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Prosty uklad synchronizacji systemow ze zwielokrotnieniem
kodowym
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Zaprezentowano prosty uklad synchronizacji oparty na petli fazowej ze specjalnym
detektorem i celowo rozstrojonymi generatorami w stacji nadrzgdnej i synchronizowane;j.
Moze on znalez¢ zastosowanie w synchronizacii systemow ze zwielokrotnieniem kodowym
i systemow z rozproszonym widmem wszedzie tam, gdzie czas dochodzenia do synchroniz-
mu nie jest wielkoscig krytyczng. Okreslono zaleznosé podstawowych parametrow, takich
jak czas dochodzenia do synchronizmu, od parametrow poduktadow petli fazowej. Analiza
zostala potwierdzona prakiycznie w modelu systemu CDMA.

Slowa kluczowe: uklady synchronizacji, system CDMA, detektory.

1. WSTEP

W odréznieniu od systemow z podzialem czasowym lub czestotliwoéciowym,
gdzie wspoélny kanal jest dzielony czestotliwosciowo lub czasowo, w systemach ze
zwielokrotnieniem kodowym CDM (ang. code division multiplexing), wszystkie
kanaly wykorzystuja jednoczesnie to samo pasmo czestotliwosci. W najprostszym
przypadku zwielokrotnienie jest osiagnigte przez przyporzadkowanie kazdej parze
nadajnik — odbiornik jej indywidualnego kodu. Kod ten nastgpnie jest splatany
w nadajniku z wysylanymi danymi. Odbiornik moze zidentyfikowal przeznaczony
dla niego sygnal, jesli generowany przez niego kod jest identyczny z kodem
nadajnika, a ponadto oba kody sa zsynchronizowane, Ten ostatni warunek oznacza,
ze odbiornik generuje synchronicznie (bez przesuniecia czasowego) kod identyczny
do kodu odbieranego sygnatu.

Najbardziej rozpowszechnione systemy zwielokrotnienia kodowego wykorzys-
tuja mnozenie strumienia danych przez binarna sekwencje pseudoprzypadkowa,
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ktora jest r6zna dla kazdej pary nadajnik — odbiornik. Nosza one nazwe systemoéw
z bezposrednia sekwencja (ang. DS — direct sequence). W nadajniku sygnal
danych d(f) jest mnozony przez kodowa sekwencje pseudoprzypadkowa s(¢)
przyjmujaca wartosci —1/+1. W odbiorniku zmodulowany sygnal jest mnozony
przez t¢ sama zsynchronizowana sekwencj¢ binarna s(¢f). Zatem sygnal odbierany
przy braku zaklécen d'(r) wyraza sie wzorem d'(¢) = d(t)-s*(f) = d(t), czyli
odpowiada wysylanym danym. Zazwyczaj czas trwania bitu sekwencji pseudo-
przypadkowe] f.n;,, zwany chipem, jest znacznie krotszy od czasu trwania jednego
bitu informacyjnego T,. W zwigzku z tym widmo sygnalu zmodulowanego
sekwencja pseudoprzypadkowa jest znacznie szersze od widma sygnalu danych
z tego wzgledu tego rodzaju systemy transmisyjne nosza nazwe SystemoOw
z rozproszonym widmem. Miara zwigkszenia szerokosci widma transmitowanego
sygnalu (jego rozproszenia) jest stosunek L = T,/ty;,. Na pierwszy rzut oka
rozszerzenie widma transmitowanego sygnalu wydaje si¢ niekorzystne, gdyz
zwicksza zakres zajmowanych czgstotliwosci. Okazuje si¢ jednak, ze ma ono
rowniez i zalety. Przede wszystkim utrudnia ono wykrycie i rozmy$lne zakldcenie
transmisji (ang. jamming). Z tego wzgledu systemy z rozproszonym widmem sg
stosowane powszechnie w technice wojskowej. Ponadto sa one odporne na
interferencj¢ migdzysymbolowa spowodowana wielotorowoécia rozchodzenia sie fal
radiowych, co pozwala na ich zastosowanie w najnowszych systemach telefonii
komorkowej. Modulacja bezposrednia sekwencja nie jest jedyna mozliwoscia
uzyskania systemu z rozproszonym widmem. Inna czesto spotykang technika jest
tzw. system ze skaczgcy czestotliwoscig (ang. FH — frequency hopping). W tym
przypadku czestotliwos¢ fali nosnej sygnalu jest zmieniana w sposodb pseudo-
przypadkowy zgodnie z ustalonym algorytmem, co prowadzi rdwniez do roz-
szerzenia widma.

Z wykorzystaniem transmisji ze zwielokrotnieniem kodowym zwiazane sg istotne
problemy. Pierwszym z nich jest tzw. problem bliski/daleki (ang. near-far). Nie
wystepuje on przy transmisji migdzy dwoma punktami, gdzie wszystkie nadajniki sa
polozone jednakowo daleko od odbiornika. Natomiast nabiera znaczenia w sys-
temach wielodostepnych, gdzie odlegloéci rozmaitych nadajnikéw sa rozne, a zatem
i moce sygnalow od nich pochodzacych moga znacznie si¢ roznié.

Zagadnienie polega na tym, ze nadajnik polozony blisko odbiornika bedzie
zaklocat daleki nadajnik, z ktorego chcemy odebra¢ dane. Przyczyna jest to, ze przy
zwielokrotnieniu kody uzywane przez rézne nadajniki sa tylko w przyblizeniu
ortogonalne 1 daja niezerowe korelacje skro$ne, co moze wrecz uniemozliwié
poprawng pracg odbiornika przy duzych poziomach mocy sygnatlu zakldcajacego.
nastgpnym problemem jest wybor odpowiednich sekwencji pseudoprzypadkowych;
funkcja autokorelacji kazdej sekwencji musi mieé jedno wyrazne maksimum, a kore-
lacja skro$na pomiedzy réznymi sekwencjami powinna byé jak najmniejsza. Do
sekwencji kodowych o najlepszych wlasciwosciach naleza tzw. kody Golda i Kasa-
mi. Jesli przez k,, oznaczymy maksymalna warto$¢ znormalizowanej korelacji
skros$nej dwoch kodow pseudoprzypadkowych nalezacych do tej samej rodziny
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M kodoéw, a przez N — dlugos¢ sekwencji kodowej, to jest spelniona nieréwnosé

(Welcha’a) 1]

M—-1 1
MN — 1 \/ N M

kmux =

Stad wynika konieczno§¢ stosowania dlugich sekwencji kodowych dla mini-
malizacji korelacji skrosnej. Takie dlugie sekwencje utrudniaja synchronizacje
odbiornika do nadawanego kodu. Ponadto w wielu praktycznych systemach CDM
czas trwania bitu danych obejmuje jedynie czgs¢ sekwencji pseudoprzypadkowej.
W tym przypadku istotna jest nie tyle sama funkcja korelacji skroénej, co
korelacja skro$na liczona za czas bitu informacyjnego i ona powinna byé
minimalizowana.

Jak juz wspomnieliSmy jedna z zasadniczych trudno$ci w realizacji systemow
z podzialem kodowym jest zlozony uklad synchronizacji kodoéw. Przyklady takich
ukladow podane sa w pracy [2]. PoniZej prezentujemy stosunkowo prosty uklad
synchronizacji zastosowany w opracowanym w Instytucie Telekomunikacji PW
systemie lacznoéci na podczerwieni przeznaczonym do pracy wewnatrz pomieszczen,
w ktorym wykorzystano wlasnie transmisj¢ z podzialem kodowym [3]. Uklad bazuje
na stosunkowo prostej petli fazowej w synchronizowanej stacji, w ktérej celowo
rozstrojono przestrajany generator w stosunku do generatora stacji nadrzednej.
Okazuje si¢ bowiem, ze przy rozstrojeniu zawierajacym si¢ w okreslonych granicach
mozliwe jest pewne uzyskanie synchronizacji w tym niezbyt zlozonym ukladzie.
W dalszej czgsci niniejszej pracy omowimy budowe ukladu i dokonamy analizy jego
dzialania.

2. BUDOWA 1 DZIALANIE UKLADU

Schemat blokowy ukladu przedstawiono na rys. 1. W zasadzie jest to typowa
petla fazowa, w ktérej mozna wyr6znié trzy glowne bloki:
— detektor fazy,
~ filtr dolnopasmowy,
— generator przestrajany napigciem.

Czestotliwoéé

h B — Detektor U=A@)
fazy
(ztozony)
Filtr
N dolnopasmowy

Gencrator

przestrajany p3

Czgstotliwosé napi¢ciem U,

Sr=1t I())

Rys. 1. Schemal blokowy uktadu
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Czestotliwosé

A
Lehi
= - Detektor
2 Filtr wartosci
dolnopasmowy éredniej
Mieszacz uktad
Generator roznicowy
kodéw
— 5 pseudoprayp. | o _Tewr Y-X ——>
Czestotliwosé | przesunigtych ) wyjécte
A w czasie
Filtr Detektor
dolnopasmowy 21 wartosci
$rednicj
Micszacz

Rys. 2. Schemat blokowy zlozonego detektora fazy

Zasadnicza réznica miedzy ukladem a standardowa petla fazowa lezy w nietypo-
wym detektorze fazy, ktéry w rzeczywistodei jest zlozonym ukladem przedstawio-
nym na rys. 2, skladajacego si¢ z generatora kodow pseudoprzypadkowych, dwoch
mieszaczy, filtrow, detektorOw wartosci $redniej oraz wzmacniacza roznicowego.
Generator kodow pseudoprzypadkowych generuje co najmniej dwie sekwencje
pseudoprzypadkowe przesunigte w czasie 0 ly;. Zasada pracy typowej petli fazowej
jest znana [4] i nie bedziemy jej tutaj powtarza¢. Omawiany uklad rozni sie od

/

Uymax

o
Urmin

NEAN JAN ,
Y NN NN

T chip

Rys. 3. Przykiadowa zalezno$¢ sygnatu na wyjiciu detektora fazy A od przesunigcia czasowego sygnalow
wejsciowych T
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standardowe] petli fazowej tym, ze zastosowany tu detektor fazy daje na wyjsciu
sygnal istotnie ro6Zzny od zera jedynie przy nieznacznym przesunigciu czasowym
pomigdzy synchronizowanymi sekwencjami kodowymi, podczas gdy w standar-
dowej petli fazowej detektor fazy daje niezerowe wyjscie dla réznych przesunied fazy.
Przyktadowa charakterystyke detektora pokazano na rys. 3. Wynika stad, Ze
w odroéznieniu od standardowych petli fazowych, zastosowany detektor fazy nie jest
w stanie w znaczacym stopniu przestroi¢ generatora, chyba ze obydwa sygnaly
znajduja si¢ blisko synchronizmu. Dlatego w zastosowanym ukladzie dochodzenie
do synchronizmu zachodzi na zasadzie zdudniania czgstotliwoéci, a nie jest wymu-
szane przez detektor fazy jak w standardowej petli. W tym celu czestotliwoéci
generatora nadrzgdnego i podrzgdnego sa celowo nieznacznie rozne.

3. ROWNANIA UKLADU SYNCHRONIZACII

Niech czestotliwosci drgan w nadajniku i odbiorniku beda odpowiednio f] i £,
za$ calkowita dlugo$¢ sekwencji kodowej niech wynosi N. Okresy powtarzania ciagu
kodowego wynosza wtedy odpowiednio:

dla nadajnika

T, =" )
N
dla odbiornika
N
T,= 3
S

Charakterystyka detektora A (¢) jest funkcja opdznienia czasowego © miedzy dwoma
przebiegami. Jest ona funkcja okresowa z okresem podstawowym réwnym

T~T,~T, (4)

Przebieg funkcji A (7) zalezy od postaci sygnalow wejsciowych, a jej przykladowy
wyglad dla niewielkich warto$ci parametru t pokazano na rys. 3.

W przypadku jednego, dopasowanego do odbiornika kodu na wejsciu i braku
szumow ma ona postaé

A(T) = Umux[R(T + tchip/z) - R(T - tchip/z)L (5)

gdzie R (v) jest funkcja autokorelacji kodu unormowana do jednosci, U,,,, — mak-
symalng warto$cia napigcia z detektora, za$ f,;, — czasem trwania pojedynczego
bitu sekwencji kodowej.

W przypadku M kodow na wejsciu, z ktérych tylko jeden jest dopasowany do
odbiornika, i braku szumoéw, funkcja A (t) przybiera postaé

A (T) = aUmax[C(T -+ tchip/z) - C(T - tchip/z)]: (6)
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Tutaj C(r) jest suma autokorelacji R(r) i korelacji skroSnych K, (r) migdzy kodami:

M—1
CH=R@+ Y K. (7

j=1
Korelacje skroéne sa unormowane podobnie jak R (), ale ich warto§¢é maksymalna
nie jest rowna jednosci, ale odpowiednio mniej. Wspdlczynnik a maleje wraz ze
wzrostem liczby kodow M. Je$li przyjmie sig, ze uklad ARW (automatycznej
regulacji wzmocnienia) zapewnia stala sume mocy wszystkich sygnatéw i szumu,

a=1 /\/ M. Znajduje to proporcjonalne odzwierciedlenie w charakterystyce detek-
tora, gdyz jest on ukladem quasi liniowym (z wyjatkiem mieszaczy). Jednakze
mozliwe jest rowniez inne rozwiazanie uktadu ARW, w ktérym a = 1/M.

W przypadku obecnosci szumow, jesli przyjmie si¢, ze uktad ARW zachowuje
stala warto§¢ sumy mocy sygnalu s? i mocy szumu n?, to

52+ n? =s*(1 + 1/SNR) = const. (8)

Tutaj SNR jest stosunkiem mocy sygnatu do mocy szumu SNR = s?/n* Z wyraze-
nia (8) wynika, ze w przypadku obecnosci szumow warto$¢ maksymalna funkcji
A (r) maleje, a cala funkcja powinna by¢ przeskalowana przez czynnik

REL— ®

Przyjmijmy oznaczenia takie, jak na rys. 1. Niech charakterystyka przestrajania
generatora bedzie dana zaleznoscia

o=ty + T w), (10)

gdzie funkcja I' jest pokazana na rys. 4.
Z kolei jesli filtr w petli jest filtrem dolnopasmowym RC, to zwiazek migdzy
sygnalami na wejsciu 1 wyjéciu filtru jest nastepujacy

1 dy
Sy T (b
gdzie
1
Jo= %6 (12)
Mamy ponadto
u= A1) (13)
oraz
!
2n 7(0)
r=-Nf(f2—f,)dt—2n~Tf- (14)
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N
()

Rys. 4. Charakterystyka przesirajania generatora I’

Podstawiajac wzor (10) do (14) dostajemy

t

r:%dﬁ%—%jl’(u,)dt—Zn?—%@, (15)

0

gdzie Af = f, — f, jest odstrojeniem czgstotliwoéci. Z kolei uwzglednienie zaleznoéci
(11) we wzorze (13) daje

1 du
A(r) = e 6
() =u, + onf dt (16)
Laczac (15) i (16) dostajemy ostatecznie
2n 2n 7(0) 1 dy,

Al —4ft +-— r dt — 27— | = e e 17
[N f+NJ‘ (uy) T T:I u]+27tfg,dt 7

0

Jest to nieliniowe réwnanie rozniczkowo-catkowe, ktére w ogélnym przypadku
moze by¢ rozwiazane jedynie numerycznie.

W rozwazaniach pominigto (z wyjatkiem wplywu na funkcje 4) oddzialywanie
szumow na pracg petli. Przyczyna jest bardzo waskie pasmo przepustowe filtru
w petli (w rozwigzaniu praktycznym ~20 Hz), ktory uérednia szumy.

Zajmiemy si¢ teraz przyblizonym rozwigzaniem réwnania (17). Przeanalizujemy
je w dwéch przypadkach:

1. W pierwszym przypadku zalozymy, ze czasy dochodzenia do synchronizmu
w petli sa znacznie wigksze anizeli stala czasowa filtru w petli. Bylo to obserwowane
W realizacji praktycznej, gdzie czasy dochodzenia do synchronizmu sa rzedu 1 s
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i wigcej. W tym przypadku mozna pominaé roézniczke po prawej stronie wzo-
ru (17).

Zastanéwmy si¢ teraz, co dzieje si¢ w takiej petli przy dochodzeniu do syn-
chronizmu. Jezeli jest spelniony warunek

|T(u)| < 4f (18)

oznaczajacy brak mozliwosci przestrojenia petli dla uzyskania synchronizacji, to
wowczas wielkosé napigcia u, wyraza si¢ wzorem przyblizonym
ulz/l<%:;z1ft——2nvr(j(;)-)>- (19)
Innymi slowy warto$¢ tego napigcia jest rowna odpowiednio przeskalowanej funkcji
korelacji /4 (.) (charakterystyce detektora). Taki przebieg napigcia sterujacego gene-
ratorem byl obserwowany w rzeczywistoci. Pokazano to na rys. 5, na ktoérym
zamieszczono dwa przebiegi na oscyloskopie cyfrowym przy dochodzeniu uktadu do
synchronizmu (lewa strona wykresu). Roznice miedzy przebiegami wynikaja z proce-
su probkowania w oscyloskopie cyfrowym.
Jezeli jest spelniony warunek

max | (u,)| > 4f (20)

mozliwe jest osiagnigcie synchronizmu przez petle. Proces zostaje zapoczatkowany
w momencie czasu, kiedy mozliwy do spelnienia jest warunek

2
F[A(Z:[E Aft — 2n3(79)>] > Af. @D

W przypadku, kiedy funkcja korelacji 4 ma tylko jedno maksimum spelniajace
warunek (21), osiagane jest ono dla w przyblizeniu (+ fip/2) zerowego argumentu
i przyblizony czas dochodzenia do synchronizmu fn mozna wyznaczy¢ przyrow-
nujac argument funkcji we wzorze (21) do zera. Otrzymujemy wtedy

()N

tsynchr = T‘Af ’ (22)

co daje maksymalna warto$¢ czasu dochodzenia do synchronizmu dla 7 (0) ~ T. Jest
ona réwna

N
Lyynenr = Z] (23)
Odpowiada to najgorszemu przypadkowi, kiedy kody sa tak ustawione, ze przy
przesuwaniu si¢ jednego kodu wzgledem drugiego wskutek rozstrojenia czestotliwo-
§ci, korelacja zachodzi dopiero na samym koncu tego procesu. Jesli wiecej roznych
miejsc funkcji korelacji spetnia warunek (20), to petla moze osiagna¢ synchronizm
w tych punktach. Dzieje si¢ tak, gdy funkcja korelacji ma duze wartosci korelacji
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Rys. 5. Przebiegi na oscyloskopie cyfrowym przy dochodzeniu uktadu do synchronizmu. Pewne nieznaczne
rozbieznosci w przebiegach sg zwigzane z procesem probkowania w oscyloskopie cyfrowym
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poza glownym maksimum (np. dla krotkich kodéw — patrz rown. (1)). Jest to
oczywiscie niekorzystne, gdyz daje to falszywa synchronizacje w nieprzewidzianych
miejscach. Warunek na poprawna synchronizacje ma posta¢ (patrz oznaczenia na
rys. 3):

F(ulm'm) < Af< F(ulmax)' (24)

W stanie ustalonym u, jest wielkos§cia stala. Z wzoru (17) wynika, ze wowczas
warto§é argumentu funkcji 4 musi by¢ wielkoscia stala, co pociaga za soba warunek

I'(u) = —Af, (25)

z ktérego mozna wyznaczy¢ wartos¢ u,. Stad zreszta wynikaja warunki synchroniza-
cji (20), (24).

W poblizu wartosci u, odpowiadajacej stanowi rownowagi mozna zlinearyzowac
rownanie (17). Przy podobnych jak poprzednio zaloZeniach (pominiecie czlonu
z f), dokonaniu linearyzacji i obustronnym zr6ézniczkowaniu otrzymujemy za-
leznos¢

A — k) =3t (26)

gdzie k jest nachyleniem funkcji I', za§ o — nachyleniem funkcji 4. Rozwigzaniem
tego rownania jest funkcja

4 A4 i
u ()= I:u1 C) — ?f:l exp(—2nat/N) + Ef 27
Wielkos¢ N/2no jest stala czasowa ukladu synchronizacji, za§ systematyczny blad
Sledzenia petli § mozna wyznaczy¢ z zaleznosci

A@:ng' 28)
stad
_4f
== (29)

Wzor (27) sugeruje monotoniczne dochodzenie do synchronizmu; w rzeczywistosci
filtr w petli byl wyzszego rzedu i petla dochodzita do synchronizmu w sposéb
oscylacyjny, tak jak pokazano na rys. 4.

2. Jezeli z kolei zalozymy, ze

5 A 2 (30)
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czyli ze filtr ma bardzo duza stala czasowa (jest zastapiony ukladem calkujacym), to
wtedy zgodnie z warunkiem (18) rownanie (17) przyjmuje postaé

11

u, =21tngJA<g]gAft—2n-T- AAAAA )dt. (1)

Poniewaz Srednia warto$¢ funkcji A poza maksimum jest zblizona do zera wiec
podobnie jak w poprzednim przypadku u, moze przyjmowaé warto$ci istotnie rézne
od zera jedynie w poblizu maksimum/minimum funkcji A. Oznacza to, 7e w prak-
tyce tylko wtedy generator moze by¢ przestrajany. Zatem i w tym przypadku
zaleznosci (22) i (23) okreslajace czas dojécia do synchronizmu sa prawdziwe.
Maksymalne przestrojenie generatora zachodzi dla ekstremalnej wartosci u,, ktora
ze wzgledu na calke w réwn. (31) jest rowna polu trojkata o wysokoSci uymax (patrz
rys. 3). Natomiast podstawa tego trojkata jest rowna czasowi przechodzenia przez
czgSC charakterystyki o dlugosci podstawy tego trojkata. W przypadku stalego
rozstrojenia czgstotliwosci 4/ czas ten jest rowny At = 1,5T/N = 1,5/4f. Nalezy
jednakze pamietac, Ze w trakcie dostrajania, warto$¢ réznicy czestotliwoéci zmienia
si¢ od 4/ do 0 (jesli udalo si¢ osiagnac synchronizm). Zatem przyjmujac 4/2 jako
srednia roznicg czgstotliwoéci mamy A1 = 3/4f, za§ wartoé¢ u, wynosi

ul = 3nfgr ulmax/Aﬁ (32)
Zatem w tym przypadku osiagniecie synchronizacji jest mozliwe, jesli (20)
F(155j‘gr ulmax/Af) > Af> r(3n./gr ulmin/A/)' (33)

Jezeli przyjmiemy, Ze u;,,, odpowiada maksymalnemu przestrojeniu generatora
VCO 4fpa to wtedy z zaleznodci (33) wynika, ze dopuszczalne maksymalne
rozstrojenie czestotliwosci Af jest rowne

VISdfudy dla 4f>3n,
Afps dla 4f < 3nf,

Interpretacja zaleznosci (34) jest dosy¢ prosta. Przy rozstrojeniach Af nie prze-
kraczajacych pasma filtru w petli (4f < 3nf,) filtr nie wplywa na proces do-
chodzenia do synchronizmu. W przeciwnym przypadku filtr ogranicza rozstrojenie
czgstotliwosci, przy ktérym mozliwe jest dojécie do synchronizmu. Dla przykladu
przyjmijmy, ze tak jak wynosilo to w ukladzie praktycznym, pasmo filtru w petli
wynosi 2n f,. = 20 Hz, za§ maksymalne mozliwe do osiggniecia przestrojenie genera-
tora jest rzedu 2000 Hz, wowczas (34) maksymalne rozstrojenie, przy ktérym
mozliwa jest synchronizacja wynosi 245 Hz. Zjawisko to bylo obserwowane w prak-
tyce (rys. 6): przy odstrojeniach przekraczajacych 300 Hz osiagnigcie synchronizacji
nie byto mozliwe.

Na zakoniczenie nadmienmy, Ze zastosowanie ukladu calkujacego w petli daje
zerowy blad $ledzenia 6 = 0.

4f = (34)
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4. DYSKUSJA

Zjawiska omowione w czeSci teoretycznej zostaly zaobserwowane eksperymen-
talnie w transmisyjnym systemie CDM pracujacym w podczerwieni [3]. Stwierdzono
w szczegoOlnosci:

a) wprost proporcjonalna do dlugosci kodu N, a odwrotnie proporcjonalna do
rozstrojenia czestotliwosci Af zalezno$¢ czasu dochodzenia do synchronizmu 4y,
co jest zgodne ze wzorem (23); wyniki pomiaréw #,,., w funkcji 4f pokazano na
rys. 6, sa one zgodne z przewidywaniami,

b) zaobserwowano falszywe chwytanie synchronizacji przy matych rozstrojeniach
czestotliwoséci i brak mozliwosci zsynchronizowania uktadu przy duzych odstroje-
niach czestotliwosci, co jest zgodne z zaleznoscia (24),

c) zalezno$¢ napiecia przestrajania generatora przy dochodzeniu do synchronizmu
zgodna z przebiegiem funkcji korelacji roznicowej A.

tsynchr [8]

20

15

300 200 100 0 100 200 Af [Hz)

Rys. 6. Wyniki pomiaru zaleznosci czasu dochodzenia do synchronizmu od odstrojenia
czestotliwodei dla N = 2048
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- Dla minimalizacji czasu dochodzenia do synchronizmu nalezaloby zwigkszac
rozstrojenie czgstotliwosci Af. Jednak dowolne zwigkszanie tej wielkoSci nie jest
mozliwe gdyz maksymalna warto$¢ Af jest ograniczona zakresem chwytania (24),
a z drugiej strony wigksze odchylenie czestotliwosci prowadzi do wigkszych bledow
$ledzenia w stanie ustalonym (29). Stad warto$¢ 4/ musi by¢ dobrana na zasadzie
kompromisu migdzy tymi wielkosciami. Druga wielkoscia majaca wplyw na czas
dochodzenia do synchronizmu jest dlugo$¢ pseudoprzypadkowego ciagu kodowego
N: im wigksze N tym ten czas jest dluzszy. Niestety stosowanie krotkich kodow daje
wigksze listki boczne funkcji korelacji i korelacji skroénej (patrz wzor (1)), co
ogranicza mozliwy zakres odstrojen 4f (wzoér (24)) i nie pozwala na stosowanie
krotkich kodow w praktyce.

PODSUMOWANIE

Zaprezentowano prosty uklad synchronizacji oparty na petli fazowej ze specjal-
nym detektorem i celowo rozstrojonymi generatorami w stacji nadrzednej i syn-
chronizowanej. Moze on znalez¢ zastosowanie w synchronizacji systemow ze zwielo-
krotnieniem kodowym i systeméw z rozproszonym widmem wszedzie tam, gdzie
czas dochodzenia do synchronizmu i nie jest wielkoScia krytyczng. Okreslono
zalezno$¢ podstawowych parametrow, takich jak czas dochodzenia do synchroniz-
mu, od parametréow podukladéw petli fazowej. Analiza zostala potwierdzona
praktycznie w modelu systemu CDMA.
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J. SIUZDAK, K. HOLEJKO

A SIMPLE SYSTEM FOR CDM SYNCHRONIZATION
Summary
Presented is a simple synchronization system based on PLL with a special detector and detuned
oscillators. It may be applied in CDM and spread spectrum systems if the acquisition time is not critical,
Basic parameters of the syslem are derived. The analysis is confirmed by an infrared CDMA system

model.

Key words: synchronizalion system, system CDMA, detectors.
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W pracy zostata zaproponowana modyfikacja makromodeli wzmacniaczy operacyjnych,
stosowanych w programie PSpice, polegajaca na dodaniu sekcji mocy do standardowych modeli
bipolarnych wzmacniaczy operacyjnych oraz wzmacniaczy typu BiFET. Zmodyfikowane
makromodele zapewniaja uzyskanie prawidlowych przebiegow pradow pobieranych ze zrédet
zasilajacych w zaleznosci od napigcia wejSciowego i rezystancii obcigzenia. Struktura i wartosci
elementow sekcji mocy sa takie same dla wzmacniaczy operacyjnych réznych typow i o réznym
przeznaczeniu. Makromodele sg szczegolnie przydatne do symulacii komputerowej wzmacnia-
czy mocy ziozonych ze wzmacniacza operacyjnego i tranzystoréw. Sa one wystarczajaco
dokladne i nadajg si¢ do typowych zastosowan praktycznych. W pracy zostaly przedstawione
struktury, sposéb doboru parametréw i elementéw, oraz weryfikacja makromodeli. Zostaly
réwniez przyloczone przyklady potwierdzajace przydatnosc praktyczna makromodeli.

Slowa kluczowe: makromodel, wzmacniacz operacyjny, wzmacniacz mocy m.cz., program
PSpice.

1. WPROWADZENIE

Makromodelem ukladu elektronicznego jest sieé elektryczna, ktéra na zaciskach
zewngtrznych modeluje wazne elektryczne wlasciwosci uktadu oryginalnego z zado-
walajaca doktadnoscia, a ktorej stopien zlozonosci jest mniejszy, niz stopien zlozo-
nosci uktadu modelowanego. Zastosowanie makromodeli prowadzi do zmniejszenia
rozmiaru sieci elektrycznej reprezentujacej analizowany uklad, a wiec do skrocenia
czasu obliczen i obnizenia kosztéw oraz do zmniejszenia probleméw ze zbieznoscia
procedur numerycznych symulatoréw ukladéw elektronicznych, co jest szczegblnie
istotne przy projektowaniu na poziomie systemowym.
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W sklad urzadzen elektronicznych wchodzg czgsto wzmacniacze operacyjne. Ich
symulacja komputerowa jest na og6él mozliwa, a programy obliczeniowe sa wyposa-
zone w odpowiednie biblioteki makromodeli. W przypadku programu PSpice sa to
biblioteki opracowane przez firm¢ MicroSim oraz biblioteki opracowane przez
poszczegbdlnych producentow ukladow scalonych [4], [S]. Do programu PSpice jest
dolgczony uzupelniajacy program identyfikacji modeli elementéow elektronicznych
PARTS, ktoéry umozliwia, migdzy innymi, uzyskanie makromodeli wzmacniaczy
operacyjnych na podstawie ogdlnie dostgpnych danych katalogowych. Pliki wyniko-
we programu PARTS maja format dostosowany do bibliotek programu PSpice
i makromodele mozna latwo dolaczy¢ do istniejacych bibliotek.

