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K. PERLICKI

OPTICAL PROPERTIES OF TAPER CYLINDRICAL DIELECTRIC ROD

Summary

Multiwavelength wave propagation along taper cylindrical dielectric rod is described in the form of
a coupled mode theory. Power transfer between the HE  and HE,, mode is investigated. Analysis of taper
optical connectors is presented.

Key words: wave propagation, optical connectors, dielectric rods.
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A comprehensive review of operating principles and properties of m— n—n" semicon-
ductor diodes used now-a-days in millimeter- and submillimeter-wave frequency converters is
presented. On these bases a circuit model of the Schottky diode (i.e., m—n—n" structure) is
derived. The model includes both the voltage and frequency dependence of the diode series
impedance and incorporates voltage modulated thickness of the depletion layer, driving up to
flat-band conditions, carrier velocity saturation effect, skin effect (mainly in the substrate),
dielectric relaxation (mainty in the epilayer) and carrier scattering both in the epilayer and in
the substrate. The model is adequate at frequencies up to about 1 THz.

Key words: m—n—n", diode. Schottky barrier, varactors, noise, circuit model, GaAs,
microvawes, frequency conversion, noise temperature.

1. INTRODUCTION

Frequency conversion requires in practice either nonlinear current-voltage (varis-
tor) or capacitance-voltage (varactor) characteristic of a device. Real devices exhibit
both nonlinarities and, depending on technology used to make a device and a circuit
employing it, either nonlinearity can play dominant role in a converter. Devices used
in frequency conversion process must have strong nonlinearities, repeatable and stable
electrical properties and be fast enough for operation in a given frequency range. They
should also be small in size and weight, reliable, long lived and should provide easy
integration with circuits. Simple power supply, efficiency, high acceptable voltage and
power levels complement the requirements.

Only two types of devices are of practical significance and general use at present in
these applications (however, new emerging devices may change this situation). These
are metal-semiconductor junction diodes (non strictly correctly but usually called
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Schottky-barrier or Schottky diodes) and semiconductor p—n junction diodes.
Historically, p—n diodes were first used in mixers and frequency multipliers. Special
version of p—n junction diode, i.e. step-recovery (or snap-off) diodes were used if high
multiplication ratio was required at relatively low microwave frequencies. p—n
junction devices are subject to minority carrier recombination and suffer from the
diffusion charge-storage effects which limit their application to varactor mode,
typically at microwave frquencies.

In these respects Schottky-barrier diodes are superior because they are majority
carrier devices. Furthermore, metal-semiconductor junctions can be fabricated more
precisely than p—n junctions and excellent, repeatable characteristics can be achieved.
High quality junctions, sometimes with diameters below one micron, have been
successfully developed making mixers and frequency multipliers feasible even at
frequencies above 1000 GHz. Therefore, the dominant devices used in frequency
converters at millimeter and submillimeter waves are the metal-semiconductor
junction diodes. p—n junction diodes are still used at lower frequencies while
step-recovery diodes have limited application in frequency synthesizers as “comb
generators”’.

The Schottky-barrier diode is a two-terminal semiconductor device which utilizes
nonlinear properties of a metal-semiconductor contact. The rectifying properties arise
from the presence of an electrostatic barrier between the metal (the anode) and the
semiconductor (the cathode). The barrier is created by the unequal work functions of
the metal and semiconductor and conduction is mainly controlled by thermionic
emission of majority carriers over the barrier. The Schottky diode is therefore
a majority carrier device whose cut-off frequency is not limited by minority carrier
effects.

Electrical properties of a Schottky diode are predominantly defined by the metal
and semiconductor combination and the size and condition of the contacting surfaces.
Operation at high frequencies requires low series resistance and low junction -
capacitance. This implies the use of a semiconductor with high carrier mobility and
saturation velocity. Most of the Schottky diodes in use at present are realized on
a silicon (Si) or gallium arsenide (GaAs) semiconductor. Carrier mobility is greater for
n-type materials than for p-type. Hence, n-type semiconductors are used almost
exclusively for Schottky diodes. Many metals can create a Schottky barrier on either
silicon or GaAs semiconductors; common are platinum, gold, aluminum [1—3].

GaAs is superior to silicon for high-frequency applications because its electron
mobility and saturation velocity are much higher than that of silicon. At cryogenic
temperatures (<20K) only GaAs diodes can be used because of lack of carrier
freeze-out, which occurs in silicon around 40 K [4]. Although performance achieved
with GaAs diodes is clearly superior to that achieved with silicon, silicon diodes are
still in use at lower frequencies because of their significantly lower price.

The schematic drawing of the construction of a modern Schottky diode is
presented at Figure 1. Practical diodes are fabricated on a lightly doped (donor
concentration Np,) thin epitaxial layer that is grown on a heavily doped (concent-
ration Np,> Np,) buffer (substrate) layer. This m—n—n* structure allows the
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Fig. 1. Cross-sectional view of planar Schottky barrier diodes intended for use as a) varistor and b) varactor.
¢) one dimensional model of m—n—n" structure and d) quasistatic circuit model of the junction
1 — anode metal 2 — ohmic metal
3 — gold overlay 4 — electroplated gold

epitaxial layer to be used for the junction and the heavily doped region to minimize
series resistive losses, i.e. real part of series impedance. The nonlinear junction shown
at Figure 1.c is the rectifying metal-semiconductor contact and its direct vicinity
within the epitaxial layer which has the thickness ,. The surface of the metal defines
the upper edge of the diode’s junction (x=0) as shoiwn in Figure 1.c. The potential
berrier below the anode is associated with a depletion region (layer). The depletion
layer width w(f), space-charge contained in this layer Q(f) and the barrier current
L(£)=SJy(t) (S is the junction area) are all dependent on the voltage drop V,(f) across
the barrier and conditions at the barrier edge. These conditions are functions of the
junction current I () which is the sum of the barrier current I,(¢) and the displacement
current I(£)=dQ,/dt.

The maximum width (thickness) of the barrier w;, is determined by the breakdown
voltage V4, at which reverse current increases rapidly due to avalanche multiplication
of carriers. If the epitaxial layer thickness 7, is smaller than wy,, then the epilayer is
punched through by the barrier at reverse bias |V;| < |V,,|. The breakdown voltage
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is then limited by the epitaxial layer thickness ¢,. In Schottky diodes designed to be
used as varactors, #, is much larger and often even #, > w,,, which allows the junction
capacitance to follow C(V,) law up to the breakdown voltage.

The undepleted layer contains undepleted part of the epitaxial layer and/or thin
layer of the buffer (substrate). The junction voltage V(#)is the sum of the voltage drop
V.(f) across the undepleted layer and the barrier voltage V,(£). The junction voltage
differs from the voltage V() applied to the diode because of the voltage drop across
the buffer layer (substrate).

The operation of the Schottky diode involves two fundamental processes: firstly,
formation of the surface electrostatic potential barrier and, secondly, transport of
electrical carriers through the barrier and adjacent semiconductor regions (epitaxial
layer and substrate). These will be presented in more detail in next sections.

2. FORMATION OF BARRIER

In order to explain formation of the potential barrier, let us examine the energy
band structures of a metal and an n-type semiconductor shown at Figure 2. The work
function, q&,, for the metal and q®, for the semiconductor, is the difference between
the Fermi level Ey for each material and the free-space energy level E,. The work
function is, therefore, the average energy required to remove an electron from the
material. The electron affinity y is defined such that when multiplied by the electron
charge g, i.e. qx, equals the energy required to remove an electron from the bottom of
conduction band to free space. y is a constant for each material and must remain
constant throughout it. However, the Fermi level of the semiconductor, and hence its
work function, are dependent on doping density of the semiconductor. In equilibrium
the energy levels are constant throughout each of the materials. Their Fermi levels are
generally unequal indicating that the electrons in one material (in this case the metal)
have less energy, on the average, then those in the semiconductor.

energy
metal E, Ep n-type semiconductor
E, y
qq)l:' EFs (R —— -*__
————— ————E
Fm Ev

Fig. 2. Band structure of the metal and semiconductor before contact. E, is the free-space energy level, E, is
the bottom of the conduction band, and E, is the top of the valence band. E,, and E,_are the Fermi levels in
the metal and semiconductor, respectively :

When such materials are joined, higher energy electrons of the semiconductor
move spontaneously into the metal and collect on its surface. Electrons passing into
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the metal leave behind ionized donor locations, which are positively charged. An
electric field is created between these positive charges and negative surface charge of
the electrons on the surface of the metal. This field eventually inhibits further electron
flow into the metal, which happens when the Fermi levels of both materials are
equalized.

If we consider that in equilibrium the Fermi levels for the semiconductor and metal
must be constant throughout the system, the electron affinity must be constant, and
that the free-space energy level must be continuous, then joining of the materials must
result in bending valence and conduction bands of the semiconductor at the junction,
as is shown in Figure 3.
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Fig. 3 a) Band structure of the Schottky junction; b) charge densities at the junction (the negative component
is the surface electron concentration on the metal); ¢) electric field in the depletioni region

Assuming that the region of the semiconductor where the bands are bent upwards
is completely depleted of conduction electrons (what is known in the literature as
“depletion approximation’), the space charge is due entirely to the uncompensated
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donor ions. If these are uniformly distributed, there will be a uniform space charge in
the depletion region, and the electric field strength will increase linearly from — &, at
the junction (x=0) to 0 at the edge of the depletion region (x=w). The magnitude of
the electrostatic potential will decrease quadratically and the resulting potential
barrier will be parabolic in shape. This is known as a “Schottky barrier” [1, 3]. Its
height @, is given by

Py =y — O+ (E.— Ep)lq=P,,— 1, (1

where y,=®,—(E,— Ep)/q is the electron affinity of the semiconductor.

In most practical metal-semiconductor contacts the ideal situation shown in
Figure 3 is never reached, because there is usually a thin oxide layer, about 1-2 nm
thick, on the surface of the semiconductor. A practical contact is, therefore, more
like that shown at Figure 4. The additional barrier presented by the oxide interfacial
layer is usually so thin that electrons can penetrate it by quantum-mechanical
tunnelling.
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Fig. 4. Detailed energy-band diagram of a metal and n-type semiconductor contact with an interfacial layer.
After: Sze S.M.: Physics of semiconductor devices (2nd ed.), John Wiley and Sons, New York, 1981
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Equation (1) assumes that the surface dipole layers do not change when the metal
and the semiconductor are brought into contact. These surface dipole layers arise
because at the surface of a solid the atoms have neighbors on one side only. This
causes a distortion of the electron cloud belonging to the surface atoms, so that the
centres of the positive and negative charge distributions do not coincide. The surface
state theory [1, 3] predicts that an atom at the surface can either give up its electron,
acting as a donor, or accept another, acting as an acceptor. The surface states are
usually continuously distributed in energy within the forbidden bandgap, and are
characterized by a “neutral level” potential @, (see Figure 4). If we consider that there
is the thin oxide layer between the metal and the semiconductor, then the charge in the
surface states together with its image charge on the surface of the metal will constitute
a dipole layer. This ‘dipole layer will alter the potential difference between the
semiconductor and the metal and eqn. (1) has to be modified to:

Qb = 'Yb(Qm— XS) + (1 - yb)(Eg/q - djo):
where ¥)

E;
i
2]

=8i+q5Ds

and where E, is the bandgap of the semiconductor, 6 the thickness of the oxide layer, ¢;
'its total permittivity, and D, is the energy density of surface states assumed to be
uniformly distributed in energy within the bandgap.

Let us notice that if there are no surface states, D,=0 and y,=1 and eqn. (2) gives
®,=®,,—x,, which is the classical Schottky —Mott approximation of eqn. (1). If the
density of states is very high, y, becomes very small and &, approaches the value
E,—®,. In this case the barrier height is not dependent on the metal work function
q®,,, and is determined by the semiconductor and quality of its surface. This points
out the importance of surface preparation of the semiconductor, €.g. [5—171.

Assuming that surface states influence only the barrier height, and under the
abrupt charge density approximation (depletion approximation), i.e. p~qN,, for
x<w and p~0 for x>w, the width of the depletion region (layer) is given by

1

w=I: 2% oy _p,— VT)]E, 3)

qNDe

where Np, is the donor doping density, ¢, is the total permittivity of the semiconductor,
V, is the so-called diffusion (or build-in) voltage, k is the Boltzman’s constant and T'is
the temperature. The term V,=kT/q (~26 mV at room temperature) arises from the
presence of the transition region (at x=w) where the electron concentration falls from
a value equal to Np, to a value negligible compared with Np,. ¥, is a possible external
voltage which, in general, may be applied to the barrier.

The strength of the electric field in the barrier changes linearly with distance x from
the junction surface

61 =22 00—, @

s
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The diffusion voltage V, differs from the barrier height &, by a quantity V,

Qb = Vd+ Vn (5)
such that qV, is the energy difference between the bottom of the conduction band and
the Fermi level

kT INES

YV =—_F;1 , 6
n q = < 2 Nc ) ( )

where Fy ! is the inverse Fermi function of order 1/2, n is the free-carrier concentration,
and N, is the effective density-of-states in the conduction band [8, 9]. V, depends on
temperature and semiconductor doping and, for example, for GaAs doped to
Np,=3-10"%em ™3V, =75mV at T=300K and decreasesto V,=2mV at T=20K [10].

The space charge due to the ionized donors contained in the depletion layer
(region) per unit area is then

1
Qsc =& l éamax | = qJVDew = [2 qgsNDe( Vd - Vb - T/T)]E - (7)

Because there is no minority carrier storage in a Schottky diode, there is no diffusion
capacitance either. Hence the capacitance of the junction is due only to the charge in

the depletion layer and therefore
1
=is=[“q8sN e }2. @®

6QSC
V| w |20V, =V,— V)

53

The above expression can be written in the form

Cpg Cpo
Cp =7 Pt ’ (9)
B PR

Vi=Vr ®—V,—Vr

where cy, is the barrier capacitance per unit area at zero bias ¥, =0, given by

1

. qesNDe 2
Cbo_l:z(Vd_ VT):I . (10)

When an electron in the semiconductor approaches the metal, a positive charge is
induced on the metal surface. The force of attraction between the metal and the
induced positive charge, so-called “image force”, has the effect of reducing the barrier
height by an amount that depends on the electric field in the semiconductor

A@:[q‘gm“]i. (1)

4re,

The maximum value of the magnitude of the electric field strength occurs at x=~0.
Substituting eqn. (3) and (4) yields the “image-force lowering” of the Schottky barrier
height
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q3Np. 2
A¢=|:§7L-2_8D§;(Vd— Vb_ VT)] .

From eqn. (2) considering eqn. (12), the height of the potential barrier is given by

D, =7,(P— 1) + (A =1 )(E,Jq— D) — 4P (13)

Thus, the height of the potential barrier is dependent on the junction bias voltage.
For forward bias (V,>0) the barrier height is slightly larger, while for reverse bias
(V,<0) slightly smaller than the barrier height at zero bias. Although the barrier
lowering is small (=30 mV for typical GaAs diode), it does have a profound effect on
current transport processes in metal-semiconductor systems, as discussed in next
section.

The theory outlined above is based on many simplifying assumptions. It explains
the formation of the barrier but it can not take into consideration many factors related
to particular technological processes used in manufacturing Schottky diodes. The
barrier height depends on the thickness and composition of the thin insulating layer at
the metal-semiconductor interface, and this is bound to depend on the method of
preparing the surface. As a result, the barrier height is nearly always determined by
defects at the interface and for GaAs is almost independent on the metal. For most
commonly used combinations, such as n-type GaAs and platinum, @, usually is within
0.86—0.94 V, and 0.90 V in case of gold. For n-type silicon-platinum combination the
barrier height is 0.90 V, and 0.80 V when gold is used as the metal [3, 11].

The barrier height is nearly independent of doping of a semiconductor. However,
by introducing a thin layer (~100 A or less) of semiconductor with a controllable
number of dopants on a semiconductor surface (e.g., by ion implantation), the
effective barrier height for a given metal-semiconductor contact can be varied. This
Jayer allows additional control of the electric field strength in the semiconductor
region adjacent to the interface. For example, by increasing the maximum field from
105 V/em to 10° V/cm, the effective barrier height can generally be reduced by 0.2Vin
silicon and over 0.3 V in gallium arsenide.

12)

3. CURRENT-TRANSPORT MECHANISMS

Once the potential barrier has been formed as discussed in Section 1, the
conduction properties of the junction are determined by the transport of carriers
across the barrer. Under forward bias electrons can be transported through
a metal-semiconductor junction by the following mechanisms [1]:

1) emission of electrons from the semiconductor over the top of the barrier into the
metal;

2) quantum-mechanical tunnelling through the barrier;

3) recombination in the space-charge region;

4) recombination in the neutral region (“hole injection’).
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The inverse processes occur under reverse bias.

In most practical Schottky diodes mechanism 1) plays dominant role and
determines the current/voltage characteristic. Such diodes are referred to as “nearly
ideal”. Processes 2), 3) and 4) cause departures from this ideal behaviour. Emission
over the barrier and tunnelling through the barrier, shown schematically in Figure 5,
are the most important processes and should be considered here. Hole injection is fully
negligible for current densities below 10* A/m? and must be considered only in power
rectifiers. Recombination in the depletion region (identical to the recombination
process in a p—n junction) in specific cases can cause small variations in v
characteristics of GaAs diodes working in very low temperatures. These can be
accounted for by introducing small changes in determining an effective temperature of
the junction.

Emission over the Barrier Before electrons can be emitted over the barrier into the
metal, they must first be transported from the interior of the semiconductor to the
interface. Their motion through the depletion region of the semiconductor is governed
by the mechanisms of diffusion and drift in the electric field of the barrier. When they
arrive at the interface their emission into the metal is determined by the rate of transfer
of electrons across the boundary between the metal and the semiconductor. These two
processes are essentially in series and the current is determined predominantly by that
process which sets lower limit to the flow of electrons.

energy
. thermionic emission
-] __._. thermionic-field emission
tunneling
- : EFs
1
- F_____. -
3
Etm ! Tqvb
————— :
i
- 0 W fo x
depletion :
region |
metal epitaxial layer buffer layer
m n n*

Fig. 5. Basic mechanisms of electron transport across a metal-semiconductor barrier at forward bias

The “diffusion theory” developed by Wagner and Schottky and Spenke [1] in the
thirties assumes that current is limited by the diffusion and drift of electrons in the
depletion region, and that the conduction electrons in the semiconductor mmmediately
adjacent to the metal are in thermal equilibrium with those in the metal. For an n-type
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semiconductor the current density J, as predicted by the diffusion theory, can be
found from [1]

Jb T ch _ an W) an(O)
kT'unch‘;exp<kT>dx—exp|: o |m%P| T |- 14)
where N, is the effective density of states in the conduction band, gE, is the energy of

the bottom of the conduction band, p, the electron mobility, w is the width of the
depletion region, and {, is the quasi-Fermi level for electrons defined by

n=Ncexp[_—q%,—_C'Q],

15)

where 7 is the concentration of electrons in the n-type semiconductor.

The current/voltage relationship is completely determined if E, is known as
a function of x, and if the values of £,(0) and {,(w) can be specified for a particular
value of applied bias. If we take the Fermi level in the metal as the zero energy level
then { (w) is equal to the voltage V, applied to the barrier, i.e. {,(w)="V,. The
assumption that the current flow is limited entirely by the processes of drift and
diffusion in the depletion region is equivalent to (,(0)=0. Using the depletion
approximation with a constant donor density Np, we have

Ec(x)=<15,,+qT]iD—e(x2—2wx), (16)

where &, is the barrier height and &, is the permittivity of the semiconductor.
Substitution of E,(x) into eqn. (14) leads to Dawson’s integral which has no analytical
form and must be computed numerically. To obtain analytical J/V reltionship
additional simplifying approximations are necessary — the simplest is to neglect the x?2
term in eqn. (16). This approximation is equivalent to assuming that the electric field
strength & is constant and equal to its maximum value & ,,,, given by eqns (3) and (4)
for x=0, throughout the depletion region. Such assumption is justified only for
q(V,— V,)>4kT, which excludes from consideration large values of forward bias. For
the above conditions, the J/V relationship predicted by the diffusion theory is given by

_ _9%) |, aVe)_

(55 | [ e ()1 |
qV,

Jb=JSD|:eXp<k_]f)_l:|a

where Jgp, is the saturation current density, which is not constant but depends on the
bias voltage because &,,,is voltage dependent.

a7

The “thermionic emission theory” developed by Bethe [3] in the forties in contrast
to diffusion theory, assumes that the current is limited by the actual transfer of
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electrons across the interface between the semiconductor and the metal, and that the
effects of drift and diffusion in the depletion region are negligible (it is equivalent to
assuming an infinite mobility). The above assumptions imply that quasi-Fermi level
for electrons remains flat throughout the depletion region and coincides with the
Fermi level in the bulk semiconductor. Thus, the electron concentration on the
semiconductor side of the boundary is given by

—q(P,— Vb):l

n=N_exp [ T (18)

The flux of these electrons across the interface into the metal is given by kinetic theory
as nv/4, where 7 is the average thermal velocity of electrons in the semiconductor. The
flux in the average direction is independent of V} because, neglecting image-force
lowering, the barrier height @, seen by electrons flowing from the metal remains
unchanged by V. For zero bias (¥, =0) the current from metal to semiconductor just
balances the current from semiconductor to metal. The net current density is the
difference of these two currents and therefore Jj, is given by

_QNF [ —qP, ¥
Jy= 7 exp( o ) [exp(kT —1]. 19

If we consider that A" =4mm’qk?/h? is the Richardson constant corresponding to the
effective mass in the semiconductor m’, then eqn. (19) can be written in the form

o[- Hoo(3)1
J,,—JSTI:eXp ( k’;) 1} .

The “thermionic-emission/diffusion theory™ as a synthesis of the above theories was
proposed by Crowell and Sze [3] in the sixties. Considering the two current limiting
mechanisms to be in series, the theory has allowed the position of the quasi-Fermi level
to be found at the interface which equalizes the current flowing due to each of the
mechanisms. Introducing the concept of a “recombination velocity” v,=v/4 at the top
of the barrier (which occurs within the semiconductor owing to the effect of the image
force), and adapting the reasoning which led to eqn. (17), the thermionic-emission
current is derived as

Jr= qN v exp< kqj? )’{exp <q—i'—'—(]?~)>— 1}, 21

where (,(0) is the position of the quasi-Fermi level at the interface.
Equation (14) can be used to give the current limited by drift and diffusion in the
depletion region as
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Vs 94,(0)
kTu,N, — |- =
J D= W q E .
{ exp ( i T) dx
Because the thermionic-emission current must equal to current determined by drift

and diffusion, £ (0) can be eliminated between eqns. (21) and (22) and finally current
density J,=J;=J, can be written as

22

qN.v, —q®, qVs
J,= : ) _
LA R < KT ) [e"p (kT Lis @3)
where .
| a —a®,\7 __(9E. ot
vd_l:unkTexP< T >{exp<kT>dx:| (24)

is an effective diffusion velocity associated with the transport of electrons from the
edge of the depletion region at w to the potential energy maximum. The integral
in the expression (24) can be expressed in terms of Dawson’s integral. If one
adopts the same approximation as was used in deriving eqn. (17), namely that the
electric field is constant and equal to its maximum value &, given by (4) for x=0
and with (3) (thus excluding large values of forward bias), eqn. (24) siraplifies to
vdzlu‘ngmax'

Crowell and Sze also take into account the effects of optical phonon scattering in
the region between the top of the barrier and the metal, and of the quantum
mechanical reflection of electrons which have sufficient energy to surmount the
barrier. Their combined effect is to replace the Richardson constant 4° with 4™, i.e.
except for high bias, J/V characteristic can be expressed as

J,,=[A"‘T2 exp (—%)} . |:exp <%,—b> — 1]

(25)
qV,
J,,=Js[exp (k—J’,’>— 1],
with modified Richardson constant in the form
o Soly4 6

v,’
1+fpf;1v—
d

where f, is the probability of an electron reaching the metal without being scattered by
an optical phonon after having passed the top of the barrier, and f is the average
transmission coefficient. At room temperature for high mobility semiconductors
doped to 1016— 107 cm ~ 3 and in the electric field strength range 10*—2-10° V/cm, A"
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remains essentially at a constant value which, as calculated in [3], is about 96
Acm 2K "2 for silicon and 4.4 Acm ~2K "2 for GaAs.

Although the above ideas about phonon scattering and quantum-mechanical
reflection are qualitatively correct, it is not clear how reliable they may be
quantitatively and one must depend on experiments. Except for high bias, the value of
A"=96 Acm 2K "2 for silicon is confirmed experimentally to be accurate to within
2%. For gallium arsenide the commonly accepted value is from 8.2 Acm~2K ~2 {10,
12] to 8.6 Acm 2K ™2 [13]. The low value of the modified Richardson constant for
GaAs implies that the knee of the J/V characteristic occurs at higher applied voltages
for GaAs diodes.

In conclusion, it should be stated that there are good theoretical reasons,
confirmed experimentally, for believing that in Schottky diodes made from fairly
high-mobility semiconductors (as Si or GaAs) the forward current at room tem-
perature is limited by thermionic emission and eqn. (25) well describes J/V relationship
that the forward bias is not too large.

Tunnelling through the Barrier 1In a heavily doped semiconductor and/or opera-
tion at low temperatures the current flowing through the junction can be influenced or
even determined by quantum mechanical tunnelling of electrons through the barrier.
At low temperature and high donor density the potential barrier may be so thin that
electrons with energies close to the Fermi energy in the semiconductor can easily
tunnel through the barrier. This is known as field emission. If the temperature is raised
electrons are excited to higher energies and thus they see thinner and lower barrier.
The probability of tunnelling through the barrier increases very rapidly. On the other
hand, the number of electrons having a particular energy decreases very rapidly with
increasing energy. As a result, the current is stabilized at a certain value (which
depends on temperature). This is known as thermionic-field emission. Further increase
of temperature leads eventually to a point at which virtually all of the electrons have
enough energy to go over the top of the barrier. The tunnelling is now negligible and so
pure thermionic emission determines the current.

From the theory of field and thermionic-field emission developed by Padovani and
Straton and by Crowell and Rideout [1, 3] in the sixties, it follows that field emission
occurs only in degenerate semiconductors, and because of the very small effective
mass, it shows up at lower concentrations in gallium arsenide than in most other
semiconductors. For example, in GaAs doped to N~ 1017 cm ™3 it shows up at kT~ 2
meV [1, 6, 8, 14]. In silicon diodes tunnelling may be neglected in most practical cases.

Except for very low values of V, the forward current-voltage relationship
is given by [1]

V,
Jy=Jsexp (ﬁ) ; @7)

0

qF
where E,=Ecoth (k—;f’> (28
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1
N 1
and E (N—”>2 29)

0 4n\m'e,

Here m"=m,m, is the effective mass of electrons in the n-type semiconductor, &,=¢¢,
its permittivity and h is the Planck’s constant. The pre-exponential term Jg is
a complicated function of the temperature, barrier height and semiconductor
parameters.

At low temperatures (kT/qEq,< 1), E,~ E,, (field emission), and so the slope of
the graph of InJ, against V, is independent of temperature. At high temperatures
(kT/qE,> 1), E, approaches the value kT/q, which corresponds to pure thermionic
emission. For temperatures such that k7'~ qE,,, thermonic-field emission occurs and
the slope of the InJ; against ¥, curve can be written as q/nkT, where
n=qE/kT=(qE/kT) coth(qEy/kT). Precise theoretical determination of the tem-
perature ranges at which particular emission mechanisms dominate is rather very
complicated, but they can be found experimentally by measuring the slope of the
InJ,(V,) curve as a function of temperature. From such measurements it comes out
that in Schottky diodes made from n-type GaAs doped to N,=~2-10"7 cm™? the
tunnelling of electrons may be neglected (i.e. pure thermionic emission dominates) at
temperatures above 100 K [8, 10, 24]. Lowering the doping to N,~10*°cm ™3 lowers
this temperature to below 30 K.

4. GENERALIZED IV RELATIONSHIP

Formal similarity of J/V relationship in case of pure thermionic emission (eqn. 23),
and in case of field and thermionic-field emission (eqn. 25), induces us to write the J/V
relationship in a generalized form which would be describing the junction at any
temperature range and for various semiconductor doping.

Let us introduce the concept of an “ideality factor” n of the junction, defined such
that =1 for pure thermionic emission, and its increase would be due to any deviation
from this ideal model

—9q 7
T=%T a(ndy)”

(30)

With the above definition I/V characteristic of the junction in which current flows due
to pure thermionic emission, for I, > Is may be expressed in the form

"N —qP, qVs » Ve— @y
= 2 =8S4"T? —_— 31
I,=SA"T exp< kT >exp (nkT) exp< 7 3D

where S is the area of the junction and

V0=§11T= 8,617-10754yT  [V] (32)
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is the “slope parameter” of the I/V characteristic. Small variations of % from 1 come
from image-force lowering of the barrier and other minor effects. Let us point out that
for pure thermionic emission, ¥V is not dependent on the junction current and its value
decreases linearly with decreasing temperature [8, 15].

Deviations from the above model are caused primarily by tunnelling of electrons
through the barrier. In general it can be written

qE
Vo=E, Eoocoth< kT> (33)
and
q qE,
n= kTEOOcoth< kT)’ (34)

where E, is given by eqn. (29).
For pure thermionic emission, i.e. high temperature and/or low semiconductor doping,
coth (qQE,/kT)—kT/qE,, and n=1 and V,=kT/q depends linearly on temperature.
For field emission, i.e low temperature and/or high semiconductor doping, coth
(QE/kT)—1 and n=qEy/kT and V =E, is not dependent on temperature.

Aunother generalization of I/V relationship comes from the concept of an “effective
Junction temperature” @ which may be different from physical temperature T of the
junction [10, 16, 24]

ql, d

b

For pure thermonic emission and I, > I the 1/V characteristic is thus given by

. q(V, )
I,=S4 92ex[ '1’(9 ”]. (36)

In order to preserve the form of the above characteristic it is necessary to relate 6 to
particular carrier-transport mechanism. So we have
for pure thermionic emission

0=0,=nT (7
for field emission
1
qh NDe 2
0=0r 4k <asm‘) (38)

and for thermionic-field emission

0
0= 07p= 0y coth <—1—€) . (39)
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In the above model field emission shows up as an increase of the effective temperature
above the junction physical temperature which prevents the electron gas from being
“cooled” below 0, temperature. The only way to lower 8y is lowering the semiconduc-
tor doping.

Let us notice that

Hzﬂgz

. nT (40)

and the two models are equivalent. Which one is used depends on an ease and
convenience of interpreting the tunnelling of electrons through the potential barrier,
either as a change in the I/V characteristic slope caused by the increase of ideality
factor #, or as an increase of the effective temperature which makes it impossible to
cool the electrons below 0 temperature.

5. HIGH BIAS CONDITIONS

Increasing the operating frequency of the diode requires us to reduce junction
capacitance, i.e. to reduce the junction area. Small area in most practical cases means
higher current densities, and the instant value of the current density may be high
enough to cause the depletion layer almost to vanish. For example, in diodes with
junction diameters d= 1 ym used at higher millimeter waves, this occurs for a value of
current ~4 mA at room temperature and as low as ~1.5 mA at cryogenic
temperatures.

The commonly accepted current/voltage relationship, eqn. (25), predicts that
log | J, | varies linearly with V; in the high forward direction, with a slope of
q/mkT=1/4V . This expectation together with capacitance/voltage dependence of
eqn. (9) lead to many confusions among engineers and researchers. Indeed, simplest
inspection of eqn. (25) and eqn. (9) shows that things go disastrously wrong as V3
approaches V; the model fails to reflect the intuitive and reasonable expectation that
there should be no voltage drop at a nonexistent barrier (i.e. junction resistance should
go to zero), and that the capacitance of the barrier should not increase to infinity when
the applied forward voltage is large enough to make the barrier vanish. (In fact, (7)
predicts that Qgc vanishes at V=V, —Vy but not at V= Vo).

To avoid discrepancies between calculated and measured junction behaviour some
authors were forced to make nonphysical assumption, such as assuming that the
diffusion voltage V, equals the barrier height @, or neglecting V,=kT/q term in eqn.
(9). Assuming a noncontinuous junction model, i.e. that at ¥, >V, the junction is
replaced by the zero capacitance and resistance, does not solve the problem either.
Another approach is the numerical modelling of the junction, for example [17]. This
approach is difficult to implement in a general computer program used to analyze
microwave circuits with diodes. It also loses ease of physical interpretation and
intuitive control over diode and circuit modelling. In these respects the analytical
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model has a great advantage and has been always appreciated by engineers and
researchers. Some solution to the problem might be achieved by reexamining the
approximatinos made in the derivations of eqns. (9) and (25), as was suggested in [18].

Let us clearly state what is meant by a “flat-band” condition. The flat-band
condition is defined as the case where the forward voltage applied to the junction is
large enough to shrink the depletion region length to zero [9]. At this point the
potential barrier from the semiconductor to the metal is reduced to zero and the
conduction band is gradient free (or flat) provided that the electric field in the
undepleted epitaxial layer is neglected. The flat-band voltage Vb is thus defined as

Vi=®,—V,=V,. @41)

The electric field in the barrier is one of major factors which determine the
properties of the junction. Unless the barrier height is so large that the surface is
strongly p-type, the maximum value of the strength of electric field in the barrier is
given by [1]

2 — -V,
E% = qivbe [( Vyq—Vy—V)+ Vyexp (#):’ ; “42)
T

s

let us notice that if q(V,— V) >3kT, i.e. the difference between the bias voltage and
the flat-band voltage is greater than 3V, =3kT/q~80 mV at room temperature, eqn.
(42) reduces to &2, =(2qNp/e)(V;— V,— V) which is the form of eqn. (4) used in
deriving C/V and I/V relationships for small and medium bias conditions.

It is important to realize that in this more exact theory the depletion region does
not have a precisely defined width, since the bottom of the conduction band
approaches its position in the bulk of the semiconductor asymptotically. Making use
of the relationship | &,,, | =qNpw/e,= Q. /¢, the effective width of the depletion
region can be given by

- 1 1
2e. \2 —(V,—V, F
w=<qN;e) {Vd— Ve— VT[I —exp (h( ;/T ”)>}} “43)

and eqn. (7) can be replaced by a more general form of

1
1 V=" 2
Ou=¢, | & | =(2qe,N. De)i{ Vi—Vy— VT[I —exp <¥)]} . 44
T
Then the expression for the depletion layer capacitance is derived as

1—exp <——_‘ (V;— Vb))

T

— (qssNDe)_;
2 {Vd—Vb—-VT[I—exp<_—(Vf-_—E’2)j|}%

Vr

— aQSC
~|ov,

“453)

Cp

which can be written in the form corresponding to eqn. (9)
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1—exp <7_ (VI”/_ Vo) )
T

Cp = cbo I:l _ Vb N VT o _ (Vd_ Vb) %5
ViV, V=V, P\ p,

where ¢, is the zero bias junction (barrier) capacitance per unit area and, as before, is
given by eqn. (10). If V,— V.~V is assumed (i.e., the term V. =kT/q is neglected) the
above expression corresponds to expression given in [18].

More precise description of the depletion layer also calls for reexamining
derivations of eqns. (17) and (25) in search for analytical expression which would
extend J/V relationship for bias close to the flat-band condition. A better ap-
proximation of the solution of equation (14) was given in [19] after original derivations
of Mott and Schottky. Using our notation this more general current/voltage
relationship may be written as

exp <_nII//b )—1
J,=J, T
»=s <—2(Vd— Vb>>’ 7
I—exp| —F——
T

where Jy(V,)ocw(V,) slowly decreases when ¥, increases. Assuming Js=const(Vy)
eqn. (47) for J,>J5 and small values # may be written in a more convenient form
similar to that in [18]

(46)

1

2sinh <——( Vaz Vb))
nVr

Jb=Jfb (48)

where Jy=Js exp [V,/(Vp)]. An analytic approximation of the diode characteristic
which is in even better agreement with exact numerical solution resulting from the
Dowson integral is given in [20]. In that approximation the denominator in eqn. 47)is
replaced by its square root. The barrier incremental resistance is now

1 nVr V=V '
- 1Ty AMLINRE L I 49
BT ARNAS anh( 7z @)

Comparison between the “classical” model of the metal-semiconductor junction
and the model which extends to voltages close to the flat-band condition is given at
Figures 6 and 7. Examining these figures and equations (46), (47) and (49), it is seen
that for bias voltages such that the difference between the bias and the flat-band
voltage is greater than 3k7/q, the extended model reduces to the classical one. When
the forward bias voltage would approach the flat-band voltage V,=®;— V,, the
depletion layer would disappear, the space-charge would reduce to zero and the
incremental capacitance of the junction would be limited. At the same voltage, the
junction resistance would decrease to zero and the current flow would be determined
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by the drift and diffusion of electrons through the semiconductor. The limited value of
the current (i.e. J, <o0) causes that the limiting case V,= V; can never be reached.
The presented analytical model is easy to implement in a computer program used
for analysis of microwave circuits with diodes. It is often sufficient to replace old
expressions such as that of (9) and (25) with the new ones. This allows more practical
and realistic cases of diode operation, preserving clear physical interpretation of

junction behaviour.
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Fig. 6. Comparison between extended and classical models of a metal-semiconductor barrier at high
forward bias — barrier current and incremental resistance. Parameters for 300 K (30 K) are: [,=1.0-107%7
A (5.6-107%° A), n=1.11 (3.86), C,,=1.5 {F (1.5 {F) and &,=1.04 eV (1.07 eV)

6. REVERSE CHARACTERISTICS

According to the thermionic-emission/diffusion theory, the reverse bias current

density of a Schottky diode should

saturate,

eqn. (25),

at the value

J,=A"T%xp[(—q®P,)/(kT)]. There are several causes of departure from this beha-

viour.
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Fig. 7. Comparison between extended and classical models of a metal-semiconductor barrier at high
forward bias — space-charge and incremental barrier capacitance. Parameters for 300 K (30 K) are:
[=10-10"17 A (5.6-107%° A), n=1.11 (3.86), C,,=1.5fF (1.5 fF) and &,=1.04 eV (1.07 V)

One of them is the dependence of barrier height @, on the electric field strength & in
the barrier. Because | &, | increases with reverse bias voltage, it follows that &,
decreases with increasing | V; | (V, is negative at reverse bias). Thus the current does
not saturate, but increases proportionally to expl(q4®,)/(kT)], where AP, is the
Jowering of the barrier due to the field. 4 &, resulting from the image-force effect (12)is
too small to explain the barrier height lowering usually occurring in practical diodes.
It is supposed that such additional barrier lowering is due to the presence of an
interfacial layer, or to interdiffusion of the metal and semiconductor which can
produce an effect equivalent to an interfacial layer.

Another cause for lack of reverse current saturation is the tunnelling through the
barrier. Tunnelling becomes significant at lower doping, and at higher temperatures in
the reverse direction than in the forward direction. This is because even at moderately
high reverse bias the potential barrier becomes thin enough for electrons in the metal
to tunnel into the semiconductor at energies below the top of the barrier. Tunnelling is
one of the most common causes of “soft” reverse characteristics. It is particularly
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important near to the edge of the junction, because the distortion of the field can cause
a big increase in field strength. Edge effects are minimized by proper surface
preparation, shape of the anode or by using diffused p-type guard rings [5, 7,21 —23].

The next cause for unsaturated reverse current is the generation of electron-hole
pairs in the depletion region. Generation current is most important in high barriers
and in low-lifetime materials like gallium arsenide. It is more pronounced at low
temperatures than at high, because of lower activation energy than the thermionic
emission. It is a common cause of lack of saturation of the reverse current in GaAs
Schottky diodes.

Most practical junctions are made from epitaxial semiconductor material with
a lightly doped layer of thickness ¢,. Such a layered structure allows the use of a highly
doped substrate to minimize resistive loses, while forming the junction on the layer
doped to lower concentration optimizing junction performance. The width of the
depletion layer increases with increasing the reverse bias voltage | V, | . The voltage
for which the depletion layer thickness w, eqn. (43), becomes equal to the epitaxial
layer thickness 7, is called the “punchthrough voltage” V,[2]. The junction capacitance
remains almost constant above this voltage with a relatively small decrease with
increasing voltage because the electric field penetrates a small distance into the heavily
doped substrate. At sufficiently high reverse bias the electric field in the junction
becomes large enough to generate avalanche multiplication, because of secondary and
higher order ionization of holes and electrons from injected or thermally generated
carriers. The ionization rates depend not only on the electric field but also on the
junction temperature and the orientation of the crystal. The “breakdown voltage”
Vi under the condition of punchthrough is nearly independent of the donor
concentration because the field intensity is mainly determined by the thickness of the
epitaxial layer and the applied voltage. The breakdown voltage is thus determined in
this case by the thickness of the epitaxial layer; e.g. for GaAs ¢,~0.1 um is sufficient to
obtain a breakdown voltage of approximately 6 V while ¢#,~1 um and low doping
yield | V,, | =30 V [2].

The junction behaviour at reverse voltages close to the breakdown voltage, V;,, is
well modeled by a power-law dependence of the breakdown current on voltage. If we
adopt a definition, commonly accepted in experimental determination, namely
breakdown voltage as a voltage yielding a reverse current of 10 yA, then breakdown
current I, in pA expressed as

L(Vp)=10-(1+Vy—Vp)f  for V,<(1+Vy,), (50)

where exponent E is usually 10, provides ver good fit to experimental data in a wide
variety of cases.

Comparing silicon and gallium arsenide Schottky diodes, it should be noted that
owing to lower carrier mobility, silicon diodes require an extremely thin epitaxial layer
for low resistive losses (series resistance). Therefore they might have lower breakdown
voltages, and might be more easily damaged by electrostatic discharge or excessive RF
power, and might generate noise due to avalanching on negative peaks of the RF
signal cycle [2, 4].
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7. DIODE SERIES IMPEDANCE

Practical diodes are fabricated by growing a thin lightly doped epitaxial layer on
a low resistivity heavily doped substrate (buffer layer). The epilayer is used for the
junction as is shown in Figure 1. A high quality ohmic contact (cathode) is made by
metalizing surfaces of the substrate.

The series impedance consists of all impedances between the edge of the depletion
region and the ohmic contact metalization. It is typically composed of three
components: the impedance of the undepleted epitaxial layer, the impedance of the
substrate and the ohmic contact impedance. Typically the ohmic contact impedance is
quite small, both at dc and at operational frequencies [25], and can therefore be
neglected.

Epitaxial layer impedance The greatest part of the series impedance is the impedance of
the undepleted epitaxial layer under the junction. In varactor diodes the epilayer is
normally made thick enough (see Figure 1.b) to contain the depletion region at high
reverse barrier voltages. The optimum situation is when the entire epitaxial layer is just
depleted at the onset of reverse breakdown [26 —28]. A thicker epitaxial layer would
increase the series resistance without any increase in breakdown voltage (which
increases with reducing doping of the epilayer). A relatively thick epitaxial layer
results in thick undepleted high-resistance epitaxial material under the barrier at bias
voltages close to zero, but a thinner epitaxial layer would degrade the capacitance
modulation (C, is almost constant when the epilayer is punched through). In varactor
applications barrier capacitance variation is crucial and may not be sacrificed to
obtain lower series resistance.

In diodes designated to be used as varistors epitaxial layer may be thinner (see
Figure 1.a) because it is nonlinear resistance that is used in frequency conversion
rather than nonlinear capacitance. In this case the capacitance may be kept constant at
reverse voltages. Too thick epitaxial layer in a varistor would add series resistance
without any benefit; a very thick layer can also lead to excess noise because of
intervalley scattering effects. Typically, an epitaxial layer thickness equal to the
zero-bias depletion depth in the epitaxial material is used in varistor diodes [29—31]
but even thinner layers are sometimes preferred [6, 21]. This ensures that the depletion
region extends into the heavily doped semiconductor under reverse or even small
forward bias.

Using a planar junction model, i.e. assuming that the diode diameter is much
larger than the epilayer thickness, the epilayer series impedance at low frequency can
be approximated as [6, 32]

Vo _ 6V
So-eo Sq.ueoNDe ’

where ¢,=wy, —w is the distance between the junction’s edge w, and the edge of the
depleted region w, S is the area of the junction, G o= QHeoNp. is the epilayer low-field

Rsu( Vb) = (5 1)
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conductivity, i, is the mobility in the layer and N pe 18 donor concentration in the
epilayer. Because of voltage dependence of t,, resistance R, is also voltage-dependent.
t, can be determined if the depletion region width w is known. For voltages lower than
Vi —3Vr, considering eqn. (3) and derivations in [33], w can be expressed as

2¢, 1
v VYoV f for V,>V,

w= (52)
2% e Vy—vp+(1-22) 2 s
QN 4 E )+ N, Zlz for V<V,

where
Np.t}
V= Vp—2 53)

b

is the punchthrough voltage at which the depletion region thickness w becomes equal
to the epitaxial layer thickness ¢, and V,.=kT/q.

Making use of eqn. (52), the junction series resistance for low junction current density
and wy,>f, can be written as

_1 {pbo(wbr—“ te)+ peo(te_ W) for w < te (54)

08 | Poo(Wer — W) for w>1,

where wy, denotes the edge of the junction (i.e., the depletion region width at the
breakdown voltage V3, [34]), and p.o=1/0., and py,=1/0y, are resistives of epitaxial
and buffer layers for low electrical field strength.

Carrier velocity saturation at high fields (i.e., at high current densities resulting
from high bias and/or RF power applied to the diode) causes increase in the resistance
of the undepleted epitaxial material [12, 35]. This increase was modeled in [35] by
a dependence of the form

Ro(l))= Reue(1+alf) (55

with the parameter “a’ chosen empirically. Nonlinear series resistance R,(/;) explains
increase of the series resistance, and thus decrease of the multiplier efficiency, with
increase of the RF power.

Because of non-zero effective mass, carriers exhibit inertia effects which may be
modeled by an inductance expressed as

-Rsu( Vb) .

Lo(Vy)=""
s,eff

(56)

In an epitaxial diode, electrons enter the epilayer from the substrate with
randomized net momentum. They are then accelerated by the electric field toward the
anode where they are either emitted through the potential barrier of reflected back
toward the substrate. On average, each electron emitted is replaced by a thermalized
electron from the substrate. This is equivalent to a “quasi-scattering” event that tends
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to randomize the net momentum of the electron distribution, thus modifying classical
scattering mechanism in bulk semiconductors. The mean time between qua-
si-scattering events is approximated by the transit-time of the electrons through the
epilayer. Resulting effective scattering frequency can be approximated by [36]

V
ws,effzﬁ—i-—d, (57)

€0 te
where m” is the effective carrier mass and v, is the mean drift velocity of electrons. The
epilayer’s scattering frequency is actually a function of transit time, which can be
decreased by ballistic transport effects [37 —39].
Another effect which should be considered when analyzing current flow n
undepleted epilayer is the displacement current, which can be accounted for by
introducing capacitance shunting the series connected R, and Ly,

&S
s
CalV) =5 (58)
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Fig. 8. Comparison of the undepleted epilayer relative impedance Z_/R_,=Re{z} + Am{z_} with the '
model consisting of seties connected voltage-dependent resistance R_(V}) and voltage-dependent inductan-

ce L, (Vy)
N,,=2-10"7 cm™3 Jonss=131THz
v,;=2-105 m/s f,=5.00 THz
T=300 K f;=19.0 THz

At relatively “low” frequencies (below ~1THz) and small drive powers, reactance of
C.(V,) is much larger then the resistance R.(V). Most of the RF current will flow
through the resistance and the effect of displacement current will be negligible.
Therefore, at lower frequencies, series junction impedance may be modeled by
voltage-dependent resistance and voltage-dependent inductance, as it is shown in Figure
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8. However, if frequency and/or drive level increase the situation is different.
According to eqn. (55) the resistance R,, increases with the RF drive, and C,, shunts
larger fraction of the current. Increasing frequency also makes the current divider
worse because of decreasing capacitive reactance. In addition, a plasma resonanse
between the carrier inertia (inductive) and dielectric relaxation (capacitive) occurs at
very high frequency seriously degrading performance of the junction. Eventually the
situation would be reached when junction behaves like series connection of barrier and
undepleted epilayer capacitances shunting barrier and epilayer resistances. The net
capacitance would go down and become constant. As a result, the device would
become useless above the plasma frequency [36, 40]. F ortunately plasma resonanse in
the epilayer occurs at approximately 3 to 5 THz (see F igure 9.a), and can be even
increased by increasing doping density of the epilayer [29, 31, 41].

