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Design of Digital Tunable Bandpass Filters:
Synthesis and Applications
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Otrzymano 2000.05.18
Autoryzowano 2001.01,03

This paper presents a method of designing and selected applications of high order digital
tunable bandpass filters. These filters are built as a cascade connection of identical recursive
second-order bandpass sections. The result of the design procedure are coefficients of a second-
-order section and the number of sections need to obtain desired characteristics. .Center
frequency and passband of the filters can be independently changed by simple correction of
filter coefficients. Method of synthesis is discussed in details.

Presented filters make possible to easy synthesize filter banks with identical bandwidth for
all filters and filter banks, where each filter has the same quality factor. Such filters are ideally
suited as magnitude equalization filters and for detection of signals with given frequency.
Possible applications are dualtone multiple frequency (DTMF) tone detection, speech analyzers
for cochlear implants, tonal control, real-time signal enhancement/correction, etc.

Keywords: digital tunable bandpass filter, recussive filters

1. INTRODUCTION

Growing meaning of digital signal processing create large demand for new effective
algorithms. The basic ones are digital filters (DF). This article deals with tunable Infinite
Impulse Response (IIR) filters. Design procedures for variable cutoff-frequency digital
filters are well known [1-6]. This part presents high order tunable digital bandpass filters
for which the center frequency and the bandwidth is independently related to the multiplier
coefficients, which permits simple frequency response adjustment by varying the coef-
ficients values. The bandpass filters proposed here have a cascade form and are composed
of several identical second-order recursive bandpass sections [7]. Arbitrarily given a set of
specifications such as a center frequency, a 3 dB bandwidth and a bandwidth for cutoff
frequency, allows straightforward to calculate the number of identical second-order
sections and their specifications, from which two unknown coefficients can be acquired.
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The advantages of this kind of filters are:

1. It needs only two cofficients for the second-order filter and if such filters are
cascaded, the total number of coefficients will not be increased, what is increased is
only time-delay;

2. Only one coefficient needs changing for the cascade filter if it is necessary to change
the center frequency/bandwidth with the bandwidth/center frequency and sampling
frequency unchanged. On the other hand, each cascade filter with different center
frequency /bandwidth has only one different coefficient.

By comparison, the designs in [8-11] require precomputing the multiplier co-
efficient values for all designed equalizer settings. This does not represent a tu-
nable design, and as such has the drawback of requiring excessive coefficient sto-
rage.

2. DESIGN CONSIDERATIONS

The task is to calculate the coefficients of a cascade of a digital tunable bandpass
filter (DTBF) with the following specifications:

g — quality factor;

w, — center angular frequency [‘{9-]

Aw, — m [dB] bandwidth.

The cascade structure of the digital bandpass filter is composed of a number of
second-order recursive bandpass sections (filters) with identical characteristics. Let K be
the coefficient, which characterizes a slope of the amplitude response of a cascade
bandpass filter and is defined as

K= = M

Obviously, K> 1, and an ideal bandpass filter has K = 1 for m # 0.5.
Let A2 (w) be a square of magnitude response of a digital filter in the cascade form,
and A2(w) be a square of magnitude response of a second-order section, then

Axw) = [Ad(@)]%, ' (2)

where L is a number of second-order sections in the cascade form of digital filter. Fi-
gure 1 illustrates this equality.

The result of designing will be the specifications of a second-order section, such as
g, — quality factor;
K, = Aw,, /Ao, — slope coefficient, where Aw, is the 3 dB bandwith of the second-
order section Aw ..—m [dB] bandwidth of a second-order section;

ms

L — number of the second-order sections of the cascade filter form.
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Fig. 1. Design specification of a bandpass digital filter in the cascade form

3. TUNABLE BANDPASS DIGITAL SECOND-ORDER FILTER

3.1. TRANSFER FUNCTION OF A SECOND-ORDER FILTER
The transfer function of a prototype analog bandpass second-order filter used here is

(Q,/0p _ AQp

H(p) = = , 3
P Qo @ P ASp @
where
Q — quality factor of an analog filter;
€2, — passband center frequency;

AQ = %1—3 dB bandwidth of a bandpass filter;

p — Laplace transform variable.
The transfer function of a bandpass digital filter with bandwidth Aw, and center
frequency w, using a bilinear transformation [12]

2 1=z
= 4
P="Ar T+ @
where Ar — sampling period, is given by
1-z72
H(z) = (5)

a ?
" 1+b,z ' +b,z?
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where a,, b,, b, are digital filter coefficients, which are expressed by

B sin L2 At
%= D0 sin QAL
b= 4Q cos Q At

LT 20 +sin QAL
, o 20-sin QA
27 20+sin QAL

Let g, be a quality factor of the second-order digital filter and Q = g, = Q,/AQ.