Makromodele bipolarnych wzmacniaczy operacyjnych w bibliotekach programu
PSpice sa najczesciej udoskonalonymi makromodelami Boyle’a [1]. Struktura stoso-
wanego obecnie w programie PSpice (uzyskiwanego za pomoca programu PARTS)
standardowego makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyjnego jest przed-
stawiona na rys. 1 [4], a przyklad zapisu takiego makromodelu w bibliotece
EVAL.LIB programu MicroSim PSpice A/D, Evaluation Version 6.3 jest zamiesz-
czony w tablicy 1 (makromodel ukladu scalonego pA741).

Wo

RC1 RC2

VE
IEE '
DPT RP TGCM YT GA VB 4

Rys. 1. Struktura standardowego makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyjnego w programie
PSpice

Biblioteki programu PSpice zawieraja rOwniez makromodele wzmacniaczy ope-
racyjnych typu BiFET. Makromodel takich wzmacniaczy zostal opublikowany
przez G. Krajewska i F.E. Holmesa w 1979 r. [3] i byl stosowany w programie
PSpice w latach osiemdziesiatych [5]. Makromodel Krajewskiej rozni si¢ od modelu
Boyle’a rodzajem tranzystorow uzytych w stopniu wejSciowym. Sa to tranzystory
unipolarne typu JFET lub MOS. Obecnie stosowany standardowy makromodel
wzmacniacza operacyjnego BiFET ma struktur¢ podobna do struktury makro-
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Tablica 1. Zapis makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyjnego pA741 w bibliotece EVAL.LIB
programu PSpice

uA741 operational amplifier "macromodel" subcircuit

connections: non-inverting input
inverting input

| positive power supply

| negative power supply
| | output
I
345

O R S A

|
|
bl
b
b

.subckt uA741 12

*

cl 11 12 8.661E-12

c2 6 7 30,00E-12

dc 5 53 dx

de 54 5 dx

dlp 90 91 dx

dln 92 90 dx

dp 4 3 dx

egnd 99 0 poly(2) (3,0) (4,0) 0 .5 .5

fb 7 99 poly(5) vb vc ve vip vin 0 10.61E6 ~10E6 10E6 10E6 -10E6
ga 6 0 11 12 188.5E-6

gcm 0 6 10 99 5.961E-8

iee 10 4 dc 15.16E-6 !
hlim 90 0 vlim 1K

gl 11 2 13 gx

q2 121 14 gx

r2 6 9 100.0E3
rcl 3 11 5.305E3
rc2 3 12 5.305E3
rel, 13 10 1.836E3
re2 14 10 1.836E3
ree 10 99 13.19E6
rol 8 5 50

ro2 7 99 100

rp 3 4 18.16E3
vb g 0 dc O

vC 3 53 de 1

ve 54 4 dc 1
viim 7 8 dc O
vip 81 0 dc 40
vin 0 92 dc 40

.model dx D(Is=800.0E-18 Rs=1)
.model gx NPN{Is=800.0E-18 Bf=93.75)
.ends
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modelu wzmacniacza bipolarnego. Schemat takiego makromodelu jest przedstawio-
ny na rys. 2 [4], a przyklad zapisu modelu w bibliotece EVAL.LIB (wzmacniacz
LF411) — w tablicy 2,

Tablica 2. Zapis makromodelu wzmacniacza operacyjnego BiFET typu LF411 w bibliotece EVAL.LIB
programu PSpice

*

* LF411l operational amplifier "macromodel” subcircuit
*

* connections: non-inverting input

* | inverting input

* | | positive power supply

* | | | negative power supply

* {1} 1 | output

* Foorob b

.subckt LF411 1 2 3 4 5

*

cl 11 12 4.1896E-12

c2 6 7 10.00E-12

css 10 99 1.333E-12

dec 5 53 dx

de 54 5 dx

dlp 90 91 dx

dln 92 90 dx

dp 4 3 dx

egnd 99 0 poly(2) (3,0) (4,0) 0 .5 .5
fb 7 99 poly(5) vb vc ve vlp vin 0 31.83E6 -30E6 30E6 30E6 -30E6
ga 6 0 11 12 251.4E-6

gcm 0 6 10 99 2.514E-9
iss 10 4 dc 170.0E-6
hlim 90 O vlim 1K

jl 11 2 10 jx

32 12 1 10 jx

r2 6 9 100.0E3

rdl 3 11 3.978E3

rd2 3 12 3.978BE3

rol 8 5 50

ro2 7 99 25

rp 3 4 15.00E3

rss 10 99 1.176E6

vb 9 0 dc O

ve 3 53 de 1.500

ve 54 4 dc 1.500
viim 7 8 dc O

vlip 91 0 dc 25

vin 0 92 dc 25

.model dx D(Is=800.0E~18 Rs=1m)
.model jx NJF(Is=12.50E~12 Beta=743.2E-6 Vto=-1)
.ends
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Rys. 2. Struktura standardowego makromodelu wzmacniacza operacyjnego BiFET w programie PSpice

Mimo, Zze makromodele wzmacniaczy operacyjnych o strukturach przedstawio-
nych na rys. 1 i2 sa stosowane w programie PSpice od kilkunastu lat, a makromode-
le Boyle’a i Krajewskiej sa znane od lat siedemdziesiatych, to istnieje klasa ukladéw
zawierajacych wzmacniacze operacyjne, ktorych symulacja za pomoca programu
PSpice nie daje prawidlowych wynikéw. Powodem tego jest niedoskonato$é standar-
dowych makromodeli wzmacniaczy operacyjnych, polegajaca na pominieciu zalez-
nosci pradow pobieranych ze zrodel zasilajacych od pradu wyjSciowego.

Niedoskonalo$¢ ta zostala usunigta w niniejszej pracy. Zmodyfikowane makro-
modele umozliwiaja uzyskanie prawidlowych zaleznoéci praddw pobieranych ze
zrodet zasilajacych od napigcia wejciowego i rezystancji obciazenia (a wigc od pradu
wyjsciowego) wzmacniacza operacyjnego. W pracy zaproponowano zmiang struk-
tury makromodeli, przedstawiono rdéwniez sposéb modyfikacji ich parametréw
i elementow oraz przyklady zastosowania zmodyfikowanych makromodeli do symu-
lacji komputerowej akustycznych wzmacniaczy mocy.

2. MODYFIKACJA MAKROMODELI

Schematy ideowe wzmacniaczy mocy m.cz., zawierajacych wzmacniacz operacyj-
ny i tranzystorowy stopien mocy, zostaly przedstawione na rys. 3 i 4 [2].

Wspolng cecha tych wzmacniaczy jest sterowanie tranzystoréw stopnia wyj-
Sciowego za posrednictwem koncowek zasilania wzmacniacza operacyjnego. Proby
symulacji komputerowej obu ukladéw za pomoca programu PSpice przy zastosowa-
niu standardowych makromodeli nie daty zadowalajacych rezultatéw (brak syg-
naléw na wyjéciach wzmacniaczy).

Wykresy przebiegow czasowych pradéw obliczonych dla makromodelu wzmac-
niacza operacyjnego pA741: pradu wyjsciowego, pradu pobieranego ze Zrodia
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Rys. 3. Schemat ideowy wzmacniacza mocy 60 W/8Q

napiecia dodatniego i pradu pobieranego ze zrodla napigcia ujemnego przy pobudze-
niu sinusoidalnym zostaly przedstawione na rys. 5. Wyniki te wskazuja, ze mimo iz
prad wyjsciowy zalezy od napigcia wejciowego I rezystancji obciagZenia (3009, 400Q
i 500Q), a jego warto$¢ chwilowa zmienia si¢ do wielkosci maksymalnej 40mA, to
prady pobierane ze zrodel zasilajacych sa stale i rowne pradowi spoczynkowemu
(okolo 1,6mA). Ze schematu makromodelu wzmacniacza operacyjnego (rys. 1)
wynika, ze prady pobierane ze zrodel zasilajacych zaleza gtownie od rezystora RP
oraz od pradow kolektorow tranzystorow Q1 i Q2, nie zaleza natomiast od pradu
wyjsciowego generowanego w zrodle sterowanym FB wewngtrz modelu. Tranzys-
torowy stopien wyjsciowy wzmacniacza z rys. 3 nie jest wigc sterowany i na wyjsciu
wzmacniacza brak jest sygnahu.

Analiza wzmacniacza o schemacie przedstawionym na rys. 4 prowadzi do
podobnych wynikow i do wniosku, Ze prady pobierane przez uktad scalony LF411
ze zrodel zasilajacych sa stale i rowne pradowi spoczynkowemu. Prady zasilania sa
zalezne od rezytora RP i od praddéw drenu tranzystorow J11J2 (rys. 2), a nie zaleza
od pradu wyjsciowego, generowanego w zrodle sterowanym FB wewnatrz modelu.
Podobnie jak poprzednio tranzystorowy stopien wyjSciowy wzmacniacza z rys. 4 nie
jest sterowany i wzmacniacz nie dziala.

Celem modyfikacji makromodeli wzmacniaczy operacyjnych jest uwzglednienie
zwiazku pomiedzy pradami pobieranymi ze zrodel zasilajacych i pradem wyjscio-
wym. Rozwiazanie analogicznego problemu w odniesieniu do scalonych akustycz-
nych wzmacniaczy mocy bylo opublikowane w pracach [6] i [7]. Modyfikacja
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Rys. 4. Schemat ideowy wzmacniacza mocy 30 W/4Q

struktury makromodeli wzmacniaczy operacyjnych oraz ich parametréw i elemen-
tow zostala wykonana w podobny sposob. Modyfikacja taka dla standardowego
makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyjnego byla prezentowana na kon-
ferencji OSA’97 [8]. W makromodelu wzmacniacza operacyjnego, ktorego struktura
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Rys. 5. Wykresy przebiegdéw czasowych pradu wyjsciowego i praddw pobieranych ze zrodet zasilajacych

w makromodelu wzmacniacza operacyjnego pA741
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jest przedstawiona na rys. 1, prad wyjsciowy wzmacniacza pochodzi ze zrodla FB,
sterowanego pradem zrodla probkujacego VB, za§ prad zrodila VB jest proporc-
jonalny do napigcia wejSciowego wzmacniacza. Elementy stopnia wyjsciowego
modeluja zalezno$¢ impedanciji wyjsciowej od czestotliwosci (rezystory R0O1 i R02,
oraz kondensator C2), elementy VC i DC oraz VE i DE wraz ze zrodlem
sterowanym FB zapewniaja ograniczanie napigcia wyjéciowego wzmacniacza, zas
elementy HLIM, DLN, DLP, VLN, VLP wraz ze zrédlem sterowanym FB —- ogra-
niczanie pradu wyjsciowego. Prad wyjsciowy wzmacniacza jest probkowany za
pomoca Zrédla VLIM. Zrodlo to moze stuzyé do probkowania pradu sterujacego
dodatkowa sekcje mocy o budowie analogicznej do sekcji mocy makromodelu
scalonych akustycznych wzmacniaczy mocy [6], [7].

Struktur¢ zmodyfikowanego makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyj-
nego przedstawia rys. 6. Sekcja mocy zawiera siedem elementow i jest dotaczona do
oryginalnego makromodelu w trzech wezlach bez koniecznosci zmian wartosci
i polaczen elementéw modelu oryginalnego. Pobor mocy ze zrodel zasilajacych jest
modelowany za pomoca zrddel sterowanych GP1 i GP2. Zrodla te sa sterowane
dodatnimi i ujemnymi (odpowiednio) czgSciami pradu wyjSciowego za posrednict-
wem obwodu zlozonego z elementow: H, D5, D6, RP1 i RP2, przy czym prad zrédia
probkujacego VLIM steruje zrodio H.

3
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', HUm T vip @®VC
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ct | R02 VLM Ro1 Kk DC 5
n BDS6 ; o T _J__ —2
1 RP2 | REE 2 i DE
RE1 RE2 E FB R2
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Rys. 6. Struktura zmodyfikowanego makromodelu bipolarnego wzmacniacza operacyjnego

Wartosci elementow sekcji mocy zostaly dobrane w taki sposob, aby spadki
napie¢ na przewodzacych diodach D5 i D6 byly pomijalne w stosunku do napiecia
zrodla sterowanego H. Zalecane wartosci elementow sekcji mocy sa nastepujace:
transrezystancja zrodla H = IMQ, rezystancje rezystoréw RP1 = RP2 =1 M®Q,
diody D5 i D6 takie same, jak DC, DE, DLN i DLP, konduktancje zrodel
sterowanych GP1 = 1uSi GP2 = —1uS. Na podkreslenie zastuguje to, Ze elementy
sekcji mocy sa jednakowe dla kazdego wzmacniacza operacyjnego. Réznice pomie-




TOM 44—1998 Modyfikacja makromodeli wzmacniaczy... 27

dzy wzmacniaczami sg uwzglednione w warto$ciach elementow ich modeli w biblio-
tekach programu PSpice. Od wartosci tych elementow zalezy prad Zrodla VLIM,
sterujacego sekcje mocy.

W makromodelu wzmacniacza operacyjnego BiFET, o strukturze przedsta-
wionej na rys. 2, prad wyjsciowy pochodzi réowniez ze sterowanego zrodla pra-
dowego FB i jest proporcjonalny do napigcia wejSciowego wzmacniacza. Im-
pedancja wyjSciowa, ograniczanie napigcia wyjsciowego i pradu wyjSciowego sa
uzyskiwane w taki sam sposob, jak w przypadku wzmacniacza bipolarnego.
Zrdédlo VLIM prébkuje prad wyjsciowy wzmacniacza. Prad zrodla VLIM zostal
uzyty do sterowania sekcji mocy analogicznej, jak w przypadku bipolarnych
wzmacniaczy operacyjnych.

Schemat zmodyfikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego BiFET
jest przedstawiony na rys. 7. Aby ujednolici¢ sekcje mocy w modelach bipolarnych
wzmacniaczy operacyjnych i wzmacniaczy typu BiFET przyjeto wartosci elementow
takie same, jak poprzednio (H = 1 MQ, RP1 = RP2 =1 MQ, diody D5 i D6 takie
same, jak DC, DE, DLN i DLP, GP1 = 1S, GP2 = — 1uS). Wtedy spadki napieé
na przewodzacych diodach D5 i D6 sa pomijalne w stosunku do napigcia zrodla H.
Gwarantuje to zadowalajaca doktadno$¢ modelowania poboru pradu ze zrodet
zasilajacych, a elementy sekcji mocy sa jednakowe dla kazdego wzmacniacza
operacyjnego.

RD1 H] RD2 %Gm

: RP1i
J1’_| J2 é

2 | C1 D5
- on 1
1 . % RP2
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1SS
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Rys. 7. Struktura zmodylikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego BiFET
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W celu zilustrowania przedstawionej procedury zostal zmodyfikowany makro-
model bipolarnego ukladu scalonego pA741. Zapis modelu w bibliotece modeli
scalonych wzmacniaczy operacyjnych programu PSpice po modyfikacji jest przed-
stawiony w tablicy 3. Elementy sekcji mocy (siedem linii thustym drukiem) sa
dopisane do oryginalnego modelu. Podobnie tablica 4 przedstawia zmodyfikowany
makromodel wzmacniacza operacyjnego BIFET typu LF411. Zmiany wprowadzone




Tablica 3. Zapis zmodyfikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego pA741 w bibliotece modeli
programu PSpice

*

* UA741 operational amplifier "macromodel” subcircuit
*

* connections: non-inverting input

* | inverting input

* | | positive power supply

* | | | negative power supply
* | 1 | | output

* I

.subckt uA741 12345

cl 11 12 8.661E-12

c2 6 7 30.00E-12

dc 5 53 d=n

de 54 5 dx

dlp 90 91 dx
dln 92 90 dx
dp 4 3 dx
egnd 99 0 poly(2) (3,0) (4,0} 0 .5 .5

fb 7 99 poly(5) vb vc ve vlip vlin 0 10.61E6 -10E6 10E6 10E6 -10E6
ga & 0 11 12 188.5E-6

gcm 0 6 10 99 5.961E-9

iee 10 4 dc 15.16E-6

hiim 90 0 vlim 1K

ql 11 2 13 gqx

q2 12 1 14 gx

r2 6 9 100.0E3

rcl 3 11 5.305E3
rc2 3 12 5.305E3
rel 13 10 1.836E3
re2 14 10 1.836E3
ree 10 99 13.19E6
rol 8 5 50

ro2 7 99 100
rp 3 4 18.16E3
vb 9 0 dc O
vc 3 53 dc 1
ve 54 4 dc 1
vliim 7 8 dc O

vip 91 0 dc 40

vin 0 92 dc 40

.model dx D(Is=800.0E-18 Rs=1)
.model gx NPN(Is=800.0E-18 Bf=93.75)

H 22 0 VLIM 1E6

D5 22 23 DX

RP1 23 O 1E6

D6 24 22 DX

RP2 24 0 1E6

GP1 3 0 23 0 1E-6
GP2 0 4 24 0 -1E-6

.ends




Tablica 4. Zapis zmodyfikowanego makromodelu wzmacniacza operacyjnego LF411 w bibliolece modeli
programu PSpice

l

*

* LF411 operational amplifier "macromodel” subcircuit
*

* connections: non-inverting input

* | dinverting input

* | | positive power supply

* | | | negative power supply

* b1 | | output

* Pl b

.subckt LF41ll 1 2 3 4 5

*

cl 11 12 4.196E-12

c2 6 7 10.00B-12

css 10 99 1.333E-12

dc 5 53 dx

de 54 5 dx

dlp 90 91 dx

dln 92 90 dx

dp 4 3 dx

egnd 99 poly{2) (3,0) (4,0) 0 .5 .5

o

fb 7 99 poly(S) vb ve ve vlp vin 0 31.83E6 -30E6 30E6 30ES6 -30E6
ga 6 0 11 12 251.4E-6
gcm 0 6 10 99 2.514E-9
iss 10 4 dc 170.0E-6
hlim 90 0 vlim 1K

31 11 2 10 jx

j2 12 1 10 jx

r2 6 9 100.0E3

rdl 3 11 3.978E3

rd2 3 12 3.978E3

rol 8 5 50

ro2 7 99 25

rp 3 4 15.00E3

rss 10 99 1.176E6

vb 9 0 dc O

vc 3 53 dc 1.500

ve 54 4 dc 1.500

vlim 7 8 dc O

vlp 91 0 dc 25

vlin 0 92 de 25
.model dx D(Is=800.0E-18 Rs=1m)
.model jx NJF{(Is=12.50E-12 Beta=743.3E~-6 Vto=-1)

H 22 0 VLIM 1E6

D5 22 23 DX

RP1 23 0 1E6

D6 24 22 DX

RP2 24 0 1E6

GP1 3 0 23 0 1E-6
GP2 0 4 24 0 -1E-6

.ends
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do oryginalnego modelu zaznaczono thustym drukiem. Weryfikacja zmodyfikowa-
nych makromodeli polegala na obliczeniu za pomoca programu PSpice przebiegdéw
czasowych pradéw pobieranych ze zrodet zasilajacych i ich poréwnaniu z przebiega-
mi pradow wyjsciowych i parametrami katalogowymi ukladdéw scalonych. Wyniki
tych obliczen dla wzmacniacza pA741 sa przedstawione na rys. 8. Jak widac,
uzyskano bardzo dobra zgodnos§¢ pradow wyjsciowych i pradéw pobieranych ze
zrodet zasilajacych (najwigksze roznice nie przekraczaja paru procentoéw). Podobne
wyniki uzyskano dla wzmacniacza LF411. Na tej podstawie mozna uznaé, ze
dokladno$¢ zmodyfikowanych makromodeli jest wystarczajaca do zastosowan prak-
tycznych.
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Rys. 8. Wykresy przebiegow czasowych pradu wyj§ciowego i praddw pobieranych ze zrodel zasilajacych
w zmodyfikowanym makromodelu wzmacniacza operacyjnego pA741

Zmodyfikowane makromodele wzmacniaczy operacyjnych zostaly uzyte do
analizy akustycznych wzmacniaczy mocy z rys. 3 i 4. Wyniki obliczen dla wzmac-
niacza z ukladem scalonym pA741 sa przedstawione na rys. 9. Uzyskano prawid-
lowe przebiegi pradu wyjsciowego i pradow pobieranych ze zrédet zasilajacych.
Wyniki obliczen pradu wyjsciowego i pradow doplywajacych przez koncowki
zasilania do wzmacniacza operacyjnego pA741 w ukladzie wzmacniacza mocy sa
pokazane na rys. 10. Wykres przebiegu pradu wyjéciowego wzmacniacza operacyj-
nego jest podobny do sinusoidy o niejednakowych czeéciach dodatnich i ujemnych
z silnymi znieksztalceniami w okolicach przej$¢ przez zero. Niesymetria wynika
z niejednakowych wspolczynnikéw wzmocnienia pradowego tranzystoréw n-p-n
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Rys. 10. Wykresy przebiegow czasowych pradu wyjéciowego i pradow doplywajacych przez koncodwki
zasilania wzmacniacza operacyjnego pA741 w ukladzie wzmacniacza mocy 60 W/8Q
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i p-n-p w stopniu kocowym, za$ znieksztalcenia przy przejéciach przez zero powstaja
na skutek przerywania petli ujemnego sprzgzenia zwrotnego w czasie zatkania
tranzystoréow stopnia koncowego (brak wstepne; polaryzacji baz). Mimo zlozonych
ksztaltow przebiegow czasowych, prady w koncowkach zasilania maja przxebiegi
bardzo podobne do dodatnich i ujemnych (odpowiednio) czgéci pradu wyjsciowego.
Analiza wzmacniacza z ukladem scalonym LF411 dala podobne wyniki. Uzyskano
prawidlowe przebiegi pradu wyjsciowego i pradow pobieranych ze zrodel zasilaja-
cych, tak w przypadku samego uktadu scalonego, jak calego wzmacniacza mocy.

Przytoczone wyniki symulacji komputerowej $wiadcza o przydatnosci zmodyfi-
kowanych makromodeli do zastosowan praktycznych. Stosowanie zmodyfikowa-
nych makromodeli prowadzi do uzyskania prawidlowych wynikow analizy,
a w szczegblnosci prawidlowych przebiegdw czasowych pradow wyjsciowych 1 pra-
dow pobieranych ze zrodel zasilajacych.

WNIOSKI I UWAGI KONCOWE

W zmodyfikowanych makromodelach wzmacniaczy operacyjnych bipolarnych
i wzmacniaczy BiFET jest uwzgledniony wplyw napigcia wejéciowego i rezystancji
obciazenia wzmacniacza na prady pobierane ze zrodel zasilajacych. W ten sposob
zostala wyeliminowana jedna z niedoskonalosci standardowych makromodeli
wzmacniaczy operacyjnych stosowanych w programie PSpice.

Modyfikacja makromodeli polega na dodaniu do oryginalnych modeli sekgcji
mocy, takiej samej, jak w makromodelach wzmacniaczy mocy m.cz. [6], [7]. Sekcja
mocy zawiera siedem elementow i jest dolaczona do makromodelu w trzech wezlach,
bez koniecznoséci zmian wartosci i polaczen elementéw makromodelu oryginalnego.
Aby uzupelni¢ makromodel o sekcje mocy, nalezy dopisaé siedem wierszy do zapisu
modelu w bibliotece scalonych wzmacniaczy operacyjnych programu PSpice.

Struktura i warto$ci parametréw sekcji mocy sa jednakowe dla réznych wzmac-
niaczy operacyjnych (bipolarnych i BiFETow, réinych typéw 1 o rozmaitym
przeznaczeniu). Mimo, ze sekcja mocy jest taka sama dla réznych wzmacniaczy, jej
elementy zostaly dobrane w taki sposob, ze zapewniaja uzyskanie prawidlowych
przebiegow pradéw pobieranych ze Zrodel zasilajacych w zaleznosci od napigcia
wejsciowego i rezystancji obciazenia.

Makromodele przedstawione w tej pracy cechuja si¢ niewielkim stopniem zlozo-
noéci, jednak zapewniaja modelowanie poboru pradow ze zrodel zasilajacych
z zadowalajaca dokladnoscia. Uzyskane wyniki symulacji komputerowej (analiza
wzmacniaczy z rys. 3 i 4) sa prawidlowe i §wiadcza o przydatnosci makromodeli do
zastosowan praktycznych.

Makromodele wzmacniaczy operacyjnych w bibliotekach programu PSpice,
opracowane przez poszczegdlnych producentow ukladéw scalonych, moga miec
inng strukture, niz makromodele standardowe firmy MicroSim (zwykle sa one
bardziej zlozone). Jednak zaproponowany w tej pracy sposob modyfikacji moze by¢
zastosowany z rownie dobrym rezultatem.
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J. STANCLIK

MACROMODELS MODIFICATION OF INTEGRATED CIRCUIT OPERATIONAL AMPLIFIERS
Summary

This paper presents a modification of operational amplifier macromodels used in PSpice, which
entails adding a power section to standard models of bipolar and BiFET operational ampliliers. The
modified macromodels ensure proper currents taken from supply sources depending on the input voltage
and load resistance. The structure and parameter values of the power section are fixed the same for
various kinds of operational amplifiers. The macromodels are especially useful in a computer simulation
of power ampliliers, which consist of an operational amplifier and transistors in an output stage, and
accurate enough for general purpose applications. This paper presents examples of the modification of
a typical operational amplifier macromodels, as well, as the macromodels verification, and application to
audio power ampliliers.

Key words: macromodel, operational amplifier, audio power amplifier, PSpice compuler program.
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Computer controllable band-pass filter
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Band-pass filtre using 3 current conveyors CCII, with IBM PC computer controllable
center {requency and gain is described. Two circuits simulating positive capacitances whose
values are varied by the computer set variable resistors, are used for controlling the center

frequency without alfecting the Q factor of the filter.

Key words: band-pass filters, conveyors CCII, PC computers.

1. INTRODUCTION

In a number of physics studies, where nonlinear electric permitivity in ferroelect-
rics is measured [1, 2], it is essential to detect the fundamental signal and its higher
harmonics (especially the second harmonic). Then it is convenient to have a PC
controllable filter provided the measuring apparatus is controlled by PC as well. For
many biquad filters [3— 7] and resonators [8] angular frequency w, depends on the

product of two capacitances, viz:

0= f:?j:_
25N AR

()

@

It is clearly, that the tuning of w, by capacitance changing does not
affect @ provided the ratio of the capacitances is kept constant. This,
however, is not the case when the frequency is tuned by resistance changing

(see (1, 2)).
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In this paper both capacitances are realised by electronic circuits suggested as
a new application of the GIC structures. These circuits give grounded capacitances
whose values are controllable by a single digital signal.

2. FILTER CONSTRUCTION

The concpet of a filter was taken from [6]. That circuit was extended by adding
the third current conveyor CCII(+ )-c connected behind the input terminals (see Fig.
1a). The current conveyor ¢ makes it possible to achieve voltage input of the filter
(the original filter [6] has a current input) and to adjust the gain of the filter to value
1 by setting resistance R,. According to Huertas concept [9] every current conveyor

used in this circuit contained two operational amplifiers and six resistors as shown in
Fig. 1b.

a)
p— L "
N CCl(+) 2 v CCIh(+)2 v cgu(-)z 0”‘;‘«[’
X X X
- <
$R3 %R ==cl ;gn 2= svzz
kohm 3 ohm 33 ohm
<« -
b) CCU(+) CCII(-)

100 kohm 100 kohm

1 kohum

1 kohm 7r

100 kohm
A

100 kolun
Ve

W

Fig. 1. a) Basic circuit of band-pass filter, b) Realisation of the used current conveyors CCII ., and
ccl
)

The voltage transfer function of the filter is given by:

Vout ’
T(Y) = Wi;:"‘ - — m— . (3)
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Hence, the w, and Q are given by:

1
wo ey Eacheliaydetndapundais (4)
\/Cl CZ Rl RZ
=R [ 5
Q \/ CZ ‘Rl R2 ( )
The center frequency gain is:

R
T(joo) = - ©)

3

Note that the adjusting of the center frequency gain by resistance R, does not
influence either w,, or Q.

3. CIRCUIT SIMULATING CAPACITANCE

Circuits simulating positive capacitances were first found as an unknown
application of the conventional GIC structures. From six GIC structures described
in [10], five give stable circuits simulating capacitances [11]. The chosen one is
schown in Fig. 2a. This circuit consists of two operational amplifiers TL 081, four
resistors and one capacitor. Equivalent capacitance of the circuit is:

Coy = 120 C. (7)

Resistance R, is realised by one of the two DS 1267/50 kQ potentiometers manufac-
tured by Dallas Semiconductor.

4. DUAL DIGITAL POTENTIOMETER CHIP DS 1267

The DS 1267 is a dual solid-state potentiometer, set by digitally selected resistive
elements. Each potentiometer is composed of 256 resistive sections. Tap points
accessible to the wiper are placed between each resistive section and the ends of each
potentiometer. The position of the wiper on the resistance array is set by an 8-bit
register. It controls tap points connection to the wiper output. Each 8-bit register
can be read or written by sending or receiving data bits over three-wires (RST, CLK,
DQ). The resolution of the DS 1267 is equal to the resistance value divided by 256.
For the DS 1267/50 kQ it is 195 Q.