Substrate impedance The mathematical analysis of the spreading impedance of
a Schottky diode which recognized the importance of the skin effect was presented in [42].
Electron inertia and dielectric effects were first considered in analysis given in [43, 44).
Extended analysis of [33] resulted in a series approximation of the substrate spreading
impedance that considers these effects and is highly accurate at frequencies up to the
terahertz range. The above analyses assume a simplified diode structure with uniform
conductivity in the ssmiconductor substrate material and ideal ohmic contact surrounding
the diode chip. Accurate analytic solution can not be readily obtained for more realistic
and complicated configurations and computer simulations based on finite element
analysis are required to obtain results for particular diode configurations [6,45—47]. The
qualitative description of the effects occurring in the substrate may be based on analytical
expressions and be supported by conclusions drawn from computer simulations.
The dc resistance of the substrate (buffer layer) is given by [42]

1 1
" 2do bo B 2dquyoNps

where d is the anode diameter, p,, is the electron mobility in the substrtate doped to
Npy and oy, is the conductivity of the buffer layer (substrate). Ry, is often called the
spreading resistance, because the majority of the resistance occurs near the surface of
the substrate adjacent to the epilayer. Current is confined here to a small area and
spreads across a larger area as it moves further into the substrate.

The dc series resistance does not represent an accurate picture of the substrate
because several important effects cause the substrate impedance to increase with
frequency. Most important is the skin effect which constrains the high-frequency
current to flow along the surface of the substrate, greatly reducing the cross-sectional
area. This not only increases the real pat of the series impedance, but also causes
a substantial inductive component. For large substrates Zg, is given by

1 _(26\, 1+ [2b
_ 1 [2b (22 60
Zsb Zspr + Zskln TCO'bodtan < d > * 27[0-17053 " ( d ) ’ ( )

R, (59)
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where ¢, is the skin depth in the substrate given by

2 \2
5s=< >5, (61)
WL Opg

b is the distance from the anode to the ohmic contact along the chip surface and p, is
the permeability of the semiconductor. The first term in (60) is due to the substrate
material near the epilayer and for b > dreduces to (59). The second term vanishes at dc
and is due to the skin effect which forces the current to flow along the substrate
surface.

While the skin effect causes a steady increase in impedance with frequency, the
plasma resonance causes a sharp rise in substrate impedance near the plasma
frequency and then reduction of the impedance at higher frequencies. In bulk material
charge carrier inertia causes a delay in the response of the electron velocity
distribution to a change in the direction of the electric field. Carrier inertia becomes
important when the frequency of the field approaches the mean scattering frequency
(the reciprocal of the mean scattering time). At lower frequencies the carrier inertia will
be dissipated quickly by random scattering. However, as the frequency increases
toward the scattering frequency the scattering rate will be too low to dissipate the
inertia and inductive effects will be seen in the device’s characteristics. The mean
scattering frequency is approximated by

q

0 N——.
m Hyg

s

(62)

The current flowing through the substrate (which is not perfect conductor) is
composed of conductive and displacement components. As frequency is increased the
displacement component becomes more pronounced and above dielectric relaxation
frequency dominates over conductive component. The dielectric relaxation frequency
is given by

w,,z%’. (63)
s

A resonance between the carrier inertia and dielectric relaxation occurs at the
plasma resonance frequency

wp=(wswd)i=< 9% >§=(qu "")3. (64)

» *
M fpobs mgg

Considering the plasma resonance yields the substrate impedance
Zg(0)= Z (@) + Zgyin(w) approximated by the expressions

1 2b 1 w |1
- i (il | [ 65
Zapr(®) nopod tan ( d > [1 +jw/wg) + a)d:| ©3)

and
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Fig. 9. Plasma resonance effect in a) epitaxial layer and b) substrate of a Schottky diode
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Plasma resonance is dependent on doping density, eqn. (64), and because of much
higher substrate it occurs in the substrate at much higher frequency than in the
epitaxial layer. State-of-the-art diodes have substrate doping density equal to 51018
cm 3 or greater and plasma resonanse frequency is higher than 18 THz. Therefore the
effect of plasma resonance in the bulk of substrate semiconductor may be neglected in
diodes operating at frequencies below few THz. However, the skin effect may not be
neglected for operating frequencies above ~50 GHz (see Figure 10). At short



TOM 41—1995 Semiconductor m—n—n"* diodes. .. 231

40 T 1 T T T T
L b) ‘I : |Zsu+ Zspr+ zskin .
1
] oo Fm SR e
i ‘ ' .
L : :
W= — === = R~ ST 5T
9:, } Izsu+ Zspr+ Zskln
| ! | Z+2Z !
e e i g ECN - N gl
g 10— T |
g : 7 g Zes 1
g L 1 1 1 1 1
¢] 1 2 3 4

frequency (THz)

Fig. 10. Frequency dependence of the series impedance Z,=2_+Z  +Z of a Schottky diode

spr skin
N,,=210" cm™> a=2 ym
N, =510 cm™3 b=250um
£, =0.1 ym T=300 K

millimeter waves the skin effect could increase the series resistance by as much as
a factor of two.

It is difficult to theoretically estimate spreading resistance and skin effect
impedance because they are strongly dependent on diode structure. In some cases
computer simulations are necessary. But general suggestions can be drawn on how to
reduce the parasitic series impedance of the diode. Series resistance is inversely
proportional to the junction area and in many cases limits the useful diode size to 1.0
to 2.0 um (except at THz frequencies where anode diameter ~0.5 ym is required). The
substrate must be as heavily doped as possible to reduce its resistivity and avoid
plasma resonance. A typical dot-matrix diode chip structure has a long path for
current flowing due to skin effect along the upper surface and sides of the substrate.
This can be minimized in several ways. In notch-front diodes [2, 48] sides of diode
chips are metalized. Because of metalized sides the chip can be mounted on its side in
microstrip or suspended-substrate stripline circuits creating a very short path between
the epilayer and the mounting surface. A step further is the metalization deposited also
on the upper surface of the n* substrate to within 10 to 20 ym of the junction
periphery [49]. A similar technique is used in planar Schottky diodes optimized for
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operation in short millimeter-wave range [25, 27, 28, 30, 50]. The use of extra thin
substrate in a membrane form [46] also greatly reduces current path thus reducing
substrate series resistance. Another way to reduce edge effects which increase series
resistance is to use a diode anode having a large periphery relative to its area (i.e.,
having shape other than a circle) [2, 6, 23, 45]. Such diodes are more difficult to
fabricate and whisker while their RF performance is not significantly better than that
of more conventional diodes.

In conclusion it should be stated that the impedance of the substrate is usually
smaller and less significant than the impedance of the undepleted epitaxial material.
Substrate impedance is not dependent on barrier voltage and therefore it is
a reasonable and justified common practice to include this impedance in the linear
part of a circuit when analyzing frequency converting circuits.

8. DIODE NOISE

All currents and voltages in the dc biased junction of a diode are in fact random
stochastic signals of the form

x()=x,+ x,(1), 67

where x, is the average value (constant component) of the signal and x,(¢) is its noise
component having zero average value. Although noise is a time-domain process it can
be represented also in frequency domain. Frequency description of the noise is very
convenient and highly desirable in circuit analysis.

J
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Fig. 11. Pseudosinusoidal narrow-band noise component dx(¢) and its power 3P, resulting from filtering
nois process x(f) characterized by self-power spectral density S, (f). (plots are not to scale)

Filtering the noise signal x,(f) through an ideal band-pass filter of the band (f,
[+ 6f) yields pseudosinusoidal narrow-band noise
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5x(f) =+/2 Re{ 56X/, (68)

where 6X = | 6X | ¢/ is the complex root-mean-square (r.m.s) value with random
magnitude and random phase. Power of this signal (mean-square value) is equal to the
average value of the square of magnitude of the complex r.m.s. value

0P =< | 6X | 2> ={8X6X. (69)
Function

L SP(fOf) . (5X6X
S)=lm =

is called self-power spectral density of the signal. Signal power spectral density (power
per unit bandwidth) S.(f) is the basic and fundamental way for describing noise signals
in the frequency domain. Random complex r.m.s. values are very convenient in the
analysis of linear noisy circuits because they are governed by the same rules as
sinusoidal signals in the steady-state analysis of linear circuits.

Available power spectral density of a voltage noise source is equal to

Sug(f)
4Re{Z (N}’

(70)

Salf) = (M)

where Z(f) is the source internal impedance and v (?) is its open-circuit voltage
described by self-power spectral density S,,(f). Available power of this source in
frequency band (f, f+9f) is thus

Su(NOf _ {8V, 0Vy

OP,, =S 6f= = 72
Pav=Sawdf 4Re{Z (f)} 4Re{Z,(f)} (72)
And for current noise source (Y ,(f), i,(f) similar form is
{SLOLY
Py, =—m 99 73
* 4Re{Y, ()} (73)

At low current levels, noise engendered in Schottky diodes is caused by
fluctuations of the number of electrons crossing the barrier (the shot noise) and their
velocity fluctuations (the diffusion or thermal noise).

Thermal noise is present in any power-dissipative medium having a temperature
above absolute zero. It arises from continual random motion of thermally agitated
electrons which impact on molecules of the lattice. Hance, in thermal equilibrium,
there is a cloud of chaotically moving (,,velocity” fluctuations) electric charges. Since
charage in motion constitutes an electric current, there must appear some electrical
signal across the terminals of a device. Available power spectral density (i. e., power
per unit bandwidth) of this thermal noise signal is dependent both on temperature and
frequency [52}: o
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1 -1
Su(=hf-1 =

aN=b/ [f xp(BIET) 1] 7
where h is the Planck’s constant and k is the Boltzmann’s constant. If we assume that
(h/)/(kT)<1 then the above expression reduces to

Su(f) =kT=const(y), (75

which means that spectral power density of the thermal noise does not depend on
frequency (“white” noise) for frequencies below a few THz and temperatures above
cryogenic conditions. The above assumption not always is acceptable. If we substitute
k and h constants then the white noise condition becomes fJ7<2.08- 1010 s~ 1K ~1
which for room temperature (I'=290 K) limits considerations to f<6 THz or,
equivalently, at frequency of 1 THz to temperatures T>48 K. Therefore, even though
the quantum correction might be small, its omission must be justified carefully.
Auvailable thermal noise power is given by

5 Py=SulOf~kTSf (76)

which leads to the equivalent noise source of the thermal noise generated in the diode’s
serises resistance Re{Z} in incremental bandwidth Jf expressed as

(SE40E> =4kTRe{Z,}5f. : an

The fact that the temperature at which a noise process occurs defines its available
power spectral density leads to the noise temperature. The noise temperature of
a single-port device is defined as the temperature at which available thermal-noise
power is equal to the amount of available noise power from the output of the device

S,
T,=—". 78
=7 (78)

If S, is 4-1072 WHz !, then T,=290 K, which is the temperature adopted as
a standard reference condition. Note that the noise temperature is in general
a function of frequency.

Recalling eqn. (7.75), from the definiton (7.78) the noise temperature of a thermal
noise is simply Ty="T.

The shot noise arises from the fluctuations of the number of electrons crossing the
potential barrier of the junction. The current consists of a series of random pulses
(“‘shots’’) that occur as each electron crosses the barrier. The averge number of such
pulses in every second is constant and proportional to the dc current. But the
instantaneous current vary with time and the resulting fluctuations are a noise process.
Its mean-squared magnitude current observed in §f bandwidth is proportional to the
dc current

(Iudl> =2q1,0f , (79)
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where I, is the sum of the magniutudes of the forward I, + s and reverse [ currents in
the barrier. This expression assumes that the transit-time effects are negligible in the
frequency range of interest.

Current pulse caused by a single electron is very short which results in a very broad
spectrum. Therefore spectral density of the shot-noise available power is not
dependent on frequency. Considering barrier incremental resistance R, given by 49)
and V, > 3nV, available power spectral density of the shot noise can be expressed as

Ssh 2quq _ an VT tanh [( Vd B Vb):l (80)

TAR;T 2 nVr

and because ¥, =kT/q then from the definition (78) the noise temperature of the shot
noise generated in the barrier is

Tsh = —i— tanh l: 1 VT

which for bias voltage ¥, lower than V,— 35V reduces to a classical model, e.g. [53],
and the shot-noise temperature can be written as -

1 1
Tsh—EVIT=§95 (82)‘

where junction ideality factor # and barrier effective temperatizre 9 are given by (34)
and (40), respectively. Let us notice that both 77 and 0 are dependent on the mechanism
of carrier transport through the barrier. For pure thermionic emission =1 and Ty is
approximately half of the barrier physical temperature. For field emission (i.e.,
tunnelling through the barrier) 2 qEq/kT and Ty~ 0p/2=qEy/2k is not dependent
on temperature and, on cooling, sets higher noise limit than that which could have
been achieved if tunnelling of electrons was not present. For example, in GaAs diode
with doping Np.~1-1017 cm ™ tunnelling gives T.,=36.2 K instead of 10 K which
would have been due to thermionic emission at barrier temperature of 20 K.
Tunnelling is a relatively noisy mechanism and is tried to be avoided by, for example,
proper epilayer doping for particular application -— as it was discussed in preceding
sections.

At high current densities other mechanisms are the source of a so-called “excess
noise”. They are voltage or current dependent and raise the diode noise temperature
above that resulting from the classical modei, i.e., model assuming electron tem-
perature equal to the lattice temperature and considering the shot and thermal noise
only. These additional noise mechanisms are related to excess fluctuations of the
number and velocities of electrons traversing the junction [16]. The excess electron
velocity fluctuations are mainly due to the excess electron temperature (“hot”
clectrons). The excess fluctuations of the number of electrons (electron density
fluctuations) are attributed to intervalley scattering and trapping of electrons in the
undepleted epilayer and in the vicinity of the metal-semiconductor interface.
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There are also additional mechanisms which affect the noise performance of the
diode. Among them are: the formation of microclusters at the metal-semiconductor
interface [10, 54], the graininess of the junction [16] (which can occur due to the
relatively small number of dopants in the thin epitaxial layer), stresses at the
GaAs—SiO, interface [7] and defects due to surface preparation [5]. These effects can
be avoided or reduced to a very small (negligible) level by proper device technology
and/or by eliminating diodes with “strange” and not “well-behaved’’ noise characteris-
tics. Therefore we shall limit our considerations to those mechanisms which are
inevitable in diode operation or which can not be eliminated. Besides shot and thermal
noise presented above, the most important noise processes considered here are
generation of hot electrons, intervalley scattering, trapping of electrons and the flicker
(or 1/f) noise.

Hot electron noise is generated in the undepleted part of the epilayer if the electric
field is high enough [12, 15, 55— 57]. In thermodynamic equilibrium the free electrons
existing in a semiconductor material have the same average temperature as the crystal
lattice and the average kinetic energy of electrons is k7. Electrons are randomly
scattered which results in zero net velocity of the electron concentration. In
non-thermodynamic equilibrium, when an electric field is applied and/or net current
flows, a net electron velocity is not zero. The electron gains an amount of energy from
the electric field during a mean free-time. At high fields increase of energy with respect
to kT can be significant and the electron energy distribution can no longer be
described by a Maxwell —Boltzmann distribution function.

Applying the above to a Schottky diode it turns out that electrons which are
accelerated through the undepleted epitaxial layer have significantly higher average
temperature than the lattice, if the magnitude of electric field in the undepleted epitaxial
region is high, i.e. the current density is large. Heating of the electron energy distribution
causes that the noise exceeds that predicted by (75) for the pure thermal noise.

First order models (for fields <=3 kV/cm) of the non-equilibrium electron
distribution [13, 24, 58] make use of the fact that the average electron in the epilayer
must gain energy from the electric field at the same rate it loses energy to the lattice.
Equating the two rates yields the electron distribution temperature as

T,=T+K,.I3 (83)
and the noise factor K, given by

27
) Sl — 84
" 3kqu, N3, S? (84)

where [; is the current flowing through the undepleted region of the epilayer, 7, is the
average energy relaxation time of the electrons, u, is the mobility of electrons, N, is
the epilayer doping concentration and S is the diode area.

The excess noise temperature due to the hot electron noise, i.e., noise temperature
increase above thermal noise temperature Ty, = T, is the difference between T, and T},
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Intervalley scattering occurs in GaAs if the electric field & in the epilayer is high enough
to accelerate electrons to energies higher than 0.31 eV (the energy separation between the
central high-mobility I' valley and the satellite low-mobility L valley). At such high
electron energies, the probability is high that electrons are transferred from the I valley to
the L valley. For bulk GaAs at room temperature, this occurs at an electric field near and
above the intervalley scattering threshold field 3.2 kV/cm. The transfer of electrons
eliminates the hottest electrons from the conduction band and in result the rate of increase
of the electron temperature 7, is slowed near and above threshold field, as compared to the
case of the hot electrons generation [58, 59]. Eventually, scattering of the hottest electrons
to the low-mobility valley limits the electron temperature to approximately 1200 K.

Transfer of electrons to the upper valley is a random process and as such results in
an intervalley scattering noise. Because of the energy threshold in electron intervalley
transfer, the noise temperature T}, describing the intervalley scattering noise increases
abruptly near the threshold field (the threshold current):

q:u'erz . p(l “‘P)Zévz

T,= s 86
k[14+(wt )4 a— )_ggg (86)
=% 5e
which, equivalently, can be expressed as
:  un
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with the noise factor K;, given by
T
K=", 88
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where u, is the central valley mobility, 7, is the upper valley mean lifetime (1.8 ps for
GaAs), and p is the population probability in the satellite valley:

2

&)=
Pé) 1,41,

(89)

where 7, is the electron mean lifetime in the central valley. 7, is the characteristic time
constant

1

To(é?):m,

(0
which below the threshold field (when 7, > 7,) reduces to 7, 7,. 7, then corresponds to
a characteristic frequency of the order 90 GHz. Above this frequency the intervalley
scattering noise disappears.
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The above given expressions describe the intervalley scattering in bulk GaAs. In
thin epilayer of a Schottky diode electrons might not gain enough energy from electric
field in their mean free path and intervalley scattering might be reduced. Both
theoretical calculations and measurements confirm this expectation [58] — equivalent
noise temperature T+ T}, corresponds well to eqn. (85) which means that the
intervalley scattering noise in thin epilayer seems to be reduced and is effectively
negligible as compared to the bulk case. In silicon diodes intervalley scattering does
not occur at practical electric field strengths because the energy separation between
valleys is greater than 1 eV.

Trapping of electrons is a mechanism which leads to a fluctuation of the number of
electrons flowing through the diode. This results in an additional modulation-type noise
whose spectrum can extend even to microwave frequencies. Density of traps in the
vicinity of the junction interface is usually much higher than their density in the epilayer.
Trapslocated at the interface and in the space charge region will affect the height of the
potential barrier and the barrier resistance and noise caused by them will add to the shot
noise generated in the barrier. Noise due to traps in the undepleted epilayer will add to
the thermal, hot-electron and intervalley scattering noise generated in that region of the
diode. At frequencies comparable to the reciprocal value of the trap lifetime, trapping
noise will decrease, levelling off at lower and higher frequencies [10, 55].

Scattering by the traps causes fluctuations of the number of electrons in the
conduction band whose spectral density S,, is approximately equal to the sum of
contributions of different traps. If we assume that trapping in a specific region of the
diode can be approximated by one time constant t,,, then the spectral density of
fluctuations of the number of carriers caused by these traps n,(¢) is

{on,0mpy> Tom
= Ty = amnTm T . 7 N9
of 1+ (w,,,)?

where nr,, is the number of traps in the considered region and «,, is a constant adjusted
to fit the experimental data; different o, but the same trap time constant t,, are
expected in the depleted and undepleted epilayer.

The self-power spectral density of the short-circuit noise current associated with
n,(t) is equal to

Snm ©on

| gvén, | 2 ) Iz
___Sf_—(qﬁ) Snm"“n_zi/"zsnm: (92)
where 7 is the average velocity of electrons and nV is their average number, equal to
Np.V when the diode operates in low-injection regime, with Np, being the donor
density in the epilayer and V being the volume of the considered region of the diode.
The excess noise temperature caused by traps located in the vicinity of the junction
interface (m=1i) is

Sy nT Vy—Vy) 1
Tu= Re="5tan [ NV K”1+(mﬁ)2 b (_)

Sim
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with the noise factor

_ N ity

" 29N3.V’

K, 94)
where Np; is the surface density of traps at the interface.

Similarly, the excess noise temperature caused by traps in the depleted region of the
epilayer (m=>b) is

S; nT V= V) 1
nb=rka=7taﬂh[T 'Ktbm'lb (95)

with the noise factor

_ (be TeTtew( Vb)

K;=

where N, is the density of traps in the epilayer and the depletion region width w(V,) is
given by (43). Because usually nr;= Ng;S>np, =N reSW(V) and the depletion region
width w(V,) is small for high forward bias, then T;;+ Ty = T, i.e., trapping noise in the
depleted region may be neglected.

The noise temperature of the excess noise due to traps in the undepleted epilayer
(m=u) is

S;

_ B o, NreSt, ‘ Tte
T4k

T = INEV? 14+ (01)
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Substituting the resistance of undepleted epilayer R, given by eqn. (51)
yields the noise temperature of the trapping noise in the undepleted epilayer
expressed as

1
T,=K,———"I? 8
BT (0t)? ©8)

with the noise factor

— “uNTeTtetg( Vb)
4kqu N3 V*

where t,(V,) =wg—w(V,) and w(V}) is given by (43).

The excess noise caused by traps loading and unloading strongly depends on the
quality of the material and technology used to make diodes. It varies both in
magnitude and in trap time constant (z,, from 66 ps to 450 ps were reported in [16, 24,
58]) from batch to batch of diodes. The trap noise can be reduced by using advanced
growth and processing techniques for fabricating the epitaxial layer and me-
tal-semiconductor contact. In particular, it can be neglected in the undepleted region

Ko ©9)
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of the epilayer [60] where its level is usually much lower than the hot-electron noise. In
good quality diodes, density of traps in the vicinity of the junction interface is also low
and the noise due to these traps is negligible comparing to the shot noise generated in
the barrier.

Trapping is believed to be also the major mechanism of another low-frequency
excess noise process usually called flicker (or 1/f noise). This noise also depends
strongly on the quality of epitaxially grown semiconductor materials and quality of
the surfaces making metal-semiconductor contacts. But, in contrast to the above
discussed trapping noise, it is inherent to diode operation and can not be eliminated or
reduced to negligible level at low frequencies. A comprehensive overview of 1/f noise
sources in semiconductors, semiconductor devices and collision-free devices is
presented in [61].

One of the popular models of 1/fnoise in Schottky diodes considers that filling and
emptying of traps at or near the metal-semiconductor interface results in modulation
of the barrier height and so leads to current fluctuations. Associated with each trap is
a characteristic time constant. Because the distribution of these time constants is wide,
therr the resulting power spectrum has a 1/f component at low frequencies.
Furthermore, it may be shown that the magnitude of the 1/f noise is proportional to
the density of traps and surface states at the interface and inversely proportional to the
carrier effective mass in semiconductor (therefore it is higher in GaAs than in Si
diodes).

The flicker noise is usually characterized by the self-power spectral density of the
short-circuit noise current or, equivalently, by the excess noise temperature of the
barrier incremental resistance approximated by

]
fa

where noise factor K, and constants o and f§ are determined experimentally — usually
a~1 and f~2. In measurements and for comparison purposes the flicker noise is
often characterized by a “corner frequency” which is the frequency at which the 1/f
noise lowers down to a device “noise floor” (i.e. shot and thermal noise). For example,
it is ~#100 kHz for low barrier Si Schottky diodes and =500 kHz for high frequency
GaAs Schottky diodes. _

The above discussed noise processes are independent on each other and hence are
uncorrelated. Therefore the noise temperature T, of a dc biased diode can be
calculated by summing up the contributions from the different parts of the diode [62],
as it is shown at Figure 12.

Assuming for simplicity that the impedance of undepleted epilayer is voltage
independent®, the diode noise temperature can be expressed as

S,
4 ¢=Kf"

=4kR; S R(V3), (100)

@ It has been shown in [63] that, although fundamentally wrong, this assumption in the case of
metal-semiconductor junctions gives an error not exceeding ~ 1 —2%. It is not necessarily the case for other
nonlinear semiconductor devices.
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Ty =Tant T * T
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Fig. 12. Noise temperatures representing noise processes localized in different parts of the diode and
resulting equivalent noise temperature of the diode

T, 'Re{Z)} + T, Re(Zy} + Ty Re{Zy+ Zo)

T
‘ Re{ Zb + Zsu + Zsb + Zsc}

(101)

The first term represents noise generated in the barrier, which is modeled by the
impedance Z,(w,I;) and thus Re{ Z;} = Ry/[1 + (wR,C;)?] with the barrier incremental
resistance R,(I,) given by (49) and the depletion layer capacitance C,(V;) by (46). The
noise temperature T}, results from the shot noise, noise from traps at the junction
interface and the flicker noise

Ty(w,1)=Tyl,)+ Tu(w, L)+ T o, 1) (102)

The second term in (101) results from several different processes in the undepleted
epilayer and is in general contributed to by the thermal, hot-electron, intervalley
scattering and trapping noise. In thin epilayer of a good quality Schottky diode
intervalley scattering and trapping noise are negligible. The impedance of the
undepleted epilayer Z, is modeled as the series connection of resistance R.(V,) given
by (54) and (51) and inductance L,(V}) expressed by (56). The noise temperature T,is
the sum of noise temperatures characterizing particular noise processes occurring in
the undepleted region of the epilayer, and for practical diodes is equal to

Tu(walj) =T+ The(Ij) (103)

The diode noise is augmented by the thermal noise generated in the substrate
(buffer layer) and diode contacts, which is characterized by the thermal noise
temperature T, = Ty, = T with the impedance Zgy(w)=Z(w)+Z. win(®) given by (65)
and (66). ‘

Substituting the above expressions into (101) gives the noise temperature of the dc
biased diode as
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(Tsh + -T;:z + Tfn) I{b/[1 + (waCb)z] + (T+ The) -Rsu + T RC{ Zspr + Zskm + Zsc}
—Rb/[l + (w-Rb Cb)z] + R + RC{ Zspr + Zskm + Zsc}

a=
(104)

Noise temperatures characterizing noise generated in the diode and the impedances
of different parts of the diode are bias and frequency dependent, causing T,
to be bias and frequency dependent in complicated way. The noise temperature
calculated for a represenative dc biased diode at different frequencies is presented
at Figures 13 and 14.
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Fig. 13. Contributions of different noise processes to the equivalent noise temperature of the dc biased

diode. Diode noise temperature is calculated by summing-up noise contributions with proper weights (i.e.,

impedance ratios), according to (104). First, only the shot noise is assumed to be present in the diode, then

contributions from the thermal noise, the hot electron noise and trapping noise are successively added. In

this illustrative example, parameters of representative diodes are used in calculations at frequency 1.5 GHz
and temperatures of a) 300 K and b) 30 K
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Fig. 14. Noise temperatures of representative diodes as functions of frequency and dc bias current,
calculated at temperatures of a) 300 K and b) 30 K. Diode noise is assumed to be contributed to by the shot,
thermal, hot-electron and trap noise

9. CIRCUIT MODEL AND TEMPERATURE CONSIDERATIONS

Considerations presented in the preceding sections lead to a diode’s circuit model
presented at Figure 15. Equations describing the model have been derived or introduced
in proper previous sections and therefore only key expressions are given here.
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Fig. 15. Circuit model of Schottky diode

The nonlinear junction is the rectifying metal-semiconductor contact and its direct
vicinity within the epitaxial layer. The potential barrier is associated with a depletion
region (layer). Depletion layer width w(z), space-charge contained in this layer 0.1
and the barrier current I,(f)=SJ,(¢) (S is the junction area) are all dependent on the
voltage drop V() across the barrier and conditions at the barrier edge. These
conditions are functions of the junction current I () which is the sum of the barrier
current [,(¢) and the displacement current I(f) =dQ,./dt.

The depletion layer capacitance (barrier capacitance) is expressed using (46) as

1—exp <h_ (VI‘;_ V) >

Cb( Vb) = Cbo ' d s

— — o1 +xV3)
1— Vs 4 Vr exp =V I
Va=Vr Vi—Vy Vr

(105)
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Fig. 16. Relative barrier capacitance versus voltage characteristics of Schottky diodes having different
thickness, ¢,, of the epilayer. Punch through effect is visible for ¢,=0.2 ym and ¢,=0.4 ym

where V, is the diffusion (or build-in) voltage, V;=kT/q, k is the Boltzmann’s
constant, g is the charge of an electron and T'is the lattice temperature; Cy, is the zero
bias capacitance, e.g., [64] and y=y(1+xV}). 7, is introduced to allow different than
abrupt (when y,=0.5, x=0) doping profile. Usually the varactor capacitance is less
nonlinear with high reverse bias. This is taken into consideration by choosing
a positive value for parameter x. Typical values are y,=0.45—0.5and x=0—0.01 [40].
In the case of small high-frequency diodes the edge effects must be included in the
diode model [2, 50, 64 — 67] by adding capacitance Cy, in parallel with C, and parasitic
capacitances between the anode and the substrate C,, and between the anode and the
ohmic contact (the cathode of the diode) C,. For simplicity, Cp;, C, and C,. are
assumed to be independent on the diode bias (in fact Cy, depends on V). If the
junction has a circumference U, then Cy,=3¢,U/4 [2], which for cicrular junction with
a diameter 4 and area S gives Cy,= 3¢,5/d (¢, is the permittivity of the semiconductor).
Determinatoin of C,; for other shapes of anodes is more compliated, e.g., [50, 65— 67],
and as C, and C,,, usually employs some experimental evaluation.

Barrier capacitance is dependent on temperature through V,=®,—V, and V
voltages; e.g., for Np,~3-10%cm ™3 V, decreases from 75mV at 300 K to 2mV at 20
K while &, increases by about 80 mV [10]. Thus ¥, would increase by about 150 mV on
cooling the diode from 300 K to 20 K, if there was no lattice heating above ambient
temperature. In fact lattice temperature change is smaller and V, increases by about
100 mV. In the C,(V,) model given by (105) the degree of capacitance nonlinearity is
not temperature dependent. In all, the effect of cooling on thejunction capacitance is
so small (see Figure 7), that it has an almost negligible effect on the efficiency of
a frequency multiplier [68, 69].

Current () flowing through the barrier depends on the voltage drop ¥ across the
depletion layer
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exp (’17> —1
L(Vy)=JsS L — 1 (Vy), (106)
- l—exp _Z(Vd—Vb)
l'/T
where I;,(V}) is the breakdown current and Jg is the saturation current density given by
Jg=A"T?exp =% (107)
S 7 VT L]

where 4™ is the modified Richardson constant [8.2—8.6 Acm ~2K ~ 2 for GaAs and 96
Acm ™K "2 for silicon), @, is the height of the potential barrier (0.86—0.94 V for
ntype GaAs and 0.90 V for n-type Si-platinum combination) and ideality factor 7 is
given by (34). n depends on the carrier transport mechanism and varies from =1 for
pure thermionic emission to a3 —7 for field emission.

For I, > I and small values of # the barrier incremental resistance is derived as

1 7IVT (Vd_ Vb)
= = t -
&=y~ 1, a“h( _— 108)

It should be noted that for bias voltages such that the difference between the bias V,
and the flat-band voltage ¥V, =V, is greater than 35V, the flat-band correction factor
exp [—(V;— V3,)/{(nV1)]~0 and the barrier model reduces to the classical one given by
(9) and (25).

diode current, I'(A)
07

0% o300k
T=30K

I
Y 0 05 1
-0.002 - diode voltage, V (V)

Fig. 17. Current versus bias voltage characteristics of a Schottky diode at temperatures 300 K and 30 K

The temperature has a strong effect on the I/V characteristic of a diode as it was
discussed in previous sections and is summarized at Figure 17. Examining this figure it
should be pointed out that when the diode is cooled the turn-up point is shifted toward
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higher voltages and the steepness of the I/V curve is increased. Thus the voltage range
where the frequency conversion is mainly reactive is increased and also the resistive
conversion is slightly more effective.

Junction behaviour at reverse voltages close to the breakdown voltage V3, (=2
V for Si and 6—8 V for GaAs mm-wave diodes) is well modeled by a power-law
dependences of the breakdown current on voltage

1075 (1+ Vo — V,)E for Vy<(1+ Vi)

109
0 for V,>(1+ V) (109)

I br( Vb) = {
where exponent E is usually 10. The magnitude of the greakdown voltage V5, slightly
increases when the diode is cooled because of the increased energy gap in GaAs [3].

The undepleted layer impedance Zg, (i.¢., series junction impedance) is modeled by
the series connection of the voltage-dependent nonlinear resistance Ry (V3.I), and
voltage-dependent linear inductance Lg,(V;) both shunted by the voltage-dependent
capacitance Cy(V,). Nonlinear series resistance Rq (V1)) resulting from carrier
velocity saturation at high fields, explains increase of the series resistance, and thus
decrease of the conversion efficiency, with increase of the RF power. When the diode
is cooled the maximum drift velocity Vgmax increases and because of that the maximum
electron current (ipge=qNpeSVimex) also increases and the effect of the current
saturation is less significant [35, 68] (€.8., ims can increase by 50%). This makes
possible to pump the junction capacitance more effectively increasing multiplier
efficiency, especially at high power levels and at high frequencies.

Both undepleted layer impedance Z, and the substrate impedance
Zgo=Zspr+ Zsin (given by (65) and (66)) are temperature dependent through the
clectron mobility in GaAs. When the diode is cooled the mobility increases in the low
doped epilayer (Np,<2:10V7 cm~3) but decreases slightly in the heavily doped
substrate (Np,>>2- 1018 cm™~3). When Ny, is low (~1 10 cm ™ %) the mobility greatly
increases and reaches maximum value at =50 K. At high doping concentration
(Np.~2- 10" cm~ %) the optimum temperature is higher (~150 K) and the mobility
increases only slightly [68]. Combining this with Zg, increase, the net effect may be
decrease in series resistance on cooling the diode down to optimum temperature (€.g.,
from 10.5 Q to 6 2 at 77 K for a lightly doped diode, or from 12 Qto 8.5 £ for a higher
doped smaller area diode). Further cooling below optimum temperature does not
reduce the series resistance. The plasma resonance frequency does not change on
cooling, because it is independent of the electron mobility. Because the scatteirng
frequency and the dielectric relaxation frequency are temperature dependent, the
Q-factor of the plasma resonance is also temperature dependent and increases on
cooling of the diode. ,

The noise generated in the diode is modeled by noise sources characterized by the
equivalent noise temperatures, and located in proper parts of the diode. The noise
generated in the barrier is composed of the shot noise, noise from traps at the junction
interface and the flicker noise. The respective noise temperatures are given by (see
eqns. (81), (93) and (100))
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nT Va=Vs)

Tg=— 2
" 2tanh[ " (110)

Sii ﬂT (Vd_Vb) 1
Ty=—R,=—tanh ‘K, .

HT T g Al [ Vs (@) (1

an Ig '
Tf"=4kR;1=Kf,,f—,aRb(Vb) . (112)

The noise in the undepleted epilayer results from several different processes and is
in general contributed to by the thermal, hot-electron, intervalley scattering and
trapping noise. In thin epilayer of a good quality Schottky diode intervalley scattering
and trapping noise are negligible. The remaining noise processes are described by the
equivalent noise temperatures

Tu=T (113)
The= KheI% s (1 14)

where the noise factor K,, is given by (84).
The diode noise is increased by the thermal noise generated in the substrate and
diode contacts, which is characterized by the thermal noise temperature 7,=T,;,=T.
The noise process occurring in the diode are independent on each other and hence
uncorrelated. Therefore, the noise temperature T, of a dc biased diode is calculated by
summing up the contributions from the different parts of the diode — see egn. (104).
The noise of a diode is a very compliated function of temperature, bias and frequency,
as was discussed in Section 7. Complexity and thoroughness of the noise model were
reflected at Figures 13 and 14. Here, only two curves of T,1), i.e., at room and low

temperatures, extracted from that model (trap noise is neglected) are presented for
comparison at Figure 18.
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diode noise temperature,
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diode current, I{A)

Fig. 18. Diode noise temperature of a dc biased Schottky diode at temperatures 300 K and 30 K
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The lattice temperature T depends not only on the ambient temperature T, but
also on the power Py dissipated within the diode and the rate of heat transfer from the
diode to the ambient (which is described by the thermal resistance R,)

The heat originates from the ohmic losses in the series impedance and the energy
released at the anode by the electrons coming from the semiconductor. The thermal
resistance is dominated by the thermal ‘“‘spreading” resistance of the diode chip

Py

Rs:ﬂ,

(116)
where py(T) is the temperature-dependent thermal resistivity (221072 KmW ™! for
GaAs at T,=300 K). For submicron size diode at room temperature T,=295
K calculated in [58]junction temperature increase at /=1 mA is of the order of 7K and
may be as high as 100 K at 10 mA. At cryogenic temperatures thermal resistivity is
much lower and, for example, at T,=20 K the lattice heating at 10 mA is less than 10
K and is of minor importance even for such the small area diodes. Power dissipation
and hence the diode temperature is much more important in power generating devices,
such as IMPATT or Gunn diodes — detailed discussion can be found in [78].

The diode circuit model is augmented by parasitic capacitances and inductances of
a possible package (e.g. [70]) in which the diode is encapsulated. Packages can
seriously degrade the performance of a diode depending on the ratio of the package
parasitics to the device parameters. Therefore, in high-frequency applications bare
chips are used rather than encapsulated devices. All the parasitics are linear and, as
other linear elements of the diode model, are to be included into a linear part of
a circuit which is to be analyzed.

Summing up in short, it should be stated that the above presentcd model includes both
the voltage and frequency dependence of the series impedance and incorporates voltage
modulated thickness of the depletion layer, driving up to flat-band conditions, skin effect
(mainly in the substrate), dielectric relaxation (mainly in the epilayer), carrier scattering
(both in the epilayer and in the substrate) and carrier velocity saturation. The model is
adequate at frequencies through millimeter waves and up to about 1 THz. Elements of the
model are related to technological parameters and physical dimensions of the varactor.

To check the validity of our model we have used data available in the literature for
representative state-of-the-art diodes to calculate diode’s parameters from our model.
Comparison of our model with real diodes is given in Table 1. Very good agreement
with measurements is achieved for all parameters except the breakdown voltage.
Measured values are generally lower than theoretically predicted voltages, e.g. [2],
because of high electric field intensities near the periphery of the device or surface
leakage. These are dependent on technology used in making the diode and are very
difficult to predict theoretically. Punch-through voltage V,, given in the table,
substantially higher than the breakdown voltage V3, indicates too thick epilayer and
suggest that the thickness ¢, could have been smaller.
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CONCLUDING REMARKS

A reliable device for frequency conversion above 100 GHz has been, and still is, the
Schottky diode. Its operating principles and properties has been presented and its
circuit model adequate at frequencies up to about 1 THz has been derived. There is
a continuous development of millimeter wave Schottky barrier diodes and several
laboratories have developed whiskerless diodes intended to be surface mounted in
planar strucures, e.g. [27, 28, 50]. In a low-parasitic-capacitance version of the diode
an etched surface channel and associated air bride are used or the substrate GaAs is
removed and replaced by quartz [30, 71].

The Schottky diodes have proven to be very useful in millimeter-wave application.
However, they are still hampered by a substantial parasitic series impedance and inherent
response time arising from such mechanisms as velocity saturation in the semiconductor.
The need of idler circuits in high-order multipliers and degrading efficiency with increasing
power are also their drawbacks. Therefore, there is a great interest in developing
technologies and new devices which would have potential to generate greater amounts of
power at higher frequencies. In response to this demand improved and new devices have
been proposed, many of them conceptually different to well known microwave diodes.
A systematic classification and review of these rapidly emerging devices is given in [72].
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M.T. FABER, M.E. ADAMSKI

POLPRZEWODNIKOWE DIODY m-n-n* DO PRZEMIANY CZESTOTLIWOSCI W ZAKRESACH
FAL MILIMETROWYCH 1 SUBMILIMETROWYCH

Streszczenie

W ariykule przedstawiono obszerne i wszechstronne omoéwienie zasad dzialania i wiaSciwosci
wspotczesnych diod pétprzewodnikowych m-n-n* stosowanych do przemiany czgstotliwosci w zakresach
fal milmetrowych i submilimetrowych. W oparciu o zjawiska fizyczne wystepujace w diodach Schottky’ego
(tak zwykle nazywane sa struktury m-n-n*) sformulowano model obwodowy takich diod. Model
ten uwzglednia zaleino§¢ impedancji szeregowej diody zaréwno od napiecia jak i od czgstotliwosci.
Obejmuje on modulacje grubosci warstwy zubozonej zlacza napigciem zlacza i wysterowanie az
do napiecia zréwnania pasm. Uwzglednia on takze takie zjawiska jak nasycanie predkosci nosnikéw,
efekt naskorkowy (glownie w podiozu), relaksacje dielektryczna (glownie w warstwie epitaksjalne;j)
oraz rozpraszanie nosnikéw w podtozu i warstwie epitaksjalnej. Model ten jest wystarczajaco dokladny
az do czgstotliwosci siggajacych 1 THz. )

Stowa kluczowe: dioda m-n-n*, bateria Schottkyego, waraktory, szumy, model obwodowy. GaAs,
mikrofale, przemiana czgstotliwosci, temperatura SZUmowa.
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Development of a practical millimeter-wave frequency multiplier has been, because of its
complexity, raditionally more art than science and usually required extensive, empirical
trial-and-error adjustment and tailoring of the circuit structure and the diode. Translating
theoretical (numerical) results into practical microwave realization is of critical importance in
the development process, and is generally the point at which ultimate success or failure in
achieving a particular aim occurs. To alleviate these difficulties and to lower the risk of
failure, a comprehensive systmatic review of state-of-the-art practical diode frequency
multipliers is provided in the paper. Several specific design examples of practical multipliers
are presented not only to indicate existing limitations and necessary trade-offs, but also to
illustrate potentials of contemporary millimetr- and submillimeter-wave diode multipliers.

Key words: frequency multiplier, p- varactors, Schottky varactors, waveguide circuits,
quasi-optical circuits, planar circuits.

1. INTRODUCTION

From the beginning of radio communication and broadcasting signal generation
has been one of major technical problems. Frequency multiplication has been early
recognized as one of the possible signal generation techniques, permitting one to
obtain and utilize harmonics of a fundamental frequency signal. Germanium and
silicon point-contact diodes were experimentally evaluated as microwave frequency
multipliers during the World War II, but the most significant progress in this area
should be attributed to the decades 1950 — 1970 when semconductor technology had
advanced enough to fabricate good quality p-n junction diodes. The diffused p-n
junction diode biased in reverse direction could respond at microwave speeds, since
changing its capacitance only required movement of charge in and out of the diode’s
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depletion region, which could ideally occur at the majority carrier saturation
velocities. The p-n varactor opened new possibilities in exploring the microwave
region of electromagnetic waves. It stimulated enormous research efforts in the
theory, design, development and application of varactor devices. Very simple (but
justified at relatively low frequencies) varactor models were used and the research
aimed on getting most from a device resulted in fundamental (““low-frequency”) limits
and set firm foundations for efficient generation of microwaves and millimeter waves
using semiconductor diodes.

Nowadays diode frequency multipliers have most important applications as signal
sources at higher millimeter- and submillimeter-waves because at those frequencies
signals can not be generated directly as it is feasible at lower frequencies where either
transistor oscillators or Gunn diode or IMPATT diode oscillators are available. p-n
junction devices are subject to minority carrier recombination and suffer from the
diffusion charge-storage effects which limit their application to varactor mode,
typically at microwave frequencies. In these respects Schottky-barrier diodes are
superior because they are majority carrier devices. Furthermore, metal-semiconductor
junctions can be fabricated more precisely than p-n junctions and excellent, repeatable
characteristics can be achieved. High quality junctions, sometimes with diameters
below one micron, have been successfully developed making frequency multipliers
feasible even at frequencies above 1000 GHz. Therefore, the dominant devices used in
frequency multipliers are the metal-semiconductor junction (i.e., Schottky) diodes.
They are, however, still hampered by a substantial parasitic series impedance and
inherent response time arising from such mechanisms as carrier velocity saturation in
the semiconductor. In response to the demand of generating greater amount of power
at higher frequencies, improved and new devices have been proposed recently, many
of them conceptually different from well known microwave diodes.

Successful development of a frequency multiplier hinges on proper design and
accurate modelling of both the diode and the embedding circuit of the multiplier. The
circuits are electrically complex and difficult to model theoretically, and the diodes are
highly nonlinear, thus even more difficult to model. In result, the development of
a practical frequency multiplier has been traditionally more art than science and
usually required extensive, empirical trial-and-error adjustment and tailoring of the
circuit structure and the diode.

Diode frequency multipliers may be generally classified as being of varistor or
varactor type. In the first case frequency multiplication is performed by a nonlinear
resistance or conductance with a consequent poor conversion efficiency but a very
large potential bandwidth. In the second case a nonlinear reactive element (usually
a nonlinear capacitance) is used. Varactor frequency multipliers have high potential
conversion efficiency (the theoretical low-frequency limits is 100 percent, i.e., no
conversion loss at all) but they exhibit narrow fix-tuned bandwidth and higher
sensitivity to operating conditions, and, sometimes, stability problems. Practical
diodes for frequency multipliers usually exhibit both the nonlinear conductance and
capacitance so the classification of such a device depends on which one of the
nonlinear elements plays a dominant role in the frequency multiplication process.
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According to the Manley —Rowe relations, which are valid for any nonlinear
capacitor, all the input power applied to the diode’s reactive junction (i.e., not
including the series resistance) must be converted to output power at the
harmonics of the input signal frequency. The output power can not be dissipated
in the nonlinear capacitance but it must be dissipated in real parts of impedances
seen by the junction at all the harmonics (embedding impedances). In real

~ multipliers these impedances are composed of the junction’s series impedance,

impedances of the multiplier mount (external circuit) and external loading
impedances. In practice much of the output power may be dissipated in the
junction’s series resistance and in circuit losses and care must be taken in
multiplier design to maximize conversion efficiency and/or power delivered to the
load at the desired output harmonic.

In a varactor multiplier the highest possible value of real power generated in the
nonlinar capacitance at the desired (output) frequency f, occurs when real powers only
at the input £, and output f, frequencies are not zero. In this case the power P, at the
output frequency is equal to the power P, at the input frequency and, if P, is equal to
the available power of the source (i.e., input matching), then neglecting power loss in
the junctions’s series resistance, the efficiency of power conversion approaches 100%.
This can only be achieved if the diode’s junction capacitance is terminated in a pure
reactance at all harmonics other than that desired. In practice the junction’s series
resistance, which is in series with the terminating impedances, prevents to present
a pure reactance to the nonlinear capacitance. Therefore, it is desirable to design the
embedding circuit to open-circuit the diode at all unused harmonics, which would
inhibit the harmonic currents in the series resistance and thus no power would be
dissipated at unused harmonics. If open-circuiting is not feasible then short-circuting
would limit power dissipation to the series resistance and thus prevent harmonic
power dissipation in the outer embedding network.

It has been shown, e.g. [1 —4], that in diodes having C/V characteristics close to
that of the ideal Schottky or p-n junction (i.e., abrupt junctions), it is impossible to
generate harmonics higher than the second if varactor currents are allowed only at the
input and output frequencies. In order to generate higher harmonics, it is necessary to
allow intermediate harmonic currents to flow in the varactor. Such intermediate
harmonics are known as idlers. The abrupt-junction diode can be thought of as
providing two basic functoins: frequency doubling and frequency mixing. Thus only
frequency doubler is possible without idlers. A tripler can be obtained only with
a second harmonic idler — the doubling function produces the second harmonic idler,
which is then mixed with the fundamental to produce the third harmonic output. This
is termed a 1-2-3 tripler. A quadrupler may have one idler, i.e., 1-2-4 scheme, or two
idlers if 1-2-3-4 scheme is used. A quintupler requires at least two idlers, preferably
1-2-3-5 scheme [1, 3].

The necessity of idlers applies only to ideal abrupt-junction varactor. C/V
characteristics of real varactors deviate somewhat from this ideal model which allows
nonzero higher harmonics without idlers. Furthermore, charge storage in a p*—n
diode causes that overdriving such varactor increases C/V nonlinearity significantly
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which permits higher harmonics even without idlers. However, both theory and
experiments prove that the use of idlers greatly increases the output power and
efficienty of reactive frequency multipliers [5, 6].