Then the relationships given in Eq. (6) can be rewritten as

AQ sin QAL
a, = R
0 2Q,+AQsin QAL
b o= 4AQ cos At
LT 2Q,+ AQsin QAL
b = 2Q, - AL sin Q At
2720, +AQsin QAL

However, the digital filter designed using Egs. (5)-(7) has a quality factor g, more
bigger than Q required for analog filter prototype, because the frequency response i
warped by the bilinear transformation, so frequency correction is necessary (se

Appendix).

Finally, the coefficients of second-order digital section with quality factor ¢, and

center frequency w, with corrected frequencies can be expressed as given by

4 _ WAL

07 2g,+wAt’

b = 4q cosw,At
T 2g,+wAt ]
b = 2q,—wyAt

27 2g,tw At

The computations showed that the quality factor error is less than 0,2% for digital
filter specifications ¢, = 200 and @ q/a)oe 2,5...100, where w18 the sampling frequen-

cy; w, = 27 /AL

On the other hand, if digital filter specifications has the bandwidth Aw, = q,/®g

then the coefficients can be calculated as

M
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Aw At

y = e
¢ 2+Aw,At

4cosw, At
by=—-——"-"2—, 9
' 24 Aw At ©
_ 2-Aw,At
27 2+ Aw, At

Further, if Ar= 27z/a)q then Eq. (9) directly provides the following result:

b, = (a,-1)g, (10)
b, =1-2a,,

where
g = 2cosw,At.

Hence, the transfer function of a tunable bandpass second-order digital filter defi-
ned by

1-z7

H@) = ,
@ = o e + (=222

an

where the coefficients a, and g depend only on the bandwidth Aw, and center frequency
w, respectively.

A number y(n) of the output set can be obatined from the numbers x(n) of the input
set from equations:

wn) = x(n)—gvn—1)+2v(n~2),
v(n) = awn)+gun—1)-vHn-2), (12)
y(n) =v(n)-v(n-2)

The corresponding circuit is given in Fig. 2. The circuit has two data memories to
store the elements v(n—1) and v(n—2). The calculation of each element of the output set
requires two multiplications and five additions.

Thus, finally calculation equations of the digital filter coefficients needed in (11)
and (12) are expressed by

WAt

B 13
2q,+w At (13)

aq

g = 2coswyAt,
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or equivalently

Ao At
Y= Y Aw At
g = 2cosw, At (14)
M) N vl ANl —~ )
S G G )
z™! B
N
4 \><J~

2
@

Fig. 2. Block diagram representation of the tunable second-order recursive digital filter

3.2. REPRESENTATION IN POLAR COORDINATES

It is found that whenever the corresponding time function is real, then the poles and
zeros are themselves either real, or occur in complex conjugate pairs. So, the transfe
function (11) of the second-order digital system can be written as

-(1-2% . —(1-2%
O (z—rexp (jO)) (z—rexp (—jO))  °z2—2rzcosO+r?

H{z)=a

The poles are at radius r, and make angle £ @ with the positive real axis. Digital tunable
filter will be stable only if r<1. From the equation above the second-order filter’s
coefficients in polar coordinates are: ‘

b, =~2rcos®,
b, =r%

For the tunable digital filter (11) we get

r=N1-2a,,

TOM 47
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a,—1

V1-2a,

cos® = — cosw,At, (16)

Let’s consider two cases:
3.2.1. 1. w, is fixed and Aw, is changing

From Eqg. (15) and (14) Aw, can be expressed Aw, = 227 The radius can change

Pl
from O to 1, then a, changes from 0.5 to O respectively. Passband width depends only on
the distance between poles and the origin of z-plane (Fig. 3).