The use of the potentiometer as a variable resistor has its disadvantage, i.e.
a high resistance of the wiper which varies from 200 Q to 1000 Q depending on the
position of the wiper. Assuming that the average value of the wiper resistance is
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400 Q the equivalent resistance of the DS1267/50 kQ is:

50000 N
=T-o 0 4400 [Q], 8
. gsg T [Q] ®)

where N denotes the integer between 0 and 255, introduced by the program
from PC.

a) b)

i W | Vg by
c_L_ R e—

RS 20 koku Centronics . wo—> .,
+ RST Lo 3
ClorC2 TLO8I 1
&] = 7 CLX

JGND
j—l f DS1267 _]

Fig. 2. a) Circuit simulating positive capacilance varied by resistor R,, b) Connections between digital
potentiometer DS 1267 and Centronics port of PC computer

Digital information is written or read from DS 1267 via the 17-bit 1/O shift
register, which is serially loaded by a 3-wire port consisting of RST, DQ and a clock.
The data can enter into the 17-bit shift register only when the RST input is at a high
level. The value of the first bit has no meaning, because it is used when both
potentiometers are stacked by connecting them in series. The next 8 bits, starting
from MSB and ending on LSB, control potentiometer 1 (pins L,, W, in Fig. 2b) and
another 8 bits control potentiometer 0 (pins L,, W,). These 16 bits enter in series
from the terminal DQ when the clock pulse change from 0 to 1. The clock signal
RST (pins no. 2 and 3 in Centronics port) are addressed by 378 H.

Procedures for 0-bit or 1-bit can be described as follows:

Procedure 0; { procedure for 0" }

begin o
port [$378]:=0; { reset DS1267, RST=DQ =CLK="0"}
port [$37A]:=1; o
port [$378]:=2; { send out "1” for RST and 0" for DQ }
port [$37A]:=0; { send out “1” for CLK }
port [$37A]:=1; { reset DS1267, RST=DQ=CLK="0"}
port [$378]:=0; ‘

end;

Procedure 1; { procedure for "1 }

begin

port [$378]:=0; { reset DS1267, RST=DQ = CLK = 0" }
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port [$37A]:=1;

port [$378]:=3; { send out “"1" for RST and "1” for DQ }
port [$37A];=0; { send out “1" for CLK }
port [$37A]:=1; { reset DS1267, RST=DQ =CLK="0"}
port [$378]:=0;

end;

After introducing data-bit into the DS 1267 register using the procedures
described above, the CLK input is at a low level and then DQ input is non active.
Then all eight data -pins 2—9 Centronics can be used for the switching of
capacitance C, (or simultaneously C; and C,) and setting resistances R,. This is
realised by the following instruction:

port [$378]:=N

where N is a decimal number adjusted to the actual connections of the relays which
set the suitable values of capacitance C, and resistance R,.

5. DIGITAL CONTROL OF THE FILTER

The filter can be controlled by a 16 bit digital signal if capacitances C, and C,
from the circuit given in Fig. la are replaced by the circuits simulating capacitances
shown in Fig. 2a, where resistances R, are substituted by resistances of two
potentiometers at terminals L,— W, and L, —W, of the DS 1267 (see Fig. 2b). The
complete scheme of the filter is shown in Fig. 3.

6. RESULTS

Four band-pass characteristics of the filter displayed in Fig. 3 are shown in
Fig. 4. From this Figure it can be seen that the center frequency gain is less then
0 dB for both theoretical and experimental curves. After adjusting the center
frequency gain to 0 dB value by matching the value of the R, resistance the
differences between theoretical and experimental dependencies almost disappear (see
Fig. 5). However, the corresponding values of the resistance R, (and also capacitan-
ces C; and C,) for theoretical functions somewhat different than for experimental
curves. These values are given in the Table 1. Theoretical curves were obtained from
MICROCAP AC simulation for TLO81 operational amplifiers (gain 5+ 10%, first
pole 80 Hz, second pole 2 MHz).

As the C,/C, ratio is constant and equal to 6 x 10~2, then the Q factor of the filter
is also constant and equal to 3. When the center frequency took the value in excess
of 12.6 kHz the filter begane to oscillate. Center frequencies higher then 12.6 kHz
can be obtained by decreasing the value of capacitance C, from Fig. 3. Then the
C,/C, ratio attains a new value. Switching of the capacitance C, was realised by the
reed relay controlled by the computer through the 2 pin Centronics port. For
example, when C, capacitance of 870 nF (curves 1—4 in Fig. 4—6) and was
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Fig. 4. Theoretical and experimental characteristics of the filter when C, = 780 nF and R, = 1 kQ
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Fig. 6. Fullrange of tuning of the filtr which was obtained when capacitance C, was 780 nF (curves 1 —4)and

switched in to 18 nF the

18 nF (curves 5—8)

center frequency ranged from 2.4 kHz to 89.6 kHz (curves

5—8in Fig. 6). Above the center frequency of 89.6 kHz the filter oscillate. It should
be emphasized that tuning this filter in such a wide range only by varying resistances

R, and R, from Fig. 3

(i.e. without the use of positive capacitance simulating

circuits) appears impossible due to the filter oscillation.

Values of resistance R, and

a) Experimental

Table 1

capacitances C, and C, for theoretical and experimental dependencies

b) Theoretical

No | f,[kHZ | C,[nF] | C,[pF] | R,[Q] C/IF] | C,[wF] | R,[O
1 24 117 19.6 710 131 22 950
2 4.8 58.5 9.8 780 62 10.5 950
3 7.9 29.25 49 820 32 54 930
““44 12.6 13.76 23 960 J 16.4 2.75 950
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FILTR SRODKOWO-PRZEPUSTOWY STEROWANY KOMPUTEREM
Streszczenie

W artykule oméwiono dzatanie [iltru $rodkowo-przepustowego, zbudowanego przy uzyciu trzech

konwejorow pradowych CCII, kidrego czestotliwosC i wzmocnienie moga by¢ sterowane za pomocg
komputera IBM PC. Przestrajanie czestotliwosci $rodkowej filtru nie wplywa na jego wspolczynnik
dobroci. Przestrajanie to jest realizowane za pomoca dwoch uktadow elektronicznych symulujacych
dodatnie pojemnosci, ktérych wartoéci moga by¢ nastawiane za pomoca dwodch sterowanych z kom-
putera rezystorow.

Stowa kluczowe: filir srodkowo-przepustowy, konwejory pradowe CClI, strojenie czestotliwosci, sterowa-
nie komputerowe.
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wymi jako detektorow masy*
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Miniaturowe czujniki z falami ultradzwigkowymi znajduja szerokie zastosowanie
w roznych dziedzinach pomiaréw. Wigkszo$é zastosowan tych czujnikdw wynika z efektu
masowego obcigZenia powierzchni. Przeanalizowano wlasciwoéci czujnikow z réznymi
rodzajami fal ultradzwigkowych pod katem przydatnosci w roznych pomiarach z wykorzys-
taniem efektu masowego. Podano wplyw innych zjawisk wystepujacych na powierzchniach
czujnikow pracujacych w gazach i cieczach.

Stowa kluczowe: fale ultradzwigkowe, czujniki z falami ultradzwigkowymi, detektory masy,
czulo§¢ masowa.

1. RODZAJE STOSOWANYCH FAL ULTRADZWIEKOWYCH

W wigkszoSci miniaturowych czujnikéw do wytworzenia fali ultradzwiekowe;j
wykorzystuje si¢ zjawisko piezoelektryczne. Podstawowa konstrukcja czujnikdw
sklada si¢ z metalicznych elektrod umieszczonych na podiozu piezoelektrycznym.
Podloze moze mie¢ postac cienkiej prostopadlosciennej plytki z materialu o wlas-
ciwodciach piezoelektrycznych lub warstwy piezoelektrycznej naniesionej na plytke
o dobrych wlasciwosciach sprezystych. W czujnikach moga byé generowane fale
ultradzwigkowe typu objetosciowego, powierzchniowego i ptytowego [1]. Fale typu
objetodciowego oznaczane jako TSM (thickness shear mode) sa falami poprzecznymi
rozchodzacymi si¢ prostopadle do powierzchni plytki czujnika. Dhugo$é A fali TSM
jest zalezna od grubosci d plytki czujnika (1 = 2d/n gdzie n =1, 3, 5,...). Fale typu
powierzchniowego rozchodza si¢ w cienkiej warstwie plytki czujnika a ich dlugosé

* Praca wykonana w ramach projektu badawczego KBN 8T10C03410.
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A jest znacznie mniejsza od grubosci d plytki (1 « d). Glebokoé¢ wnikania fali do
osrodka (plytki) odpowiada kilku jej dlugo$ciom. Mozna wyréznié dwa rodzaje fal
powierzchiowych: jedne oznaczane jako SAW (surfuce acoustic wave) i drugie jako
STW (surface transverse wave). Fale SAW sa falami typu Rayleigha o przemiesz-
czeniach prostopadlych do powierzchni plytki i kierunku propagacji rownoleglym
do niej. Fale STW zwane takze falami Love r6znia si¢ plaszczyzna polaryzacji od fal
SAW, przemieszczenia czastek fali odbywaja sie w plaszczyznie powierzchni plytki.
Fale typu plytowego to fale FPW (flexural plate wave) nazywane roéwniez falami
Lamba oraz fale APM (acoustic plate mode) [2, 3]. Dlugos¢ A fali jest znacznie
wigksza od grubodci d plytki (1 > d) dla fal FPW lub moze wynosi¢ od kilku do
kilkudziesieciu procent grubosci plytki dla fal APM. Fale Lamba sg falami poprze-
cznymi o przemieszczeniach prostopadlych do powierzchni plytki i kierunku propa-
gacji rownoleglym do niej. Fale te moga wystgpowac jako symetryczne lub asymet-
ryczne, gdzie jako plaszczyzne symetrii przyjeto plaszczyzne rownolegla do powierz-
chni plytki i przechodzaca przez jej §rodek gruboéci. Fale APM sa falami podob-
nymi do fal powierzchniowych STW, réznica polega na tym ze fale rozchodza si¢
w kierunku rownolegltym i prostopadlym do powierzchni plytki. W wyniku natoze-
nia si¢ drgan moga wystgpowaé rozne mody tych fal. Przeznaczenie i wlasciwosci
projektowanego czujnika beda decydowaly o wyborze danego rodzaju fali ultra-
dzwigkowej [4, 6, 8].

2. ZASADY DZIALANIA CZUJINIKOW I METODY POMIARU

Do wytworzenia fali ultradZzwigckowej w miniaturowych czujnikach stosuje sie
przede wszystkim przetworniki piezoelektryczne. W czujnikach z falami typu TSM
wystepuje jeden przetwornik natomiast w czujnikach z falami SAW, STW, FPW,
APM wystepuja najczeSciej dwa przetworniki. Podstawowa konstrukcja czujnika
z falami TSM jest plytka z materiatu piezoelektrycznego (np. kwarcu) z naniesiony-
mi na obu jej plaskich, rownoleglych powierzchniach metalicznymi elektrodami.
W przypadku jednego przetwornika stuzy on jednocze$nie jako wejicie i wyjécie
sygnatlow. Doprowadzony zmienny sygnal elektryczny pobudza do drgan plytke,
z kolei wytworzona fala ultradzwigkowa generuje sygnal elektryczny na elektrodach
plytki. W ukladzie dwoch przetwornikow wykorzystuje si¢ najczeSciej konstrukcije
przetwornikow miedzypalczastych (grzebieniowych) oznaczanych jako IDT (inter-
digital transducer). Moga by¢ one zastosowane do wytwarzania fal typu powierzch-
niowego i plytowego. Przetworniki te maja elektrody metaliczne paskowe naniesione
na jedna stron¢ powierzchni piezoelektrycznej plytki (rys. 1a).

Elektryczny sygnal wejSciowy doprowadzony do jednego z przetwornikéw powo-
duje generowanie fali ultradzwigkowej, ktora rozchodzi sie w plytce i jest odbierana
a nastgpnie zamieniana na sygnat elektryczny w drugim przetworniku. Rozchodzaca
si¢ fala podlega dzialaniu czynnikéw zewnetrznych, ktore moga zmieniaé predkosé
propagacji fali oraz wprowadzac jej ttumienie. Na rysunku | pokazano metody
pomiaru parametrow sygnalow czujnikow.
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Rys. 1. Metody pomiaru parametroéw sygnaldéw z czujnikow: a) metoda czestotliwoiciowa, b) metoda
z fazoczutym wollomierzem, ¢) metoda z analizatorem A — analizator sieciowy, Cz — czgstosciomierz,
D — dopasowanie impedancji, G — generator, W — wzmacniacz, V — woltomierz z fazomierzem
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W pierwszej z metod (rys. la) czujnik umieszczony jest w petli sprzezenia
zwrotnego wzmacniacza. Jezeli wzmocnienie wzmacniacza oraz jego pasmo przeno-
szenia sg wystarczajaco duze a takze spelniony jest warunek, ze calkowite przesunig-
cie fazowe ukladu jest wielokrotnos$cia 2% to uklad pracuje jako generator. W przy-
padku gdy impedancja wejSciowa przetwornika jest rowna impedancji ukladu
elektronicznego (najczesciej 50 Q) to energia jest praktycznie w calosci transmitowa-
na. Wystepujace odbicia sa wynikiem niedopasowania i powoduja straty energii.
Dlatego tez w wiekszo$ci przypadkdéw wystepuje konieczno$c zastosowania ukladow
dopasowujacych (rys. 1). Czestotliwo$¢ f generatora z rys. la jest zalezna od
predkosci propagacji fali V, odleglosci L pomiedzy przetwornikami [2, 4]:

oV 2nk—o,V

= = - 1
S 2n L 2r L M
gdzie: ¢, @, — przesunigccia fazowe czujnika i czgéci elektronicznej; & — liczba
calkowita.
Zmiana predkosci Av spowoduje zmiane czestotliwosci A f:
Av
Af= *I';Ofo ()

gdzie: f,, V, — czestotliwoéé i predkosc poczatkowa.,

Pomiar czgstotliwodci przy pomocy cyfrowego czestotliwoéciomierza pozwala na
dokladne okreélenie zmian predkosci fali w zaleznoéci od wplywu czynnikow
zewnetrznych. Ta metoda jest stosunkowo prosta i tania. Uklad generatora moze
by¢ zaprojektowany rowniez do pracy z jednym przetwornikiem. Metoda pomiaru
z ukladem oscylatora nie daje informaciji dotyczacych amplitudy sygnalow wejs-
ciowych i wyjsciowych. Istnieje takze mozliwos¢ pojawienia si¢ sygnatlu skladajacego
si¢ z wielu harmonicznych. Nalezy wtedy zastosowac filtr w obwodzie generatora.

Na rys. 1b pokazano metod¢ pomiaru, w ktorej zastosowano generator syg-
nalowy 1 woltomierz fazoczuly (pomiar amplitudy i fazy). Pozwala to na pomiar
predkosci fali i jej thumienia. Zmiana przesuniecia fazowego zwiazana jest ze zmiang
predkosci fali natomiast roznica amplitud pomigdzy wejsciem a wyjsciem informuje
o stopniu tlumienia fali. Metoda pomiaru przesunigcia fazowego i amplitudy jest
szczegolnie przydatna przy monitorowaniu wlasciwosci cienkich filmow pokrywaja-
cych plytke czujnika. Filmy te uzywane sa jako absorbenty przy pomiarach stezeh
roznych gazow i cieczy. W tej metodzie zbyt duza zmiana tlumienia nie powoduje
zerwania drgan i zaniku sygnalu jak w przypadku metody czestotliwoSciowe;j.
Z drugiej strony okreélenie zmiany predkosci poprzez pomiar zmiany przesuniecia
fazowego jest okolo 10— 100 razy mniej dokladne niz okreslanie zmian predkosci
przez pomiar zmiany czgstotliwosci. Pomiary czestotliwoéci w pierwszej metodzie
moga by¢ uzupelnione pomiarami oscyloskopowymi na wejciu i wyjsciu wzmac-
niacza pozwalajacymi na okreélenie tlumienia. Mozliwe jest rowniez uzycie wol-
tomierza fazoczulego w petli sprzgzenia fazowego, wowczas przesuniecie fazowe jest
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utrzymywane stale i metoda jest bardzo podobna do metody oscylacyjnej. Analiza-
tor sieciowy moze by¢ zastosowany do pomiaréow parametrow odpowiedzi czujnika
zarowno dla ukladu jednego jak i dwodch przetwornikow (rys. lc). Dla przypadku
jednego przetwornika analizator mierzy sygnal odbity od wejScia przetwornika
i otrzymuje si¢ charakterystyk¢ impedancyjna okreslajaca modul i kat fazowy
w funkcji czgstotliwodci. Charakterystyki rezonansowe czestotliwosci, fazy i wartosci
impedancji moga by¢ przedstawione jako parametry ekwiwalentnego obwodu elekt-
rycznego. Dla przypadku dwoch przetwornikow analizator bada przesylany sygnat
i otrzymuje si¢ charakterystyke impedancyjna w funkcji czestotliwosci wejsciowe;.
Na tej podstawie moga by¢é wyznaczone parametry charakteryzujace akustyczne
wlasciwosci czujnika dla wszystkich warunkow pracy wlaczajac i te kiedy metoda
oscylacyjna zawodzi. Czestotliwosciowe skanowanie analizatorem moze by¢ wyko-
nywane okresowo podczas badan czujnika i otrzymuje si¢ wowczas charakterystyki
w funkcji czasu co pozwala okre§li¢ parametry dynamiczne czujnika [7].

3. DETEKTORY MASY I CZULOSC MASOWA

Czujniki z falami ultradzwigkowymi pracujace jako detektory masy ze wzgledu
na swoja czulo$¢ znalazly zastosowanie w pomiarach fizyko-chemicznych np. jako
detektory czastek, pomiarach stgzen gazéw i cieczy [6, 12]. Przydatnos¢ czujnika
jako detektora masy charakteryzuje m.in. jego czulo§¢ masowa. W wiekszosci
przypadkoéw pomiary czulo$ci masowe] przeprowadza sie w prozni osadzajac na
powierzchni plytki czujnika cienki film metalowy najlepiej o grubosci nie wiekszej od
kilku procent dlugosci fali. Zaklada sig, Ze warstwa filmu jest rOwnomierna i dobrej
przyczepnosci do podloza. Czulo$¢ masowa wzgledna mozna definiowaé jako
granicg ilorazu wzglednej zmiany predkosci fazowej fali (spowodowanej przyrostem
masy na jednostke powierzchni plytki czujnika) odniesionej do przyrostu masy
jednostkowej:

Av
v,
S, = lim %, 3)
Am—0
gdzie: V, — predko$¢ poczatkowa fali przy braku obcigzenia masowego, Av

— zmiana predkosci fali, Am — przyrost masy jednostkowe;.
Poniewaz predkoSC i czestotliwo$¢ fali sa ze soba powiazane (2) to czulo$é
masowa mozna przedstawiC w postaci:

Af
- Jo
S, = lim 2=, @)
Am—0 Am
gdzie: f, — czestotliwoS¢ poczatkowa fali przy braku obciazenia masowego, Af

— zmiana czgstotliwosci fali wywolana obcigzeniem Am.
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Dla fal objetosciowych TSM mozna wyprowadzi¢ zalezno$¢ okreélajaca czulosé
masowa. Rozwazamy plytke gruboéci 4, gestosci p i predkosci fazowej Vg fali
$cinajacej. Analogicznie dla filmu obciazajacego powierzchnie czujnika mamy gru-
bos¢ d,, gestos¢ p, 1 predkosé V. Czestotliwoé¢ reznonasowa f, czujnika nie-
obciazonego mozna wyznaczy¢ z warunku, ze grubo$§é plytki odpowiada calkowitej

wielokrotnosci n polowy dlugosci fali A, tzn.: d = —in, 1 poda w postaci:

\Y
Jo=55m. (5)
Analogicznie dla cienkiej warstyw filmu otrzymamy czestotliwosc f:
Vs
Si= "2’;2,11 n,. (6)

Mase filmu Am obciazajacego powierzchnie czujnika oraz mase plytki m wy-
ZNACZymy ze wzorow:

Am=dp S @)
m=dpS &)

gdzie: S powierzchnia plytki.
Przyrost masy czujnika spowodowany masa filmu wywola zmiane (zmniejszenie)
czestotliwoscel rezonansowej f, o czgstotliwosé Af:

,,,,,,, __N ©)

gdzie: ¢ — wspolczynnik zalezny od wlasciwosci materiatu plytki.

Fala ultradzwigkowa, ktora jest wytwarzana w plytce piezoelektryka i przemiesz-
cza w niej, po dotarciu do plaszczyzny graniczacej z filmem obciazajacym ulega
czgsciowemu odbiciu z powodu réznic impedancji akustycznych materiatu plytki
1 filmu. Pozostala czgs¢ fali rozchodzi sie w filmie. Wspolczynniki odbicia R i transmi-
sji T okreslaja jaka czg$C fali ulega odbiciu a jak rozchodzi si¢ dalej. Znajac impedancije
akustyczna Z, materialu plytki i impedancje Z, filmu okre$lono wspotczynniki Ri T+

r=2"% 10
Z +Z, 10
2Z
T =270 11
Z + Z, b

gdzie: Z, = p Vs, Z, = p, V.

W rezultacie wystepuje interferencja fal padajacych i odbitych w plytce czujnika.
Czgstotliwos¢ podstawowa fali / dla plytki obcigzonej filmem mozna otrzymaé
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analizujac zaleznoSci geometryczne wynikajace z nakladania sie fal padajacych
i odbitych:

2R(cos 2;:f~ cos ?;:vf>+(l +R?) (1 —cos :jft:-fcos %}f/>+(l —R?*)sin szfsin 2/7—lr[= 0

Rozwiazujac powyzsze rownanie oraz korzystajac ze wzordw (5, 6, 7, 9, 10)
otrzymamy zaleznoS§¢ na zmiang czgstotliwosci Af = f — f, przy zalozeniu, ze d, < d,
dy <4, Af < fyoraz, ze tgx = x, tg(n + x) = x dla x < n/2:

2
Af= —p;}SAm (12)
S
fub w postaci
Af n
P ; — . 13
7 dp SAm (13)

Zakladajac, ze przyrost masy Am we wzorze (4) odpowiada przyrostowi masy na
jednostke powierzchni zaleznos¢ na czutoé¢ masows dla czujnika z falg objgtosciowa
TSM mozna otrzymac przeksztalcajac wzor (13):

n 2

- (14)

S ol

I

n

Dla fal powierzchniowych typu SAW mozna wyznaczyé czulos¢ masowa S,, przy
zalozeniach, ze grubo$¢ d, cienkiego filmu na powierzchni czujnika jest poréwnywal-
na z diugoScia fali 1 i wiasnosci filmu sg izotropowe. Zmiang predkosci fazowej fali
Rayleigha AV, mozna wyznaczy¢ [8] ze wzoru:

AV,  Vid 4w 2+
et = o BT 2 — Ty 15
VR 4PR pl Ry + pl V%\ /1/ + zul Rz J» ( )

gdzie: V, — predkos$¢ fali Rayleigha, Vry I Vg, — predkoscei czastek fali w kierunku
osi y i z, P, — moc przenoszona przez fale dla szerokogci jednostkowej w kierunku
osi x, u’, A” — stale Lamego dla warstwy filmu.

Zalozono, ze kierunek propagacji fali odpowada kierunkowi osi z, a fala
przemieszcza si¢ w plaszcezyznie xz. Czutoéé masowa mozna wyznaczyC€ ze wzoru (15)
zakladajac, ze modul sprezystoici poprzecznej Lamego p’=0. Wprowadzajac
oznaczenia dla predkoSci Vg i V, jako predkosci dla fal objetosciowych typu
Scinajacego oraz fal podtuznych mozna zapisaé:

vy 05 ¢
v, = / 1<s (16)

gdzie: ¢ — wspolczynnik Poissona.
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Ze wzoru (15) przy w/w zalozeniach i oznaczeniach (16) mozna otrzymac:
3

Vi \?
a1 =V
AVy n Vs 1\p 4
....... e T ol b I L a7
Vr 2 Vi n) pi
3n—2n5—1
Vs

. (Yg)z
Vi

gdzie: n = lm——vl —————— 5, Ve =f4, p,, p — gestosci filmu i plytki czujnika.
(%)
Korzystajac ze wzorow (3, 16, 17) mozna wyznaczy¢ czulo$¢ masowa:
Sy ks, (8)
pA

3

V3 \2
4p2(1 — =
n”<%)

1 .
SN (1 + ) jest parametrem zaleznym od wspolczynnika
n

gdzie: k, =
Poissona i przyjmuje wartosci od 0,8 do 2,2 dla materialéw izotropowych i wspol-
czynnika o = 0—0,5.

W przypadku fal ptytowych asymetrycznych typu FPW modu zerowego czulose
masowa mozna wyznaczyé korzystajac z zaleznoéci [4] okreslajacej predkose

fazowa V
2n [B
sz—rl—— \/M’ (19)
3

gdzie: B = 1—2642) jest modulem sztywnosci plyty dla materialu izotropowego,
—a

M =m+ Am, E — modul Younga.

Zalezno$¢ (19) jest stuszna przy zalozeniu, ze w plytce brak jest naprezen
wewnetrznych oraz, ze 1> d. Ze wzorow (19) i (3) mozna wyznaczy¢ czuloéc
masowa dla fal FPW przy zalozeniu, ze plyta jest jednorodna i izotropowa:

1 1
S, = — = — o, 20
nt 2m 2pd ( )

Czesto  jednostkg czulosci masowej wzglednej przyjmuje sig  jako
(Hz/MHz)/(ng/cm?) co oznacza zmiany czestotliwosci w (Hz) w stosunku do
czestotliwosci poczatkowej w (MHz) wywolanej przyrostem masy w (ng) na jedno-
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Czulosci masowe dla rdimych rodzajow fal Tabela 1
Przykiadowe
. . warlosci Czestotliwose .
R?;j;aj oz stifllil\jrolzci af Czutoé¢ masowa S, czutosci S, poczatkowa I\/S;eur(lja{
e ‘ [(17/MHz)/ /1[MHz]
(ng/cm?)]
TSM Af = ~Cpf* Am s 2 1 0,014 6 kwarc
m p - pd
SAW Af = ~C [P dm k, k, 0,20 158 kwarc
R Ry
pl pVy
STW Af = —C, f*Am s k, k, 0,18 250 kwarc
m p) 0 V2
FPW fdam 1 1 0,38 5,5 tlenek
Af: T Sm= — == cynku
2m 2m 2pd b
APM fam dl 1 dl 0 0,019 101 kwarc
e S = o e P’ =
4af 2pq O =y dlan dlan=1
n=20
S, ! dl 0
fam m=— " dlan>
Af = ——dla pd
pd
n>0

gdzie: Am - zmiana masy na jednostk¢ powierzchni; m -- masa jednostki powierzchni membrany; C,, Cg,
C, — slale zalezne od wiaSciwosci piezoelekirycznych maleriaty; k,, k, —- wspolczynniki zalezne od
wiladciwosci piezoelektrycznych maleriatu; d - grubosc plytki; p - gesto$¢ materiatu; Vi, ¥, — predkosé
fali Rayleigha oraz fali poprzecznej w plaszczyznie piyty; A - dlugo$c fali; # —— mod fali.

stke powierzchni w (cm?). W Tabeli 1 zamieszczono wyrazenia okre$lajace zmiany
czgstotliwodci, czuloéci masowej uwzgledniajace podtawowe parametry oraz warto-
Sci czulodci zmierzone dos$wiadczalnie dla czujnikéw z roéZznymi rodzajami fal
(przyklady podane dla czgstotliwosci f;, oraz danego materialu plytki) [5, 7, 8, 9, 14].
Poréwnujac wyrazenia okre$lajace czulos¢ masowa S, dla réznych fal widaé
podobienstwo dla fal typu objetoéciowego (TSM) i fal typu plytowego (FPW,
APM), nie wystepuje tutaj bezposrednia zalezno$¢ czestotliwoéei tak jak w przypad-
ku fal typu powierzchniowego (SAW, STW). W przypadku fal TSM oraz fal FPW
i APM czulos¢ zwigksza si¢ gdy maleje grubo$¢ plytki czujnika (zalezno§é odwrotnie
proporcjonalna). Dla fal TSM a takze fal APM (dla n > 0) zmniejszenie grubosci
plytki powoduje wzrost czestotliwosci generowanej fali. Dla fal typu powierzch-
niowego SAW, STW czulo$¢ masowa roénie ze wzrostem czestotliwosci fali. Poza
tym czulo$¢ masowa S, jest zalezna od gestosci materiatu (odwrotnie proporcjonal-
na), wlasnosci piezoelektrycznych materiatu (SAW, STW), predkoéci rozchodzenia
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fali (SAW, STW) oraz modu fali (APM). Poréwnujac wartoéci liczbowe dla
podanych przykladéw (Tabela 1) widaé, ze czulo$¢ masowa dla fal FPW jest
najwigksza, jest to spowodowane konstrukcja bardzo cienkich plytek (membran)
rzedu kilku- kilkudziesigciu um. Czujniki z falami FPW posiadaja stosunkowo duza
czulo$¢ pod warunkiem, ze grubo$¢ plytki bedzie dostatecznie mala w stosunku do
dlugosci fali. Czulosci masowe S, dla fal powierzchniowych SAW i STW w poda-
nych przykladach maja podobne wartosci i sa znacznie wigksze niz dla fal typu
objetosciowego TSM i plytowego APM.

