:

1. Find the LTP %X(i)=b()aL using the formulas (21),(22).

2. Calculate the LTP error e(i), use the KLT to obtain é(i)=F'e(i), and split &(i)
into €!(7) and e2(i).

3. For each part €"(i); n=1,2, apply the SGVQ algorithm: choose the shape
C}w for ming[e"(@D), Cjl, calculate the unquantized gain g"(@)=
=[e"()]* C} »/IC}, %, then choose the gain gy, for min |g"(D)—gm, |-

4. Concatenate the obtained models gi, ;) C}; and g7, Ch g to obtain the
N-dimensional vector &(i), then apply the inverse transform &(i)=Fe(i) and add the
LTP to obtain the signal model £(@)=8(F)+X(?).

The whole modelling procedure may be described in N-dimensional space:
N,-dimensional vectors &1, C}may be regarded as N-dimensional vectors with N,
last components equal .to zero and N,-dimensional vectors €2, Cj, as N-dimen-
sional vectors with N, first components equal to zero. Concatenation may be
regarded as vector addition. This is useful for description of the modelling al-
gorithm with gain correction. After selection of the LTP vector ay, and the shapes
C}, 4, C%,» (using the standard algorithm), gains b(i), g'(i) and g2(i) are recal-
culated. In the transform domain the transformed input vector X(i)=F*x(i) is to
be modelled using the transformed LTP vector .4 =F‘a.; and the shape vectors
Cho» Cho

X(0) = b()aL,+g' () Cle+*0) Cln - (32
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The model X(7) is obtained by orthogonal projection of X(7) on the subspace span by
i, Cf, and C},, i.e. gains are calculated as a solution of the following system of
linear equations:

[CloF [XG)—X()] = 0 (33)
[CoPRO-Z@)] = 0.
At the end gains are quantized using the proper gain codebooks {5}, { g}, {g2,).

Further improvement may be obtained if the orthogonal projections are used
within the modelling procedure. The algorithm may be described as follows:

1. Choose the best LTP vector a,, as in the standard algorithm i.e. minimizing
distance between x(i) and its orthogonal projection on arg.

2. Choose the best shape C} ) for each codebook vector Cj, calculate the
orthogonal projection of %(7)=F *x(i) on the plane span by the vectors &, ;=F'aL,
and Cj, (this requires solving the system of two linear equations). Quantize obtained
gains b(i) and g'(i) and calculate distance between X(7) and the obtained model.
Select C}, yielding the minimum distance.

3. Choose the best shape C3,,: for each candidate C%, calculate the orthogonal
projection of X(7) on the subspace span by 4., C},; and C?,o» (solve the system
(33)). Quantize gains b(7), g*(i) and g2(i) and calculate distance between X (i) and its
model. Select C%,;, yielding the minimum distance.

This algorithm stems from the same idea as the shape codebook orthogonaliza-
tion algorithm described in the sect. 3.2: at each stage of modelling the orthogonal
projection on the subspace is calculated.

{ [l [XKO—X@E)] =0

4.3 KLT CALCULATION AND CODEBOOK DESIGN

Open-loop scheme (fig. 9) is used for KLT calculation and codebook design
for the reasons described in the section 3.3. The estimate of the covariance matrix
R(e) is calculated using the LTP error vectors {e(i)} of the whole training sequen-

ce {x(i)}:
R(e) = Y e())e'(d). (34)

l
Then, eigenvectors are calculated and ordered using the decreasing tendency of the
corresponding eigenvalues. Thus columns of the KLT matrix F are obtained. This
matrix represents the properties of the whole training phrase. Better results could be
obtained by adapting the KLT to the varying properties of speech signal.. Such
adaptation algorithm would be very complex.

The transformed LTP error vectors &(i) are split in 2 parts €!(7) and &2(7) and
serve as training data to obtain the shape and gain codebooks using standard
methods described in the sect.2. For gain quantization, multiple gain codebooks
may be used (sect. 2.3).
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Fig. 9. Open-loop scheme for KLT calculation and codebook design

If orthogonal projections are to be used in the modelling algorithm, the codebook
design algorithm should be modified. The optimal codebooks {g!}, {C'}, {g%}, {C?}
should be obtained in the same time using the generalized Lloyd algorithm (scheme
like in the fig. 4, but with 4 partition and centroid calculation blocks). In order to
simplify this procedure, shape codebooks are calculated first, using unquantized gain
values. The local distortion may be expressed using (32) as follows:

D@@) = [IX(@)— b() iy —g'() C}l(i)—gz(i) Cjz'z(i)uz- (35)

Let’s take into consideration some vector from the initial codebook {C*}. Partial
distortion corresponding to this vector equals: '

D, =3, DG) = L IX@)~b@) izp—*() C}, ~£*() Chrol®
x(i)éP(C}l) x(i)éP(C}l)
= Z 1X@)—g*(®) C}, 112 (36)
x(i)éP(C}l)
where %(i) £ %(i)—b(@) dLp—g2() Coa).
Minimization of D;, with constraints: |C},|=1 and the last N, components of
C}, equal zero leads to the following formula for centroid calculation:

Y g O RO
new x(i)éP(ClX)
[CLTY = ! ppPp—— 37

I Y g OEROR

x(i)éP(C;l) _
where [&(i)]¥* — vector consisting of N, first components of X(@)=x()—b@)aLg
and N, zeros. In the same way the centroid formulas for calculation of the shape
codebook {C?} are obtained:

Y g2 RO,
x(i)ép(c,’z)

[CLI* = (38)
1Y 2O EOR.|

i 2
() e P(C,)
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where [X(i)]§, — vector consisting of N 1 zeros and N, last components of (7).
After the calculation of shape codebooks, gain codebooks are calculated using
the unquantized gains g!(i) and g2(f) as training data,
Codebooks obtained in the open—Iloop scheme (fig. 9) may be iteratively
recalculated using the closed —loop scheme (fig. 8), as proposed in the sect. 3.3.

4.4 RESULTS OF SIMULATIONS

In order to compare the KLT-PCVQ described in the sect.4 with the PCVQ
described in the sect.3, the same bit rate 9.6 kbit/s and the same speech phrases have
been used. The vector length N has been increased to 30. The available 36 bits per
vector are uniformly distributed between the LTP (12 bits: 7 for delay and 5 for
‘gain) and two SGVQs (2 x 12 bits). Then the bit and dimension allocation problem
has to be solved: find dimensions N,, N,=N—N,=30—N, and resolutions b,, b,
that minimize the distortion D(bl, b,, N, N,) (described with the formula 30, using
e!, €2 instead of X!, X2) and fulfil the constraint b,N,=b,N,=bN/2=12. The
estimate of the covariance matrix R(e) has been calculated using (34) and the
determinants det R(e'), det R(€2) have been calculated for each N,, N, using the
eigenvalues of R(e). The minimum distortion has been obtained for N,=5 and
N,=25.

’ The problem of bit allocation to the shape and gain quantizers has been solved
experimentally: one has selected for the 5-dimensional SGVQ 5 bits for gain and
7 bits for shape quantization and for the 25-dimensional SGVQ 4 bits for gain and
8 bits for shape quantization. The results of simulations for 3 modelling algorithms
(sect. 4.2), 3 codebook design algorithms (sect. 4.3) and single and multiple gain
codebooks (sect. 2.3) are given in the tab.5.

Tab. 5
SNRseg [dB] for different KLT-PCVQs at 9.6 kbit/s
single gain many gain
codebook codebooks
Modelling SGVQ codebook Phrase Phrase
algorithm design algorithms trajining |non-training{ training |non-training
standard standard open loop 11.79 10.78 12.19 11.32
gain correction standard open loop 12.32 11.12 12.39 11.37
ortl}ogf)nal standard open loop 12.80 11.30 12.96 11,77
projections
orthogonal modified open loop
. 7 . 11.81
projections (formulas. 37,38) 13.23 11.72 1341 8
th 1
orthogona modified closed loop |  13.51 11.80 13.72 11.88
projections




TOM XL 1994 Speech coding using product code vector quantization ... 355

Modifications proposed in the sect. 4.2 and 4.3 lead to the improvement of
speech quality. Codebook search algorithm based on the orthogonal projections
within the modelling procedure performs better than the standard algorithm.
Further improvement is obtained by re—designing the codebooks using the modi-
fied centroid formulas (37,38) and by repeating the codebook design procedure in
the closed—loop scheme. The KLT—PCVQs outperform the PCVQs without
transformation (compare tab. 4 and 5).

5. CONCLUSIONS

In this work, several PCVQs have been analyzed: the SGVQs, multistage VQs
using the LTP and KLT-PCVQs based on the LTP, Karhunen—Loeve transform
and concatenation of the SGVQ output vectors in transform domain. Several
modifications of the existing algorithms have been proposed, yielding improvement
of speech quality without substantial growth of coder’s complexity. For the SGVQ,
new gain coding algorithm has been proposed, using multiple gain codebooks. For
the multistage VQ codebook orthogonalization techniques have proved useful,
together with the appropriate codebook design algorithm. The idea of the
KLT-PCVQ stems from the high—resolution quantization theory. Due to the
improved signal modelling technique, based on the orthogonal projections in
transform domain, and the modified codebook design algorithm the KLT-PCVQ
outperforms the previously mentioned PCVQs. Based on these algorithms, several
9.6 kbit/s speech coders are proposed. These coders yield acceptable speech quality
(SNRseg of 11—13 dB is comparable with the CELP coders at the same bit rate
[10]). The informal listening tests lead to the same conclusion. The quantization
noise is audible, but not annoying. The proposed coders are of acceptable comp-
lexity (KLT-PCVQ with gain correction requires about 3.4 Mflops and KLT-PCVQ
with orthogonal projections about 18 Mflops), and may be implemented using the
available signal processors. '
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P. DYMARSKI, S. RATREE

KODOWANIE WEKTOROWE SYGNALU MOWY
Z WYKORZYSTANIEM DEKOMPOZYCIJI, PREDYKCJI DLUGOOKRESOWE]
I TRANSFORMATY ORTOGONALNEJ

Streszczenie

Przedstawiono szereg kwantyzerow wektorowych opartych na zasadzie dekompozycji stownika
(ksiazki kodowej) na kilka mniejszych zbiorow. Opisano kwantyzery z niezaleznym kodowaniem ksztaltu
i poziomu sygnahu, kwantyzery wieloetapowe z wykorzystaniem predykecji dlugookresowej, a takze
kwantyzery wykorzystujace transformate Karhunena-Loevego. Zaproponowano szereg nowych algoryt-
moéw przeszukiwania stownikéw kwantyzer6w wektorowych i ich projektowania. Polaczenie réznych
technik dekompozycji stownika pozwolito na zaprojekiowanie kodera sygnalu mowy o przeplywnosci 9.6
kbit/s.
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WEASCIWOSCI STRUMIENIA BELEDOW
DLA TRANSMISJI BINARNEJ W KANALE
7Z WOLNYMI ZANIKAMI OPISANYMI ROZK¥ ADEM
CZTEROPARAMETROWYM

KRYSTYNA NOGA

Wyzsza Szkola Morska
Katedra Automatyki Okretowej, Gdynia

Otrzymano 1994.07.10
Autoryzowano do druku 1994.11.10

W artykule przedstawiono dynamiczne prawdopodobienistwo bledu elementowego dla
transmisji binarnej przez kanat radiokomunikacyjny z wolnymi zanikami opisanymi roz-
kiadem czieroparametrowym oraz z szumem gaussowskim. Opisano rowniez wlasciwosci
strumienia bledow, tj. przedstawiono dynamiczne wagowe widmo bledéw, dynamiczne
prawdopodobieristwo blednego bloku oraz dynamiczne prawdopodobienstwo odstepu 1,
pomigdzy kolejnymi bigdami. Analizy dokonano przy zatozeniu, ze do przesylania infor-
macji wykorzystane sg sygnaly z modulacja NCFSK oraz DPSK. Uzyskane zaleznosci
przedstawiono graficznie.

WSTEP

W okresie ostatniego trzydziestolecia powstalo wiele prac dotyczacych oceny
jakosci transmisji binarnej w kanale radiokomunikacyjnym [1, 2, 4—7, 9—17}.
Oddziatywanie o$rodka propagacyjnego, tj. okoloziemskiej przestrzeni wraz z atmo-
sfera, na rozprzestrzenianie si¢ fal radiowych ma w duzym stopniu charakter losowy.
Analiza systemu przesylania informacji binarnych przez kanatl radiokomunikacyjny,
ktory obejmuje czg§¢ systemu od analogowego wejécia nadajnika do analogowego
wyjécia odbiornika, za pomoca sygnalow binarnych wymaga wigc probabilistycz-
nego opisu. Niezbgdne jest uwzglednienie stochastycznych wlasciwosci ofrodka
propagacyjnego i jego odzialywanie na przesylane sygnaly. Warunki propagacji fal
radiowych sa bardzo zlozone. Na jako$§¢ transmisji maja wplyw miedzy innymi
odbicia, interferencje. Podczas transmisji sygnat nadany ulega losowym zakloceniom
multiplikatywnym k(¢) oraz addytywnym N(#). Dzialanie zaklocen multiplikatyw-
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nych traktujemy jako przypadkowe tlumienie sygnalu, zjawisko to nazywamy
zanikami sygnalu. Zaniki sa cecha charakterystyczna przede wszystkim radio-
komunikacji wykorzystujacej propagacje jonosferyczna i troposferyczna. Propagacja
jonosferyczna dla fal krétkich (pasmo 3, ..., 30 MHz) wykorzystywana jest miedzy
innymi przez radiokomunikacje dalekiego zasiegu. Jest ona zwiazana z istnieniem
warstw jonosfery D, E, F,, F, [3]. Zjonizowane w réznym stopniu warstwy jonosfery
powoduja odbicie w kierunku Ziemi padajacej ukosénie fali elektromagnetyczne;.
Ponadto powierzchnia Ziemi réwniez powoduje odbicie tej fali. Propagacja jono-
sferyczna polega wigc na wielokrotnym odbijaniu si¢ fali elektromagnetycznej od
warstw jonosfery i powierzchni Ziemi. W wyniku tego sygnal odbierany jest suma
wielu interferujacych ze soba sygnaléw docierajacych réznymi drogami.

ult) Sit) 2(t)
—— X 3 + —_—
sygnat sygnat
nadany uzyteqzny
k({t) | zaktécenie N{t) | zaktdcenie
muttiplikatywne addytywne

Rys.1. Analogowy model liniowego kanalu radiokomunikacyjnego

Dla liniowego modelu kanalu radiokomunikacyjnego (rys. 1) sygnal Z(® od-
bierany przez odbiornik jest suma waskopasmowego sygnalu uzytecznego S(?) oraz
- zakl6cenia addytywnego N(f), czyli

Z(t) = S(H) + N(®) = k() x U(£) + N(2) 03}

gdzie U(?) jest sygnalem nadanym.