@, = const
z-plane
Ao, 4
Aw, 1

™ Pole

I8

®

Unit circle =

Fig. 3. Influence of r on the passband width of the filter

3.2.2. 2. Aw, is fixed and w, is changing

If Aw, is fixed then ¢ & ——%-__ is fixed and Eq. (16) can be written:
I -2a,

cos © = ccosw,At,

hence:
© = arccos (ccoswyAf),
where: ay e (0,0.5) and consequently ¢>0, and w € (0, 7). So, w, is proportional only to

© and if © increasing then w, is also increasing (Fig. 4).
Thus, the design Eq. (11) states the true parametric tuning ability of the circuit.
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Aw, =const

z-plane

Unit circle =

Fig. 4. Influence of © on the center frequency of the filter

4. CASCADE FORM OF A TUNABLE DIGITAL FILTER

4.1. APPROXIMATION TASK

The square magnitude response of a digital second-order section (3) with frequen-

cies corrected in accordance with the quality factor g, is given by

H(p)H (- p)Z==2 AXw),

where
(Aw )* w?

2 _
Alw) = (@ —0d)+ (Ao w?

The lower and the upper passband cutoff frequency @, and w, of the second-order

section are defined from the following equations:

0,0, = 0},
w
w,~w, =—>, (18)
4 7

thus

w T ——

w, = ““;qu VA +1 +1). (19)

an |
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Further on, the lower and upper stopband cutoff frequencies w, and w, of the
second-order section are defined from the following dependencies:
W0, = W,
Ksa)O
4,

(20)

W~ Wy =

0y =5 - (g KE - K),
w, = %’—(\/4(134—& +K). @21

Using Eq. (21), substituting (17), and after some mathematical manipulations, the square
of magnitude response of a second-order section on the frequencies w, and w, can be
calculated as

(Aw )20)% 4
Al = S =m, 22
{030 = T K he Pt b el " (22)

o then the slope coefficient of a second-order section becomes
vith frequen-

K =A—-1. (23)

Let w,, and w,, be the passband cutoff frequencies of a cascade form digital filter,

which has a 3 dB bandwidth Aw = /g and a square magnitude response on the @, and

(a7 Wy AM@ ), 5,) = 0.5 (see Fig. 1), but the square magnitude response of a second-order
section in these frequencsies is

second-order

AXw,, 0,,) =05 . (24)
On the other hand
(18) 22wk 5
AW, 0y,) = ! ~-305. (25)

w%l,zz(%‘ly*“(%g)zwﬁ,zz
From (25) we get

(19) g, =g W2 -1. (26)
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4.2. CALCULATE THE NUMBER L OF SECOND-ORDER SECTIONS IN THE CASCADE FORM
The m [dB] bandwidth of a cascade digital filter (from (1)) is

Kw,

m

q

and on the other hand, a bandwidth of a second-order section on the level W of

a square magnitude response (see Fig. 1) can be denoted as

Kw,

m

ds

Using (26), (27) and (28) we get

Further, using Eq. (29), by setting (23), we can write:

K= \fm(&/’i"—_ b (30)
G2 -1

Remarks: the Eq. (23) and (30) do not depend on a quality factor ¢ and a center

frequency w,, and the result (23) is a particular case of (30) for L = 1.

Theorem [13]. The value of a slope coefficient K is limited for L — oo, and defined as

B
K_=& logz(;{). (31)

Proof. Let x = 1/L, then lim K* = lim K* = lim / ':’)‘l“] . Differentiating expression mar-

L 00 x>0 x>0

ked by limit sign and expanding indeterminate form of type § (see [14] pp. 87-90), we get

, CGyInd)  Ind) ( I )
lim K? = lim ) 0G0 [ 250,
T T ] s

and
1
lim K = \ﬂ logz(—)
X300 m;:

The theorem is proved. &

Aw =KAo = 220 @n

Aw, = K0 (28) -

K. =KV -1. (29)
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Thus, the results (30), (31) and (26) give number L of a second-order sections in the
cascade structure of digital filter and the specifications of the basic second-order section.
If K>V1/m—1, then it is necessary to use only one second-order section for bandpass
digital filter, i.e. L = 1. For the case, whern \/10g2(1/m) <K<+1/m-1, L second-order
sections are required for a bandpass digital filter. The number of L can be calculated
from (30) and rounding to the bigger integer number. In Fig. 5 the slope coefficient
K for different values of L was shown.