Idler circuits are usually realized as short-circuit resonators-which allows large
currents at idler frequencies. To minimize power dissipation and thus to obtain high
efficiency, it is essential to use high unloaded Q (i.e., low-loss) idler resonators.
High-order multipliers are most efficient when idler resonators are provided at all idler
frequencies. This implies that an efficient higher-order varactor multiplier would have
narrow instantaneous bandwidth and usually some trade-off between efficiency and
bandwidth is necessary. In addition, at millimeter-wave frequencies it is very difficult
to employ many idler circuits and hence a multiplier with two idler resonators is
probably a practical limit.

From the above considerations it is clear that achieving optimum efficiency in
a frequency multiplier is not an easy task and requires careful design of the
multiplier. In general, a varactor must be used that has low series resistance and is
appropriate for the frequency band (i.e., with adequate capacitance or high enough
cut-off frequency) and power level (i.e., having proper breakdown voltage and
junction area) at which it is to be operated. Input power must be efficiently
coupled to the diode which necessitates impedance matching at the input. Sig-
nificant real power should exist in the diode only at the input and output
frequencies which means that low loss (i.e., high Q) resonators must be used as
idler short-circuits and unused (unwanted) harmonics should be open-circuited.
Power generated in the varactor at the output frequency should be efficiently
transferred to the external output load. This means that the embedding impedance
which maximizes the power in the varactor at the output frequency must be
transformed to the output load with low loss and some tuning is necessary in the
output circuit to resonate reactances.

2. SINGLE-DIODE FREQUENCY MULTIPLIERS

Development of a microwave frequency multipliers starts with setting of some
preliminary assumptions such as: input and output frequency (hence the multi-
plication factor), the required output power and multiplier instantaneous bandwidth
(hence the choice between varistor and varactor operationg mode), need for device
external biasing or for the DC output port (e.g., for monitoring purposes), available
devices and their parameters, input and output transmission media with correspon-
ding connectors or waveguide flanges. The particular feature of very high frequency
multipliers is that they often employ different input and output waveguides as
a consequence of different input and output frequency bands or circuit techniques
used. In addition, the existence of high order harmonics in the multiplier circuit will
often lead to modelling uncertainties, resulting from the possibility of higher modes
excitation in the waveguides.
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2.1. PLANAR MULTIPLIERS

At present single-diode frequency multipliers find applications mostly as sources
of power at higher millimeter- and submillimeter-wave frequencies at which multi-
diode circuits are difficult to realize. Therefore, only one example of a planar
hybrid-integrated single-diode frequency multiplier is given here to illustrate ap-
plications at longer millimeter waves.

" A 24/48 GHz planar microstrip doubler [7] is presented at Figure 1. In hybrid
planar microstrip integrated circuits, series varactor diode configuration avoids the
need for holes to be drilled in the substrate and utilizes only a single stitch bond. This
results in better repeatibility, ruggedness and reduced assembly costs.

The multiplier was realized on 127 ym (0.005") thick alumina mounted on a gold
plated kovar carrier. A commercially available varactor diode had cutt-off frequency
>900 GHz and exhibited a zero bias capacitance of 0.25 pF, a series resistance of
2 Q and a breakdown voltage ~25 V. The circuit dimensions are 16.5 mm x 6.1 mm
(0.65" % 0.24”) and its layout is shown in Figure 1. Isolation between the input and
output is provided by the input lowpass filter and output stub filter. Proper
impedances at the input (match) and output of the diode are provided by quarter-wave
impedance transformers and the rejection filters. The input lowpass filter passes the
input (24 GHz) signal with less than 1 dB insertion loss and provides 40 dB rejection at
48 GHz. The output filter is a simple narrowband stub filter which passes the 48 GHz
signal and provides greater than 30 dB rejection at 24 GHz. The filters are phased so as
to provide the proper reactive termination at the diode for the 24 GHz and 48 GHz
signals. The effective bond wire inductance fine tunes the multiplier circuit.

The input signal (24 GHz) enters the multiplier on the microstrip and the output
signal (48 GHz) is extracted through waveguide which is cut-off to the input signal
frequency. The microstrip to waveguide transition is a simple narrowband transition
incorporating a 50 Q half-way into the wavequide E-plane. The nominal conversion
loss of the multiplier reported in [7] was 8 dB when driven by 200 mW. Measured
performance over —60°C to +100°C showed +1 dB variation in the output power.
Several units were throughly tested under vibration with 100% survivability.
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Fig. 1. Circuit layout of the 24 GHz to 48 GHz single-diode frequency doubler. After: E. Boch, Design of
a Rugged Millimeter-wave Doubler Using a Series Varactor Configuration, 1988 IEEE MTT-S Int.
Microwave Symp. Digest, New York 1988, pp. 785—787.
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Single-diode planar frequency multipliers find applications also in monolithic
microwave integrated circuits (MMICs) in which simplicity of circuit topology (and
thus small chip area) is of primary importance. A representative example of
a state-of-the-art 94 GHz MMIC frequency doubler is given in Figure 2 [8 — 10]. The
doubler was fabricated on a vapor phase epitaxy substrate that had a buried n* layer
(Nps=8-10'® cm™ %) to minimize the diode series resistance. Schottky diode active
layer was doped to Np,=7-10' cm 3. Ti-Pt-Au metallization was used for Schottky
barier contact. Having 16 um diameter the diode was characterized by R.,=0.87 Q,
Cj,=0.17 pF and a breakdown voltage V;,=18 V. Following completion of the
circuits through the front side, via-holes were etched in the thinned wafer. Gold was
then plated onto the back side and via-holes to a thickness of 10 um.

The circuit schematic is shown in Figure 2.a while Figure 2.b shows a microp-
hotograph (top side) of the MMIC doubler chip. A 1/4 (at 47 GHz) short-circuited
(through a via-hole) stub at the input side of the diode, which is equivalent to 1/2 at 94
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Fig. 2. a) Circuit schematic and b) microphotograph of the 94 GHz single-diode monolithic microwave

integated circnit (MMIC) frequency doubler. After: S.-W. Chen, T.C. Ho, K. Pande, P.D. Rice: Rigorous

Analysis and Design of a High-Peformance 94 GHz MMIC Doubler. 1EEE Trans. Microwave Theory Tech.,
Vol. MTT-41, No. 12, pp. 2317—2322, Dec. 1993
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GHz, is used to create an RF short circuit at 94 GHz to prevent the output power
generated in the diode from traveling backward. Similarly, a 1/4 (at 47 GHz)
open-ended stub at the output side of the diode creates an RF short at 47 GHz and
causes the input signal penetrating through the diode to be reflected back to the diode.
A section of transmission line is used as an inductor to resonate the diode junction
capacitance. A/4 impedance transformers at the input and output are used to
transform 50 £ source and load impedances to optimum diode terminations.

In order to test the doubler the chip was mounted into a test fixture consisting of
a U-band input and W-band output microstrip to ridged waveguide transitions.
Results of measurements at 94 GHz output frequency are shown in Figure 3. The
reverse bias applied to the varactor diode was 7 V. The doubler exhibited maximum
efficiency of 25% (6 B conversion loss) and output power of 55 mW at an input power
of 220 mW. At an input power level of 330 mW the output power reached 65 mW.
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Fig. 3. Measured and predicted performance of the 94 GHz MMIC frequency doubler. After: S.-W. Chen,
T.C.Ho, K. Pande, P.D. Rice: Rigorous Analysis and Design of a High-Peformance 94 GHz MMIC Doubler.
IEEE Trans. Microwave Theory Tech., Vol. MTT-41, No. 12, pp. 2317 —2322, Dec. 1993

2.2. WAVEGUIDE MULTIPLIERS

A single-diode frequency multiplier structure which is commonly used at millimter
and submillimeter waves and which may be considered as a classical one, is the
arrangement of crossed rectangular waveguides of widths specific for the input and
output frequency bands. An example of such a design is shown in Figures 4 and 5.

The main advantages of the crossed waveguide structure are as follows:

— the input signal does not excite the output waveguide which should be at cut-off
at the input signal frequency;
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input tuning

bias connector.
output tuning
. . output
input waveguide waveguide

Fig. 4. Configuration of a crossed-waveguide frequency multiplier

— rectangular waveguides exhibit low losses which makes them very attractive in
* the realization of diode frequency multipliers;

— the height of waveguide in the diode mounting plane may be chosen to facilitate
the electrical matching conditions or/and to match the diode physical dimensions;

—movable short-circuits (with the possibility of adding 6ther matching elements)
enable to experimentally optimize the diode operating conditions at the input and
output frequency; the circuit is therefore particularly attractive in narrowband with
the possibility of tuning for optimum performance,

— application of external bias to the diode mounting structure is relatively easy;

— diodes stacked in a single encapsulation may be conveniently used.

bias connector\ radial choke
T .
input és \Z
waveguide 4 Lz I
\% e ==,
N
low-pass
filter / /
v/
)
[Ha ; /
LLL y4
outnut tuning output E
beekshort waveguide

Fig. 5. Cross-section of a crossed-waveguide frequency multiplier

Harmonics of the input signal engendered in the diode may excite the input
waveguide, so a low-pass filter or at least a radial choke is required between the input
and output guide to prevent transmission of harmonics into the input (lower
frequency) waveguide.
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Depending on the type of the structure coupling/decoupling input and output
waveguides, crossed-waveguide millimeter-wave mounts can be divided into two
groups. One group uses a coaxial structure, e.g. [11—17] and originates from the
mount designed by Erickson [11]. The other group employs a stripline structure, first
used by Takada et al. [18], and refined by Archer in his design of the frequency
multiplier mount [19] and used successfully in various frequency multipliers, e.g.
[20—27]. An excellent review of state-of-the-art multiplier performance was recently
given by Réisdnen [17].

An example of a frequency doubler which employs crossed-waveguide mount of
the latter design is given in Figure 6. The split-block mount was designed to provide
output power at frequencies around 100 GHz and was optimized to achieve highest
doubling efficiency at low levels of input power [23, 24]. The same doubler was then
used as a first stage in a x2 x3 frequency multiplying chain [25] to drive a quasi-optical
frequency tripler [22].

Pump power, incident in the full height WR-15 input waveguide, is fed, via
a waveguide-to-stripline transition, to a suspended substrate stripline low-pass filter,
fabricated on crystalline quartz 0.076 mm thick. The seven-section filter (0.2 dB ripple
Chebyshev design) passes the fundamental frequency with low loss, but is cut off for
higher order harmonics. The low-pass filter also transforms the impedance of the
pumped varactor at the input frequency to a convenient value at the plane of the
waveguide-to-stripline transition. Pump circuit impedance matching is achieved using
a sliding contacting backshort.

The varactor diode chip is mounted in the reduced-height (by the factor of 0.4)
WR-8 output waveguide which provides Z,=226 © at 100 GHz. The diode is
contacted by a 12.7 yum diameter, gold-plated, BeCu alloy pin which is an interference
fit in the doubler body. The mount is matched to the impedance of the diode at the
second harmonic of the pump with the aid of an adjustable contacting loop type
backshort [21] in the reduced height guide. A quarter-wave, three-section, step
impedance transformer is used to couple the reduced-height guide to the full-height
output waveguide.

DC bias is brought to the diode via a transmission line bias filter. The outer shleld
of the bias line is a rectangular cross section channel milled into the surface of one of
the blocks forming the mount. The center conductor is a length of 25 ym diameter gold
wire bonded at one end to a low impedance section of the low-pass filter. The line is
then connected to a 100 pF metallized quartz dielectric bypass capacitor. The line
terminates on the center pin of the SMA bias connector.

The mount is estimated to have the following losses: 0.1 dB in the input waveguide;
0.1 dB in the input sliding backshort; 0.3 dB in the waveguide-to-stripline transition
and the low-pass filter; 0.15 dB in the reduced height output waveguide and the sliding
backshort; and 0.25 dB in the output waveguide transformer. This gives total losses of
0.5 dB and 0.4 dB in the mount input and output circuits, respectively.

Considering these losses the maximum efficiency of the doubler was expected in
[23, 24] to be ~40% if the practical doubler would approach near-optimal operating
conditions, namely:
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1 — whisker post

2 — low pass filter (quartz substrate) ~
3 — input waveguide coupling probe 9 1
4 — bias wire ' /’ B
5 — 1/4 bias line 203 024 e
6 — quartz bypass capacitor 8 |\ 012
7 —§ varactor diode chip 7 041
8 — whisker 0.16 mm long ]
9 — reduced height outut waveguides
6 5 | —2
\ 2.4
¥
r /
lo2sx0.28
. 4
1.24
1 2

1 — bias filter structure (see inset) 3
2 — whisker pin 9
3 — output waveguide (contac-

ting loop type backshort in

removed part) 8
4 — input waveguide backshort

(contacting type)
5 — suspended substrate stripline 8 __|

low pass filter and waveguide

coupling probe (see inset)
6 — split block mount @ \
7 — WR-15 pump input wavegui- T 4

de flange Q
8 — WR-8 output waveguide flan- /

ge (on hidden side) -
9 — D.C. bias input i s

7 Q it
6

Fig. 6. An isometric drawing and sketch showing the main features of the 100 GHz doubler design and

details of the varactor mounting and biasing structure. After: M.T. Faber, J.W. Archer, R.J. Mattauch:

A High Efficiency Frequency Doubler for 100 GHz. 1985 IEEE MTT-S Int. Microwave Symp. Digest, St.
Louis 1985, pp. 363 —366
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Fig. 7. Conversion efficiency of the 100 GHz doubler a) versus output frequency and b) versus pump power

for the final diode mounting structure (case 3 in Fig. 7.a). After: M.T. Faber, J.W. Archer, R.J. Mattauch:

A High Efficiency Frequency Doubler for 100 GHz. 1985 IEEE MTT-S int. Microwave Symp. Digest, St.
Louis 1985, pp. 363 —366. ©1985 IEEE

1) The pump circuit is conjugately matched to the diode impedance at the pump
frequency (50 GHz).

2) The output waveguide is perfectly decoupled from the pump circuit by the
low-pass filter and the filter presents a short circuit to second and higher order pump
harmonics at the guide wall.

3) The output waveguide tuning short is adjusted for maximum second harmonic
conversion efficiency. This is achieved when varactor reactance is resonated out by the
mount at the output frequency (100 GHz).

4) The pump drive is small enough (P, =10 mW) to avoid forward current flow in
the varactor and not to exceed the reverse breakdown voltage.
and the varactor is modeled by R,=10 @, Cj,=20 fF, #,=0.92 V and y=0.5.
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The performance of the initially assembled doubler was measured and compared
with the predicted limit. Then fine changes to the diode embedding circuit were made
and the doubler performance reevaluated (Figure 7.a). The whisker post diameter was
finally reduced to 0.25 mm, the length of the post in the guide increased to 0.12 mm
and the whisker length shortened to 0.16 mm (see Insert of Figure 6). Bias and tuning
were adjusted for best performance at each measurement frequency and each pump
level. For a 5mW input power the efficiency of the doubler was greater than 32% at
any frequency between 97 and 102 GHz and reaches 35% at the frequency of 98 GHz.
Figure 7.b shows the efficiency of the optimized doubler as a function of input power
level at 98 GHz. This compares very well to the efficiency reported in [28] for
quasi-optical mount but is lower than 45% peak efficiency reported in [15] for
a W-band doubler employing a better diode and noncontacting sliding backshorts.

Numerical optimization of frequency multiplier operating conditions lead in both
varistor and varactor operating modes to similar qualitative requirements on the
diode junctoin embedding impedances, namely source and load optimum impedances
providing the best transfer of power together with optimum load reactances at the idle
frequencies and open circuited terminations at the higher harmonics. In the case of
varistor frequency doublers the conversion loss difference between the best and the
worst circuit providing reactive loads at the idle frequencies does not exceed 2 dB but it
is more significant for varactor doublers. In the case of frequency triplers and
quadruplers the advantages resulting from the use of optimum operating conditions
are so significant that the search for suitable circuit configurations is of great practical
importance.

In a frequency tripler reported in [21] and [26] the multiplier mount of the design
similar to that of Figure 6 was utilized and the output circuit and the low-pass stripline
filter were optimized to achieve the best compromise termination of the various pump
harmonics for good broad-band performance in 200—290 GHz frequency range.
A quarter-wave, two-section impedance transformer was used to couple a 1.14
mm % 0.23 mm reduced-height waveguide in which the diode chip was mounted, to
a (.76 mm x 0.38 mm output wavegunide. The second harmonic power could flow in
the wider guide, whereas the output guide was cut off at this frequency. The
transformer was spaced approximately A,4/2 (at the second harmonic wavelength) from
the plane of the diode and thus implemented a waveguide resonator and resulted in
reactive second-harmonic idler termination. More than 2 mW output power between
200 and 290 GHz with 80 mW input power was provided by this tripler. The peak
output power obtained was 4.6 mW at 225 GHz while highest efficiency was 7.5% at
220 GHz output frequency with 30 mW input power.

Crossed-waveguide mounts employing coaxial-line low-pass filter are useful even
at frequencies as high as 750 GHz [16] and allow the achievement of excellent
performance of a frequency multiplier. An example of such mount is given in F igure
8.a [15]. The input power is fed through the larger (input) waveguide to a low-pass
filter and via it further to the diode chip, which is soldered at the end of the filter [17.
One of the diodes on the surface of the chip is contacted by a thin wire (whisker),
which acts like an antenna coupling the harmonic power to the smaller (output)
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waveguide. The low-pass filter prevents the harmonic power from propagating back
to the input waveguide. Sliding back-shorts in input and output waveguides allow
tuning at input and output frequencies. The same pin forms the center conductor of
both the bias filter and the RF filter between the waveguides. This pin is supported and
locked by two Macor (g,2~5.7) rings. The bias filter was designed [15] so that it was
seen as a short circuit at the input waveguide wall. In the design of the RF filter the
coaxial-wavegude junction was taken into consideration as a part of the filter. This
filter was optimized for slow impedance variations versus the input backshort
positions.

The construction consists of several wafers to make machining possible. The top
layer holds the Macor rings and a milled channel for the input waveguide and taper.
The next wafer is just a flat plate containing holes drilled to form outer conductors of

1 — bias filter

2 — input waveguide

3 — low-pass filter

4 — non-contacting short
5 — output waveguide

6 — Schottky-varactor

7 — whisker

8 — coaxial resonator

a)

L‘fi{ e
c.

Ba | 2

input waveguide output waveguide

Fig. 8. a) Drawing showing main features of the W-band tripler design and b) the equivalent circuit of the

mount. After: T.J. Tolmunen, A.V. Riisinen: An Efficient Schottky-Varactor Frequency Multiplier at

Milimeter Waves. Part TI: Tripler, Int. J. Infrared Millimeter Waves, Vol. 8, No. 10, pp. 13371353, Oct.
1987 ‘
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the RF filter, and forms the fourth side of the input and output waveguides. The third
wafer has a milled channel for the output waveguide, and the hole for the whisker pin.
The remaining two wafers are the bottom covering plate and the top plate supporting
a bias connector (SMA).

In the frequency tripler presented in Figure 8.a, a fixed lossless idler termination is
provided by means of a short circuited coaxial-line realized in a way proposed by
Erickson [11]. In this mount a coaxial resonator is made by modifying the whisker pin
[15, 17). The modified whisker pin forms a short-circuited 1/6 long transmission line
and appears as an inductance at the input frequency. At the output frequency (third
harmonic) the line is 1/2 long and has no effect. At the second harmonic this coaxial
resonator (4/3) reflects a capacitive reactance to the varactor terminals. This is utilized
in second harmonic idler circuit together with the whisker and output waveguide (cut
off at the second harmonic), which cause a high inductive reactance at the second
harmonic. At the fourth harmonic the resonator tends to increase the inductive
reactance of the embedding circuit, which is beneficial.

Experimental measurements performed with a scaled model of the output
waveguide and the resonator of a tripler for 100—120 GHz enable to formulate
equivalent circuit of the mount and calculate values of its elements [15]. The main
components of the equivalent circuits presented in Figure 8.b are the waveguides, bias
and RF filters, the coaxial resonator and the diode which is contacted by a whisker.
The input waveguide-coaxial line junction is represented by X,, Xp, B,, B,, B, and
transformer ratio ». In the output waveguide port, the susceptance caused by the RF
filter/waveguide junction is small for typical mount dimensions. On the contrary the
susceptance caused by the whisker-varactor gap is significant. Owing to these the
equivalent circuit of the output waveguide part is simplified to a capacitance C,,
mainly due to the effect of the gap (in a reduced height waveguide C,,, is typically
1.5—3.0{F), and an inductance of the whisker L,,. The coaxial resonator, whose input
reactance is in series with inductance L, is represented at Figure 8.b by
a short-circuited line of Z, characteristic impedance and the length /. The distance
between the backshort and the diode is denoted by s and is used to calculate waveguide
reactances seen toward the backshort. It should be noted that the output waveguide is
below cut-off frequency both for the input (pump) frequency and its second harmonic
(idler frequency).

Optimized mounts of the above design resulted in very efficient triplers. A peak
efficiency of 22% at 100 GHz and 18% at 230 GHz were reported in [11, 13]. A tripler
for 100—115 GHz output produced a peak efficiency of 28% at 107 GHz. Tripler
designed to operate as a second stage of a x2 x3 multiplier chain provided 0.7 mW at
474 GHz [14], while similar design resulted in a tripler producing 0.12 mW at
frequency of 803 GHz with 0.8% efficiency [16].

An interesting novel split-waveguide mount for millimeter- and submillime-
ter-wave applications has been reported recently [29]. The mount consists of only two
pieces, block halves, which are mirror images of each other. One part of the mount is
shown in Figure 9. The mount provides parallel and series impedance tuning with two
sliding backshorts at both the input and the output frequencies while utilizing E-plane
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1 — RF filter

2 — position of diode
3 — signal in (mixer), signal out doubler
4 — transformer
5 — 2nd harmonic tuner waveguide (reduced height WR-4)
6 — coaxial connector (below)

7 — bias IF filter

8 — fundamental tuner waveguide (full height WR-8)
9 — pump /LO

Fig. 9. Schematic drawing showing one half of the 220-GHz doubler/harmonic mixer split-block. After:

A.V. Riisinen et al.: 4 Novel Split-Waveguide Mount Design for Millimeter- and Submillimeter-Wave

Frequency Multipliers and Harmonic Mixers. IEEE Microwave and Guided Wave Letters, Vol. 3, No. 10,
pp- 369 —371, Oct. 1993

arms to provide an in-line waveguide input and output. Its fabrication is much easier
(it can be milled and no electroforming is required) than that of a traditional
multifrequency waveguide mount. Waveguide losses are minimized by a very compact
design with very short input and output waveguides. Planar diodes are easily mounted
on either microstrip or suspended stripline substrates in a channel milled between the
tuner waveguides.

With increasing order of frequency multiplication the efficiency inevitably
decreases and therefore optimum idler circuits at the second and the third harmonics
are essential in a frequency quadrupler to achieve high efficiency. The multiplier
mount becomes more complex and the useful operational bandwidth becomes
narrower (mixed mode, i.e., varactor/varistor operation, usually results in a wider
bandwidth). In a crossed-waveguide structure it is difficult to provide more than one
optimum idler without further complication of the mount, which increases manufac-
turing difficulties. Therefore, in a practical mount the realizations of the idler
reactances are based on the fixed termination. To provide near-optimum idler
reactances both the coaxial resonator used in the above described tripler and the
waveguide resonator introduced in [21] were employed in a quadrupler reported in
[15]. The quadrupler had crossed waveguides and two backshorts, one in each
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waveguide, as tuning elements at the input and output frequencies. The coaxial
resonator was made by reducing the diameter of the last section of the whisker
pin to form short-circuited coaxial line. At the diode plane the output waveguide
was cut-off at the fundamental and second harmonic frequencies. Further away
from the diode the waveguide size was reduced by a step so that it was cut-off
also at the third harmonic, thus implementing a waveguide resonator. The highest
efficiency obtained with this quadrupler was 11.3% at 148 GHz with input
power level of 10 mW and an output power of 1.5—24 mW was available
over the range from 142.5 GHz to 152.5 GHz.

In higher order frequency multipliers designed to operate at output frequencies
above 200 GHz, the waveguide and stripline structures required to optimally tune the
various harmonic frequencies for maximum conversion efficiency become extremely
difficult to fabricate, especially if it is required that the multiplier be tunable over

15 1 2 3 5

b lm‘é // //&j_ 6

fand

1 — lens holder with left hand external thread (40
T.P.1.) 2.50” external diameter

2 — threaded shaft 0.190 diam., 80 T.P.I (1 of 3)

3 — carrier drive pinion reduction ratio 2.5:1 (1 of 3)

4 — dichroic plate

5 — fused quartz plates for output tuner

6 — second lens / feed horn assembly used for

8 — carriers for quasi-optical tuning elements
made from 2.563" diam., 32 pitch, stainless
steel gear

9 — teflon collimating lens

10 — adjusting ring-internal mating left and right
hand threads
11 — drive for stub tuner short

performance measurements (removed when
used in conjuction with L.O. diplexer)

7 — quasi-optics body, internal thread — 32 T.P.1.
bore: 2.653" diam.
external dimensions: 3" x 3" x 2.5"

12 — varactor diode mount

13 — scalar feed horn

14 — feed horn carrier with right hand external
thread (40 T.P.1.) 2.50" diam.

15 — lock pin to prevent rotation of carrier

Fig. 10. A schematic diagram of the assembled quasi-optical frequency tripler. After: J.W. ARcher: 4 Novel
Quasi-Optical Frequency Multiplier Design for Millimeter and Submillimeter Wavelengths. IEEE Trans.
Microwave Theory Tech., Vol. MTT-32, No. 4, pp. 421 —427, Apr. 1984. ©1984 IEEE
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a wide frequency range. This problems can be overcome by using quasi-optical
elements for separate idler and output frequency tuning and filtering. In the multiplier
reported in [22] the varactor diode is coupled to the pump source via waveguide and
stripline impedance matching and filtering structures. Output power at the various
harmonics of the pump frequency engendered in the diode is fed to quasi-optical
filtering and tuning elements which enable near-optimum impedances to be seen by
the varactor.

The varactor diode, mounted in a broad-band single-ridge waveguide structure, is
coupled to the quasi-optics via a tapered waveguide transformer and a broad-band
scalar feed horn and circularly symmetric collimating lens made from teflon. The idler
termination is implemented using a dichroic mirror as a high-pass filter. The dichroic
plate comprises an aluminium sheet of accurately determined thickness, perforated
with an equispaced array of holes of precisely machined diameter. Power at the output
frequency, after passing through the dichroic reflector, is incident on a pair of parallel
plates made from fused quartz (a quasi-optical dual dielectric plate tuner). The tuning
plates may be positioned as necessary relative to the varactor mount and to each other.
This type of tuner behaves in a similar way as a double stub tuner in a coaxial line or
waveguide. Practical quasi-optical frequency triplers reported in [22] achieved 8%
efficiency between 250 GHz and 280 GHz and 5% at 340 GHz. A frequency
quadrupler to the 310—345 GHz was implemented in this design by installing an
additional (i.e., second) dichroic plate to reflectively terminate the third harmonic.
The best quadrupler efficiency was 0.75% at 332 GHz.

3. FREQUENCY MULTIPLIERS WITH DISTRIBUTION OF POWER

For a given diode, the output power of a single-diode frequency multiplier can be
maximized by careful mount opitimization. To achieve a further significant increase in
multiplier output power either a device with significantly greater breakdown voltage
may be employed in the single diode mount or the input (pump) signal be split between
many identical diodes and then the desired harmonic output component from each
varactor recombined with the correct phase relationship. The first possibility has
found its maturity in the development of a stacked device which is grown by epitaxial
techniques on a single crystal wafer containing two, three or more active varactor
diodes in series [30—32]. The latter can be implemented either in a classical type
mount, e.g. [25] or by quasi-optical spatial splitting and recombining of signals
[33—35].

3.1. SIMPLE POWER COMBINING TECHNIQUES

The epitaxially grown multi-junction (ISIS) varactor consists of a series arran-
gement of varactor p-n junctions, grown by multiple-layer epitaxy on a single wafer of
gallium arsenide. Then the diode is etched to the desired capacitance. In this
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construction the active region is adjacent to the heat sink which results in a low
thermal resistance [30, 31]. If N junctions are in series, the breakdown voltage will
increase by N times. If each junction has N times the capacitance of a comparison
single diode, then the total capacitance of a series string will be the same as for the
single diode. Increasing the capacitance of each individual junction also decreases the
series resistance by the same factor N. Therefore the cut-off frequency is unchanged, as
should be the efficiency. Distribution of the input power between N junctions of the
ISIS varactor allows to use higher level of the pumping signal and in the ideal case
should result in N? times higher output power. Typical ISIS varactors reported in [30,
31] have the breakdown voltage of 50 V and 100 V for two-stack and three-stack
devices, respectively.

G) coaxial b)
N radial line
input \ band reject
filter C
L /
- | 4L_‘—I_'
radiat line WR-22

packaged packaged / =

diode diode

Fig. 11. Frequency multiplier mounts employing epitaxially stacked varactor diodes a) used at Ka-band and

b) at W-band. After: a) P.W. Staecker, M.E. Hines, F. Occhiuti, J.F. Cushman: Multi Watt Power

Generation at Millimeter-Wave Freguencies Using Epitaxially-Stacked Varactor Diodes. 1987 IEEE MTT-S

Int. Microwave Sym. Digest, Las Vegas 1987, pp. 917—920 and b) J.F. Cushman, F. Occhiuti, EEM. Mc

Donagh, M.E. Hines, P.W. Staecker: High Power Epitaxially-Stacked Varactor Diode Multipliers:

Peformance and Applications at W-band. 1990 IEEE MTT-S Microwave Symp. Digest, Dallas 1990,
pp- 923926

The diode mount, used for Ka-band multipliers is shown in Figure 11.a [30]. The
diode is mounted in a reduced height waveguide which is transformed to the full height
by a two-section step transformer. The input signal (pump) is fed to the ISIS diode
through a coaxial line. A radial choke in the input coax section provides output to
input isolation. The W-band doubler, mount shown in Figure 11.b [31], also combines
coaxial and waveguide techniques, but has both the input and the output in the
waveguide form. The input waveguide contains a two-step waveguide transformer
with a transition to coax. Input-output frequency separation is accomplished using
a radial line band-reject filter. The output circuit transformation from the packaged
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diode to full-height waveguide is achieved through a two-section Chebyshev-design
transformer and appropriate backshort position. A coaxial low-pass filter was
designed as a means of biasing the varactor and to provide a short-circuited stub to
tune the coax transition. Circuit tuning was achieved by adjusting input and output
backshort positions and selection of proper bias. For CW operation, a resistor
attached to the low-pass filter section of the coaxial center conductor provides the
proper self-bias. Alternatively, a fixed DC bias voltage allows fast transition times
under pulsed conditions.

A three-junction ISIS varactor for use at Ka-band had a breakdown voltage of 100
V and cut-off frequency of 1 THz when used as a doubler in the mount presented in
Figure 11.a, delivered 5.5 W CW output power at 35 GHz with 60% efficiency.
A two-diode combination of these varactors provided 5 W CW output power at 44
GHz with 50% efficiency. A 94 GHz single-device used as a doubler in the mount
shown in Figure 11.b provided CW output power of 260 mW with 16% efficiency and
850 mW pulsed power output.

In a dual-diode frequency doubler reported in [25] and shown at Figure 12 power
splitting and recombining is accomplished by waveguide hybrid devices. The doubler
incorporates to identical varactor mounts coupled together, for the purpose of power
dividing or combining, by waveguide 4-port T junctions. The matched waveguide
hybrid “magic T’s” used in the mount at the input and output frequencies are, except
for the waveguide transformers, geometrically scaled versions of one another, and
have theoretical center frequencies of 57 GHz and 105 GHz. Coupling of the magic T’s
to the waveguides of the varactor mounts is accomplished by means of multisection,
quarter-wave step transformers. Each hybrid T junctions were separately ele-
ctroformed on gold-plated aluminum mandrels in an acid copper bath. The
electroforming was carried out in two stages, as shown in Figure 13, in order
to maintain precise perpendicularity of the arms of the T’s and to ensure excellent
symmetry of the junction. The matching elements were fixed into the copper
waveguide walls by inserting slightly overlenght, gold-plated posts and shims
into holes cut in the mandrels prior to electroforming. The resultant accurately
fabricated, internally gold-plated waveguide junctions were pressed into pre-milled
slots in a pair of brass half blocks, which were then permanently fixed together
to form the final doubler assembly. The waveguide flanges, sripline channels,
whisker pin holes, and bias line structures were machined into the surfaces
of this block to complete the device. The backshort waveguides were separately
electroformed and then pressed into an additional pair of brass blocks which
mate with the main assembly, as shown in Figure 12.

The varactor mounts are similar in many respect to the mount presented in Figure
3 but differ in that both the input and output waveguides are normal to the plane of
the stripline low-pass filter substrate. The varactor diode chips are mounted on the
low-pass filter substrate adjacent to the output waveguide. Each diode chip is
contacted by a 0.38 mm-long x 12.7 ym-diam. gold plated, phosphor-bronze elect-
rochemically-pointed whisker. The length of the contact whisker is chosen so that its
inductance approximately series-resonates the average capacitance of the pumped
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1 — d.c. bias inputs 6 — input hybrid junction and impedance trans-
2 — WR-8 output waveguide flange on hidden formers
side 7 — hybrid T°s and varactor mounts
3 — whisker mounting post 8 — back short waveguide block
4 — varactor diode chip 9 — backshort drive mounting bracket
5 — low pass filter substrate (micrometer drives and backshort holders
removed)

Fig. 12. An isometric drawing showing the main features of the balanced doubler design. After: J.W.
Archer, MT. Faber: High-Output, Single- and Dual-Diode, Millimeter Wave Frequency Doublers. IEEE
Trans. Microwave Theory Tech., Vol. MTT-33, No. 6, pp. 533 — 538, June 1985

varactor diode at the input frequency. Second harmonic power from each varactor
mount is coupled to the output magic T via another pair of quarter-wave transfor-
mers, and the combined signal is then coupled to the output port.

The varactors used in the dual-diode doubler were selected in order to obtain two
diodes with well-matched dc characteristics and were characterized by C;, — 20.5 {F
and 21.1 fF, R, — 8.5 Q and 8.0 Q, V,,(1uA) — 14.5 V and 13.8 V. In measurements
performed to evaluate performance of the doubler, backshort tuning and dc bias were
optimized for each of the two varactor mounts at each measurement frequency. At
a maximum safe input power level of 190 mW, the reverse-bias voltage for optimum
performance was about 4.0 V with a forward current between 5 and 8 mA . More than
18 mW output power was obtained at any frequency between 85 and 116 GHz. Over
most of this range, more than 20 mW was available, with a peak output power of 26.6
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aluminum

partially completed
magic T

“~one piece aluminum

aluminum mandrel hotder
Step 1 Step 2 Step 3
Copper electroform Machine away aluminium Mount piece in aluminium hold.
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Fig. 13. The method of fabricating and holding the “magic T* mandrels during the electroforming process.
After: J.W. Archer, M.T. Faber: High-Output, Single- and Dual-Diode, Millimeter Wave Frequency
Doublers. IEEE Trans. Microwave Theory Tech., Vol. MTT-33, No. 6, pp. 533 — 538, June 1985

mW at 88 GHz, corresponding to an efficiency of 14%. Higher conversion efficiencies
can be obtained with lower pump power. A maximum efficiency of 16.5% was
obtained at 104 GHz with a pump power of 80 mW. Obtained results suggest that the
performance of the doubler was hampered by high losses caused by the very
complicated waveguide structure.

3.2. QUASI-OPTICAL SPATIAL POWER DISTRIBUTION

Quasi-optical spatial power distribution potentially enables watt level of power at

‘millimeter-wave frequencies. The use of a diode grid for frequency multiplication was

reported in [33—35]. The approach is attractive because a grid is monolithically
integrated with thousands of diodes thereby resulting in potentially low-cost
fabrication and small-size realization. The power illuminating the grid is distributed
among the diodes and power at'a desired harmonic generated in the diodes is then
recombined in quasi-optical structure.

A millimeter-wave quasi-optical diode-grid doubler is shown in Figure 14 [33, 34].
Input power at the fundamental frequency is fed to the diode grid through a tuner and
filter. A nonlinear capacitance of the diodes illuminated by the incident electromag-
netic radiation generates harmonics. The second harmonic passes through another
filter and tuning network. The filters consist of a wire polarizing grid with a half-wave
plate designed for the fundamental. The half-wave plate separates the fundamental
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Fig. 14. Configuration of the millimeter-wave diode-grid frequency dobulers array. After: Ch.F. Jou et al.:
Millimeter-Wave Diode-Grid Frequency Doubler. IEEE Trans. Microwave Theory Tech., Vol. MTT-36, No.
11, pp- 1507 —1514, Nov. 1988

from the second harmonic because it rotates the fundamental polarization by 90°, but
does not alter the second harmonic polarization. This allows the polarizing grid to
select the desired frequency. The tuner is a pair of fused quartz slabs which may be
positioned relative to the diode grid and to each other. The tuner behaves in a fashion
similar to a double stub tuner in a coaxial line or waveguide. The tuning slabs, filters
and grid were all mounted on micrometers, so they can be easily positioned relative to
each other.

In a quasi-optical multiplier no waveguides are necessary, the design and
modelling are simpler and the losses due to the waveguide wall are eliminated.
However, care must be taken to reduce the losses due to diffraction. The input and
output filters act effectively as a mirror for the second harmonic and for the
fundamental frequency, respectively. Therefore, tuning is done independently at the
input and output, with dual dielectric slabs. The power handling capability increases
as the size of the grid increases. The design can be easily scaled to higher frequencies.

Monolithic Schottky diode grids were fabricated on 2 cm square GaAs wafers for
a proof-of-principle test of the quasi-optical varactor doubler. In the experimental
tests, the doubler circuit was placed at the far field of both the transmitting horn and
the receiving horn. A helium-neon laser was used to align the system. An efficiency of
9.5% and output power of 0.5 W were achieved at 66 GHz when the diode grid was
pumped with a pulsed source at 33 GHz. The performance of the monolithic diode
grid was limited by the diode breakdown voltage (which was only —3 V) and losses in
the series resistance (27 £).

Development of back-to-back Barrier-Intrinsic-N* (bbBIN) diodes opened the
possibility to use these diodes in a quasi-optical diode grid frequency tripler.
Symmetric capacitance-voltage characteristics of bbBIN diodes result in cancellation
of even harmonics. This favors bbBIN diodes in tripler application beacuse there is no
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Quasi-Optical Watt-Level Millimeter-Wave Monolithic Solid-State Diode-Grid Frequency Multipliers. 1989
IEEE MTT-S Int. Micowave Symp. Digest, Long Beach 1989, pp. 1069—1072

need for an even (second) harmonic idler circuit in the tripler, which greatly simplifies
the circuit design. A complete quasi-optical diode-grid tripler is shown in Figure 15
[35]. Power at the fundamental frequency enters the tripler from the bottom (in the
Figure) and passes through an input tuner. The blazed grating plate (which functions
as a high-pass transmission filter) reflects (as a mirror) the incident pump power at the
fundamental frequency to the diode grid on the left of it, and the metal mirror behind
the diode grid again reflects all the harmonics back to the grating plate. Different
harmonics are then diffracted in different directions. The third harmonic is designed to
exit in the desired direction passing through an output tuner. It should be recalled
that, due to the use of bbBIN diodes and thus the elimination of even harmonics,
second harmonic idler circuit is unnecessary in the diode-grid tripler. Using the
quasi-optical tripler with monolithic planar array containing thousands of GaAs
back-to-back Barrier-Intrinsic-N* (bbBIN) diodes for a proof-of-principle test,
a watt output power at an output frequency of 100 GHz with a tripling efficiency 8 5%
was experimentally obtained from approximately 4 mW incident power on each diode.
It should be noted that diode-grid frequency multipliers are at early stages of
development and significant improvement might be expected in the future.

4. BALANCED MICROWAVE FREQUENCY MULTIPLIERS

The most important advantages of balanced configurations are their inherent
filtering properties as well as increased power handling capability resulting from the
use of at least two diodes. Balanced frequency multipliers using distributed circuit
techniques rely on microwave equivalents of the winding transformers that appear in
balanced circuits used at lower frequencies. Usually a junction of two or more
different waveguides or transmission lines is used to provide the required amplitude



280 M. T. Faber Kwart. Elektr. i Telekom.

and phase relationships and an input/output isolation. Experimental determination of
diode embedding impedances in microwave and millimeter-wave balanced multiplier
circuits is usually difficult, even on scaled-down low frequency models. Development
of balanced frequency mulitpliers for use at higher millimeter and submillimeter waves
is very difficult and successful realizations are scarce. Because of complicated
microwave structure and assembly (and thus possibly high losses) only frequency
doublers have practical significance. (Higher order multipliers utilize usually a single
diode configuration). An example of such doubler is given in the next Section.

4.1. BALANCED FREQUENCY DOUBLERS

A crossed waveguide balanced varactor frequency doubler proposed by Erickson
[14] is shown in Figure 16. The two diodes of opposite polarity are back-to-back
mounted between the rectangular waveguide walls and the end of interconnecting
coaxial pin. Whisker contacting of diodes is possible. Contrary to single diode crossed
waveguide doublers, the second harmonic signal is generated in the input waveguide and
it is transmitted to the output waveguide by a connecting coaxial structure. A radial
filter confining the input signal into the input waveguide is included in the transition
between the waveguides. The diodes conduct in turn during half-periods of the input
signal. The resulting current in the output coaxial line has components at DC and even
order harmonics of the input signal. Reduced height input waveguide is used to cut-off
TE,, or TM ;; mode that otherwise might be excited by the doubled frequency signal.

Development of exact equivalent circuits is very difficult because of many
discontinuities existing in the structure and because of possible higher modes
excitation. Experimental optimization of multiplier is necessary after initial design.

reduced
height circular hole
waveguide
¥ backshort
input . _ -— e
waveguide diode e =
E coaxial \
bias filter \
AN
whisker output
pin waveguide

Fig. 16. Cross-section of a crossed waveguide balanced frequency doubler. After: N.R. Erickson: High
Efficiency Submillimeter Frequency Multipliers. 1990 IEEE MTT-S Int. Micowave Symp. Digest, Dallas
) 1990, pp. 1301—1304
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Very impressive results have been obtained by Erickson [14] using the above presented
doubler configuration. Peak efficiency of 35 percent has been attained when doubling
a 79 GHz, 35 mW signal with varactors of parameters Cyo=21 fF, R;=10 Q and
¥V, =10 V. Despite the observed heating of the diode junctions an output power of
26 mW has been produced at 120 mW input. Such good performance has been
attributed to particularly low loss structure which does not require a low-pass filter
between the waveguides and does not excite the third harmonic signal in the output
waveguide. A similar 166/332 GHz doubler employing varactors with parameters
Cpo=16.5 fF, R;=12 Q and V3, =8.5 V provided output power of 4 mW at P, = 22
mW. The similar circuit idea has been used next [36] to reduce carrier velocity
saturation effects due to the use of a planar diode array of four monolithically
integrated diodes. An 87/174 GHz doubler exhibited peak conversion efficiency of
25 percent at an input signal power of 150 mW.

5. HIGHER ORDER MULTIPLIER VERSUS MULTIPLIER CHAIN

An important question that often arises in the design of muitiplier system is
whether it is better to realize a high-order multiplier via a single stage or by a cascade
of two or more low-order multipliers. The question is difficult to answer in general
particularly at high millimeter and submillimeter waves where power sources capable
to drive a multiplier are not easily available. At high frequencies complicated
multiplier mounts with many idler circuits are extremely difficult to machine and
usually have high losses. If the frequency is further increased then only simple, often
quasi-optical, mounts are possible. It must be also considered that it is usually
necessary to use isolators between multiplying stages, which introduces additional
losses to the multiplier chain.

Theoretical studies [37, 38] do not give a general clear answer. A comparison of the
highest theoretical output power available from multipliers of various orders at 345
GHz is given in Figure 17.a. In this case the doubler from 172.5 GHz to 345 GHz gives
the best efficiency and widest operational range. However, in practice this doubler is
not a good choice because there are no fundamental low noise solid state sources
available at 172 GHz. Cascading two doublers overcomes this disadvantage, but
resulting output power at 345 GHz is low. It would be even lower in practice because
an isolator with several dBs of loss is needed between the doublers. A quadrupler from
86 GHz gives theoretically better efficiency than two cascaded doublers, if the
quadrupler has idlers both at the 2nd and the 3rd harmonics. If only the 2nd harmonic
idler is used the theoretical efficiency is lower than that of two cascaded doublers. But
1-2-4 quadrupler may be attractive because of no need of an isolator at 172 GHz. On
the other hand the quadrupler can provide only very limited operational frequency
range.

Another theoretical comparison is presented in Figure 17.b in which the highest
theoretical output power available from various multipliers at 460 GHz is shown.
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Again the single doubler now from 230 GHz to 460 GHz gives the best efficiency and
the highest output power if the input power level is higher than 15 mW. With input

power below 15 mW the doubler and the quadrupler from 115 GHz to 460 GHz have
almost an equal theoretical performance.
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Fig. 17. A comparison of the highest theoretical output power available from frequency multipliers at: @)

— 345 GHz and (b) — 460 GHz. After: T. Tolmunen, A. Rijsdnen, M. Sironen: High Order Frequency

Multipliers — a Solution for mm and Submm-Wave Local Oscillator Signal Generation. 1989 IEEE MTT-S
Int. Micowave Symp. Digest, Long Beach 1989, pp. 1223 —1226

At 800 GHz situation is different [39] because of lack of power sources in the
300—-400 GHz range capable of pumping a single doubler or tripler. Comparison of
the theoretical performance of various multipliers producing 800 GHz is given in
Figure 18. At 50 mW input power a 4 x 2 x 100 GHz cascaded multiplier gives by far
the best result. The octupler is also clearly more efficient than the other two
configurations. These performances are purely theoretical, because no metal losses are
assumed and all ideal idler termination are assumed in the higher order multipliers.
But when nonidealities are reasonably taken into account, the cascaded multiplier
4 x4 x 100 GHz is expected in [39] to be still by far the best and should produce about
100 uW at 800 GHz.

No experimental multiplier chain has yet reached an output power of 1 mW at 500
GHz or 100 4W at 700 GHz. Multiplier chains where a doubler is followed by a tripler
are in practice more effective than chains having a tripler followed by a doubler [17].
Up to 500 GHz the direct higher-order multipliers compete quite evenly with the
cascaded low-order multipliers. At frequencies above 500 GHz the power level of 100
£W has not yet been reached with direct high order multipliers. This is mainly because
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Fig. 18. Comparison of theoretical performance of varius multipliers producing 800 GHz. After: A.
Riisdnen, M. Sironen: Capability of Schottky-Diode Multipliers as Local Oscillators at 1 THz. Microwave
and Optical Technology Letters, Vol. 4, No. 1, pp. 29—33, Jan. 1991

of extreme difficulty to optimize all the necessary idler terminations, and because an
effective diode for this purpose can not absorb high input powers without damage.

If the additional cost of designing, manufacturing, and testing separate com-
ponents and their interconnecting hardware is also considered the decision whether to
use the higher-order multiplier or the multiplier chain is even more difficult to make. It
must be decided individually in each particular case and universal prescriptions may
not be given.
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M.T. FABER

DIODOWE POWIELACZE CZESTOTLIWOSCI ZAKRESOW
FAL MILIMETROWYCH 1 SUBMILIMETROWYCH

Streszczenie

Projektowanie i realizacja powielaczy czgstotliwosci zakresu fal milimetrowych wciaz jeszcze jest,
z uwagi na ich zlozonos¢, bardziej sztuka niz praktyka inzynierska i zwykle wiaze si¢ z do§wiadczalng
optymalizacja uktadéw i konstrukcji powielaczy. Transformowanie wynikow teoretycznych w faktyczng
konstrukcje mikrofalowsa jest w tym procesie etapem krytycznym, czesto decydujacym o sukcesie lub
porazce catego przedsiewzigcia. Ztagodzeniu tych trudnosci i zredukowaniu ryzyka porazki ma shizyé
przedstawiony w tym artykule obszerny i systematyczny przegiad rozwiazan konstrukcyjnych diodowych
powielaczy czestotliwodci bedacych szezytowymi osiggnigeiami Swiatowymi. Specyficzne realizacje mikro-
falowe przedstawiane sa tu nie tylko by wskaza¢ na istniejace ograniczenia i niezbedne kompromisy
uktadowe, ale takze dla ilustracji celowosci konstrukeji i potencjalnych mozliwosci wspolczesnych
diodowych powielaczy czestotliwoéci zakresow fal milimetrowych i submilimetrowych.