Jako model zakltocen addytywnych najczeSciej przyjmuje si¢ szum gaussowski
o zerowej wartosci $redniej. Natomiast warto$¢ chwilowa sygnalu uzytecznego
mozna zapisa¢ jako

S(i) = R(?) cos [w,t + (1)] @)}

gdzie w, jest pulsacja nosnej, R(f) jest obwiednia, a ¢(z) faza sygnatu uzytecznego.
Obwiednia sygnalu uzytecznego zalezy wylacznie od zanikéw tylko w przypadku
sygnalow z modulacja katowa, czyli dla PSK (ang. phase shift keying) i FSK (ang.
Jrequency shift keying), w dalszej czgéci pracy tylko te modulacje beda rozpatrywane.

2. ROZK1.AD OBWIEDNI SYGNALU UZYTECZNEGO

Model matematyczny zakiécen multiplikatywnych zalezny jest od zakresu czes-
totliwosci, zasiggu tacznosci i rodzaju stuzby. Najczesciej do opisu zanikéw stosuje
si¢ rozklady Rayleigha, Rice’a, Nakagamiego. Jednoparametrowy rozklad Rayleig-
ha dobrze opisuje obwiedni¢ sygnalu uzytecznego dochodzacego do odbiornika po



TOM XL —1994 Wiasciwosci strumienia blgdow... 359

odbiciach od jonosfery w przypadku braku skladnika zdeterminowanego oraz po
rozproszeniu w troposferze [4, 11, 13, 15]. W przypadku wystgpowania sygnalu
zdeterminowanego do opisu obwiedni sygnalu uzytecznego stosuje si¢ rozklad
Rice’a. Rozklad ten moze byé stosowany w przypadku interferencji. zdeterminowa-
nego sygnahi bezposredniego z sygnalami o wypadkowym normalnym rozkladzie
warto$ci chwilowej [2, 7, 9, 12, 15, 16]. Znacznie szersza klase mechanizméw
propagacyjnych odzwierciadla rozklad Nakagamiego [I, 5, 6, 13, 14, 15, 17].
Rozklad ten w szczegdlnym przypadku dobrze aproksymuje rozklad Rice’a oraz
Rayleigha. Do opisu zanikéw mozna rowniez zastosowaé rozklad czteroparamet-
rowy [5, 6], ktory odzwierciadla jeszcze szersza klasg mechanizméw propagacyjnych
niz rozklad Nakagamiego.

W kanale z zanikami opisanymi rozktadem czteroparametrowym obwiednia R(?)
sygnahlu uzytecznego, przy zalozeniu, ze skladowe ortogonalne tego sygnalu maja
rozktad normalny o rbéznej wariancji o2 # o2 #0 i o roéznej wartosci Sredniej
m, # m, # 0, posiada nastgpujaca gesto§¢ prawdopodobienstwa [5, 6]

r 2 mic?2+ mio? & & Qi+2s—-DHN
PO =—exp(—5s— = |x L L s
0.0, o’ 20%0? S0 s=0 229! !
(62 —c2) m2c2 rm
X ya§i+x4sm;';s = x L 0'—,2; ) (3)
gdzie I,(x) jest zmodyfikowana funkcja Bessela pierwszego rodzaji, rzedu i
) p) i+2k

() = ) _(‘f{)__
koo RITE+Kk+1)

=)
(@) = {7 exp(—¢) dt jest funkcja gamma.
o ,
W literaturze, np. [5, 6], mozna znalezé jeszcze inne postacie rozkladu czteropara-

metrowego.
Czesto zamiast parametrow my, m,, o3, 63 stosuje si¢ inne cztery parametry
posiadajace okre§lony sens fizyczny [S]: :

g? okresla stosunek éredniej mocy skladowej regularnej sygnalu do skladowej
fluktuujacej;

| 2 = ox | 4.2
B2 okrefla stosunek wariancji sktadowych ortogonalnych sygnatu S(f); parametr 2
charakteryzuje wigc stopieri niesymetrii kanatu ze wzgledu na skladowe ortogonalne;

3) Y = arc tg(m,/m,), : “4.3)
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¥ okresla kat fazowy wektora r, w ukladzie wspolrzgdnych X, 7,
. przy czym my, = r, Cos Y’orazm =r, sin ¥,
4) ' ri=o0i+ol+ m3 + mj “4.4)
r2/2 okresla §rednig moc sygnalu S()..
Pomiedzy parametrami r, 42, f2, ¥ oraz o2, 02, m%, m? istnieja nastepujace
zaleznoSci: '

_ g*ricos* ¥ g*risin? ¥

Fe T+ 42 S.D); mi = T+ 42 (5.2)
\_ Br} . 2 _ rd
AT PAT O 3% Barmaro P
Rozklad czteroparametrowy dobrze aproksymuje nastgpujace rozklady:
a) tréjparametrowy, gdy m, # 0, m, = 0;
b) Rice’a, gdy 62 = g2 = 02 mZ + m # 0;
c¢) jednostronny normalny, gdy m,=m,=0,0%=0,
d) Rayleigha, gdy m, =m, =0, 6% = 0% = ¢?;
e) Hoyota, gdy m, =m, =0 oraz 62 # 02 # 0.
f) Nakagamiego, gdy jego parametry m oraz Q2 spelniaja zaleznosci
a) A Lp a2 m, o2 m, b) 1‘L Lp o2 m, ol m,
1 1,00 0,001 1,00 0,001 1 0,50 0,001 0,60 0,001
2 500 0,001 500 0,001 2 0,30 0,001 0,50 0,001
ﬂ 8 3 10,00 0,001 10,00 0,001 3 0,30 0,001 1,00 0,001
/— 4 030 0,001 0,30 0,001 4 0,10 0,001 1,00 0,001
5 0,10 0,001 0,10 0,001 5 0,05 0,001 1,00 0,001
6 0,05 0,001 0,05 0,001 6 1,00 0,001 5,00 0,001
2 h 7 5,00 0,001 6,00 0,001

Rys.2. Rozkiad obwiedni sygnalu uzytecznego w kanale z zanikami opisanymi rozkladem
czteroparametrowym
a)dla m, = m,=0.001 oraz g2 = o2 = ¢* (przypadek ten aproksymuje rozkiad Rayleigha)
b) dla m, = m, =0.001 oraz o2 # o? (przypadek ten aproksymuje rozkiad Hoyta)
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_ (ei+oi+mi+mi): [d+ )0 + AP
T 2ok + ot +202m2 +202m2 201 + p42¢%(1 + B2)(B?cos? ¥ + sin?¥)]

— g2 2 2 2
Q=024+ 0} +mi+m;

Natomiast dla 62 = 'ay 0 otrzymujemy kanal bez zanikéw.
Na rys. 2 przedstawiono rozklad obwiedni sygnalu uzytecznego dla roznych warto-
sci parametrow m,, m,, 62, 6%, o2

3. DYNAMICZNE PRAWDOPODOBIENSTWO BLEDU ELEMENTOWEGO

Jedna z miar jakoSci transmisji binarnej jest statyczne prawdopodobiefistwo
bledu elementowego, ktore dla kanalu bez zanikéw dla odbioru niekoherentnego
mozna obliczy¢ na podstawie zaleznosci

r? 1 r2
ofge)-ee ()

gdzie: N, jest §rednia moca addytywnego szumu normalnego N(?);
o jest wspolczynnikiem zaleznym od rodzaju modulacji:
a = 1/2 dla NCFSK (ang. noncoherent frequency shift keying),
o = 1 dla DPSK (ang. differentially coherent phase shift keying).
W celu uwzglednienia zanikéw sygnalu uzytecznego nalezy obliczyé wartos¢
$rednia wyrazenia (6), otrzymujemy wowczas dynamiczne prawdopodobiefistwo
bledu elementowego okreslone zaleznoscia

0

r2
P = [ 2 (G ) ar. ™

0

Dla dhuzszych przedzialéw czasowych wielkosci charakteryzujace cechy sygnahlu
nalezy traktowaé jako losowe, w zwiazku z czym obliczone na podstawie (6)
statyczne prawdopodobiefistwo bledu elementowego jest realizacja zmiennej loso-
wej. Woweczas tez dynamiczne prawdopodobienstwo bledu elementowego (7) mozna
przedstawi¢ w rOwnowaznej postaci

P =2 2.5 | ®

gdzie E(*) jest operatorem u$redniania.

Moment w-tego rzgdu zmiennej losowej reprezentujacej statyczne prawdopodobiens-
two bledu elementowego dla kanalu z wolnymi zanikami opisanymi rozkladem
czteroparametrowym, po odpowiednich przeksztalceniach i po uwzglednieniu zalez-
noéci przedstawionych w [5], okreSla wzor:
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w r2 - __1_ ¥ NO
E[P s <2N0):| = (2) [N, + awa2)(N, + awa H12 =

< exp | — awm?2 _ oawm? ©)
P72, v awed) ~ 2N, + awo) |

Dynamiczne prawdopodobienstwo bledu elementowego w kanale z wolnymi
zanikami opisanymi rozkladem czteroparametrowym, dla odbioru nickoherentnego,
po uwzglednieniu (8) i (9), mozna obliczy¢ na podstawie [10]

‘ N,
2 2 = 9
Polme my, 0% 03 No) = 31N, + ao DV, + a5
’ am? am3
X exp I:— 2(N, + ao?) - 2(N, + owg):l- | 10

Dla kanalu symetrycznego, gdy 6% = % = g2 otrzymujemy

—% — xexp| — oms + mj)
2N, +ao?) P T2, + ao?) |

Ponadto podstawiajac we wzorze (11) m,=m,=0 otrzymujemy zalezno$¢ na

dynamiczne prawdopodobienstwo bledu elementowego dla kanalu Rayleigha.
Dynamiczne prawdopodobienistwo bledu elementowego dla rdéinych wartosci

parametréw m,, m, oraz o, o% zostalo przedstawione na rys. 3, przy czym

Py(m,, m,, 0%, N,) =

(1n

1E‘0A—
1E~1
1E-2
Lp a2 m, o’ m o 1E-3
1 005 0,001 0,05 0,001 0,5
2 0,05 1,000 0,05 1,000 0,5 1E-4
3 0,05 4,000 0,05 4,000 0,5 .
4 0,50 2,000 0,50 2,000 0,5 1e-5
5 1,00 2,600 1,00 2,000 0,5 -
6 010 1,000 00 1,000 05 1E-6
1E-7
1E-8
1E-9
Rys.3. Dynamiczne prawdopodobienistwo bledu elementowe- N T N T LT S
go dla odbioru NCFSK, gdy m, = m, 0 10 20 30 40 50 60

oraz o2 =ga? roC [dB]
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rs0 = p, =r3/N, jest stosunkiem $redniej mocy sygnalu uzytecznego do Sredniej
mocy szumu addytywnego. A : '

4. DYNAMICZNE WAGOWE WIDMO BLEDOW

Dynamiczne prawdopodobienstwo bledu elementowego (10) nie charakteryzuje
ani liczby bledéw w bloku N-elementowym, ani ich rozmieszczenia. Podstawowa
cecha transmisji binarnej przez kanal radiowy jest powstawanie niejednorodnego
strumienia bledow, czyli grupowanie si¢ bledow elementowych w serie. Jedna z miar
charakteryzujacych strumijen bigdow jest prawdopodobieristwo wystapienia 7 ble-
déw w bloku o dlugoéci N, ktore dla NCFSK mozna okre§li¢ na podstawie

zaleznosci
) () S

gdzie Ly jest zmienna losowa reprezentujaca liczbe bledow elementowych w bloku
o dlugosci N sygnaléw elementarnych.

Nalezy zaznaczyé, ze zalezno$¢ (12) nie jest stuszna dla DPSK, gdyz roznicowa
detekcja sasiednich sygnalow elementarnych powoduje powstawanie par bledow.
Prawdopodobiefistwo okreslone wzorem (12) nazywamy wagowym widmem blegdow
clementowych lub rozkladem krotnosci bledéw. W kanale z zanikami zalezno$¢ (12)
nalezy uéredni¢ ze wzglgdu na rozklad zmiennej reprezentujacej obwiednig sygnatu
uzytecznego. W wyniku uérednienia uzyskuje si¢ dynamiczne wagowe widmo bledow
elementowych

Pp(Ly=n)= °j3 P(Ly= n) p(r) dr =

N\'&"(N—n i panf 12
-EC T erdrGy)] @

Dla kanatlu z wolnymi zanikami opisanymi rozkladem czteroparametrowyni
zalezno$é (13), po uwzglednieniu (9), przyjmuje postaé [10]

. N-n —
Pp(Ly="n)= zNo(’Z) T (N ,. ")(— 1y (1/2)*"

i=0

ex @i+ nym? _ @G+ n)ymi
P\ 30N, + (G+moZ] 212N, + G+ n)oi]
{[2N, + (i + m)aZ][2N, + (i + nyg2]}1/?
Dynamiczne wagowe widmo bledow dla réznych warto$ci parametrow m,, m,, o},
o2 zostalo przedstawione na rys. 4.