From the theorem follows, that the cascade structure of a digital filter with K =1
for L— oo, and the cascade form of a digital filter with X less than log,(1/m) can not
be obtained. Further, for given K and m the cascade digital filter composed of
L second-order sections sometimes can not be designed.

a) 0

Rt

|
1
1
'
'
'
'
|
|
'
|
|
|
-20 < |
'
1
1
'
1
:
T
t
t
i
[
:

S T

A40f----- Fom g s R TN A T e e e
3 LN} H
! x !
N Ay
: !
|
! .
i e Pt nooees e AR N FRSh
: AN : ! :
! P ! ! ! :
] ] \ 1 1 1 ]
.60 L 1 1 1 1 1
2 3 4 5 6 7 9 10 11 12
K
b)

K

Fig. 5. Slope coefficient for different values of L
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5. THE DESIGN ALGORITHM OF A TUNABLE HIGH-ORDER
BANDPASS DIGITAL FILTER

Let us calculate the coefficients of a tunable high-order bandpass digital filter k

with a center frequency w,, a quality factor g, a 3 dB bandwidth Aw, a m [dB]
bandwidth Aw,, i.e. K = Aw,/Aw, and a sampling period Az, The design algorithm is

as follows:
Step 1. Calculate K, from Eq. (31) and

if K<K,_

then the digital filter with specifications K and m can not be obtained, END.
Step 2. Calculate K, from Eq. (23) and

if K>K,

then L = 1 go to step 5.
Step 3. Define the number L of second-order sections in the cascade structure of

digital filter from Eq. (30) or diagram in Fig. 5.
Step 4. Compute the quality factor and bandwidth of the second-order section

qs:q ‘{/5—1’ vazﬂg

qs

Step 5. Calculate the coefficients a, and g of the second-order section using the
equations (13) or (14) for the tunable digital filter.
Step 6. END.

6. EXAMPLES

6.1. EXAMPLE 1

Design the high-order bandpass digital filter with tunable bandwidth (Aw is
floating, w,, is fixed) for the following specifications:

Center frequency 2000 Hz
a) 3 dB bandwidth Af, 10 Hz
b) 3 dB bandwidth Af, 200 Hz
m-level 0.000001 (- 60 dB)
m [dB] bandwidth (max.) 2000 Hz
Sampling frequency 8000 Hz

TOM 47 - 200!

Solution:

Samy
a)y K
K, =

AR
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(g=0v
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50} - -

) —
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R Solution:

. Sampling frequency/center frequency is equal 4

a) K =200, by K=10

K., = 44645 A

. K, =999.9995

. K>K>K,

. L =5 (number of second-order sections)

a) g, = 77.1229, b) ¢, = 3.8561

a) a, = 0,0101, b) a, =0.1692
g=0

(g = 0 when the ratio of sampling frequency to center frequency is 4).

digital filter
), a m [dB]
algorithm is

PN oL R W

U |

T S .
structure of \
. B CEE T EE R |
- section :
1
dB ol Lo f B
[077,3 PSR N AR S
| ;
on using the % I A S T 4
) P AN R U : ; !
2 of - - e T R !
Y S A, 4 R :
-60 l |

Fig. 6. Magnitude response of the filter with tunable bandwidth (Aw = 10...200 Hz) from example 1

, . 6.2. EXAMPLE 2
idth (Aw is

Design the high-order bandpass digital filters with tunable center frequency (Aw is
fixed, w, is floating) for the following specifications:

Center frequency 700, 900, 1100, 1300, 1500, 1700 Hz
3 dB bandwidth 40 Hz
m-level 0.0001 (—40 dB)

m [dB] bandwidth {(max.) 400 Hz
Sampling frequency 8000 Hz




18 A. A. PETROVSKY, J. BASZUN Kwart. Elektr. i Telekom. TOM 47 - 200

Solution: Solution:
1. Sampling frequency/center frequency is equal 4.7 k 1. Samy
2. K=10 4.89¢
3. K. =3.6452 ‘ ‘ 2. K =
4. K, = 99.9950 3K, =
5. K,>K>K, 4. K =
6. L =3 (number of second-order sections) 5. Kx>:
7. q,= 89219, 11.4711, 14.0202, 16.5693, 19.1184, 21.6675 6. L="
8. a, = 0.0299 (for all filters) 7. q,=
¢ = 1.7053, 1.5208, 1.2989, 1.0450, 0.7654, 0.4669 8. ay=
g e
C I A it A Uity s i TSI TN T
) R Y 5 R L A 0 O O SO 08 W A
RN 0 N 1
L . 1
: : : : : : : : d
-1 RN S R 1 R ¢ A VTR | 4
) S AV o AN AU A N N :
P NN GO 1 VA 4 RN W5 VOO & WO
AN IAVIRVERYE L\
0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
kHz
Fig. 7. Magnitude response of the filter bank from example 2
6.3. EXAMPLE 3
Design the high-order bandpass digital filters for dual-tone multiple frequency _ On.e of
(DTMF) tone signals detection [15] (g is fixed) for the following specifications: ;‘?tpl‘mﬁ 7[]
ilters ,
such filters
Center frequency 697, 770, 582, 941, 1209, 1336, 1477, 1633 Hz be simulate
3 dB bandwidth 30 Hz and bandv
m-level 0.0001 (—40 dB) cochlear m
m [dB] bandwidth 400 Hz
Sampling frequency 8000 Hz
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Solution:

1. Sampling frequency/center for filter with the highest center frequency is equal
4.899
K = 13.3333
K, =3.6452
K, = 99.995
K>K>K,
L = 3 (number of second-order sections)
.= 27.7514 (the highest g, was used for all filters)
a, = 0.0098, 0.0108, 0.0119, 0.0131, 0.0168, 0.0186, 0.0205, 0.0226
g = 1.7077, 1.6453, 1.5687, 1.4782, 1.1641, 0.9964, 0.7986, 0.5685

Sl ISl

2 L ot Sl Ty SPuly Wl Sl ity W il it | Wit R
s bl 4
- 4
- R —
o ol |
L %
BB U A £ s
-"5 -35 --—---“% ----------- d---p-- L G ¥ "'“"”é

’ 4%.4 0:6 0.8 1: 1.2 1.4 1.6 1.8 2I

kHz
Fig. 8. Magnitude response of the filter bank from example 3
6.4. EXAMPLE 4 —~ COCHLEAR FILTERS

e frequency One of possible applications of presented filters is a speech processor for cochlear
tions: implants [16]. Behavior of the human cochlea can be simulated by bank of bandpass

filters [17, 18]. On the basis of experimental data or on the cochlear model a bank of
such filters can be built. As shown in [19] the mechanical properties of the cochlea can

z be simulated by a bank of second-order bandpass filters. Center frequencies of the filters
and bandwidths were obtained from the model [19]. The second-order difference
cochlear model has the following form:

vy +b,yn—1)+b,, y (n—2) = Aay, U, (n)~ U (n-2)].
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The corresponding transfer function of the k-th cochlear filter can be obtained in th
following form:

ag(1-27%)
Fl4b, 27 by 2

H A (z)=A 32y

dE
Here, U, (n) is the stapes velocity, y,(n) is the basilar membrane (BM) displacement i

position x,, parameters b,,, b,,, A, and a,, are all the coefficients with respect to
position x, along the BM. Using the approach of digital filter’s synthesis with tunable ?'5
bandwidth and center frequency, it is possible to find the cochlear map (frequency.
versus cochlear position on the BM-see Fig. 9a) and 3 dB bandwidth characteristics
(Fig. 9b) as follows:

1 ~b, 'z
Wy = ——— ArCCO§ —— "~ -
At 1+b,, ig.

p = 200y
VNI B

where w,, denotes center angular frequency for k-th cochlear filter.
A bank of eight filters was designed (see Fig. 10 and Tab. 1). The filters of analysis f
bank of the speech processor consists of two identical second-order sections (L = 2).

A
This allows to increase selectivity of the speech processor and in this way overcome —
some leakages of the model comes from that the human hearing system is not passive L
one [17]. Tuning property of presented filters simplifies adjusting frequency characteris- L
tics of processor in individual cases.
a) b)
35 . ' 2500 T
: : i Me
30feommm e - R R e e '
e . : 2000} -~ m o m = - - squarec
G EEEEEEREE RS Pemm e : based «
£ : ' N '
% : , T o OF Cas
L) S AN £ 1500} - - - - - - ' for cas
c g 5 p-plane
] SRR R L by pre e B 1000} << c o mne . bilinea
Q 1 % [ .
= : @ 1 mation
U SR s S ; o
8 : 500} << <e o m e . filter 1s
] > ok At
3 : 3 increas
0 . 0
16" 10° 10° 10* 10" 10° 10° 10° determ
Center Frequency in Hz Center Frequency in Hz 5 =1-

Fig. 9. a) Frequency versus cochlear position b) 3 dB characteristics of cochlear filters $ECONC
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Fig. 10. Magnitude response of the cochlear filter bank. Distance between electrodes is 2.27 mm.
Sampling frequency is 16 kHz