Slowa kluczowe: powielacz czgstotliwosci, waraktory p—n, waraktory Schottkyego, uklady falo-
wodowe, uklady quasi-optyczne, uktady planetarne
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arabskimi, u gory kazdej tablicy podaé tytut. Tablice umiesci¢ na koficu maszynopisu. Przyjmowane sg
tablice algorytméw i programy na wydrukach komputerowych. W tym przypadku zachowany jest ich
oryginaly ukiad.

Sposéb pisania wzoréw matematycznych; Rozmieszczenie znakow, cyfr, liter i odstgpow powinno byé
sblizone do rozmieszczenia elementow druku. Wskazniki i wykladniki poteg powinny byc napisane
wyraznie i by¢ prawidlowo obnizone lub podwyzszone w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki
nad literami i cyframi, calkami i in. symbolami (strzalki, linie, kropki, daszki) powinny by¢ umieszczone
dokladnie nad tymi elementami, do ktérych si¢ odnosza. Numery wzoréw cyframi arabskimi powinny by¢
kolejne i umieszczone w nawiasach okragtych z prawej strony. Nazwy jednostek, symbole litrowe i graficzne
powinny by¢ zgodne z wytycznymi IEC (International Electronical Commission) oraz ISO (International
Organization of Standarization).

Powolania: Powolania na publikacje powinny by¢ umieszczone na ostatnich stronach tekstu pod
tytulem , Bibliografia”, opatrzone numeracja kolejng bez nawiasé6w. Numeracja ta powinna by¢ zgodna
z odno$nikami w tresci artykutu. Przyklady opisu publikacji:

— periodycznej: F.Valdoni: A new millimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol. 2, nr 5, p. 553

— nieperiodycznej: K. Andersen: A resourse allocation framework. XVI International Symposium.

Stockholm (Sweden), May 1991, paper A2.4
— ksiazki: Y.P. Tvidis: Operation and modelling of the MOS transistors. Mc Graw-Hill, New York
1987, p. 141 —148.

Material ilustracyjny: Rysunki powinny by¢ wykonane wyraZnie, na papierze gladkim, lub milimet-
rowym w formacie nie mniejszym niz 9x12 cm. Moga byé takze w postaci wydruku komputerowego.



Fotografie lub diapozytywy przyjmowane sg kolorowe lub czarno-biate w formacie nie przekraczajgcym
10 %15 em. Na marginesie kazdego rysunku i na odwrocie fotografii powinno byé napisane olowkiem imig
i nazwisko Autora oraz skrot tytutu artykutu, do ktérego sa przeznaczone.

Spis podpiséw pod rysunki i fotografie powinen byé umieszczony na oddzielnej stronie.

Streszczenie. Do kazdego artykutu musi by¢ dotaczone streszczenie z tytulem artykulu. Streszczenia
oraz tytuly (Summary) musza by¢ w jezyku polskim i angielskim. Streszczenie powinno wyjasnia¢ gtéwny
cel pracy, wskazywaé korzysci i ograniczenia, mozliwe zastosowania i zalecenia dla dalszego rozwoju danej
galezi techniki. Objgtos¢ streszczenia nie powinna przekracza¢ 100 stéw, a jego tre§é nie moze byé
identyczna ze ,,Wstgpem”, lub ,,Zakoticzeniem™. Pod streszczeniami powinny byé podane stowa kluczowe.

Autorowi przystuguje bezplatnie 20 odbitek artykutu. Dodatkowe egzemplarze odbitek, lub caly zeszyt
Autor moze zamdwi¢ u wydawcy na wlasny koszt.

Autora obowigzuje korekta autorska, ktora powinien wykona¢ w cigu 3 dni od daty otrzymania tekstu
z Redakcji i zwroci osobiécie, lub listownie pod adresem Redakci. Korekta powinna byé naniesiona na
przekazanych Autorowi szpaltach na marginesach ew. na osobnym arkuszu w przypadku uzupehien tekstu
wigkszych niz dwa wiersze. W przypadku nie zwrocenia korekty w terminie, korekte przeprowadza
Redakcja Techniczna Wydawcy.

Redakcja prosi Autoréw o powiadomienie jej o zmianie miejsca pracy i adresu prywatnego.,

Uwaga: Od 1995 1. Redakcja przyjmuje teksty gladkie na dyskietkach z plikiem w formacie ASCI.
Rysunki w formacie TIF Ibu PCX. Wydruk tekstu traktowany jako podstawa powinien zawieraé rowniez
wzory matematyczne.
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New efficient implementation
of Brayton —Gustavson —Hatchel method for solving
of stiff ordinary differential equation systems

MAREK STABROWSKI

Instytut Elektrotechniki Teoretycznej i Miernictwa Elektrycznego,
Politechnika Warszawska

Otrzymano 1995.06.21

Autoryzowano do druku 1995.07.19

Brayton —Gustavson — Hatchel (BGH) method for solving of stiff ordinary differential
equations belongs to the group of backward difference formulas methods. Basic details of
BGH method have been presented. New implementation with original modifications has been
described. Special attention has been paid to reduction of operation count and improvement
of error control. Experimental tests (to be reported in another paper) have proven spectacular
superiority of BGH method with respect to classic Gear method. BGH method will be
incorporated as prefered method for stiff equations in AMIL simulation language.

Key words: differential equation systems, errors control, simulation languages.

1. WHY NEW SOFTWARE FOR STIFF ODE?

Gear, or rather Gear-Nordsieck, method [4, 5, 6] is at present a classic established
tool for solving of stiff ordinary differential equations (ODE). It is a time-proven
method with satisfying stability and efficiency (speed). Popular MATLAB software
package (and other tools basing on MATLAB) uses Gear method as a standard
method for stiff problems.

The history of software and hardware engineering has shown however that
suspiciously frequently inferior solutions gain wide popularity. This leads to the
conclusion that it is advisable to carry out periodic revisions in the field of obvious,
classic and established items. It is worth to note that two complete Fortran
implementations of Gear method have been published quite early [4], helping to
spread the application of this method. Critical conclusion, drawn from the last fact,
has been the main driving force in the search of competitive method.
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At the outset, this search has been confined to backward differentiation formulas
(BDF) methods, encompassing also Gear method. It seems that potential advantages
of some other competitive BDF methods have been neither fully investigated nor
exploited. Special attention has been aroused by a method developed by Brayton,
Gustavson and Hatchel [2]. In further course this method will be called BGH method
— an obvious acronym of authors names. The authors of BGH method maintained
that their method is more stable than Gear method, especially if frequent changes of
internal integration step are necessary. Also operation count, according to authors of
BGH method, is substantially reduced and error control may be more flexible. The
BGH method and Gear-Nordsieck method are not equivalent algebraically, however
appropriate modification [2] of Gear-Nordsieck method transforms it into equivalent
of the BGH method. All these considerations supported the decision to select the
BGH method as a potential challenger of Gear-Nordsieck method.

Known implementations of BGH method in Fortran and C [1] have very specific
character. They have all features of “ad hoc” solution and no traces of true library
style [7]. C implementation is just “working™ software with several “go to” statements
left. The method order in this implementation is constant (=2), error control
simplified and not all operation count reductions fully exploited.

This paper will present comprehensively program BGH stiff, developed by the
author. It is original implementation of BGH method in true library style along
commonly accepted guidelines for ODE solvers development [7]. Some new features
have been introduced into BGH algorithm. They include efficient flow of integration,
versatile and thorough error control and moreover extensive operation count
reduction.

2. BASIC PRINCIPLES OF BRAYTON —GUSTAVSON —HATCHEL (BGH)
METHOD

A problem to be solved, i.e. ODE system, may be written in the form:
fxX,0H)=0, 0<:tgT, ()]

where f is a vector (a set of functions). Integration interval [0, T7 is divided by
nonequispaced (in general case) points £, £,, ,,....t,—k, tar1—p---, Ly (integration nodes)
into integral integration steps h=At,=t,,,—t,.

The differential value X, for the current integration node in BDF method is
approximated with the aid of k+1 previous (hence “backward differentiation™)
values of x,—; (0<j<k). This leads to general linear multistep method equations

k
z ajx,,_j—hbkx,,_k=0, OCk=l. (2)

J=0
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For k=1 this equatioxi reduces to simple Euler method with backward difference.
The Gear method [4, 5] uses Nordsieck vector components :

Cpltins 1/ 205 g (LD YD) ©))

as basic backward information.
Brayton, Gustavson and Hatchel [2, 6] have forwarded the thesis that usage of
backward information in the form

x,,_j, j=0,1,...,k (4)

is more efficient and leads to stable formulas, even for rapidly changing step size A.
The first step in BGH method is the predictor computation from the explicit
polynomial formula
k41

E=Plon—1,t)=Y 11 1<k<6 (5)
j=1

based on x; values in previous K+ 1 nodes. The coefficients y; =1, 2,....k+1) depend
on the step size values h,_; (=0, 1,...,k).

This predicted values x% are used as starting approximation in Newton-Raphson
iterative solving of non-linear equations determining the corrector. General formula
for corrector determination has also polynomial form

1 k
R (T ALE I N 1<k<6. - (6)
Jj=0

It should be noted that x, appears on the right hand side of eqs. (6) and thus it is
implicit formula, i.e. a non-linear equation or rather a set of equations. The
coefficients o; in (6) depend on the step size values h,_ ;. For constant h, there is
a;=—a;fb;.

For every new step, reaching integration node n, the coefficients y;and «;in (5) and
(6) can be determined from the condition that the approximations in eq. (5) and (6) are
fulfilled exactly for all polynomials x=p() of degree not higher than k. This leads to
a system of k-1 linear algebraic equations for predictor coefficients

) Hk(n_lstn)'y=e15 (7)
and corrector coefficients
Hnt)=e,, ®
where
7= 001(?’ 19’)’25 .- 'S'Yk+1) » (9)
e,=col(1,0, 0,...,0) (10)
and .
o =col(atg, %y---,2K) an

e,=col(0,1,0,...,0). 12)
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Matrix H, is a Vandermonde matrix of the form

H(G.0=(B°B".B>....05" 13)

Bi=col ((f - ’f)‘, (f - ;f-l)’,..., <__’ - ;f"‘)’) . )

It has been proved [2, 6] that main component of local truncation error for k-th
order method depends on the difference of predictor and corrector

with the elements

k

=Gl Tty ) E (e, —D)HOGF.  (15)

hi=0 tn—tn—k—l

Here X, is “true” (i.e. exact) value of derivative.

Algorithm of BGH method for single internal integration step, terminating with

time #,, may be summed up as follows [2, 6]:

BGH-1) determine coefficients y from (7) and predictor from 5);

BGH-2) determine coefficients o from (8) and solve corrector equations (6) using
Newton-Raphson non-linear equation solver; as initial approximation
predictor values should be used;

BGH-3) compute truncation error ¢; from (15); if it does not comply with some preset
value, integration step 4 or order k should be changed; in such case
backtrack and repeat the step with changed 4 value;

BGH-4) complete step ¢, and go to next integration node Ih+p, 8O to BGH-1).

3. FUNDAMENTAL IMPLEMENTATION DETAILS

Implementation of Zimmerman and Baker [1] follows very closely already outlined
flow of computations and uses the formulas (5) to (15) in most straightforward way.
Original paper by Brayton, Gustavson and Hatchel [2] recommends more efficient
computation of predictor y; and corrector a; coefficients. According to this paper,
direct solving of equation system (7) and (8) is not necessary. It can be proved that the
values of y;, ,(n+ 1,k) and o, (n+ 1,k) depend on the values y{n.k) and o;(n,k), i.e. for
the new time point ¢,,, they can be computed basing on the values for previous time
point 7,. Index nreferes here to the time point ¢, and index k refers to the method order.
Final updating formulas for predictor coefficients are

L=l .
Yr1(n+1,k)=G1 (t"“’) ank), j=1,..k (16)

n+1" tn—j
where

G1=~ 15 k] ] (’;’) a7

tn—tn—l—v
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and
t,—t,_
S(nfy=—"—""1 (18)
tn - tn—k—l
Analogous formulas for corrector coefficients are
byt —i—tne
o (n+1),k)=5(n+ 1,k) (-*u——") 7 n+1,k). 19)
tn+1 —tp1—j
Moreover there is also
k
a(nk)=— Y a,(nk) 20)
v=1
and
E+1
yl(n,k)= 1-— Z yv(n’k) (21)
y=2

Equations (16) to (21) from a set of updating (actualisation) formulas for predictor
and corrector coefficients. Similar formulas can be derived [2] for the method order
k change. In the implementation of BGH method described in this paper, all these
formulas have been used. They reduce total operation count and they help to avoid
conditioning difficulties in linear equations systems solving.

BGH method, similarly as other predictor-corrector methods, isnot a self-starting
one. In some implementations of this class of methods, at the start the order is set to
k=1. After 6 steps and incrementing of method order, is fully possible to vary tghe
method order in full range of stiff stability between 1 and 6. More conservative
approach uses explicit method, during the start, for making several initial steps.
Program BGHjstiff starts with the aid of Euler predictor-corrector method, unifying to
some degree both approaches.

After performing several starting steps, program BGHistiff switches to BGH
method. In order to implement efficient computation of o; and ¥, coefficients the
one-dimensional arrays of internal time points ¢, and internal time steps &; are used for
storing of k-1 values. Additionally two-dimensional array Aji stores (k+2)? values
of time points differences

Af=ty —t_j, 5j=0,1...k+1. 22)

The necessity to use these values stems from closer inspection of equations (16) to (19).

Every internal integration step in program BGHistiff starts with explicit shifting of
x (solution) and t (time-independent variable) arrays. Similar explicit shifting is
performed in 4 and A4;; arrays. Brayton, Gustavson and Hatchel advocate [2] treating
of one-dimensional arrays x, t and h as some sort of circular buffers. Such buffers are
only updated one element at the time and time-consuming shifting is eliminated. It is
elegant solution but it incurs also some overhead of pointer manipulation. Moreover,
changing of the method order & and thus changing of circular buffer size increases the



298 M. Stabrowski : Kwart. Elektr. i Telekom.

complexity of this solution. In the case of program BGHstiff the antisymmetry of
A;; array has been fully exploited and the shifts are performed in upper right half
(including main diagonal) of the array only.

Computation of predictor — at first y; values and next predicted x values
— follows this prologue of internal integration step. Coefficients y; are computed from
the actualisation formulas (16) to (18). Predicted values of x variables are computed
from explicit formulas (5).

Next operation is the corrector computation. It is iterative refinement procedure
centred around solving of non-linear equation system with the aid of Newton-Raphson
method. At first corrector coefficients «; are computed from actualisation formula (19).
Jacobian of the system of differential equation can be computed in two ways. In the first,
Jacobian is computed with the aid of user supplied procedure (function). According to the
versatile library style software development rules [4, 7] the Jacobian can be computed
alternatively through internal finite difference approximation. In order to reduce
computational operations count, Jacobian is computed only once for every call of
Newton-Raphson procedure. Only right hand sides are updated in subsequent iterations.
If Newton-Raphson procedure fails to converge in a prescribed iteration limit, the step
size is reduced and whole corrector computation starts again. It has been found for a set of
real life stiff problems that the limit of three Newton iterations suffices in most cases. As
alternative to Newton-Raphson method, Brown method [3] of local linearization has been
tried. It proved to be adequate in the numerical sense but its efficiency (i.e. computation
time) has been significantly inferior to Newton-Raphson algorithm.

After determination of corrector, error control using formula (15) is carried out. In
the error control block, current internal step is accepted or rejected. Generally the
decisions about step change are made with eventual repetition of computations. In this
block further decisions on method order change are also made.

Sometimes, if the internal integration node is located beyond communication
node, interpolation procedure is called in order to compute output values.

4. SECURING SMOOTH INTEGRATION FLOW IN PROGRAM BGHSTIFF

Typical ODE solver clearly distinguishes internal integration steps (nodes) and
communication steps. Internal integration steps determine the pace of integration and
the step size depends on the decisions inside error control block. Communications
steps are set by the user and the values of output variables for these time points should
be computed and output in some way. Internal integration steps may vary in wide
range but in contrast, communication step in typical cases remains constant. Some
very versatile ODE solvers offer the possibility to hit exactly the communication time
points. Proper criterion in error control block is responsible for this exact time point
hitting. In such solvers, or rather in this mode of computations, the internal
integration step is always lower or equal the communication step. Thus integration
pace may be sometimes markedly slower and accuracy clearly overdone.
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Program BGHstiff follows another [4, 5] strategy of step size control with
smoother and faster integration flow. Principally BGHistiff integrates ODE system
using basic accuracy criteria without any limitations of internal step size. Strictly
speaking there is a possibility to set maximum limit of step size and a reasonable value
should be lower than 10 communication steps. After one internal integration step an
overshoot may occur, i.e. current time may exceed current communication time. Exact
hit, owing to finite accuracy of floating point arithmetic, is rather an exception. In
such situation the values of integrated variables are computed at communication time
point ¢, using standard Lagrange interpolation formula

) (tc_ tn)(tc_ tn-—l)'-'(tc_ tn—j+l)(tc_ tn—j—l)"'(tc_ tn-j—k)
" J(tn—j—tn)(tn—j—tn—l)---(fn—j’“fn—j+1)(tn—j—‘tn—j—l)---(fn—j—tn—j—k)

The time differences stored in 4;; array come very handy in this interpolation formula.
The interpolation order is always co-ordinated with the current order of BGH
method. Interpolated x,(kt) values are used for output only. Integration is continued
starting with the last time point reached internally. If last internal step reached beyond
several communication steps, interpolation is performed several times before real
integration is resumed. Thus no effective backtrack of integration takes place. Along
with speeding up the integration pace, this approach improves overall numerical
accuracy. It follows from the fact that the number of internal time steps is kept at
minimum value and lower operation count means lower value of overall arithmetic
truncation error. The interpolation errors influence only locally the variables values at
communication time points. These values are not used in further integration and thus
interpolation errors do not influence integration accuracy.

xi(tc)z ‘Z X (23)

5. ERROR CONTROL IN PROGRAM BGHSTIFF

Error control algorithm in ODE solver influences both the computations accuracy
and the computations time. It should lead to short computations time and acceptable
error level. Standard rules of error control are as follows:

__iferror value is lower than a preset limit, step size ks increased in order to speed
up computations;

— if error value is higher than a preset limit, step size A is reduced in order to
reduce local computation error,

— according to some special rules [2], necessity of method order change should be
periodically checked.

Efficiency of ODE solver depends very strongly on several fine points of these
general error control rules. It seems that error control strategy is of the same or at least
comparable importance as basic integration algorithm. The rules controlling step size
may be of the “brute force” type reducing or expanding / by the factor of 10 [4]. More
sophisticated methods are based on the ratio #, of preset acceptable error limit and
actual error value g,. Method order change is considered in some solvers [4, 5] only
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after performing integration step change. In other solvers [2] the advisability of order

change is checked after some preset number of internal steps.

An error control strategy implemented in program BGHstiff is presented in
simplified form below. It is a well balanced mixture of criteria found elsewhere [2] and
of original ideas based on extensive experiments.

ERR-0) perform one internal integration step, i.e. computations BGH-1) to BGH4);

ERR-1) if error ratio 7, <1 and time step 4 is larger than smallest acceptable value,
reduce 4 and repeat computations ERR-0) with new 4 value;

ERR-2) if error ratio 7, is significantly larger than 1 and step size 4 is lower than
maximum preset value, increase appropriately step size 4 and go to step
ERR-5);

ERR-3) if method order already reached maximum (k= 6), step size 4 has minimum
acceptable value and 5, <1, issue warning about insufficient accuracy;
nothing constructive can be done — go to step ERR-5);

ERR-4) this step is performed if current number of internal integration steps is an
integer multiple of current method order k; compute the coefficients 7,_; and
fi+1, 1.€. the ratio of preset and actual error values for method order equal to
k—1 and k+1 respectively; if #,,,>1+4 — increment method order, if
He-1>1+4 — decrement order, otherwise do not change order;

ERR-5) end current internal integration step A; go to ERR-0), if next communicatoin
time point not reached, otherwise perform interpolation for appropriate
number of communication time points.

Some details should be presented a bit more comprehensively. During com-
putation of error ratio 1, eventual division by zero must be avoided. If actual error 2
is inumerically equal to zero (e.g. lower than machine epsilon) then some small value
commensurate with machine epsilon replaces ;.

In stage ERR-1) the time step reduction coefficient has been equal to #, at first [1,
2]. It has been found experimentally that more conservative value of 52 leads to fewer
step adjustments.

Similar modification of recommendations [1, 2] regarding step size 4 expansion in
step ERR-2) has been made. Standard value of step expansion is equal to 7, but the
square root of 1, value proved to be more efficient during extensive experiments. The
qualitative term “significantly larger” in ERR-2 should be translated into the value of
4, also found experimentally.

There appears a deadspace 2 in step ERR-4). Selection of small value will result in
frequent changes of method order but otherwise large value of will block the changes.
It seems that the value in the range betwen 0.15 and 0.4 is most appropriate.
Asymmetry in the favour of order reduction is advisable.

At last the problem of order change checking in stage ERR-4) should be
considered more comprehensively. Exact implementation of the introductory con-
dition in step ERR-4) [2] may lead to rather strange randomness in the frequency of
order change checking. Lets illustrate this phenomenon with a small example. Below,
in the first global internal steps numbers are given. The second row contains the values
of k (method order) and in the third row an asterisk “*” marks the steps with
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operation ERR-4). These steps number are the integer multiples of previous method
order.

59 60 61 62 63 64 65 66 67 68 69 70 11 T2
3 3 3 3 4 5 5 4 4 3 2 3 3 4

* * * * % * * *

We can observe that in this example for 14 internal steps, 8 order checking operations
have been performed. For the average value of method order k=3.5 it is far to large
frequency. On the other side it is intuitively obvious that for high method order this
check should be performed rather seldom, as high order is equivalent to inherent high
accuracy. For low method order this check should be performed more frequently. In
the case considered, three checks will be appropriate. In order to solve this problem,
a local counter of time steps taken has been introduced. Order checking operation is
performed if this local counter reaches the value of current method order. If it becomes
once again equal to method order, order checking is performed, etc. An example
analogous to the previous one will illustrate this idea. There has been inserted
additional row with local counter just below global steps counter.

59 60 61 62 63 64 65 66 67 68 69 70 T1 T2
2 0 1 2 0 1 2 3 0 1 2 0 1 2
3 3 3 3 4 4 4 4 3 3 3 43 4 4

* %* * *

It can be observed that for 14 internal steps, 4 order checking operations have been
performed. Average method order is 3.5, which leads to the conclusion about perfect
tuning with order checking frequency.

6. METHOD INDEPENDENT SOFTWARE OPTIMISATION

Some steps, optimising program BGHstiff have been already presented. They are
closely coupled with the details of BGH method. To this group belongs, in the first
place, explicit computation (actualisation) of y; and «; coefficients used by predictor
and corrector. Next, Jacobian matrix is computed once only for every internal
integration step. Antisymmetry of Aij matrix storing time differences #,—¢; is also fully
exploited. Only right upper part of this matrix is computed, updated and shifted.

It is worth to note that also some method independent optimisations have been
performed. They are concentrated on speeding-up the operations with two-dimen-
sional arrays. At the start of program development these arrays have been declared
(rather dynamically allocated) as one-dimensional. In order to make easier the
traversing of such arrays in two dimensions, a handy macrodefinition has been used:

4 define INDEXC(,j,ndim) [j+i*ndim] 4)
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First argument of this macrodefinition is equivalent to row index, second to column
index and the third to total column number in C language array. This macro
notation is easy to read but far from optimum. In the final form of program
BGHstiff, after debugging, this macro has been replaced with explicit computation
of the indexes of one-dimensional arrays. In a typical situation before a loop,
scanning an array, initial index is computed from a formula similar to (24), i.e.
involving multiplication and addition. Inside a loop, the index is updated through
addition/subtraction — single and simple operation consuming less time than
addition and multiplication.

7. SOME TESTS AND SOME CONCLUSIONS

Comprehensive presentation of the tests derived from real life will be a subject of
another paper [9]. It should suffice for the present that Brayton— Gustav-
son— Hatchel method in new implementation has shown spectacularly better perfor-
mance than Gear-Nordsieck method. The efficiency — not only computation speed
but also stability and accuracy — is especially marked in the field of stiff problems, i.e.
in the field being the main target of both methods.

Several improvements and modifications have been introduced in program
BGHstiff — a new implementation of BGH method. All operation count reductions
recommended in original paper on BGH method [2] have been realised. Next,
antisymmetry of one of matrices has been taken into account. All arrays have been
indexed in an efficient way. But most important is the development of fine-tuned
strategy of error control influencing directly step size and method order selection.
BGH method will replace Gear-Nordsieck method in AMIL language [8], an efficient
simulation tool, developed by the author of this paper.
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M.M. STABROWSKI

NOWA EFEKTYWNA IMPLEMENTACJA METODY BRAYTONA — GUSTAVSONA —HATCHELA
ROZWIAZYWANIA SZTYWNYCH ROWNAN ROZNICZKOWYCH ZWYCZAINYCH

Streszczenie

Metoda rozwiazywania sztywnych réwnai rosniczkowych zwyczajnych opracowana przez Braytona,
Gustavsona i Hatchela (metoda BGH) nalezy do grupy metod korzystajacych z wzoréw roéznic wstecznych.
Przedstawiono podstawowe zasady metody BGH. Opisano nowa implementacj¢ tej metody, zawierajaca
wiele oryginalnych rozwiazan. Zwrocono szczegblng uwage na redukcjg pracy obliczeniowej i poprawe
kontroli bledow. Eksperymenty numeryczne (beda one przedmiotem innego artykuha) wykazuja wyrazng
wyzszo§¢ metody BGH w porownaniu z klasyczna metoda Geara. Metoda BGH zostanie wiaczona jako
metoda zalecana dla rownan sztywnych do jezyka symulacyjnego AMIL.

Stowa kluczowe: systemy rownan rozniczkowych, kontrola bledow, jezyki symulacyjne.
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Artykut dotyczy zagadnien zwigzanych z identyfikacja strukturalng wielowymiarowych
systemow stacjonarnych opisanych za pomoca operatorow, ktore w ogdinym przypadku moga
by¢ nieliniowe. Zatozono, ze wartosci sygnalow wejsciowych i wyjéciowych rozwazanych
systemow moga przyjmowaé wartosci rzeczywiste lub zespolone, a zbidr sygnatow wejsciowych
ma strukture przestrzeni Hilberta. Udowodniono dwa twierdzenia, ktore pozwalaja wniknaé
w szezegdlowa stukture operatoréw stacjonarnych oraz operatorow stacjonarnych przyczyno-
wych. Otrzymane wyniki pozwalaja na lepsze zrozumienie istoty tak ztozonych odzworowani
jakimi s3 operatory, a co za tym idzie, istoty systemdw opisanych za ich pomocy.

Slowa kluczowe: identylikacja strukturalna, szozegblowa struktura systemow, modelowanie
systemoOw, systemy wielowymiarowe, systemy stacjonarne, operatory, splo-
ty, przestrzen stacjonarna, przestrzen splotowa, przestrzent przyczynowa

1. WSTEP

Artykut dotyczy identyfikacji strukturalnej wielowymiarowych systemow stac-
jonarnych, ktore daja si¢ opisa¢ za pomoca odwzorowan nazywanych operatorami
([9]). Systemy rozwazane w artykule, jak rowniez zwigzane z nimi operatory, moga
byé w ogdlnym przypadku nieliniowe, a jedna z mozliwych form ich reprezentaciji jest
ukiad rownan rozniczkowych, by¢ moze nieliniowych. Systemy te sa wielowymiaro-
we, czyli maja dowolng skonczona liczbg wejsc i wyjéé. Sygnaly na poszczegdlnych
wejéciach i wyjéciach moga przyjmowaé wartosci rzeczywiste lub zespolone, a zbior
sygnalow wejéciowych jest przestrzenia Hilberta. Przestrzen ta moze zawieral
wszystkie funkcje typu wyktadniczego ([9]), ktore jak wiadomo, sa bezwzglednie
transformowalne w sensie jednostronnego przeksztalcenia Laplace’a.

9 Prace wykonano w ramach projektu badawczego Nr 8 T10C 031 09 finansowanego przez Komitet
Badan Naukowych w latach 1995—1997.
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Poniewaz w Swiatowej literaturze naukowej nie podjeto udanej proby w pehi
formalnego, a zarazem jednolitego podejscia do zagadnienia modelowania systemow
opisanych za pomoca operatorow ([11]—[12], [15]—[16] oraz [18]—[24]), to glé6wnym
celem tego artykulu jest przedstawiemie ogdlnej teorii modelowania systemow,
obejmujacej miedzy innymi, teorig¢ Volterry oraz Wienera ([2] —[6]). Ponadto artykul ten
jest kontynuacja rozwazan zawartych w pracy [8], w ktérej omoéwione zostaly ogélne
struktury rozwazanych tu systemow. Przypomnijmy, ze struktury te wymagaty, by zbior
wymuszen byl przestrzenia liniowa. Obecnie, przy rozwazaniu szczegolowych struktur
systemow stacjonarnych, niezbgdnym okaze si¢ wprowadzenie do przestrzeni wymu-
szen pewnych konstrukcji topologicznych. Na koniec warto dodaé, ze przedstawione tu
rozwazania, sa uogélnieniem czesci rozwazan zawartych w artykule [9], ktory dotyczyt
zagadnienia modelowania wielowymiarowych liniowych system6w stacjonarnych.

2. PRELIMINARIA MATEMATYCZNE

Dowolny system mozna traktowal jako odwzorowanie zbioru U sygnalow
wejsciowych zwanych wymuszeniami w zbiér V sygnaléw wyjsciowych zwanych
odpowiedziami. Bedziemy dalej zakladac, z¢ oba te zbiory wyposazone sa w strukture
przestrzeni liniowej, a zatem okre$lona jest w nich operacja dodawania sygnalow
i mnozenia sygnalu przez liczbe z ciala liczbowego FO) ‘

Niech R® bedzie zbiorem chwil czasowych, dla ktérych okre§lone sa sygnaly
z Uoraz V. Zaldzmy ponadto, ze m € N® jest liczba wejs¢, a n e N liczba wyjsé systemu.
Wartosci sygnaléw wejsciowych naleza zatem do F™® a wartosci sygnalow wyj-
sciowych do F". Wowczas przestrzen sygnalow wejsciowych UR® jest podprzestrzenia
liniowa przestrzeni LF(R)®. Podobnie przestrzed sygnaléw wyjsciowych Vi jest
podprzestrzenia liniowa przestrzeni LE(R). Poniewaz U oraz V sa przestrzeniami
funkcyjnymi, ktérych elementy okreslone sa na tej samej dziedzinie R, a dowolne
odwzorowanie ¢ takich przestrzeni nazywane jest operatorem, to kazdy system mozna
opisa¢ za pomoca operatora. Zauwazmy, ze w ogdlnym przypadku operator ¢ nie
musi by¢ liniowy, a jedna z mozliwych form jego reprezentacji jest uklad réwnan
rozniczkowych. By uprosci¢ dalsza dyskusje, pojecia: system opisany za pomoca
operatora ¢ 1 operator ¢, beda wigc traktowane jako réwnowazne.

® W calym artykule przez F oznaczamy cialo liczbowe. W szczegdlnosci cialo F oznacza ciato liczb
rzeczywistych R lub ciato liczb zespolonych C.
. @ Zbidr X wyposazony w dowolng strukturg algebraicza i/lub topologiczna bedziemy oznaczaé litera X,
a zatem przez R oznaczamy zbior liczb rzeczywistych, natomiast przez R cialo liczb rzeczywistych.

® Przez N oznaczamy zbidr liczb naturainych.

@ Dla dowolnego zbioru X przez X" oznacamy n-krotny iloczyn kartezjanski (produkt) zbioru X.

® Przez X, oznaczamy przestrzen liniowa nad ciatem skalarow F. Jezeli F wynika z kontekstu, to bedzie
ONno pomijane w jej oznaczeniu. :

® Przez L3(X) oznaczamy przestrzefi odwzorowan okre§lonych na X o warto$ciach z F". Oznaczenia
LX(X) oraz L,(X) bedziemy traktowa¢ jako réwnowazne, a gdy zbiér X wynika z kontekstu, to piszemy
w skrocie Ly lub L. Przestrzen L bedziemy rowniez traktowa¢ jako n-krotny produkt przestrzeni L.
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W modelowaniu systeméw wykorzystuije si¢ trzy elementarne operatory (2]—4]
1 {6]—[9D.

Przesunigciem funkeyjnym o ¢ € R¥ nazywamy operator, ktory oznaczamy przez
¥, : L#(R*)— LF(R") oraz Vu eL3(R" i Vte Rk

[V (W]I(®) :=u(t+ o).

Funkcje V () nazywamy przesunigciem funkcji w o o.
Obrotem  funkcyjnym nazywamy operator, ktoéry oznaczamy przez
V' LB(RY)— L%(R*) oraz Yue LF(R") i Vte R

[V @0 :=u(—1).

Funkcje V' (u) nazywamy obrotem funkcji u.
Splotowym przesunigciem funkcyjnym o 6 € R¥ nazywamy operator, ktoéry oznacza-
my przez V: LE(R— L¥R¥) oraz VYue LE(R") i Vi eR*

[V o@](®) : =u(o—1).

Funkcje V() nazywamy przesunigciem splotowym Sunkcji u o o.

Wiasciwosci zdefiniowanych operator6w omoéwione zostaly w artykule [8].
Przejdzmy teraz do definicji podstawowych wlagciwosci operatorow, a wiec i sys-
temoOw opisanych za ich pomoca.

Operator ¢ na Upc LF(R) nazywamy stacjonarnym, jezeli Vue Ui VoeR

V,weU oraz V (pw)=¢(V @)

Innymi stowy, operator jest stacjonarny, gdy odpowiedz operatora na wymuszenie
u przesunigte w czasie o ¢ jest rowna przesunigtej w czasie o o odpowiedzi operatora
na wymuszenie «. Zauwazmy, Ze przestrzen liniowa U musi byé zbiorem zamknigtym
ze wzgledu na przesunigcie funkcyjne, a zatem zawiera¢ musi wszystkie przesunigcia
funkcyjne swoich elementow.

Operator ¢ na Upc LE(R) nazywamy przyczynowym, jezeli VupeU i VieR
z warunku, ze

VieR ((r <H= (u(r) = U(T))) .
wynika, ze
[p@(6) =[¢@)).-

Operator jest wiec przyczynowy, gdy warto§¢ sygnatu wyjsciowego w chwili ¢ zalezy
jedynie od warto$ci sygnalu wejéciowego do chwili ¢.

W modelowaniu systemow bardzo czgsto napotykamy przestrzenie Lfy, 1 lppw-
Dlatego tez podamy teraz definicje tych przestrzeni oraz poje¢ z nimi zwigzanych.

Zalozmy, 7e u jest miarg na o-ciele w X.
Jezeli 1<p<oo, to przestrzeniq Lf,,(X) nazywamy zbi6r klas rownowaznosci ze
wzgledu na relacje u— &, funkcji mierzalnych (u-mierzalnych) u: X—F" takich, ze

M Przez p— A oznaczamy zwrot ,,u-prawie wszedzie” lub ,,dla p-prawie kazdego™.
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J lulpdu<co.
X

Normq w Lg,,(X) nazywamy funkcje, ktéra Vue LE,,(X) oznaczamy przez

1/p
||u||,,:=<5 Iulpdu) .
X

Hloczynem skalarnym w przestrzeni Lf,,(X) nazywamy funkcje, ktéra Vu,v €L (X)
oznaczamy przez

updi=[v" udu®.
X

Funkcje nalezace do L#,,( X) nazywamy calkowalnymi (w sensie Lebesgue’a). Ponadto
Vu:=(u)ie L (X)
jud,u:=<j uidu> :
b's X 1
Przestrzeniq L¢,,(X) nazywaé bedziemy zbi6r klas rOwnowaznosci ze wzgledu na
relacj¢ u— A&, funkcji mierzalnych (u-mierzalnych) u: X F", dla ktorych

supess | u(x)|< co,
xeX

gdzie

supess Iu(x)|:=inf{Mej—{+ tu—AExeX (| u(x)lsM)}(g),

xeX

nazywamy istotnym kresem gérnym funkcji |u|. Normaq w Lf.,(X) nazywamy
funkcje, ktéra Vue L#,,,(X) oznaczamy przez

]l , = supess | u()l.
xeX

Funkcje nalezace do przestrzeni Lf,,(X) nazywamy istotnie (u-istotnie) ograniczonymi
([14], s. 53 1 59).

Zatérmy dalej, ze 1<p< 0. Przez C#,,(X) bedziemy oznaczaé podprzestrzef
funkcji ciaglych z przestrzeni Lf,,(X).

Jezeli zbioér X wynika z kontekstu, to piszemy w skrocie Lg,, lub C#,,. Oznaczenia
Lpp,1Chy, oraz odpowiednio Ly, i Cr,, sa rOwnowazne. W przypadku gdy miara ujest

® Dla dowolnej macierzy 4 przez 4* omaczamy jej transpozycje ze sprzezeniem, a zatem
A:=4".
® Przez R, oznaczamy zbidr liczb rzeczywistych nieujemnych, ktory z kolei jest oznaczany przez R..,
uzupeliony o liczbg 0.
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miara Lebesgue’a na RF, ktora oznaczamy przez A, W skrocie A, to jej symbol jest
pomijany w oznaczeniach zdefiniowanych przestrzeni, a oznaczenia: A— & oraz & sg
rownowazne. .

Niech 1< p< 0. Przez Ip,, bedziemy oznaczal przestrzeh szeregbw o wyrazach
z F zbieznych z p-ta potega i wagami

wi=(W,ER,)y,

w ktore) Vx :=(x;)y € lrpw norma oznaczana przez

Lp
Nxll,:=( X wilxl?) .
ieN

Jezeli Vie N wagi w;=1, to przestrzef taka bedziemy oznaczaé przez lg, ((17],
s. 73). Sploty funkcji sa odwzorowaniami, ktore sa elementami modeli systemow
stacjonarnych. .

Niech 1, bedzie miara Lebesgue’a na Rk, Splotem funkcji A-mierzalnych u,
»: R*— F™ nazywamy funkcje oznaczana przez u* v : R*—F, ktéra o ile istnieje, dla 4,
prawie kazdego ¢€ R* spelnia warunek:

[u*v)():= [ uT(t—7) v(z) dr.

Zwykle splot definiuje si¢ dla funkcji o wartosciach z F, a nie jak tutaj z F™. Takie
rozszerzenie pojecia splotu wynika z jego zwiazku z iloczynem skalarnym, o czym byla
mowa w artykule [9]. W artykule tym udowodniono réwniez dwa twierdzenia
dotyczace najistotniejszych whasciwosci zdefiniowanego tu splotu funkcji.

Przestrzenie stacjonarne, splotowe i przyczynowe odgrywaja bardzo wazna role
w modelowaniu systemow stacjonarnych.

Zatozmy, ze y jest miara na R oraz 1<p<co.

Przestrzeniq stacjonarnq 0Znaczang przez LE,9(RY), nazywamy podzbior klas
rownowaznosci z przestrzeni L%, (R¥) ze wzgledu na relacje p— & o postaci:

Lo (R := {u e LE,(RY): Vie R((V(u)e Lg*,ﬂ(R))}.

Przestrzeniq splotowq oznaczana przez Ly, .(RY, nazywamy podzbidr klas
rownowaznosci przestrzeni L7, (R¥), ze wzgledu na relacje p— & o postaci:

L, (RY:= {u eLE,(RY):Vie R*(Vi(we L;”pu(Rk)}.

Przestrzeniq przyczynowq 0znaczang przez Lf, +(RY), nazywamy podzbior klas
rownowaznosci z przestrzeni L%, (R¥) ze wzgledu na relacje u— & o postaci:
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L+ (RY:= {u_ JHIUE L}"Pﬂ(Rk)}(m)‘

Jezeli zbior R* wynika z kontekstu, to piszemy w skrocie Lipuvs Lipu, 0raz Ly, .
Oznaczenia Lgy,v, Lfpu. i Lppu+ oraz odpowiednio Lp,,v, Lrpu., i Lpys sa
rownowazne. W przypadku gdy miara na R* jest miara Lebesgue’a A, to jej symbol jest
pomijany w oznaczeniach zdefiniowanych przestrzeni. Wlasciwosci przestrzeni stac-
jonarnej, splotowej i przyczynowej mozna znalezé w artykule [9].

3. SZCZEGOLOWA STRUKTURA SYSTEMOW STACJONARNYCH

Mozna wykazac ([8]), ze dowolny operator ¢ na L%, (R) jest stacjonarny, wtedy
1 tylko wtedy, gdy

¢p=0p°V,
gdzie przeksztalcenie!!?

@:=[$()](0).

Z kolei, Yte R obrazem przestrzeni L, v(R) w odwzorowaniu V, jest ta sama
przestrzen Lps,v(R), a zatem obrazem produktu L, v (R) x R w odwzorowaniu V. jest
rowniez przestrzet L, v (R). Jest to bardzo wazny wynik, ktéry pozwala ograniczyé
analiz¢ struktury dowolnego stacjonarnego operatora ¢ na L.y, do analizy
struktury odpowiadajacego mu przeksztalcenia ¢ rowniez na L, . Przyjrzymy sie
zatem blizej wlasciwosciom tego rodzaju przeksztalcen.

Twierdzenie 1. Jezeliv:= (v;)y jest bazq ortonormalng, a (- , ), iloczynem skalarnym
w L (R), u jest miarq na a-ciele zbiorow borelowskich®™ w L%, (R), v jest miara na /r,,

§:=C 00, v=pe @719

1% Przez u_ oznaczamy skok jednostkowy, kidry Vt:=(t,)* € R* zdefiniowany jest przez wzor:
1 iy

{1, Vie{l,...k} (420)
U_ (t):= R
! 0 Fie{l,.. .k} (4,<0)

Jezeli f: X—>F oraz g: X—F", to Vxe& X iloczyn odwzorowar: oznaczany przez fg, zdefiniowany jest za
pomoca wzoru:
[gl(x) :=f(x) g(x).
Sygnaly nalezagce do przestrzeni przyczynowej Ly, , (R) nazywane sg przyczynowymi ([25], s. 48).
) Jezeli X oraz Y sg zbiorami z dowolng strukturg algebraiczna, to kazde odwzorowanie f: X—Y
nazywamy przekszialceniem.
02 Zbiorami horelowskimi w przestrzeni topologicznej X ‘nazywamy zbiory nalezace do o-ciala
generowanego przez topologie w X ([17], s. 21).
03 Jezeli {-,-) jest iloczynem skalarnym w X, fe X oraz g:=(g;€ X),, to dla uproszczenia zapisu

Sgy=({go) oraz {g.f>:=(g./7)
9 Jezeli pt jest miarg na X oraz f: X— Y, to przez uof ~ ! bedziemy oznaczaé miarg wyznaczona w Y przez
odwzorowanie f'1 miarg px ([1], s. 1851 [17], s. 21).
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oraz 1 <p< oo, to dla kazdego przeksztalcenia @ € CEou(LEn{(R)) istnigje taka funkcja
f€ Cpllry), dla ktdrej

p=fP.

Dowdd. Poniewaz kazdy uklad ortogonalny jest liniowo niezalezny, a kazdy uklad
ortogonalny maksymalny, nazywany tez baza ortogonalna, jest pelny, to Vue Lp,,
Jo:=(a;€F)y, dla ktoérego

lu—all =0,
gdzie ||+ ||, jest norma wyznaczona przez iloczyn skalarny w Ly, oraz
o=P(u)

([17], s. 92 i 95). Z twierdzenia Pitagorasa mamy, e

ol 2= ool 2= (DT To 2= T Jol?= Nl ll? <0®,
ieN
gdzie || - Il jest norma w /r,, a zatem obrazem przestrzeni Ly, w odwzorowaniu @ jest

przestrzen lp,. Wida¢ wiec, ze miara v moze spelni¢ przyjete zaloZenie:
v=pe @ L

Poniewaz L@, jest przestrzenia Hilberta ([14], s. 53), to z twierdzenia Rie-
sza— Fischera ([14], s. 76) i z zalozenia, iZ v jest baza ortogonalna wynika, ze Va€/p,
clement aTve L, Mozemy zatem Vo€lp, zdefiniowaé funkcje f w nastgpujacy
sposob:

f(@):=¢(@").

Pokazalismy juz, ze Vue L, o€ Ip,, dlaktorego u oraz oT naleza do tej samej klasy
réwnowaznodci, a z definicji przeksztalcenia @ wynika, ze wspolczynniki o s3 jednakowe
na kazdej klasie rownowaznosci. Z kolei ¢ jest przeksztalceniem ciaglym na przestrzeni

m . czyli dla kazdego ue€ Ly, oraz dla kazdego ciagu (u;€ Lih,)y, dla ktorego

lim || u—w; |l ,=0,
granica
lim @)~ @)l =0,

([14], s. 25). Przeksztalcenie ¢ oraz @ sa zatem state na kazdej klasie rtOwnowazno§ci,
a stad wynika, ze

49 Jezeli |- 1l jest norma w X oraz f:=(f;€X),, to dla uproszczenia zapisu

=4 1D,-
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p=f-9.

‘Pokazemy teraz, ze funkcja f jest ciagla. W tym celu zauwazmy, ze P jest
przeksztalceniem liniowym. Poniewaz wykazali$my na wstepie, ze Vu eLp,

o)l = ltull,

to przeksztalcenie @ jest rowniez ograniczone. Stad i z twierdzenia Banacha
o przeksztalceniu ciagtym ([14], s. 139) wynika, Ze @ jest przeksztalceniem ciagtym.
Mozna z kolei dowies¢, z¢ przestrzenie L, i [y, sa przestrzeniami Banacha (14}, s. 53
151). Z twierdzenia o odwzorowaniu otwartym ([14], s. 147) wynika zatem, ze @ jest
odzworowaniem otwartym. Zal6zmy teraz, ze 7 jest topologia w F", 7, jest topologia
w [y, oraz 7, jest topologia w Ly,,. Z ciaglosci przeksztalcenia p mamy, ze przeciwobrazy

[f- @] (x) <,
Poniewaz & jest odwzorowaniem otwartym, to obrazy
o(r,)cr,.
Z wykazanej ciaglosci przeksztalcenia @ mamy, ze przeciwobrazy
@ (z)cT,.

Zauwazmy, ze @ jest bijekcja klas rownowaznosci. Istnieje zatem odwzorowanie
odwrotne @71, ktoére Va €/, okreslone jest przez wzor:

& Yw)=alv,
a stad
(P (1)) =71, &(7,).

Z wzajemnego zawierania si¢ rodzin $(t,) oraz t, mamy, ze
®(tr,)=1, oraz P Yr,)=7,.
Wynika stad, Ze przeciwobrazy
ST eo(r)=r,,

a zatem funkcja fjest ciagla.

Zalozmy, ze M jest o-cialem w L%, oraz A jest o-cialem w Ir,. Pokazemy teraz, ze
funkcja f jest A "-mierzalna. Przypomnijmy, ze przeksztalcenie & jest ciagle oraz
zgodnie z zalozeniem # jest o-cialem borelowskim. Mozna wowczas wykazaé, ze
A jest rowniez o-cialem borelowskim, a stad i z dowiedzionej ciaglosci funkcji
S wynika jej A -mierzalno§¢ (1], s. 182).

Przejdzmy teraz do wykazania, ze funkcje fe Crpv- Jezeli p=co, to dowdd jest
oczywisty. Zalbézmy zatem, ze 1 <p< co. Poniewaz wykorzystamy dalej twierdzenie

49 Jezeli fjest odwzorowaniem na X oraz & jest rodzina podzbioréw zbioru X, to przez f(#) oznaczamy
rodzing zbiordw { f(4): A € F}, gdzie f(4) jest obrazem zbioru 4 w odwzorowaniu A
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o zamianie zmiennych w calce Lebesgue’a ([1], s. 214), to nalezy pokazaé, ze
przeksztalcenie @ jest .#/.# -mierzalne. Jest tak rzeczywiscie, co wynika z zalozenia, ze
v jest miara wyznaczong na o-ciele A~ w przestrzeni /r, przez przeksztalcenie @ i miarg
4 na o-ciele # w przestrzeni LF,, ([1], s. 185).