(14)

X
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a) Lp 2 m o’z'm-N N, b) Lp o2 m o2 m N N,
x ¥y ¥y o x x ¥ b4 0

x

1 1,00 1,000 1,00 1,000 30 1.0E+ 0000 1 1,00 1,000 1,00 1,000 30 1.0E—0003
2 1,00 4,000 1,00 4,000 30 1.0E+ 0000 2 1,00 4,000 1,00 4,000 30 1.0BE—0003
3 5,00 4,000 5,00 4,000 30 1.0E+0000 3 5,00 4,000 5,00 4,000 30 1.0E—0003
4 0,50 4,000 0,50 4,000 30 1.0E+-0000 4 8,00 1,000 8,00 1,000 30 1.0E—0003
1E+0F 5 0,05 4,000 0,05 4,000 30 1.0E4+0000 1E+0F 5 3,00 4,000 3,00 4,000 30 1.0E-—0003
6 8,00 1,000 8,00 1,000 30 1.0E+ 0000 |
1€-1
1E-2
1E-3 |
1€-4
1E-5 {
1E-6 H
1E-7 H
1E~-8
1E-9
Lo ! L
10 20 30n 10 20 30n

Rys.4. Dynamiczne wagowe widmo bledéw dla odbioru NCESK
a) dla N = 30, N,=0dB, m_ = my,oraz 62 = c2,
b)dla N=30, N, = —30dB, m, = m, oraz 62 = o2,

5. DYNAMICZNE PRAWDOPODOBIENSTWO BLEDNEGO BLOKU

Strumied blgdéw mozna réwniez opisaé przy pomocy prawdopodobielistwa
wystapienia w bloku N elementowym wiecej niz » bledéw, ktére dla kanalu bez
zanikow dla odbioru NCFSK okresla zaleznoéé

Ps(LN>n)= % Ps(LN=k)=

k=n+1

2@ e

Zalezno$¢ (15) czgsto nazywamy prawdopodobieistwem blednego bloku. Dla kana-
tu z zanikami, poprzez uérednienie (15), otrzymujemy dynamiczne prawdopodobies-
stwo blednego bloku
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PoLy>n) = § Py(Ly > mp()dr =

- L (e ) e

Prawdopodobiefistwo (16) dla kanatu z wolnymi zanikami opisowymi rozkladem
czterometrowym, po uwzglgdnieniu (9), przy_]muje postac

Py(Ly>n)=2N, Z ( ) ) (N k)(—l)'(l/z)‘“‘x

k=n+1 i=0

(i + Kym?2 (i + Kym?
e"p{_ 22N, + G+ k)oi] 22N + G+ k)ag]}
2N, + (i + Do 2I2N, + G + Baily?

X

an

Dynamiczne prawdopodobiefistwo blednego bloku zostalo przedstawione na
rys. 5.

Lp o2 m, .o} m, N n
1 0,05 0,001 0,05 0,001 30 0
2 0,05 1,000 0,05 1,000 30 -0
3 0,05 4,000 0,054,000 30 0
4 1,00 1,000 1,00 1,000 30 O
5 1,00 4,000 1,00 4000 30 O
6 5,00 4,000 500 4,000 30 O
7 3,00 4,000 3,00 4000 30 O
Rys.5. Dynamiczne prawdopodobienstwo wystapienia co naj- L
mniej jednego bledu (n = 0) w bloku 0 10 20 30 40 50 60

o dhugoéci N = 30 dla m, = m, oraz 62 =0} ro0[dB)
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6. DYNAMICZNE PRAWDOPODOBIENSTWO ODSTEPU 1,
POMIEDZY BLEDAMI

Grupowanie si¢ bledow w serie mozna takze opisad przy pomocy zmiennej
losowej A, reprezentujacej odstep pomiedzy kolejnymi bledami w strumieniu ble-
d6w. Prawdopodobienistwo to dla kanahu bez zanikéw dla odbioru NCFSK wyraza

Sl@ WZorem
P (A A P re | 1 . re |l°
s( o = 0) ] s<_;) —_— Ps<_0> . (18)

Z zaleznoéci (18) wynika, Ze odstep pomiedzy niezaleznymi bledami, ma rozklad
geometryczny. Zmienna losowa A, okrefla wigc dlugos¢ bloku bezbtednego, zdefi-
niowanego jako ciag kolejnych elementéw bezblednych wystepujacych miedzy
dwoma blgdami. Dla kanatu z zanikami, po uérednieniu zaleznosci (18), dynamiczne
prawdopodobiefistwo odstepu 1, pomigdzy kolejnymi bledami przyjmuje postaé

Poldy =2 = 3 (ﬁ)(—l)E[P(#)] (19)

Dla kanah z wolnymi zanikami opisanymi rozkladem czteroparametrowym, po
uwzglednieniu (9), zalezno$¢ (19) przyjmuje postaé

A
Py(dy = 1) =2N, 3 ()“;’)(— 1 (1/2)+1 x

ex @G+ Dm? = G+ 1)ym2
xP 2[2N, + (i+ )o%] 2[2N, + (i + 1)a?]
{2N, + (i + D)o 2][2N, + (i + 1)a2]}1/2 '
Oczywiscie prawdopodobienstwo, ze blok bezbledny bedzie nie kroétszy niz A,
wyraza si¢ wzorem

(20)

P(Ay=4) = [1 - P(%)]A“. 1)

Dla kanalu z wolnymi zanikami opisanymi rozkladem czteroparametrowym
prawdopodobienstwo, ze blok bezbledny bedzie nie krotszy niz A, okrefla zaleznosé

@

Pp(A, = A4) = fPs(Ao > ) p(r)dr = i ('11_0>(—1)iE[p§<2’; )] =

i=p

xp[ ix m? i X m?

e —_ — N

20N, +ix ol 20N, +ixdl) WOAN

= L= 2N —1F(1/2). (22
[N, + i x 0N, + i x a2 02} ;) (DR @)
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1E+0A

1E-1

1E-2
Lp o2 m, o2 m, lambda
1 0,05 0,001 0050001 10 1E-3
2 0,05 4,000 0,05 4,000 10
3 10,00 4,000 10,00 4,000 10 | E-4
4 0,05 0,001 0,05 0,001 2
5 0,05 0,001 0,05 0,001 15 1E-5
6 0,05 0,001 0,05 0,001 20
7 0,05 0,001 0,05 0,001 25 1E-6
8 0,05 0,001 0,05 0,001 30
1E-7
1E-8
1E-9 -
Rys.6. Dynamiczne prawdopodobienstwo odstgpu nie 1 o 1 .
mniejszego niz A, pomigdzy kolejnymi biedami 0 10 20 30
dla odbioru NCFSK dla m, = m, oraz a2 = g2 ro0fdB]

Dynamiczne prawdopodobiefistwo odstgpu nie mniejszego niz 4, pomiedzy kolej-
nymi blgdami zostalo przedstawione na rys. 6.

Uzyskane zaleznoéci (10), (14), (17), (20), (22) umozliwiaja oceng jakosci transmisji
binarnej w kanale z wolnymi zanikami. Zastosowanie analizy probabilistycznej oraz
rozkladu czteroparametrowego umozliwilo uzyskanie zaleznosci, ktére uwzgledniaja
szerokg klase mechanizméw propagacyjnych i w miar¢ dokladnie opisuja warunki
panujace w osrodku propagacyjnym. Zaleznosci opisujace strumien blgdow moga by¢
szczegblnie przydatne przy poszukiwaniu nowych kodéw detekcyjnych lub korekeyj-
nych, ktore odgrywaja istotna role w systemach transmisji danych. Analiza jakosci
transmisji binarnej zostala ograniczona do przypadku kanalu z wolnymi zanikami
i addytywnym szumem gaussowskim. W przyszlosci podobne rozwazania nalezaloby
przeprowadzi¢ dla zanikow szybkich oraz szumu réznego od gaussowskiego.
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K. NOGA

ERROR’S STREAM PROPERTIES FOR BINARY TRANSMISSION
IN SLOW FOUR PARAMETERS FADING CHANNELS

Summary

During the past three decades there have been several studies of communication system performance
in Rayleigh, Rice, or Nakagami channels. In this paper the performance of NCFSK or DPSK in a slow
four parameters fading channel with additive white Gaussian noise is presented. The bit error ratio is
analyzed theoretically and graphically shown. In the open literature the problem of bit error rate
performance for digital transmission under fading conditions has been extensively examined but block
transmission performance has been largely ignored. In this paper the following expressions for NCFSK
receiver are delivered: expression for the probability of n errors occuring in N bits (weighted spectrum of
errors), expression for the probabilty of block error (the probability of more than » errors in a block of
N bits), expression for. the probability of 1, interval between elementary errors is no smaller than 1.
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Rezystancja cieplna jest jednym z podstawowych parametrow bipolarnych tranzys-
toréw mocy, a jej wyznaczenie wymaga pomiaru maksymalnej temperatury wystepujacej
w pastylce polprzewodnikowej. W tym celu wykorzystuje sig zwykle elektryczne metody
posrednie oparte o pomiar zmian wartosci elektrycznego parametru termoczutego (EPT).
Pomiar taki moze byé przeprowadzony na wiele sposobow, a wybor metody pomiarowej
moze mieé istotny wplyw na rezultat pomiaru.

Praca jest poSwigcona przedstawieniu problemow wystepujacych przy pomiarach
rezystancji cieplnej bipolarnych tranzystoréw mocy Darligtona. Tranzystoréw tych nie
mozna traktowaé jako pojedynczego elementu dyskretnego, jak to ma miejsce w przypadku
zwyklych tranzystoréw bipolarnych, gdyz sa one w rzeczywistosci strukturami scalonymi
mocy zawierajgcymi w sobie kilka przyrzadow polprzewodnikowych. Przeprowadzone
badania eksperymentalne wykazaly, Ze zastosowanie do nich metod korzystajacych
z napigcia przewodzacego zigcza baza-emiter jako EPT, powszechnie stosowanych
w przypadku zwyklych tranzystoréw mocy, nie jest najlepszym rozwigzaniem. W tym
przypadku znacznie lepszym EPT jest napi¢cie na przewodzacym zlaczu baza-kolektor
mierzone w obszarze odpowiadajacym diodzie zwrotnej ukladu zastgpczego tranzystora.
Uzyskane wyniki badati. wykorzystano do opracowania opisanego w pracy miernika
rezystancji cieplnej tranzystorow Darlingtona. Miernik ten zostal wykonany na zamowienie
FP TEWA.

1. WSTEP

Rezystancja cieplna nalezy od wielu lat do podstawowych parametréw znamio-
nowych deklarowanych przez producentéw przyrzadow polprzewodnikowych mocy.
Okreéla ona skuteczno$é odprowadzania ciepla z pastylki pétprzewodnikowej przy-
rzadu i jest wykorzystywana w praktyce inzynierskiej do okreSlenia temperatury
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struktury polprzewodnikowej, a w dalszej kolejnosci do okredlania dopuszczalnych
warunk6w obciazenia przyrzadu. Generalnie jest ona zdefiniowana wzorem:

T.—T,
R!hj—r = JP . (1)
w ktéorym T; — tzw. temperatura zlacza reprezentujaca temperature struktury
polprzewodnikowej, T, — temperatura punktu odniesienia, a P — stala moc

rozpraszana w przyrzadzie. Wzor (1) definiuje pewna ogdlna rezystancje termiczna
zigcze —punkt odniesienia. W praktyce jako temperatur¢ odniesienia przyjmuje si¢
temperaturg¢ obudowy T, lub temperatur¢ otoczenia T,, ktérym odpowiadaja,
odpowiednio, rezystancja ztacze—obudowa Ry;.. oraz rezystancja ztacze —otocze-
nie Ryj— g

Temperatura zlacza T; reprezentuje we wzorze (1) temperaturg struktury pol-
przewodnikowej. Jej nazwa, temperatura zlacza, jest zwiazana z geneza pojecia
rezystancji cieplnej. Zostala ona pierwotnie wprowadzona dla przyrzadéw jedno-
zlaczowych malej mocy, w ktérych zmiany temperatury w pastylce pOlprzewod-
nikowej sa niewielkie. W przyrzadach tych maksymalna temperatura wystepuje na
zlaczu, jest ona latwo mierzalna i stanowi podstawg do wyznaczenia ich rezystancji
cieplnej. Inaczej wyglada sytuacja w wielozlaczowych przyrzadach mocy. Tem-
peratury poszczegOlnych zlacz moga byé w nich rdzne, a rozklad temperatury
w plaszczyznach zlacz moze ulega¢ duzym zmianom [1—5). Poniewaz gléwnym
przeznaczeniem rezystancji cieplnej jest badanie czy wzrost temperatury nie prze-
kracza wartosci dopuszczalnych, temperaturg, T traktuje si¢ w tych przyrzadach
z reguly jako temperatur¢ maksymalng.

Rezystancja cieplna jest jednym z podstawowych parametrow bipolarnych
tranzystor6w mocy, a metodom wyznaczania w nich maksymalnej temperatury
T;, niezbednej do obliczenia Ry w oparciu o wzor (1), poswigcono szereg
prac zaréwno teoretycznych [5—10] jak i eksperymentalnych [1,2,10—13]. Pro-
ducenci bipolarnych tranzystorobw mocy prowadza biezaca kontrole wartosci
rezystancji cieplnej, ktéra obejmuje czgsto 100% wytwarzanych przyrzadoéw
i odbywa si¢ juz na linii produkcyjnej. Wymaga to dysponowania odpowiednimi
automatycznymi miernikami rezystancji ciepinej. Miernik taki, przeznaczony
zarowno do prac laboratoryjnych jak i do pracy na linii produkcyjnej zostal
opracowany i wykonany dla potrzeb FP TEWA w Instytucie Elektroniki Po-
litechniki L.6dzkiej [14].

Przedstawienie tego miernika jest jednym z celow pracy. Bedzie ono poprzedzone
omoéwieniem probleméw zwigzanych z samym pomiarem temperatury wewnatrz
struktury pélprzewodnikowej tranzystora bipolarnego. Pomiar ten moze by¢ prze-
prowadzony na wiele sposobow, a wyboér metody pomiarowej nie jest bez znaczenie
dla ostatecznego rezultatu pomiaru. Wiele miejsca bedzie réwniez poSwigcone
stronie technicznej pomiaru, ze szczegblnym uwzglednieniem jego specyfiki wynika-
jacej z wlasciwosci tranzystoré6w Darlingtona.
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2. POMIARY PARAMETROW TERMICZNYCH
TRANZYSTOROW BIPOLARNYCH

2.1. PRZEGLAD METOD POMIAROWYCH

Wyznaczenie rezystancji cieplnej bipolarnego tranzystora mocy w oparciu o wzor
(1) wymaga znajomosci maksymalnej temperatury wystepujacej w pastylce pol-
przewodnikowej. Poniewaz rozklad temperatury w pastylce moze by¢ silnie nierow-
nomierny [5, 7, 8], najlepiej do tego celu nadawatyby si¢ metody bezposrednie, oparte
o pemiary w podczerwieni [10,15—18], korzystajace z cieklych krysztalow
[10,20,21] lub past fosforowych [22]. Pomiary takie moga byé jednak przeprowa-
dzone jedynie na otwartych, odpowiednio przygotowanych strukturach i z tego
wzgledu nie nadaja si¢ do pomiar6w na gotowych przyrzadach.