Rozwazajac zakres czestotliwodci generowanych fal mozna zauwazyé, ze fale
TSM i fale FPW maja podobne zakresy czgstotliwosci (kilka-kilkadziesiat MHz)
natomiast czestotliwosci fal typu powierzchniowego SAW, STW oraz fal APM sa
znacznie wigksze (kilkadziesigt-kilkaset MHz). Poréwnujac czuloci masowe roz-
nych czujnikow wazne jest dla jakiej czestotliwosci poczatkowej zostaly wyznaczone
np. bezwzgledna warto$¢ czuloéci dla czujnika z falami FPW dla czestotliwosci
5 MHz moze odpowiada¢ czulosci czujnika z falami SAW o czestotliwosci 50 MHz.
Detekcja masy jest zalezna od szumow wlasnych czujnika (niestabilnoéci) oraz dryfu
wiazacego si¢ z naprezeniami powierzchniowymi a takze z sztywnoécia i gruboscia
filmu zmieniajacego swoja mase (absorber). W przypadku filméw pracujacych
w $rodowisku ciektym o duzej lepkosci, lub dobrej przewodnosci elektrycznej, na
powierzchni czujnika wystepuja efekty powodujace dodatkowo zmiang czestotliwo-
Sci (niz wynikaloby to ze zmiany masy). W Tabeli 2 poréwnano czuloéci masowe

Czutosci masowe obliczone i pomierzone Tabela 2
., Obliczone wartosci Pomierzone
Czestotliwose czulosei S wartosci czutosci
Rodzaj fali Malterial phytki poczatkowa f, i
ity | eMED) | s, [HzMb)
(ng/em?)] (ng/cm?)]
TSM kwarc 6 0,014 0,014
(cigcie AT)
SAW kwarc 112 0,15 0,10
(cigcie ST)
FPW tlenek cynku 4,5 0,45 0,44
na podiozu
krzemowym

obliczone ze wzordw (14, 18, 20) z wartoéciami czuloéci pomierzonych doswiadczal-
nie [6, 7, 8, 12, 13]. W przypadku fal powierzchniowych SAW wystepuje duza
rozbiezno$¢ pomigdzy obliczonymi warto$ciami a pomierzonymi. Wynika to w duzej
mierze z trudnoSci wyznaczenia parametru k,, w obliczeniach przyjgto wartosc
wspolczynnika Poissona ¢ = 0,35.
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4. ZJAWISKA WYSTEPUJACE
PRZY OBCIAZENIU MASOWYM POWIERZCHNI CZUJNIKA

W poczatkowych zastosowaniach czujnikow z falami ultradZwickowymi ogra-
niczano si¢ do badania fazy gazowej oSrodka, wynikalo to z obawy przed
zbyt duzym tlumieniem fali przez ciecz dzialajaca na powierzchnie czujnika.
W wigkszosci rodzajow fal podanych w Tabeli 1 jest mozliwe ich wykorzystanie
w Srodowisku cieklym. Ograniczenia wystepuja jezeli przemieszczenia fali sa
w plaszczyznie prostopadlej do powierzchni plytki i predko§é propagacji fali
jest wigksza od predkosci fali w cieczy (jak np. w przypadku fal SAW).
Dla tego przypadku nastgpuje wypromieniowanie energii fali do oérodka i w efekcie
zwigkszone tlumienie fali na powierzchni czujnika. Jezeli predko$é propagacii
fali w plytce jest mniejsza od predkosci fali w oérodku to nie ma spoéjnego
kierunku promieniowania fali do oS§rodka i w rezultacie wystepuje mniejsze
thumienie fali.

Kiedy na powierzchni plytki wystgpuja naprezenia Scinajace spowodowane
rozchodzeniem si¢ fali (fale TSM) wowczas obcigzenie powierzchni plytki cienka
warstwa cieczy zmniejsza predkos¢ propagacji fali. W rezultacie wystepowania sit
lepkosci pomigdzy powierzchnia czujnika a ciecza wytworzona zostaje w plynie fala
zanikajaca z odlegloscia od powierzchni czujnika. Warstwa plynu na powierzchni
czujnika z falami TSM powoduje zmniejszenie czgstotliwosci rezonansowej oraz
zwigkszenie tlumienia. W tym przypadku tlumigce dzialanie sit lepkosci jest mniejsze
od tlumienia wywolanego promieniowaniem fali Sciskajaco-rozciagajacej w cieczy.
Zmiana czestotliwodei rezonansowe] jest zalezna od pierwiastka kwadratowego
z gestoscl i lepkosci cieczy. Pomiar masy obciazajacej powierzchnig czujnika wymaga
ustalenia warunk6w pomiaru przede wszystkim temperatury i wspotczynnika lepko-
§ci, dlatego istotna jest znajomo$¢ wlasciwosci fizycznych tych warstw takich jak
modut sztywnosci i jego zmiany w funkcji temperatury i czestotliwosci [11].

W czujnikach do pomiaru lepkosci cieczy istnigje wplyw czestotliwoéci fali
ultradzwickowej. Dla niskich czgstotliwosci ciecz zachwuje si¢ jak czysty lepki plyn
(wg Newtona), przy wyzszych czestotliwosciach dla ktorych okres fali jest zblizony
do czasu relaksacji cieczy wowczas zachowanie cieczy odbiega od idealnego 1 jest
podobne do lepkosprzgzystego plynu. W tym przypadku ciecz moze by¢ modelowa-
na jako ptyn (wg Maxwella) z pojedynczym czasem relaksacji proporcjonalnym do
lepkosci. Ograniczenie pomiaru gornych wartosci lepkosci jest zalezne od czasu
relaksacji cieczy i okresu fali. Dlatego czujniki z fala FPW o czestotliwosciach rzedu
5—10 MHz pozwalaja mierzy¢ wyzsze lepkoéci niz czujniki z fala APM o czgstot-
liwosciach rzedu 150—200 MHz. Wyjasnienie procesow zachodzacych w cienkiej
przySciennej warstwie plynu z powierzchnia czujnika jest bardzo istotne. Chropowa-
to$¢ powierzchni czujnika jest przyczyna dodatkowych zmian odpowiedzi czujnika
niz wynikatoby to ze zmian lepkosci i gestosci cieczy. Wystepujace dodatkowe
przesunigcie czgstotliwoSci moina tlumaczyé dostawaniem sie cieczy w szczeliny
nieréwnoéci powierzchni, wzrasta rowniez thumienie fali.
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Dla najbardziej rozpowszechnionych kwarcowych czujnikow TSM chropowa-
to$¢ powierzchni krysztalow kwarcu jest bardzo rozna. Prowadzone badania [10, 16]
dla polerowanych krysztaléw kwarcu i sprawdzanych profilometrem wykazaly, ze
powierzchnia moze by¢ traktowana jako hydrodynamicznie gladka. Nastgpnym
zjawiskiem wystepujacym w warstwie przy$ciennej jest zjawisko poslizgu. W wigk-
szoéci przyjmowanych modeli dla czujnikéw pracujacych w cieczach warunki
brzegowe nie uwzgledniaja poélizgu tzn. ze molekuly cieczy sasiadujace z powierzch-
nig czujnika poruszaja si¢ rownomiernie i synchronicznie z powierzchnig. Zasad-
niczo w przypadku warstwy zwilzajacej (migdzyfazowej) powierzchni¢ czujnika nie
powinien wystepowaé polizg, badania czujnikéw APM [13] w pomiarach lepkosci
cieczy wykazaly znaczne roznice po dodaniu niewielkich ilosci srodka chemicznego
powierzchniowo czynnego. W czujnikach z falami FPW zjawisko poslizgu jest
minimalne poniewaz kierunek ruchu czastek jest prostopadly do powierzchni
i sprzezenie powierzchni z ciecza jest wigksze. Badania powierzchni hydrofilowych
i hydrofobowych szczegélnie gdy ciecza jest woda wykazaly wicksze zmiany
czestotliwosei dla powierzchni hydrofilowych. Woda catkowicie penetruje szczeliny
w powierzchniach hydrofilowych i rezultatem jest wypelnienie szczelin clecza,
w powierzchniach hydrofobowych o duzych katach zetknigcia penetracja wody jest
znacznie mniejsza.

Dla powierzchni hydrodynamicznie gladkich [13] wyznaczono model dobrze
opisujacy zmiany czestotliwosci i uwzgledniajacy tylko gestoSci i lepkosci objetos-
ciowe. Natomiast dla powierzchni szorstkich (chropowatych) hydrofilowych lub
hydrofobowych modele sa znacznie bardziej rozbudowane.

5. ZASTOSOWANIA CZUJNIKOW JAKO DETEKTOROW MASY

Czujniki z falami ultradzwigkowymi, w ktoérych uzyto selektywnych chemicznie
warstw znajduja zastosowanie w pomiarach chemicznych. Polimerowe warstwy
o whasciwosciach absorbcyjnych pozwalajacych na szybkie i odwracalne wiazanie
wybranych zwiazkéw chemicznych moga by¢ stosowane w czujnikach do pomiaru
stezen. Efekty zmiany masy warstwy absorpcyjnej nie s3 jedynymi zmianami,
ktore beda wystepowaly. Interpretacja odpowiedzi dla czujnikow chemicznych
w cieczach wymaga przedyskutowania wszystkich czynnikow wlaczajac obciazenie
masowe powierzchni, zmiany gestosci i lepkosci cieczy, zmiany w przewodnictwie
jonowym i zmiany chropowatosci powierzchni. W dodatku zmiany wlasnosci
lepkosprezystych filmu na powierzchni maja wplyw na odpowiedZz czujnika.
Jezeli nie wszystkie chemiczne i fizyczne procesy wystgpujace na powierzchni
czujnika sa dobrze znane lub jezeli dane pomiarowe nie sa wystarczajace
nie mozna w sposéb bezpoSredni zakladal, Zze odpowiedzi czujnika wynikaja
z efektu obciazenia masowego powierzchni. Biosensory do detekcji glukozy
[15] dawaly znacznie wicksze odpowiedzi niz wynikalo to z efektu obcigzenia
masowego, okazalo sie ze spowodowane bylo to zmiana wlasnosci lepkosprezystych
filmu na powierzchni.
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Interesujace dla obszaru zastosowan czujnikéw z falami ultradzwiekowymi
w cieczach sa dwie grupy:
— pierwsza dotyczy badan elektrochemicznych gdzie czulo$¢ masowa powierzch-
niowa moze by¢ uzupelniona informacjami o procesach elektrochemicznych np.
takich jak procesy redox na powierzchniach [6],
— druga dotyczy biosensoréw, dla czujnikéw o powierzchniach pokrytych sub-
monolitycznymi filmami do indykowania np. antygendw poprzez wigzanie ich
z warstwa filmu [7, 14].

6. PODSUMOWANIE

Pomiar masy jednostkowej moze by realizowany za pomoca czujnikow ze
wszystkimi rodzajami fal w o§rodkach takich jak proznia, gaz lub ciecz. W ogélnym
przypadku nie wystepuje zwykle jeden mechanizm przetwarzania (Tabela 3) lecz
dwa lub wigcej. Wlasciwodci lepkosprezyste sa wazne w pomiarach: dotyczacych
przemian statycznych i dynamicznych w cienkich filmach polimerowych; w ktorych
wystgpuje efekt rezonansu filmu; przy detekcji par gazdow w polimerach pokry-
wajacych powierzchni¢ czujnikéw z fala SAW oraz pomiarach fazy cieklej gdy
polimery sa na powierzchni. Akustyczno-elektryczne efekty sa wazne dla czujnikow
przy pomiarach gazow jezeli warstwa filmu wykazuje stabe przewodnictwo elek-
tronowe oraz jezeli gaz wykazuje przewodnictwo o charakterze dipolowym (ap.

Typowe zastosowania dla [al ultradzwigkowych Tabela 3
Mechanizm przetwarzania
Rodzaj Masa Lepkosprezystosc Zjawiska elektro- (;’:SIL(OS'C(:I
fal prOSprezysios akustyczne Pros
cieczy
TSM | czujniki chemiczne przemiany polimerowe; nie ma zastosowar pomiary
gazow i cieczy; elektrochemiczne ze wzgledu na gestosei i
deteklory czastek pomiary elektryczng izolacje lepkosci
pomiary grubosci piezoelektryka
filmu
SAW | detektory czastek; przemiany polimerowe; przewodnoséé nie ma
czujniki chemiczne wykrywanie par elektronowa (czujniki | zastosowan
£gazow (gazow) gazow); wolne dipole
(pomiar wilgotnosci)
FPW | czujniki chemiczne przemiany polimerowe; nie ma zastosowan pomiary
gazow i cieczy wykrywanie par ze wzgledu na lepkosci i
(gazoéw) separacje clektrycz- gestosel
na piezoelektryka
APM | czujniki chemiczne lepkos¢ dla wysokich | jonowa przewodno$¢ | pomiary
cieczy czestotliwosced, (pomiary w cieczach) | lepkosci
polimerowe
utwardzanie
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para wodna); dla czujnikéw przy pomiarach cieczy jezeli osrodek wykazuje przewo-
dnictwo jonowe.

Molekularna i makromolekularna czasowa relaksacja filmu oraz zaleznoéé od
okresu fali ultradzwiekowej sg wazne w pomiarach, w ktérych wystepuja dynamicz-
ne przemiany w filmach polimerowych a takze w pomiarach lepkosci cieczy dla
wyzszych czestotliwosci. Zjawisko dotyczace detekcji masy nie wystepuje zatem jako
jedyne i zawsze dominujace w pomiarach. Dobér odpowiednich materialow na
warstwe filmu oraz zastosowanie odpowiedniego rodzaju fali i parametrow czujnika
pozwala na zwigkszenie efektu detekcji masy. Dalsze rozpoznawanie mechanizmow
wystepujacych w czujnikach z falami ultradzwickowymi moze rozszerzy¢ zakres
zastosowan oraz poprawi¢ ich parametry np. czutoéé. Badania prowadzone w ostat-
nich latach klada nacisk na wyjasnienie zjawisk molekularnych w cienkich filmach,
modelowanie tych warstw, rozwdj interfejsow oraz technologii wytwarzania tablic
czujnik6w i kompletnych analitycznych systemow a takze na zmniejszenie wymiarow
czujnik6w 1 zapotrzebowania na energie, poprawienie selektywnosci i czulosci.
Zastosowanie czujnikéw z falami ultradzwickowymi bedzie roslo wlaczajac w to
biosystemy pomiarowe, systemy bezpieczenstwa (detekcja materialdw wybucho-
wych, skladnikow chemicznych, biologicznych), systemy pomiaréw koncentracii
specjalnych gazdw i czastek w atmosferze. Prowadzone sg badania nad modelowa-
niem i technologia wytwarzania czujnikéw z fala ultradzwickowa FPW [16, 17] m.in.
w zastosowaniach do detektorow masy w ramach grantu 8T10C03410.

W jednym z nastepnych numerow Kwartalnika zostanie opublikowany artykut,
w ktérym bedzie kontynuowana tematyka dotyczaca fal ultradzwigkowych w minia-
turowych sensorach. W szczegdlnosci przedstawiony bedzie model czujnika z fala
ultradzwigkowa typu Lamba (FPW), oraz zagadnienia pomiarowe wystepujace
w projektowaniu i badaniu czujnikow.
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J. GOLEBIOWSK I

THE ANALYSIS OF THE ULTRASONIC WAVE MICROSENSORS
PROPERTIES AS MASS DETECTORS

Summary

The ultrasonic wave microsensors have versatile applications in a variety measurements. The most
applications of these sensors result as a mass effect of the surlace loading. The methods of the
measurement of the sensors with the ultrasonic wave parameters are presented. The oscillator system with
the sensor working in the close loop was taken into considerations. The mass sensitivity for that kind of
sensor was determined. The equations expressing the mass sensitivities for different kinds of ultrasonic
waves were given as well as the example values for the determined frequencies. The properties of the kinds
of ultrasonic waves were discussed taking their use al the measurements based on the mass effect into
account. The other mechanisms influence on surface of the sensors working in gas and liquid phases was
also given.

Key words: ultrasonic waves, ultrasonic wave sensors, mass delector, mass sensilivity.
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Zastosowanie konwersji modulacji czestotliwosci na modu-
lacje amplitudy w s$wiatlowodowych systemach transmisji
o duzych przeplywnosciach
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W pierwszej czeSci artykulu przedstawiono analize zjawiska konwersji modulacji
czgstotliwoéci na modulacje amplitudy w standardowym §wiatlowodzie jednomodowym,
ktéra powodowana jest przez dyspersj¢ chromatyczng widkna optycznego. Cze$é druga
opisuje wlasciwodci systemu transmisji danych o przeptywnodci 5 Gbil/s wykorzystujacy
zjawisko konwersji.

Slowa kluczowe: telekomunikacja $wiatlowodowa, konwersja modulacji czgstotliwosci na
modulacje amplitudy, dyspersja $wiatlowodu.

1. WPROWADZENIE

Wspolczesne systemy $wiattowodowe powszechnie wykorzystuja jako medium
transmisyjne $wiatlowody standardowe o wartosci wspolczynnika dyspersji chroma-
tycznej rzedu 17 ps/nm - km dla dtugosci fali réwnej 1550 nm. Taka warto$é¢ dysper-
sji chromatycznej powoduje, ze przy stosowaniu zewnetrznej modulacji natezenia
Swiatla emitowanego przez laser maksymalna odlegloéé, na ktora mozna przestaé
dane w kodzie NRZ z przeptywnosciag 10 Gbit/s albo w kodzie bifazowym typu
Manchester z przepltywnoscia 5 Gbit/s, bez pogorszenia parametrow systemu, wyno-
si tylko 36,7 km.

Przy bezposredniej modulacji lasera, ze wzgledu na wystepowanie zjawiska
migotania (ang. chirp), zakres odlegloéci jest znacznie mniejszy i wynosi 3,6 km [6].
Zwigkszenie zasiggu transmisji wymaga zastosowania specjalnych rozwigzaf tech-
nicznych; do najpopularniejszych sposrod nich nalezy zaliczyé: technike ,,prechirpin-
gu”, konwersje modulacji czestotliwosci §wiatta na modulacje amplitudy z wykorzy-
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staniem metod interferometrycznych oraz fotoniczne techniki kompensacji dyspersii.
Rozwiazania te zwigkszaja zakres transmisji do okolo 100 km [5]. W 1993 roku
po raz pierwszy zaprezentowano transmisje $wiattowodowa oparta na konwersji
modulacji czgstotliwosci §wiatla na modulacje amplitudy wywolana dyspersja chro-
matyczng wldkna optycznego. Metoda ta pozwala na przesylanie informacji w ko-
dzie NRZ z przeptywnoscia rzegdu 10 Gbit/s na odleglo§¢ 160 km [5, 8, 9]. Pod-
stawowa wada tego rozwigzania jest konieczno$¢ doboru wielko$ci zmiany cze-
stotliwosci do dlugosci toru $wiattowodowego oraz otrzymywanie na koricu $wia-
tlowodu wielopoziomowego sygnalu optycznego, wymagajacego dodatkowej
obrobki w celu uzyskania dwupoziomowego sygnalu elektrycznego. Realizowane
jest to powszechnie przez zlozony uklad decyzyjny potaczony z filterem o pasmie
dopasowanym do dlugodci traktu optoelekomunikacyjnego [8]. Podstawowym celem
ponizszej pracy jest, obok analizy samego zjawiska konwersji modulacji czes-
totliwosci na modulacje amplitudy, przedstawienie takiego sposobu zmiany cze-
stotliwosci $wiatlta emitowanego przez lasera, ktory pozwoli uzyskaé na wyjsciu
swiatlowodu, dlugo$ci powyzej 100 km, dwupoziomowy sygnat optyczny, co w kon-
sekwencji pozwoli na uproszczenie czeSci odbiorczej systemu.

2. PRZYBLIZONA ANALIZA KONWERSJI MODULACIJI
CZESTOTLIWOSCI NA MODULACIJE AMPLITUDY W SWIATLOWODZIE

STANDARDOWYM
Przebieg z modulacja czgstotliwo$ci ma postac:
Pem (£) = Ayeexp{j(wgt + @ (1)}, 2.1
gdzie:
A, — amplituda,
w, — pulsacja noénej,
¢ - faza.

Jezeli sygnal optyczny jest generowany przez laser sterowany pradem stalym
o wartosci I, to modulacje czgstotliwoéci mozna uzyskaé przez dodanie do pradu
stalego malego, zmiennego w czasie pradu modulujacego I_. Calkowita wartosé
pradu sterujacego laser wynosi wowczas:

I=I,+1. (2.2)

W przypadku idealnym zmiany czestotliwoéci powinny byé proporcjonalne do
zmian pradu modulujacego:

Ju(8) = KT, (). (2.3)

Zmiang fazy okreSlamy zaleznoS$cia:

o =K g I, ()= H,(t)dt, (2.4)
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przy czym:
stala K w (2.3) i (2.4) okreslona jest w nastepujacy sposob:
- /:1 mux (t)
K="=m0 2.5
lm,mux (t) ( )
fy — dewiacja czgstotliwosci,

famax — maksymalna dewiacja czgstotliwose,
Iy max — warto$¢ pradu modulujacego przy f; = fi max»
H, — znormalizowana odpowiedz czgstotliwo$ciowa lasera.
Znormalizowana odpowiedz czgstotliwo$ciowa lasera ma nastepujaca postaé [4]:

Q,w? cHjR) — 0, w?
H, (jw)=|- %2 /. z) Qo (2.6)
2,2, ~0,w (Qd—i-JQ)(m — Q7 +/00,)
przy czym:
1
Q=+ =yrp0l)t,0} 2.7
T
Q = y1,0} (2.8)
Q=0,+ 2, (2.9)
= ° (2.10)
X - A Tp’ .
gdzie:
T, — czas Zycia fotonu we wnece rezonansowej lasera;
T — czas zycia elektronu;
J, — czgstotliwosé rezonansowa;
Q,— parametr strojenia (funing parameter);
x — dekrement ttumienia (damping parameter);
¢ — wspolezynnik kompresji wzmocnienia (gain compression coefficient).

Uwzgledniajac zaleznos¢ (2.6) i korzystajac z tego, Ze operacji calkowania
w dziedzinie czasu odpowiada pomnozenie widma przez operator —— oraz wiedzac,
jw

ze widmo splotu dwéch przebiegdéw jest iloczynem widm skladowych splotu mozna
wzor (2.4) przedstawi¢ w nastepujacej postaci:

@) K- H,(jo
/)2 < (£, (D)~ (J )> (2.11)
Y

gdzie:

3 — transformata Fouriera;

o~

37! — odwrotna transformata Fouriera.




64 K. Perlicki Kwart. Elektr. i Telekom.

Otrzymana ze wzoru (2.11) zmiang fazy w czasie ¢ (f) podstawia si¢ do wzoru (2.1),
w wyniku czego otrzymujemy przebieg fali $wietlnej zmodulowanej czestotliwos-
ciowo na wyjsciu lasera.

Konwersja modulacji czgstotliwosciowej fali wietlnej na modulacje amplitudy
nastepuje w wyniku zachodzenia zjawiska dyspersji chromatycznej swiatlowodu.
W zakresie tzw. dyspersji anormalnej, tj. w zakresie dlugoéci fal przy ktorych f, <0,
skladowe przesylanego sygnalu o wigkszych czgstotliwosciach (mniejszych dlugo-
éciach fali) poruszajasie szybciej niz sktadowe o mniejszych czestotliwosciach (wigk-
szych dlugosciach fali). W wyniku dyspersji chromatycznej skladowe sygnalu o roz-
nych czestotliwo$ciach rozchodza sig z réznymi predkosciami grupowymi w wyniku
czego przebywaja dany odcinek $wiattowodu w réznych czasach. Powoduje to
nakladanie si¢ lub wygaszanie przesylanych impulsow na wyjéciu $wiattowodu. Za
opis propagacji fali $wiatla w $wiattowodzie odpowiedzialny jest sktadnik
exp(—Jj B L), gdzie:

L — diugosc swiattowodu,
p -— stala fazowa.
Rozwijajac B wokot pulsacji noénej w, otrzymujemy:

1
B=Bo+ 0uby + 5005+ (2.12)

gdzie w, = w — W,

W szeregu tym czlony trzeciego i wyzszych rzedéw zostaly pominigte.
Skladowa f, zwiazana jest z faza fali nosnej. Pochodne stalej fazowej f5, i B,
wzgledem pulsacji odnosza si¢ odpowiednio do jednostkowego czasu przejécia
modu (7) i dyspersji predkosci grupowej. Zakladajac, ze wyktadnik sktadnika
zwiazanego z druga pochodng stalej propagacji jest maly, co otrzymujemy przy
zalozeniu, ze:

w, <€ \/ 2 (2.13)
“NIRIL
mozna go przyblizy¢é w nastgpujacy sposob:
L L
exp(—j[)’zi coZ) ~ 1 —j/)'zi 3. (2.14)

Dodatkowo zakladajac, ze ograniczamy sie do analizy wplywu zjawiska dyspersji
predkosci grupowej, zaniedbujac skladowe, ktore odnosza si¢ do opoznienia fazowe-
go fali noénej i opdZnienia czasowego sygnalu modulujacego, otrzymujemy nie
uwzgledniajac strat w §wiatlowodzie nastgpujaca posta¢ przebiegu z modulacja
czestotliwosci na koncu $wiattowodu dhugosci L:

Pem (Joo, L) = J(dexp{jo (l‘)})'<1 ~jﬁz§wi>- (2.15)
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Przechodzac do dziedziny czasu otrzymujemy:

Pem (1, L) = [dexp{jo ()}] *':3" (1 -—J‘/fz%wfz)]- (2.16)

Korzystamy z nastgpujacych wlasciwosci transformaty delty Diraca [15]:
RENOERI0) (2.17)
I ] = 6"(1). (2.18)

Na podstawie (2.17) i (2.18) odwrotna transformata Fouriera skladnika zwiaza-
nego z druga pochodna stalej propagacji jest roOwna:

S”O—jmgwa=5@+jP¥UL (2.19)

gdzie:
d — delta Diraca;

_Ldt 2 Lde

S 2dizne” " 2dw (2.20)
przy czym:
dz
—— = f 21
=b @21)
dz
,,,,, =D )
a (2.22)
D — wspolczynnik dyspersii,
¢ — predkos¢ swiatla,
A — dhlugosc fali swietlne;j.

Po podstawieniu (2.19) do (2.16) przebieg z modulacja czestotliwoéci ma na-
stepujaca postac:

Yem (8, L) =[Aexp{jo (0} ]1*[{6 () +jP3* ()}] (2.23)
Operacja splotu danej funkcji f(f) z delta Diraca & (¢) jest rowna [8]:
J@O=6() = /1(1). (2.24)

Operacja splotu danej fukcji z wielkoscia 6"(f) jest rOwnowaina n-krotnemu
rozniczkowaniu funkcji f(z) [15]:

S0 = (=1 7L, 225
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Korzystajac z (2.24) i (2.25) i wykonujac operacje splotu otrzymujemy:

62
Pem (1, L) = A,, <1 +JjP aﬁ) exp{jo (1)} (2.26)
Przebieg mocy optycznej (P,,) na koncu $wiattowodu dhugoéci L jest rowny:
Py (t, L) =|Pem(t, D)’ (2.27)
czyli:
02 2
Pwy (ts L) = ch <1 +ijt2> eXp{j(P (t)} (228)
w wyniku przeksztalcen otrzymujemy [7]:
2% (1)
P, (t L)= ch<1 —~ 2P-‘Tt2~v—- . (2.29)

Wiedzac, ze faza jest calka pulsacji po czasie rownanie (2.29) mozna przedstawi¢
w nastgpujacej postacia:

P, (t, L) =P, <1 —2p N ) (2.30)

Zalezno$¢ (2.30) wskazuje, ze ksztalt otrzymanych w wyniku zjawiska konwersji
modulacji czgstotliwoéci na modulacj¢ amplitudy impulséw jest pochodna czestot-
liwosci po czasie. Poziom mocy na wyjéciu §wiattowodu zalezy od czasu trwania
impulsu, maksymalnej dewiacji czestotliwoéci, dlugoéci $wiattowodu i wartosci
wspblczynnika dyspersji oraz mocy na wejiciu $wiattowodu. Jezeli zmiany pulsacji
w czasie maja charakter przebiegu w postaci:

W (f) = — hmax (2.31)

T
gdzie T jest czasem trwania przebiegu, a w, ., maksymalna dewiacja czestotliwosci,
to uzyskana w wyniku konwersji zmiana mocy w funkcji czasu na koficu $wiatlo-
wodu, ma posta¢ zblizona do przebiegu prostokatnego o warto§ci mocy proporc-

Oy mas , Y :
]i"“—‘ Wowcezas zalezno$é (2.30) ma postac:

jonalnej do

Pt L)= PWL.<1 - 2Pv-‘f’f”?"‘%>. (2.32)

Przy zalozeniu, Ze rozpatrujemy zjawisko konwersji dla §wiattowodu standar-
dowego o wspolczynniku dyspersji D = 17 ps/nm - km i dlugosci traktu $wiattowo-
dowego (L) z zakresu 100 km—200 km, to ze wzgledu na zalozenie (2.13) wzér
(2.30) pod wzgledem iloSciowym jest stuszny dla dewiacji  pulsacji
Jumax <27 7,3 GHz (przy L = 100 km) i wy e < 27+ 3,65 GHz (przy L = 200 km).
Wyniki uzyskane z zaleznoéci (2.30) porownano z wynikami otrzymanymi z symula-
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cji numerycznej zjawiska konwersji modulacji czgstotliwoéci na modulacje amplitudy
w $wiatlowodzie standardowym. Symulacja numeryczna zostala przeprowadzona
przez rozwigzanie nieliniowego roéwnania Schrédingera Metoda Dwukrokowa
(Split-Step Fourier Method) [12]. Analiza pordbwnawcza uzyskanych wynikéw wska-
zuje, ze zgodno$¢ miedzy obydwoma rozwiazaniami wzrasta wraz ze zmniejszeniem
maksymalnej wartosci dewiacji pulsacji. Otrzymanie zbiezno$ci wynikéw na pozio-
. . 2nTc )

mie 20% uzyskujemy dla maksymalnej dewiacji pulsacji @y m., < 0,05 D1 gdzie
T — czas trwania zmiany pulsacji, ¢ — predko$¢ swiatla, 1 — dhugosé fali $wiatla,
L — dlugos$¢ swiattowodu, D — wspolczynnik dyspersii.