Poniewaz ¢ € Cf,, (L2) © Ly, (L) oraz

o=f-9D,

to spelnione sa wszystkie zalozenia twierdzenia o zamianie zmiennych w calce
Lebesgue’a ([1], s. 214), z ktorego wynika, ze kf€ Lg,y. Z dowiedzionej juz ciaglosci
funkcji f mamy wiec, ze f€ Cfpy © Lfy, co koficzy dowod. |

Udowodnione twierdzenie pozwala nam wnikna¢ w szczegblowa strukture opera-
toréw stacjonarnych. By to pokaza¢ zalozmy, Ze x jest takg miara na R, dla ktorej

m _Jm
LFZuV - LFZx .

Wynika wowczas ([8], ze dla kaidego stacjonarnego operatora ¢ V. na L%, dla
ktorego @€ Cp, (L) jest przeksztalceniem, o ktorym mowa w ostatnio udowod-
nionym twierdzeniu, istnieje taka funkcja fe Crpllro), 7€

(V@) =f((Vi(@):0).)

gdzie v:=(v,)y jest baza ortonormalng w L.

4. SZCZEGOLOWA STRUKTURA SYSTEMOW
STACJONARNYCH PRZYCZYNOWYCH

Wirdd operatordéw, najistotniejsza grupg stanowia operatory stacjonarne przy-
czynowe. Zauwazmy, ze struktura operatora ¢ V., ktora wynika z twierdzenia 1, nie
jest w ogdlnym przypadku struktura operatora przyczynowego ({8]). Odpowiedz
operatora ¢ » V. w chwili # na wymuszeniu ¥ moze bowiem zalezeé rowniez od wartoSci
wymuszenia u po chwili ¢. Zajmiemy si¢ zatem dalej struktura operatoréw stacjonar-
nych przyczynowych.

Twierdzenie 2. Jezeli » jest miarq symetryczng na R'" takq, ze
Ly (R)= L7 (R),

v:=(v,)yjest bazq ortonormalng w L, . (R), <., > Jjest iloczynem skalarnym w LE,(R),
U jest miarq na o-ciele zbioréw borelowskich w L%.(R), v jest miarq skoriczong na lp,.

7 Niech u bedzie miara na R". Miare ju nazywamy symetryczng, jezeli dla kazdego mierzalnego zbioru
Ac R" zachodzi rownos¢:
wA)=p(—4),
gdzie
—A:={—o:acAd}.
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o:=E", V'), &:=(,0), vxXv=ped 18
I'=<{ ),

oraz 1 <p< oo, to dla kaidego przeksztalcenia, ¢ € Cf, (L% (R)), dla ktérego ¢ - V. jest
operatorem stacjonarnym przyczynowym, istnieje taka funkcja g € C,(Ir,), dla ktérej

Qp=g-I-V".
Dowdd. Zauwazmy na wstepie, ze z zalozenia
Ly = Ly,
wynika, ze
L#sv =Ly, =L,
(9. Z kolei VueLp, i Vte R funkcje V,(u) mozemy roztozyé na dwie skladowe
Upy 1=V (u- ) VF(u) oraz  usi= V() —u,,.
Skladowe te spelniaja rownosé
V() =ty +up .
Funkcja V (u,)€ L, oraz Vi>0
Upe(£)=0,

a zatem jest to skladowa przeszla sygnalu V¥(u) wzgledem chwili 0. Podobnie funkcja
U € L, oraz Vi<0

uft(t) = 07

1 jest to skltadowa przyszia sygnalu V(i) wzgledem chwili 0. Zgodnie z zalozeniem
uklad v jest baza ortogonalna w Lf, .. Wynika stad, ze V'(v) jest baza ortogonalna
w przestrzeni

Ve L ={V'@W): ue L.},

a poniewaz miara x jest symetryczna, to mozna réwniez zauwazyé, ze  jest baza
ortogonalna w L,,. Mamy zatem, ze Vue LY, i Ve R, o, € lpy X Lpy 1 Fotp, tpp €Ly,
dla ktérych spetlnione sa rownania:

| V()—oiwll =0,
lupe—afwll ,=0 oraz || Upe— o V') Il =0,
gdzie || - |l , jest norma wyznaczona przez iloczyn skalarny w L™,

M Jezeli p jest miarg na X, v jest miara na Y oraz miary te sa o-skoficzone, to przez ux v oznaczamy
miarg produktowa na X x Y ([17], s. 152).
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o0, =®(wu), wp=I() oraz e =T(V ()
({17, s. 921 95). Poniewaz
{v;:ieN} L{V"(v)) :ie N},
to

o, = (atfz, o%p0)"
7 twierdzenia 1 wynika, ze 3f€ Cfpy «v(lp2 X Ir2), dla ktOrej
p=fD,

gdyz obrazem przestrzeni L%, w odwzorowaniu & jest przestrzef lp; X Ip,. Zgodnie
z zalozeniem, ¢ - V. jest operatorem stacjonarnym przyczynowym, czyli Vue Lp,,
oraz Yie R

(V)= (V" (u-) Vi(w))
([8]). Wynika stad, ze warto§¢ funkcji f zalezy jedynie od skladowych wektora .,
a zatem Vo, 0y € lp, oraz 0€lp,

S (@ 25)) =107, az)").
Istnieje wigc funkcja g: lz,—F" taka, ze Vo, €lp, oraz 0€lp,

g(ape) =107, 050)"),
dla ktorej
goleV'=f-&.
Speliony jest wigc warunek
p=geIT-V".

Pokazemy teraz, Ze funkcja ge Cg,,. W tym celu zauwazmy, ze funkcja fzgodnie
z twierdzeniem 1 jest ciagta oraz v x v-mierzalna. Wynika stad, ze funkcja g bedaca
przekrojem funkcji f; tezjest ciagia ([13], s. 152)1 v-mierzalna ([17], s. 151). Dalszy dowéd
dla p= oo jest oczywisty. Niech wigc 1<p <oo. Funkcja fe Crpy wy(lr2 X [py), @ zatem

N7l o= [ If12dlvxyl= | dv | | fI*dv<co,

Ul ) gy by

gdzie |- || yxvjestnorma w Li,, «(lr2 X Ir). Poniewaz warto$¢ funkcji fzalezy jedynie
od sktadowych wektora o, to

L1 s xv=v({lr2) j | f17dv=v(lr) _f | gl*dv=1v(lr,) g ”va
i

lF, F2

gdzie || ||, jest norma w L},. Zgodnie z zalozeniem miara v jest skonczona oraz
71l xy<co, a wige [lgll,<oo, czyli g Chy,= L, co konczy dowod. |
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Zauwazmy, ze z przyjetego w ostatnim twierdzeniu zalozenia
Liyw= L7,
wynika, iz
Leyw=Lf,= L7y,

(I9). Ponadto kazdy stacjonarny i przyczynowy operator ¢ V. na L%, dla ktorego
¢ € Cg,(LF5,) jest przeksztalceniem spelniajacym zalozenia udowodnionego twier-
dzenia, ma postaé:

(Vi) =gV (Vu),v>,) =gV {(w),),),

gdzie ge Cf,y(lr,), a v:=(v)y jest baza ortonormalng w L#, .. Poniewaz mozna
wykaza¢ ([9]), ze

V(1,03 =[wo (1),

gdzie w jest gestoscia miary x wzgledem miary Lebesgue’a na R, to

P(Vi(u)) =g(wo *ul(2)).

Tak otrzymang strukture operatora ¢ V. pokazano na rys. 1.

u
L i,
! ’ ueL™ (R)
v, ’ @0 | e dx:=wdi
! { O(V () = g[wvwad)(1)
| geCy (1) | 9 &L, (L (R)
T
o( V()

Rys. 1. Struktura operatordéw stacjonarnych przyczynowych

Warto jeszcze zauwazy€, ze funkcja g jest ciagla, a z twierdzen dotyczacych
wlasciwosci splotu funkgji ([9]) wynika, ze sygnaly Wo *u sa rowniez ciagle. Z otrzyma-
nej struktury operatora - V. widaé wigc, ze kazda jego odpowiedz jest ciagla.
Otrzymana wlaSciwo$¢ jest zgodna z rzeczywistoscia, gdyz wszystkie fizycznie
realizowalne systemy maja ograniczone pasmo przenoszenia, a stad wynika ciaglo§é
ich odpowiedzi.

@ Jezeli u:=(u;),, to dla uproszczenia zapisu

uxD:=(u#v),.
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PODSUMOWANIE

W artykule omowione zostaly zagadnienia zwiazane z identyfikacja strukturalna
wielowymiarowych systeméw stacjonarnych opisanych za pomoca operatorow,
ktore w ogblnym przypadku moga by¢ nieliniowe. Zalozono, ze wartosci sygnalow
wejsciowych i wyjsciowych rozwazanych systemow moga przyjmowaC wartosci
rzeczywiste lub zespolone, a zbi6r sygnaléw wejsciowych ma strukture przestrzeni
Hilberta. Udowodniono twierdzenie 1, ktére pozwala wniknaé w szczegélowa
strukture operatoréw stacjonarnych oraz twierdzenie 2, dotyczace szczegolowej
struktury operatoré6w stacjonarnych przyczynowych, ktorych strukture pokazano na
rys. 1. Otrzymane wyniki pozwalaja na lepsze zrozumienie istoty tak zlozonych
odwzorowan, jakimi sa operatory, a co za tym idzie, istoty system6w opisanych za
ich pomoca. Ponadto wyniki te sa niezbgdnym elementem ogolnej teorii modelowa-
nia systemoéw, obejmujacej migdzy innymi, teori¢ Volterry oraz Wienera ([2]—[4]
i [6]).

Zauwazmy na koniec, ze problem wyznaczenia modelu systemu opisanego za
pomoca operatora ¢ V. mozna sprowadzi¢ do problemu aproksymacji Sredniokwad-
ratowej przeksztalcenia ¢ ([2]—[411[6]). Z udowodnionego twierdzenia 2 wynika, ze
‘przeksztalcenie to nalezy do przestrzeni L, (LF.), W ktérej iloczyn skalarny dla p=2
zdefiniowany jest Vo, y € L§,, przez wzor:

e, 0= | v @ew) duw).
Lio
7 twierdzenia o aproksymacji $redniokwadratowej ([10], s. 91) wynika, ze dla
wyznaczenia modelu systemu fe V., niezbednym jest obliczenie tego typu calek, co
wydaje si¢ dosé trudne. Okazuje si¢ jednak, ze sygnaly stochastyczne ergodyczne
pozwalaja wyznacza¢ calki na przestrzeniach funkcyjnych ([2]—[6]).
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G. CIESIELSKI1

DETAILED STRUCTURE IDENTIFICATION OF MULTIDIMENSIONAL TIME-INVARIANT

SYSTEMS

Summary

This paper concern some problems related to the structure identification of multidimensional

time-invariant systems governed by operators, which can be nonlinear in general case. It is assumed that the
inputs and responses of considered systems are real or complex valued, and the set of inputs have the Hilbert
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space structure. There are proven two theorems, which allow to get an insight into the detailed structure of
{ime-invariant operators and causal time-invariant operators. Received results afford possibilities for better
understanding of the essence of such complicated maps as operators and, which involves the essence of
systems governed by them.

Key words: structure identification, detailed structure of systems, system modelling, multidimensional
systems, time-invariant systems, operators, convolution, stationary space, convolution space, causal space.
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Artykut dotyczy zagadnieni zwiazanych z modelowaniem wielowymiarowych systemow
stacjonarnych przyczynowych opisanych za pomocg operatoréw, ktére w ogdlnym przypad-
ku moga byé nieliniowe. Zatozono, ze wartosci sygnaiéw wejsciowych i wyjsciowych tych
systemow moga przyjmowaé wartoSci rzeczywiste lub zespolone, a zbiér sygnaldow wejscio-
wych ma strukture przestrzeni Hilberta. Udowodniono twierdzenie, kidre wykorzystuje
teorig aproksymacji éredniokwadratowej pozwala rozwigzaé zadanie modelowania rozwaza-
nych systeméw. Otrzymane wyniki pozwalaja lepiej zrozumie¢ istote tak zlozonych odwzoro-
wati, jakimi sa operatory opisujace wielowymiarowe systemy stacjonarne przyczynowe.

Slowa kluczowe: modelowanie, identyfikacja strukturalna, identyfikacja parametryczna,
systemy wielowymiarowe, systemy stacjonarne, systemy przyczynowe,
operatory, sploty, przestrzen stacjonarna, przestrzen splotowa, przestrzefi
przyczynowa.

1. WSTEP

Artykul dotyczy modelowania ([17]) wielowymiarowych systemow stacjonarnych
przyczynowych, ktore daja si¢ opisac za pomoca odwzorowan nazywanych operato-
rami. Systemy rozwazane w artykule, jak tez zwiazane z nimi operatory, moga by¢
nieliniowe, a jedna z mozliwych form ich reprezentacji jest uklad roéwnan roznicz-
kowych, by¢ moze nieliniowych. Systemy te sa wielowymiarowe, czyli maja dowolna
skonczona liczbe wejéé i wyjsé. Sygnaly na poszczegdlnych wejSciach i wyjsciach moga
przyjmowaé wartosci rzeczywiste lub zespolone. Ponadto przyjeto, ze zbior sygnalow
wejéciowych ma strukture przestrzeni Hilberta imoze zawieraé wszystkie funkcje typu

9 Prace wykonano w ramach projektu badawczego Nr 8 T10C 031 09 finansowanego przez Komitet
Badan Naukowych w latach 1995-—-1997.
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wykladniczego ([10]) ktére jak wiadomo, sa bezwglednie transformowalne w sensie
jednostronnego przeksztalcenia Laplace’a ([21], s. 88).

Poniewaz w §wiatowej literaturze naukowej ([14]—[15], [23], [25] i [27]—[33]) nie
podjeto udanej proby w peini formalnego, a zarazem jednolitego podejicia do
zagadnienia modelowania i korekcji systeméw opisanych za pomoca operatoréow
nieliniowych, to glownym celem artykutu jest sformutowanie ogélnej teorii modelo-
wania systemow, ktére obejmowataby migdzy innymi teorie Volterry oraz Wienera .
([31—[7]). W artykule beda wykorzystywane preliminaria matematyczne sformutowa-
ne w [11].

2. STABILNOSC SYSTEMOW

Jedna z waznych wia$ciwosci operatoréw oraz opisanych za ich pomoca systeméw
jest stabilnos¢. By ja zdefiniowac zaléimy, ze Upc L¥(R), Ve LE(R), Z,: U>R.,
oraz X,:V-R,.

Operator ¢ : U—V bedziemy nazywac stabilnym wzgledem funkcjonatow X oraz
Z,, jezeli

Vue U ((Zy(u) <o0)= (Zy(d(u)) < 0))).
Zatozmy dalej, ze || - || ; jest norma w U, |- ||, jest norma w ¥,
Zy=1ll-lly oraz Z,=|-|l,.

Z podanej definicji stabilnosci mamy wowczas, ze operator ¢ jest zawsze stabilny
na U wzgledem funkcjonalow Xy oraz Xy, gdyz kazda norma przyjmuje wartosci
ze zbioru R,. Jezeli normy || - ||, oraz ||-|l, sa jednostajne®, to operaror ¢ na
U nazywamy jednostajnie stabilnym (stabilnym wzgledem normy jednostajnej), a tak
okre§lony warunek stabilno$ci nazywamy warunkiem BIBO (ang. bounded in-
put—bounded output). Jezeli 1<p< o, UcLP,(R) oraz Ve Liu(R), to operator
¢ na U nazywal bedziemy pu-stabilnym (stabilnym wzgledem normy || - || )
Operator stabilny wzgledem normy || ||, nazywamy tez istotnie (u-istotnie)
stabilnym na U.

Z przedstawionych definicji wynika, Zze operator ¢ jednostajnie stabilny jest
rowniez istotnie stabilny. Ponadto dla skonczonej miary u, operator istotnie stabilny
Jest rowniez p-stabilny ([20], s. 54). Zobaczymy, Zze warunek jednostajnej stabilnosci
jest czgsto zbyt silny, dlatego tez zwykle stosowal bedziemy stabsze warunki
stabilnosci.

® Jezeli || -, jest norma w ¥, to
Vfe{g: X—>Y:sup{ | g(x) Il y: xe X} < o0}
norma jednostajna (Czebyszewa) ozmaczana przez

AN :=sup{ N A) Il ,: xe X}
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3. SYGNALY ERGODYCZNE

Sygnaly ergodyczne pozwalaja wyznacza¢ calki zlozonych odwzorowan. Wyko-
rzystywane jest przy tym pojecie wartosci Sredniej sygnalu.

Zatozmy, ze funkcja x : R—F" jest sygnalem oraz T'e R. Warto$¢ Sredniq sygnatu
X oznaczang przez

1T
A(x):= 1111_1’1:0 3T __fT x(f) dt.

Zalozmy dalej, ze p jest miara na F™.

Sygnal x: R—F™ nazywamy ergodycznym wzgledem funkcji g € L, AF™), gdy

;mgdu=A(g(x))-
Jezeli
g:=(g;€ LA (F™)p

to sygnal x nazywamy ergodycznym wzgledem ukladu funkcji g, gdy jest ergodyczny
wzgledem kazdej funkcji wehodzacej w sklad ukladu g. Z kolei sygnal x nazywamy
ergodycznym, gdy Vge Ly (F™)

IL gdpu=A(g(x)).

Ergodycznoéé sygnaléw rozwazana jest tez w [1], [22] oraz [24].

4. ROZWIAZANIE ZADANIA MODELOWANIA SYSTEMOW

; Zwykle teoria aproksymacji stosowana jest do wyznaczania przyblizen prostych

! funkciji. Okazuje sig, e teoria ta obejmuje rowniez bardziej zlozone odwzorowania,

i jakimi sa niewatpliwie operatory nieliniowe. Ponadto, zadanie modelowania systemu
opisanego za pomocg operatora jest rOwnowazne zadaniu aproksymacji liniowej tego
operatora. Podamy teraz twierdzenie rozwiazujace zadanie modelowania systemow
stacjonarnych przyczynowych.

|
|
|
' Twierdzenie. Zalézmy, e w jest taka gestoscia miary » wzgledem miary Lebesgue ‘a
| na R, ze

@ Bedziemy zakladag, 7e gestoéé » miary pna X wzgledem miary v rtéwniezna X jest funkcja v-mierzalng
o wartosciach z R, . Piszemy wowczas
du:=wdv

([26), s. 32).
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Liza(R)=Lp5(R),

{, D, jest iloczynem skalarnym w L%, (R), u jest miarq na o-ciele zbioréw borelows-
kich® w L, (R) niezmienniczq wzgledem obrotu funkcyjnego®,

oy = (05
Jest ukladem funkcji liniowo niezaleznych w L, . (R),
P =G o), o, @, ve=po p3?
Jest miarq wyznaczong w F* przez przeksztalcenie® ¢, i miare p,
Xn= (1
Jest ukladem liniowo niezaleinym w przestrzeni Lp,(F ")lqraz
=1 =xme* Do V"

Prawdziwe sq wowczas nastepujqce twierdzenia:
(1) Syy jest ukladem przeksztalcer liniowo niezaleinych w przestrzeni Lz, (L (R)).

(2) Jezeli {-,-), jest iloczynem skalarnym w przestrzeni L% (L%,(R)), to dla kazdego
przeksztaicenia ¢ € L, (L[ R)) istnigje dokladnie jedno przyblizenie Sredniokwad-
ratowe vy, €spandy,* i ma ono postaé:

2.1 et =G () < o> y)“gk[l] .

@ Zbiorami borelowskimiw przestrzeni topolo gicznej X nazywamy zbiory nalezace do o-ciala generowa-
nego przez topologie w X ([26], s. 21).

® Jezeli i jest miara na X oraz f:X—Y, to przez p- S~ oznaczamy miar¢ wyznaczona w Y przez
odwzorowanie fi miarg p ([2], s. 185).

Niech teraz p bedzie miarag na X oraz f:X—X. Miare i nazywamy niezmienniczq wzgledem
odwzorowania f, jezeli
p=pefL
© Wektor n-elementowy a oznaczamy tez symbolem .
® Niech
I'={1,..,k}, lub I=N,

v:=(v);

bedzie dowolnym vkiadem elementéw z przestrzeni unitarnej X z iloczynem skalarnym (-, -. Przez G(v)
oznaczamy dalej macierz Grama ukfadu v, ktoéra ma postaé:

G) = ({000, jer -

Jezeliukiad v wynika z kontekstu, to macierz tg oznaczamy w skrocie przez G. Ponadto dla dowolnego xe X

xy=((x0); oraz {v,x)=({v,xD);- :
O Jezeli X oraz Y sa zbiorami z pewna strukturg algebraiczna, to dowolne odwzorowanie 1 XY
nazywamy przeksztalceniem.
® Niech x bedzie dowolnym ukladem elementéw z przestrzeni liniowej X. Przez span x oznaczamy
przestrzen liniowa generowana przez ukltad x, ktdra jest zbiorem wszystkich liniowych kombinaciji
elementow tego ukladu.
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Zalézmy dalej, ze
Lyew (R)=L7AR).

(3) Elementy ukladu S4,° vV sa liniowo niezaleinymi operatorami stacjonarnymi
i przyczynowymi.

(4) Jezeli x jest miarq skonczonq oraz funkcje (x)" sa lokalnie ograniczone, to elementy
ukladu Syy° V_sa operatorami lokalnie ograniczonymi, x-stabilnymi wzgledem normy
|- ||, oraz Vue L (R) i Vi=1,....I funkcja %,(V.()) € Lz R).

Zalézmy ponadto dalej, e x jest miarq symetryczng®,

p:=()x
jest bazq ortonormalng w L, (R), v jest miarq skoriczong na gy, uklad

w:=0%, V'), I''={(,0), oraz yxvi=peI 1O

(5) Jezels
x =0

jest ukladem liniowo niezaleinym pelnym" w przestrzeni Li,, (F Y oraz |||, jest
norma wyznaczonq przez iloczyn skalarny w przestrzeni L, (Lin(R)), to dla kazdego
przeksztalcenia @ € Cfou(Lib[(R)), dla ktdrego zlozenie ¢ - V. jest operatorem stac-
Jjonarnym przyczynowym, przyblizenie Sredniokwadratowe yy, okreslone przez wzor
(2.1), spelnia warunek:

lim || ¢— e lh=0.

k=0

® Niech u bedzie miara na R". Miare y nazywamy symetryczng, jezeli dla kazdego mierzalnego zbioru

Ac R" zachodzi rownosc:
H(A) =p(— 4),
gdzie
—A:={—a:aeAd)}.

49 Jeseli u jest miara na X, v jest miara na Y oraz miary te sa g-skoniczone, to przez p X v oznaczamy
miare produktowa na X x Y ([26], s. 151).

D Niech v bedzie ukladem elementow z przestrzeni X, znormg || - || . Uklad v nazywamy pelnym w X,
jezeli zbiodr span v jest gesty w X. Niech ponadto

vi=()y, v.:=()], a:=(eF)y oraz a,:=(0eF)l.
Jezeli dla kazdego x € X istnieje jeden i tylko jeden wektor a, dla ktorego
tim [l x—aZ%u, || =0,

n—> oo

to uklad v nazywamy bazq Schaudera ([20], s. 125). Piszemy wiedy

o
x=a"v:=Y av;:=Y, qv;.
i=1

ieN i
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(6) Jezeli fe Li, (lxy),
®:=(,0),, @i=f-@: V",
Vx :=(x;)y€ lp, odwzorowanie
m(x) 1= (x)f

oraz ¢ jest takim wymuszeniem, ze sygnaly W sq ergodyczne wzgledem ukladu
funkcji f yuy ° my z przestrzeni L2 (Ig,), to przyblizenie sredniokwadratowe Vi1, okreslone
przez wzor (2.1), spelnia réwnosé:

V=G~ ) A0 (VAENIu (Vo)) a2

Dowod

(1) Przypomnijmy, Zze dowolny uklad elementéw z przestrzeni unitarnej jest liniowo
niezalezny wtedy i tylko wtedy, gdy macierz Grama tego ukladu jest odwracalna ([16],
s. 216). By wykaza¢ zatem, z¢ 9, jest ukladem liniowo niezaleznym wystarczy
pokazac, ze macierz Grama

G('g[z]) = (<‘9k,ia Sk, j>[l,)ilyj= 1

jest macierza nieosobliwa. W tym celu zauwazmy, Ze z niezmienniczoéci miary
4 wzgledem obrotu funkcyjnego oraz twierdzenia o zamianie zmiennych w calce
Lebesgue’a ([2], s. 214) wynika, iz Vi,j=1,...,/ iloczyn skalarny

G Seu= | iOidu= [ xjxdv,=<x;, Xidv, >
Ly B
gdzie (-, ->vk jest lloczynem skalarnym w L’;ZVk(F %). Widaé wiec, ze macierz

G(9[l]) == G(X[n),

gdzie G(y;,;) oznacza macierz Grama wzglgdem iloczynu skalarnego (-, "Dy, 4 zatem
z liniowej niezaleznosci uktadu y;; wynika liniowa niezaleznos§¢ ukladu Suiy-

(2) Przestrzen L, (L, (R)) z iloczynem skalarnym (-, ) . jest przestrzenia unitarna,

w ktorej przeksztalcenia (9 ;)] tworza uklad liniowo niezalezny. Z teorii aproksymacji

Sredniokwadratowej ({12}, s. 91) wynika, ze Vo € L%, (L%,(R)) istnieje dokladnie jedno

przyblizenie $redniokwadratowe y,, w przestrzeni span 9y, i ma ono postagé:
Pr=(G~ l(sk[l])<9k[l],(l7>;4)"9k[l] . »

W dowodzie czgsci (1) tego twierdzenia wykazaliSmy juz, ze macierz Grama

G(Oy1) =G (xyys
a stad wynika teza.

42 Jezeli f: X—F" oraz g:=(g;: X— F"),, to dla uproszczenia zapisu VxeX

[F" gl(x): =(fT(x)g,(x)); .
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(3) Zauwazmy na wstepie, ze Z dokonanych zalozen przestrzenie Lp,v, LF, oraz

n sa rownowazne ([10]). Dowod liniowej niezalezno$ci elementéw nalezacych do
uktadu Yy V. przeprowadzimy nie wprost. Zalézmy zatem, ze elementy ukladu
Sye V. sa operatorami liniowo zaleznymi. Obrazem produktu kartezjadskiego
L% x R w odwzorowaniu V. jest przestrzen L, (11]). Wynikaloby stad, ze uklad
84y jest rowniez liniowo zalezny, co przeczy dowiedzionej juz czgsci (1) tego
twierdzenia. Z kolei elementy ukladu 9y, sa przeksztalceniami przestrzeni Ly, w F”,
a zatem elementy ukladu 9y V. sa operatorami stacjonarnymi ([9]).

Poniewaz Vue L%, spelniony jest warunek:

9k[z1(u) = ‘gk[l](v '(u - )H),

gdyz vy, jest ukladem liniowo niezaleznym w przestrzeni L}, ., to wynika stad, iz
elementy ukladu 8> V. sa operatorami przyczynowymi (I9))-

(4) Zauwaimy, ze Vu€ L, oraz Vi€ R mamy:
[Sxi° Vi = X[t](G__ Yop KV : (u)v[k]>x) =

= 11(G ™ (o) [wvgey * ul(8))-

Wykazemy na wstepie, ze Vu€ L, elementy wchodzace w sklad ukladu [94;;° V(@)
sa x-mierzalne. W tym celu zdefiniujmy przeksztalcenie W : Lp, X R—>F* w na-
stepujacy sposob:

Wt : = G~ Wopy) [# vy * ul(D)-

Wystarczy teraz pokazag, ze odwzorowanie Y(u, *) jest x-mierzalne, a elementy ukladu
Xy sa funkcjami borelowskimi®® ([2], s. 182).

Odwzorowanie W(u, °) jest Ve L%, »-mierzalne na R, co wynika z literatury ([20],
s. 325 i [10]) oraz spostrzezenia, ze V¢ € R funkcje \/"I/_/ (Viw)els, i W veln),
gdyz przestrzenie Lf.o oraz L#, sa rébwnowazne. Z kolei iloczyn skalarny jest
odwzorowaniem ciagtym ([20], s. 69), czyli przeksztalcenie @, jest roéwniez ciagle na
przestrzeni L%,, a wiec jest u-mierzalne, gdyz miara p jest okre§lona na o-cicle
zbiorow borelowskich ([26], s. 21). Miara

vp=pe @t

jest wyznaczona w F k przez przeksztalcenie @, i miar¢ 4, a zatem okreslona jest na
o-ciele zbioréw borelowskich ([2], s. 182 i 185). Elementy uktadu xy, sa wigc funkcjami
borelowskimi, gdyz naleza do przestrzeni Lp,,. Z rozumowania tego wynika
ostatecznie, ze Vue LY, elementy ukladu '

Bune VI =lawe Y, *)
sa x-mierzalne ({2], s. 182).

19 Odwrorowanie mierzalne wzgledem o-ciala zbjorow borelowskich bedziemy nazywa¢ borelowskim
(1261, s. 21).
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Zauwazmy teraz, ze Vi=1,...,/ oraz Vue L®, calka

[ 19 (V@)*doe(®) = | 11w, 0)1? (o).

Poniewaz dla kazdego u € Lg,, odwzorowanie y(u, ) jest ograniczone na R ([20], s.
3251 [10), to IM,e R, Vte R, ze modul

[Y(wnl < M,.
Niech
d,:={xeF*d,;={xeF" |x|< M} IxI<M,}.

Poniewaz zbior 4, jest ograniczony, to z zalozenia, ze (x,)! sa operatorami lokalnie
ograniczonymi wynika, ze obrazy (x(4,)) sa réwniez ograniczone, czyli
Vi=1,., 3M;eR_, ze

Ix:(Au)l <Ml .

Mamy zatem, ze Vi=1,...,/ oraz Vue L%, dM;eR , 7e cakka
[196.(V,0) 12 doe(t) < M, | die= M, u(R),
R R

a stad oraz zaloZenia, ze x jest miara skonczona wynika, ze Vue LY, oraz Vi=1,...,]
funkcja 9 (V.(w)) e LL,,. _

Z przedstawionego rozumowania mamy rowniez, ze operatory (9;;° V.)! sa
lokalnie ograniczone oraz x-stabilne wzgledem normy Lg,,.
(5) Mozna wykaza¢ ([11]), iz dla kazdego przeksztalcenia @ € Cip (L (R)), dla
ktorego zalozenie ¢ - V. jest operatorem stacjonarnym przyczynowym, istnieje taka
funkcja fe Cf,(Iry), ze '

p=f-®-V" oraz &:=(,vd,.
Przestrzen Cfo (L§5{(R)) < Lf (L%(R)). Poniewaz zalozyliSmy, ze v jest miara
skonczona na /5, oraz
vXv=pgel1,

to miara u jest rowniez skonczona ([2], s. 185) i wowczas mamy, Ze przestrzen
LF o u(LE(R) = L (LA R)) ([20], 5. 54), czyli Crou(LFxdR)) < Lis (L, (R)). Z kolei
przestrzet CFo, < Lf,, a z zalozenia, Ze v jest miarg skonczona na /, wynika, ze
LéwvcLia, (201, s. 54), czyli Cpo,<Ll,. Mamy zatem, ze przeksztalcenie
@ €Lp (L (R)), a funkcja fe L,

Niech II, : F*— I, bedzie takim odwzorowaniem, Ze Vxp i =(x;e F)*

x, i<k
Hk(x[k]) = <€i = {O i>k>N .
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Niech ponadto Vx:=(x;)y€ lr, odwzorowanie r,: lz,— F* ma postaé:
m(x) 1= (x5 -

Poniewaz mozna wykaza¢ ([18], s. 120), ze Vxelg,

lim || x— I (z(x)) |, =0,

k=0

gdzie |- ||, jest norma w [, to z ciagtosci funkcji f wynika, iz

lim || f(x) —f (T (m(x))) Il =0,

k— o
gdzie || - || jest norma w F". Zdefiniujmy teraz funkcje fi: F*—F" w nastgpujacy
sposob:
_/;‘ . =f° Hk .
Wowczas

lim || f{x) —filme)) Il =0,

k=
czyli

fodo V' =limf,omo®o V",

k=

Poniewaz v jest ukladem ortogonalnym, to macierz E_l(u) jest macierza jedynkowa
i przeksztalcenie

¢k=7tk° @.

Wynika stad, Ze przeksztalcenie f,° @y ° V" spelnia warunek:

fodo V'=lim fye &,° V",

k—w
a zatem
p=1lim f,o &> V"
k-
By moc dalej wykorzystaé twierdzenie Lebesgue’a o zbieznoéci zmajoryzowanej (2], s.
209) wykazemy, ze Vk € N przeksztalcenie fy° @, o V * jest u-mierzalne, a nawet nalezy
dO L;Zu(L;Zx(R))
Mozna tatwo sprawdzic, ze

FleF2=lF2'

Jezeli 0€lp,, to Vx, € F* odwzorowanie
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O(x)=(xk, 00"

Dowodzi sig, ze odwzorowanie takie jest ciagle, a nawet jest homeomorfizmem ([19], s.
152). W poprzedniej czgsci tego twierdzenia wykazaliSmy, Ze miara v, jest okre$lona na
o-ciele zbioréw borelowskich w F*. Odwzorowanie IT, jest zatem v,-mierzalne ([2], s.
182). Podobnie jak poprzednio wykazaliSmy, ze miara v, jest okre§lona na o-ciele
zbioréw borelowskich w F*, mozna wykazaé, iz v jest miara na o-ciele zbioréw
borelowskich w /r,. Poniewaz funkcja f jest v-mierzalna, to wynika stad, z¢ Vke N
funkcja

Ser=f-II,

jest vy-mierzalna ([2], s. 182). Z wykazanej w poprzedniej czeéci p-mierzalnosci
przeksztalcenia @, mamy wigc, ze zlozenie f; - @, jest rOwniez p-mierzalne ([2], s. 182).
Z kolei zalozonej niezmienniczoéci miary u wzgledem obrotu funkcyjnego dostajemy,
ze Vke N zatozenie fi o &, V' jest y-mierzalne. Poniewaz miara u jest skoriczona,
a przeksztalcenie ¢ ograniczone, to Vke N zalozenie f; > @, - V" jest rowniez ograni-
czone i tym samym nalezy do Lf, (Lf.(R)).

Z czgsei (2) twierdzenia mamy, Ze istnieje przyblizenie $redniokwadratowe
Yk, €Span 3y, przeksztalcenia ¢, dla ktérego blad

Pra= I D=V, I P

Zbadamy teraz wlasciwosci tego bledu.
Przyblizenie §redniokwadratowe 7y, ktore nalezy do przestrzeni span Sy Prze-
ksztalcenia f; - @ - V', jak wynika z czefci (2), ma postaé:

V= (G ) eupfro Pro V ‘>u)"9k{ll-

Przyblizenie to na ogot nie jest przyblizeniem §redniokwadratowym przeksztalcenia o,
a zatem blad

Py < I ?— Tk I Phai | ¢—fr° Pr° v‘+f;z° D, - v‘_ik,l I PES
< |l ¢—fio @ V'l pt I fie o V' —F ue
Niech
pri=llo—fio @= V', oraz pi=lfie @ V' =5l ,.
Wowczas blad
Pra<prtp-

Zauwai'my, ze zzalozenia, miara u jest skoficzona, a przeksztalcenie ¢, ograniczone,
a zatem dla kazdego k € N istnieje catkowalna majoranta odwzorowania | f; > ®,= V"|.
Z twierdzenia Lebesgue’a o zbieznosci zmajoryzowanej ([2], s. 209) mamy, Ze granica

lim ” (p—f;t° ¢k° v. ” ﬂ=05

k=
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a stad
k—

Zajmijmy sie teraz drugim skladnikiem bledu éredniokwadratowego. W tym celu
pokazemy, ze Vk e N funkcja fy€ Lp,,,. Wykazali$my juz wczesniej, ze funkcja f jest
v amierzalna, a zatem z niezmienniczosci miary p wzgledem obrotu funkcyjnego
i z twierdzenia o zamianie zmiennych w calce Lebesgue’a (2}, s. 214) wynika, Ze
Vke N, spelniona jest rownosc: '

I fe @pe VT Hl= e M= 1AMl s,

gdzie |l jest norma wyznaczona przez iloczyn skalarny w przestrzeni Lf,,,.
Poniewaz Vke N przeksztalcenie fi o @ V'e (L, (R)), to funkcja fie Lf,, . Z nie-
zmienniczo$ci miary u wzgledem obrotu funkcyjnego oraz z twierdzenia o zamianie
zmiennych w calce Lebesgue’a wynika, ze

Fea=(G O <xur° Pre V' fie Bee V) Sy=
= (G ) fiov) Hwu=
=(G~ 1(X[l])<X[l]:f;c>vk)‘ Xu1° Pee Vi=gpie Do A

Uklad liniowo niezalezny x jest zgodnie z zalozeniem pelny w przestrzeni Lp,,,. Stad
i z rownosci Parsevala ([12], s. 94) wynika, ze przyblizenie §redniokwadratowe
Pr.. spelnia warunek:

lim ka° D V‘—Vk,l ” = lim Ilﬂ—gk,z || "k=0’
- ad]
a zZatem

lim p,=0.

[ g

Poniewaz
pri= lo—reu 1 u<petprs
to ostatecznie mamy, ze

im |f o—yesll =0

k-

(6) Wykazemy na wstepie, ze przeksztalcenie ¢ nalezy do przestrzeni L, (LE5AR)).
W tym celu zauwazmy, ze Vu€ L, norma

I &(V' @) I o< NIV @)l o=l
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gdzie || - ||, jest norma w Ly, gdyz v jest baza ortonormalna w przestrzeni Lg%, ..
Wynika stad, ze @ V" jest liniowym przeksztalceniem ograniczonym na L%, a zatem
jest przeksztalceniem ciaglym, co wnioskujemy z twierdzenia Banacha o przeksztal-
ceniu ciaglym ([20], s. 139). Poniewaz wykazaliSmy wczesniej, Ze v jest miara na g-ciele
zbior6w borelowskich w /r,, to odwzorowanie feLp, jest borelowskie, zatem
operator ¢ jest v-mierzalny ([2], s. 182). Z kolei z niezmienniczo$ci miary u wzgledem
obrotu funkcyjnego oraz z twierdzenia o zamianie zmiennych w calce Lebesgue’a ([2],
s. 214), mamy ze

ol ,=llfe@-V'll,=llf @l ,=vl) I fll ,<c0,

gdzie || - ||, jest norma w przestrzeni Lf,,, a stad wynika, ze ¢ € L (L (R)).
Z czgdci (2) tego twierdzenia wynika, ze wystarczy wykazaé rdwnosé:

a9 = A" (VAO)San( VAD))-
Iloczyn skalarny
hap@du=tur® Bagye Vo f o @V,
Poniewaz v jest ukladem ortogonalnym, to macierz GY(v) jest diagonalna, czyli
S =m P,
a zatem

@=L e @ V', fo @V,

By wykorzystaé teraz twierdzenie o zamianie zmiennych w calce Lebesgue’a ([2], s.
214) nalezy wykazac¢, ze yy;° m, jest ukladem odzworowan v-mierzalnych.

Zauwazmy, ze odwzorowanie m,:l,,—F* jest ciagle. Wynika stad, ze jest
ono réwniez v-mierzalne, gdyz zgodnie z tym co powiedziano w czgsci (5), v jest
miara na o-ciele zbioréw borelowskich w Ip. W czesci (4) wykazaliSmy juz,
e v, jest miara na o-ciele zbiorow borelowskich w F*. Z v,-mierzalno$ci elementéw
ukladu y;,; wynika wigc, Ze zalozZenie yy;° 7, jest rzeczywiscie ukladem odwzorowan
v-mierzalnych ([2], s. 182).

Z niezmienniczo$ci miary y wzgledem obrotu funkcyjnego i twierdzenia o zamia-
nie zmiennych w calce Lebesgue’a ([2], s. 214) mamy, ze iloczyn skalarny

<9k[z],(P>,L= <X[z1 ° nkaf>v s

gdzie {-,-), jest iloczynem skalarnym w L},,. Z kolei, z zalozenia ergodycznosci
sygnalow »v* ¢ dostajemy, ze

Gty o v= § S ne medv=A@" [ o* EC Do * EC)) =

F2

= A" ([0 * A7 v * ECN) = A (@(V () VoAO)) =
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= A(¢"(V.(€) I V.(E))),

co konczy dowdod. |

5. PODSUMOWANIE

Zaloimy, ze
L =LEr=Lb,
oraz g€ Ch, (L% (R)) jest przeksztalceniem ograniczonym, dla ktorego zaltozenie
@+ V jest operatorem stacjonarnym przyczynowym, o ktérym mowa w czgsci (5)
twierdzenia. Wynika wowczas, Ze kazdy operator ¢ » V mozna dowolnie dokladnie
przyblizy¢ za pomoca liniowej kombinacji operator6w o postaci:

[Orn(@)](2) : = ([0, IO} : =%V ) = X[l]([%[k] *ul(1)),

gdzie vy, jest ukladem ortonormalnym w Ly, . Strukture tych operatoré6w pokazano
na rys. 1. Wektor wspolczynnikow liniowej kombinacji

a: =Gy ALe" (V) (V.(E)))

1 ue L}, (R)
| dx:=wdl

—r i _i [0';’ j(u)](t) =1 j([ "//"Dm*u](t))
w, | [ e || W

! ]

( GELy, (F9 |
1
0, )

Rys. 1. Struktura operatora 6, ,

mozemy wyznaczyé, zgodnie z czgscia (6) twierdzenia, na podstawie znajomosci
wartoéci éredniej iloczynu odpowiedzi operatoréw ¢’ V. oraz Oy na wymuszenie
¢ dla ktérego sygnaly @v=¢ sa ergodyczne. Wspodlczynniki te moga by¢ zatem
wyznaczone w bardzo prostym ukladzie przedstawionym na rys. 2.

[ System -V J—
. Filtr Wektor
Wymuszenie £ —=

dolnoprzepustowy G«

Operatory
0

L2y

Rys. 2. Schemat blokowy ukiadu do eksperymentalnego wyznaczania wektora
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W jednym z nastepnych artykuléw zobaczymy, ze przyblizenia systeméw nielinio-

wych, ktore wykorzystuja uktad operatoréw 9y, V., obejmuja klase modeli Wienera
oraz klase modeli w postaci szeregéw Volterry.

10.

11.

12.

14.

15.

16.
17.
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G. CIESIELSKI

MODELLING OF MULTIDIMENSIONAL TIME-INVARIANT AND CAUSAL SYSTEMS

Summary

This paper concern some problems related to the modelling of multidimensional time-invariant and
causal systems governed by operators, which can be nonlinear in general case. It is assumed that the inputs
and responses of considered systems are real or complex valued, and the set of inputs have the Hilbert space
structure. There is proven theorem, which using theory of least mean square approximation allows to solve
the modelling task of considered systems. Received results afford possibilities for better understanding of
the essence of such complicated maps as operators, which govern multidimensional time-invariant and
causal systems.

Key words: modelling, structure identification, parametric identification, multidimensional systems,
time-invariant systems, causal systems, operators, convolution, stationary space, convolution space, causal
space.
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W artykule przedstawiona zostala metoda projektowania wzmacniaczy operacyjnych
CMOS do filtrow analogowych sterowanych impulsami zegarowymi. Predkoéc i doktadnos¢
analogowych ukladéw scalonych jest écile zwigzana z jakoécia wzmacniaczy operacyjnych.
Proponowana metoda projektowania uwzglednia kilka prostych analitycznych réwnatfi,
wykorzystuje reguly wynikajace z technologii ukladéw scalonych oraz symulacje kom-
puterowe do koticowego wyznaczenia parametréw. Projektowany wzmacniacz wykonany
zostal w technologii CMOS z kanatem 2 pm. Wyniki badan laboratoryjnych potwierdzity
poprawnoé¢ symulacji komputerowych. Przedstawione podejécie pozwala projektowaé
wzmacniacze operacyjne dla roznorodnych uktadéw analogowych.

Slowa kluczowe: wzmacniacze operacyjne, uktady scalone, symulacja komputerowa

1. WSTEP

Uktlady analogowe stanowia nieodlaczna czes¢ wigkszosci systemow wielkiej skali
integracji CMOS. Ich rozpowszechnienie wiaze si¢ w duzej mierze z wprowadzeniem
nowych dziedzin elektroniki takich jak uklady z przelaczanymi pojemnosciami,
uktady pracujace w trybie pradowym oraz systemy neuronopodobne. Najwazniej-
szymi zaletami podejécia analogowego sg duze predkosci i doktadnosé. W wiekszosci
ukladéw analogowych wystepuja wzmacniacze operacyjne, ktorych parametry,
a szczegdlnie czas ustalania napiecia wyjéciowego ogramiczaja dokladno$¢ oraz
maksymalny zakres czestotliwoéci. Wymagania duzej dokladnosci i predkosci sa
w przypadku wzmacniacza operacyjnego wymaganiami przeciwstawnymi — polep-
szenie jednego z nich powoduje pogorszenie drugiego. Poprawe parametroéw czgstot-
liwoéciowych czyli wzrost czestotliwoéci przy ktorej wzmocnienie jest rowne jednosci,
mozna osiagnaé projektujac wzmacniacz z mala liczba stopni posrednich, stosujac
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tranzystory o krotkich kanatach pracujacych przy duzym pradzie polaryzacji. Z kolei
maksymalne wzmocnienie statopradowe osiaga si¢ we wzmacniaczach wielostop-
niowych z tranzystorami o dhugich kanalach i przy malych pradach polaryzacii.

Istnieje wiele rozwigzan ukladowych, ktérych celem jest osiagniecie jak naj-
lepszego kompromisu miedzy wymaganiami predkosci i wzmocnienia. Najwaz-
niejszym jest zastosowanie ukladow kaskody, ktora zmniejsza obciazenie poje-
mnosciowe poprzedniego stopnia wzmacniacza oraz charakteryzuje sie wicksza
impedancja wyjSciowa w poréwnaniu z inwerterem [2]. Wiasciwosci te pozwalaja
zwigkszy¢ wzmocnienie stalopradowe wzmacniacza bez istotnego pogorszenia jego
wlasnosci czgstotliwosciowych. Inna metoda polega na stosowaniu petli dodatniego
sprzgzenia zwrotnego [3], powoduje ona jednak wzrost prawdopodobiefistwa wy-
stapienia oscylacji oraz niestabilnosci. Jezeli wzmacniacz ma pracowaé w trybie
przelaczajacym, mozna stosowal rowniez uklady sterujace pradem polaryzacii
w funkcji okresu przelgczajacego oraz w funkcji zmian amplitudy napiecia wy-
jsciowego wzmacniacza, osiagajac w ten sposob lepszy kompromis miedzy zakresem
czgstotliwosci a wzmocnieniem stalopradowym [3]. Podejécie to komplikuje proces
projektowania, ponadto aby metoda byta efektywna wymagana jest dobra znajomo$é
sygnalow na wejsciu i wyjciu wzmacniacza dla wyznaczenia funkcji sterujacej
pradem polaryzacji. Wzrasta rowniez mozliwos¢ wystapienia dodatkowych oscylacji
w czasie przelaczania.

Z przedstawionych rozwazan wynika jasno, ze zaprojektowanie dobrego wzmac-
niacza operacyjnego CMOS (np. o wzmocnieniu stalopradowym wiekszym od 80 dB
z czgstotliwoscia wzmocnienia jednostkowego wigksza od 200 MHz) przeznaczonego
do zastosowan uniwersalnych, jest sprawa skomplikowana. Poniewaz kazdego roku
pojawiaja si¢ nowe technologie CMOS z nowymi parametrami tranzystorow,
koncepcja kazdorazowego projektowania takiego wzmacniacza zastgpowana jest
czgsto projektem Scisle zwiazanym z konkretnym zastosowaniem [5]. Po dokladnym
okre§leniu warunkéw pracy wzmacniacza, mozna go zaprojektowaé optymalnie,
rezygnujac z parametréw nieistotnych dla danego zastosowania, przy czym prowadzi
to najczesciej do uproszczenia struktury zmniejszajac tym samym powierzchnig
ukladu scalonego. Duza pomoc stanowi projektowanie wspomagane komputerem
pozwalajace wyeliminowac bledy powstajace we wstepnym procesie projektowania
oraz umozliwiajgce poprzez wielokrotne symulacje ustalenie ostatecznych optymal-
nych wymiaréw tranzystorow.