W tym przypadku stosuje si¢ elektryczne metody posrednie oparte o pomiar
zmian wartoéci elektrycznego parametru termoczulego (EPT). Poniewaz prawie
wszystkie parametry przyrzadu polprzewodnikowego zaleza od temperatury, istnieje
tu duzo réznych mozliwodci [23,24]. Jako kryterium wyboru EPT przyjmuje si¢
zwykle prostote zaleznosci tego parametru od temperatury, latwo§¢ przeprowadze-
nia pomiaru oraz warunki pracy przyrzadu, dla ktérych pomiar ma byé wykonywa-
ny. W tranzystorach bipolarnych wykorzystuje si¢ w tym celu:

— spadek napigcia w kierunku przewodzenia na zlaczu emiter—baza

Ugs [23—25],
— spadek napigcia w kierunku przewodzenia na zlaczu kolektor-baza
UCB [24526]’ ' .

— prad uplywu zlacza kolektor —baza Icpo [23,24,27]

— wspélczynnik wzmocnienia pradowego ay [23,24,28].

W latach osiemdziesiatych dominujaca pozycje wérdd metod pomiaru tem-
peratury w tranzystorach bipolarnych oraz ich rezystancji cieplnej uzyskaly metody
wykorzystujace jako EPT napigcie na przewodzacym zlaczu emiter —baza Usg,
a jedna z nich — tzw. metoda przelaczanego pradu emitera — zostala uznana jako
standard w normach rekomendowanych przez JEDEC [29] i NBS [30]. Metodzie tej
odpowiada uklad pomiarowy przedstawiony na rys. 1. Zawiera on zrddlo napigcio-
we U, zapewniajace polaryzacje zlacza baza—kolektor, zrédlto pradu grzejnego
emitera I;, Zrodlo pradu pomiarowego emitera Ig,, tranzystor pomocniczy TP oraz
uklad prébkujaco-pamigtajacy UP polaczony z woltomierzem VC. Wielko§¢ mocy
rozpraszanej w tranzystorze jest okreglona przez iloczyn napigcia baza—kolektor
Upc oraz pradu kolektora I, ktoéry jest suma grzejnego i pomiarowego pradu
emitera.

Przebieg pomiaru w ukladzie na rys.1 jest taktowany przez impulsy zegarowe
sterujace tranzystorem TP i ukladem probkujaco-pamigtajacym. W takcie grzania
tranzystor TP nie przewodzi i badany tranzystor TB jest grzany mocg Upc I Cykl
pomiarowy poczatkuje impuls wprowadzajacy tranzystor TP w stan nasycenia
i koficzacy okres tp rozpraszania mocy w tranzystorze . Powoduje to przejecie przez
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Rys.1 Schemat ukiadu pomiarowego w metodzie przelaczanego pradu emitera

- ten tranzystor calego pradu grzejnego emitera I tak, ze przez tranzystor TB plynie
tylko prad pomiarowy Ig. Pomiar napigcia termometrycznego Ugg jest wykonywa-
ny po uplywie czasu opéznienia f,,, rzedu 50— 500 us, niezbednego do ustalenia sie
w tranzystorze warunkéw odpowiadajacych zmienionej warto$ci pradu emitera.
Natychmiast po zakonczeniu pomiaru konczy sig impuls wysterowujacy tranzystor
TP i nastgpuje ponowne przelaczenie pradu emitera Iy czyli przejscie do cyklu
grzania. :

Metoda przelaczanego pradu emitera moze by¢ wykorzystana zaréwno do
wyznaczania impedancji cieplnej tranzystora jak i do okreslenia jego rezystanciji
cieplnej odpowiadajacej termicznemu stanowi ustalonemu. W obu przypadkach,
warunkiem poprawno$ci pomiaru jest zachowanie odpowiednich relacji pomiedzy
czasem grzania ¢, i czasem opdOznienia f,p W cyklu pomiarowym, tak aby bp< <lp.

2.2. ZIAWISKA WPLYWAJACE NA WYNIKI POMIARU REZYSTANCII CIEPLNE]
TRANZYSTOROW BIPOLARNYCH MOCY

Jak wspomniano we Wstepie, rozklad temperatury wewnatrz przyrzadéw pél-
przewodnikowych mocy moze by¢ silnie zréznicowany. Dotyczy to w szczegdlnosci
tranzystoréw bipolarnych, w ktorych obserwuje sie nieréwnomierny rozklad tem-
peratury na powierzchni zlacza baza—emiter (rys.2) [1, 5, 7, 11, 19]. W efekcie
pomierzona temperatura T} nie reprezentuje maksymalnej temperatury wystepujacej
na zlaczu, ale jest pewna wartofcia usredniona, zawarta pomigdzy maksymalna
i minimalng temperaturg zlacza. Aby to uwzglednié nalezatoby przy pomiarach
dokladnych pomnozy¢ ja przed wprowadzeniem do wzoru (1) przez wspdlczynnik
korygujacy o wartosci z przedziatu 1=-1.4 [1]. Wspolczynnik ten nie jest jednak dla
danego tranzystora staly, ale zmienia si¢ wraz z warunkami obciazenia. Dla
zadanych warunk6w pracy tranzystora moze on byé wyznaczony na drodze eks-
perymentalnej, w oparciu o procedurg postepowania zaproponowang przez Black-
burna [12].



wyznaczony dla Ugp=400 V i Ugp=0.6 V [19]

TOM XL —1994 Pomiar rezystancii cieplnej... 373
E B
208 7
195 B
180 [m—===m— e mm e e — ]
N-
115 - ——
N+
| c I
0 100 200 300
351
X310+
2
3
5
@
Q
5
F305
Rys.2 Dwuwymiarowa struktura tranzystora bi-
polarnego (a) oraz rozklad temperatury wzdiuz |
krawedzi ziacza emiter —baza w tej strukturze (b) 3000 100 260 30L0
[

pm]l

Nalezy podkresli¢, ze wplyw warunk6w obcigZenia na ostateczny wynik pomiaru
rezystancji cieplnej tranzystora pracujacego w obszarze aktywnym wystepuje nawet
przy stalej wartosci mocy rozpraszanej w tranzystorze. Ilustruje to rys. 3, na ktérym
przedstawiono zalezno§¢ Ry, od pradu kolektora I wyznaczona dla stalej wartosci
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Rys.3 Zaleznoé¢ R,, od pradu kolektora I, przy stalej wartodci mocy Ucele=20 W 1]
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mocy Ucgl; rozpraszanej w przyrzadzie. Jest to efektem zmian w lokalizacji
rozpraszania mocy wraz ze zmianami napigcia polaryzujacego.

Dodatkowym czynnikiem, ktéry moze wpltywaé na przebieg pomiaru w impul-
sowych metodach pomiarowych jest istnienie pasozytniczych indukcyjnosci zwigza-
nych z doprowadzeniami i obudowa tranzystora. W przypadku metody przelaczane-
go pradu emitera powoduje to, ze po raptownej zmianie pradu emitera z wartosci I
na warto$¢ Ig, napigcie obserwowane pomiedzy koncéwkami emitera i bazy
obrazuje nie tylko zmiany napigcia termometrycznego Ugy ale jest suma tego
napigcia i napig¢ indukowanych w doprowadzeniach. Efekt ten byt badany przez
Berninga i Blackburna [31]. Stwierdzili oni, ze zaklécenia te zamykaja sie zwykle
w przedziale czasowym 5— 100 ps liczonym od momentu przelaczenia pradu emitera.
Wyeliminowanie wplywu tych zaklécedt na pomiar temperatury wymaga opbznienia
momentu pomiaru okolo 100 us, co moze spowodowaé zanizenie wyniku oszacowa-
nia temperatury. Niedogodno$¢ ta mozna usunaé stosujac dla czasu opdznienia
ekstrapolacje wyniku w oparciu o pierwiastkowa zaleznos¢ temperatury od czasu.

3. TRANZYSTOR DARLINGTONA

3.1. OPIS STRUKTURY

Tranzystor Darlingtona jest struktura scalona, ktérej odpowiada elektryczny
schemat ideowy przedstawiony na rys.4. Zawiera ona dwa tranzystory bipolarne,
tranzystor glowny TG i tranzystor pomocniczy TP, diode zwrotna D oraz dwa
rezystory, Ry i Ry. Sposob realizacji takiej struktury jest pokazany na rys. 5a i 5b.
Przedstawiaja one kolejno widok od gory pastylki pélprzewodnikowej tranzystora
BU 323 oraz odpowiadajacy mu przekrdj poprzeczny. Na rysunkach zaznaczono
lokalizacj¢ wszystkich kontaktéw i elementéw uwzglednionych w schemacie ideo-

wym z rys.4.
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Rys.4 Elektryczny schemat ideowy odpowiadajacy scalonej strukturze tranzystora Darlingtona n—p—n
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Rys.5 Budowa scalonej struktury tranzystora Darlingtona n—p—n BU323: widok pastylki polprzewod-
. nikowej od strony kontaktéw emitera i bazy (a) oraz schematyczny przekro6j poprzeczny przez tg strukurg
ukazujacy wzajemne polozenie elementéw uwzglednionych na rys.5 (b)

Tranzystory te sa wykonywane z reguly jako elementy mocy o wymiarach
pastylki pdlprzewodnikowej rzedu dziesiatek mm?. Powoduje to, ze nawet w stanie
ustalonym wystgpuja w nich poprzeczne gradienty temperatury rzgdu kilku stopni
i wybdr obszaru, dla ktérego bedzie mierzony EPT moze mie€ istotne znaczenie dla
oszacowania rezystancji cieplnej przyrzadu. Wyboru tego dokonujemy wybierajac
konkretny EPT. Np. jezeli jako EPT chcemy wykorzystaC napigcie na zlaczu
spolaryzowanym w kierunku przewodzenia, to moze to by¢ napigcie Ugs, bedace
sumg spadkéw napie¢ na ziaczach emiterowych obu tranzystoréw, napiecie Ucs,
odpowiadajace ztaczu kolektorowemu tranzystora TG, lub napigcie Ugc, odpowia-
dajace napieciu na diodzie zwrotnej D. Zgodnie z rys. 5, w kazdym z tych
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przypadkéw lokalizacja obszaru przez ktére plynie prad pomiarowy, a wiec i ob-
szaru dla ktérego mierzymy Srednig warto$¢ temperatury jest inna, mimo ze w dwu
ostatnich przypadkach jest mierzone napiecie na tym samym zlaczu tranzystora.

3.2. WYBOR METODY POMIARU TEMPERATURY

_ Jak powiedziano w rozdz. 2, dominujacym EPT przy pomiarach rezystancji
cieplnej tranzystoréw mocy jest napigcie Ugg. W tranzystorach Darlingtona jest ono
rowne sumie spadku napigcia na polaczonych szeregowo zlaczach emiterowych
tranzystorow skladowych. Powoduje to, Ze wywolane zmianami temperatury zmiany
napigcia obu zlacz dodaja si¢ czyniac ten parametr bardziej wrazliwym na zmiany
temperatury. Z tego wzgledu wybor wlasnie tego parametru wydaje si¢ byé szczegdl-
nie atrakcyjny i Rubin przedstawil w [32] zmodyfikowana metode przelaczanego
pradu emitera dla tych tranzystorow.

Ocena przydatnosci napigcia Ugp przeprowadzona w oparciu o analize pracy
_struktury przedstawionej na rys. 5 nie wypada juz tak korzystnie. Po pierwsze droga
przeplywu pradu pomiarowego jest w tym przypadku wyjatkowo skomplikowana.
Jest to prad poprzeczny plynacy poprzez obszary p—bazy o réznych temperaturach,
a oba zlacza emiterowe sa na tyle od siebie odlegle, ze moga znajdowaé si¢
w roznych temperaturach. Juz to moze znacznie utrudnié¢ wlaSciwa interpretacje
uzyskanego wyniku, a nalezy jeszcze wzia¢ pod uwage, ze oba zlacza termometrycz-
ne s3 zbocznikowane przez rezystancie R, i Ry, reprezentujace rezystancije roz-
proszona obszar6w p—bazy. Tak wigc w tranzystorze istnieje kilka mozliwych drég
przeplywu pradu od kontaktu B do E. Obejmuja one oba zlacza emiterowe,
aluminiowe polaczenia layoutu na powierzchni plytki polprzewodnikowej oraz
obszary p—bazy tworzace rezystancje R, i Ry Sa to elementy o odmiennych
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Rys.6 Krzywe skalowania tranzystoréw BU 323 uzyskane dla kilku wartosci pradu pomiarowego przy
przyjeciu jako napigcia termometrycznego: napigcia emiter —baza Ugg (a) i napigcia kolektor —baza Uy (b)
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charakterystykach termicznych, co powoduje, ze krzywe skalowania, uzyskane dla
warunkéw izotermicznych w tranzystorze, moga nie by¢ tak liniowe jak to ma
miejsce w przypadku innych zlgcz tranzystora, a ich rozrzut moze wigkszy.

Aby ocenié na ile te specyficzne cechy konstrukcji tranzystora Darlingtona
wplywaja na przydatno§é poszczegdlnych ztacz jako EPT przeprowadzono badania
poréwnawcze obejmujace szereg typow tranzystoréw Darlingona produkowanych
lub przewidywanych do produkcji w FP TEWA. Przykladowe wyniki tych badan,
uzyskane dla tranzystoréw BU 323, zawiera rys. 6. Poréwnano na nim krzywe
skalowania uzyskane dla tych tranzystoréw przy przyjeciu jako EPT, odpowiednio,
napiecia Ugg i Ucp. Jak latwo zauwazy¢, krzywe skalowania uzyskane dla napigcia
Ugp sa generalnie mniej liniowe, a krzywa uzyskana przy pradzie pomiarowym ImA
jest do tego stopnia nieliniowa, Ze w ogodle nie nadaje si¢ do pomiarow termomet-
ryczanych.