Na rys. 2.1 przedstawiono przebieg mocy impulsu optycznego otrzymanego
z symulacji numerycznej dla zmiany czgstotliwosci okre$lonej zaleznoscia (2.31) przy

2nTec . . ps

W, max = O’OSZBP; zalozono, ze L =140km, A=1550 nm, D = I7B;n~;—k~n-l—
i T =100 ps.

P (id.]
1.030
1.025 + -
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0.995 e
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0.980 |
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0.970

0 25 50 75 100 125 150 175 200
czas [ps]

2n T
Rys. 2.1. Ksztalt impulsu o czasie irwania 7 = 100 PS DIrzy oy, = 0,05 ZD/ICZ otrzymanego przez
rozwigzanie zaleznosci (3.32) — 1 i droga symulacii numerycznej — 2; P moc optyczna, j.d.
— jednostki dowolne

Pomimo, ze wzér (2.32) mozna stosowaé jedynie w zakresie malych wartoéci
Wy mas, t0 0ddaje on ogolny, jakosciowy charakter zjawiska konwersii modulacji
czgstotliwoséci na modulacje amlitudy. Dla kazdego z przypadku konwersji modula-
cji czgstotliwosei na modulacje amplitudy ksztalt otrzymanych impulsow jest zblizo-
ny do pochodnej pulsacji po czasie; jest to szczegodlnie wyrazne w zakresie malych
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P{.d]
1.010

1.005

1.000 ¢

0.995 -

0.990 + + t t + + t - +
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czas [ps]

Rys. 2.2. Ksztalt impulsu o czasie trwania 7 = 100 ps przy o, ns = 001 ————————— ; P — moc oplyczna,

jd. —~»—}jednostk1 dowolne

27
dewiacji pulsacji. Na rys. 2.2 pokazano ksztalt impulsu dla w, ., = 0,01- LDlz przy

zmianie pulsacji okreslonej wzorem (2.31). Przyjeto takie same wartosci dla L, A,
D i T jak dla przykladu z rys. 2.1.
W kazdym przypadku poziom mocy otrzymanego impulsu optycznego na
wyjéciu $wiattowodu jest zalezny od:
— relacji miedzy czasem trwania impulsu a maksymalna dewiacja pulsacji;
— dlugosci §wiattowodu;
— wartosci wspolczynnika dyspersii;
— mocy na wejsciu §wiattowodu.

3. OPIS ZJAWISKA KONWERSJI MODULACIJ CZESTOTLIWOSCI
NA MODULACIE AMPLITUDY Z DWUPOZIOMOWYM SYGNALEM
WYJSCIOWYM

Wyniki otrzymane z zaleznosci (2.30) nie oddaja dokladnego ksztaltu m-
pulséw optycznych uzyskanych w wyniku konwersji modulacji czestotliwosci
na modulacje amplitudy. Wyniki otrzymane z tej zalezno$ci sa zgodne z wynikami
numerycznymi tylko w zakresie bardzo malych wartosci dewiacji pulsacji. Ponizsza
analiza ma doprowadzi¢ do takiego opisu omawianego zjawiska, ktory pozwolilby
na uzyskanie wynikéw zgodnych z wynikami otrzymanymi droga numeryczng
w szerokim zakresie zmian maksymalnej dewiacji pulsacji.
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Dla ponizszego opisu zjawiska konwersji przyjmujemy, ze fala zmodulowana
czestotliwosciowo ma postac:

¥ (1) = Aw.Re(exp{jo (O}), (3.1
gdzie:
A,. — amplituda,
¢ — faza.

Dla przypadku przedstawionego na rys. 3.1 zmiang fazy w czasic mozna opisac
w nastgpujacej formie:

¢ (0= jwd(l) dr, (3.2)
w, () = — “’dr}" (3.3)

ze wzoru (3.2) 1 (3.3) otrzymujemy:

2
wd, max t

o) =— 75 (3.4

Przyjeto, ze przebieg mocy, przy pominigciu strat, na koncu $wiatlowodu dhtugosci
L wynosi:
2

P, (t, L)= , 3.5

ch<1 + 'gfsvp_A(z, L))

. . max T . .
dzie: m, — wskaznik modulacji rowny Jaman T przy czym f,. ... jest odlegloscia
g A 2

miedzy najwicksza, a najmniejsza czestotliwo$cia, a T jest czasem trwania bitu.
Ye_a — czynnik zwiazany z konwersja modulacji czestotliwoéci na modulacje
amplitudy. Korzystajac z transformaty Fouriera i odwrotnej transformaty Fouriera
czynnik zwiazany z konwersja mozna przedstawi¢ w nastepujacej postaci:
T
I 2

Ve ult, L) = Ji%exp(—jﬁL)exp(jmt} Jdrcos{(p(r)} exp(—jwt). (3.6)
T

— 0

Yy
We wzorze (3.6) calka po dt jest transformata Fouriera przebiegu wejSciowego,
a calka po dw jest odwrotng transformata Fouriera.
Zaleino$¢ (3.6) dalej przeksztalcamy do nastepujacej postaci:

T
]

!
d
Pe_alt, L) = jdf 2*(: cos{@ (D)} exp(—jpL)exp(jo(t — 7).  (3.7)

T )
-2
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Rozwijajac stala fazy  wokoét pulsacji nonej w otrzymujemy:
1
B=p+(@—w)p, + é(w — wy)* By + ... (3.8)

Skladowa B, zwiazana jest z faza fali noénej. Pochodne stalej fazowej B, i B,
wzgledem pulscji odnosza si¢ odpowiednio do jednostkowego czasu przejscia modu
i dyspersji predkosci grupowej. W dalszej analizie ograniczamy si¢ do analizy wplywu
zjawiska dyspersji predkosci grupowej, pomijamy S,L i 8, L odnoszace sie odpowied-
nio do opdznienia fazowego fali noénej i opdznienia czasowego sygnatu modulujace-
go. Biorac pod uwage zaleznodci (3.2), (3.7), (3.8) i powyzsze zaloZenia uzyskujemy:

T
2

1 W4 max T2 .., L .
Ye_alt, L)——‘—z—;i dtcos — g )X dwexp| —jw ﬁzi exp (jw (t—1)).(3.9)

~

2 2
- . wd,maxr wd,maxT a)d,ma.. T
Wiedzac, ze cos| — ———-= | =cos| —27"-- | i po rozpisaniu cos{ - --— | na

T 2 T 2 T 2
e<jﬁ’£¥7_{‘i&$ 32) te (_j,i,?m@;s ’;)
nastgpujacy postac: 5 1 rozwigzaniu caltki po dw w zalezno-
sci (3.9) otrzymujemy:
t2
b4 t, L)y=-— [-—- e s
Foa(l, L) = /fL ( 12[32L)X

T
2
{ f dz exp< <wd;if _ [f‘lL>) exp (J’L’ [)’ti) + (3.10)
f

+ Jawesn(i5 (== 1 ) oo 7o)}

Wyniki otrzymane z rozwiazania zaleznoéci (3.10) poréwnano z wynikami
obliczen numerycznych dotyczacych konwersji modulacji czestotliwosci na modula-
cje amplitudy dla zmiany czgstotliwosci pokazanej na rys. 3.1. Do analizy numerycz-
nej zjawiska konwersji w $wiattowodzie standardowym wykorzystano wyniki otrzy-
mane z rozwigzania numerycznego nieliniowego réwnania Schrédingera. Analizie
poddana zostala konwersja przy zmianie pulsacji w, w funkcji czasu ¢ pokazanej na
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050 gmax | -~~~ -~~~ N
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-085a dmax [~ " e ‘ ----------- l!
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1 |
H I
T e B
B — t

Rys. 3.1. Zmiana pulsacji w, w funkcji czasu ¢ (oznaczenia w tekécie)

rys. 3.1, przy przyjeciu czasu trwania zmiany T = 100 ps. Badania zostaly prze-
prowadzone dla maksymalnej dewiacji pulsacji rowne;:

k27t Tc

Wy max = ke

d, max LDlz’

gdzie: k= 0,25; 0,5; 0,75 1 1, T — czas trwania zmiany pulsacji, ¢ — predkoéé

swiatla, 4 — dlugos¢ fali §wiatta, L — dlugos§¢ $wiattowodu, D — wspoélczynnik

dyspersji.

Przyjeto, ze: P, =1[j.d.], T=100 ps, 1 = 1550 nm, L = 140 km i D = 17 —"—— .
nm - km

Ponizej, na rys. 3.2—3.5, przedstawiono ksztalty impulsu uzyskanego w wyniku

rozwigzania zaleznosci (3.10) i numerycznej symulacji efektu konwersii.

Przypadek 1: w, = g

2nTe
LDJ?

2nTc
Pr dek 3: wy gy = 0,5 ——
zypade 0y, s FhYE

2nTc
LDAY

Przypadek 2: w; n. = 0,75

Przypadek 4: W4 max = 0,25~

Analiza konwersji pojedynczego impulsu pozwala na stwierdzenie, ze rozwiaza-
nie rownania (3.10) daje rozwiazanie poréwnywalne z wynikami uzyskanymi droga
humerycznga. Maksymalne réznice migdzy wynikami danymi przez obie metody nie
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P fi.d.]
1.3

1.2+ > WYNik analityczny

wynik numeryczny

0.8 4

0.7 + t t + t + +
] 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
czas [ps}

2nTe

Rys. 3.2. Ksztalt impulsu przy oy ma = ZDEZ’ jd. -— jednostki dowolne

Pd)
1.20

1.15 4

1.10 4
wynik analityczny

A
/

1.05 +
1.00 1
0.95 4
wynik numeryczny g

0.90 -}

0.85 +

0.80 + : t + + : + }
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
czas {ps]

2nTc

Rys. 3.3. Ksztalt impulsu przy @ m. = 0,75 ZDP’ j.d. - jednostki dowolne

. 2n T 2n T .
przekraczaja 10%. Od @y mex = TE do Wy max = 0,75 inDlC"‘ maksymalna wartosc

mocy impulsu uzyskana z zaleznosci (3.10) jest wigksza od rozwiazania numerycz-
nego. Maleje ona, zblizajac si¢ do wyniku uzyskanego npumerycznie, wraz ze
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P [.d.)
1.15

110 +

1.05 wynik analityczny

v

1.00 -

Wynik NUMEryczny ...

095 1
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czas [ps}

2n T
Rys. 34. Kszialt impulsu przy @y .. = 0,5;%—;2; j.d. - jednostki dowolne

P .d]
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1.03 4 wynik analityczny gD
1.02 4
1.01 4
1.00
0.99 4
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Rys. 3.5. Ksztalt impulsu przy @y pe, = 0,25—— —; j.d. — jednostki dowolne

2nTe
LDA?
impulsu uzyskna z (3.10) jest mniejsza od wartosci uzyskanej numerycznie, roznica
migdzy nimi wzrasta wraz ze zmniejszeniem warto$ci W4 max- Na podstawie przep-
rowadzonych badan mozna stwierdzi¢, ze zalezno$¢ (3.10) pozwala na dokladna
analize impulsow optycznych otrzymanych w $wiatlowodzie w wyniku konwersji

zmniejszeniem wartoSci Wy . Od @4y = 0,5 warto$¢ maksymalna mocy
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modulacji czgstotliwosci na modulacj¢ amplitudy, tak co do ich ksztattu jak i co do
ich poziomu mocy.

4. SYSTEM TRANSMISIJI Z WYKORZYSTANIEM KONWERSIJI
MODULACI]I CZESTOTLIWOSCI NA MODULACIJE AMPLITUDY

Ponizej przedstawiono metode transmisji danych o przeplywnoéci 5 Gbit/s
zakodowanych za pomoca kodu bifazowego (Manchester) oparta na konwersji modulacji
czestotliwosci na modulacje amplitudy. Kody bifazowe, mimo swej podstawowej wady
jaka jest ich wigksza szeroko$¢ pasma w porownaniu z innymi kodami, maja takie zalety
jak: samosynchronizacja, brak skladowej stalej czy tez mozliwo$¢ wykrywanie za ich
pomoca bledéw w transmisji [17]. W kodzie bifazowym maksymalna dtugo$é ciggu
stanodw wysokich (jedynki logiczne) i stanow niskich (zera logiczne) wynosi dwa. Ulatwia
to odpowiedni dobor zmian pulsacji, ktore reprezentuja stan wysoki i stan niski; dla
przeptywnosci 5 Gbit/s najkrotszy stan wysoki i niski trwa 100 ps, a najdtuzszy 200 ps.
Transmisja z wykorzystaniem konwersji modulacji czestotliwoéci namodulacje amplitudy
zostala przebadana w systemie opisanym w podrozdziale 4.1. Zastosowanie zjawiska
konwersji modulacji czgstotliwosci na modulacje amplitudy do transmisji danych wymaga
rozwiazania problemu wyboru charakteru zmiany pulsacji w funkcji czasu, dotyczy tego
podrozdzial 4.2 oraz doboru poziomu maksymalnej zmiany pulsacji (podrozdziat 4.3).

4.1. OPIS BADANEGO SYSTEMU

Analiz¢ tranamisji z wykorzystaniem konwersji modulacji czestotliwosci na
modulacjg amplitudy zostaly przeprowadzone dla systemu przedstawionego na rys.
4.1 o nastepujacych parametrach:

1. Nadajnik

— znormalizowana odpowiedz czgstotliwosciowa lasera (H,) wynosi jeden;
— moc wyj$ciowa z lasera —4dBm;
— moc wyjSciowa ze wzmacniacza koncowego (EDFA1) + 13 dBm;

2. Tor optotelekomunikacyjny

— wzmocnienie wzmacniacza EDFA2 réwne 20 dB;
— $wiatlow6d jednomodowy standardowy o wsp6lczynniku dyspersji rownym
D =17 ps/nm - km i ttumiennosci « = 0,2 dB/km.

3. Odbiornik

— wzmocnienie przedwzmacniacza w odbiorniku (EDFA3) réowne 20 dB;
— warto$¢ fotopradu wytworzonego przez fotodiode wynosi:

2
i(0=""1P,(0+1, @.1)
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Swiattowdd
EDFA1 - EDFA2 EDFA3
N {> % > o
-4dBm +13 dBm G=20dB G=20dB

Rys. 4.1. Schemal badanego systemu, N — nadajnik (laser), EDFA1 — wzmacniacz koricowy nadajnika,
EDFAZ2 - wzmacniacz umieszczony na 100 km, EDFA3 — przedwzmacniacza w odbiorniku, O — od-
biornik z filtrem

gdzie: I, — prad ciemny, A — dlugos¢ fali $wiatla, y — sprawno$¢ kwantowa
detektora, ¢ — tadunek elektronu, # — stata Plancka, ¢ — predkosé §wiatla,

— w odbiorniku zastosowano filtr Butterwortha o nastepujacej charakterystyce
amplitudowej [16]:

Hen o) = i 4.2)

o\
)
g
gdzie:

wp — pulsacja, przy ktorej nastgpuje spadek wartosci Heg (jo) 0 3 dB;

w -— pulsacja.
W celu okreslenia zachowania si¢ systemu w funkcji dtugoéci traktu éwiatto-

wodowego (L) przyjeto, ze:

a) dla malych odlegloéci tj. dla L od 0 km do 30 km w systemie wystepuje
przedwzmacniacz EDFAS3 i brak jest wzmacniaczy EDFA1 i EDFA2;

b) dla $rednich odlegtosci tj. dla L od 40 km do 120 km obok przedwzmacniacza
EDFA3 wystepuje wzmacniacz koficowy EDFAL;

c) dla duzych odleglodci tj. dla L > 140 km dodatkowo w celu skompensowania
strat na setnym kilometrze umieszczono wzmacniacz przelotowy EDFA2.

4.2. ZMIANA PULSACJI W FUNKCJI CZASU

Charakter zmiany pulsacji w funkcji czasu zostal uwarunkowany zalozeniem, ze
na koncu traktu $wiattowodowego wymagane jest otrzymanie dwupoziomowego
impulsu optycznego. Analiza przedstawiona w rozdziale 2 i 3, w szczegolnosci wzory
(2.30)—(2.32) wskazuja, ze spelnienie tego zalozenia wymaga takiej zmiany pulsacji
W funkcji czasu jak to przedstawiono na rys. 3.1. Dla zakresu tzw. dyspersji
anormalne, tj. w zakresie dlugosci fal przy ktoérych 8, < 0, skladowe przesylanego
Sygnatu o wigkszych czgstotliwo§ciach (mniejszych dlugosciach fali) poruszaja si¢
szybciej niz skladowe o mniejszych czestotliwo$ciach (wigkszych dlugosciach fali).
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©d max
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A

Rys. 4.2. Zmiany pulsacji odpowiadajace poszczegolnym stanom logicznym

W zwigzku z tym stan niski powinien by¢ reprezentowany przez zmian¢ pulsacji
P . L. Wy mas .
okreslona zaleznoscia w,(f) = -~~‘-137-’;'1-'-‘- t, a stan wysoki przez w,(f) = W  qax — — t,
z odpowiednim przesunigciem w skali czasu (rys. 4.2).

Na rys. 4.3 —4.7 przedstawiono zmiang poziomu mocy optycznej impulséow jaka
uzyskano w wyniku zjawiska konwersji dla sytuacji z rys. 4.2 przy roznych
wartoéciach wy ma.. Przyjeto, ze maksymalna dewiacja pulsacji jest roOwna:

2nTec
Wy max = k:Lib;fzs (43)
gdzie: k= 0,25; 0,5, 1 1 2, T — czas trwania impulsu, ¢ — predkos§¢ Swiatla,
A — dlugo$¢ fali swiatla, L — dlugoé¢ swiattowodu, D — wspolczynnik dyspersji.
. . S
Przyjeto, ze T'= 100 ps, 4 = 1550 nm, L = 140 km, D = 17 —P> .
nm - km
P.d)

1.00 §

0.96 - /—\ stan wysoki

092 - |

0.88 |

0.84 - '

0.80 4

0.76 - [ S

0.72 4 stan niski ]

T )
g‘zi 'M’N Bt : -t ’ ~— o]
0 25 50 75 100 125 150 175 200
czas [ps]
. . . 2nTe

Rys. 4.3. Impuls oplyczny otrzymany w wyniku zjawiska konwersji przy @y pay = 0,25 Zbiz’ P -~ znor-

malizowana moc optyczna, j.d. — jednostki dowolne
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Rys. 44. Impuls optyczny otrzymany w wyniku zjawiska konwersji przy @y ma = 0,5 ZD]:Z’ P — znor-
malizowana moc optyczna, j.d. -— jednostki dowolne
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Rys. 4.5. Impuls optyczny otrzymany w wyniku zjawiska konwersji przy o ma = ZD}EQ P — znor-
malizowana moc oplyczna, j.d. -~ jednostki dowolne
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Rys. 4.6. Impuls oplyczny otrzymany w wyniku zjawiska konwersji przy oy m. = 22572; P — znor-

malizowana moc optyczna, j.d. - jednostki dowolne
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Moc optyczna impulsow otrzymanych w wyniku zjawiska konwersji dla przypadku
zmian czgstotliwoSci pokazanych na rys. 4.2 wzrasta wraz ze zwickszeniem
maksymalnej dewiacji pulsacji w, ... W szerokim zakresie zmian maksymalnej
2nTc
LD}
wysokiego i minimalna warto$¢ stanu niskiego przypadaja w polowie ich czasu
trwania. Stabilno§¢ ksztaltu impulsu w tak szerokim zakresie zmian wy .. jest
prawdopodobnie spowodowana wymiana mocy miedzy impulsami zajmujacymi
przedzialy czasowe sasiednich bitow; sasiednie impulsy spelniaja w pewnym
sensie rolg stabilizujaca. Wybierajac moment probkowania w polowie czasu
trwania stanu i okreSlajac poziom progowy jako rdéznice miedzy poziomem
mocy optycznej w polowie czasu trwania stanu wysokiego, a poziomem mocy
optycznej w polowie czasu trwania stanu niskiego jesteSmy w stanie prawidlowo
rozrozni¢ stan niski od stanu wysokiego i to dla szerokiego zakresu zmian
Wy max (dO k = 2).

warto$ci dewiacji pulsacji, tj. do W, . = 2 maksymalne wartosci stanu

4.3. WARTOSC MAKSYMALNA ZMIANY PULSACIH

Najprostszym rozwiazaniem problemu wyboru maksymalnej wartoéci zmiany
pulsacji wym. dla stanéw o czasie trwania 100 ps i 200 ps byloby przyjecie
zalozenia, ze dla stanéw o réinym czasie trwania nachylenia zmiany pulsacji
w funkcji czasu jest jednakowe; tzn.:

wd,max, 100ps wd,max, 200 ps (4 4)

Tl M ps TZ()() ps

gdzie:

W4 max,100ps — Maksymalna dewiacja pulsaciji dla stanu o czasie T = 100 ps (T'io0ps);

W4 max,200ps — Maksymalna dewiacja pulsacji dla stanu o czasie T = 200 ps (Ta00ps)-
W przypadku jednakowego nachylenia zmiany pulsacji w funkcji czasu powinien

zosta¢ spelniony nastepujacy warunek:

wd,max,l()()ps = 2 ' wd,mux, 100ps - (45)

Ponizej, na rys. 4.7 pokazano stosunek mocy optycznej impulsu o czasie trwania
100 ps (P1) do mocy optycznej impulsu o czasie trwania 200 ps (P2) dla dlugosci
traktu Swiatlowodowego L =100 km, L =120km, L = 160 km, L =180 km
1 L = 200 km. Zalozono, ze:

2nTe
wd,max, 100ps = 0;5 ibP . (46)

Na rys. 4.7 widoczne jest, ze przy zalozeniu (4.5) nie jestesmy w stanie otrzymadé
jednakowego poziomu mocy optycznej dla impulséw o réznym czasie trwania dla
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Rys. 4.7. Stosunek mocy oplycznej impulsu o czasie trwania 100 ps do mocy optycznej impulsu o czasie
trwania 200 ps w funkcji dlugosci toru $wiatlowodowego

danej dlugosdci toru §wiattowodowego. Potwierdzaja to badania numeryczne pre-
prowadzone réwniez dla innych warto$ci @, max 100ps- DO znalezienia odpowiednich
par maksymalnych dewiacji pulsacji, tj. pulsacji dla T= 100 ps i T = 200 ps, ktore
pozwolilyby na uzyskanie zblizonych pozioméw mocy przyjeto na wstepie okre$lona
Wartos¢ Wy . dla T = 100 ps i dalej na tej podstawie poszukiwano takiej wartosci
zmiany pulsacji dla T = 200 ps przy ktorej otrzymamy poziom mocy réwny z pozio-
mem mocy dla krotszego stanu. Przyjeto, ze blad w réznicy mocy optycznej dla
obydwu czasOw trwania na poziomie mniejszym od 1%. Zalozono, 7ze w, ., dla
T = 100 ps jest rowna:

2rnTc
Cua’,max, 100ps = l:bzi ’ (47)

gdzie T, ¢, L, D, A zgodnie ze wzorem (4.3).
Na rys. 4.8 przedstawiono znalezione pary maksymalnej zmiany pulsacji dla
stanéw o réinym czasie trwania pozwalajace na uzyskanie w wyniku zjawiska
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Rys.4.8. Pary maksymalnej zmiany pulsacji dla stanéw o czasie trwania T = 100 psi T = 200 ps w [unkcji

. . . 2nTe
dhugodci toru §wiatlowodowego przy zalozeniu wymas, 100ps = imi; Oy max = 27 max
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konwersji, na dlugosci traktu §wiattowodowego (L), jednakowego poziomu mocy
optycznej. Na podstawie rys. 4.9 mozemy dobra¢c odpowiednie pary wartosci
pulsacji dla dlugosci toru §wiattowodowego z zakresu od 100 km do 200 km. Dla
L =160 km maksymalna dewiacja pulsacji wynosi dla T =100 ps w, =
=2n-4,6 GHz, a dla T =200 ps @, m.x = 27-4,4 GHz. Dla tych danych przed-
stawiono na rys. 4.9 zasade dzialania systemu transmisji wykorzystujacego konwrsje
modulacji czestotliwoSci na modulacje amplitudy. Rys. 4.9d) przedstawia poziom
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Rys.4.9. Transmisja danych z wykorzystaniem konwersji modulacji czgstotliwosci na modulacje amplitudy

dla L = 160 km i @y max, 100 ps = 27 4,6 GHZ 01z @y mas 200ps = 27+ 4,4 GHz; a) ciag przesylanych danych,

b) ich reprezentacja w kodzie bifazowym Manchester, ¢) odpowiadajgca im zmiana czestotliwodci,

d) przebieg mocy optycznej na konicu toru §wiatlowodowego; f; ma; — maksymalna dewiacja czestotliwosci,
P — moc optlyczna

mocy impulsow uzyskanych w wyniku efektu konwersji po 160 km. Pomimo doboru
maksymalnych zmian pulsacji pod katem otrzymania impulséw o jednakowym
poziomie mocy optycznej uzyskano przesunigcie migdzy impulsami o czasie trwania
T =100 ps, a impulsami o czasie trwania T = 200 ps (4P,). Maksymalna warto$§¢
tego przesunigcia wynosi okolo 0,5 mW, przy wartosci mocy impulséw réwnej
1,7mW, co stanowi blisko 30% mocy impulsu. Taka sytuacja jaka przedstawiono
wystepuje rowniez i dla innych diugosci traktu $wiattowodowego i odpowiadajacych
im par wartosci maksymalnej zmiany pulsacji z rys. 4.8. Przesuniecie miedzy
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impulsami powoduje, Ze na wyjsciu $wiatlowodu otrzymujemy sygnal wielopozio-
mowy, co z kolei utrudnia wybor wlasciwego poziomu progowego. Przyjeto, ze
przesunigcie impulséw o takiej wartosci jest zbyt duze, aby system ten poprawnie
dzialal. Dalej przeprowadzono analiz¢ systemu przy zaloZeniu, Ze m . dla
T = 100 ps jest robwna:

wd,max,l()()ps = 035 ****** 2 (48)

gdzie T, ¢, L, D, A zgodnie ze wzorem (4.3)

Na rys. 4.10 przedstawiono znalezione pary maksymalnej zmiany pulsacji dla
stanOwW o réznym czasie trwania pozwalajace na uzyskanie w wyniku zjawiska
konwersji, na dtugosci traktu $wiattowodowego (L), jednakowych poziomow mocy
optycznej. Dla L = 160 kmm maksymalna dewiacja pulsacji wynosi dla T = 100 ps
Wgmax = 27 2,3 GHz, a dla T = 200 ps w . = 272,45 GHz. Podobnie jak w po-
przednim przypadku ponizej przedstawiono zasade dzialania systemu transmisji
wykorzystujacego konwersje modulacji czestotliwosci na modulacje amplitudy dla
L=160km 1 ®yma 100ps = 27°2,3 GHZ 0raz @y max 2000 = 272,45 GHz. Rys.
4.11d) przedstawia poziom mocy impulséw uzyskanych w wyniku efektu konwersji
po 160 km. W poréwnaniu z wynikami przedstawionymi na rys. 4.9d) przesuniecie
migdzy impulsami o czasie trwania T = 100 ps, a impulsami o czasie trwania
T = 200 ps (4P,) jest znacznie mniejsza. Najwieksze przesuniecie jest na poziomie
0,15 mW przy mocy impulsu rownej 0,92 mW. Wielko$¢ ta wynosi 16% mocy
impulséw, czyli jest prawie dwa razy mniejsze niz w poprzednim przypadku.
Podobna sytuacja do przedstawionej wystepuje rowniez i dla innych dlugosci traktu
swiatlowodowego i odpowiadajacych im par wartosci maksymalnej zmiany pulsacji
z rys. 4.10. Na podstawie przeprowadzonej analizy relacji pomiedzy dlugoscia toru
$wiatlowodowego (L), a wartoSciami dewiacji pulsacii w  max, 100ps I @, max, 200ps MOZNA

fo.max (GH2)
7.0

6.0 +

0.0
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Rys.4.10. Pary maksymalnej zmiany pulsacji dla standw o czasie trwania T = 100 psi T = 200 ps w funkcji

2nTc

diugosci toru $wiattowodowego przy zalozeniv Wy mas, inops = 0,5 [ pgE Pdmas = 2y max
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Rys. 4.11. Transmisja danych z wykorzystaniem konwersji modulacji czestotliwoéci na modulacje

amplitudy dla L = 160 km i @y max 10ps = 27-2,3 GHz 012z @y pu 200ps = 272,45 GHz; a) ciag prze-

sylanych danych, b) ich reprezentacja w kodzie bifazowym Manchester, ¢) odpowiadajaca im zmiana

czgstotliwosci, d) przebieg mocy oplycznej na koticu toru Swiattowodowego; fy mex — maksymalna dewiacja
czgstotliwosel, P - moc optyczna

zauwazy¢, ze wraz ze wzrostem wartosci maksymalnej dewiacji pulsacji wzrasta
wartos¢ przesunigcia (4P,) migdzy impulsami reprezentujacymi stany o réznym
czasie trwania. Warto&¢ tego przesuniecia maleje wraz ze zmniejszeniem warto§ci
zmiany pulsacji, a co za tym idzie rOwniez wraz ze zmniejszeniem poziomu mocy
impulsow. Mamy stad wyrazne ograniczenia dobory odpowiednich par wartoéci
pulsacji:

— ograniczeniem ,,0d dolu” jest otrzymanie malych poziom6w mocy na wyjsciu
swiatlowodu;

— ograniczeniem ,,od gory” jest wzrost wartosci 4P,.