2. BLOK1 FUNKCJONALNE WZMACNIACZA OPERACYJINEGO

Rysunek 1 pokazuje ogélny schemat blokowy wzmacniacza operacyjnego. Glow-
nym zadaniem stopnia réznicowego jest wzmocnienie napiecia réznicowego czyli
réznicy dwoch potencjalow mierzonych wzgledem masy statopradowej DC (Direct
Current) i zamiana tego napigcia na potencjal odniesiony do masy zmiennopradowe;j
AC (Alternate Current).
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Rys. 1. Schemat blokowy wzmacniacza operacyjnego

Wzmacniacz réznicowy CMOS moze by¢ zbudowany z kilku stopni, aby na
wyjéciu uzyskaé poziom napigcia wystarczajaco duzy do wysterowania nast¢pnego
stopnia tzn. wzmacniacza pos§redniego. Stopien poSredni charakteryzuje si¢ najwigk-
szym wzmocnieniem napigciowym i spelnia dwa podstawowe zadania. Po pierwsze,
wzmacnia sygnal wejsciowy do poziomu umozliwiajacego poprawne wysterowanie
stopnia wyjsciowego i po drugie zawiera obwody sprz¢zenia zwrotnego zapewniajace
stabilna prace. Stopien wyjsciowy decyduje o mocy wyjsciowej wzmacniacza operacyj-
nego. Charakteryzuje si¢ on wzmocnieniem bliskim jednosci, duza impedancja
wejéciowa i bardzo mala impedancja wyjsciowa. Obwod polaryzacji wraz z obwodem
kompensacyjnym, wyodrebnione na rysunku 1 jako bloki funkcjonalne, sa zinteg-
rowane z poprzednimi stopniami. Pierwszy z nich powinien byé jak najbardziej
niezalezny od procesu technologicznego, czyli charakterystyka stalopradowa wzmac-
niacza operacyjnego powinna by¢ niewrazliwa na zmiany napigcia progowego Vi
tranzystorow MOS. Obwod pradu polaryzacji powinien rOwniez uniezaleznia¢
parametry stalopradowe od zmian napigcia zasilania i zmian temperatury. Obwod
kompensacyjny sklada si¢ zazwyczaj z pojemnosci wlaczonej migdzy stopien wyj-
§ciowy i poéredni. Wzmacniacz powinien by¢ tak projektowany, aby pojemnos¢ ta
byla jak najmniejsza (pojedyncze pikofarady) nie zwigkszajac niepotrzebnie powierz-
chni ukladu scalonego.

Metoda projektowania scalonego wzmacniacza operacyjnego w technologii
CMOS polegajaca na wyznaczeniu wymiarow wszystkich tranzystorow z analitycz-
nych réwnan opisujacych zjawiska fizyczne zachodzace w tych tranzystorach jest
metoda bardzo pracochionna. Zle dobrana, w stosunku do koniecznych do osiag-
niecia parametrow, poczatkowa struktura obwodu moze prowadzi¢ do wykonywania
wielu zbednych iteracji przy probach znalezienia nie istniejacego rozwiazania.
Dlatego, przy praktycznym projektowaniu, dobre wyniki uzyskuje si¢ korzystajac
z uproszczonych réwnan analitycznych dla wstgpnego wyznaczenia wymiarow
tranzystorow, a nastgpnie poprzez symulacj¢ komputerowa nastepuje dokladne
wyznaczenie wymiaréw wszystkich tranzystorow az do osiagniecia zalozonych
charakterystyk i parametrow.
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3. PRZYKELAD PROJEKTOWANIA WZMACNIACZA OPERACYJINEGO

Punktem wyjscia do zaprojektowania wzmacniacza do uktad6w z przetaczanymi
pojemnosciami (uktadéw analogowych sterowanych zegarami cyfrowymi) jest prosty
wzmacniacz klasy A przedstawiony na rysunku 2. Dodajac dodatkowa gataz sterujaca
tranzystorem M, otrzymujemy wzmacniacz pokazany na rysunku 3 [7]. Zwickszona
zostala w ten sposob symetria stopnia wyjsciowego, ktdry pracuje teraz w poblizu
klasy AB. Oznacza to poprawe dynamiki charakterystyki przejsciowej dla duzych
sygnaloéw bez pogorszenia charakterystyki malosygnalowe;j.

vdd

el

7

we~ '_4 vdd F)_'we+_|:__’ Uwy

e g

Rys. 2. Wzmacniacza klasy A
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Rys. 3. Schemat wzmacniacza operacyjnego
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W dalszym etapie projektowania uwzglednione zostaly nastepujace reguly wyni-
kajace z technologii CMOS [5, 7, 10]:

1. Dla stopnia wejsciowego wybrana zostala polaryzacja kanatéw typu P,
poniewaz tranzystory te charakteryzuja si¢ mniejszym poziomem SzZumow.

2. Tranzystory stopnia wyj§ciowego pracujace przy stosunkowo duzych pradach
i przylaczane najczgéciej do innych obwodow znajdujacych si¢ na zewnatrz projek-
towanego ukltadu scalonego, powinny by¢ zlokalizowane jak najblizej standardowych
koncdwek wejscia/wyjscia.

3. Nominalny prad spoczynkowy stopnia wyjSciowego powinien mie¢ warto$¢
okoto 1 mA dla zapewnienia predkoéci narastania napigcia wyjsciowego (parametr
slew rate) wigkszej od 30 V/us przy obciazeniu pojemnosciowym 30 pF.

4, Wymiary (dlugo$¢ i szerokos¢ kanatu) tranzystorow stopnia wejSciowego
powinny by¢ znacznie wigksze od minimalnych wymiaréw dopuszczalnych dla danej
technologii w celu zapewnienia jak najlepszej symetrii stopnia réznicowego i minima-
lizacji szumow.

5. Tranzystory wejéciowe powinny byé przystosowane do pracy przy malym
napieciu bramka—zrodlo umozliwiajace szeroki zakres pracy wzmacniacza roz-
nicowego.

6. Stopien poéredni powinien mie¢ posrednie dtugosci kanatow, aby podobnie jak
w uktadach cyfrowych, spelniac ,,prawo progresywnego buforowania” zapewniajace
minimalizacje calkowitego czasu propagacji sygnaltu.

Do wyznaczenia wymiarOw tranzystoréw (parametréw L i W czyli dugoscei
i szerokoéci kanalu tranzystora) wykorzystane zostaly dwie zaleznoSci: pierwsza
opisujaca bilans pradowy oraz druga wyznaczajaca roOwnowage pradow spoczyn-
kowych.

Bilans pradowy

Przy zerowym napigciu wejSciowym tranzystory M, i M, maja te same napigcia
i prady drendéw, zatem M i M ; maja te same napiecia bramek. Wynika stad, ze prad I
tranzystora M, jest okreSlony nastgpujaca zaleznoScia:

Ie=1,[(WgLg/(W /L] @

Prad plynacy przez tranzystor M, jest kopiowany do tranzystora M, przez dwa zrodla
pradowe: M,—M, oraz M;—M_; mozna zatem zapisaC w postaci:

L=, [(W /o) (W, /LMW ,/L)/(W /Ly 2

Przyjmujac zerowy prad na wyjéciu wzmacniacza otrzymuje si¢ z rownan (1) i (2)
nastepujaca zaleznosc:

(W LJ(W o/L)=(W /L)W ./L,). 3
Roéwnanie pradu spoczynkowego

Prad w tranzystorze M, jest dwukrotnie mniejszy od pradu tranzystora M.
Z drugiej strony prad I, mozna zapisal w postaci nastgpujacego iloczynu:
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L=L,[(WJLJ/(Wy/Ly)]. @)
Zatem warto$¢ pradu spoczynkowego tranzystora M, jest nastgpujaca:
L= 0,51 [(W /L /(W /LI [(W /L J/(W/L)] &)

W pierwszej kolejnosci przyjete zostaly wymiary wszystkich tranzystoréw z wyjat-
kiem Mg, My i My, Nastgpnie, korzystaja¢ z rdwnania (3) wyznaczono wymiary
tranzystora M. Parametry tranzystora M wyznaczone zostaly z réwnania (5) przy
zalozeniu, ze wartoS¢ pradu polaryzacji jest rowna 16 pA, a nastgpnie okreslono

Bias Circuit

Differential Pair

Intermediate Stage

Comp. Capacitor

Output Stage

Bonding Pad

Rys. 4. Komplet masek scalonego wzmac-
niacza operacyjnego CMOS
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wymiar tranzystora M, przyjmujac ten sam prad polaryzacji i napigcie zasilania
rowne 5 V.

Kolejny krok polegat na wykonaniu szeregu symulacji komputerowych z wyko-
rzystaniem pakietu programéw SPICE, podczas ktorych nastapita ostateczna korekta
wymiaréw tranzystoréw zapewniajgca bilans pradow i napigC, oraz sprawdzenie
charakterystyk stalopradowych wzmacniacza (wzmocnienie napigciowe, wartosci
pradéw spoczynkowych, zakresy napiecia wejSciowego i wyjsciowego). Koncowe
symulacje tak zaprojektowanego wzmacniacza pozwolily wyznaczy¢ jego parametry;

Tablica 1
Parametry wzmacniacza Operacyjnego
wzmocnienie statopradowe przy obciazenin 1 MQ 3000 V/V
wzmocnienie statopradowe przy obciazeniu 10 kQ 1600 V/V
rezystancja wyjéciowa 8,9 kQ
é?estot]iwoéc’ graniczna przy obciazeniu 10 kQ/30 pF 25 MHz

ich wartoéci zamieszczone sa w Tablicy 1. Zaprojektowany wzmacniacz operacyjny
wykonany zostal w technologii CMOS z kanalem 2 ym z podwdjna warstwa
metalizacji [10]. Schemat masek tego wzmacniacza przedstawia rysunek 4.

4. BADANIA LABORATORYINE

Obwoéd pomiarowy do wyznaczania wzmocnienia napigciowego w otwartej petli
sprzezenia zwrotnego przedstawiony jest na rysunku 5 [8]. Przy projektowaniu
wzmacniacza operacyjnego zapewniono dostgp do wezla Nr 2 pokazanego na
rysunkach 2 i 5, przez przylaczenie go do koncowki zewnetrznej ukladu scalonego.

22k 22k

100k vDD=2.5V

Uwe Q‘) 101k

1MEG —10pF

VSH =0V VNN =25V

1

Rys. 5. Schemat uktadu do pomiaru wzmocnienia w otwartej petli sprzezenia zwrotnego
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Tablica 2
Wazmocnienie, napigcie niezrownowazenia oraz predkosé narastania napigcia wyjSciowego
wzmacnijacza operacyjnego

R~ [kQ] los) o 1000 470 220 100
R* [kQ] 470 oe) 0 el w0 o
wzmocnienie [V/V] 3600 3000 2500 2000 1550 1130
offset [mV] —1,69 —1,70 —1,76 —1,80 —1,84 —
slew rate [V/us} 14.6 17.5 29,2 35.0 583 87.5

Uzyskano w ten sposéb mozliwoé¢ regulacji pradu polaryzacji przez przylaczanie
zewngtrznego rezystora miedzy ten wezel i Zrédlo napigcia zasilajacego (rezystory R*
i R™ na rysunku 5). Wyniki pomiar6w wzmocnienia stalopradowego oraz napiecia
niezrbwnowazenia (offset voltage) przy réznych pradach polaryzacji przy znamiono-
wym napieciu zasilania przedstawione sa w Tablicy 2. Bardzo male, bo nie
przekraczajace 2 mV napigcie niezrownowazenia osiagniete zostalo poprzez wspOlne
centrowanie pary tranzystor6w wzmacniacza roéznicowego oraz nadanie im wymia-
row L i W przekraczajacych minimalna dopuszczalna wartosé 2 ym,

W tym samym obwodzie pomiarowym (rysunek 5) zmierzona zostata charakterys-
tyka amplitudowa wzmacniacza — wyniki pomiaréw pokazane sa na rysunku 6.
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Rys. 6. Charakterystyka amplitudowa wzmacniacza

Warto$¢ czgstotliwosci granicznej jest zgodna z wynikiem symulacji komputero-
wej przedstawionym w poprzednim rozdziale.

Schemat potaczen do badania dynamiki wzmacniacza w ukladzie ze zwarta petla
sprzgzenia zwrotnego pokazany jest na rysunku 7. Przyktadowy wynik pomiaru
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Rys. 8. Odpowiedz wzmacniacza jednostkowego na wymuszenie impulsem trapezowym

przedstawiony na rysunku 8 pokazuje przebieg napiecia wyjciowego w odpowiedzi
na trapezowy impuls wejsciowy.

Wplyw pradu polaryzacji na dynamiczne wlasnoéci wzmacniacza operacyjnego
jest uwidoczniony w Tablicy 2, gdzie zamieszczone zostaly wyniki pomiaré6w czasu
narastania napiecia wyjéciowego (parametr slew rate) przy réznych wartoSciach
rezystora polaryzujacego.

PODSUMOWANIE
Projektowanie analogowych uktadéw scalonych jest niewatpliwie trudniejsze od

projektowania scalonych ukladow cyfrowych, przy czym mozna wyodrgbni¢ dwie
glowne przyczyny wywolujace ta réznicg. Po pierwsze, dwustanowa logika ukladow
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cyfrowych pozwala w sposob bardziej jednoznaczny dokonywaé podzialu systemow
cyfrowych na standardowe, powtarzalne bloki poduktadéw. Po drugie, poniewaz do
niedawna ogromna wigkszo$¢ ukladéw scalonych byla ukladami czysto cyfrowymi,
powstata duza liczba bibliotek standardowych komérek i wigkszych od nich poduk-
ladow, optymalnych pod wzgledem czasu propagacji oraz zajmowane]j powierzchni
plytki krzemowej, znakomicie ulatwiajacych proces projektowania. W przypadku
ukladéw analogowych biblioteki te sa znacznie mniejsze, ponadto istnieja wigksze
trudnosci przy przenoszeniu ich do nowo powstajacych technologii, wtanie z uwagi na
analogowy charakter pradow i napigé nie poddajacy sig tatwo procesowi standaryzacji.

Obserwowany od kilku lat wzrost produkcji uktadéw analogowych a szczegOlnie
analogowo-cyfrowych spowodowat konieczno$é podjecia nowych poszukiwan w celu
ulatwienia procesu ich projektowania. Oznacza to przede wszystkim rozbudowe
programéw komputerowych pozwalajacych na symulacje tych uktadéw z zastosowa-
niem dokfadnych modeli przyrzadéw poélprzewodnikowych na poziomie Zjawisk
fizycznych z uwzglednieniem parametréw i ograniczeh konkretnej technologii,
wybranej do produkgcji projektowanego systemu. Dobrym przykladem jest program
HSPICE wspolpracujacy z pakietem programéw CADENCE do projektowania
scalonych ukladoéw analogowych [5].

Poréwnanie symulacji komputerowych z badaniami laboratoryjnymi wzmac-
niacza operacyjnego potwierdzito stuszno$é przyjetej koncepcii metody projektowa-
nia. Wykonujac symulacje komputerowe programem PSPICE zaobserwowano jed-
nak w niektorych przypadkach, np. przy wyznaczaniu wzmocnienia stalopradowego,
bledy przekraczajace 10%. Przyczyna byly niezbyt dokladne modele tranzystorow
wbudowanych w ten program oraz brak mozliwosci uwzglednienia w tym programie
elementéw pasozytniczych. Powtérzenie symulacji programem HSPICE z uwzgled-
nieniem parametréw wystepujacych w dwumikrometrowe; technologii CMOS dalo
wyniki zgodne z pomiarami.

PODZIEK OWANIE

Scalony wzmacniacz operacyjny wykonany zostal w Institut National des Sciences
Appliquées de Toulouse we Francji w ramach wspélpracy z Instytutem Elektroniki
Politechniki t.6dzkiej.
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Z. CIOTA
DESIGN OF INTEGRATED OPERATIONAL AMPLIFIERS IN CMOS TECHNOLOGY
Summary

Computer aided design of an operational amplifier in CMOS technology for sampled data filters is

presented. Speed and accuracy of analog integrated circuits are closely dependent on performances of
operational amplifiers. The proposed design method takes into account a few simple analytic equations,
some qualitative trends and iterative computer simulations. The designed amplifier was made in 2 um
CMOS technology with the possibility to control of the bias current. The computer simulations and the
experimentally obtained results are in a good agreement. The presented approach permits to design
operational amplifiers for different analog circuits according to the individual requirements.

Key words: operational amplifiers, integrated circuits, computer simulation.
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W artykule przedstawione zostaly najwazniejsze metody symulacji komputerowych
wielofazowych filtrow z przelaczanymi pojemnosciami. Poréwnane zostaly symulacje
przeprowadzone réznymi programami analizy ukiadow elektronicznych. Jezeli wszystkie
elementy sieci traktowane s3 jako idealne, zmodyfikowana metoda potencjaléw weztowych
jest najbardziej efektywna do przeprowadzenia takiej analizy w dziedzinie czasu i czgstot-
liwosci. Dla wykonania bardziej precyzyjnych symulacji z uwzglednieniem niezerowych
rezystancji kluczy w stanie zalaczenia oraz skonfczonej rezystancji w stanie otwarcia, gdy
wystgpuja niezerowe stale czasowe, konieczne jest stosowanie metod catkowania numerycz-
nego (dobre wyniki daja programy NAP2 i SPICE). Przedstawiona zostala réwniez metoda
precyzyjnego projektowania pojemnodci scalonych w technologii CMOS z podwdjna
warstwa polikrzemu.

Stowa kluczowe: symulacja komputerowa, analogowe uklady CMOS, pojemnosci scalone

1. WSTEP

W rozwoju ukladéw scalonych dazy si¢ obecnie do minimalizacji wymiarow
tranzystorow oraz do umieszczania w jednym ukladzie scalonym jak najwigkszej ilosci
clementow. W rezultacie gestoé¢ upakowania monolitycznych systemow scalonych
stala si¢ parametrem krytycznym, powodujacym wzrost gesto§ci mocy wydzielanej
w ukladzie scalonym. Jednym ze sposobéw zmniejszenia powierzchni takiego ukladu
okazalo sic zastepowanie niektorych blokéw wykonywanych dotychczas w technice
cyfrowej ich odpowiednikami analogowymi. W wiekszoséci systemow scalonych
wielkiej skali integracji niektére bloki, glownie systemy filtrow, wykonywane sa
w postaci analogowej. Wzrost zainteresowania technika analogowa oprocz wyzej
wymienionych aspektow technologicznych, spowodowany zostal rowniez rozwojem
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nowych dziedzin elektroniki, takich jak uktady z przelaczanymi pojemnosciami, filtry
pracujace- w trybie pradowym oraz sieci neuronopodobne, ktére juz z definicji sa
systemami analogowymi, wykonujacymi rownolegle operacije arytmetyczne, w przeci-
wienstwie do obliczeni szeregowych realizowanych w technice logiki dwustanowej
przez procesor wspolczesnego komputera.

Analogowe filtry scalone moga wykonywaé operacje filtrowania albo w sposob
czysto analogowy (continuous time filters) lub tez przetwarzajac sygnal wejsciowy na
ciag impulséw z wykorzystaniem zegaréw cyfrowych (sampled-data filters). Najwaz-
niejszymi reprezentantami pierwszej grupy sa filtry ze wzmacniaczami transkonduk-
tancyjnymi (Operational Transconductance Amplifier — OTA), a wéréd nich filtry
ktorych obcigzeniem wzmacniaczy sa pojemnosci (OTA-C)[11]. N ajwazniejsza zaleta
tych filtrow jest mozliwo$é pracy przy bardzo duzych czestotliwosciach dochodzacych
do kilkuset megahercow. Gtowng wada jest mata doktadnoéé rzedu kilkudziesieciu
procentow i wynikajaca stad konieczno§é stosowania ukladéw strojenia zinteg-
rowanych z filtrem. Ich zastosowanie ogranicza si¢ obecnie do uktadéw wielk oczestot-
liwosciowych [1], sa one wykonywane np. w nadajnikach telewizyjnych.

Wsr6d filtréw z probkowaniem danych na uwage zastuguja uklady z przelaczany-
mi pradami oraz z przelaczanymi pojemno$ciami. Pierwsze z nich mozna wy-
produkowa¢ w standardowej technologii CMOS razem z ukladami cyfrowymi,
poniewaz przelaczanie pradow polega na przemieszczaniu ladunkdw elektrycznych
zgromadzonych na pojemnosciach bramka-kanat tranzystoréw MOS [5]. Dokladnoéé
tych filtréw, przy starannym zaprojektowaniu zwierciadet pradowych, jest rzedu kilku
procentow, ponadto charakteryzuja si¢ one mata wydajnoscia pradowa, szczegOlnie
wowczas gdy wymagany jest maly poziom znieksztalcen. Filtry z przelaczanymi
pojemnoéciami (Switched-Capacitor — SC) [12] wymagaja wykonania dodatkowych
operacji w standardowej cyfrowej technologii CMOS, potrzebnych do otrzymania
pojemnosci scalonych. Pojemnosci te charakteryzuja sic jednak bardzo dobra
liniowoécia, ponadto mozna je wykonywaé tak dokladnie, ze blad wartoéci okres-
lajacej stosunek dwoch pojemno$ci moze byé mniejszy niz 0,1%. Zastosowanie
ukladoéw z przelaczanymi pojemnosciami ograniczalo si¢ poczatkowo do filtréw
z zegarami dwufazowymi ktére symulowaly aktywne filtry RC zastepujac rezystor
kombinacja zlozong z pojemnosci i przetacznikéw. Wprowadzenie zegaréw wielo-
fazowych znacznie rozszerzyto zakres zastosowan, umozliwiajac rowniez otrzymywa-
nie precyzyjnych pamieci analogowych przechowujacych informacje w postaci
ladunkow elektrycznych zgromadzonych na pojemnosciach oraz w oparciu o te
pamigci projektowanie filtréw o skonczonej odpowiedzi impulsowej, wykonywanych
dotychczas jako uklady cyfrowe [3, 12].

Przedstawione w artykule metody symulacji komputerowych poswigcone sa
wielofazowym ukladom z przetaczanymi pojemnosciami z uwzglednieniem realizacii
filtrow o skoriczonej odpowiedzi impulsowej. Brak mozliwosci ingerenciji w uklad
scalony wykonany w technologii CMOS powoduje koniecznoéé przeprowadzenia
szeregu symulacji komputerowych projektowanego filtru w poszczegélnych etapach
projektu. Daje to mozliwoé¢ wyeliminowania bledéw na etapie opracowywania
projektu przed oddaniem go do praktycznej realizacji.
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2. METODY SYMULACJI KOMPUTEROWYCH

Rozpowszechnienie produkcji ukladow scalonych na zamoOwienie ASIC (4p-
plication Specific Integrated Circuits) pozwala na samodzielne projektowanie dowol-
nych ukladéw scalonych i wykonywanie ich za posrednictwem europejskich fabryk
krzemu. Istotnym skladnikiem kosztéw produkcji sa oplaty za korzystanie z kom-
puterowych stacji roboczych wyposazonych w kosztowne licencjonowane oprog-
ramowanie. Jest zatem rzecza bardzo pozadang wstgpne wykonanie projektu wspo-
magane symulacjami komputerowymi z wykorzystaniem szeroko dostepnych kom-
puteréw PC (Personal Computer).

W przypadku filtréw, we wstepnej fazie projektu, w celu sprawdzenia popraw-
noéci koncepcji oraz obliczen teoretycznych wystarczy zalozenie o idealnosci
wszystkich elementéw (pojemnosci, klucze, wzmacniacze operacyjne, uklad zegar-
owy n-fazowy o okresie rownym T). Poniewaz przy przejéciu z jednej fazy do
drugiej nastepuje zmiana w polozeniu kluczy, otrzymuje si¢ N réznych liniowych
ukladow odpowiadajacych N fazom ukladu zegarowego z warunkami poczat-
kowymi wynikajacymi z ladunkéw zgromadzonych na pojemnosciach w poprzed-
niej fazie. Po zastosowaniu zmodyfikowanej metody potencjaléw wezlowych {[2]
dla dowolnej k-tej fazy, filtr SC opisany zostaje nastgpujacym réwnaniem

rekurencyjnym:
Y, B Y i
[ k k}[kaN:l:l: kvk+1N—1]+[lk+zN], (1)
C. D || G+1n 0 €L+ N

gdzie N jest liczbg faz,

Y,, B,, C,, D, — macierze opisujace uklad w fazie k-tej zgodnie z regulami metody
potencjatéw wezlowych.

v, ¢ — wektory potencjaléw wezlowych oraz ladunk6éw na pojemnosciach,

i, e — wektory pradowych oraz napigciowych zrodet niezaleznych,

1 — indeks oznaczajacy kolejny numer okresu T.

Roéwnanie (1) zostalo wykorzystane do napisania prostego programu kom-
puterowego dla komputeréw typu IBM PC do analizy wielofazowych sieci SC
w dziedzinie czasu. Analiza ta pozwala znalez¢ bledy w pierwszym etapie procesu
projektowania, np. niewlaéciwy rozklad potencjaléw w wezlach prowadzacy do
zwarcia zrédla napigciowego lub rozwarcie obwodu sprz¢zenia zwrotnego wzmac-
niacza operacyjnego w dowolnej fazie ukladu zegarowego.

Zastosowanie przeksztatcenia Z do rownania (1) umozliwia budowg programu do
obliczania charakterystyk czestotliwosciowych [12], szczegOlnie waznych w przypad-
ku analizy filtrow. Jezeli weryfikacja projektu z zastosowaniem powyzszych pro-
graméw wypada pomySlnie, mozna przejs¢ do nastepnego etapu, w ktérym uwzgled-
niony zostanie wptyw elementéw nieidealnych na charakterystyki wyjsciowe filtru.
Dobrymi narzedziami do wykonania precyzyjnej i zaawansowanej analizy w dziedzi-
nie czasu sa uniwersalne programy analizy ukladow elektronicznych, np. NAP-2 [10]
lub PSPICE [8, 13].
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*CIRCUIT
:ANALOGOWY INTERPOLATOR LINIOWY

F1/TAB2/P 4E-6 0 2E3 1E-6 2E3 1E-6 1E8 4E-6 1E8 4E-6 2E3
F2/TAB2/P 4E-6 0 1E8 1E-6 1E8 1E-6 2E3 2E-6 2E3 2E-6 1E8 4E-6 1E8
F4/TAB2/P 4E-6 0 1E8 3E-6 1E8 3E-6 2E3 4E-6 2E3 4E-6 1E8
F13/TAB2/P 4E-6 0 2E3 1E-6 2E3 1E-6 1E8 2E-6 1E8 2E-6 2E3 3E-6 2B3>
3E-6 1E8 4E-6 1E8

F234/TAB2/P 4E-6 0 1E8 1E-6 1E8 1E-6 2E3 4E-6 2E3 4E-6 1E8
F134/TAB2/P 4E-6 0 2E3 1-6 2E3 1E-6 1E8 2E-6 1E8 2E-6 2E3 4E-6 2E3
R11 1 5 1*F1(TIME)

R12 3 0 1*F1(TIME)

R13 6 0 1*F1(TIME)

R21 4 6 1*F2(TIME)

R22 4 7 1*F2(TIME)

R23 2 8 1*F2(TIME)

R24 9 0 1*F2(TIME)

R131 2 4 1*F13(TIME)

R41 3 4 1*F4(TIME)

R42 2 9 1*F4(TIME)

R234 5 0 1*F234(TIME)

R1341 7 0 1*F134(TIME)

R1342 8 0 1*F134(TIME)

Rys. 1. Opis rezystoréw nieliniowych zmiennych w czasie w formacie programu NAP-2

W programie NAP-2 mozna bardzo latwo symulowaé elementy nieliniowe
i dlatego prostym modelem przelacznika w tym programie jest nieliniowa rezystancja.
Rysunek 1 pokazuje w jaki sposob nalezy opisal przelacznik jako nieliniowy
rezystor z wykorzystaniem funkcji TAB2 (funkcja TAB2 wbudowana w program
NAP-2, pozwala na opis tabelaryczny przez podanie wspélrzednych argumentu
i funkcji, przy czym jezeli funkcja jest okresowa, wystarczy podaé opis jednego
okresu oraz wartoS¢ tego okresu [10]). Rezystancje modelujace przelaczniki zmieniaja
swoje wartoSci w funkcji czasu od 2 kQ przy przelaczniku zamknietym (warto$é
typowa dla technologii 2 um) do 100 MQ przy przelaczniku otwartym. Po
czasie T réwnym okresowi ukladu zegarowego nast¢puje powtdrzenie sekwencji
sterujacej tymi kluczami.

Pakiet program6w SPICE pozwala na przeprowadzenie dokladniejszych symula-
¢ji i jest bardzo przydatny w przypadku wielu specyficznych uklad6w z przelaczanymi
pojemnosciami, jak wielofazowe waskopasmowe filtry N-galeziowe, filtry nierekur-
sywne lub przetworniki analogowo-cyfrowe i cyfrowo-analogowe. Duza liczba
parametréw znajdujacych si¢ pod kontrola uzytkownika, wielopoziomowego modelu
wbudowanego tranzystora MOS, umozliwia symulacje calego filtru na poziomie
tranzystorow MOS. W przypadku rozbudowanych ukladéw wielofazowych zbyt
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dlugi czas obliczen lub brak dostatecznie duzej pamieci komputera moga ograniczy¢
symulacje do wybranych istotnych fragmentow calego ukladu, np. do analizy
wiasciwoéci dynamicznych wzmacniacza operacyjnego. Istnieje rowniez mozliwos¢
opisu czgéci ukladu na poziomie pojedynczych tranzystoréw (np. wzmacniacze
operacyjne) a pozostalej czgéci na poziomie funkcjonalnym (np. przelaczniki jako
rezystory nieliniowe). Ostateczna weryfikacja przed wykonaniem ukladu scalonego
polega na automatycznej generacji zbioru danych bezposrednio z wykonanego
projektu ukladu scalonego na poziomie masek, z wykorzystaniem parametrow
tranzystoréow dostarczanych dla danej technologii przez fabryke krzemu.

3. LINIA OPOZNIAJACA

Przy realizacii filtrow o skonczonej odpowiedzi impulsowej wykonywane sa trzy
podstawowe operacje: mnozenie, dodawanie oraz op6znienie czasowe. W przypadku
wielofazowych ukladéw SC mnozenie realizowane jest przez wlasciwy dobor wartosci
pojemnoéci, natomiast sumowanie polega na przesylaniu tadunkow miedzy pojem-
noéciami. Najtrudniejszym problemem jest realizacja linii opoOzniajacej, poniewaz
nalezy minimalizowa¢ wplyw nieidealnych charakterystyk wzmacniacza operacyjnego
oraz wplyw pojemnofci pasozytniczych. Podstawowy schemat analogowej linii
opbzniajacej przedstawiony jest na rysunku 2. N-fazowy uklad zegarowy pozwala
zrealizowaé (N-1) jednostkowych opdznien. W fazie 1 pojemnos¢ C, jest ladowana do
napigcia rownego U,,, natomiast w fazie N-tej tadunek z pojemnosci C, jest
przeniesiony do pojemnosci Cy wlaczonej w obwdd sprzezenia zwrotnego wzmac-

~ri

}_r_/z
o),
T
o | W

UWoe__/1—_T_”_T_/ oy
NN

impulsy zegorowe

Rys. 2. Analogowa linia op6zniajaca



354 Z. Ciota Kwart. Elektr. i Telekom.

f zegora/f wejéciowa = 10

-1.05—%
E 1 Voff= 0 mv
F 2 Voff= 1 mv
o 3 Voff = 5 mv
-1,10 £ 4 Voff = 10 mV
S5 F
> -
2 -
L 3
-1,20F L
o 2
"
- ! -
_1,25-llllAIllLLllllllll!lllllllj_lllllllllll'
0 500 1000 1500 2000

wzmocnienie {V/V]

Rys. 3. Napigcie wyjsciowe linii op6zniajacej w funkcji wzmocnienia wzmacniacza dla réznych wartosci
napigcia niezréwnowazenia

f zegoro / f wejéciowa = 10

-0,9¢
- AMaaa N-1=3
o smas -1 =

-10f mesns M-t =6
: xxxxx N-1=g

—-11F

o [

= [

> 5

3z _

> "

-12F

;_1'3:lllllJ_Ll‘Il11111llllellIllllllllllllllllllllIll
0 200 400 600 800 1000

wzmocnienie [V/V]

Rys. 4. Napigcie wyjsciowe dla réimych dhugoéci linii opéiniajacej
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niacza. W nastepnych cyklach zegarowych ladunek ten jest przesuwany do nastepnych
pojemnosci od Cy_, az do C,. Dokladnos¢ transferu tadunku zalezy od skoficzonego
wzmocnienia wzmacniacza operacyjnego jak rowniez od napiecia niezrOwnowazenia
(off-set voltage) tego wzmacniacza i jest funkcja liczby faz uktadu zegarowego. Wplyw
powyzszych czynnik6éw na charakterystyke amplitudowa linii op6Zniajacej wyznaczo-
ny zostal przez wykonanie symulacji komputerowych programem do analizy czgstot-
liwosciowej uktadéw SC i pokazany jest na rysunkach 3 i 4. Bledy spowodowane
nieidealnymi parametrami linii op6Zniajacej wzrastaja wraz z jej dugoScia oraz ze
wzrostem czestotliwosci (maleje wzmocnienie wzmacniacza operacyjnego). Moze si¢
woéwcezas okazaé konieczne zastosowanie uklad 6w kompensujacych napiecie niezro6w-
nowazenia [12] oraz podzial jednej linii na kilka mniejszych z jednoczesnym
zmniejszeniem liczby cykli ukladu zegarowego [7].

4, INTERPOLATOR LINIOWY

Przyktadowy wielofazowy interpolator [3] przedstawiony zostal na rysunku 5.
Pomiedzy dwa kolejne impulsy wejSciowe wstawiany jest jeden dodatkowy impuls
o amplitudzie réwnej ich $redniej arytmetycznej. Impulsy wyjsciowe pojawiaja si¢
zatem z czestotliwoscia dwukrotnie wigksza w poréwnaniu z czgstotliwodcia wejs-
ciowa. Charakterystyka amplitudowa tego interpolatora pokazana zostala na rysun-
ku 6. Do sprawdzenia poprawno$ci dzialania interpolatora przyjeto wszystkie
elementy jako idealne. Wyniki symulacji komputerowych w dziedzinie czasu przed-
stawione sa na rysunku 7. Dla obliczenia amplitudy interpolowanego impulsu uktad
musi zapamieta¢ dwa kolejne impulsy wejsciowe i w zwiazku z tym sygnal wyjsciowy
(V2) jest opodzniony w stosunku do ciagu impulsow na wejsciu (V5). Wyniki symulacji
tego samego interpolatora programem NAP2 z uwzglednieniem niezerowej rezystan-
cji zalaczania przelacznikéw réwnej 2 kQ oraz skoficzonej rezystancji wylaczania
(100 MQ), pokazane sa na rysunku 8.

4pF 2
zegar | ! 1'} ! o
1 2 /Km,a Jw"
1,3

2pF

2

: @ /C 1 2pF 1 2
Uwe 1 2pF 4

@ I—T—/ — | uw

Ly o

Rys. 5. Wielofazowy interpolator liniowy
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Rys. 8. Analiza interpolatora w dziedzinie czasu programem NAP-2

Wazmacniacz modelowany byl jako zrédlo napieciowe sterowane napigciem
o wspdlczynniku wzmocnienia 5000 V/V (krzywa V2) oraz 50 V/V (krzywa V12).
Przesadnie maty wspolczynnik wzmocnienia rowny 50 V/V przyjety zostal w drugim
przypadku dla okreslenia tendencji zmian napigcia wyjsciowego. Dla dokladniejszego
wyznaczenia przebiegdw czasowych wykonane zostaly symulacje komputerowe
programem PSPICE, przy czym wzmacniacz modelowany byl na poziomie pojedyn-
czych tranzystoréw, tzn. wprowadzone zostaly modele wszystkich tranzystorow MOS
wzmacniacza, natomiast w modelach przelacznikéw uwzgledniono rezystancje zala-
czenia rowna 2 kQ oraz przy wyltaczeniu przyjeto wartos¢ 100 MQ. Wyniki symulacji
przedstawione s3 na rysunku 9.
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Rys. 9. Analiza interpolatora w dziedzinie czasu programem PSPICE
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Prosty przyklad interpolatora pokazuje roznice, ktére mozna zauwazyé przy
zastosowaniu odmiennej metodyki modelowania do symulacji tego samego ukladu.
Modelowanie zakladajace idealnoS¢ wszystkich elementéw (rysunek 7) moze byé
przeprowadzone w krétkim czasie na matych komputerach, jest ono zatem polecane
we wstepnej fazie projektu dla sprawdzenia poprawnoéci przyjetej koncepcji i dokona-
nia niezbednych poprawek.

5. POJEMNOSCI SCALONE

Pojemno$ci wykonywane w technologii CMOS znalazty w ostatnich latach
szerokie zastosowanie w takich ukladach jak filtry z przelaczanymi pojemnosciami,
filtry ze wzmacniaczami transkondukcyjnymi, przetworniki analogowo-cyfrowe,
modulatory sigma-delta, pamigci analogowe [1, 4, 11, 12]. Sa one wykonywane
najezgsciej w technologii CMOS z podwdjna warstwa polikrzemu. Dwie warstwy
krzemu krystalicznego oddzielone sa cienka warstwa dwutlenku krzemu, ktory
wytwarzany jest jednoczes$nie z warstwami izolacyjnymi bramek tranzystoréw MOS.
Przekrdj takiej pojemnosci pokazany jest na rysunku 10. Jej warto$é opisuje
nastgpujace rownanie [2]:

C=KA+K,P +KP,

gdzie: A jest powierzchnia zajmowana przez pojemnosé, P, jest dlugoscia tej
czgSci krawedzi dolnej warstwy polikrzemu (poly 1), ktéra lezy pod gbérna
warstwa polikrzemu (poly 2), P, jest dlugoscia tej czeSci krawedzi poly 2 ktédra
lezy nad warstwa poly 1. Wspotczynniki K, K, i K, sa parametrami techno-
logicznymi, ktérych warto$ci moga si¢ zmieniaé w granicach +20%, jednakze
na powierzchni pojedynczej plytki krzemowej kazdy z tych parametréw ma
wartos¢ stala.

tlenek .
tlenek
7
tlenek
podtoze P- (bor)
i /
{1 polikrzem @ aluminium N+ {arsen)

Rys. 10. Przekrdj pojemnofci scalonej w technologii CMOS z podwéjna warstwa polikrzemu

Wlasnie dlatego, w ramach pojedynczego ukladu scalonego mozna zachowaé
bardzo duzg precyzj¢ wykonania poszczegblnych pojemnosci. Najwieksza doktadnoéé
uzyskuje si¢ minimalizujac wplyw efektow brzegowych przez zachowanie tego samego
stosunku A/P, oraz A/P,. W tym celu kazda pojemnoéé sklada sie z szeregu
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polaczonych réwnolegle identycznych pojemnosci jednostkowych oraz jednej dodat-
kowej nic mniejszej niz pojemno$¢ jednostkowa i nie wigkszej niz dwie takie
pojemnoéci. Staranne wykonanie tej ostatniej decyduje o precyzji calego projektu.
Poniewaz dokladno$é rysowania krawedzi jest w praktyce ograniczona skokowa
rozdzielczoscig charakterystyczna dla danego programu, dlatego w praktyce przyj-
muje si¢ ksztalt zblizony do prostokata, jak na rysunku 11 zmozliwoscia precyzyjnego
wyzpaczenia powierzchni poprzez zmiang¢ dhugosci x..

Poly 1

Poly 2 ) . \
T _TJ

Rys. 11. Typowy ksztalt pojemnosci scalonej

Z przeprowadzonych rozwazan wynika konieczno$¢ stosowania programow
komputerowych, pozwalajacych wyznacza¢ w sposob optymalny wartosci i kontury
wszystkich pojemnosci tak, aby minimalizujac wplyw efektow brzegowych zapewnic¢
maksymalna doktadno$¢ ich wykonania.

WNIOSK1

Przedstawione przyklady symulacji filtrow z przelaczanymi pojemnosciami od-
zwierciedlaja ogélna tendencje stosowania komputerow przy projektowaniu analogo-
wych uktadéw scalonych. W przypadku filtréw pracujacych przy malych czgstot-
liwosciach symulacje w dziedzinie czgstotliwosci czegsto wystarczaja do ich popraw-
nego wykonania. Tym niemniej, analiza w dziedzinie czasu, na poziomie prostych
funkcjonalnych modeli elementéw potprzewodnikowych, pomaga czesto uniknac
bledéw we wstepnej fazie projektowania.

Filtry analogowe pracujace przy duzych czgstotliwosciach rzedu megahercow
wymagaja zastosowania dokladniejszych symulacji, szczegOlnie przy nowoczesnych
submikronowych technologiach CMOS, gdzie wystepuje juz koniecznos¢ uwzgled-
nienia wptywu efektow krotkiego kanatu na charakterystyki tranzystora.

Niewlasciwy dobor pakietu programéw komputerowych moze zatem albo prowa-
dzié do straty czasu przy wykonywaniu czasochlonnych symulacji uwzgledniajacych
parametry modeli nieistotne dla danego filtru, lub tez brak niezbednych symulacji
komputerowych moze zmniejszy¢ doktadno$¢ calego ukladu.
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Z. CIOTA

COMPUTER SIMULATION METHODS FOR ANALOG INTEGRATED FILTERS IN CMOS
TECHNOLOGY

Summary

The most important methods of computer simulations in the design process of multiphase
switched-capacitor filters are presented. The comparison of different simulations using different computer
programs has been performed. If all components of the network are ideal, the modified nodal approach is
the most suitable method for time-domain and frequency analysis of such circnit. To perform more precise
time-domain analysis by using nonideal switches including non-zero switch-on resistance and finite
switch-off resistance, when non-zero RC time constants appears, numerical integration methods must be
applied (e.g. NAP2 and SPICE programs). The precise design method of integrated capacitors on double
poly CMOS process has been also discussed.

Key words: computer simulation, analog CMOS circuits, integrated capacitors.
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W pracy przedstawiono przeglad stato i zmiennoprzecinkowych proceséréw syg-
nalowych na przykladzie rodziny TMS320, podkreflajac mozliwo§¢ ich zastosowania
w strukturach wieloprocesorowych. Zaproponowano oceng niezréwnowazenia obciazeni
procesoréw w ukladzie wieloprocesorowym stosujac statystyczny model obrazu. Wyniki
symulacji potwierdzily mozliwosé uzyskania optymalnego podzialu zadan w strukturze
dwuprocesorowe;j zrealizowanej do przetwarzania obrazéw.

Slowa kluczowe: Procesory sygnatowe, systemy wieloprocesorowe, pamig¢ wspolna, analiza
obcigZzen procesorow.

1. WPROWADZENIE

Rozwéj metod przetwarzania sygnalow wywolat rozwoj uktaddw elektronicznych,
w tym gldownie cyfrowych i mikroprocesorowych. Procesory sygnalowe — DSP (ang.
Digital Signal Processors) sa przykladem, jak za rozwojem teorii nadaza technologia
wytwarzania ukladéw scalonych. Procesory DSP sa jednym z kierunkoéw rozwoju
uktadéw scalonych i wspoOlistnieja z transputerami i procesorami typu RISC (ang.
Reduced Instruction Set Computer). Wszystkie z nich maja zdolno§¢ wykonywania
milionéw operacji na sekunde i sa zalecane przy realizacji arytmetycznie ztozonych
algorytméw przetwarzania [5].

Procesory sygnalowe posiadaja jedna niewatpliwa zalete — sa procesorami
jednouktadowymi i moga tworzy¢ zlozone systemy przy minimalnym naktadzie
na elementy towarzyszace: pamigé, sterowanie, uklady we/wy. Cho¢ procesory
sygnalowe maja duza moc obliczeniowa, ich slaba strona byla w pierwszych
rozwigzaniach ograniczona mozliwo§¢ komunikacji z otoczeniem. Wspolczesne
DSP sa przystosowane do wspdlpracy rownoleglej, co znakomicie zwicksza szybkos¢



362 B. Wiecek, A. Szkodzik Kwart. Elektr. i Telekom.

wymiany informacji w systemie. Wydaje si¢, ze DSP sg preferowane w rozwiazaniach
specjalizowanych, zwartych w sensie struktury (ang. embeded) i opracowywanych
w krotkim czasie (kilka miesiecy).

Istnieje wiele grup procesoréw sygnalowych, z ktérych najbardziej szeroka,
pokrywajaca wielorakie zastosowania, w tym przede wszystkim umozliwiajaca prace
rownolegla jest rodzina procesoréw TMS 320Cxx. W pracy scharakteryzowano
podstawowe procesory tej rodziny podajac parametry przetwarzania danych (op.:
szybko$¢ wymiany informacji). Ponadto przedstawiono projekt wieloprocesorowego
systemu graficznego wraz ze statystyczna analiza nieréwnomiernosci obciazen
procesorow pracujacych rownolegle.

2. PROCESORY STALOPRZECINKOWE

Rodzing cyfrowych procesoréw sygnatowych TMS320 zapoczatkowat opracowa-
ny w 1982 r. procesor TMS32010 wytworzony w technologii NMOS 2.4 ym. Byt on
pierwszym mikrokomputerem jednoukladowym zdolnym do wykonywania 5 milio-
now rozkazéw na sekunde (5 MIPS — ang. Million Instructions Per Second). ) ego
odpowiednikiem wykonanym w technologii CMOS 1.8 um byt procesor TMS320C10.

Procesory TMS32010/C10 dla uzyskania duzej szybkosci pracy wykorzystuja
zmodyfikowana architekturg harwardzka (Rys. 1). Architekture harwardzka charak-
teryzuje podzial pamieci na pamigé programu i pamie¢ danych, ktére znajduja sig
w dwoch oddzielnych przestrzeniach adresowych. To rozwiazanie pozwala na
jednoczesne pobieranie i wykonywanie rozkazéw. W praktyce dugoéé stowa pro-
gramu jest inna niz danych. Zmodyfikowana architektura harwardzka umozliwia
dodatkowo wykonywanie transferow migdzy przestrzenia programu i danych. W na-
stgpnych generacjach procesoréw rodziny TMS320 obie przestrzenie zostaly ujed-
nolicone tzn. procesor moze pracowac réwniez jak typowa struktura von Neumanna
[5]. Procesor TMS32010/C10 wyposazony jest w wewnetrzna pamie¢ programu ROM
(1.5 K x 16 bitéw) oraz pamig¢ danych RAM (144 x 16 bitéw). Pamie¢ programu
moze by¢ zwigkszona do 4 K przez dolgczenie pamieci zewnetrznej.

Pamieé ' Pamieé
programu danych

Uklad sterowania
Dekoder intrukeji

ALU

Rys. 1. Architektura harwardzka
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W procesorze wystepuja 4 podstawowe elementy arytmetyczne: ALU, akumula-
tor, uklad mnozacy i uklady przesuwajace. Wszystkie dzialania arytmetyczne
wykonywane sa przy uzyciu arytmetyki uzupelnien do 2. ALU jest jednostka
arytmetyczno-logiczna ogoélnego przeznaczenia pracujaca z 32-bitowym slowem
danych. Moze dodawaé, odejmowaé i wykonywac operacje logiczne. Wynik operacji
ALU przechowywany jest w 32-bitowym akumulatorze. Odpowiednie rozkazy
procesora pozwalaja na zapamigtywanie w pamigci odpowiednio starszej i mlodszej
czgéci akumulatora. Réwnolegly uktad mnozacy wykonuje w jednym cyklu operacje
mnozenia na danych 16-bitowych. Wynik operacji przechowywany jest w specjalnym
32-bitowym rejestrze P. MnozZenie i operacj¢ na akumulatorze mozna zrealizowa¢
w 2 kolejnych cyklach rozkazowych. W procesorze dostgpne sa 2 uklady przesuwaja-
ce. Cykliczny uklad przesuwajacy moze wykonywaé przesuwanie w lewo o 0—16
bitow na stowach pamieci danych, ktore sa nastgpnie dodawane lub odejmowane od
akumulatora. Rownolegly uktad przesuwajacy wykonuje przesunigcia o 0, 1, 4 bity
danej znajdujacej sie w akumulatorze, w celu poprawnego generowania bitu znaku
w obliczeniach w kodzie uzupelnien do 2.