Z powyzszych wzgledéw zdecydowano si¢ przy opracowywaniu miernika na
wybér jako EPT spadku napigcia na zlaczu baza—kolektor. Zgodnie z rys. 5
napigcie to mozna mierzyé w obszarze znajdujacym si¢ pod kontaktem bazy,
wybierajac jako EPT napiecie Upc, lub w obszarze bliskim krawedzi zlacza emi-
terowego glownego tranzystora, wybierajac jako EPT napigcie Ugc. W normalnych
warunkach pracy tranzystora najwicksza gesto$¢ rozpraszania mocy wystepuje
pod obszarem emitera tranzystora TG i tam nalezy oczekiwaé najwigkszego
przyrostu temperatury. Aby to sprawdzi¢ przeprowadzono pomiary impedanciji
i rezystancji cieplnej tranzystorow Darlingtona wykorzystujac jako EPT, kolejno,
napigcie Usc i napiecie Ugc. Przyktadowe wyniki, uzyskane dla tranzystora BU 323,
sa zamieszczone na rys. 7. Przedstawiono na nim fragmenty impedancji cieplnych
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Rys.7 Fragmenty impedancji cieplnych tranzystora BU 323 wyznaczone dla impulsu grzejnego
30 W (Ugg=10 V, Io=3 A) przy wykorzystaniu jako EPT: napigcia kolektor —emiter (Up) i napigcia
kolektor—baza (Uge)
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tego tranzystora wyznaczone w oparciu o zmiany temperatury w obszarach od-
powiadajacych, kolejno, zlaczu kolektorowemu (napiecie Ucg) i diodzie zwrotnej
(napigcie Ugc).

Jak widaé, przebieg obu krzywych jest istotnie inny, a przyrosty temperatury
wyznaczone z wykorzystaniem napigcia Ugc jako EPT daja wyzsze wartosci im-
pedancji Réznice pomigdzy oboma oszacowaniami impedancji cieplnej sa bardzo
wyrazne i w rozpatrywanym przedziale czasowym wynosza one od 300 do 40
% wartosci impedancji wyznaczonej z pomiaru napiecia Upc.

Majac to na uwadze przyjeto ostatecznie jako podstawowy EPT napiccie Ugg,
czyli spadek napigcia na diodzie zwrotnej D. Postanowiono rdéwniez zachowaé
w mierniku mozliwoé¢ pomiaru temperatury w obszarze emitera tranzystora TP
w oparciu o zmiany napigcia Upc. Poniewaz rozpraszanie mocy jest w nim stosun-
kowo niewielkie, a jednoczesnie jest on znacznie oddalony od gléwnego obszaru
wydzielania ciepla, pozwoli to na wykorzystanie miernika do kontroli poprzecznych
gradientow temperatury w tranzystorze. Mozliwo§¢ ta moze byé bardzo pomocna
przy ocenie jako$ci konstrukcji gotowych tranzystordéw, jak i na etapie termicznej
optymalizacji nowoopracowywanych konstrukciji.

4. OPIS MIERNIKA

4.1. PODSTAWOWE DANE

‘Widok ogdélny miernika przedstawia rys. 8. Jest to miernik przeznaczony zasad-
niczo do pomiaréw rezystancji cieplnej tranzystoréw Darlingtona typu p—n—p
i n—p—n. Rezystancja jest w nim wyznaczana zgodnie z wzorem (1) w oparciu
0 pomiar przyrostu temperatury wywolanej stala moca rozpraszang w przyrzadzie.

Rys.8 Widok ogllny miernika rezystancji cieplnej tranzystoréw Darlingtona
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W oparciu o wyniki badaf przedstawione w rozdz. 3 przyjeto w nim jako EPT
alternatywnie napiecie Ucg i Upc . Pozwoli to z jednej strony na wykonywanie
rutynowych pomiaréw zarébwno dla tranzystoréw Darlingtona jak i zwyklych
tranzystoréw mocy bez diody zwrotnej, a z drugiej strony stworzy mozliwosci
przeprowadzania bardziej zlozonych pomiaréw dla tranzystorow Darlingtona.

Tabela 1
Wielkosc Zakres zmian
Prad kolektora I, 0.1-10A
Napigcie kolektor —emiter Ug 1-50V
Prad ziacza termometrycznego I, 1—100 mA
Czas trwania impulsu mocy ¢, 0.001—10s
Czas opéznienia ¢, , 100--150

Podstawowe parametry miernika sa zestawione w Tabeli 1. Ustalono je majacna
uwadze jego przeznaczenie, a w szczegllnosci dane o tranzystorach Darlingona
produkowanych lub przewidywanych do produkcji w FP TEWA oraz wyniki badan
testowych egzemplarzy tych tranzystoréw. W mierniku przewidziano trzy rodzaje
pracy roznigce si¢ sposobem przeprowadzenia pomiaru. Moze to by¢:

— praca automatyczna — podczas ktérej pomiar jest wykonywany po osiagnigciu
cieplnego stanu ustalonego, odpowiadajacego zadanej mocy rozpraszanej w przy-
‘rzadzie,

— praca impulsowa — podczas ktorej pomiar jest wykonywany po pojedynczym
impulsie mocy o zadanym czasie trwania,

— praca kluczowana — podczas ktorej moc jest rozpraszana w tranzystorze przez
caly czas, a pomiar odbywa si¢ podczas inicjowanych zewngtrznie przerw
w przeplywie pradu grzejnego.

Rezystancja cieplna jest mierzona bezpo$rednio jedynie podczas pracy auto-
matycznej miernika. W obu pozostatych przypadkach wynikiem pomiaru sg warto-
§ci chwilowe impedancji cieplnej. Mozliwo$¢ regulacji w szerokim zakresie czasu
trwania impulsu mocy, w przypadku pracy impuisowej, pozwala na wykorzystanie
miernika réwniez do wyznaczania pelnej krzywej impedanciji cieplne;j.

Na rys. 9 przedstawiono uproszczony schemat blokowy miernika. W celu
zapewnienia niezaleznej regulacji parametréw impulsu grzejnego, przewidziano
w nim odrebne zasilacze utrzymujace na zadanym poziomie prad kolektora, zasilacz
pradowy ,,Zas. Iz”, i napigcie kolektor—emiter, zasilacz napieciowy ,,Zas. Ucg”.
Zasilacz pradowy ,,Zas. I, jest zrédlem pradu pomiarowego. Konfiguracje ukladu,
whasciwa dla typu badanego tranzystora (a—p—n lub p—n—p), uzyskuje sig¢
poprzez odpowiednie ustawienie kluczy Z,. Klucz Z, shuzy do wyboru zlacza
termometrycznego, a wymagane podczas pomiaru przerwanie przeplywu pradu
grzejnego i zdjecie polaryzacji wstecznej ze zlacza termometrycznego jest realizowane
za pomoca kluczy elektronicznych K, i K.
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Rys.9 Schemat blokowy miernika

4.2. DZIALANIE MIERNIKA

W mierniku przewidziano szereg rozwigzan ulatwiajacych poprawne przeprowa-
dzenie pomiaru. Wynik pomiaru jest podawany w postaci cyfrowej jako warto§¢,
odpowiednio, rezystancji lub impedancji cieplnej. Wartoéci napigcia na zlgczu
termometrycznym mierzone przed rozpoczgciem rozpraszania mocy i w momencie
wykonywania pomiaru sa zapamigtywane i dostepne w postaci cyfrowej. Miernik
posiada ponadto uklad wykrywajacy cieplny stan ustalony w tranzystorze przed
rozpoczeciem wiaSciwego pomiaru, uklady wykrywajace i sygnalizujace niepopraw-
ny przebieg pomiaru oraz uklady zabezpieczajace przed uszkodzeniem.

Na rys. 10 przedstawiono uproszczony schemat blokowy ukladéw sterowania
i pomiaru wraz z podstawowg siecig polaczen pomiedzy poszczegolnymi blokami.
Obejmuje on:

A. Blok sterowania pracq miernika BS

Jest on zintegrowany z przelacznikami rodzaju pracy, przelacznikami inicjujacy-
mi i konczacymi pomiar (POM, STOP) oraz z nastawnikiem cyfrowym czasu
trwania impulsu mocy przy pracy impulsowej (NTI). Blok ten generuje podstawowe
sygnaly taktujace praca miernika. Podczas pelnego cyklu pomiarowego jako pierw-
szy pojawia si¢ sygnal POMI, inicjujacy pierwszy etap pomiaru. W etapie tym
sprawdza si¢ czy badany tranzystor nie jest uszkodzony i czy zostal poprawnie
podliaczony do miernika oraz testuje si¢ czy sa spelnione w tranzystorze warunki
izotermiczne ,,na zimno”, tzn. czy temperatura wnetrza tranzystora jest rowna
temperaturze otoczenia. Jezeli testy te wypadna pomyélnie jest dokonywany pomiar



TOM XL —199%4 Pomiar rezystancji cieplnej... 381

[we } | | NWT

WI
BPW DWI
o .
o
Iy
o lo_
UCﬂ—-—j— 1%
ues—— BP [
ot == CER
T|a|alo]x
_____ KG BS
s BSP POM2 STOP 4]
KOP o—

K‘]I 10

K2

-

NTI

Rys.10 Schemat blokowy ukiadéw sterowania i pomiaru

napigcia termometrycznego ,,na zimno” i pojawia si¢ sygnal POM2 inicjujacy przejscie
do drugiego etapu pomiaru. Jest to etap rozpraszania mocy w tranzystorze i rozpoczyna
si¢ on zamknigciem kluczy K1 i K2. Okres rozpraszania mocy jest uzalezniony od
wybranego rodzaju pracy miernika. Gdy odpowiednie warunki zostana spelnione,
nastepuje otwarcie kluczy K1iXK2 i pojawia si¢ sygnat KG inicjujacy pomiar napi¢cia
termometrycznego ,,na ciepto”. Jest to koniec cyklu pomiarowego dla pracy automaty-
cznej i impulsowej. W przypadku pracy kluczowanej, po zakoniczeniu pomiaru napigcia
termometrycznego ,,na cieplo” (sygn. KOP) nast¢puje automatyczny powr6t do etapu
rozpraszania mocy, a zakoficzenie pomiaru jest inicjowane zewnetrznie sygnalem STOP.

B. Blok sterujacy przebiegiem pomiaru BSP

Sa w nim generowane podstawowe sygnaly synchronizujace pracg bloku pomiaro-
wego BP i bloku przetwarzania wynikow BPW. Podczas taktu POM1 generuje on
z czgstotliwoscia 1Hz sygnal PUT inicjujacy pomiar napiecia termometrycznego ,,na
zimno”’, ktdre jest wykorzystywane jako detektor termicznego stanu ustalonego ,,na
zimno”. Po przejéciu do taktu POM2 generuje on kolejno sygnaly PUEC i PIC
inicjujace pomiar napigcia Ucg i pradu I, a nastgpnie, w przypadku pracy automatycz-
nej, generuje z czestotliwoscig 1Hz sygnat PUEB inicjujacy pomiar napiecia Usg, ktore
jest wykorzystywane do detekcji osiagnigcia przez tranzystor cieplnego stanu ustalone-
‘go. Pojawienie si¢ sygnalu KG powoduje wygenerowanie impulsu PUT inicjujacego
pomiar napigcia termometrycznego ,,na cieplo™. Impuls ten jest opdzniony w stosunku
do sygnatu KG o nastawiany zewnegtrznie czas f,, przeznaczony na zakoficzenie
elektrycznego stanu nieustalonego wywotanego zmiang warunkow pracy tranzystora.
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C. Uklad pomiarowy BP

Sa w nim dokonywane pomiary poszczegélnych wielkosci inicjowane odpowied-
nimi sygnalami z bloku BSP. Sygnal analogowy, odpowiadajacy mierzonej wielko-
§ci, jest standaryzowany i wprowadzany do uktadu S—H, a nastepnie przetwarzany
w przetworniku analogowo-cyfrowym. Ostateczny wynik pomiaru jest przesylany
w postaci cyfrowej do bloku BPW 10-bitowa szyng danych Bl —B10. Towarzyszy
temu wygenerowanie sygnali KP, ktéry oznacza gotowo$¢ ukladu do przeprowa-
dzenia nastepnego pomiaru.

D. Blok przetwarzania wynikéw BPW

Zawiera on specjalizowany arytmometr z rejestrami, w ktérych sa przechowywa-
ne wyniki pomiar6w kolejnych wielkosci, zintegrowany ze wskaznikiem cyfrowym
WC, cyfrowym nastawnikiem temperaturowego wspOlczynnika napiecia zlacza
termometrycznego NWT oraz ukladem selekciji US. Praca tego bloku steruja sygnaty
generowane w BSP. Poczawszy od pomiaru napigcia termometrycznego »sha zimno”
do rejestrow BPW sa kolejno wprowadzane wyniki pomiaré6w wykonanych w BP.
Po wprowadzeniu wyniku pomiaru napigcia termometrycznego ,,na cieplo” rozpo-
czyna prac¢ arytmometr wyznaczajacy rezystancje cieplna. Wynik obliczen jest
wprowadzany do odpowiedniego rejestru i moze by¢ wyswietlony na wyswietlaczu
cyfrowym przemiennie z napigciem termometrycznym ,,na zimno” i ,,na cieplo”.
W celu ulatwienia selekcji tranzystoroOw na linii produkcyjnej, jest on réwniez
poréwnywany w US z nastawianymi na odpowiednich nastawnikach cyfrowych
wartosciami Ry max 1 Rip mins a wynik tego poréwnania jest sygnahzowany na plycie
czolowej miernika.

E. Blok detekcji warunkdéw izotermicznych DWI

Sa w nim testowane warunki izotermiczne w badanym tranzystorze w takcie
POM1, przed pomiarem napig¢cia termometrycznego ,,na zimno’ oraz w takcie
POM2 dla okreslenia momentu zakofczenia rozpraszania mocy przy pracy auto-
matycznej. Jako kryterium izotermicznosci przyjeto w nim wystapienie w przedziale
czasowym f,; zmiany napigcia termometrycznego mniejszej od 6mV. Wielko$é
tw; jest ustawiana zewnetrznie i w zalezno$ci od rodzaju pomiaru oraz typu
badanego tranzystora moze by¢ rowna 0, 4, 8 lub 512s.