Przyjeto, ze podstawa do dalszych badan systemu transmisji z wykorzystaniem
konwersji modulacji czgstotliwosci na modulacje amplitudy bedzie przyjecie zaloze-
nia (4.8) i przyjecie zmiany pulsacji dla poszczegdlnych dlugosci toru pokazanych na
rys. 4.10. Na rys. 4.12 pokazano wykres oczkowy jaki uzyskano dla systemu
opisanego w podrozdziale 4.2, przy dlugosci traktu $wiattowodowego L = 160 km,
Jr filtru Butterwortha rowny 5 GHz, maksymalnej dewiacji pulsacii @, max,100ps =
=21-2,3 GHZ 1 Wy max 200ps = 272,45 GHz i dla pseudoprzypadkowej sekwencji
stanOw niskich 1 wysokich o dlugoéci 27 — 1.
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Rys. 4.12. Wykres oczkowy dla L =160 km, f =5 GHz, Wymasi00ps =27-2,3 GHZ | 4 max 200ps =
=2n-2,45 GHz

5. WYNIKI SYMULACJI NUMERYCZNEJ

Dla dhlugosci traktu $wiattowodowego od 100 km do 200 km przebadano
system  pokazany na rys. 4.1 przy maksymalnej dewiacji pulsacji
O max, 100ps 1 P max,200ps Przedstawionej na rys. 4.10. System przebadano pod katem:
— warto$ci wspolczynnika ekstynkcji (EX);

— wplywu szuméw przedwzmacniacza EDFA na parametry badanego systemu.
Badania zostaly przeprowadzone na pseudoprzypadkowej sekwencji stanéw niskich
i wysokich o diugosci 27 — 1.

5.1. WSPOLCZYNNIK EKSTYNKCJI

Przeprowadzono badania majace na celu okreslenie wartoéci optycznego wspdl-
czynnika ekstynkcji dla transmisji danych na odlegloéci od 100 km do 200 km.
Wartod¢ optycznego wspolczynnika ekstynkcji okreslono jako iloraz sredniej warto-
scl mocy, otrzymanej w miejscu probkowania dla stanu wysokiego (P,) i éredniej
wartosci mocy dla stanu niskiego (P,), zgodnie z zaleznoscia:

P

EX = 100 log<w"~). (5.1)
P()

Na rys. 5.1. przedstawiono zmiang¢ wartosci optycznego wspolczynnika ekstynk-

cji w funkciji dlugoéci toru $wiattowodowego. Rys. 5.2 pokazuje warto§é optycznego

wspolczynnika ekstynkcji w funkcji dlugosci traktu $wiattowodowego [5]. Wyniki
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Rys. 5.1. Warto$¢ optycznego wspolczynnika ekstynkcji w funkcji dlugosci toru $wiattowodowego
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Rys. 5.2. Warto$¢ wspotczynnika ekstynkeji -~ EX w funkcji diugoéci toru $wiatlowodowego [5]

zostaly przez autoréw otrzymane droga eksperymentalna przy zmianach czestot-
liwosci przedstawionych na rys. 5.3. W interesujacym nas zakresie dlugosci L tj. od
100 km do 200 km uzyskane wyniki sg lepsze od przedstawionych w [5], pomimo
stosowania prawie dwukrotnie mniejszej wartosci maksymalnej dewiacji czestotliwo-
éci, ktora ma zasadnicze znaczenie dla warto$ci wspolczynnika ekstynkciji. Dla
badanego systemu warto$¢ optyucznego wspolczynnika ekstynkcji w przedziale od
100 km do 180 km nie spada ponizej 2,0 dB; tylko dla L = 200 km jest on mniejszy
od 2,0 dB i wynosi 1,64 dB. Otrzymanie takich wartosci wspolczynnika ekstynkcji
wynika z zastosowania stosunkowo niewielkich wartoéci maksymalnej dewiacji
pulsacji (rys. 4.11). WartoS¢ tego wspolczynnika, przy danej dlugodci toru, wzrasta
Wraz ze Wzrostem oy, m.., ale zastosowanie wigkszych zmian pulsacji ograniczone jest
wystapieniem zjawiska opisanego w podrozdziale 4.3.
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Rys. 5.3. Zmiany czgstotliwosci w funkcji dlugosei toru §wiattowodowego [5)

5.2. WPLYW SZUMOW WZMACNIACZA EDFA NA PARAMETRY SYSTEMU

Tor odbiorczy badanego systemu (rys. 4.1) skiada si¢ z przedwzmacniacza
EDFA3, fotodetektora i filtru. W celu okreslenia posiomu sygnatu od szumu
konieczne jest uwzglednienic wplywu szumow wzmacniacza EDFA3 na odbierany
sygnal. Prad powstajacy w detektorze wynosi:

I=1I+1, (5.2)
gdzie: J, — prad ciemny;
I,= RGP, (5.3)
a R jest czuloscia detektora wynoszacy:
y)
=M (5.4)
he
przy czym: A — dhlugo§¢ fali $wiatla, n —+ sprawno$¢ kwantowa detektora,
g — ladunek elektronu, i — stala Plancka, ¢ — predkosé $wiatla, P, — moc

optyczna sygnatu na wejiciu wzmacniacza, G — wzmocnienie wzmacniacza.
Prad szumoéw ma zerowa Srednia, jego moc okreéla sic wzorem:

0P =0Fr+0l+ ok o+ 0kt ol (5.5)
gdzie:
szum termiczny: o= (4kT|R,) 4f (5.6)
szum Srutowy: G:=2q[R(GP, + P,) + L] Af (5.7
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szum zdudnienia emisji spontanicznej: o32,_,, = 4R*SE P Af (5.8)
szum zdudnienia sygnalu z emisja spontaniczna: ¢, ,, = 4R’S,, P 4f (5.9)
szum zdudnienia pradu Srutowego z emisja spontaniczna:

02 = 4qRS,, Avou Af (5.10)
k — stala Boltzmana,
T  — temperatura,
R, — rezystancja wejsciowa,
Af  — pasmo elektryczne odbiornika,
4v,y — pasmo optyczne szumu emisji spontanicznej,
P, — moc emisji spontanicznej wzmacniacza, ktora jest rowna:

Py =S5 A4v, (5.11)

przy czym: S, — gestos¢ widmowa mocy szumoéw emisji spontanicznej (ASE), 4vg,
— efektywne pasmo emisji spontanicznej, rowne w praktyce pasmu wzmacniacza
lub filtru optycznego, I, — prad ciemny detektora.

Przyjmujac, ze Sy, = (G — 1) ny, hv, gdzie ny, jest wspdlczynnikiem inwersji oraz
podstawiajac pod ny, czesciej stosowany wspolczynnik szumu wzmacniacza F, = 2n,,
(dla G > 1); wyrazenia (5.7)—(5.10) mozna przedstawi¢c w nastgpujacej pos-
taci [13]:

ol =2qnGP, Afl(hv); (5.12)

0% = (gnGFE,)* Av,, 4f; (5.13)
0% = 2(qnG)*F, P Af](hv); (5.14)
ol o =49*nGF, dv,, 4f. (5.15)

Poréwnujac powyzsze zaleznoci mozna stwierdzié, Ze o2 jest mniejsze od

03 O czynnik n G F, i moze zosta¢ pominigte. Sktadnik ¢2_, jest pomijalnie maty
w pordéwnaniu z o2,_g,. Szum termiczny moze zosta¢ pominigty w poréwnaniu ze
. A % . . -
skladnikami o5, , i 0§, Przy takich zalozeniach oraz przy przyjeciu, ze moc
zwiazana ze stanem niskim nie jest rowna zero, prady szumoéw o, i g, moga byc

przyblizone zaleznosciami:
2 2 ;
o, = (am'g—sp -+ Usp—sp)z (516)
1

UO + (Ugig—sp + Ufp—sp)i (517)

Wprowadzamy parametr Q, bedacy stosunkiem roznicy $redniej wartosci pradu
odpowiadajacego stanowi wysokiemu i niskiemu do poziomu szumow [13]:
0 = {,Li ! 0

g, + 0,

(5.18)
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Wielkosci T 1 I » odpowiadaja sredniej wartosci pradu zwiazanej odpowiednio ze
stanem wysokim 1 niskim. Przy obliczeniach przyjeto nastepujace zalozenia:
Ave =125 GHz, ¢=1,6-10""C, 5=09, G=20dB, h=6,63-10"*1"5,
=3,0-10*m/s, 4 = 1550 nm, F, = 3 dB, [, = 10 nA.

Na rys. 5.4—59 przedstawiono zaleznoé¢ parametru Q w funkcji f; filtru dla
dhugosci toru swiattowodowego rownego 100 km, 120 km, 140 km, 160 km, 180 km
1200 km.

Charakter zmiany parametru @ w zaleznoSci od f, filtru jest podobny dla
roznych dlugosci traktu $wiatlowodowego (). Zauwazalny jest wzrost wartosci
parametru Q wraz ze wzrostem fp, przy wartosci f, = 5 GHz wynosi odpowiednio:

Tabela 1
Warto$¢ parametru Q dla roznych dlugosei toru $wiatlowodowego przy f = 5GHz
Dlugoéc traktu Swiatlowodowego [km] Q [dB]
100 17,39
120 15,14
140 22,59
160 20,07
180 17,46
200 14,43

W zakresie od f = 2,5 GHz do f; = 5 GHz warto$¢ parametru Q zmienia sig,
dla kazdego przypadku, na poziomie 0,1 dB. Od f; = 5 GHz do f; = 10 GHz jego
warto$¢ maleje dochodzac przy f; = 10 GHz do nastgpujacego poziomu:

Tabela 2
Warto$¢ parametru Q dla réznych dlugosci toru §wiatlowodowego przy f, = 10GHz
Dhugoé¢ traktu $wiallowodowego [km] Q [dB]
100 16,36
120 14,10
140 21,59
160 19,07
180 16,45
200 13,45

Spadek wartoéci parametru @ w zakresie od f; = 5 GHz do f; = 10 GHz tylko
o okoto 1 dB wynika ze wzrostu wspolczynnika ekstynkcji wraz ze wzrostem f;
filtru. Jego wplyw na Q jest w tym zakresie znacznie silniejszy niz wplyw na jego
warto§¢ szerokosci pasma filtru. Na podstawie przeprowadzonych badan mozna
przyja¢ jako optymalna szerokosci pasma odbiornika dla tej transmisji wartosé
5 GHz (f; = 2,5 GHz). Warto&¢ ta jest zgodna z szerokoS$cig pasma Nyquista, ktora
w przypadku zastosowania do przesylania danych kodu bifazowego Manchester
powinna wynosi¢ 0,5 T, gdzie T, jest czas trwania najkrétszego stanu wysokiego
lub niskiego; w naszym przypadku T,,;, rowna si¢ 100 ps.
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Rys. 5.4. Zmiana parametru Q w {unkcji f,, dla toru $wiatlowodowego L = 100 km
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Rys. 5.5. Zmiana paramelru Q w funkcji f, dla toru §wiatlowodowego L = 120 km
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Rys. 5.6. Zmiana parametru Q w funkcji f, dla toru $wiattowodowego L = 140 km

Przedstawiony artykul mozna podzieli¢ na dwie czesci. Czes¢ pierwsza tj. rozdziat
2 i 3 dotycza analizy zjawiska konwersji modulacji czestotliwoéci na modulacie
amplitudy w jednomodowym $wiattowodzie standardowym. Na podstawie przepro-
wadzonej analizy stwierdzono, ze ksztalt impulséw optycznych uzyskanych w wyniku
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Rys. 5.7. Zmiana parametru Q w {unkcji f; dla toru §wiatlowodowego L = 160 km
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Rys. 5.8. Zmiana parametru Q w funkcji f, dla toru §wiatlowodowego L = 180 km
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Rys. 5.9. Zmiana parametru Q w funkcji f dla toru §wiatlowodowego L = 200 km

omawianego zjawiska jest zalezny od pochodnej zmiany czestotliwosci po czasie,
z kolei zaleznos¢ wyprowadzona w rozdziale 3 pozwala, z dokladnoscia lepsza od
10%, okreéli¢ ksztalt impulsu i poziom jego mocy. W czesci drugiej tj. w rozdziale 4,
516 przedstawiono whadciwosci systemu transmisji danych o przeptywnosci 5 Gbit/s
wykorzystujacy zjawisko omowione w czgici pierwszej. Transmisja danych wykorzy-
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stujaca efekt konwersji umozliwia przesylanie informacji z przeplywnosciami rzedu
Gbit/s na odleglosci znacznie przekraczajace ograniczenia zwiazane z wystgpowa-
niem dyspersji chromatycznej $wiatlowodu standardowego. Na podstawie przep-
rowadzonych badan stwierdzono, ze przy odpowiednim doborze tak co do ksztaltu,
jak i co do wartoéci zmian pulsacji w czasie mozna otrzymac na wyjéciu §wiattowodu
dhugo$ci przekraczajacej 100 km dwupoziomowy sygnal optyczny. Dzigki temu
mozliwe jest znaczne uproszczenie czeSci odbiorcze] w poréwnaniu z rozwigzaniami
powszechnie stosowanymi przy tego typu systemach. Przedstawiony system przeba-
dano pod katem okreslenia wartoci wspolczynnika ekstynkcji i zdefiniowanego
zaleznoscia (5.18) parametru Q. Na podstawie uzyskanych wartoSci optycznych
wspolczynnika ekstynkcji mozna powiedzieé, ze przedstawione rozwiazanie prze-
sylania danych jest lepsze od rozwiazania zaproponowanego w [5]. Badania zmian
wartosci parametru Q w funkcji szerokosci pasma odbiornika dla réznych dlugosci
toru $wiattowodowego wskazuja, ze mozina przyja¢ jako optymalna szerokosci
pasma dla tej transmisji warto$¢ 5 GHz; wielko$¢ ta jest zgodna z szerokos$cia pasma
Nyquista.
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K. PERLICKI

HIGH CAPACITY OPTICAL TRANSMISSION USING FM-AM SUPPORTED TRANSMISSION
Summary

The conversion of {requency modulation to amplitude modulation due to fiber chromatic dispersion
is described. A 5 Gb/s optical transmission syslem is presented. It uses the method of FM-AM conversion
supported transmission. The computer simulations are carried out for a system with the following
characteristics. The transmitted optical sygnal is modulated by an augmented pRBS of length 27— 1. The
fiber dispersion is 17 ps/nm -km, the loss is 0,2 dB/km. Optical in-line amplifier is inserted at 100 km. the
gain of the amplifier is chosen to compensation of the fiber loss. A first orderButterworth filter at the
receiver is used. A new analysis of conversion of a frequency-modulated signal to amplitude modulation
through dispersion in an optical fiber is presented. The propagation ol optical field through a fiber is
described by nonlinear Schrédinger equation, which is solved numerically by the split-step Fourier
method. Novel method of laser [requency modulation for Dispersion Supporied Transmission gives
optical binary signal at the receiver with grealer values of the extinction coefficient as compared to the
previous research at least in the range of 100 km < L <200 km. The most important result of this
investigation is that the maximum signal to noise ratio is reached at f, = 5 GHz for fiber lengths in the
range 100 km < L < 200 km. The optimum value of the receiver low-pass filter bandwidth is almost
independent of the fiber length. This frequency satisfies the Nyquist criterion.

Key words: optical communication, frequency modulation, amplitude modulation conversion, dispersion
supported transmission.
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Wyniki badan anten mikropaskowych umieszczonych
na wielowarstwowych podtozach dielektrycznych
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W pracy przedstawiono wyniki leorelyczne i eksperymentalne analizy sprzgzen anlen
liniowych dowolnie zorientowanych i umieszczonych na wielowarstwowym dielektryku.
Praca koncentruje si¢ na wyprowadzeniu zaleznodci analitycznej na impedancj¢ wzajemna,
kiora to zalezno$é umozliwialaby dogodna implementacje komputerows. Wyniki analizy
teoretycznej bardzo dobrze koreluja z pomiarami wykonanego modelu. Uzyskane rezultaty
moga by¢ wykorzystane do analizy i projektowania szykéw antenowych.

Slowa kluczowe: anteny mikropaskowe, impedancja wzajemna, impedancja wlasna, rozklad
pradu.

1. WPROWADZENIE

Podstawowa konstrukcja anteny mikropaskowej sktada si¢ z metalicznego paska
wydrukowanego na cienkim, uziemionym (ekran) dielektrycznym podlozu [L-2,8].
Zasilanie tej anteny moze by¢ realizowane za pomoca linii wspolosiowej poprowa-
dzonej prostopadle poprzez podloze lub [L-8,9] linia mikropaskowa prowadzong na
podtozu dielektrycznym w plaszczyznie anteny [L-2,8,9,10]. Szczegdlnie drugi spo-
sob zasilania jest interesujacy, poniewaz umozliwia realizacje anteny wraz z ob-
wodem zasilajacym w jednym procesie technologicznym (fotolitografia) [L-9].

Jest to szczegolnie istotne przy realizacji planarnych szykow antenowych (ang.
periodic antennas) ze wzgledu na mozliwosci uzyskania duzej powtarzalno$ci wyko-
nania i obnizenia kosztow wytwarzania. Niestety, anteny wytwarzane w ten sposob
charakteryzuja sie stosunkowo waskim czestotliwo$ciowym pasmem przenoszenia
(rzedu kilku %), duza podatnoscia na zaklocenia ze wzgledu na otwartoS¢ struktury.
Z tych to powoddw od wielu lat prowadzone sa prace badawczo-konstrukcyjne nad
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wyeliminowaniem wymienionych wyzej wad. Przy realizacji anteny mikropaskowej
drukowanej na jednowarstwowym wsp6lnym dla anteny i uktadéw zasilania pod-
lozu zachodzi podstawowa sprzeczno$é¢ pomiedzy wymaganiami stawianym ukla-
dom zasilania i elementom promieniujacym. Wzgledne pasmo przenoszenia zwicksza
si¢ wraz ze wzrostem geometrycznej grubosci podtoza i jest odwrotnie proporcjonal-
na do przenikalnosci elektrycznej zastosowanego dielektryka. Innymi stowami
wzrasta ono proporcjonalnie do stosunku b/e. Z drugiej strony uklad zasilania
anten za pomoca linii mikropaskowych wymaga wzglednie malych wartosci tego
stosunku.

Zmniejszenie wartosci stosunku b /¢, jest nader korzystne poniewaz prowadzi do
zminimalizowania wielu szkodliwych efektéw takich jak wzbudzanie si¢ fal powierzch-
niowych [L-4,5]. Stad wzgledna szeroko$¢ pasma przenoszenia anten mikropaskowych
nie przekracza z reguly 5%. W wielu praktycznych zastosowaniach jest to wielkodé
niewystarczajaca, zatem zachodzi konieczno$¢ modyfikacji konstrukcji systemu zasilania
i struktury podloza np. poprzez wprowadzenie podlozy wielowarstwowych [L-8,10,13].

Jednym ze sposobéw rozwigzania sygnalizowanego problemu jest zastosowanie
zasilania bezkontaktowego poprzez sprzezenie konca linii zasilajacej z umieszczonym nad
nia plaskim elementem promieniujacym [L-8,9,10,13] (ang. aperture coupled microstrip
antenna). W tym przypadku uklad zasilania jest umieszczony w innej niz element
promieniujacy plaszczyznie wielowarstwowego, dielektrycznego podloza. Takie rozwia-
zanie jest stosunkowo tatwe do realizacji przy stosowaniu wzglednie grubego, migkkiego
podloza, o niewielkiej przenikalnodci ¢,. Z reguly uklad zasilania jest separowany od
elementéw promieniujacych poprzez ekran metaliczny (dobrze przewodzacy), co
naturalnie zmniejsza wptyw ukladu zasilania na charakterystyke promieniowania anteny.

2. IMPEDANCIJA WZAJEMNA DWU DOWOLNIE
ZORIENTOWANYCH ANTEN
POLOZONYCH NA DIELEKTRYCZNYM WARSTWOWYM PODLOZU

Rozwazamy uklad dwoch dowolnie zorientowanych anten mikropaskowych (a)
1 (b) lezacych na plaszczyznie z = 0, ktéra jednoczeénie jest gérna powierzchnig
wielowarstwowego dielektrycznego podloza patrz rys. 1(a).

Przyjety do rozwazan model matematyczny tego ukladu anten przedstawiony jest
na rys. 1(b).

Zaldézmy, ze dipole reprezentujace poszczegolne anteny (a) i (b) sa pobudzane
pradami odpowiednio J, i J,. Ich wzajemne oddzialywanie opisuje si¢ poprzez
reakcje [L-6,14] pola elektrycznego wywolanego przez prad pltynacy w jednym z dipoli
z pradem plynacym w dipolu drugim. Zatem, reakcja dowolnie zorientowanych
pradow elektrycznych J, iJ, zgodnie z teoria Ramseya [L-6], wyraza si¢ zaleznoécia:

(o I, =][E, ()], (r)dr, 1)

E,(x,y)=(G*],)x% N =[[G(x-% y—7y)J,(x p)didy. (2.2)

gdzie:
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o= 0Q

Rys. 1(a). Uktad anten liniowych na wielowarstwowym dielektrycznym podlozu
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Rys. 1(b). Malematyczny model ukladu anten pokazanych na rys. 1(a)

Tym samym do wyznaczenia wzajemnej reakcji potrzebna jest znajomosé funkcji
Greena G dla pola elektrycznego E pobudzonego przez jednostkowy prad (typu
delty Diraca) ptynacy w plaszczyznie (x, y). Wprowadzone powyzej pojecie reakcji
wraz ze splotem pradow umozliwia zdefiniowanie pojecia uogélnionej impedancji




96 M. Wnuk, W. Kolosowski Kwart. Elektr. i Telekom.

dla dwu dowolnie zorientowanych dipoli tj.:
Zmn = <Jma !n> = —” (_Em Zn)dXdy == "—fj (meme + Enany) dXdy (23)

Przyjmijmy, ze jeden z rozpatrywanych dipoli zasilany pradem J, jest rownolegly do
osi x, za§ jego érodek ma wspolrzedne (x,,, »,). Poloienie drugiego z dipoli
zasilanego pradem J, jest dowolne i moze by¢ zgodne z osia x’ tworzaca kat 9 z osia
x (patrz rys. 1(b). Wyprowadzenie rownania na uogolniona impedancje sprowadza
si¢ zatem do obliczenia wyrazenia (2.3), ktorego funkcja podcatkowa ma postaé
iloczynu skalarnego dwu skladnikow E,, i J, o sktadowych wyznaczanych za pomoca
odwrotnej transformaty Fouriera w oparciu o nastgpujace zaleznosci:

me (r) = (Gxx * J’HX + ny * me) (Z) =
(2.4)
= 2n)? F~{[F(G) F(J,)1} (1)

Emy(f) = (ny*‘]mx + ny*‘]my)(f) = (ny*‘]m) (r) =
2.5)
= (2m)* F~{[F(G,) F(J,)1} (r).

Analizowany uklad anten umieszczony jest w oSrodku izotropowym zatem
okreslona funkcja Greena i jej transformata Fouriera sa symetryczne wzgledem
wspolrzednych:

G(-r)=G(r) FIG(=k)]=F[G(K)] (2.6)

Ta cenna wlaSciwos$¢ zostanie wykorzystana w nastgpnych rozwazaniach.

2.1. SKLADOWE FUNKCII GREENA

Wiyrazenie (2.3) na uogdlniona impedancje zawiera transformaty Fouriera skia-
dowych G,, i G,, funkcji Greena w polprzestrzeni polozonej nad wielowarstwowym
podlozu dielektrycznym. Funkcje Greena wyznaczamy rozwigzujac rOwnania Max-
wella i niejednorodne réwnanie Helmholtza metoda rozdzielenia zmiennych. Sklado-
we te mozna wtedy wyrazic w posta¢ sumy skladowej pola elektrycznego G©
o E-polaryzacji (H = [H_, H,, 0]) i skladowej pola magnetycznego G® o H-polary-
zacjii (E =[E_, E, 0]). Zgodnie z ta konwencja:

G(x, y) = G9(x, ) + GP(x, y). (2.7

Przyimujemy, ze zrodlem pola elektromagnetycznego EM jest jednorodny element
liniowy w postaci dipola Hertza lezacy na plaszezyznie (x, y) i skierowany zgodnie




TOM 44—1998 Wyniki badan anten... 97

z kierunkiem osi x. W tym przypadku sktadowe funkcji Greena maja postaé:

1 k2 k
GO(x,y) = S e jsz AZ(I + RO (k,, kY exp(ik.x + k,y)) dk, dk,
0
(2.8)

1 k k. .
GQ(x, y) = 8 o Jsz L kz(l + ROk, k) exp(i(k,x + k,)) dkxdky

GO (x, y) = Cgﬁ"ﬂ(kz kZ)/E (1 + RP(k,, k,)yexp(ilk,x + k,y)) dk, dk,
(2.9)
G (x, y) = wﬂ"f (2 + k by (1 + RP(k,, k) exp(i(k.x + k,y)) dk dk,.

Drugim zrédlem pola elektromagnetycznego EM jest rowniez dipol Hertza
lezacy w plaszczyznie (x, y) i skierowany wzdluz osi y. Dla tego przypadku funkcje
Greena przyjmuja nastgpujaca postac:

1 Kk,
GO (x, y) = f J (14 RO (k,, k) exp (i (k,x + k, y)) dk, dk,

8n’we, ) | k2 + k2
(2.10)
GY(x, y) = ! kok, k. (1 + RO, k) exp(itk,x + k,y))dk, dk
e 8nlwe, | | k2 + kﬁ e < ’ Y
GO (x ‘”"" c(+ RO (k,, k) exp (i (k. x + k, y)) dk, dk,
(k2 + k2 ey
(2.11)
(") ) k : A 2
0 (x, ) = J‘J‘(kz Y ky)k (1 + R®™( k) exp ik, x + k,y) a’kxdky
gdzie:
w — pulsacja wytwarzanego pola EM
&, — stala elektryczna oérodka dla z > 0

U, — przenikalno§¢é magnetyczng oérodka dla z > 0.
Skladowe wektora propagacji wytwarzanego w ten sposob pola EM zwiazane sg
zaleznoscia:

VEI+ k2 + ki =k (2.12)

Wielowarstwowe podloze dielektryczne widziane z wolnej polprzestrzeni moze byé
charakteryzowane poprzez impedancj¢ powierzchniowa okre§lona oddzielnie dla pol
o polaryzacji E i H. Zgodnie z powyzszym dla E-polaryzacji otrzymujemy:

r’(") (kx’ ky) = - }7() Et/Hy' . (213)
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Podobna zalezno$¢ otrzymuje si¢ dla H-polaryzacji:
n®k, k)= +Z,H/E,. (2.14)

W obu wzorach (2.13 i 2.14) Y, i Z, sa odpwoiednio charakterystyczna
admitancja i charakterystyczna impedancja osrodka reprezentujaca wielowarstwowe
podloze dielektryczne. Podstawa do wyznaczenia tych parametrow sa warunki
brzegowe na granicach poszczegélnych warstw. Odpowiednio do (2.13, 2.14) wyra-
zenia na mpedancje powierzchniowa maja postac:
dla ukladu jednowarstwowego

i
k)=~ " Ligab) (2.15)
nh) = | cte (b (2.16)
dla ukladu wielowarstwowego
e n; + n”l’
n°k,)=ng, o 2.17
k, o @.17)
1 &,) = it 1o e (2.18)
-+ Nop
gdzie:
i
mi(k,) = - *-ctgr-by) (2.19)
k ¢
. k.
Nop (kp) = —1 ’1’: : tg (kz ' b)l) (220)
]
my(k,) = oy tgGoby) (2.21)
k
Non (K,) = — K8 (k.-b) (2.22)
1 =+/kn?— k2 (2.23)
n — wspoélczynnik zalamania warstwy dielektrycznej

k, — skltadowa popromienna wektora propagacji we wspotrzednych cylindrycznych
b — grubo§¢ warstwy dielektrycznej.

Znajomos¢ impedancji powierzchniowej Z, umozliwia wyznaczenie wspolczyn-
nikoéw odbicia fali elektromagnetycznej pomiedzy poszczegélnymi warstwami.

k. — kn©(k,, Vk )

RO (k,, k T
(ol == e

(2.24)
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k. — kqf’f) k., ky)
k. + kn® k., k)

Po podstawieniu wzoréow (2.4—2.25) do zaleznoéci (2.2, 2.3) otrzymujemy
poszukiwang impedancj¢ uogolniona. Impedancja ta ma postac:

Rk, k)= + (2.25)

12
Zun= = ] [ K, FIG (k,, k)1(F[J, ()1} Fydk, do, (2.26)
00

gdzie:
F, = cos[k,(x,, — x,) cosp-cos[k, (y, — y,) sine].

Calkowanie wykonujemy na plaszczyznie zmiennej zespolonej z odpowiednimi
obejsciami punktow osobliwych (biegunéw). Punkty te odpowiadaja wzbudzaniu sie
fal powierzchniowych, ktore zaburzaja pracg anteny [L-5,15].