16-bitowa réwnolegla magistrala danych moze by¢ wykorzystana do wykonywa-
nia operacji we/wy z szybkoécia 2.5 mln stéw na sekunde. Czas cyklu rozkazowego
podstawowej wersji TMS32010 wynosi 200 ns, ale dostgpne sa rOwniez procesory
o cyklu 160 ns (TMS32010-25).

Kolejna wersja TMS320C15 oferuje rozszerzong do 256 stow wewnetrzna pamigc
RAM oraz wewnetrzna pamieé programu ROM o wielkosci 4 K stéw. Procesor ten
posiada sw6j odpowiednik TMS320E15 zawierajacy zamiast pamigci ROM pamig¢
EPROM. TMS320C15 dostepny jest w wersji 200 ns fub 160 ns (TMS320C15-25).
Procesory te sa w petni kompatybilne pod wzgledem kodu wynikowego i koficowek
zewnetrznych z TMS32010.

TMS320C17 jest specjalizowanym mikrokomputerem zawierajacym, oprocz we-
wnetrznej pamieci programu ROM (lub EPROM w wersji TMS320E17) o pojemnosci
4 K stéw, takze dwukanalowy port szeregowy, uklad czasowy portu szeregowego do
samodzielnej komunikacji oraz interfejs koprocesora. Jest zgodny z procesorem
TMS32010 na poziomie kodu wynikowego.

Pierwszym procesorem nalezacym do drugiej generacji rodziny TMS320 byt,
wykonany w technologii NMOS 2.4 ym, uklad TMS32020. Najwazniejszym jednak
przedstawicielem tej generacji jest jego udoskonalona i rozszerzona wersja wykonana
w technologii CMOS 1.8 ym — procesor TMS320C25. Zestaw rozkazow tego
procesora jest nadzbiorem rozkazéw TMS32010 i TMS32020, przy czym zachowana
jest zgodnos¢ kodu zrodlowego. Ponadto jest on cafkowicie kompatybilny z proceso-
rem TMS32020 na poziomie kodu wynikowego, tak ze programy dla TMS32020
moga by¢ bez modyfikacji uruchamiane na TMS320C25.

Cykl rozkazowy TMS320C25 zostal skrocony do 100 ns co, przy wykonywaniu
wiekszosci rozkazéw w jednym cyklu, daje mozliwos¢ wykonywania 10 milionow
rozkazéw na sekunde (10 MIPS). Przestrzen adresowa procesora obejmuje 64 K
pamigci programu oraz 64 K pamigci danych. Wewnatrz uktadu znajduje si¢
pamigé programu ROM o pojemnoéci 4 K x 16 bitow oraz pamig¢ danych RAM
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o pojemnosci 544 stéw 16-bitowych podzielona na 3 oddzielne bloki. Jeden z tych
blokéw o wielkosci 256 slow moze by¢ skonfigurowany albo jako pamigé danych, albo
dodatkowa pamig¢ programu. Wielko§¢ wewnetrznej pamigci danych pozwala na
obshuge tablic zawierajacych 512 stéw, przy pozostawieniu 32 komorek na tym-
czasowe przechowywanie danych.

Centralna jednostka arytmetyczno-logiczna (CALU — ang. Central Arithmetic
Logic Unit) obejmuje 16-bitowy skalujacy uklad przesuwajacy, rownolegly uklad
mnozacy 16 x 16-bitéw, 32-bitowa jednostke arytmetyczno-logiczna (ALU) i 32-bito-
wy akumulator. Skalujacy uklad przesuwajacy posiada 16-bitowe wejscie polaczone
zmagistrala danych i 32-bitowe wyjscie polaczone z ALU. Wykonuje on przesuwanie
w lewo o 0—16 bitéw na danej wejsciowej. Dodatkowe uklady przesuwajace na
wyjsciach akumulatora i ukladu mnozacego moga by¢ wykorzystane do implemen-
tacji arytmetyki o zwigkszonej precyzji, zapobiegania powstawaniu nadmiaru, num-
rycznego skalowania oraz wydzielania i maskowania bitow. 32-bitowy akumulator
podzielony jest na dwie 16-bitowe czgsci dla umozliwienia przechowywania jego
zawarto$ci w pamieci danych.

Uklad mnozacy 16 x 16 bitobw moze obliczyé 32-bitowy iloczyn w czasie kazdego
cyklu maszynowego. Z ukladem mnozacym zwiazane sg 2 rejestry: 16-bitowy rejestr
tymczasowy TR (ang. Temporary Register) zawierajacy jeden z argumentow operacii
mnozenia oraz 32-bitowy rejestr wynikowy PR (ang. Product Register) przechowujacy
wynik mnozenia. Zawartosc rejestru wynikowego moze by¢ przesuwana w lewo o 1 lub
4 bity. Jest to uzyteczne przy implementacji arytmetyki ulamkowej. Zawartos¢ PR
moze by¢ rOwniez przesuwana w prawo o 6 bitdw w celu umozliwienia wykonywania
do 128 kolejnych mnozen i operacji na akumulatorze bez wystapienia nadmiaru.
Przestrzen we-wy procesora TMS320C25 obejmuje 16 portow wejsciowych i 16
wyjsciowych. Operacje we-wy wykonywane sa poprzez magistrale danych procesora
1 trwaja 2 cykle maszynowe. Wykorzystanie specjalnego licznika powtorzen (ang.
Repeat Counter) powoduje skrocenie tego czasu do 1 cyklu. Procesor zawiera takze
wewnetrzny uklad bezposredniego dostepu do pamieci DMA (ang. Direct Memory
Access) majacy dostep zarowno do pamigci programu jak i danych. Dostepne sa
3 gtowne tryby adresowania: bezposredni, posredni i natychmiastowy. Adresowanie
bezposrednie i posrednie uzywane jest w celu dostepu do pamieci danych. Adresowa-
nie natychmiastowe pozwala na dostgp do pamigci programu. Przy uzyciu adresowa-
nia bezposredniego, 7 bitow stowa rozkazu taczonych jest z 9 bitami wskaznika strony
pamieci danych DP w celu utworzenia 16-bitowego adresu. Przy dhugosci strony 128
stow rejestr DP wskazuje na jedna z 512 mozliwych stron pamigci danych. Adresowa-
nie posrednie wykorzystuje 8 rejestrow pomocniczych (AR0—AR7). Wsrod trybow
adresowania posredniego wystgpuje tryb adresowania z odwrdceniem bitow (ang.
Bit-reversed Addressing) przyspieszajacy wykonywanie operacji we-wy przy ponow-
nym ustalaniu kolejnosci wskaznikoéw danych w algorytmie FFT.

Powstatlo takze kilka kolejnych procesorow bedacych modyfikacjami
TMS320C25. Nalezy do nich procesor TMS320E25, w ktorym wewnetrzna pamigé
ROM zostata zastapiona przez EPROM o tej samej pojemnosci 4 K stow. Procesor
TMS320C25-50 moze pracowal przy czestotliwosei zegara do 50 MHz. Kolejny
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procesor wywodzacy si¢ od TMS320C25 to TMS320C26, w ktorym wewngtrzna
pamigé ROM zostala zamieniona na RAM. Posiada on zatem 1.5 K slow wewngtrznej
pamieci RAM oraz 256 stow pamigci ROM imoze pracowaé przy minimalnej pamigci
zewnetrznej [5].

Kontynuatorem statoprzecinkowym procesorow pierwszej i drugiej generacji jest
procesor TMS320C50. W procesorze tym czas cyklu rozkazowego skrocony zostal do
50 ns. Pomimo dodania nowych rozkazéw ogélnego przeznaczenia i rozkazow DSP
zachowana zostata zgodno$é z procesorami TMS320C1x i TMS320C2x na poziomie
kodu #rodlowego. Wewngetrzna pamig¢é RAM procesora powigkszona zostala do
8.5 K x 16 bitéw przy catkowitej przestrzeni adresowej rownej 128 K stéw. Procesor
zawiera rowniez 2 K x 16 bitéw wewnetrznej pamieci ROM. Uklady peryferyjne sa
analogiczne jak w przypadku procesora TMS320C25, przy czym szybko$¢ pracy tych
uklad6éw jest odpowiednio wigksza na skutek skrocenia cyklu rozkazowego.

3. PROCESORY ZMIENNOPRZECINKOWE

Pierwszym procesorem rodziny TMS320 wykorzystujacym arytmetyke¢ zmienno-
przecinkowa jest procesor TM$320C30. Ujednolicono przestrzen programu i danych,
zwiekszono przestrzen adresowa do 16 milionow stow 32-bitowych, skrocono cykl
rozkazowy do 60 ns, wykonano 24 Kbajty pamiec wewnetrznej oraz kilka urzadzen
peryferyjnych. TMS320C30 daje uzytkownikowi moc obliczeniowa jaka w niezbyt
odlegtym okresie byla domena wylacznie superkomputerow. Moze on wykonywac 33
miliony operacji zmiennoprzecinkowych na sekund¢ (33MF LOPS — ang. Million
Floating-point Operations per Second). Aby uzyskac taka szybko$é przy niskim koszcie
procesor projektowany byt w technologii CMOS 1 pm.

Procesor TMS320C30 posiada 2 zewngtrzne interfejsy: magistralg glowna (ang.
Primary Bus) i magistrale dodatkowa (ang. Expansion Bus). Magistrala glowna
sktada si¢ z 32-bitowej magistrali danych, 24-bitowej magistrali adresowej i1 zestawu
sygnatow sterujacych. Magistrala dodatkowa obejmuje 32-bitowa magistral¢ danych,
13-bitowa magistrale adresowa i odpowiednie sygnaty sterujace. Za poSrednictwem
magistrali gtéwnej procesor przy pracy z maksymalng szybkoécia (bez oczekiwania
na urzadzenia zewngtrzne) moze wykonywaé odczyty w kazdym cyklu zegara,
natomiast zapisy co drugi cykl. W przypadku magistrali dodatkowej zar6wno
opis, jak i odczyt trwaja dwa cykle zegara. Oba interfejsy dysponuja zewngtrznym
wejéciem gotowosci do generowania stanéw oczekiwania w przypadku dolaczenia
wolnych urzadzen zewngtrznych oraz moga wykorzystywaé stany oczekiwania
generowane programowo.

Jednostka centralna TMS320C30 obejmuje uktad mnozacy, jednostke arytmetycz-
no-logiczna (ALU) do wykonywania operacji na danych zmiennoprzecinkowych
i catkowitych oraz operacji logicznych, 2 jednostki arytmetyczne rejestrOw pomoc-
niczych ARAU (ang. Auxiliary Register Arithmetic Unit), plik rejestrow wspomagaja-
cych i odpowiednie magistrale. Uklad mnozacy wykonuje mnozenie na 32-bitowych
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liczbach zmiennoprzecinkowych, dajac w wyniku liczbe 40-bitowa oraz na 24-bito-
wych liczbach catkowitych, dajac w wyniku liczbe 32-bitowa. ALU wykonuje operacije
na 32-bitowych danych catkowitych i logicznych oraz 40-bitowych danych zmienno-
przecinkowych. Wyniki z ukladu mnozacego i ALU sa zawsze utrzymywane
w formacie 32-bitowym dla danych calkowitych lub 40-bitowym dla danych zmienno-
przecinkowych. TMS320C30 posiada zdolno$¢ wykonywania w jednym cyklu réwno-
leglych mnozen i dodawan (odejmowan) na danych calkowitych lub zZmiennoprzecin-

kowych.

Pamieé Blok 0 Blok 1 Blok 0
Magistrala podreczua RAM RAM ROM Magistrala
giéwna (64 x 32) (1K x 32) (1K x32) (4K x 32) dodatkowa
RDY
HOLD
HOLDA
STRB Magistrale danych { adresowe
D (31-0)
A (23-0)
CPU DMA
RESET Ukdad ALU Generatory adreséw
INT (3-0) mnoZacy '
—_— 32-bit. cykliczny Rejestry sterujace
IACK K ukiad przesuwajacy
XF (1-0) °
— Rejestry o zwigkszonej
MC/MP : precyzji (RO-R7)
X1
[
Generator | Generator
XUCLKIN : adreséw O | adreséow 1
Vee (7-0) .
r . N Magistrala
Rejestry pomocnicze .
Vss (10-0) (ARO-AR7) peryferyjna
VBBP
SUBS Rejestry sterujace (12)

Rys. 2. Schemat blokowy procesora TMS320C30

Dwie jednostki arytmetyczne rejestréw pomocniczych (ARAUO i ARAU1) moga
w jednym cyklu generowaé dwa rézne adresy. Pracuja one réwnolegle z ukladem
mnozacym i ALU. Odgrywaja znaczaca rol¢ przy adresowaniu z przemieszczeniem,
z rejestrami indeksowymi (IR0 i IR1), adresowaniu z odwréceniem bitéw i adreso-
waniu cyklicznym (ang. Circular Addressing) [6). Plik rejestrow (ang. Register File)
skiada si¢ z 28 rejestrow, na ktérych mozna wykonywaé opracje za posrednictwem
ukladu mnozacego lub ALU. Rejestry o zwigkszonej precyzji RO—R7 (ang. Exten-
ded-Precision Registers) umozliwiaja wykonywanie operacji na 32-bitowych liczbach
catkowitych i 40-bitowych liczbach zmiennoprzecinkowych. Rejestry pomocnicze
ARO—ART (ang. Auxiliary Registers) stuzg do generowania adreséw przy adreso-
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waniu poérednim, ale moga by¢ réwniez wykorzystane jako 32-bitowe rejestry
ogblnego przeznaczenia. Pozostale rejestry wspomagaja rozne funkcje systemu, takie
jak adresowanie, zarzadzanie stosem i stanem procesora, powtarzanie blokowe
i przerwania.

W procesorze TMS320C30 obowiazuja 2 formaty liczb catkowitych ze znakiem
i analogicznie 2 formaty liczb calkowitych bez znaku. Jeden z nich to format
16-bitowy uzywany w argumentach bezposrednich, drugi to format 32-bitowy
o pojedynczej precyzji. Przyjete zostaly rowniez 3 formaty zmiennoprzecinkowe:
format krotki 16-bitowy dla argumentéw bezposrednich (4-bitowy wykladnik,
11-bitowy utamek, 1 bit znaku), format 32-bitowy o pojedynczej precyzji (8-bitowy
wyktadnik, 23-bitowy utamek, 1 bit znaku) i format 40-bitowy o zwigkszonej precyzji
(8-bitowy wykladnik, 31-bitowy ulamek, 1 bit znaku).

Wewnetrzna pamieé RAM dzieli si¢ na 2 bloki o wielkosci 1K x32 bity.
W procesorze zawarta jest takze wewngtrzna pamig¢ ROM o pojemnosci 4Kx32 bity.
W jednym cyklu mozna uzyskaé 2 dostgpy do dowolnych blokoéw pamigci wewnetrz-
nej. Oddzielne magistrale programu, danych i DMA pozwalaja na rownolegle
pobieranie programu, odczytywanie i zapisywanie danych oraz wykonywanie operacji
DMA. Wewnatrz procesora znajduje si¢ takze pamie¢ podreczna rozkazow (ang.
Instruction Cache) o pojemnosci 64 x 32-bity. Przechowywane sa w niej najczgsciej
powtarzane fragmenty kodu. Pozwala to na przechowywanie kodu w wolniejszej
i tafiszej pamieci zewnetrznej. Ponadto zwalniane sa magistrale zewngtrzne, ktore
moga byé wykorzystane przez DMA lub inne urzadzenia.

Wewnetrzny sterownik DMA moze wykonywaé odczyty i zapisy dowolnych
komérek w przestrzeni adresowej procesora bez kolidowania z dzialaniem CPU.
Rownolegle dziatanie DMA i CPU wplywa na zwigkszenie szybkosci systemu. Dla
przykladowego systemu mikroprocesorowego zbudowanego w oparciu o procesor
TMS320C30-33 Mz (Rys. 3) maksymalna szybko$¢ transmisji danych z ukladu we-wy
do pamicci RAM wynosi przy wykorzystaniu uktadu DMA 22.2 megabajty na
sekunde (5.55 megastéow 32-bitowych na sekundg), czyli transfer jednego stowa trwa
3 cykle zegara. Przy pojedynczych transferach wymagane sa 4 cykle zegara.

RAM
uktad  magistrala C3 O magistrala r

we-wy dodatkowa gléwna '[
ROM

Rys. 3. Przyktadowy systm z procesorem TMS$320C30

Procesor TMS320C30 wyposazony jest takze w uklady peryferyjne. Naleza do
nich 2 uklady czasowe (ang. Timer). Sa to liczniki czasowe sterowane zegarem
wewnetrznym lub zewnetrznym. Koncowka we-wy ukladu czasowego moze byc
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wykorzystana jako wejscie zewngtrznego zegara albo jako wyjscie sygnatu czaso-
mierza. Innymi ukladami peryferyjnymi sa 2 porty szeregowe. Kazdy z nich moze by¢é
skonfigurowany do przesylania danych 8, 16, 24 i 32-bitowych. Sterowane moga by¢
zarbwno zegarem wewnetrznym jak i zewngtrznym. Moga byé takze wykorzystane do
komunikacji migdzy dwoma procesorami TMS320C30 z gwarantowana synchroniza-
cja [6].

Na podstawie architektury procesora TMS320C30 produkowany jest procesor
TMS320C31. Wykorzystuje on tylko magistralg gtdowna oraz jeden port szeregowy.
Obszary pamigci odpowiadajace magistrali dodatkowej i drugiemu portowi sa
zarezerwowane i nie nalezy ich wykorzystywa¢. W procesorze tym nie jest rowniez
dostgpna wewngtrzna pamie¢ ROM uzytkownika, zamiast ktorej zrealizowana
zostala pamigC stala zawierajaca program wprowadzajacy (ang. Boot Loader).
Umozliwia on zatadowanie i wykonywanie programéw otrzymanych z komputera
gtownego lub pamigci zewnetrznych. Programy, ktdre maja byé w ten sposob
uruchomione musza rezydowa¢ w odpowiednich obszarach przestrzeni adresowej
procesora (Bootl, Boot2 lub Boot3), albo pobierane sa za pomoca portu szeregowego.
Tryb pracy programu wprowadzajacego okreflany jest za pomoca 4 przerwan
zewngtrznych procesora przypisanych odpowiednio poszczegblnym obszarom Boot
i pottowi szeregowemu. Naglowek wezytywanego programu musi zawieraé informacje
o diugodci stowa pamigci, rozmiarze kodu i adresie pod ktéry program ma byé
wprowadzony. Procesor C31 produkowany jest rOwniez w wolniejszej wersji
TMS320C31-27, w ktorej cykl rozkazowy wynosi 74 ns, a maksymalna szybko$é 27
MFLOPS.

Najnowocze$niejszym obecnie rozwiazaniem procesora DSP jest zmiennoprzecin-
kowy procesor TMS320C40 wyposazony w bogaty zestaw narzedzi do realizacji
zadan przetwarzania rownoleglego. Procesory, ktore nie sa specjalnie zaprojektowane
do przetwarzania rownoleglego, nie nadaja si¢ do wykonywania zadan takich jak
komunikacja wieloprocesorowa, gdyz obciaza ona bardzo uklady we-wy i zmniejsza
efektywno$¢ obliczeniowa. Procesor C40 wyposazony zostal we wsp6lbiezne uklady
ufatwiajace szybka komunikacje miedzy procesorami bez zmniejszenia szybkosci
dzialania CPU.

W skiad jednostki centralnej wchodzi ukiad mnozacy, jednostka arytmety-
czno-logiczna (ALU), 32-bitowy cykliczny uklad przesuwajacy, dwie jednostki
arytmetyczne rejestrow pomocniczych (ARAUO i ARAU1) oraz plik rejestrow
CPU. Funkcje poszczegolnych element6w sa analogiczne jak w przypadku procesora
C30. Mozliwe jest wykonywanie rownolegltych operacji mnozenia i ALU w jednym
cyklu zegara (40 ns). Formaty liczb catkowitych i zmiennoprzecinkowych s3
takie same jak w C30.

Przestrzen adresowa procesora wynosi 4G stow 32-bitowych i rozdzielona jest
migdzy dwie identyczne magistrale zewnetrzne: globalna i lokalna. W przestrzeni tej
odwzorowane sa takze pamigci wewnetrzne i uklady peryferyjne. Wewnetrzna pamieé
RAM dzieli si¢ na dwa bloki, kazdy o wielkosci 1K x 32 bity. Blok pamieci ROM
zawiera program wprowadzajacy (ang. Boot Loader). Umozliwia on zaladowanie
programu i danych z dowolnej pamigci zewnetrznej lub poprzez dowolny z portéw
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komunikacyjnych. Procesor C40 wyposazony jest takze w pamig¢ podreczng pro-
gramu umozliwiajaca przechowywanie 128 stow kodu.

Spoérod uktadéw peryferyjnych procesora na szczegblna uwage zashuguje czes¢
8-bitowych portéw komunikacyjnych, umozliwiajacych wykonywanie dwukierun-
kowych transferow danych miedzy procesorami z szybkoscia 20 megabajtow na
sekundg oraz z gwarantowana pelna synchronizacja. Kazdy z portow pracuje
niezaleznie od pozostatych i nie wplywa na szybkos¢ jednostki centralnej. Porty
komunikacyjne wraz z interfejsami pamigci zewngtrznej umozliwiaja realizacje
systemu przetwarzania réwnoleglego z podzialem zadad na kilka procesorow.
Mozliwosé tworzenia wielu wariantéw polaczeri pozwala na optymalne wykorzys-
tanie procesow w konkretnym systemie.

el .
gll obamg, * Pamicé Blok 0 Blok 1 Blok ROM lokalna
podreczna RAM RAM (Program )
E__E (512x 32) (1K x 32) (1K x 32) 1adujacy) 1DE
AE LAE
STAT(3-0) LSTAT(3-0)
LOCK LLOCK
PAGEQD, 1 LPAGES, 1
CED, 1 — T LCEg, 1
RDYO, 1 = = LRDYO, 1
STRBO, 1 LSTRBO, §
R/WO, 1 LR/WO, 1
D (31-0) LD (31-0)
A (30-0) LA (30-0)
CPU c
Koprocesor TACKO
RESET Uklad DMA CSTRBO
RESET- ALU CRDY0
LOCO, 1) wnotacy Kanal 0 €DO (7-0)
ROMEN K 32-b:: cykhcziny Kanal |
NMI ° ~ - Kanat 0 —
TIOF (3-0) Rejestry o zwickszonej CREQS
¢ precyzji (RO-R11) Kanal 1 CACKS
TACK 4— * Kanat 0 <::> CSTRBS
e CRDY5
b'e Genenator | Generator
14— im0 | adroséw 1 Kanat 1 CDs5 (7-0)
X2/CLKIN — ©
1 . N
H1 ‘__ Rejestry pomocnicze
(ARG-ART)
H3 4— TCLKO
Pozostale rejestry (14)
|
TCLK1
peryferyjua

Rys. 4. Schemat blokowy procesora TMS320C40

Jednoczesne wykorzystanie wszystkich portéw komunikacyjnych mozliwe jest
dzieki wewnetrznemu 6-kanalowemu koprocesorowi DMA. Moze on dokonywaé
odczytu i zapisu dowolnych komorek z przestrzeni adresowej procesora bez kolidowa-
nia z dzialaniem CPU. Podobnie jak C30, procesor C40 posiada rowniez 2 uklady
czasowe ogblnego przeznaczenia [7].
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4. ROWNOLEGLA PRACA PROCESOROW SYGNALOWYCH

W zestawie rozkazéw procesora C30 i C40 znajduja sie rozkazy umozliwiajace
komunikacj¢ wieloprocesorowa. Poprzez wykorzystanie zewnetrznych sygnalow
rozkazy te umozliwiaja implementacje mechanizmow synchronizacji dostgpu do
wspolnych zasobéow. W procesorze C30 shiza do tego celu sygnaly XF0 i XF1.
XFO0 sygnalizuje zadanie wykonania operacji blokowanej. Operacje blokowane
obejmuja rozkazy ladowania i zapamigtywania. Wspomniane sygnaly moga by¢
wykorzystane do realizacji arbitrazu przy dostepie do pamieci wspolnej kilku
procesorow [6].

W podobny mechanizm wyposazony jest procesor C40. Rozkazy blokowane
steruja stanem sygnatu LOCK jednego z interfejséw zewnetrznych umozliwiajac w ten
sposob sterowanie dostgpem do pamieci wspolnej za posrednictwem tzw. semaforéw.
Interfejsy zewnetrzne zawieraja takze wyjSciowe sygnaty STAT3-0 okreslajace rodzaj
dostgpu, jaki ma zosta¢ rozpoczety na danej magistrali. Na ich podstawie uktad
arbitrazu moze zezwala¢ na dostgp do wspdlnej pamieci i odpowiednio sterowaé
stanami wysokiej impedancji linii sterujacych, adresowych oraz danych poszczegol-
nych procesorow.

CREQO CREQ3
Procesor CACKO CACK3 Procesor
A CSTRBO CSTRB3
CRDYO CRDY3
COD(7-0) B C3D(7-0)

Rys. 5. Wykorzystanie portéw komunikacyjnych do polaczenia dwéch procesorow TMS320C40

Chociaz wspéldzielenie pamieci daje korzySci w pewnych zastosowaniach, to
jednak wspélna magistrala powaznie ogranicza komunikacje wieloprocesorows.
Przeszkode te¢ omija wykorzystanie szybkich portéw komunikacyjnych proceso-
ra C40 (Rys. 5). Polaczenie to nie wymaga zadnych dodatkowych ukladéw steruja-
cych [7].

Interfejs komunikacyjny sktada si¢ z nastgpujacych sygnaléw sterujacych i linii
danych:

* CREQx — uaktywniany przez C40, aby zasygnalizowaé zgloszenie wykorzystania
magistrali danych portu komunikacyjnego,

* CACKx — uaktywniany przez C40, aby zasygnalizowaé potwierdzenie otrzymania
sygnalu CREQx z innego C40,

* CSTRBx — sygnat strobujacy portu komunikacyjnego. Procesor wysylajacy dane
uaktywnia ten sygnal, aby wskaza¢, ze umiescit dane na magistrali danych portu
komunikacyjnego,
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» CRDYx — sygnat gotowosci portu komunikacyjnego uaktywniany przez procesor
odbierajacy dane po zakonczeniu cyklu odczytu,

» CxD(7—0) — magistrala danych portu komunikacyjnego. Moze przesyta¢ dane
dwukierunkowo miedzy dwoma procesorami C40 lub migdzy procesorem innymi
urzadzeniami.

Transfery danych moga odbywaé si¢ w obu kierunkach. Jednostki arbitrazu obu

portow wspolpracuja przy generowaniu sygnatow sterujacych, aby zapewni¢ uporzad-

kowane transfery danych z maksymalna mozliwa szybkoscia.

Jak juz wspomniano, procesor C40 wyposazony jest w 6 identycznych portow
komunikacyjnych pracujacych niezaleznie. Wynikiem tego jest mozliwo$¢ tworzenia
réznorodnych konfiguracji potaczen zawierajacych niemal dowolna ilo$¢ procesorow.
Niektore z nich przedstawiane sa na Rys. 6—11. Podane sa rowniez przykladowe
zastosowania poszczegolnych konfiguracji.

y v ]
Pamiet Pamicé Pamigé
S
£ T™S320C40 TMS320C40 TMS320C40
.
Pamict Pamicé Pamigt

Rys. 6. Polaczenie potokowe. Obliczanie splotu i korelacji,
operacje potokowe w zastosowaniach graficznych

Rys. 7. Dwukierunkowy pier§cien. Grupo-
wy port dla uzyskania wigkszej liczby urza-
dzen we-wy. Efektywny dla sieci neuro-

nowych
c40 o c40 c40
6 9 C40 C40 C40
6 ) C40 C40 C40
(1] C40 ]

Rys. 8. Struktura drzewa. Rozpoznawanie obrazéw

i sygnaléw mowy

Rys. 9. Dwuwymiarowa tablica. Przetwarzanie ob-

razow
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Rys. 11. Pamigé globalna i lokalna. Polaczenie
Rys. 10. Sie¢ szefciokatng. Uzyteczna w analizie  umozliwiajace wykorzystanie wspolnej pamigci glo-
numerycznej i przetwarzaniu obrazoéow balnej i prywatnej pamieci lokalnej

5. SPRZETOWE MECHANIZMY ZWIEKSZANIA SZYBKOSCI DZIALANIA
PROCESOROW SYGNALOWYCH

Szybkos¢ procesorow sygnatowych wynika z zastosowania pewnych sprzetowych
i programowych rozwiazan optymalizujacych czas wykonywania programu. Wspo-
mniano juz o sprz¢towym ukladzie mnozacym wykonujacym operacje mnozenia
w jednym cyklu zegara. Jest to szczegOlnie uzyteczne w przypadku algorytméw DSP,
w ktorych mnozenie jest podstawowa operacja.

Zwigkszeniu szybkodci wykonywania algorytmow DSP stuzg takze nowe tryby
adresowania poSredniego: adresowanie z odwrdceniem bitéw (ang. Bit-reversed
Addressing) i adresowanie kolowe (ang. Circular Addressing). Adresowanie z odwrdce-
niem bitow moze by¢ wykorzystane do przywrocenia wlasciwej kolejnosci danych
przetworzonych np. za pomoca algorytmu FFT w czasie przepisywania lub transmisji
danych [5— 6]. Nie ma wigc potrzeby wczesniejszego porzadkowania danych, co jest
istotne podczas pracy w czasie rzeczywistym. Adresowanie kolowe umozliwia utworzenie
w pamigci kolowego bufora wymaganego przy obliczaniu splotu czy korelacji.

W opisanych wyzej procesorach zmiennoprzecinkowych rodziny TMS320 istnieje
grupa rozkazow rownoleglych (ang. Parallel Instructions), skupiajaca w pary pewne
rozkazy, ktére moga by¢ wykonywane jednoczesnie. W grupie tej znajduja si¢ rozkazy -
rownoleglego tadowania rejestrow, rownoleglych operacji arytmetycznych oraz rozkazy
arytmetyczno-logiczne wykonywane rownolegle z rozkazami zapamietywania.

Dla przykladu rozkaz:

MPYF3 srcA, srcB, dst 1

' ADDF3 srcC, srcD), dst 2
powoduje wykonanie rownoleglych operacji mnozenia i dodawania na danych
zmiennoprzecinkowych. Wszystkie rejestry z danymi wejSciowymi (argumenty srcA,
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srcB, srcC, srcD) odczytywane sa na poczatku cyklu wykonawczego, natomiast rejestry
zawierajace wyniki operagji (argumenty dst1idst2), na koricu tego cyklu. Oznacza to, ze
jedli jeden z rozkazéw w parze modyfikuje rejestr zrodlowy rozkazu drugiego, to
modyfikacja ta nastgpuje dopiero po pobraniu danej poczatkowej. Stwarza to szerokie
mozliwosci optymalizacji kodu i zwigkszenie szybkosci wykonywania programu.

Duza moc obliczeniowa procesoréw sygnatlowych mozliwa jest dzigki zastosowa-
niu przetwarzania potokowego (ang. Pipelining). 1dea przetwarzania potokowego
polega na jednoczesnym przetwarzaniu kilku kolejnych rozkazow, przy czym kazdy
7 rozkazéw znajduje si¢c na innym etapie przetwarzania. W procesorach zmienno-
przecinkowych C30 i C40 wykorzystuje si¢ przetwarzanie 4-poziomowe (Rys. 12).
Dzialanie procesora sterowane jest wigc przez 4 jednostki funkcjonalne.

PC X kX kM f iz X3 X k4 )(

P (k) | D ® 0 (k) W (k) h ,

Pet) | D(ket) | OGH) | W (kD)
L P2 D (k+2) 0 k*2) |

P (k+3) D (k+3)

P (k+4)

Rys. 12. Przetwarzanie potokowe w procesorze TMS320C30, H1 — sygnat zegarowy, PC — licznik
rozkazoéw, D — dekodowanie rozkazu, O -— odczyt argumentow, W — wykonywanie rozkazu

» Jednostka pobierania — steruje aktualizacja licznika programu i pobiera stowa
rozkazow z pamigci.

« Jednostka dekodowania — dekoduje stowo rozkazu i steruje generowaniem
adresu.

s Jednostka odczytu — steruje odczytywaniem argumentow z pamigci.

» Jednostka wykonawcza — odczytuje argumenty z pliku rejestrow, wykonuje
konieczne operacie i zapisuje wyniki z powrotem do pliku rejestrow lub pamieci.

Kazdy rozkaz obshugiwany jest kolejno przez wszystkie jednostki. W celu
uzyskania maksymalnej mocy obliczeniowej pracuja one rownolegle, zatem réwno-
cze$nie obstugiwane sa 4 rozkazy. W ten sposob czas wykonywania pojedynczego
rozkazu ulega 4-krotnemu skroceniu.

6. WIELOPROCESOROWY SYSTEM GENERACII
OBIEKTOW GRAFICZNYCH

Przetwarzanie obrazow jest dziedzina gdzie procesory DSP moga by¢ efektywnie
stosowane ze wzgledu na olbrzymia ilo$¢ informacji do przetworzenia. By zwiekszy¢
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moc obliczeniowa systemu i zapewni¢ pracg w czasie rzeczywistym stosuje sie ukiady
wieloprocesorowe [9]. Jednym z zastosowan systemu wieloprocesorowego sa uktady
generacji realistycznej grafiki [1, 4]. Obiekty 3-wymiarowe generowane sa zwykle
w postaci zestawu figur plaskich (wielokatow wypuklych) aproksymujacych widziane
powierzchnie. Kazdy wielokat opisany jest poprzez wspolrzedne wierzcholkéw
w przestrzeni tréjwymiarowej i dane R, G, B okreSlajac jego kolor [2, 3]. Aby okreslié,
ktore punkty (ang. pixel) znajduja si¢ wewnatrz, a ktore na zewnatrz danego wielokata,
procesor obrazu musi zna¢ jego krawedzie w postaci liniowe;j f(x,y)=Ax+By+C =0.
Znak funkcji f(x,y) okresla polozenie danego punktu wzgledem krawedzi. Obraz na
ekranie jest rzutem obiektu na wybrana plaszczyzne. Istnieja algorytmy wygaszania
niewidocznych powierzchni. Jednym z czgSciej stosowanych jest algorytm wykorzystuja-
cy bufor glebokosci (ang. Z-buffer). Proste poréwnanie wspotrzednych punktu zdanymi
w buforze glgbokosci okresla, czy dany punkt ma by¢ wyswietlony czy wygaszony.

Proponowany system sklada si¢ z trzech procesoréw sygnalowych TMS320C40
(Rys. 13). Procesor gléwny pracuje w polaczeniu potokowym (ang. pipeline) z dwoma
pozostalymi. Zadaniem jego jest obstugiwanie bazy danych obrazu tzn. generacja
wspolrzednych wierzcholkow i atrybutéw wielokatow. Odpowiada on za przeksztal-
cenie wspdlrzgdnych wierzchotkéw zgodnie z wybrana regula wyswietlania (ap.
perspektywy). Procesor ten moze takze modyfikowaé kolory w zaleznoéci od
polozenia czy natgzenia Zzrodla Swiatla.

Drugim elementem struktury potokowej jest matryca dwoch procesoréw obra-
zowych (ang. rendering processors). Procesory te pracuja réwnolegle i maja dostep
jedynie do wzajemnie wykluczajacych si¢ obszaréw pamieci obrazu (Rys. 14). Cyfry
w kwadratach na rys. 14 oznaczaja numer procesora przypisanego danemu segmen-
towi obrazu i pamigci. Glownym zadaniem procesoréw obrazowych jest wy$wietlenie
wielokatow przy wykorzystaniu modelu o§wietlenia, usuwanie niewidocznych powie-

Szyna systemu
] ]
Pamigé Jednostka
wspéina arbitrazu
Procesor
gléwny
Pamicd /\ Pamicé
tokalna Procesor | Procesor 2 lokaina
Pamigé Pamigé
obrazu 1 obrazu 2
Uklady przetwarzania A/C =~
sygnal video

Rys. 13. Przykiad systemu wieloprocesorowego
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D = N |
— N = N
N = N =
— N = i

Rys. 14. Podziat ekranu dla procesoréw obrazowych

rzchni, itp. Dzialania te wymagaja przetwarzania olbrzymiej liczby punktow obrazu,
a co za tym idzie duzej mocy obliczeniowej.

Kazdy z procesorow posiada wlasng pamiec lokalna wykorzystywana do realizacji
wymaganych algorytmoéw i przechowywania tymczasowych danych. Zastosowano
koncepcje pamieci wspolnej do blokowej wymiany informacji miedzy procesorem
glownym i otoczeniem systemu oraz szybkie lacza rownolegle do transmisji polecen
i fragmentow obrazéw miedzy wszystkimi elementami systemu. Kazdy z procesorow
steruje oddzielnym bankiem pamigci i przetwarza wybrana czgS¢ obrazu. Idea
rozwiazania polega na podzieleniu ekranu oraz pamigci obrazu na mniejsze czesci, przy
czym kazdy z procesor6w obrazowych przetwarza fragmenty obrazu zawarte w swojej
wlasnej pamigci. Mozliwe sa rozne sposoby podzialu ekranu i przyporzadkowania
poszczegblnych czeéci procesorom obrazowym (rys. 14). Oba procesory sa réwnoupra-
wnione przy dostgpie do wspblnych zasobdéw. Oznacza to, ze dostgp do pamigci
wspolnej jest wykonywany az do jego zakonficzenia lub uplynigcia czasu przeznaczonego
na ten proces. Wyzszy priorytet ma jedynie proces od$wiezania pamigci dynamicznej.

Istota wladciwej pracy systemu wieloprocesorowego jest optymalny podziat zadas, tak
aby zrownowazyé obciazenia procesoréw dziatajacych rownolegle. By przeprowadzi¢
analize obciazen procesoréw obrazowych zalozono, Ze czas przetwarzania (wySwietlania
obrazu na ekranie) jest liniowa funkcja liczby punktow obrazu, podlegajacych
przetwarzaniu (wy$wietlaniu). Po wyznaczeniu parametrOw pierwszego wielokata przez
procesor gtéwny wyniki przesytane sa do procesor6w obrazowych. Kolejne wielokaty
procesor gléwny wyznacza w czasie gdy procesory obrazowe kresla obraz na ekranie.
Sredni catkowity czas wyswietlania obiektu dla jednego procesora obrazowego wynosi:

T=T,+T,*N,, 1)

gdzie: T,, T, N, oznaczaja odpowiednio: czas wyznaczania wierzchotkow i at-
rybutéw wielokata przez procesor glowny, czas przetwarzania punktow przez
procesor obrazowy i liczbg punktow. Dla matrycy dwoch procesoréw obrazowych
czas niezbedny do wyéwietlenia obiektu jest czasem przetwarzania procesora,
ktéremu przypisana jest wigksza liczba punktow. Réwnanie (1) przyjmuje postac:

T=T,+T,max{k, N,—k) @
gdzie: k oznacza liczbe punktow obrazu przetwarzana przez jeden z procesorow
obrazowych. Oczywiscie optymalne przetwarzanie ma miejsce, gdy k=N, —k, tj. gdy

k=N_/2. Zachodzi wowczas przypadek catkowitego zrownowazenia obciaZzen proce-
SOrow.
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Do dalszej analizy wprowadzono wspélczynnik niezréwnowazenia obcigzen
procesorow UBF jako stosunek réznicy punktéw przypisanych kazdemu z nich do
calkowitej ich liczby N ,.

k—(V,—k) 2k
UBF = —”Tp_ Fp—l 3)

Wartoé¢ wspolczynnika UBF zmienia si¢ w zakresie {(—1,1), przy czym zero
oznacza calkowite zrownowazenie. Wartosci dodatnie oznaczaja, ze jeden z proceso-
row jest bardziej obciazony, ujemne, ze drugi. Warto$ci +1 sa wtedy, gdy tylko jeden
procesor przetwarza obraz. Aby uzyskal bardziej ogblne wyniki zaproponowano
statystyczny model obrazu. Model obrazu jest zbiorem punktéw o wspdlrzednych
(x,y), ktérych prawdopodobienstwo pojawienia si¢ na ekranie jest okre§lone gestoscia
prawdopodobienstwa rozktadu dwuwymiarowego. Punkty s3 generowane na ekranie
w wyniku niezaleznych zdarzefi losowych. Wybrano rozklad normalny okreSlony
gestoscia prawdopodobienstwa postaci:

1
P(u,V)— —e ~2(1—p9) w— 2uv+yl) (4)
2n/1—p
~—/lx y_l'ty

x . . . .
gdzie: u= , V=" oznaczaja standaryzowane warto$ci wspétrzednych punk-

tow obrazu, p— wspélcyzynnik korelacji, p, u,, 0, , —wartosci srednie i odchylenia
standardowe zmiennych losowych x, y.

Przeprowadzono statystyczne wnioskowanie dotyczace zaliczania typowych obiektow
graficznych do klasy opisanej rozkladem normalnym. W praktyce obiekty, ktorych rzuty
na plaszczyzng ekranu sg figurami wypuklymi moga by¢ opisane rozkladem normalnym.
Zastosowano typowy test y? do badania zgodnosci rozkladu empirycznego z rozkladem
normalnym [10]. Uzyskane wyniki dla typowych obrazéw optycznych i termalnych
potwierdzily z prawdopodobiefistwem f=1—a=0.95 (x— poziom istotnosci) shuszno§é
zalozenia, ze rozklad punktéw na ekranie o wspolrzednych (x,y) jest rozkladem
normalnym [10]. Mozna wykazaé, ze parametry rozkladu maja zwiazek z ksztaltem
i potozeniem obrazu na ekranie. Wartosci srednie wptywaja na polozenie obiektu na
ekranie. Zerowe wartoSci §rednie oznaczaja, ze srodek rozktadu gestosci prawdopodo-
biefistwa — $rodek uktadu wspolrzgdnych Ouv pokrywa si¢ w przeprowadzonych
symulacjach ze §rodkiem ekranu. Niezerowe wartosci §rednie powoduja przesuniecie
srodka rozkladu gestosci prawdopodobienstwa, a wigc i obrazu o wektor [ x+ﬁy.

Zblizone odchylenia standardowe oznaczaja wigcksza symetri¢ obrazu wzgledem
osi prostopadlej do plaszczyzny rzutowania i przechodzacej przez maksimum
rozkladu gestosci prawdopodobienstwa. Oznacza to, ze punkty obrazu rozkladaja sie
rownomiernie w obu kierunkach uktadu Ouv. Warto§ci odchylen standardowych
bezposrednio koresponduja z wielko$cia obrazu: wigksze wartosci odchylen standar-
dowych — wigkszy obraz.

Wspolczynnik korelacji okreslajacy statystyczna zalezno$¢ miedzy wspoirzednymi
punktow jest zwigzany z liniowa transformacja wspélrzednych i okresla obrét obrazu
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wzgledem osi prostopadiej do plaszczyzny rzutowania i przechodzacej przez mak-
simum rozkladu.

Aby wyznaczy¢é wspOlezynnik UBF dla obrazu segmentowanego wyznaczono
ki N, na podstawie rozkladu prawdopodobieristwa pojawienia si¢ punktow obrazu
w danym segmencie: :

k~Y || PQuv) dudy Np~uf“ T P(u,v) dudv )

iLj v

PIZy CZym u;, Vj, Ug, Vo Umax Vmax 0ZNACZAJA granice segmentéw przypisane jednemu
z procesoroéw obrazowych oraz granice ekranu. Symulacje zostaly przeprowadzone
dla modeli obrazéw przy segmentacji 4 x 4. Zmieniano wszystkie parametry rozkladu
symulujac wielko$¢, potozenie i orientacj¢ generowanych obrazéw. Wyniki potwier-
dzily przewidywania. Wspdlczynnik korelacji wplywa silnie na niezrownowazenie
obciazen. Wigksza statystyczna zalezno§¢ migdzy wspolrzednymi dla obrazéw obro- -
conych wzgledem osi prostopadlej do plaszczyzny rzutowania i przechodzacej przez
maksimum rozkladu prawdopodobienstwa zwigksza niezréwnowazenie. Wigksze
obrazy zapewniaja lepsze parametry systemu. Ponadto nie bez znaczenia jest
polozenie generowanych obrazdw. Najwicksze zrownowazenie obcigzen mozna
osiagnaé umieszczajac obiekt tak, by wspotrzgdne maksimum rozkladu prawdopodo-
biefistwa pokryly sie z wezlami siatki segmentacji obrazu.

Reasumujac, z przeprowadzonych badan wynika, ze podzial ekranu na wigksza
liczbe czgéci sprzyja lepszemu zréwnowazeniu systemu. Ponadto lepsze zréwnowaze-
nie osiagnigto dla duzych obiektow, co jest szczegblnie wazne, gdyz to wlasnie duze
obiekty pochtaniaja duzo czasu procesora.

03 | ——#=0

—a— = 0,04
—— u= 012
| —te— 1= 0,16

0,25

-0.1

-0.2

_0'3|»|||||||||||1(||.4|_1 0

0.2 0,4 0,6 0,8
Rys. 15. Niezrébwnowazenie obcigzefi procesordw — Rys. 16. Niezrownowazenie obcigzefi procesorow

w funkgji p (orientacji) dla roznych potozen obiek- W funkcji p (orientacii) dla réznych wielkosci obiek-
tus g, = —pt,=0, 0.04, 0.12, 0.16, 6, =0,=0.2 tu: p.=p,=0, 0,=02, 5,=0.16, 0.2

PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono przeglad procesoréw sygnatowych rodziny TMS320Cxx,
ze szczegblnym uwzglednieniem mozliwosci ich aplikacji w systemach wieloproceso-
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rowych. Zaproponowano struktur¢ systemu z trzema procesorami i przedstawiono
analizg statystyczna obciaZzen procesorow pracujacych réwnolegle. Badania wykaza-
ly, ze mozna osiagna¢ zrownowazenie obciazen i optymalne wykorzystanie proceso-
row w systemach grafiki realistycznej. Statystyczne podejscie do modelowania
obiektow zapewnito uogdlnienie wynikéw symulacji na klase obiektéw opisanych
danym rozkladem prawdopodobienstwa.
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B. WIECEK, A. SZKODZIK

MULTI-DSP SYSTME DESIGN

Summary

In the work some chosen aspects of Digital Signal Processor systems design are presented. Applying
DSP in multiprocessor structures is emphasised. Some hardware mechanisms to speed up its operation and
perform some operations in parallel are discussed. As an example the system with three DSPs working for
graphics application is presented. The statistical image modelling has been applied to evaluate the system
performance — processors load balancing.

Key words: signal processors, multiprocessor systems, processors load analyse
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Opisano nowe kierunki jakie pojawily si¢ w badaniach nieniszczacych przy wykorzys-
taniu metody pradéw wirowych. Trendy te polegaja na nowym podjéciu do sygnatéw
przetwornikéw przedstawianych w postaci trajektorii zmian na plaszczyZnie zmiennej
zspolonej. Przedstawiono metodykg rozrozniania wad rur na podstawie rozktadu sygnatow
przelotowych przetwornikow generacyjnych w szereg Legendre’a.

Stowa kluczowe: prady wirowe, przetworniki wiropradowe.

1. WSTEP

1.1. WPROWADZENIE DO OPISU METODYKI KLASYFIKACJI WAD OBIEKTOW

Obecne tendencje rozwojowe w badaniach niniszczacych obiektéw metalowych
przy wykorzystaniu defektoskopii wiropradowej polegaja na dazeniu do uzyskania
mozliwie najbogatszej informacji nie tylko o wystgpowaniu wad w obiektach,
lecz takze o charakterze i polozeniu wad wzgledem powierzchni obiektow. Ideg
te mozna zrezlizowal poprzez analizg ,,catkowitego” napigcia (impedancji) prze-
twornikow o dowolnej konfiguracji (przelotowe, stykowe, bezwzgledne, réznico-
we). Przedmiotem analizy sa przedstawione na plaszczyZnie zmiennej zespolonej,
dla poszczegdlnych wad obiektow i okreSlonej czgstotliwosci pracy przetwornika,
sygnaly przetwornikow w postaci trajektorii zmian ich napig¢ lub impedancji
[48, 49].

Rozwazania i wyniki badan modelowych dotycza opisu modelu klasyfikacji
sygnaléow przetwornikéw wielopradowych, obejmujacego automatyczne okreslanie
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wartoSci wybranych cech odpowiednio przetworzonych sygnatéw wiropradowych
generacyjnych przetwornik6w przelotowych roznicowych.