4.3. KONTROLA PRZEBIEGU POMIARU

W celu zapewnienia niezawodnosci i pewnosci dzialania miernika, co ma duze
znaczenie przy pracy na linii produkcyjnej, wprowadzono do niego szereg ukladbéw
kontroli i zabezpieczed. Sygnalizuja one gdy badany tranzystor jest uszkodzony, gdy
typ tranzystora jest niezgodny z wybrana opcja pracy (pnp/npn) lub gdy nastawiona
moc impulsu grzejnego (I Ucg) przekracza maksymalna moc miernika Py,,,. Ponizej
zostana przedstawione nieco szerzej dwa ciekawsze rozwiazania zastosowape w tym
mierniku, a mianowicie uklad wykrywania i kompensacji wzbudzen oraz uklad
kontroli stykow Kelvina.
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4.3.1. WYKRYWANIE | KOMPENSACJA WZBUDZEN

Tranzystory Darlingtona charakteryzuja si¢ duzym wspodlczynnikiem wzmocnienia, co
bylo przyczyna dodatkowych trudnosci pomiarowych, nie wystgpujacych przy pomiarach
cieplnych zwyklych tranzystoréw mocy. Jak mozna zauwazy¢ na rys. 9, uklad pomiarowy
zawiera dwa stabilizowane zasilacze, pradu I i napiecia Ugg, tak wkomponowane w uklad
pomiarowy, ze stabilizuja one wielkosci mierzone w punktach znacznie oddalonych od
samych zasilaczy. Powodowalo to, Ze podczas procesu nagrzewania tranzystorow
Darlingtona o duzych wspolczynnikach wzmocnienia pojawialy si¢ na napieciu
Ucg oscylacje zaklocajace zardGwno pomiar tego napigcia jak 1 sam proces nagrzewania.

W celu wyeliminowania tego niekorzystnego zjawiska wykonano szereg badan
z wykorzystaniem prototypowego ukladu miernika.W efekcie stwierdzono, ze wzbu-
dzenia te najskuteczniej mozna wytlumi¢ wprowadzajac niewielka pojemnos$¢ pomig-
dzy kolektorowy i emiterowy zacisk napigciowy gniazda pomiarowego, przy czym nie
istnieje jedna uniwersalna warto$¢ tej pojemnosci, odpowiednia dla wszystkich typow
tranzystoréw Darlingtona. Problem ten rozwiazano w mierniku w ten sposob, ze do
bloku pomiarowego BP wprowadzono uklad wykrywania wzbudzen, a w gniezdzie
pomiarowym wlaczono pojemno$¢ dekadowa bezposrednio pomigdzy kolektorowy '
i emiterowy zacisk napieciowy. Podczas pracy miernika uktad wykrywania wzbudzen
sygnalizuje pojawienie si¢ wzbudzen zapaleniem sygnatu kontrolnego na plycie czoto-
wej, co oznacza, ze aktualna warto§¢ pojemnosci jest niewlasciwa i nalezy zmienic ja
na inna. Aby unikna¢ wplywu tej pojemnosci na przebieg pomiaru napigcia termomet-
rycznego ,.na cieplo”, przed pomiarem jest ona rozladowywana w przedziale czaso-
wym t,, W specjalnym ukladzie roztadowujacym.

4.3.2. UKLAD KONTROLI STYKOW KELVINA

Dla zapewnienia pewnoéci dzialania miernika okazalo si¢ konieczne wprowadzenie
kontroli poprawnoéci dzialania stykéw Kelvina w gniezdzie pomiarowym. W tym
celu, aby operacje t¢ mozna bylo przeprowadzi¢ bez rozbudowy miernika, opracowa-
no specjalng metode pomiarowa [32]. Istot¢ tej metody ilustruje rys. 11, na ktérym
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Rys.11 Uklad do testowania stykéw Kelvina przytaczonych do diody p—n
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przedstawiono schematycznie uklad do testowania styk6w Kelvina przylaczonych
do diody p—n (DUT). Polega ona na jednoczesnej kontroli stykéw pradowych IA
i IK oraz stykow napieciowych UA i UK.

Podczas testu do stykéw pradowych jest doprowadzany sygnal testujacy ze
zrédla ZST powodujacy ustalenie si¢ na diodzie pewnego spadku napigcia U,.
Napigcie to jest mierzone przez uklad pomiarowy ZP polaczony z dioda poprzez
napi¢ciowe styki gniazda pomiarowego, a odseparowany galwanicznie od Zrddia
sygnatu testujacego ZST. Wynikiem pomiaru jest napigcie réznicowe U,. W ukladzie
tym brak stycznosci na ktorymkolwiek z badanych stykéw (IA, IK, UA, UK) jest
réwnowainy z odlaczeniem. od ukladu pomiarowego ZP Zr6dla napigciowego
o napigciu U,. Pomierzone napigcie U, bedzie w tej sytuacji zalezne od przyjetego
rozwiazania konstrukcyjnego ukladu pomiarowego ZP, ale jego warto$é bedzie
zawsze bliska zeru i duzo mniejsza od napigcia U,. Pozwala to przyjaé za kryterium
braku kontaktu na badanych stykach warunek U,<U,<U,, gdzie U,, jest napie-
ciem odniesienia przyjetym dla danego ukladu.

‘W mierniku przyjeto, ze kontrola styk6éw Kelvina bedzie si¢ odbywaé w dwoch
etapach, odpowiednio, dla spolaryzowanego w kierunku przewodzenia zlacza kolek-
tor—baza i emiter—baza. Dla pomiaréw tych przyjeto U,=0.3V, a sam uklad
pomiarowy uzupelniono o oporniki R, i R, dolaczone bezposrednio de wejs¢ We+
i We— ukladu pomiarowego ZP oraz zrodla napigciowego US o napigciu U,=0.5V.
Mialo to na celu zabezpieczenie ukladu przed ewentualnymi zakloceniami zwigzany-
mi z ,,efektem antenowania™ przewodow lgczacych wejscia We-+ i We— ze stykami
UA i UK przy braku kontaktu na ktoéryms§ z testowanych stykow.

5. PODSUMOWANIE

Praca jest po$wigcona przedstawieniu probleméw wystepujacych przy pomiarach
rezystancji cieplnej tranzystorow bipolarnych mocy ze szczegdlnym uwzglednieniem
specyfiki pomiaréw rezystancji cieplnej tranzystor6w Darlingtona. Sa to uklady
scalone mocy o do$§¢ zlozonej strukturze, co musi byé wzigte pod uwage przy
wyborze odpowiedniej metody pomiarowe;.

Metodom pomiaru rezystancji cieplnej tranzystoréw bipolarnych mocy jest
poswigcony rozdz.2. Zestawiono w nim najczesciej stosowane elektryczne parametry
termoczute (EPT) oraz omowiono zjawiska wystepujgce w tranzystorze, ktére moga
mie¢ wplyw na przebieg i wynik pomiaru. Nieco dokladniej jest przedstawiona
jedynie metoda ,przelgczanego pradu emitera”, ktéra jest obecnie uwazana za
metode standardowa, rekomendowana m.in. przez tak renomowane instytucje
normalizacyjne jak JEDEC i NBS.

Rozdz. 3 jest pos§wiecony omodwienu specyfiki pomiaréw przeprowadzanych dla
tranzystor6w mocy Darlingtona. Z uwagi na to, Ze nie sa one pojedynczym
clementem, ale struktura scalona mocy zawierajaca w sobie kilka przyrzadow
polprzewodnikowych, zastosowanie do nich metod wlhasciwych dla zwyktych tran-
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zystorbw mocy nie jest najlepszym rozwiazaniem. Dotyczy to w szczegblnosci
metody ,,przelaczanego prqdu emitera” z uwagi na niejednoznaczno$¢ krzywych
skalowania dla napiecia baza —emiter jako EPT. Przeprowadzone badania wykaza-
ly, ze dla tranzystoréw Darlingtona znacznie lepszym EPT bgdzie napigcie na
przewodzacym zlaczu baza —kolektor mierzone w obszarze odpowiadajacym diodzie
zwrotnej uktadu zastepczego tranzystora. W rozdz. 4 opisano automatyczny miernik
rezystancji cieplnej tranzystoréw Darlingtona opracowany dla FP TEWA [14]
w oparciu o wnioski przedstawione w rozdz. 3 oraz wyniki dodatkowych badan
przeprowadzonych z wykorzystaniem ukladu modelowego. Badania te wykazaly
wielka wrazliwo§¢ ukladu na wystgpowanie oscylacji podczas procesu grzania
tranzystorow Darlingtona o duzym wspdlczynniku wzmocnienia. Problem ten
rozwiazano wprowadzajac do miernika uktad wykrywania i kompensacji wzbudzes.
Innym rozwiazaniem specyficznym dla tego miernika jest chroniony patentem uklad
kontroli stykéw Kelvina. v

Miernik jest przeznaczony zaréwno do pracy na linii produkcyjnej jak i prac
laboratoryjnych. Przewidziano w nim mozliwo$¢ pomiaru temperatury z uzyciem
dwoch EPT — napiecia Ugc lub napigcia Upc. Biorac pod uwage specyfike
konstrukcji tranzystoréw Darlingtona, pozwala to na wykorzystanie miernika do
kontroli poprzecznych gradientow temperatury w tranzystorze. Mozliwos¢ to moze
byé bardzo pomocna przy ocenie jakosci konstrukcji gotowych tranzystoréw, jak
i na etapie termicznej optymalizacji nowoopracowywanych konstrukcji.
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Z. LISIK, T. MICHALSKI, Z. SZCZEPANIAK

THERMAL RESISTANCE MEASUREMENT IN POWER DARLINGTON TRANSISTORS

Summary

Thermal resistance is one of the basic parameters declared for bipolar power transistors. Its
determination requires a measurement of maximal temperature occurring inside the transistor. Usually,
such a measurement is performed by means of an termosensitive electrical parameter (TEP). There is a lot
of ways in which the measurement may by performed and the choice of measurement method may
essentially effect the results.

In this paper, problems occuring at the measurement of thermal resistance of bipolar power
Darlington transistors are presented. The Darlington transistors can not be considered as discrete devices
like the ordinary bipolar transistors. In fact, they are some integrate circuits covering a few semiconductor
devices. It has been shown that the methods commonly applied in the case of ordinary transistors, in
which the voltage of forward biased emitter —base junction is used as TEP, are not convenient for the
Darlington transistors. It has been found that in this case, the voltage of forward biased collector —base
junction measured in the area of baypass diode is much better as TEP. The results of investigation has
been used to work out a thermal resistance meter of Darlington transistors for FP TEWA which is also
described.
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Podano opracowane przez autora sposoby okre§lania wartosci fotoelektrycznych para-
metréw powierzchni i warstw przypowierzchniowych pélprzewodnikéw. Uzyskane w ten
sposéb wyniki umozliwiaja konstruowanie modeli energetycznych poéiprzewodnikéw.
W drugiej czgsci pracy wykazanego, jak z krzywych rozkladu energii, wydajnosci fotoelekt-
rycznej, odbicia i gestoéci standw badanych pdlprzewodnikoéw mozna obliczy¢ ich strukture
energetyczna.

1. WYZNACZANIE ELEKTRONOWYCH PARAMETROW
POWIERZCHNI POLPRZEWODNIKOW

Wystapienie zjawiska fotoemisji wspolczesnie traktujemy jako spelnienie si¢

trzech procesow: '

1) wzbudzenie elektronu po pochlonigciu fotonu, ‘

2) wedréowke wzbudzonego elektronu do powierzchni przez pasmo przewodnictwa,
w czasie ktérej moze nastapi¢ rozproszenie elektronu,

3) przejécie elektronu przez powierzchnig krysztalu (pokonanie bariery potencjatu
powierzchniowego).

Fotoemisja zewnetrzna moze by¢ narzgdziem badania struktury energetycznej
potprzewodnikéw, gdyz przebiegi dwu rodzajow charakterystyk fotoemisji sa powia-
zane z wlagciwosciami objetoéci i warstw przypowierzchniowych ciat stalych.

Te dwie grupy charakterystyk sa nastgpujace:

A) Widmowe rozklady bezwzglednych wydajnosci kwantowych fotoemitera (w
funkcji v lub A pobudzajacego promieniowania), z ktérych otrzymujemy, migdzy
innymi, informacje co do polozenia dlugofalowych progéw fotoemisji oraz orien-
tujemy si¢ o bezwzglednej czulosci fotoemitera (dla przykladu rys. 1 a, b, ¢) [1].
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Rys.1. Fotoemisja i wydajno$¢ kwantowa z krzemu
a) Fotoemisja z krysztatéw Si typu p domieszkowanego borem o koncentracji n = 6- 10?? atomow/cm?
(———— obliczono dla 4V =0,5 eV, L = 154; — obliczono dla AV = 0,5, L = 20A)
b) Fotoemisja z krysztatu Si typu p domieszkowanego galem o koncentracji n = 1,6-101¢ atoméw/cm?
(O — punkty pomiarowe, obliczono z réwnania I =~ (hv — 4,85)5/2 4+ 28,3 (hv — 5,36)3/2
©) Rozktad widmowy wydajnosci kwantowej (poprawiony na odbicie przez Philippa i Tafta [1]. Nalezy
zauwaZzy¢ maksima przy 3.4, 3,7 i 5,3 ¢V i minimum przy 4,4 eV. Odpowidaja one dobrze ustalonym
przejéciom optycznym. Pik przy 3,7 eV jest rozdzielony po raz pierwszy

B) Rozklady wzglednych ilosci fotoelektronéw w funkcji ich energii kinetycz-
nych, otrzymane z charakterystyk pradowo-napieciowych w kondensatorze kulistym
(dla przykladu rys. 2) [2]. W tych rozkladach istotne sa ich rozpigtosci, ktére
okreSlaja szerokoSC pasma stanéw zapelionych elektronami, lub cze$é pasma,
z ktorej emitowane sa fotoelektrony, oraz polozenia maksiméw tych rozkladow.
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Rys.2. Krzywe rozkladu energetycznego dla krzemu pokrytego cezem
a) Krzywe rozktadu energetycznego; energia fotonow wzbudzajacych jest zaznaczona na kazdej krzywej.
) Krzywe znormalizowano, aby da¢ réwne wartosci M(E)dE pikowe
b) Krzywe rozkladu energetycznego. Dla hv = 5,4 eV krzywa podzielono na dwie krzywe charakterys-
tyczne. Jedna jest scentrowana przy 1,0 eV druga przy 2,3 eV. Symbole I, i L; wskazuja stan koficowy
przypisany (przez Ehrenreicha, Philippa i Phillipsa [2]) przejsciu optycznemu zwigzanemu z tymi
. przejéciami

Dla kaidego pdlprzewodnika nawet o duzej przerwie energetycznej mozna
uzyskaé powyisze informacje pobudzajac go fotonami w obszarze nadfioletu,
a nawet i w obszarze widzialnym, gdyz mozna obnizaé prace wyjscia elektronoéw, np.
przez ,,powleczenie” powierzchni warstwa aktywatora (cez, bar).