2.2. IMPEDANCJA WZAJEMNA DWU ANTEN O DOWOLNEJ DLUGOSCI
I DOWOLNYM ROZKLADZIE PRADOW

Powyzsze zalezno$ci na impedancje wzajemna dwu dowolnie zorientowanych
dipoli wyprowadzono przy zalozeniu takiego samego rozkladu pradéow w obu
dipolach. W ogélnych jednakze przypadkach rozktad pradéw i dlugosci anten sa
dowolne i rozwiazanie problemu sprzgzenia takich anten wymaga zastosowania
metody momentow L-3,11,14] lub metody Galerkina
[L-3,11,14] jako jej szczegblnego przypadku. Wyrazenie (2.3) na impedancie
uogblniona dwu dipoli o zadanych pradach moie byé wykorzystywane do
analizy wzajemnego wplywu gdy prady te umiejscowione sa na tej samej antenie
lub dwu oddzielnych antenach. Rzeczywiste anteny moga byé rozwazane jako
kombinacja liniowa omawianych wczesniej dipoli [L-7,10,13]. W przypadku
identycznego polozenia obu dipoli otrzymujemy wzory na impedancje wlasna
dipola.

Przedstawiony aparat matematyczny umozliwia analize dwu nieskornczenie
cienkich anten liniowych (a) i (b) umieszczonych na dielektrycznym wielo-
warstwowym podiozu. Bez utraty ogolnosci rozwazan mozna przyjaé, ze antena
(a) jest rownolegta wzgledem osi x, a antena (b) jest skierowana pod katem
$ do osi x (rys. 1b). Przeplyw pradu indukowanego na antenie (a) modelujemy
zgodnie z metoda Galerkina za pomoca rozkladow na prady bazowe i testujace
J, lstnieje wiele mozliwoéci wyboru typu funkcji bazowych i testujacych.
Od ich wyboru zalezy efektywno$¢ numeryczna metody obliczen. Nalezy podkreslié
ze nie ma obiektywnych, uniwersalnych kryteriéw doboru tych funkcji. W wie-
kszosci przypadkow wybor funkcji bazowych i testujacych zalezy od intuicji
1 do§wiadczenia prowadzacego konkretne obliczenia. Ogolnie funkcje te mozemy
podzieli¢ na:

a) funkcje pelnego obszaru

b) funkcje podobszarow.
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W naszym przypadku zastosowaliémy funkcje podobszaru — odcinkami sinu-
soidalna:
qm K(d |vc])

inea D@D, 2.27)

J() (xﬂ y)

ktorej transformata Fouriera ma postac

1 cosk ,d—cosxd

__ i 2.28
F(Jy)(k, k,) 2k (2m) sinrd K2 , (2.28)
gdzie:
1, dl 0
() — funkcja Hevisida 0 (x) = {0: dl: i Z 0

K=k \/ F’}: — wspolczynnik decydujacy o zbieznosci wyrazenia (2.26)

d — dlugo$¢ odcinka bazowego.

Rozklad pradu J, (x) indukowanego na antenie (a) opisujemy zaleznoscia:

Ja (X) Z lm m (.X ym) - Z I J() (X (229)

a pole elektryczne indukowane przez ten prad jest réwne:

E,(x, »)=E(J,)(x, ) = sz E,(x,y) (2.30)

Podobnie, rozklad pradu J, (x) indukowanego na antenie (b) i pole elektryczne
E,(x, y) generowane przez ten prad opisuje zalezno$¢:

E,(x, y) = E(J,)(x, y) = Zl n (%5 9)- (2.31)

Zaklada si¢ ze ilo$¢ dipoli elementarnych (funkcji bazowych) na antenach (a)
i (b) wynosi odpowiednio 2M + 1 i 2N + 1. Srodek dipola bazowego (dla funkcji
podobszaru) pokrywa si¢ z koncem sasiedniego dipola bazowego. Tak wiec $rodki
dipoli bazowych anteny (a) polozone sa w punktach:

Xin=X,+md; y=y = const (2.32)
a dipoli bazowych anteny (b) poloZone sa w punktach:

Xyp =X, +ndcosd; y,,=y 4+ ndsing, (2.33)
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gdzie x, i x, oznaczaja punkty centralne anten (a) i (b). Z tak okreslonych wielkoéci
tworzymy wektor indukowanych pradéw na obu antenach:

J= [JR]T: [J._A[,... Ju(),..., JM’ J_N,..., Jh(),..., J+N]T, (234)

gdzie symbol ,,T” oznacza transpozycje, wskazniki a, i b, wskazuja na punkty
centralne anteny (a) i anteny (b), k = 1,..., 2M + 2N + 2, pierwsze 2M + 1 wyrazow
oznacza prady bazowe na antenie (a) a pozostale 2N + 1 wyrazéw oznacza prady
bazowe na antenie (b). W podobny sposob tworzymy wektor pdl elektromagnetycz-
nych E, generowanych przez prady indukowane J = [J,] i wektor amplitud I, = [I,]
pradow bazowych. Tym samym wyrazenia na prad indukowany na antenach (a)
i (b) przyjmuja postac:

J(x, y) = Zik-]k(xks Vi) = Zikjo(x = X)0 0 — »)- (2.35)
k k
Pole elektryczne indukowane przez ten prad jest rowne:

E(x, y)= E(D(x, ») = Li, B (x, y). (2.36)
k

Zalézmy, ze obie anteny wykonane sa z doskonatych przewodnikéw 1 pobudze-
nie tych anten modelowane jest przyblizeniem typu ,,delta gap generator”. [L-
11,14,15]. Oznacza to, ze na powierzchni obu anten calkowite pole elektryczne
zanika, tj:

EOx, )= E(J)(x, p) = — E(J) (x, ) (2.37)
Ostatecznie mozemy zapisac:
E=—E9=)iE (2.38)
k

Powyzisze rOwnanie oznacza, ze reakcja pomiedzy pradami pobudzajacymi J©
i indukowanymi J wynosi:

(I IO =IO 00 = =Y i B S (2.39)
k

Na podstawie powyzszej relacji definiujmy wektory uogolnionych napie¢ [V]
i uogodlnionych pradow [1]:

oo — o —

Vi 1,

f

[V]= ' (1] (2.40)

b V2M+2N+l —d e IZM+2N+I =
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dzie:
& Ve=<(J, JO> =JO9, J > (2.41)

Zwiazek pomigdzy wektorem uogolnionych napie¢ [V] i wektorem uogdlnionych
pradow [1] przybiera postac:

V=Y Zy1, (2.42)
%
W jej zapisie macierzowym:
[VI=[Z][1] (2.43)
macierz [Z] wyraza si¢ poprzez uogoélnione impedancije:
Zl,[ Zl,2M+2N+2
[Z]=| t v oo v (2.44)

ZZM+ 2N + 2,1 Z2M+ 2N +22M + 2N+ 2

Wyznaczajac wszystkie elementy macierzy uogdlnionej impedancji [Z] opisane
wyrazeniem (2.26), jak réwniez elementy macierzy uogdélnionej admitancji [Y]:

[Y]=[Z]" (2.45)
otrzymujemy
[YI[V]=[1] (2.46)
co pozwala wyznaczy¢ dla danego pobudzenia anten [ V] indukowane na nich prady:
J=YY Y, V. (2.47)
k 1

Jest to rownanie wyznaczajace rozklad pradu wzdluz analizowanych anten.
Glownym zadaniem tej pracy jest wyznaczenie warto$ci impedancji wzajemnej dwu
dowolnie zorientowanych anten, polozonych na wielowarstwowym podlozu dielekt-
rycznym (rys. 1). W tym celu definiujmy wektory napiec [V] i pradow [I] w (central-
nych) punktach zasilania obu anten (a) i (b):

[ Vi ] - [z“ 12 ’*J (2.48)
£ Zy Zn )

Rozpatrujac dwa przypadk1 (zwarcia i rozwarcia) w punkcie zasilania anteny (a)
mozemy wyznaczy¢ poszukiwane parametry. Dla uktadu, w ktérym antena (a) zasilana

Jest pradem iy, a antena (b) pracuje przy zerowym zasilaniu i, = 0 otrzymujemy:
Vie= zi iy (2.49)

Przy zasilaniu obu anten pradami odpowiednio i), I otrzymujemy
V!a:ZIli1+ZIZi7 (2.50)

Z dwu powyzszych rOwnan otrzymujemy wyrazenie na impedancj¢ wzajemna dla tej
same]j wartoéci napigcia zasilajacego V, = V), , jako jedynej roznej od zera sktado-
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wej wektora. W rezultacie rownania (2.47—2.51), daja warto&¢ impedancji wzajem-
nej z,, dwu dowolnie zorientowanych, nieskonczenie cienkich anten polozonych na
dielektrycznym warstwowym podiozu.

Zyp = vy (lig — 1)) /iy 1)p. (2.51)

a

g=

Rys. 2. Impedancja wzajemna dipoli Rys. 3. Impedancija wzajemna dipoli
w funkcji ich wzajemnej odleglosci B w funkcji ich wzajemnej odlegiosci o

W procesie analizy teoretycznej badano wielowarstwowe podloze o nastepujacych
parametrach & = 4,6, b= 1,5mm, tgd = 107, & = ¢, b, = 3 mm patrz rys. 1(b).
Na rys. 2 przedstawiono wyniki obliczen skladowych impedancji wzajemnej tj.
Rz (B) 1 Xi2(f) dla dwéch anten zorientowanych rownolegle. Natomiast na rys. 3
prezentuje podobne skladowe impedancji uzyskane dla dwaoch anten lezacych wzdhuz
tej samej proste;j.

Z, 1]

2400 L

o1 o3 oaINO4 03 o4 o7 ds 6% 1o o

awnfdo L,

209

Rys. 4. Impedancja wejSciowa dipola w [unkcji jego dlugosci (obliczenia)
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Fezetiog otdezory ie
R by ek ey L

Rys. 5. Pomierzona i obliczona impedancja wejsciowa anteny (dla czestotliwosci rezonansowej)

Na rys. 4 przedstawiono impedancj¢ wejsciowa anteny w funkcji i jej geometrycz-
nej dlugosci. Wykonano pomiary przy czgstotliwosci rezonansowej nastgpnie porow-
nano je z odpowiednimi obliczeniami patrz rys. 5. Uzyskano duza zgodnosé
wynikow,

El-
=
ll";“-3000 MHz
X ,_:‘,3|= 4.6
£27Eg
Lti=l.5 mm
b‘=13.5 mm

- teoria
2- pomiar

4 t -+
~400 50 ~gN <%0 .30 B0 %0 -0 ~10 & QO 40 40 26 W 30 g0 30 Lo 80 40 <«

er

Rys. 6. Pomierzone i obliczone charakterystyki promieniowania dipola umieszczonego
na wielowarstwowym dielektryku
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Korzystajac z tej metody mozemy wyznaczy¢ rowniez charakterystyke promie-
niowania anten poprzez sumowanie pola wytwarzanego przez poszczegélne odcinki
bazowe (testujace). Mozliwosc¢ t¢ ilustruje rys. 6.

WNIOSKI

Przedstawiona metoda analizy pozwala wyznaczy¢ impedancije wzajemna i wlas-
na anten liniowych umieszczonych dowolnie na wielowarstwowym dielektryku.
Wyniki obliczen przedstawione sa dla najbardziej standardowego wzajemnego
usytuowania wykorzystywanego w planarnych szykach antenowych. Aktualnie
prowadzone sa dalsze obliczenia dla innych wzajemnych usytuowan dipoli.
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M. WNUK, W. KOLOSOWSKI

RESULTS OF RESEARCH ON MICROSTRIP ANTENNAS PLACED ON
MULTILAYER DIELECTRIC

Summary
The paper presents resulls of analysis of an electromagnetic coupling between two linear arbitrary
oriented printed antennas. A multilayer struclure is used as an antenna dielectric substrate. Derived
analytical formulas allow us as lo calculale a mutual impedance between wo linear aniennas. The

presented experimental results confirm well the corresponding theoretical predictions.

Key words: microstip antennas, mutual impedance, input impedance distribution of current.
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Analiza projektowa wlasciwosci szumowych wzmacniacza
impulsow ladunkowych
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W artykule przedstawiono podstawy teoretyczne i wyniki analizy projektowej wias-
ciwosci szumowych wzmacniacza impulsow fadunkowych z tranzystorami CMOS w aspek-
cie optymalizacji poboru mocy w ukladzie przedwzmacniacza, a takze wplyw charakterys-
tyki przenoszenia ukfadu ksztaltujacego. Przeprowadzono obliczenia parametréw szumo-
wych w funkcji pradu polaryzacji oraz rozmiarow konstrukcyjnych tranzystora wejSciowe-
go dla dwoch standardowych technologii CMOS, rézniacych sie minimalnymi wymiarami
charakterystycznymi. Analiza prezentowana w pracy uwzglednia zaréwno szumy termiczne
jak i szumy typu 1/f. Rezultaty pracy moga by¢ pomocne w projektowaniu niskoszumnych
scalonych wzmacniaczy impulsow ladunkowych CMOS przeznaczonych do wspolpracy
z pojemnos$ciowymi Zrédiami sygnaldow (detektorami, sensorami).

Stowa kluczowe: wzmacniacz ladunkowy, uklady scalone CMOS, szumy.

1. WPROWADZENIE

Zasadniczym ograniczeniem w dokladnosci pomiaru slabych sygnalow ladun-
kowych pochodzacych z pojemnoéciowych Zrddet (sensorow, detektordéw) sa szumy
ukladow elektronicznych wspélpracujacych z takimi zroédlami. Dodatkowym pro-
blemem jest czesto konieczno$¢ uzyskania zadowalajacych wlasciwosci szumowych
przy jednoczesnym wymaganiu malego poboru mocy przez uklad. To dodatkowe
wymaganie wynika z faktu, ze uklady wzmacniajace stosowane sa w systemach
wielokanatowych, gdzie moc przypadajaca na jeden kanal musi by¢ zminimalizowa-
na, a takze w sprzgcie przeno$nym (bateryjnym), w ktoérym pobér mocy okresla czas
pracy urzadzenia. '

Celem pracy jest teoretyczna analiza wlasciwosci szumowych w aspekcie projek-
towania niskoszumnych wzmacniaczy impulsowych sygnaléw ladunkowych (ang.
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Charge Sensitive Amplifier), w ktérych rownoprawnym wymaganiem jest okreslony
poziom szumow oraz mozliwie najmniejszy pobor mocy. Przedmiotem rozwazan jest
klasyczny system wzmacniajacy zlozony z transimpedancyjnego przedwzmacniacza
wspolpracujacego na wejéciu z detektorem (sensorem) oraz wzmacniacza napigcio-
wego, ksztaltujacego typu semigausowskiego, wykonany w technologii monolitycz-
nej CMOS.

2. SYSTEM WZMACNIACZ-DETEKTOR

W klasycznym rozwiazaniu, znanym z zastosowan w urzadzeniach elektroniki
jadrowej [1], w ukladzie wzmacniacza przetwarzajacego ladunek elektryczny genero-
wany w detektorze fotodiodowym stosowana jest konfiguracja ukladowa jak na
rys. 1.

detcktor

uktad
kszlaltujacy

przedwzmacniacz

Rys. 1. Schemat blokowy wzmacniacza CSA wspolpracujacego z delektorem folodiodowym

Pierwszy stopien ukladu ma strukture wzmacniacza transimpedanycjnego z uje-
mnym sprzezeniem zwrotnym. Przy duzym wzmocnieniu, o ktorym decyduje
gtownie transkonduktancja tranzystora wejsciowego, napiecie wyjSciowe mozna
wyrazi¢ jako:

Voo = H

gdzie: Q — tadunek dostarczany na wejscie, C, — pojemnoS¢ sprzgzenia zwrotnego.
Drugi stopien — wzmacniacz ksztaltujacy sprzezony z przedwzmacniaczem pojem-
noscia C, jest w istocie aktywnym filtrem ograniczajacym pasmo i w ten sposob
polepszajacym stosunek sygnatu do szumu.

W prawidlowo zaprojektowanym ukladzie wzmacniacza dominujacym elemen-
tem okre§lajacym poziom szumow powinien byé tranzystor wejsciowy. Zasad-
niczymi zrodtami szumu w tranzystore MOS sa szumy termiczne oraz szumy 1/f. Ze

T T———————
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wzgledu na fakt, ze tranzystor PMOS charakteryzuje si¢ znacznie mniejszymi
szumami 1// niz tranzystory NMOS, zwykle jako tranzystora we]scmwego uzywa si¢
tranzystora z kanalem typu p.

W przypadku pojemnosciowego zrodia sygnatu (detektora diodowego) model
szumowy ukladu detektor-przedwzmacniacz mozna przedstawic¢ jak na rys. 2 [2].
Symbole v}, oraz i, (rys. 2) reprezentuja odpowiednio generatory rownowaznego

uklad
ksztaltujacy

e

Rys. 2. Model szumowy systemu detektor-wzmacniacz

napigcia szumoéw i pradu szuméw wzmacniacza, natomiast i3 odpowiada pradowi
szumow zwigzanemu z pradem uplywnosci detektora. C, ,odpowiada pojemnosci
detektora natomiast C, — pojemnosci pasozytniczej polaczen migdzy detektorem
a wejsciemn przedwzmacniacza. Rownowazne napigcie szumow odniesione do wejscia
wzmacniacza jest rOwne:

C P
vgq,:li T G+ Gt Cm} 2 )
Cd

gdzie: C,, oznacza pojemno$¢ wejsciowa wzmacniacza. Wzor powyzszy wskazuje na
cel optymalizacji szumowej systemu detektor-wzmacniacz, jakim jest minimalizacja
wartoSci tego wyrazenia.

3. GESTOSC WIDMOWA PRADU SZUMU W TRANZYSTORZE PMOS

Jak juz wspomniano gléwnymi zrodlami szumow w tranzystorze MOS sg szumy
termiczne oraz szumy typu 1//. Szumy termiczne zwiazane sg gtownie z przeplywem
pradu w kanale tranzystora a ich miara jest rezystancja kanalu. Dodatkowe
skladniki szumow termicznych moga byé zwiazane z rezystancja bramki poli-
krzemowej oraz rezystancja podloza tranzystora. W praktycznych konstrukcjach
tranzystora wejsciowego o duzych wymiarach W/L (np. 3000/3 um), w ktérych
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stosuje si¢ topografie palczasta lub tzw. plaster miodu dla zmniejszenia rezystancji
szeregowych zrodla i drenu a takze bramki, wplyw tych elementéw na szum termiczny
ma pomijalne znaczenie. Widmowa gestoé¢ pradu szumow zwiazana z rezystancia
kanalu mozna wyrazi¢ wzorem [2] wywodzacym sie z klasycznego rownania Nyquista:

G=4kT-y-g, [AYHI] 3)

gdzie: k — stala Boltzmana, T — temperatura, g, — transkonduktancja, y — stala
zalezna od podstawowych parametrow tranzystora i napieé polaryzacji. (Jednostka
A?/Hz przypomina, ze mamy do czynienia ze srednig gestoScia szuméw w pasmie
4/). dla wspolczesnych technologii CMOS wartoéé y lezy w zakresie od 2/3 do 1.
Wspolczynnik y jest takze wiazany z transkonduktancja podlozowa zgodnie z wyra-
zeniem [3]:

n+1

3 “

gdzie: 1 = g,/ 8, jest ilorazem transkonduktanciji podlozowej i bramkowe;.
Widmowa gesto$¢ napigcia szumoéw termicznych odniesiona do bramki tranzystora
wynosi zatem:

4kT
vi=""" [V2/Hy] ()
gﬂl
Wyrazajgc zalezno$¢ transkonduktancji tranzystora g, od pradu polaryzacji I, mamy:
4kT -y
vzzi e ] (6)
V281,

Jak wykazano w pracy [4], w tranzystorze PMOS dominujacym mechanizmem
okreslajacym poziom szumow 1/f jest fluktuacja ruchliwosci. Uwzglednienie tego
faktu prowadzi do ponizszej postaci wyrazenia na gestoéé pradu szuméw 1/f:

2= quHf(Eg.s - Upl,
r sz
gdzie: «; i u,— stale empiryczne, ¢ — ladunek elektronu, I — dlugos$c kanatu.

Odpowiednie wyrazenie na gesto$é napiecia szumow odniesiona do bramki tranzys-
tora (v; = i}/gZ) ma postaé:

(M

ap g p I
v2 7 L dp B 8
T CLLW (U — U T ®

gdzie: ap = o, q .

Warto$¢ o, mozna oszacowaz znajac wartosci parametrow KF i AF modelu
tranzystora MOS dla symulatora SPICE. W przypadku technologii CMOS, dla
ktorych AF = 1:

O = e : (%9a)
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Natomiast w przypadku gdy AF > 1:

d ,]AF—I
PRI e B (9b)
Cox (Ugs — UT)
Przyjmujac, ze prad drenu tranzystora w nasyceniu:
In=B(Uss— Up)? (10)
gdzie:
B =l COX--Z— — wspolczynnik przewodzenia
mozna wykazagd, ze:
vi=- Lo [V?/Hz), (11)

V2 kYW L. g
gdzie:
kp= pig Cox-
Zatem calkowita gesto$¢ napigcia szumow uwzgledniajaca szumy termiczne oraz
szumy 1/f jest rOwna:

o Ak v 12

V28I 2B LS
Inna postac tego wyrazenia pozwala na pokazanie zaleznoéci gestosci szuméw od
szerokoéci kanatu: '

5 4kT-y-\/i op v Ip
2 '+ - (13)
V2kp WoI, J2k3-L-W?-f

v

Pierwszy skladnik wyrazenia (13), odpowiadajacy szumom termicznym, jest od-
powiedni dla pracy tranzystora w zakresie silnej inwersji, gdzie transkonduktancja
g~ \/ID. W zakresie stabej inwersji g, ~ I, i tutaj odwrotnie proporcjonalna
zalezno$¢ napiecia szumow od pradu jest jeszcze silniejsza.

Na rys. 3 i 4 przedstawiono wyniki obliczen catkowitej gestoci szumoéw v,
w funkcji czestotliwosci dla dwoch standardowych technologii CMOS, o regulach
projektowania 2.4 um (CMOS 2.4) oraz 1,2 um. (CMOS 1.2), przy dwoch warto$-
ciach pradu polaryzacji tranzystora MOS z kanalem typu p. Obliczenia wykonano
dla zakresu czestotliwosci od 100 Hz do 1 MHz, przyjmujac warto$¢ y = 0,67 oraz
L =1L,; dla danej technologii, natomiast wartoé¢ k, obliczano znajac wartosci
Cox 1 My Wartodci stalej o, charakterystyczne dla szumow 1/f obliczono zgodnie
z wyrazeniami (9a) oraz (9b).

Wyniki obliczenn przedstawione na rys. 3 i 4 wskazuja na zblizone przebiegi
gestosei napigeia szumow w funkcji czestotliwoscei dla obu technologii, chociaz dla
procesu CMOS 1.2 charakterystyki szumowe sa nieznacznie lepsze. W obu przypad-
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Rys. 4. Catkowita gesto$¢ napiecia szumow w [unkcji czgstotliwosci (CMOS 2.4, W = 3 mm,
I, =100 pA i 1 mA)
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kach w zakresie czgstotliwosci do 100 kHz dominuja szumy 1/f. Widoczny jest
wplyw wartosci pradu polaryzacji na poziom gestoéci napiecia szumow, do ktorego
zmierza charakterystyka przy wzroécie czgstotliwosci. Nizsza warto§¢ gestosci napie-
cia szumow przy wyzszym pradzie wynika z nizszej wartosci skladowej termicznej
SZUmMoOw.

4. ROWNOWAZNY LADUNEK SZUMOW

Jako miare szumow wzmacniaczy odczytu detektorow promieniowania przyjeto
rownowazny ladunek szumow odniesiony do wejécia uktadu (ang. Equivalent Noise
Charge) wyrazany w elektronach. Definiuje si¢ go jako stosunek calkowitego,
scalkowanego napigcia szumoéw na wyjsciu wzmacniacza do amplitudy sygnahu
odpowiadajacego ladunkowi jednego elektronu [2]. O wielkosci ENC decyduja
szumy wnoszone przez przedwzmacniacz impulséw tadunkowych co bylo przed-
miotem rozwazan przedstawionych w poprzednim rozdziale oraz charakterystyka
ukladu ksztaltujacego.

Z modelu systemu odczytu skladajacego sie ze wzmacniacza napieciowego oraz
wzmacniacza ksztattujacego typu RC-CR (rys. 2) wynika, ze calkowita gesto§é
szumdéw na wyjéciu przedwzmacniaczamoze byé opisana wzorem [2]:

vga(s)zl:c"—{—c”_‘_c}—i_ Ci":r-vz !

c g

w ktorym pierwszy skladnik odpowiada szumom wzmacniacza a drugi zwiazany jest
z uplywnoscia detektora. Funkcja przenoszenia ukladu ksztaltujacego zlozonego
z jednego stopnia rozniczkujacego RC 1 jednego stopnia calkujacego jest
rowna:

2

g, (14)

ST A
H(s) =D 15
) l+5s7 1451 (15)
gdzie 7, jest stala czasowa ukladu rozniczkujacego i ukladu catkujacego. Po
uwzglednieniu charakterystyki przenoszenia ukladu ksztaltujacego, calkowite scal-
kowane napigcie szumow r.m.s. na wyjéciu calego ukladu mozna wyrazi¢ rdwnaniem:

Vie = J Woa (- 21 N>+ [H (j 27 /)]|*- df. (16)

Przyjmujac ksztalt pradowego impulsu wejsciowego jako funkcje Diraca oraz
zakladajac, ze uklad CSA jest wzmacniaczem transkonduktancyjnym mozna wyka-
za¢, ze napigcie wyjsciowe w funkgcji czasu calego ukladu ma postaé:
Q-4 ¢+ _t
v()ur (t) Bl T”y (17)
Cf Tp

gdzie: Q — ladunek wejSciowy, 4 — wzmocnienie ukladu, t, — stala czasu (czas
narastania impulsu napigciowego na wyjsciu).
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Obliczenie ENC dla skladowych gestoéci napigcia szumoéw prowadzi do do§é
zlozonych wyrazed [6]. Sume skladowych zwigzanych z szumami termicznymi
i czestotliwoéciowymi mozna wyrazi¢ w uproszczony sposob [3] jak ponizej:

CZ 2
ENC! = -2 ( V7 f) (18)
q T
gdzie: C. — calkowita pojemno$¢ wejsciowa wzmacniacza, g4 — ladunek elektronu,
e = 2,7. Wykorzystujac wyrazenie (6) i (11) mamy rownanie okreslajace rOwnowaz-
ny ladunek szumoéw odniesiony do wejscia w funkcji parametrow konstrukcyjnych
oraz pradu polaryzacji tranzystora:

2 _ C2 4Ty \/L ozF\/ID
ENC; ,,,,2,,, e 19
> \J2k, W1, ﬁkf* WL
W systemie detektor-wzmacniacz dodatkowym czynn1k1em, ktory moze zwickszyc
ENC jest uplywno$¢ detektora. Udzial tego efektu mozna oszacowal korzystajac
z wyrazenia [6]:

e2
ENC2 = b, (20)

gdzie: I, — prad uplywnosci detektora, T, — czas narastania impulsu wyjsciowego.
Zwykle ze wzgledu na male wartoéci pradu uplywnosci I, detektorow krzemowych
udzial tej skladowej ENC jest zwykie pomijalny.
Korzystajac z rownania (18) mozna latwo wykazac, ze istnieje optymalna
warto$§¢ pradu polaryzacji Iy, przy ktorej wartos¢ ENC jest najmniejsza:
o, KT LWk, on

T, O

Wyrazenie (19) pozwala obliczy¢ wartos¢ ENC w funkcji dwoch zasadniczych
parametrow projektowych tranzystora wejsciowego, jakimi sa szeroko§¢ kanahlu
W oraz prad polaryzacii I,,. Obliczenia wykonano dla parametroéw technologicznych
odpowiadajacych dwoém, standardowym procesom technologicznym CMOS, ktére
tu zostana nazwane jako CMOS 2.4 oraz CMOS 1.2. W obliczeniach przyjeto
pojemno$¢ detektora C,= 0, natomiast C, obliczano jak osume pojemnosci
C,+ C,= 5 pF oraz C, wyliczana dla okreslanych wymiar6w bramki tranzystora
(dla zakresu nasycenia). Dlugosci kanalu przyjeto jako wartoéci minimalne dla danej
technologii. Wartosci stalej o obliczono zgodnie z wyrazeniami (9a) i (9b). Podobnie
jak we wczesniejszych obliczeniach przyjeto dlugosci kanalu jako minimalne dla
danej technologii, wartos¢ y = 0,67 natomiast t, = 1,5 us.

Na rys. 5 przedstawiono teoretyczna zalezno$é¢ skladowych ENC zwiazanych
Z szumami termicznymi oraz 2z szumami 1/f a takze calkowita warto§¢
ENC = ENCj + ENC} w funkcji pradu polaryzacji dla technologii CMIS 1.2. Na
rys. 6 i 7 przedstawione sa wyniki obliczen ENC = f(I,) odpowiednio dla techno-
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Rys. 5. Catkowita gesto§¢ napigcia szumow i skladowe: termiczna i 1/f (CMOS 1.2, W = 2.5 mm)
a) catkowila b) skladowa termiczna c) skladowa 1/f

logii CMOS 1.2 oraz CMOS 24, natomiast na rys. 8 pokazano teoretyczna
zaleznoé¢ ENC = f(W) dla tych samych dwoch technologii.