Do charakteryzowania sygnaléw przetwornikéw wiropradowych wybrano wsp6l-
czynniki rozwinigcia zbioréw probek sygnaléw opisujacych wady obiektéw — w wie-
lomiany Legendre’a.

1.2. PRZEGLAD PRAC Z ZAKRESU KLASYFIKACJI WAD OBIEKTOW NA PODSTAWIE
SYGNALOW PRZETWORNIKOW WIROPRADOWYCH

Od polowy lat osiemdziesiatych w defektoskopii wiropradowej obserwuje si¢
tendencje do prezentacji sygnalow, wywotanych przez wady obiektow, na plaszczyznie
zmiennej zespolonej. Sygnaly przetwornikow prezentowane sa w postaci trajektorii.
W trajektoriach zmian sygnaléw przetwornikow zawarta jest informacja o wielkosci,
rodzaju i polozeniu wad w badanym obiekcie. Mimo, ze w trajektoriach zawarta jest
tak istotna informacja, dotychczas nie zostaly w pelni opracowane syntetyczne metody
opisu trajektorii, umozliwiajace wykorzystanie tej informacji w systemach kontroli.

Zpana metoda tego opisu wykorzystuje aproksymacje trajektorii za pomoca
szeregu Fouriera, wyniki zastosowania ktorej autorzy zagraniczni badali przy-
kladowo dla rur wykonywanych z materialéw nieferromagnetycznych zawierajacych
wady sztuczne [75, 91].

Przy opracowaniu tej metody zalozono, ze:

1) trajektoria jest opisana zespolonym sygnalem napieciowym przetwornika u(/),
gdzie / jest parametrem okreSlajacym potozenie punktu u na trajektori,

2) u()=u(l+ L), gdzie L jest dtugoscia trajektorii,

3) trajektoria napigcia jest krzywa zamkniets.

Przy przyjeciu powyzszych zalozen, S.S. Udpa i W. Lord [91], aproksymowali
napigcie u(/) bezposrednio za pomoca szeregu Fouriera:

u(l)= i ¢, exp (j2nnl/L)

¢, =%f u(l) exp (—j2nnljL) dl. )

W celu uzyskania informacji zawartej w trajektorii o rodzaju wady badanego
obiektu zdefiniowano funkcje wspolczynnikéw szeregu Fouriera c,, niezalezne od
skalowania, przesunigcia, rotacji i wyboru punktu startowego. Tworza one wektor
cech, wedtug ktérego za pomoca metod rozpoznawania obrazéw (poprzez analize
skupien, ang. cluster analysis) podjgto probe okreslenia rodzaju wady [91]. Metoda ta
byla juz przedtem stosowana m.in. do automatycznego odczytywania rekopiséw [31,
61, 63, 96] oraz analizy ksztattu [44].

Zaleta takiego sposobu podejécia do sygnaléw przetwornikéw wiropradowych jest
prostota oraz atrakcyjnos¢, zwiazana z informacja zawarta we wspolczynnikach
szeregu Fouriera. Wada tej metody jest to, ze krzywa rekonstruowana na podstawie
wspolczynnikow rozktadu trajektorii — w szereg Fouriera nie zawsze jest zamknieta.
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Powyzszy sposob podejécia do sygnaléw przetwornikow wiropradowych za-
kwalifikowaé mozna jako parametryczny. Wezesniej, przez badaczy amerykanskich,
podejmowane byly proby wykorzystania metod nieparametrycznych, zwiazanych
z okredlaniem cech sygnaléw w dziedzinie np. czasu i czgstotliwosci. Wada metod
nieparametrycznych jest to, ze wybrane cechy sygnalow sa okreslane na bazie
wnioskowania statystycznego i brak jest intuicyjnie satysfakcjonujacej bazy dla
odnoszenia wybranych cech - do sygnaléw wywolanych przez wady.

Dotychczas pelny algorytm okreslajacy zwiazek pomigdzy wspolczynnikami
szeregu Fouriera, a poszczegdlnymi rodzajami wad obiektow nie zostal wyznaczony,
m.in. z dwoch powodow:

1) niejednoznaczno$¢ w opisie trajektorii przez wspolczynniki Fouriera sygnalow
wywolanych przez wady naturalne obiektow,
2) braku atlasu wad rur i i odpowiadajacych im trajektorii.

Podejmowane byly takze proby charakteryzowania defektow obiektow przy
wykorzystaniu sieci neuronowych. Sygnaty dla sztucznych wad rur wykonywanych
7z materialu nieferromagnetycznego, przetworzone wstgpnie w uktadzie defektoskopu
wiropradowego, przez przetwornik analogowo-cyfrowy, podawano do komputera.
Pierwszy etap przetwarzania sygnalow w komputerze polegal na kompresji danych tj.
na otrzymaniu zbioru o$miu wspélczynnikéw szeregu Fouriera, zgodnie z wyzZej
opisana metodyka. Wspolczynniki szeregu Fouriera stanowily informacje wejsciowa
dla dwuwarstwowej sieci neuronowej. Pozwolilo to na przeprowadzenie przez L.
Udpa i S.S. Udpa klasyfikacji zredukowanych wspolczynnikéw Fouriera opisujacych
sygnaly przetwornikéw do czterech klas. 1 w tym przypadku zostatla m.in. za-
stosowana analiza skupiei. W przetwarzaniu sygnatow na bazie sieci neuronowych
wprowadzane sa algorytmy uczenia si¢. Metoda oparta na wykorzystaniu sieci
neuronowych ma te zaletg, ze moze by¢ zastosowana w przypadku, gdy klasy
rozpatrywanych obiektow (sygnatow przetwornikow) nie s3 liniowo separowalne.

Metode charakteryzowania sygnalow wiropradowych przetwornikdéw przelo-
towych w oparciu o cechy trajektorii zmian ich sygnal6w, to jest kat polozenia
fazowego na plaszczyznie zmiennej zespolonej i tzw. rzedne charakterystyczne
podano w [48, 49, 77].

1.3. ZINTEGROWANE SYSTEMY MONITOROWANIA

Nizej zostana opisane kierunki jakie mozna zaobserwowac przy zastosowaniu
metody pradéw wirowych do oceny jakofci produktow i proces6w wytwarzania.
Dotychczas przy aplikacjach metody pradéw wirowych sygnaty zawierajace informa-
cje 0 wadach obiektu badanego, podlegaly przetwarzaniu w uktadach defektoskopow,
nastepnie sterowaty uktadami znakowania i sortowania obiektow, a takze podlegaly
rejestracji graficznej. Obecnie takie podejscie do zagadnien badan nieniszczacych,
rowniez w odniesieniu do aplikacji metody pradéw wirowych jest niewystarczajace.
Niezbednym staje si¢ nadanie uktadom defektoskopow sztucznej inteligencji opartej
na przetwarzaniu sygnatow i stosowaniu metod rozpoznawania obrazéw [11, 18, 22,
23, 45, 92]. W odniesieniu do wstepnie przetworzonych sygnalow przetwornikow
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wiropradowych, w ukladach defektoskopow, wykorzystana jest analiza statystyczna.
Statystyczne metody rozpoznawania probek sa dobrym sposobem podejscia do
wynikéw badaf nieniszczacych [11]. Daja one mozliwosci wyboru cech, regut
decyzyjnych i implementowania analizy opartej na grupowaniu prébek, metod
minimalnoodleglosciowych, itd.

Problemom tym po$wigcono wiele prac [27+ 39, 55, 81, 88, 90]. Do wieloparamet-
rowej analizy stanu obiektow wykorzystywane sa metody regresyjne.

Procesory sygnalow okre§laja w czasie rzeczywistym wektory cech, charakterys-
tyczne dla danego obiektu otrzymywanego w okre$lonym procesiec wytwarzania, na
podstawie rozkladu amplitudy przetworzonych sygnaléw przetwornikéw wiroprado-
wych. Wyniki badan eksperymentalnych potwierdzaja, ze taki wektor cech w sposob
klarowny reprezentuje wszystkie powierzchniowe wady obiektéw, takich jak np.
druty, prety, rury. Metoda pradow wirowych jest szczegOlnie przydatna do wy-
krywania powierzchniowych wad obiektow.

W szczegblnych przypadkach wektor cech moze zawieraé szereg sktadowych
opisujacych jakos¢ obiektu (produktu). Jest to istotne w przypadku rozpoznawania
(rozrézniania) wad obiektow — na podstawie sygnaléw przetwornikéw. W od-
niesieniu do rur najbardziej istotny w praktyce jest problem rozrdézniania wad rur
zainstalowanych w wymiennikach ciepta, szczegblnie w sitowniach jadrowych.

Przy wdrazaniu metod rozpoznawania w badaniach nieniszczacych przy wykorzy-
staniu metody pradéw wiroowych istotne jest podejmowanie zabiegéw dla poprawy
stosunku sygnalow do zaklucen. W technice wiropradowej zaklocenia maja dwa
zrodla. Jednym z nich sa zmiany wymiar6w kontrolowanych czeéci, co zwiazane jest
z mankamentami procesu wytwarzania a drugim wibracje obiektu badanego wzgle-
dem przetwornika spowodowane nieidealnym prowadzeniem obiektu wzgledem
przetwornika. Mozliwe jest wykorzystanie filtrow ,korelacyjnych”; przy czym
problemem jest tu wybor sygnahi szumu odniesienia. W pracy [67] opisano metodyke
filtracji przy wzigciu pod uwage zaré6wno zagadnienia przewidywania i interpolacji
zaklocen w celu zmniejszenia ich wplywu na dalej przetwarzane sygnaly.

Dla poprawy stosunku sygnalow do zakldcen stosowana jest analiza korelacyjna
z wykorzystywaniem funkcji autokorelacji [27, 76, 77]. Przedmiotem analizy moga by¢
takze skorelowane sygnatu dwu jednakowych przetwornik6w wiropradowych umiesz-
czonych w torze przesuwu obiektu. Aparat analizy korelacyjnej wyposazony jest
w odpowiednia baz¢ wiedzy.

W systemach przeprowadzana jest krotko- i dlugoterminowa ocena statystyczna
produktu. Wyniki tych analiz, w zaawansowanych systemach, stuzyé moga poprzez
sprzezenie zwrotne, do sterowania procesami produkcii.

Ogodlne tendencje w odniesieniu do budowy inteligentnych systeméw wiro-
pradowych sa nastgpujace. Zasadnicza ich cecha polega na zdolnosci do uczenia sie
klasyfikacji wad obiektow. Praca systemow sklada sie z trzech etapéw: inicjalizacii,
uczenia si¢ i pracy w czasie rzeczywistym. Inicjalizacja polega na wprowadzeniu przez
operatora odpowiednich danych dotyczacych obiektu, takich jak material, wymiary
itp. oraz - przetwornika. System wybiera na tej podstawie parametry pracy, m. in.
predkosc obrotowa sondy i czgstotliwosci probkowania syganaléw — stosownie do
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zalozen przewidywanej analizy widmowej. W fazie uczenia si¢ systemu wprowadzane
sa dane, otrzymane na podstawie badania odpowiedniego zbioru dobrych i wadliwych
obiektow. Poprzez zastosowanie analizy fourierowskiej analizowane jest widmo
wprowadzonych sygnalow dla okreSlenia zakresu czestotliwo$ci, w ktorym nalezy
(przy uzyciu filtru cyfrowego) poszukiwa¢ informacji odnoénie wad. W fazie pracy
w czasie rzeczywistym przeprowadzana jest filtracja cyfrowa sygnalow przetwornika
i por6wnanie tych sygnaléw z okreSlonym sygnalem progowym, ktérego wartosci sa
modyfikowane na biezaco, stosownie np. do zmian w sprz¢zeniu obiektu z przetwor-
nikiem. Podejmowane sa proby zastosowania réznych metod rozpoznawania probek,
przede wszystkim statystycznych i syntaktycznych.

W zaleznosci od bazy wiedzy (odnoénie sygnatow, wad obiektow, przetwarzania
sygnalow, metod wyszukiwania informacji o wadach i diagnozy koncowej) wprowa-
dzanej a priori mozliwe jest uzyskanie réznych stopni inteligencji systemow.

Dla celéw rozrézniania wad rur, do rozktadu zbioréw probek sygnaléw przetwor-
nikéw, na podstawie analizy metod rozpoznawania obrazow, zostala wybrana
metoda oparta na wykorzystaniu wielomian6w Legendre’a. Podkreslic nalezy, ze
autorzy zagraniczni wykorzystywali dotychczas szeregi Fouriera do rozkladu lub
rekonstrukcji zmian sygnatéw przetwornikéw wiropradowych, a jako cechy sygnalow
wybierali wspolczynniki rozwinigcia w szereg, ewentualnie dalej poszukiwali cech
sygnaldow przy zastosowaniu sieci neuronowych. Jednym z istotnych mankamentow
zastosowania szeregbéw Fouriera do analizy sygnalow uzyskiwanych z pomiarow jest
wymaganie okresowosci funkcji.

1.4. METODYKA OTRZYMYWANIA DANYCH DO MODELOWANIA TRAJEKTORII ZMIAN
NAPIECIA PRZETWORNIKOW WIROPRADOWYCH

Trajektorie zmian napigcia przetwornikow wiropradowych przedstawiane sa na
plaszczyznie zmiennej zespolonej, przy czym wzdtuz osi odcietych odkladane sa wartosci
sktadowej rzeczywistej, a wzdtuz osi rzgdnych wartosci skladowej urojonej napigcia, badz
odpowiednio wartosci sktadowej napigcia przetwornika bedacej w fazie i przesunigtej
w fazie o kat /2 wzgledem napigcia generatora zasilajacego przetwornik. Wymienione
skladowe moga by¢ wyodrebnione w ukladzie z analizatorem napigé (woltomierzem
wektorowym) lub w uktadzie dwukanatowego defektoskopu wiropradowego.

Schemat blokowy systemu umozliwiajacego otrzymanie i prezentacje trajektorii
przetwornikéw wiropradowych przedstawiono na rys. 1. System zawiera analizator
napigé, przetwornik wiropradowy oraz mikrokomputer personalny wspolpracujacy
z urzadzeniami peryferyjnymi. Bloki funkcjonalne analizatora oznaczono na rys.
1 liczbami od 1 do 12. '

Analizator zawiera generator napiecia sinusoidalnego (5). Czestotliwo$¢ tego
papiccia nastawiona jest bezposrednio w ukladzie generatora. Amplituda i skladowa
napiecia wyjéciowego generatora (5) nastawiana jest w uktadzie (7). Napigcie z wyjscia
ukladu (7) doprowadzane jest do wzmacniacza mocy (8), napiecie wyjsciowe ktorego
podawane jest do uzwojefs wzbudzajacych przetwornika wiropradowego (13). Napig-
cie wyjéciowe przetwornika (13) podawane jest do polaczonych kaskadowo uktadow
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Rys. 1. Schemat blokowy systemu z analizatorem napigé 12 — bloki funkcjonalne analizatora napiec;

1 — wzmacniacz wstepny, 2 — uklad przelaczania kanaléw, 3 — uklad zmiany zakreséw, 4 — ukiady

pomiarowe, 5 — generator, 6 — szyna synchronizacji, 7 — uktad nastawiania amplitudy i skladowe;j stalej,

8 —wzmacniacz mocy, 9 —mikrokomputer wewnetrzny, 10 —uktady obshugi wyswietlacza i klawiatury, 11

— wy$wietlacz i klawiatura, 12 — lacze szeregowe, 13 — przetwornik wiropradowy, 14 — mikrokomputer
zewnetrzny, 15 — monitor, 16 — drukarka

wzmacniacza wstepnego (1), uktadu potaczania kanaléw (2), ukladu zmiany zakresow
(3) oraz ukladéw wzmacniacza wstegpnego (1), ukladu przelaczania kanaléw pomiaro-
wych (4). W ukladach pomiarowych (4) wyodrebniane sa wstepnie pierwsze wyrazy
(a,, b,) rozwinigcia mierzonego napiecia w szereg Fouriera

u(t)=0.5a,+a,cos wt+a,cos 2wt +...+a cosnwt+ ...+
+bsinwt+ b sin2wt+...+ b sinnwt+ ...+ ,
przy czym:
T
a,=(2/T) [ u(t) cos wtdt
0

. @
b, =Q2/T) [u(t) sinwtdt.

W przypadku wykorzystania tego sposobu podejécia do analizy sygnaléw
przetwornikow wiropradowych, w ukladach pracujacych w czasie rzeczywistym,
mozna zastosowaé szybka transformacje Fouriera.

Szyna synchronizacji (6) umozliwia przekazywanie informacji odnoénie fazy
okresu napigcia generatora, wzgledem ktdrego aktualnie przeprowadzane sa ob-
liczenia.
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Wewnetrzny mikrokomputer (9) przeprowadza przeliczenia danych z pomiarow,
umozliwia komunikacje z ukladem pomiarowym (4) i generatorem (5) — w celu
wyboru opcji pomiardw, tj. rodzaju wykonywanych pomiarow (np. charakterystyka
czestotliwoéciowa) oraz cyklu pomiarowego: powtarzalnego i czasu calkowania przy
obliczaniu wspélczynnikéw Fouriera lub pomiaréw pojedynczych i wyboru kanatu.
Mikrokomputer ten zadaje tez parametry napigcia generatora (amplituda, skladowa
stala) oraz steruje praca ukladéw obshugi wyswietlacza (10) i klawiatury an.

Otrzymywane wyniki pomiaréw (skladowe napigcia przetwornikow) prezen-
towane sa w ukladzie wspolrzednych kartezjanskich (a, jb) — co jest bezposrednio
przydatne dla wyzej sformutowanych celéw defektoskopii wiropradowe;j.

Analizator, poprzez wbudowane don lacze szeregowe RS 232 (12), moze komuni-
kowa¢ si¢ z mikrokomputerem zewnetrznym (14) wspolpracujacym z urzadzeniami
peryferyjnymi, takimi jak monitor (15) i drukarka (16).

Dane dotyczace skladowych napigé przetwornika sa wczytywane do zbioru
w mikrokomputerze (14). Odpowiedni program umozliwia wizualizacj¢ i wydruk
trajektorii.

7 METODY SZEREGOW ORTOGONALNYCH W ROZPOZNAWANIU
RODZAJU WAD OBIEKTOW

2.1. WPROWADZENIE

Nizej opisano metode rozrozniania wad obiektow dla przypadku, gdy obiekt
badany porusza si¢ ze stala predkoScia. Ma to wigc bezposrednie odniesienie do
warunkow wytwarzania obiektow walcowych, na przyklad rur, ktore zostaly wybrane
jako przykladowe obiekty badane.

Metodyka polega na znajdowaniu rozkladu w szereg ortogonalny wynikow
pomiaréw sygnatéw przetwornikow, ktére to wyniki otrzymywane sa dla okreslonego
odcinka / w okre§lonym odstepie czasu T (rys. 2). Przy czym zachodzi zwigzek [=VT,
gdzie / — dlugo$¢ odcinka odniesienia, v — predkosé liniowego przesuwu obiektu,
T — czas.

przetwornik

————g— ¥

s’

~"
l

Rys. 2. Tlustracja do opisu metodyki rozrézniania wad obiektow

Istotnym problemem jest dobor dtugosci / odcinka odniesienia lub odstgpu czasu
T, na ktérym powinny byé wykonywane obliczenia. Wymienione wielkosci, jak to
wynika z do§wiadczen, sa $cisle zwiazane z wymiarami przetwornika, a wobec tego
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z rozkladem pola magnetycznego, wytwarzanego przez przetwornik (sktadowa
wzdhuzna).

Prowadzone na biezaco obliczenia wspélczynnikéw szeregu ortogonalnego na
zadanym odcinku pozwalaja na przeprowadzenie klasyfikacji sygnaléw przetwor-
nikoéw w zaleznosci od rozréznianych wad stosujac metody rozpoznawania obrazow.

2.2 SZEREGI ORTOGONALNE

Szeregi ortonormalne okreSlane sa w przestrzni funkcyjnej (Hilberta) w taki
sposob, ze iloczyn skalarny

<pdx), pix)>= 513" 3)

gdzie ¢ (x) jest funkcja bedaca elementem szeregu ortogonalnego,

6,":

y

0 i#j .
{ 1 i;_éj jest symbolem Kroneckera,
< > oznacza iloczyn skalarny.

Przy czym, jesli iloczyn skalarny < g;, ¢;> pozostaje rowny zeru dla i#j, a nie jest
réwny jednoéci dla <g;, ¢;>, to szereg jest ortogonalny, a nie ortonormalny. Iloczyn
skalarny funkcji w przestrzeni L? (funkcje calkowalne z kwadratem) okreslamy jako

<f(x), g(x)> = jf(x)-@ dx, @

gdzie f{x), g(x) — funkcje w przestrzeni L2
Wspbtczynniki rozktadu funkcji w szereg ortogonalny otrzymuije sie ze wzoru F ouriera

1
=S If( ) @) dx. ®

Dla funkcji calkowalnych z kwadratem f{x)eL? ciagi c; naleza do klasy /2, tzn. Z c?jest

skonczona.
W przypadku pomiar6w, wykonywanych przez nowoczesne przyrzady cyfrowe calk@
mozna zastapi€ suma

6= <oy 0> kZo (xR f(xy) - (6)

Dla przypadku pomiaréw, przeprowadzanych w celu wyszukiwania wady obiektu
badanego, wzdér powyzszy przyjmuje postaé nastepujaca:

¢;= #(p—jj(t ~T+17) @(r)dr= Zf(t NT,+kT,) ¢,(kT ) )
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gdzie N jest liczba pomiaré6w N=T/T , a T, — okresem powtarzania pomiarow.
Funkcje ortonormalne tworza ciag zupelny, jesli z rownosci <f(x), p(x)>=0dla

i=0,1,2...c0 wynika, ze funkcja f{x) jest elementem zerowym f{x) =0 prawie wszedzie.
Dla zupelnego ciagu funkcji ortonormalnej zachodzi zwiazek

=Y ¢, ®)
i=o0
gdzie ¢; — wspblczynniki szeregu Fouriera okreslone wzorem (5).

Rownoéé powyisza jest rozumiana w sensie identycznosci w klasie L2 Warto§¢
catki kwadratu funkcji mozna obliczy¢ ze wzoru

T ©
[r@dt= 3 ct ®
0 i=o0
Ponadto dla dwoch funkcji f(x), g(x)eL? zachodzi twierdzenie Parsevala, czyli
T ©
[fx)g(x)dt=} cid, (10)
0 i=0
lub w zapisie uproszczonym
<f(X),g(X)> = <Cis di> - (1 1)

gdzie:

¢; — wspolczynniki rozkladu szeregu Fouriera funkcji f{x),

d, — wspolczynniki rozktadu szeregu Fouriera funkcji g(x).

Znaczy to, ze iloczyn skalarny w przestrzeni Hilberta jest rowny iloczynowi
skalarnemu w przestrzeni Hilberta ciagow.

2.3. ZASTOSOWANIE TRYGONOMETRYCZNYCH SZEREGOW FOURIERA DO OCENY
INFORMACJI ZAWARTEJ] W TRAJEKTORIACH ZMIAN SYGNALOW PRZETWORNIKOW
WIROPRADOWYCH

Trygonometryczne ciagi funkcji ortogonalnych moga by¢ zapisane nastgpujaco:

1,cos wt, sinwt, cos2wt, sin2ot,....

i tworza one szeregi zupelne w przedziale 0—T, gdzie T=2I1/w.
Wspotczynniki trygonometryczne szeregu Fouriera sa okreslone nastepujacymi
wzorami

2 T
= {flx) cosimtdt,
° 12)

2T
b;== [ fix) siniwtdt,
T [
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Jezeli dla pewnego zbioru wartofci x suma s,(x) przy i—»oo dazy do okreslonej
granicy s(x), to dla tych wartosci x mamy do czynienia ze zbliZonym szeregiem
Fouriera danej funkcji f{x):

1
s(x) =§a0+ a,cos wx+a,cos2wx+...+a; cosiox+... 13)

+b sinwx+b, sin2wx+ ...+ b, siniox+...

Zespolony szereg trygonometryczny tworzy ciag funkcji e/**, gdzie i=0, +1,
+2,..., j=—1, o=2II/T, a T jest okresem. Wspolczynniki tego szeregu maja
nastepujaca postaé:

T
=;r—je‘f“”’f(t) dt dla i=0, +1, +2,... 14)
0
W postaci zespolonej szereg Fouriera mozna zapisa¢ w sposOb nastepujacy:

D= Y e, (15)

i=—o0

gdzie:

1

LT E(ai—]bi), gdy i>0
c,-=f_ff(x)e X dx = :
0 E(a_,-+jb_i), gdy i<0.

Zastosowaniu szeregéw trygonometrycznych do analizy, przedstawionych w po-
staci trajektorii zmian, sygnaléw przelotowych wewnetrznych przetwornikéw wiro-
pradowch przeznaczonych do kontroli rur, po§wigcona byla praca S.S. Udpy i W.
Lorda [91].

Trygonometryczne szeregi Fouriera mozna stosowa¢ do analizy probek sygnalow
poprzez obliczenie w nastgpujacy sposéb wspolczynnikéw ich rozwinigcia

T
=% fe 7' [a(t)+jb(D)]dt (16)
lub
€= T" i [a(kT,)+jb(kT,)]e 7 a7

przy czym T=N T, gdzie N— liczba pomiaréw, T, —okres pomiarow.

S.S. Udpa i W. Lord, na podstawie wartosci oSmiu wspolczynnik6w szeregu
Fouriera, rekonstruowali trajektorie zmian sygnalow przetwornika rdznicowego dla
wady w postaci sztucznego otworu Srednicy okoto 4,75 mm — w zaleznosci od
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odleglosci miejsca rury (wykonanej z materialu Inconel) z wada od strony sciany
sitowej wymiennika ciepta. Jednym z istotnych mankamentow zastosowania szeregow
Fouriera do analizy przebiegéw uzyskiwanych z pomiarow jest wymaganie okresowo-
§ci funkcji, co w przypadku rozwazania funkcji na odcinku sprowadza si¢ do
konieczno$ci spelnienia warunku jednakowych wartoéci funkcji na obu kradcach.
W przypadku, gdy powyzsze wymaganie dla funkcji ciagtych nie jest spelnione szeregi
tez sa zbiezne (po uzupekieniu funkcji przez punkt na krancach przedziatu o wartosci
rownej §redniej arytmetycznej granic na obu krancach). Jednak wprowadzenie tego
wymagania dla obliczen prowadzonych na skoniczonej liczbie uwzglednianych warto-
§ci probek sygnaltow jest klopotliwe i prowadzi do wolnej zbieznoSci szeregu.

2.4. WIELOMIANY LEGENDRE’A
Wielomiany Legendre’a sa funkcjami z nastgpujacego szeregu:

(Po(x)=1 P
(,DI(X)=X,

1
0,(0)=5 (35—,
1
0L =5(5x° =3,
1
(p4(x)=§(35x4—— 30x%+ 3), (18)
1
o (%) =3 (63x°5—70x3+15x),
. .
PLx) T (231x5—315x*+105x2—5),

1
@) =T6 (429x7— 693x5+315x3—35x).
Wspotczynniki wielomianow Legedre’a dobierane sa metoda ortogonalizacji
Schmidta tak, aby
<@, ¢;>=0 dla i#j,
przy czym zachodzi zwigzek

2
2i+1

<(pi5 (pj> = dla i=.]a (19)

gdzie:
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<oi%), ¢x)> = _I ?{x) ¢fx)dx. (20)

Inaczej mowiac wielomiany Legendre’a sa ortogonalne na odcinku xe(—1,1)
w przestrzeni Hilberta z iloczynem skalarnym okre$lonym powyzszym wzorem.
Wielomiany Legedre’a na krancach przedziahu przyjmuja wartosci:

o 1)=1 dla i=0,1,2,...
p{—1)=1 dla i=0,24,... o3y
o(-1)=—1 dlai=135,..

Oznacza to, ze wielomiany Legendre’a nie sa funkcjami o jednakowych wartos-
ciach na obu krancach przedzialu. W przypadku, gdy rozkladana funkcja ma réwne
wartosci na obu krafcach przedziatu, szereg, w ktory jest rozkladana jest szybciej
zbiezny, niz trygonometryczny szereg Fouriera. Ta wlasno§é wielomianoéw Legendre’a
jest przyczyna, dla ktorej coraz czgéciej w rozwazaniach przyjmuje si¢ je do rozkladu
funkcji na szeregi ortogonalne i dla ktérej wykorzystano je do rozkladu analizowa-
nych sygnatow przetwornikow wiropradowych.

Do analizy sygnalow przetwornikéw wiropradowych wykorzystano nastepujace
zaleznosci:

calt)= i a(T)<Pi(r_tﬂ>dt

X T

22
! T—t+T
ci() = I b(t) (Pi< T )d‘c s
t—2T
lub w postaci sum:
I X 2k
Cai= kgoa (t—(N-K)T)) ¢i<ﬁ* 1)

(23)

1 & 2k
cbi=§k§0b(t—(N—k>Tp)(pi<§—1)

przy czym argument wielomianow Legendre’a zmienia si¢ w przedziale od —1 do +1.
Na rys. 3 przedstawiono ogo6lny schemat funkcjonalny obrazujacy wspolprace
uktadu pomiarowego (modelu defektoskopu) z komputerem.

Czytanie danych Zapis Kreslenie Wydruk
z lgcza RS wynikow wynikow - wynikow~=
przyrzqdu . no dysku trojektori trajektorii

Rys. 3. Schemat funkcjonalny ilustrujgcy transmisje i przetwarzanie sygnaléw przetwornikow
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Na rys. 4 pokazano ogdlna sie¢ dziatah programu obliczania wspdlczynnikow
rozwiniecia w wielomiany Legendre’a probek sygnalow przetwornikoéw wiropra-
dowych.

Obliczenie Obliczenie
wortosci Odczyt wspolczynnikow
wspotczynnikow wynikow wielomigndw Kreslenie
wielomiongw pomiarow > Legendre'a ™ wynikdw
Legendre a z dysku rozwiniecio

probek sygnotow

Rys. 4. Schemat funkcjonalny ilustrujgcy etapy otrzymywania wspétczynnikow rozwinigcia w wielomiany
Legendre’a wynikéw pomiarow — probek sygnatéw przetwornikow

3. METODYKA ROZPOZNAWANIA WAD OBIEKTOW

Do rozrozniania wad obiektow zostaly zastosowane metody rozpoznawania
obrazéw — w oparciu o wspotczynniki rozwinigcia w szereg wielomianow ortogonal-
nych, uzyskanych na podstawie pomiaréw, probek sygnalow przetwornik6w wiro-
pradowych. Przykladowymi obiektami badanymi byly rury wykonane z materialow
nieferromagnetycznych (miedziane i mosi¢zne), zawierajace wady o réznych kon-
figuracjach. Uzyto rur o $rednicach z zakresu 6 mm — 16 mm. Do badania rur
wykorzystano generacyjne zewnetrzne przetworniki wiropradowe réznicowe.

Metody rozpoznawania obrazéw charakteryzuja si¢ nastgpujaca procedura po-
stepowania:

1). Zbieranie danych

2). Wybor cech

3). Klasyfikacja obiektu.

ad 1). Zbieranie danych polega w rozpatrywanym przypadku na prowadzeniu
pomiarow i rejestracji wynikéw pomiaréw skladowej rzeczywistej i sktadowe;j
urojonej sygnatéow uzyskiwanych z przetwornik6w wiropradowych. Dane te, podczas
prowadzonych eksperymentow, podlegaly akwizyciji w mikrokomputerze kompatybi-
Inym z komputerem IBM PC, poprzez tacze RS 232.

ad 2). Wybor cech w czasie trwania eksperymentu sprowadza si¢ do znajdowania
wspblczynnikdw rozwinigcia zarejestrowanych probek sygnalow przetwornikéw
w szeregi Legendre’a wzdluz dlugosci obiektu badanego. Z otrzymanych eks-
perymentalnie wynikow i z prostych rozwazan wynika, ze dla przypadku wystapienia
w obiekcie wady krotkiej, srodkowi tej wady odpowiada Srodek odcinka odniesienia,
na ktorym przeprowadzony jest rozklad zarejestrowanych sygnalow w wielomiany
Legendre’a jeli pierwszy wspolczynnik rozwinigcia w szereg przyjmuje wartos¢
ekstremalna (powyzej pewnej wartoéci), a drugi wspblczynnik jest bliski zeru.
Dla tak dobranej chwili wyboru wspdlczynnikéw otrzymuje si¢ ciag wspOlczynnikow
rozwiniecia w wielomiany Legendre’a — probek sygnalow. Suma kwadratow
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~ wspOlezynnikow rozwinigeia w wielomiany zawiera informacje o wielkosci zarejest-
rowanej wady obiektu, a ich wartosci — informacje o rodzaju wady.
Przeprowadzajac normalizacje wspoélczynniké6w — dla danej wady

¢

C= . 24)
2. o

o

gdzie:
¢; — wspodlczynnik rozwinigcia,
C, — znormalizowany wspo6lczynnik rozwiniecia,
M — liczba uwzglednionych wielomiandw
uniezalezniamy wyniki od wielko$ci wady.

Wybierajac punkty odpowiadajace srodkowi wady obiektu, w srodku odcinka na
ktorym prowadzony jest rozklad w wielomiany i jako cechy przyjmujace znor-
malizowane wspolczynniki wielomianéw Legendre’a, dalsze rozwazania prowadzone
sa w przestrzeni cech.

ad 3). Klasyfikacja obiektu prowadzona jest przy zastosowaniu zabiegu wykres-
lania hiperplaszczyzny w M-wymiarowej przestrzeni cech, gdzie M jest liczba
wspolczynnikdw branych pod uwage.

Hiperplaszczyzna w M-wymiarowej przestrzeni jest zbidr liniowy o wymiarach
M-1; na przyklad w przestrzni tréjwymiarowej hiperplaszczyzna jest plaszczyzna.
Hiperplaszczyzna na plaszczyznie jest prosta.

Na rys. 5 przedstawiono ideg reprezentacji na plaszczyznie cech wartosci cech
(znormalizowanych wspolczynnikéw rozwiniecia w wielomiany Legendre’a) — dla

[of

\ o \

HP1

HP2

P
HP4

\ \

Rys. 5. Reprezentacja na plaszczyznie cech wartosci cech (znormalizowanych wspolczynnik 6w rozwinigcia
w wielomjany Legendre’a) sygnatéw przetwornika wiropradowego réznicowego zawierajacego rure
z wadami (rysunek pogladowy) HP1+HP4 — hiperplaszczyzny
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roznych wad rur. Na osi odcigtych odlozono wartosci wspélczynnika C,;, a na osi
rzednych — wspotczynnika C,,, obliczone na podstawie zaleznoci (23) i (24) na
odcinku, ktorego srodek znajduje si¢ w Srodku wady.

Symbole literowe (ZS, O, PZ, K, N, PW), odpowiadaja poszczeg6lnym rodzajom
wad sztucznych (imitujacych wady naturalne) rur, jakie moga by¢ brane pod uwage
przy badaniu sygnaléw przetwornikéw wiropradowych. Jako ZS oznaczono zmniej-
szenie zewnetrznej érednicy rur (zmniejszenie grubosci $cianki), O — otwor przeloto-
wy przez jedna §cianke rury, K — kanalek (rowek) wzdhuzny od strony zewngtrznej
§cianki rury, N — nacigcie poprzeczne od strony zewnetrznej $cianki rury, PW
— pierécief od strony wewngtrznej Scianki rury.

Zalezno§¢ opisujaca plaszczyzng w trojwymiarowej przestrzni x, y, z dana jest
ponizszym rownaniem

ax+by+cz+d=0. (25)

W rozpatrywanym przypadku klasyfikacja poszczegdlnych rodzajow wad — na
podstawie wspotczynnikéw rozwinigcia w wielomiany Legendre’a probek sygnalow
(sktadowej rzeczywistej i skladowej urojonej) przetwornika odbywa si¢ poprzez
obliczanie wartosci i okre§lanie znaku nastgpujacego wyrazenia:

S Cu+8.Chi+hy (26a)

w przypadku uwzgledniania dwoéch cech C,y, Gy, oraz
£:Cai +8Cii + 0, Coy + L Cps +my (26b)

w przypadku uwzgledniania czterech cech C,;, Cyy, Co, Cra, przy czym fi, &, he, &,
m, sa stalymi wspolczynnikami okreflajacymi k-ta hiperplaszczyzng. Jest to wigc
sprawdzenie, czy warto§¢ danej cechy nalezy do zbioru, ktéry miesci si¢ po
odpowiedniej stronie wa§ciwej hiperplaszczyzny ( wyrazenie (26) przyjmuje wartosci
odpowiednio mniejsze lub wigksze od zera).

Na rys. 6 przedstawiono sie¢ dzielan programu do badania cech, przetworzonych
zgodnie z wyzej opisana metodyka, sygnalow przetwornikéw. Program realizuje
zadanie, ktore polega na okre$laniu na zbiorze wielomianow Legendre’a C; i Cy;,
kiedy ponizsze wyrazenie przybiera warto§¢ wigksza od przyjetej wartosci progowej

M
Y Cluivy +Claisn s @7
i=1

gdzieii=1, 3, 5,...,M, M — liczba branych pod uwagg wielomianow.

W wyniku prowadzonych obliczes warto$ci cech (znormalizowanych wspolczyn-
nikow wielomianéw Legendre’a) sprawdzane jest polozenie punktow odpowiadaja-
cych wartosciom cech wzgledem plaszczyzn separujacych. Otrzymuje si¢ przy tym
tablice obrazujaca polozenia punktéw odpowiadajacych wartosciom cech. Przy-
kladem niech bedzie tu tablica 1. Poszczegblnym polozeniom wartosci cech przypo-
rzadkowane zostaja liczby, na przyklad w kodzie dwojkowym.
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start

Cqi, Chi Obliczony

Czytanie nowej danej- wspblczynnikbw Legendre’a

ch wg zaleznosci (23

|

wg

Obliczanie sumy kwadratdw nieparzystych wspdfczynnikow

zaleznosci {27)

Badanie maksimum wyrazenia obliczonego wg zaleznosci (27)

Cz

y suma jest duza?

NIE

I TAK

1

[ Czytanie nastepnej done_j' ]

Czy suma kwadratdw wspotczynnikdw maleje?

NIE

l TAK

]

[ Czytanie poprzedniej dcnejl

Normalizacja wspdlczynnikow rozwinigcia
zgodnie z zaleznoscig (24)

|

Podziot ptaszczyzny cech na obszary odpowiadajgce réznym
wartosciom cech znormalizowanych wspdlczynnikow rozwiniecio

|

[ Okreslenie typu c

ech - typu rejestrowanych wad J

l

Numer cykiu pomiarowego P = P,
TAK T NIE
P=P+1
koniec

Rys. 6. Siec dziatari programu do badania cech przetworzonych sygnatéw przetwornikoéw wiropradowych
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Tablica 1.
Przykiadowa tablica obrazujaca polozenie wartosci cech

Nr plaszczyzny HP1 | HP2 | HP3 | HP4 | HPS

Polozenia wartosci
cech - + + — -

Opis liczbowy 0 1 1 0 0

Tablica 2.

Tlustracja sposobu klasyfikacji wad — na podstawie
polozen wartosci cech

Kod wady Rodzaj wady
00600 nie znana
00001 nacigcie

00010 rowek

00011 otwor

00100 pierSciefl zewngtrzny
00101 pierécien wewnetrzny
00111 zmiana $rednicy

Dalszy krok polega na przeprowadzeniu klasyfikacji wad obiektu badanego na
podstawie otrzymanych wartosci cech przy wykorzystaniu tablicy stanow, ktorej
koncepcje podano w tablicy 2. W zaleznosci od polozef wartosci cech obliczonych dla
sygnaléw, wywolanych przez poszczegdlne wady obiektu, poszczegblnym rodzajom
wad obiektu badanego przypisane zostaja liczby, na przyktad w kodzie dwojkowym.

Wyniki przeprowadzonych eksperymentow i prac nad przetwarzaniem sygnalow
przetwornikéw wiropradowych, zgodnie z opracowana metodyka, wskazuja, ze
metodyka ta moze zostaé wykorzystana do odrézniania sygnalow uzyskiwanych przy
wystepowaniu nastepujacych wad obiektow: zewngtrznych, wewnetrznych i zmian
srednicy.

Prezentowana metodyka daje wyniki, ktéore moga byé wprawdzie uzyskane
poprzez wizualna ocen¢ obrazu na ekranie monitora trajektorii zmian sygnalow
przetwornikéw wiropradowych ale jest metodyka umozliwiajaca automatyczng
klasyfikacje sygnalow (probek). Przy pojedynczych ,rgcznych”, pomiarach do
przyjecia jest wizualna klasyfikacja wad obiektow, natomiast przy badaniach podczas
i poza procesami wytwarzania obiektow (rur, pretéw, drutéw) taka metoda klasyfika-
cji jest nie do przjecia. Ponadto metodyka rozrézniania wad obiektéw pozwala na
zmniejszenie wptywu zaklocen na sygnat przetwornikow wiropradowych (na przykiad
czynnikéw powodujacych zmiany sprzgzenia obiektéw z przetwornikami jak niero6w-
nomiernoéci prowadzenia obiektéw), poniewaz kazdy ze wspolczynnikow rozkladu,
wstepnie przetworzonych w ukladzie defektoskopu, sygnatow przetwornikow oblicz-
ny jest na podstawie wielu punktéw pomiarowych. W eksperymencie otrzymano
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dobre wyniki przy wzigciu pod uwage 20 punktoéw pomiarowych. Koszt prowadzenia
obliczen wedhug opracowanego algorytmu w przyrzadzie inteligentnym (to jest
zawierajacym mikroprocesor) jest pomijalny.

4. METODA PRZEBIEGOW WZORCOWYCH

W oparciu o metod¢ rozkladu probek sygnatéw, otrzymywanych z defektoskopu,
mozliwe jest dalsze przetwarzanie informacji w szereg ortonormalny przy wykorzys-
taniu przebiegdw wzorcowych. Jesli dany rodzaj wady jest opisany przez funkcje w(x),
a inny rodzaj wady przez funkcje u(x), ktore to funkcje moga by¢ rozlozone w szeregi
ortogonalne i chcemy odrézniac sygnaly wywolane tylko przez te dwa rodzaje wad, to
proponuje si¢ nastgpujaca metodyke odrozniania sygnalow. Metodyka ta jest oparta
na wykorzystaniu prebiegdw wzorcowych.

Rozpatrywane funkcje zapiszemy nastgpujaco:

N
; w(x)E'Z W; ¢i(x)

@7)

N
u(x)% Y, u,0x).
=0
W przestrzeni cech opisujacych sygnaly (w przestrzeni wspoélczynnikéw roz-
winigcia w szeregi ortogonalne) mozna znalez¢é hiperplaszczyzny otrogonalne do
plaszczyzn, w ktorych wystepuja sygnaly odpowiadajace odréznianym rodzajom wad
obiektow (na rys. 7 plaszczyzny ortogonalne oznaczono gruba kreska).
Zalezno$¢ opisujaca plaszczyzng w trOwymiarowej przestrzeni cech dana jest
rownaniem;
wie,+wae,+wae,+..=0, (28)

€

kierunek, na ktory
rzutujemy waortosci cechy,
aby wyniki byly niezolezne
od wody typu u, o poka-
zywoly wady typu w

Rys. 7. Ilustracja do opisu metodyki rozrézniania sygnatéw przetwornikéw wiropradowych
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gdzie ¢, sa warto§ciami nowych wspolrzegdnych w przestrzni cech. Zazwyczaj
informacja wnoszona przez wspolczynnik o indeksie zero jest mato przydatna, wigc w,,
nie wystepuje w przestrzeni cech.

Rzutujac wektory, na przykiad w na hiperplaszczyzng prostopadla do u, otrzymu-
jemy wektor sktadowych w przestrzeni cech dobrany tak, aby byl ortogonalny do
cechy, ktéra chcemy odroznié. Przy dwoch obiektach (rodzajach wad) odr6znianych
w przestrzeni cech mozliwe jest nastgpujace postgpowanie.

Opisujemy hiperplaszczyzn¢ normalng do funkcji w:

uy,+uy,+ . +u,y,=0. 29)

gdzie v, — wspolrzedne plaszczyzny prostopadlej do u.

Znajdujemy rzut wektora w na plaszczyzne v prostopadia do u. Rzut wektora w na
plaszczyzne v otrzymuje si¢ przez odjgcie od wektora w wektora au. Wektor v rzutu
wektora w na plaszczyzne prostopadla do u (rys. 8) mozna zapisac jako:

v=w—ou, (30)

gdzie o — skalar.

Rys. 8.-Rzutowanie wektoréw cech

Poniewaz zachodzi tez zwigzek
<u, v>=0 (3D

(warunek ortogonalnosci), wigc po znalezieniu iloczynu skalarnego obu stron
rownania (30) przez u otrzymamy

<v,u>=<w, u>—oa<u, u>=0 (32)
lub

<w, u>
o=
<u, u>

(33)
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Korzystajac z zaleznosci (33) mozna obliczy¢ wspdirzedne rzutu wektora w na
plaszczyzne prostopadla do u

<wW, u>
p=w— o X7, (34
<u, u>
lub zapisujac w postaci sumy:
N :
Z wlul
a=4=1 (36)

gdzie N jest liczba rozwazanych wspolczynnikéw funkcji ortogonalnych.
Funkcja wzorcowa w(x), odpowiadajaca okreSlonej wadzie W, moze by¢ za-
stapiona funkcja

N
vx)= 3, v(x) 9i(x), @37
i=1
ktora na mocy twierdzenia Parsevala jest ortogonalna do funkciji u(x) odpowiadajacej
wadzie lub innemu zdarzeniu, jak np. zmianie $rednicy U, tzn.

z twierdz.
Parsevala

T ©
<¥(x), u(x)> £ | v(x)u(x)dx = <V, u;> £ > v (38)
0 i=1
ale poniewaz zachodzi zalezno§¢ (31), wigc funkcje v(x) i u(x) sa ortogonalne.
Inaczej mowiac, jeSli cel obliczen polega na wyszukiwaniu wady W przy
jednoczesnej eliminacji wplywu zdarzenia U (np. zmiany $rednicy obiektu), to nalezy
obliczy¢ funkcj¢ »(x) na podstawie wczeSniejszych pomiardw, a czasie trwania
eksperymentu oblicza¢ warto$¢ nastepujacego wyrazenia:

}f(t—T+r)v(r)d1, 39
lub sume
k‘zzlf(t—uNTp—kTp)v(%’). 40)

Otrzymana w ten spos6b suma teoretycznie przyjmuje warto§é réwna zeru dla
zdarzenia o ksztalcie U, a daleka jest od zera — dla wady — zdarzenia o ksztalcie W.

Sie¢ dzjalan programu testujacego wplyw wady — przy wykorzystaniu przebiegdéw
wzorcowych przedstawiono na rys. 9.
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Pomiar przebiegu wzorcowego wix)
dla wady W

Pomiar przebiegu wzorcowego ulx)
dla zdarzenia U (np.uskoku Srednicy)

[ Obliczenie wspdtczynnikdw u i w,

r Obliczenie wspdlczynnikéw v; funkcji V(x)

rCzytonie z dysku zbioru pomiarowego ]

Obliczenie wartosci sum

N
lE1u {j = N+ 1)y,

Klasyfikacja punktu

Wartosé ?
buza | Mala

wada brak wady

Rys. 9. Sieci dziatadi programu realizujacego algorytm postgpowania z wykorzystaniem przebiegow
wzorcowych

5. PRZYKLADOWE WYNIKI ZASTOSOWANIA PROCEDURY
ROZROZNIANIA WAD RUR -
PRZY WYKORZYSTANIU WIELOMIANOW LEGENDRE’A

Nizej przedstawiono przykladowe wyniki badan i przetwarzania sygnalow wiro-
pradowych przetwornika przelotowego przeznaczonego do badania rur o $rednicy
zewnetrznej 16 mm. Jako przykladowe obiekty badane zostaly wybrane rury
wykonane z materiatéw nieferromagnetyczaych, tj. z miedzi i mosiadzu, o §rednicach
w zakresie od 6 do 20 mm. W rurach wykonano szereg wad sztucznych, takich, jak
otwory przelotowe przez jedna $cianke, kanafki (rowki) wzdtuzne i nacigcia poprzecz-
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