Wartoéci parametréw fotoemisyjnych, wyznaczone metoda pola hamujgcego
w kondensatorze sferycznym, prébowali po raz pierwszy powiazaé z pasmowym
modelem pdlprzewodnikéw Apker, Taft i Dickey [3]. Stwierdzono, Ze uzyskane
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krzywe pradowo-napigciowe odzwierciadlaja energetyczne wlasciwosci emitujacej
warstwy polprzewodnika. Struktura pasmowa moze byé badana tak gleboko ener-
getycznie, jak gleboko si¢ga sonda Swietlna.
Podstawowym zaloZeniem jest fakt, ze glowna fotoemisja odbywa si¢ z pasma
- walencyjnego. A wigc tylko ta czg$¢ pasma walencyjnego moze byé zbadana, skad
“elektrony sa wyrywane. GlgbokoS¢ geometryczna wnikania $wiatla okreslona jest
wspolczynnikiem absorpcji a. Ze wzoru I = I, e ~** wynika, Ze dla gruboici x = 1/u
natgzenie §wiatla spada do I /e, a wigc okolo trzy krotnie. Im a wigksze, tym gleboko$é
wnikania mniejsza. Dla nadfioletu w wielu polprzewodnikach o jest rzedu 10 cm ™1,
wiec §wiatlo wnika tam na gleboko$é okolo 100 A. Grubosé geometryczna warstw
przypowierzchniowych, tzw. obszar zaburzenia zawiera si¢ (zaleznie od koncentracji
nos$nik6w objetosciowych w potprzewodnikach) od 1074 cm nawet do 0,1 cm. Np.
w przypadku GaAs o koncentracji okoto 10*7cm ™3 grubo$¢ zagiecia przypowierzch-
niowego pasm (energetycznych) jest rzedu 500 A. Stad wniosek, ze $wiatlo , fotografu-
je”’ w GaAs strukture tylko cze¢Sci warstwy przypowierzchniowej z silnie zagietymi
pasmami. Nie przeszkadza to jednak wyciagnigciu prawidlowych wnioskow co do
ulozenia pasm i potozenia poziomu Fermiego wzgledem poziomu prézni, gdyz
odlegloséci miedzypasmowe sg takie same przy powierzchni, jak i w glebi objetosci.
Znajac prace wyjécia kolektora (glownego elementu ukladu pomiarowego)
mozna okres§li¢ wielko$¢ pracy wyjscia badanego emitera, czyli energetycznej odleg-
toéci poziomu Fermiego od poziomu prézni.
Azeby skonstruowaé model energetyczny warstwy przypowierzchniowej badane-
go poiprzewodnika nalezy:
1) wyznaczy¢ jego ¢;
Z charakterystyk pradowo-napieciowych odczytuje si¢ eU, i znajac uprzednio
wyznaczona prace wyjscia z kolektora stosuje si¢ wzor:

P.— ¢ =eU, @

(czasem prace wyjScia wyznacza si¢ metoda Kelvina).

To daje nam ¢ i polozenie poziomu Fermiego Ep wzgledem poziomu prézni E,.

2) nastgpnie trzeba okresli¢ polozenie poziomu Fermiego wzgledem dna pasma
przewodnictwa w objetosci, ktore przmeUJemy w badaniach objetosciowych krysz-
taléw za poziom odniesienia.

Polozenie poziomu Fermiego w przerwie energetycznej w objetoSci krysztatu
wyznacza si¢ zaleznoSci Ep = f(n,) energii Er od koncentracji i masy efektywnej
no$nikéw. Koncentracje mozna wyznaczy¢ z pomiarow stalej Halla (czyli z pomiarow
objetoéciowych). Majac poziom prézni i poziom Fermiego (wzglegdem E,) krefli sig
polozenie krawedzi pasma przewodnictwa (X',). Znajac szerokos¢ przerwy energetycznej

Eg =|hv, — o] + | E¢| ®)

odznaczamy ja od dna pasma przewodnictwaiw dol i otrzymujemy szczyt pasma
walencyjnego i zarazem energie jonizacji elektronéw, jako odleglos¢ energetyczna
szczytu pasma walencyjnego w objetosci od poziomu prézni E,.
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3) Na prostopadlej osi oznaczamy — liczac od poziomu préini w dot prog
fotoemisji Av,. Jesli hv, < E-"obj’ to znaczy, ze przy powierzchni mamy zagigcie pasm
do gory, a gdyby hv, bylo >'od E;, to mielibySmy zagi¢cie pasm energetycznych do
dohu (rys. 3). Nalezy tu doda¢, ze zagiecie pasm przy powierzchni powstaje na skutek
zmiany koncentracji nosnikdéw przy powierzchni spowodowanej oddziatywaniem ze
stanami powierzchniowymi.

E vac ¥ \

S

1
o l ¢

N
N

Ay

x5 ] !
wt v

}

Rys.3. Struktura energetyczna przy powierzchni péiprzewodnika

Wartoéci hv, wyznaczamy ze spektralnych rozkladéw Y. Autor oméwil to
w pracach [4] [5]. Znajac prace wyjscia polprzewodnika ¢ i jesli rOwniez znane jest
polozenie poziomu Fermiego wzgledem pasma przewodnictwa Ep, to mozna (z
wzoru 3) oszacowac: '
a) szeroko$¢ przerwy energetycznej E:

Eg = |Er| + 9, | @)

gdzie 6 — energetyczna odleglo§¢ Er od najwyzej polozonych pozioméw emituja-
cych (identyfikowanych przez Apkera i Tafta ze szczytem pasma walencyjnego).
Z pomiaréw fotoemisji mozna okresli¢ dalsze parametry struktury fizycznej, jak:
b) wartoéé fotoelektrycznego progu, czyli odleglod¢ szczytu pasma walencyjnego
przy powierzchni od poziomu prozni,
c) bezwzgledne zagiecie pasm energetycznych przy powierzchni:
dla probek typu n: AV = — X4
dla probek typu p AV =hv, — ¢
d) powinowactwo elektronowe przy powierzchni i w objgtosci.
(A jest energia potrzebna do wyrywania elektronu z dna pasma przewodnictwa
poza krysztal), _
e) energi¢ jonizacji objetoSciowej, (E; — jest to energia potrzebna do wyrwania
elektronu z objetoéci krysztahu, tzn. z objgtosciowego szczytu pasma walencyjnego
poza krysztal — do poziomu proézni),
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f) z pomiaréw fotoemisji i natezenia §wiatta wzbudzajacego ja mozna liczyé gestoéci
stanéw od & w emitujacym pasmie walencyjnym metoda Kindinga i Spicera [6].

Autor zaproponowanym przez siebie sposobem ustalit i potwierdzit dla obszaru
przyprogowego emisji z GaAs potege 3 w funkcji wykladniczej Kane opisujacej
fotoemisj¢ z pélprzewodnikéw [7] [8]. Sposéb ten jest dokladniejszy od informacji
z pracy Gobeli i Allena, ktorzy ustalili t¢ potege metoda préb i bledéw; autor
natomiast sporzadzit wykres Y/Y' = f(hv), ktory okazat si¢ prosta; jej przediuzenie
do przecigcia osi v dalo hv,, a

hy — hv, .
7Y =m, gdzie m=2,8—3,1. ®)

Metoda ta potwierdza zasadno$¢ przyjecia potegi 3 dla zwiazkéw III—V, a w tym
idla GaAs r6znych orientacji. Potgga 3 jest zblizona do wartoéci 5/2 moze sugerowaé
dominacj¢ przej$¢ optycznych skosnych we wspomnianym obszarze przyprogowym.

Opracowana przez autora oryginalna metoda wyznaczania progdw hv, i wykladnika
mw funkcji potggowej Kane: ¥ = k(hv — hv,)™ zostala przedstawiona w pracach [9][5].

ctga =

2. OBLICZENIA STRUKTURY ENERGETYCZNEJ Z WYDAJNOSCI FOTOELEKTRYCZNEJ

2.1. STRUKTURA ELEKTRONOWA ZWIAZANA Z PRZEJSCIAMI OPTYCZNYMI W GaAs

Wykresy pasm energetycznych E(k) wyznaczaja energic wypadkowa pasm
wzdluz gtownej osi symetrii. Z polempirycznych pseudopotencjaidéw opartych na
migdzypasmowych krawedziach optycznych mozna (uzyskaé obliczy¢) modele pasm
energetycznych w calym obszarze Brillouin’a. Wykazano, Ze niektére struktury
krawedzi pasm poélprzewodnikéw, jak i mechanizmy ucieczki elektronéw mozna
bada¢ nie tylko na drodze optycznej [10], ale rowniez przez fotoemisje. Z ksztattu
bowiem krzywej wydajno$ci mozna uzyskiwaé informacije o ilo§ci pasm przewodnict-
wa, do ktorych nastepuja przejicia.

A zatem struktur¢ pasmowa mozemy identyfikowaé nie tylko z optycznego
odbicia, ale rowniez z krzywych wydajnosci fotoemisji. Metoda wydajnosci Y(hv)
moze by¢ nawet dokladniejsza, gdyz nie tylko uzyskuje sie zgodnoéé z odbiciowa
struktura, ale przy pomocy krzywych wydajnoéci rozdzielono kilka nowych przejsé,
ktore nie uwidacznialy si¢ w poprzednich procesach z przejéciami optycznymi. Wiele
cech wydajnosci jest zwiazanych z krawedziami przej$s¢ prostych; dostarczaja one
dokladnego potwierdzenia przyporzadkowan optycznych.

Tablica 1 zawiera niektore energie przejs¢ dla GaAs wraz z ich ostatnimi
wynikami do$wiadczalnymi. Z analizy tej tabeli wynika, Ze mimo ogdlnej zgodnosci,
poziomy I', . i I', ;. sa odwrotne; poziomy za§ I', i I’ L, 5a rowniez wysokie (sa one
szczegOlnie wygodne do wyboru potencjatu krystalicznego, ktory okre§lit Bassani [9]
analizujac elementy macierzowe hamiltonianu H). Potencjal ten mozna rdwniez
oszacowac doswiadczalnie obserwujac przesuni¢cie brzegbw pasm energetycznych
w przypadku wprowadzenia domieszek [12].
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Obserwowany w GaAs pik odbiciowy dla 22 eV [13] przyporzadkowano przejs-
ciom miedzy nisko lezacymi stanami d a pasmem przewodnictwa. Pik odbiciowy
przy 9,6 eV w GaAs [11] przyporzadkowano przejsciu L,,— LY. 0104 eV na
podstawie obliczen metoda ortogonalizowanych fal plaskich (OPW) [12] i obliczen
Hermana [15]. Dla GaAs pik odbiciowy z maksimami przy 6,63 i 6,89 eV jest
przyporzadkowany przejéciu L, — L,, z rozszczepieniem spinowo-orbitalnym przy
L., [13]. OWP [14] i obliczenia pseudopotencjalne [16] umiejscawiaja te przejscia
w 59160 eV.

Pik w widmie odbicia GaAs przy 4,45 eV przypisuje si¢ przejsciu 4,,— 4,
zamykajacemu si¢ przejsciem do I';, = TI'; .

Podobne przyporzadkowanie zrobiono [17] dla struktury odbi¢ elektryczaych
przy 4,46 eV i 4,64 eV wykazujacych rozszczepienie 0,18 eV. W GaAs piki [13]
uzyskane przez odbicie, widoczne sa przy 2,90 i 3,13 eV. Obliczenia ¢,(w) z GaAs
z czynnik6w [16] ksztaltu pseudopotencjatu potwierdza, ze piki te powstaja z przejsé
Ly,—»L, iA,—>4,.

Badania fotoemisyjne polprzewodnikéw moga da¢ informacje o stanach poczat-
kowych i koficowych bioracych udzial w przejéciach optycznych [19] [20]. Wykaza-
no, ze w rozkladzie spektralnym wydajnosci kwantowej fotoemisji (rys. lc) pojawia-
ja si¢ piki odpowiadajace optycznym pikom absorpcyjnym, jezeli stan kohcowy lezy
powyzej poziomu prézai [17]. Odwrotnie, jezeli stany koficowe leza ponizej poziomu
prézni, to moga pojawi¢ sie minima w krzywej wydajnosci fotoemisji. Ponadto,
mozna uzyskaé dane odnosnie energii absolutnej stanu koficowego przejscia poprzez
pomiar energii emitowanych elektronéw. Stad i z danych absorpcji optycznej mozna
okre§li¢ energie absolutna stanu koncowego (Tablica 2).

~ Okazalo sie, Ze rozklady energetyczne dN/dE emitowanych fotoelektronow
zawieraja duzo wiecej informacji niz wydajnos¢ Y(w); rozklady energetyczne sg
bowiem bardziej czule na szczegdlowa zaleZnos¢ energetyczng prawdopodobienstw
emisji elektronéw [7]. Zagadnienie to jest jednak dos¢ zawile.