Obliczone charakterystyki przedstawione na rys. 5 wskazuja na zmniejszanie sie
skladowej ENC zwiazanej z szumami termicznymi oraz wzrost sktadowej ENC
zwigzanej z szumami 1/f w miare zwigkszania pradu drenu (polaryzacji) tranzystora.
Wzrost wartosci skladowej zwiazanej z szumami termicznymi wraz z obnizaniem
pradu polaryzacji wynika ze zmniejszania si¢ transkonduktancji tranzystora MOS,
ktora jest proporcjonalna do pierwiastka z pradu w zakresie silnej inwersji. Minimal-
na wartos¢ catkowitego ENC, jaka jest mozliwa do uzyskania w efekcie zwigkszania
pradu polaryzacji zalezy od wartosci wspolczynnika szumoéw typu 1/f. Zaleznosci
ENC od pradu polaryzacji dla technologii CMOS 2.4 i CMOS 1.2 przedstawione na
rys. 6 i 7 potwierdzaja wzrost ENC w miar¢ zmniejszania pradu polaryzacji przy
czym dla technologii CMOS 1.2 teoretyczne charakterystyki sa korzystniejsze. Przy
wykorzystaniu tej technologii mozliwe jest uzyskanie mniejszych wartosci ENC przy
nizszym pradzie polaryzacji. Przebieg ENC obliczony w funkcji szerokoéci kana-
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Rys. 6. ENC w funkcji pradu polaryzacji I, dla CMOS 1.2 (W =; 1,5 mm)
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Rys. 8. ENC w funkcji szerokosci kanalu W dla CMOS 1.2 1 CMOS 24 przy I, = 250 pA

tu W, przy pradzie polaryzacji 250 pA, przedstawiony na rys. 8 pokazuje mozliwosc
uzyskania nizszego ENC dla technologii CMOS 1.2 wzgledem technologii
CMOS 2.4. Widoczne jest ponadto wystepowanie lagodnego optimum szerokosci
kanatu w aspekcie minimalizacji ENC.

PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono zalozenia i podstawy teoretyczne obliczen wlasciwosci
szumowych wzmacniacza impulséw ladunkowych realizowanych w technice scalonej
CMOS. Wykonano obliczenia gegsto$ci napigcia szuméw w funkcji czestotliwosci
oraz rownowaznego tadunku szumoéw odniesionego do wejscia (ENC) w funkcji
pradu polaryzacji oraz szerokos$ci kanatu tranzystora wejsciowego w oparciu o dane
dla dwodch technologii CMOS o minimalnych wymiarach charakterystycznych 2.4
um oraz 1,2 um. Wykonane obliczenia pozwalaja na sformutowanie nastgpujacych
wnioskow:

— dla rozwazanych dwoch standardowych technologii CMOS w zakresie czestot-
liwosci do 100 kHz o poziomie napigcia szumow decyduja szumy typu 1/f,
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— rownowazny tadunek szuméw odniesiony do wejscia ukladu (ENC) dla mniej-
szych wartosci, pradu polaryzacji jest zdominowany przez szumy termiczne a zatem
jego zalezno$¢ ma charakter odwrotnej proporcjonalnoéci do pierwiastka z pradu
(dla zakresu silnej inwersji),

— z dwoch analizowanych technologii korzystniejsza charakterystyke szumowa,
mierzona wartoscia ENC, mozna uzyska¢ stosujac technologie CMOS o mniejszym
wymiarze charakterystycznym,

— ograniczeniem w uzyskaniu minimalnego ENC w wyniku zwigkszenia pradu
polaryzacji w rozwazanym przypadku wzmacniacza o umiarkowanej szybkosci
dzialania (czas narastania 1,5 us) sa szumy 1//.
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W. PODMIOTKO

NOISE PERFORMANCE DESIGN ANALYSIS OF CHARGE PULSE AMPLIFIER
Summary

In the paper theoretical background and results of noise performance analysis of charge pulse
amplifier implemented in CMOS technology in the aspects of power supplies oplimization were
presented. Calculalion of noise parameters in {unction of bias current and design dimensions of input
MOS transistor for two CMOS standard CMOS processes of different design rules were carried out. In
the presented analyse thermal and 1/ type noise in preamplifier in effect of pulse characteristics were
taken. Results of the work can be helplul in design of low-noise, CMOS charge sensitive amplifiers
intended to readout systems with capacitive detectors and sensors.

Key words: charge sensitive amplifier, noise, analogue CMOS circuit.
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Przedstawiono relacje migdzy sygnalem skwantowanym i kwantowanym, w przypadku
konwersji a-c z sygnalem ditherowym. Jest to metoda przeiwarzania a-c stosowana w celu
kszialtowania cech operacji kwaniowania. Relacje okre$lono dla dwoch mozliwych wa-
rianléw melody: konwersji a-c z sygnalem ditherowym dodawanym i odejmowanym oraz
konwersji a-c z sygnalem ditherowym dodawanym (bez odejmowania). Oceniono jak
korygowanie odtwarzalnodci wedlug kazdego z wariantdéw wplywa na relacje miedzy
sygnalem skwantowanym i kwantowanym a tym samym na dokladnoé¢ estymaciji z danych
dyskretnych.

Stowa kluczowe: konwersja a-c, kwantowanie, sygnat ditherowy, odiwarzalnosé.

1. WPROWADZENIE

Dyskretyzacja jest podstawowym rodzajem przetwarzania, jakiemu podlega
sygnal we wspolczesnych systemach pomiarowych. Poniewaz okre§lenie wartosci
mezurandow a takze i ocena wlasciwosci systemOw pomiarowych dokonywane sa na
podstawie cyfrowej postaci sygnalu przetwarzanego, istotna jest znajomos¢ tego na
czym polegaja zmiany w sygnale po jego przeksztalceniu z postaci analogowej do
cyfrowej. Podstawowe znaczenie ma tu model operacji, ktéry umozliwia charak-
teryzacj¢ samego przetwarzania oraz zmian jakie zachodza w sygnale, po jego
przetworzeniu. Zmiany w sygnale po jego skwantowaniu sa przedmiotem niniejszego
artykutu.

Model operacji kwantowania zostal przedstawiony w [3]. Sktadaja sie nan: model
bledu kwantowania oraz model relacji migdzy sygnalem skwantowanym i kwan-
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towanym. Wlasciwosci blgdu kwantowania tworza uwarunkowania zagadnienia
odtwarzalno$ci. Na zagadnienie to skladaja sie: odtwarzalno$¢ funkcji gestosci
prawdopodobienstwa, momentow i widmowej gestosci mocy sygnatu kwantowanego
na podstawie funkcji gestosci prawdopodobienstwa, momentow i widmowej gestosci
mocy sygnalu skwantowanego.

W [4] przedstawiono metode modyfikacji operacji kwantowania (MO, rys. 1)
polegajaca na zastosowaniu konwersji a-c z sygnalem ditherowym d. Dla dwoch
wariantow takiej konwersji: metody M1 z sygnalem ditherowym dodawanym
i odejmowanym (rys. 2) oraz metody M2 z sygnalem ditherowym dodawanym (bez
odejmowania (rys. 3) podano model bledu kwantowania oraz odpowiednio formuty
zagadnienia odtwarzalnoéci. Dalej] w artykule przedstawiony jest model relacji
migdzy sygnalem skwantowanym i kwantowanym w przypadku zmodyfikowanej
operacji kwantowania — dla M1 przy zalozeniu, Ze spelnione sa warunki odtwarzal-
nofci a dla M2 przy zaloZeniu, ze zachodzi odtwarzalno$é w ograniczonym zakresie.

Dla tak modyfikowanej operacji kwantowania zachodzi potrzeba rozrdzinienia
pojec: bledu kwantowania (e) i szumu kwantowania (g). Blad kwantowania oznacza
roznicg miedzy sygnalem wyjSciowym | wejSciowym kwantyzatora Q czyli
e =y, —y. Natomiast szum kwantowania oznacza roznicg migdzy skwantowana

X

Rys. 1. Operacja kwantowania: wariant MO - bez modylikacji

Zy

o4 Q PN

j

d | d |

Rys. 2. Operacja kwantowania z sygnalem ditherowym: wariant M1 z ditherem dodawanym
i odejmowanym

?L@_y, Q Ya

Rys. 3. Operacja kwantowania z sygnalem ditherowym: wariant M2 z ditherem dodawanym
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1 pierwotna postacia sygnalu przetwarzanego czyli wynosi odpowiednio & = z, — x
w Ml oraz e = y, — x w M2. Zachodzi przy tym w M1 relacja e = ¢ natomiast w M2
relacjae #eie = e+ d.

2. RELACJE MIEDZY SYGNALEM SKWANTOWANYM
1 KWANTOWANYM W WARIANCIE KONWERSII A-C
Z SYGNALEM DITHEROWYM DODAWANYM I ODEJMOWANYM (MA)

ODTWARZALNOSC FUNKCJI GESTOSC! PRAWDOPODOBIENSTWA

Warunki odtwarzalnosci dotyczace konwersji a-c wyraza si¢ jako odpowiednie
wlasciwosci funkcji charakterystycznych: w M0 — sygnalu przetwarzanego ®,,
w M1 — sygalu ditherowego ®,. Je$li zapewniona jest odtwarzalno$¢, ogdlna
zalezno$¢ okreslajaca funkcje charakterystyczna (tym samym funkcje gestoéci) bledu
e (w MO) lub szumu & w (M1) redukuje sic do pozadanej postaci, a sygnal
skwantowany jest suma sygnatu przetwarzanego x oraz bledu (w M0) lub szumu (w
M1) kwantowania niezaleznego od x. Z relacji miedzy funkcja charakterystyczna
sygnalu skwantowanego i kwantowanego wynika relacja migdzy funkcjami gestodci
tych sygnalow.

Ogolna zaleznos¢ okreslajaca funkcje charakterystyczng szumu kwantowania
¢ w M1, wynika z postaci funkcji gestosci szumu kwantowania [4], ktéra mozna
zapisa¢ nastepujaco:

&
A(S)=[fx(—S)*/Z(—e)*éq(—H)]'H<é)~ (D
Odpowiadajaca jej funkcja charakterystyczna wynosi

ﬁngu
(Dﬂ (u) = l:(px (u) ' (Dd (u) ' 5;} (u)] ¥ e T

U

@)

gdzie:
q — rozdzielczo§é kwantowania.
Jesli spelnione sa warunki odtwarzalno$ci w M1, czyli

2
(Dd(;nk)=0, Vi #0 (3)
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powyzsza suma redukuje si¢ do centralnego skladnika i woéwczas

. q
sin é u
O, =" @)
q

éu

Postac funkcji gestoéci szumu kwantowania jest wiec nastepujaca:
1 X
fE(X)=vH<'~)- &)
q q

Z drugiej strony w warunkach odtwarzalno$ci sygnal z, jest suma sygnalu prze-
twarzanego x oraz szumu kwantowania ¢ niezaleznego od x. Stad, biorac pod uwage
postac funkcji gestosci f, okreslonej zaleznoécia (5), otrzymujemy

J-, () = [ (x) £, (x) :f,c(x)*‘lll'l(;) ©)

W metodzie M1 konwersji a-c, odtwarzalno$¢ funkcji gestosci sygnatu kwan-
towanego na podstawie funkcji gestosci sygnalu skwantowanego jest wiec taka jak
w kwantowaniu zwyklym (MO0) [3], gdzie

Sog @) = £, #£3 () = £ (x) f] m <;‘ ) )

ODTWARZALNOSC MOMENTOW

Korzystajac z odpowiedniej wlasciwosci funkcji charakterystycznej [1], ogdlna
zalezno$¢ okreslajaca moment m-tego rzedu sygnahu, dla przypadku sygnalu skwan-
towanego z, jest nastgpujaca:

n oD o ) l dnl
Elzq] = ;LZq './:q (x)dx = j’:’,,'; (du’" (D:,, (u))u:o’ (®)
a dla sygnalu kwantowanego x wynosi
1 dm
Elx"=--—0 . 9
x"] J" ((l’u”’ J‘(u)>u=o ©)
Biorac pod uwagge zaleznoé¢ (6) mozna napisaé
sin—u
Q. ()=, (u) C,u) =0, (u) —-. (10)
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Poniewaz @_ # @, wigc
E[z)]1# E[x™], gdy m#1L (11)

Na podstawie zaleznosci (8) i (9) oraz uwzgledniajac (10), otrzymujemy nastepujace
relacje miedzy sygnalem skwantowanym i kwantowanym

Elz,] = E[x]

(12)

L m g 2lE[xm—zl]

Relacje te sa takie jak w przypadku kwantowania zwyklego MO [3]. W szczegblnosci
wigc wartos$¢ srednia i wariancja sygntu przetwarzanego x, moga by¢ odtworzone na
podstawie wartosci $redniej i wariancji sygnatu skwantowanego z, wedlug zaleznosci (12).

ODTWARZALNOSC WIDMOWEJ GESTOSCI MOCY

Widmowa gesto$¢ mocy sygnalu skwantowanego mozna wyznaczyé na pod-
stawie jego funkcji autokorelacji (faczny moment drugiego rzedu sygnalu zZ,).
Ogolna zalezno$¢ na lgczny moment (m + n)-tego rzedu sygnalu, w przypadku
sygnalu skwantowanego jest nastepujaca

1 am+n
E[z7 z4 @ . (4, . 13
E [ 1q Zq] m+n (511 altz ‘lq“Zq( 1 u2)>(u ,,2)_(00) ( )
. Jesli spelnione s3 warunki odtwarzalnosci, to funkcja charaktery%yczna (D- :,, ma
é postaé e
sin? u, singu2
g (G 8 = By ) T (14)
i U, *2 253

i laczny moment sygnalu skwantowanego wyraza si¢ przez laczne momenty sygnalu
kwantowanego w nastepujacy sposéb

HlH

- n q 21 +4) E[Xm 2/ sz ZIZ]
Elz7,z5,] = /1201220< )(2[ ><2) (2[ n l)(?_[ " 1) (15)




124 A. Domarska Kwart. Elektr. i Telekom.

W szezegolnosdel, gdym = 1, n = 1

g
E[z]=E[x*] + 1) =]

Elzy 23] = e[z, () z, ()] = 2 (16)
E['xi'xj] 1+#];
Stad widmowa gestos¢ mocy
S, (N = SN+ a7 - = S.() + S.(F) a”

6" Js

fs — czestotliwo$¢ probkowania.

Widmowa gesto$¢ mocy sygnatu skwantowanego jest suma widmowej gestosci
mocy sygnatu kwantowanego oraz widmowej gestosci mocy szumu kwantowania &.
W metodzie M1 odtwarzalno$¢ widmowej gestosci mocy jest wiec taka jak w kwan-
towaniu zwyklym MO [3], gdzie

1
51N = 5.0+ g7 = S+ 5.0 (18)

3. RELACJE MIEDZY SYGNALEM SKWANTOWANYM
I KWANTOWANYM W WARIANCIE KONWERSII A-C
Z SYGNALEM DITHEROWYM DODAWANYM (M2)

ODTWARZALNOSC FUNKCJI GESTOSCI PRAWDOPODOBIENSTWA

Metoda M2 konwersji a-c rézni si¢ od metody M1 oraz zwyklej konwersji M0
tym, iz nie mozna w tym przypadku zapewni¢ pelnej odtwarzalnosci. Nie mozna
bowiem, w wyniku zastosowania sygnalu ditherowego, osiagnaé kwantowania
z szumem o prostokatnej funkcji gestosci oraz doprowadzi¢ do niezalezno$ci szumu
kwantowania od przetwarzanego sygnatu.

Funkcje charakterystyczne bledu lub szumu kwantowania, dla poszczegbinych
metod konwersji a-c wynosza odpowiednio

sin g u
Mo: @) = [0, 3 (W] * (19
q ;] u
mngu
MI: , (1) = [, (1) B, () 2 ()] 5~ 20)

iu




TOM 441998 Relacja migdzy sygnalem przetworzonym... 125

. 4q
sSin U
M2: ®, () = [cbxw)~5zn<u>1*[®l,<u)-vvq2 ] 1)

{
124

2

Sprowadzenie tych funkcji do postaci typu singu / <;] u) (ktérej odpowiada prosto-
katna funkcja gestosci bledu lub szumu kwantowania) w pierwszym przypadku (M0)
zachodzi jesli @, (27: k) =0, Vk # 0. Jest to warunek odtwarzainoséci I — rzedu dla
kwantowania w mlgdelu uogdlnionym [3]. Natomiast w drugim przypadku (M1),
zachodzi jeéli @, %;E k) =0, Yk # 0. Jest to warunek odtwarzalnoéci I — rzedu dla

kwantowania z sygnalem ditherowym dodawanym i odejmowanym, formulowany
tym razem ze wzgledu na wlasciwosci @, a nie na wlasciwoséci®, (zaleta) [4].
W trzecim przypadku , filtrujaca” pozycja funkcji ®, wzgledem funkcii singu / <g u>
sprawia, iz nie da si¢ funkcji @, sprowadzi¢ do postaci pozadanego typu. Oznacza to,
Ze w tym wariancie nie mozna osiagnaé¢ kwantowania, w ktérym szum ¢ mialby
prostokatna funkcje gestosci. Z tych samych powodow nie mozna w M2 sprowadzi¢
funkcji gestodci sygnalu skwantowanego y, do splotu funkcji gestosci sygnalu
x z funkcja gestosci prostokatna. W efekcie nie jest mozliwe takic kwantowanie,
w ktorym szum mialby prostokatna funkcje gestosci i byl niezalezny od sygnatu
przetwarzanego x. W konsekwencji oznacza to, ze f, # f, *11L

Roznice wariantu M2 w stosunku do MO0 i M1, gdy rozwaza si¢ odtwarzalnos§¢
funkciji gestosci sygnatu kwantowanego, uwidacznia ponizsze zestawienie,

Jeéli spelniony jest warunek odtwarzalnosci w M0, funkcja charakterystyczna
bledu kwantowania (19) redukuje si¢ do centralnego sktadnika, ktéremu odpowiada
prostokatna funkcja gestosci bledu f, a funkcja gestoSci sygnatu skwantowanego
sprowadza sie do postaci

Sexll=f =f, czyli [f,=11 oraz x,=x+e. (22)

Jesli spelniony jest warunek odtwarzalnoéci w M1, funkcja charakterystyczna
szumu kwantowania (20) redukuje si¢ do centralnego skladnika, ktoremu od-
powiada prostokatna funkcja gestosci szumu [, a funkcja gestosci sygnatu skwan-
towanego sprowadza si¢ do postaci

Sexll=f *f, czyli [f,=1I1 oraz z =x+e. 23)

W M2 centralny skladnik funkcji charakterystycznej szumu kwantowania (21)
ma postaé¢ rézna niz w obu poprzednich przypadkach i wynosi
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ﬁngu
) = 24)

:?‘;M
Nie odpowiada mu prostokatna funkcja gestosci lecz splot prostokatnej funkcji
gestosci z funkcja gestodci sygnatu ditherowego f),.
Natomiast funkcja gestoéci sygnalu skwantowanego ma postaé ogdlna [2],
okre$lona nastgpujaco

foe (V) = [H({;)*ﬁ,(yq)*uyq)]-@,(yq). (25)

Nie mozna w tym przypadku sprowadzi¢ jej do zaleznoéci bedacej splotem funkecji
gestosci sygnalu kwantowanego z funkcja gestosci prostokatna. Redukuje si¢ ona
bowiem do

Jrg = U fax )-8, > [ox fx T = [, % fy % ],

czyli f,#1I1 -oraz Syg # S 1IL

(26)

gdzie
f, — prostokatna funkcja gestosci.

ODTWARZALNOSC MOMENTOW

W metodzie M2 nie mozna osiagnaé niezaleznosci szumu kwantowania od
sygnalu przetwarzanego przez dobor sygnatu ditherowego. W tym wariancie kon-
wersji a-c mozna natomiast osiggna¢ niezalezno$¢ m-tego momentu szumu kwan-
towania od sygnalu przetwarzanego [4], czyli

E[e"|x]=E[e™] 1 E[&"]=E[(d+ v)"] 27
gdy
d’"
a;;,[@d(u)-(bv(u)] . =0, k#0. (28)
Wowcezas T
Ele]l = E[d]

27 _ 2 ?_2
ELeY] = B[]+ &

(29)

[

]

5 (m\(aY Eld"™]
Ele ]“E()(z/)(z) A+1
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Od wyzej wymienionej mozliwoéci zalezy postac relacji migdzy momentami sygnahu
skwantowanego i kwantowanego.

Ogblnej postaci funkcji gestosci sygnatu skwantowanego y, (25) odpowiada
funkcja charakterystyczna

ﬁngu
0,00 [ 0,000,002 |30 -

Su

2

&, 2n 21
= O lu——k| O fu——-Fk)
k=z_w ( q ) ”( q >

Uwzgledniajac wlasciwosci funkcji charakterystycznych [1], moment m-tego rzedu
sygnalu skwantowanego mozna zapisac

E[y;"]=.lA< @ o ) , (31)

(30)

jm du m = Vg

© 2 [/m 1 dar 2n
- 3§ (MM LEo(o-2)]
ks Ze g\ T J" du q
1 dﬂl--f 2
[L& (o=}
J77" du q

Wykorzystujac zwiazek (27), mozna zastapi¢ moment E[(d + v)™] momentem
El&™] i zaleznos¢ (32) sprowadzi¢ do postaci

czyli

u=0

m

m

Ely;l= Z(r>‘E[8’]'E[X"’”’] (33)
r=0

pod warunkiem, ze

=0, k#0, i=12,.m (34)

Jest to zarazem warunek okreslajacy pozadane wlasciwosci sygnalu ditherowego,
ktore gwarantuja odtwarzalno$¢ momentoéw sygnalu kwantowanego na podstawie
momentdéw sygnatu skwantowanego. Momenty szumu kwantowania E[g"] wy-
stepujace w zalezno$ci (33) wyznaczane sa na podstawie uprzednio podanych
zwiazkow (29).

Od spelnienia warunku na niezalezno$¢ kolejnych m momentéw szumu kwan-
towania od sygnalu kwantowanego (warunek (28)), zalezy odtwarzalno$¢ m mo-
mentow sygnalu kwantowanego z m momentoéw sygnatu skwantowanego. Nalezy
spostrzec, iz niezalezno$¢ momentu i-tego rzedu szumu kwantowania od prze-
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twarzanego sygnalu (spelnienie warunku (28) dla konkretnej wartoscik = i)
nie oznacza automatycznie niezaleznosci momentdéw innych rzeddéw, czyli gdy
k 1 [4].

ODTWARZALNOSC WIDMOWEJ GESTOSCI MOCY

Widmowa gesto$¢ mocy sygnatlu skwantowanego mozna wyznaczy¢ na pod-
stawie lacznego momentu drugiego rzedu sygnalu skwantowanego y,, wedtlug
nastgpujacego schematu:

Fa wl. funkcji charakteryst yc:nej
Loy O, E[y7y15] = E[D1gaq)- 39)

Ostateczna posta¢ lacznego momentu (m + n)-tego rzedu sygnalu skwantowane-

go jest nastepujaca:

ququ]“ Z Z( )<j> (”1 "2] E[ (A Z—j]a (36)

i=0j=0

pod warunkiem

o . 2n 21
25 Puenwey <”1 Yy ky, uy — 'kz>

oui ou q =0

(u1 . u2) =(0,0)

(37
i=l,m j=1..m (k, k) +#(0,0).

Laczne momenty szumu kwantowania E[e|-¢}] wystepujace w zaleznos$ci (36) sa
okreslone nastgpujaco [4]

[ﬂ [:] 20, +1,) 2l n—2
n\ g\ EldTT - dim ]
efl=2 X (2[)(21) (2) QL+ 1)L+ 1y (38)

I—()/—O

W szczegolnosci, gdy m = n = 1, zaleznosé¢ (36) przyjmie postaé

q° .
El+E[?1+%,  i=
Elng ol = Ely, (-, (] = { S0 F B =) (39)
Elx,-x,]+ E[d,-d,)], i#j

Stad widmowa gestos¢ mocy sygnatu skwantowanego

Sy (N) =8+ S, . q“f

czyli jest suma widmowej gestosci mocy sygnalu kwantowanego, sygnalu ditherowe-
go i sygnalu v.

= SN+ SN+ SN (40)
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ZAKONCZENIE

Operacja kwantowania zmienia parametry sygnalu przetwarzanego. Ma to
wplyw na doktadno$¢ estymacji albowiem wartodci estymatoréow wyliczane sa
z dyskretnych danych.

Zmiany parametrow sygnatdbw mozna oceni¢ na podstawie relacji miedzy syg-
nalem kwantowanym i skwantowanym. Maja one optymalny model, gdy kwan-
towanie zachodzi z odtwarzalnoscia. Konwersja a-c z sygnalem ditherowym moze
by¢ stosowana miedzy innymi w celu zapewnienia takiego kwantowania. Jedli
przebiega ona wedlug wariantu M1, pozwala na osiagniecie odtwarzalnogci takiej
jak w MO w idealnym przypadku. Wowczas relacje miedzy sygnalem skwantowanym
i kwantowanym s3 sprowadzone do postaci o optymalnym modelu. Jedli zaé
przebiega ona wedlug wariantu M2, wowcias nie mozna osiagnaé odtwarzalnosci
takiej jak w MO. W nastepstwie nie da si¢ sprowadzié¢ do postaci optymalnej relacji
migdzy sygnalem skwantowanym i kwantowanym. Niekorzystne jest takze i to, iz
relacje te sa uzaleznione dodatkowo od wlasciwodci sygnatu ditherowego.

Poprawa relacji migdzy sygnalem skwantowanym i kwantowanym przez korygo-
wanie odtwarzalnosci jest wiec skuteczna tylko w wariancie M1. Mankamentem
w tym przypadku jest jednak to, iz jest on bardziej klopotliwy w realizacji
praktycznej,
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A. DOMANSK A

RELATION BETWEEN INPUT AND OUTPUT STATES OF THE SIGNAL IN CASE
OF QUANTIZING OPERATION WITH MODIFIED CHARACTERISTICS

Summary

This paper presents relations between input and outpul states of the signal in case of a-c conversion
with dither signal. The relations are determined for two alternatives of the method applied: a-c conversion
with added and subtracted dither signal and a-c conversion with dither signal added only. It is estimated,
how the correction of reconstruction in each of these aliernatives influences the relations between input
and output signals, hence the accuracy of estimation based on discrete daia.

Key words: a-d conversion, quantization, dither signal, reconstruction.
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Simplified formulas of weighting coefficients of maximally
linear FIR digital differentiators for low frequencies
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COMMUNICAT

The numerical calculation of sampled signal’s [irst derivative was the subject examined
and presented in ref. [1]. The weighting coeflicients ol digital FIR differentiator were
obtained which provided maximal linearity of frequency response for o = 0. In ref. [1] the
Crout’s method was used to solve the set of linear equation given by (5). In this way the
results given by recursive [ormulas (8) were oblained. In this letler the set of linear
equations given by (5) was solved by using the Cramer’s method where the results can be
presented as explicit formulas (6), which save most of compulation operations.

Key words: Differentiators, digital filters, signal processing.

In this letter we derive the coefficients of maximally linear digital differentiators by
using different method from the one presented in ref. [1].

Our aim is to approximate the frequency response of an ideal digital differentiator
given by:

Hwy=0w0 —-n<ow<gn, 1)
what can be presented as:

H(w) = idi-sin(i'w) n= Nz”l ; )

i=1
where N is odd number of samples of signal we want to differentiate.

The properties of maximally linear FIR differentiatior H (w) of the form (2)
which should be maximally linear at w = 0 we can present as the set of equations:
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H(w)lw=0 = 0

di (@)} _, 3)
dw w=10

d* H ()

dw*

=0 for k=2,..2-n-1

w=0

When we apply (2) to (3) we get nontrivial equations:

id,=1
i=1
4)
Yirk-l.d, =1 for k=2,.,n
i=1
which can be presented in matrix form:
R 1 1 1 Po, 1 17
1 vy v v 3 0
1 v vi V2 Dy | = 0 |, (5
I i e AL B ) I 0

where D, =id, and ¥, = i®. Equation (5) is of the form [V,][D,]=[B], where
det[V;] is Vandermonde’s determinant. Following the steps of the solution of linear
equations (5) by the Cramer’s determinant. Following the steps of the solution of
linear equations (5) by the Cramer’s method we can obtain explicit formulas:

2

d = (~1)"t A A = 1... 6
=D S PE et ©
or recursive formulas:
_ 2
|
)

in—1)

al Y+ D) m+i+ D)

for i=1,..,n—1.

In ref. [1] Crout’s method was used to solve the set of linear equations (5). The
explicit formulas d; were presented as (see ref. [1] eq. (14)):
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(2-n—=1\T"" "2l n\ % . 2:k\ 2-n—2k
di=l:z-( b )] -kgo(_l)k.<k>.q§0(~—-l) < q ) (71—i—q>

for i=1,.,n

®

The formulas (7) and (8) used to derive the weighting coefficients d; provide us
with the same results.

In ref. [1] the computation time was presented for assumed #. It is worth to point
out that this derivation time depends on the number of arithmetic operations z (n) of
formula’s algorithm, which can be estimated as follows:

— for d, given by recursive formulas (7):

z(n)~ 8 'n 9)
— for d, given by explicit formulas (8):
z(n) =~ 11-n° (10)
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J. PURCZYNSKI, C. PAWELCZAK

UPROSZCZONY WZOR WSPOLCZYNNIKOW WAGOWYCH CYFROWEGO FILTRU
ROZNICZKUJACEGO MAKSYMALNIE PLASKIE] CHARAKTERYSTYK!
PRZY MALYCH CZESTOTLIWOSCIACH

Streszczenie

W pracy [1] rozpatrzono numeryczne wyznaczanie pierwszej pochodnej sygnatu sprébkowanego. Dla
filtru cyfrowego SOI wyznaczono wspoélczynnik iwagowe zapewniajace maksymalnie plaskg charaklerys-
tyke czestotliwoiciowg dla w = 0. W pracy [1] zastosowano metodg Crouta do rozwigzania ukladu
rownan liniowych (5). Uzyskano wyniki w postaci wzoru rekurencyjnego (8). W niniejszej pracy ukiad
rownan (5) rozwigzano metoda Cramera uzyskujac wyniki w postaci jawnej — wzor (6), ktoéry wymaga
znacznie mniejszego nakladu obliczeniowego niz wzor (8).

Slowa kluczowe: filtry cyfrowe SOI, filtr r6zniczkujacy.
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