Badania fotoemisji elektronéw z czystych atomowo powierzchni wielu pol-
przewodnikéw dostarczaja informacji o ich elektronowej strukturze w obszarze
okolo 5 eV powyzej krawedzi pasma walencyjnego [21]. Zmniejszajac za$, przez
pokrycie powierzchni polprzewodnika monowarstwa cezu, prace wyjscia ¢ o kilka

Tablica 1
Poréwnanie obliczonych energii przejécia i piki odbiciowe dla GaAs
N Obliczonz}' e'nergia Pik odbicia
rzejécie przejscia [Vl
[eV]

L,,— LY, 10,4 9,6

L, =L, 59 6,63; 6,89
Iigp—T5 4,2 4,45

Lyy— L, 54 2,90; 3,13
r..—r. 57 1,54

Dane, ktorych obliczone wrtosci nie zawieraja oddzialywania spin — orbita, lub innych (wzglednych) efektow
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Tablica 2
" Por6wnanie wartofci poziomow energetycznych okreslonych doswiadczalnie z wartosciami teoretycznymi
(patrz odnosniki [34] i [35])

Przejécie Praejécie Piki w rozkladzie _ Energia'? stanu Energia® stanu
optyczne energetycznym koficowego®® poczatkowego®
Doswiadcze- Teorial3?! Doswiadeze- Teorial*?!
nie nie _
[eV] [eV] [eV] [eV] [eV] [eY] [eV]
L,~L, 54 23402 38402 40 -1,540.2 -14
I~T,, 34 10402 25402 34 ~09+0.2 00
XX 44 LISELLS 1,3 -33<EL-29 =31
A=A, 2,550 L1159
3,7 05+04 2,0+04 1,7+04
L-L 23) v (=14

) W odniesieniu do najwyzszego maksimum pasma walencyjnego

@) Dla efektywnego powinowactwa elektronowego 0,4 ¢V

) Zakladajac, 2e résnica energii migdzy 4, i 4, taka sama dla Sii dla Ge [33]
@ Patrz odnosnik [34)

elektronowoltéw w poréwnaniu z atomowo czysta powierzchnia, mozna badaé
elektrony z energetycznie szerszego pasma stanéw przewodnictwa.

Rezultaty badan wydajnosci fotoemisyjnej mozna poréwnaé z rezultatami metod
odbiciowych. W wielu przypadkach badanie wydajnosci fotoemisji pozwala wy-
znaczy¢ bezwzgledne energic w pasmie przewodnictwa, czyli dane o ksztalcie
pasm energetycznych. Ksztalt progéw moze by¢ wyznaczony przez mechanizmy
ucieczki [7].

Przy wysokich energiach fotonéw, fotoemisj¢ mozna stosowaé do wyznaczania
(oprécz ggstosci stanéw pasm walencyjnych) dokladnych polozen miniméw pas-
mowych poéiprzewodnikéw, oraz przerwy energetycznej w pasmach walencyjnych.
Np. Grobman i Eastman [22] okredlili krawedz pasma walencyjnego E, dla GaAs
przez ekstrapolacj¢ wysokoenergetycznego zbocza krzywej rozkladu energetycznego
fotoelektronow N(E) = f(E) do zerowego natezenia emisji.

Odcinek liniowy eksperymentalnej krzywej wydajnosci spektralnej Y(hv) dla
GaAs [23] [24] jest interpretowany jako proste przejécie optyczne w objetosci
materialu. Wykresy energii w funkcji wektora falowego E(k) posiadaja ekstrema
wzdhuiz kierunkow wysokiej symetrii (np. [111], [110]). Dla pdtprzewodnikéw grupy
III -V wzbudzenie optyczne ktére powoduje proces emisji zachodzi dla stanéw
energetycznych majacych wektor falowy k zblizony do kierunku [110]. Stad tez
rozsadna jest jakoSciowa dyskusja wplywu struktury pasmowej na krzywe rozkladu
wydajnoSci z krzywych energii elektronéw od k = 0 do granicy strefy Brillouin’a.
Badanie powierzchni energetycznych w przestrzeni k umozliwilo ustalenie struk-
tury poloZenia i szerokosci pikow i miniméw w wydajnoéci powierzchni GaAs
czgSciowo pokrytej cezem; struktura ta jest jednak doé¢ zlozona.
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Rys.4. Wykres pasm energetycznych arsenku galu
a) Wykres energetyczny struktury pasmowej GaAs obliczony przez Cohena i Bersiressera metoda
pseudopotencjatu [16]
b) Poziomy energetyczne powierzchni czystych (o orientacji (110)) pokrywanych cezem [24]

W niektérych publikacjach poziom prézni dla atomowo czystych krysztatow
GaAs (110) umieszczono 4,66 eV powyzej krawgdzi dna pasma przewodnictwa [24].
Poziom prézni dla GaAs mozna obnizy¢ do zaledwie 1,49 eV powyzej poziomu I, .
Rozpatrujac pasma energetyczne [25] GaAs wykazano (rys. 4), ze dla powierzchni
atomowo czystej poziom prézni znajduje si¢ okolo 0,5 eV powyzej poziomu L, i1,8
eV powyzej I'; ;.. W wyniku pokrywania powierzchni cezem poziom prozni obniza
si¢ i przekracza I', .. Przy pewnej minimalnej energii fotonu #w, oczekuje si¢
wzrostu wydajnoéci — zwiazanego z wystapieniem przej$¢ prostych w poblizu lub
doktadnie dla Iy, —» I’ . :

Rozpatrujac rys. 5 [24] widzimy, ze fotoelektryczna wydajno$¢ zaczyna wzrastac
ostro w poblizu krawedzi 4, = fiw, =4,5 eV dla poziomu prozni 3,15+ 0,3 eV
powyzej krawedzi pasma przewodnictwa I',.. Poniewaz I';, — riz =135¢ev, to
jak wida¢ na tym rysunku poziom prézni przechodzi przez poziom I', ., ktory jest
okoto 4,50 eV powyzej I'32. W ten sposob mozemy potwierdzi¢ identyfikacje
krawgdzi 4, umiejscowionej w odbiciu optycznym przy 4,52 eV, jako wktad obszaru
energetycznego I',, — I'; 5. do gestosci stanéw zlacza pasmo 4 — pasmo 6, oraz
mozna okredlié absolutne polozenie energetyczne, wspomnianych juz stanow, po-
czatkowego i koricowego (Tablica 2).

Nastepna wazna cecha omawianej struktury jest zaglebienie krzywej wydajnoSci
w poblizu 5,0 eV oznaczone litera B na rys. 5. Dla krzywych o malej wydajnosci,
kiedy poziom prézni jest 2,0 eV lub wigcej powyzej I', ., nie jest jasne czy mamy do
czynienia z zaglebieniem, czy teZ powinniSmy traktowa¢ pik A jako nalozony na
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lagodnie zmieniajace si¢ tlo i zanikajacy w poblizu 4,7 az do 5,0 eV. Jakkolwiek trzy
ostatnie krzywe (7, 9, 10) na rys. 5 o duzej wydajnoéci, o poziomie prézni od 1,5 do
2,1 eV powyzej I', ., wyraznie wykazuja wystgpowanie w okolicy 4,95 eV zaglebienia
nizszego od tta. (Tego rodzaju zaglgbienie bylo poprzednio znalezione w krzemie
[26]). W optycznym odbiciu GaAs miedzy krawedziami migdzypasmowymi X — X,
wystepuje pik przy 5,12 eV. Jednakze przed identyfikacja zaglebienia B z krawedzia
X, — X, nalezy wprowadzi¢ poprawki w danych odbiciowych i fotoemisyjnych, aby
uzyskaé prawdziwa energi¢ X, — X, zwigzana z miedzy pasmowa krawedzia w s,.

Transformacje Kramersa—Kroniga [27] danych odbiciowych [25] uzyskanych
w temperaturze pokojowej umiejscawiaja przejscie X, — X 1 brzy 4,65 eV dla g, nizej niz
polozenie zaglebienia B w fotoelektrycznej wydajnoéci. Uwaza sie, ze X 1c Znajduje si¢
w GaAs 0,35 eV powyzej I', . Tak wige dla krzywych wydajnosci, na ktérych zaglebienie
jest najwyrazniejsze — poziom prézni polozony jest 1,05 do 1,35 eV powyzej X ..

Charakterystyczna cecha pdiprzewodnikéw blendy cynkowej jest rozszczepienie
na X, + X;. podwojnie zdegenerowanego poziomu pasma przewodnictwa X 1e
w krysztalach rombowych. Miedzy-pasmowe krawedzie zwiazane z X so=> X100 X0
zostaly rozdzielone w niskich temperaturach w zwigzkach A™ BY, czyli réwniez
i w GaAs [28]. Krawedz X, — X, jest znacznie stabsza niz X' s = X, ., jak moznaby
oczekiwaé z krzywych E(k) pokazanych na rys. 4, gdyz zardwno poprzeczna jak
i podluzna masa w poblizu X, jest znacznie wigksza niz w poblizu X .

W GaAs warto§¢ optyczna rozszczepienia X 3¢ X, wynosi 0,43 eV [28]. Dla
trzech krzywych o najwigkszej wydajnoéci (poziom prézni lezy 0,65 i 0,89 eV
powyzej X, slabe zaglebienie okreflone litera C obserwuje sig pomiedzy 5,5
i 5,6 eV. Srodek tego zaglgbienia zgadza si¢) w granicach eksperymentalnego
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Rys.5. Wydajnoi¢ fotoelektryczna GaAs w funkcji pokrycia Cs [24]
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przedzialu) z polozeniem przewidywanym z danych optycznych (4,95 + 0,43) eV.
Zaglebienie utrzymuje sic w dwu nastepnych krzywych wydajnosci) poziom prozni
podnosi si¢ do 1,7 eV powyzej X,.).

Omawiane wydajnosci (rys. 5) sg krzywymi teoretycznymi. Warto nadm1emc ze
aby otrzymacé teoretyczna krzywa wydajnosci trzeba przeprowadzié¢ analiz¢ pseudo-
potencjalnych pasm energii w 5 - 10* punktach calej sfery Brillouin’a, a aby otrzymac
teoretyczny rozklad energetyczny fotoelektronow (przy zdolnosci rozdzielczej 0,1 eV)
trzeba przeprowadziC analiz¢ pseudopotencjalnych pasm energii w 5-10° punktach.

Przedyskutujmy zatem jakosciowo ksztalt struktury oznaczonej 4, i 4, na
krzywych wydajnosci (rys. 5). Kiedy dlugos¢ absorpcii jest mata w poréwnaniu do

~ $redniej drogi swobodnej na ktorej elektron emituje lub absorbuje fotony, wigkszos¢

elektronéw zostanie wyemitowana bez zderzenia niesprezystego. W tym przypadku
zakladajac jednolite pokrycie powierzchni cezem i zaniedbujac efekty zgi¢cia pasma-
w poblizu powierzchni, oczekujemy, ze termiczne poszerzenie widma wydajnosci
bedzie bardzo podobne do poszerzenia z odbicia (rys. 6).
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Rys.6. Badanie parametroéw powierzchniowych arsenku galu
a) Wydajno$é fotoelektryczna GaAs (wg Gobeli’ego i Allena [24])
b) Dane odbicia GaAs wg Philippa i Ehrenreicha [27])
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Gdy nie ma rozproszen nieelastycznych, badanie ksztaltéw modeli energetycz-
nych 4 —6 na rys. 5 [25] prowadzi do wniosku, ze w poblizu I' moze istnieé struktura
pochodzaca ze zgrupowania si¢ punktoéw krytycznych w tym obszarze. OczywiScie
struktura tych grup jest zalezna od cech szczegdlnych modelu pasma energetycz-
nego. Niemniej zakres energii punktow krytycznych wynosi okoto 0,3 eV, co zgadza
si¢ jakoSciowo z rdznica 0,25 eV pomiedzy krawedzia A, i druga krawedzia
oznaczong przez A na rys. 5. W ramach modelu pasma energetyczncgo pokazanego
na rys. 4, bardziej prawdopodobne jest przyporzadkowanie I', ;. —I',,, do A niz
do 4,. Grupa punktow krytycznych znajduje si¢ tak blisko I', ze trudno jest ustahc
polozenie tego punktu nawet przy pomocy rozkladu energetycznego.

Poréwnujac dane fotoemisyjne z optycznymi stwierdzono konieczno$¢ uwzgled-
nienia wielu maltych poprawek, ktore zmienialy swa wielkos¢ od krysztalu do
krysztalu. Wykazano, ze ogblna zgodnos$é pomigdzy optycznymi i fotoemisyjnymi
danymi jest lepsza niz 0,2 eV. Prawdopodobnie réznica ta moze by¢ wyjasniona
wylacznie za pomoca pizesunigé dyspersyjnych pomiedzy stala dielektryczng e,
i odbiciem R. Tak wigc ogolna wspolzaleznos$c dla GaAs jest catkiem zadowalajaca,
jak pokazano w uproszczonej formie na rys. 6.

Przeprowadzona analiza dowodzi poprawnosci danych Gobeli’ego i Allena
w szerszym sensie. SzczegOlowe badanie i porOwnanie ksztaltow krzywych roz-
kladoéw wydajnosci fotoelektrycznej i odbicia R dla GaAs i dla innych pétprzewod-
nikow zwiazkéw III—V, oraz Si i Ge rowniez pokrytych monowarstwa cezu,
wykazuje, ze rozrzuty nieregularnosci danych sa na ogo6l mniejsze od 0,1 eV.

Stwierdzono, ze przejScia optyczne w krysztalach 47— 4" (a wiec i w GaAs) sa
prawdopodobnie w wigkszosci proste. Tego mozna bylo oczekiwac biorac pod
uwage duze statyczne stale dielektryczne, ktore zmniejszaja oddzialywania elek-
tron —elektron i elektron —fonon.

Stwierdzono réwniez wystepowanie w strukturze pasmowej punktow subtelnych.
Punkty te obejmuja rozdzielenie w 300 K rozszczepienia X, — X, w pasmie
przewodnictwa, jak réwniez umieszczenie X, nie tylko wzgledem X, ale takze
wzgledem I, .. Ponadto przy pomocy fotoemisji w wielu przypadkach rozdzielono

1
progi I'{s, = I'y, ) co nie okazalo si¢ dotychczas mozliwe w badaniach-

=232
widm optycznych.

2. ENERGETYCZNE ROZKLADY FOTOELEKTRONOW I PRZEJSCIA OPTYCZNE

Z poséréd roznorodnych informacji dostarczanych przez rozklady energetyczne
fotoelektrondw wymienmy niektére. Rozklady energetyczne fotoelektronéw oraz
dane wydajnoéci kwantowej wykorzystywane sa do obliczania rozkladéw gestosci
stanéw emitujacych pasm walencyjnych. Z rozkladdw energetycznych wyciaga sig
wnioski dotyczace rozloZenia stanéw powierzchniowych (szerokosci powierzchnio-
wego pasma) w przerwie energetycznej. Badajac GaAs autor stwierdzit, ze brak
efektu przesuwania sie w prawo maksiméw rozkladéw fotoelektronéw z prébek