Table 1
Parameters of the digital cochlear filters from Fig. 10
1 2 3 4 5 6 7 8
foIHzZ] 355 559 840 1226 1748 2450 3389 4638
A f[Hz] 132 213 312 431 570 727 904 1100
a, 0.0387 | 0.0610 | 0.0869 | 0.1162 | 0.1481 0.1815 | 0.2162 | 0.25713
g 1.9827 1.9520 1.8922 1.7726 1.5470 1.1436 | 0.4853 | -0.4959

7. CONCLUSIONS

Method of synthesis of digital bandpass filters with given quality factor g and
squared magnitude on level m of Aw,, band boundaries was shown. The method was
based on computing of parameters of one second-order section with lower quality factor
for cascade connection of L such sections. The prototype of analog bandpass filter in
p-plane of Laplace transform was used as a prototype of digital bandpass filter. Using
bilinear z-transformation, taking into account carrying frequency distortions, transfor-
mation to transfer function of digital filter was realized. In addition L-sections digital
filter is a tunable digital filter i.e. parametrically adjustable filter: a, = f(Aw), g = f(w,).

Analysis of coefficients (Eq. (8), see the example in Tab. 2) shows that with
increasing L for g = const every structure of DTBF has big reserve of stability factor,
determined by the distance from poles of the transfer function to unit circle on z-plane

0= 1~\[b: [20], what can be explained by decreasing of quality factor ¢, of individual
second-order sections. Therefore growing number of second-order sections it is possible
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to somewhat decrease required, under condition of stability, precision of coefficients
representation but only to certain range, since concurrently increasing the total variance
of quantization errors on output of the DTBF and time of signal processing by the filter.

Table 2

Coefficients Bf_the filters with the following specification: ¢ = 1000, w At = /4,
K =10, L =1,5. Coefficients b, and b, were computed from a, and g using Eq. (10)
to better illustrate problem of the filters” stability

L q, m g b, b,

1 1000 -20.0 |0.3925449-107° | —1.4136585 0.9992149

2 644 —32.5 {0.6094096-107 | -14133518 0.9987812

3 510 —429 {0.7694057-10° | —14131255 0.9984612

4 435 -51.9 09019423107} 14129381 0.9981961

5 386 ~60.0 {0.1016321 102 | —1.4127764 0.9979674
ACKNOWLEDGMENT

The authors would like to tkank the anonymous reviewer for his constructive

comments and corrections.

This work was supported by Bialystok Technical University under the grant Q:?

W /11/2/00.

10.

S K. Mitra, Y. Neuvo, H. Roivainen: Variable cutoff frequency digital IR filters. Proc.

A A Petrovsky, I.A. Ganushkin: Syntheses of digital bandpass filters. Radiotechnika (Russian,_

BIBLIOGRAPHY

_M.N.S. Swamy, K.$. Thyagarajan: Digital bandpass and bandstop filters with variable center
frequency and bandwidth. Proc IEEE, vol. 64, pp. 1632-1634, November 1976. ;;

E.C. Tan: Variable lowpass wave digital filters. Electron Lett., vol. 18, pp. 324-326, April 15 1982.
JASTED Int. Symp. Appl. Signal Processing Digital Filtering. Paris, France, June 1985, pp. 5-8.

translated in English (USA) — Radiotekh. Electronik, 1985, vol. 10, pp. 24-25, 1985.

_P. A Regalia, S. K. Mitra: Tunable digital frequency response equalization filters: 1EEE Trans‘:‘é

Acoust., Speech, Signal Processing, vol. ASSP-35, no. 1, pp. 118-120, January 1987.

_P.A. Regalia, S.K. Mitra, P.P. Vaidyan athan: The digital all-pass filter: A versatile signalz

processing building block. Proc. of the IEEE, vol. 76, no. 1, pp. 19-37, January 1988.

A, A. Petrovsky: Methods and Microprocessor Means of Processing Broadband and Fastflowing

Processes in Real-Time. Minsk, Nauka i Technika, 1988.

" E.H.J. Persoon, C.J.B. Vandenbulcke: Digital audio: Examples of the application of the ASP

integrated signal processor. Philips Tech. Rev., vol. 42, pp. 201-216, April 1986.

1LK.I. Van Ginderduen et al.: A high quality digital audio filter set designed by silicon compiler.

CATHEDRAL-1. IEEE I. Solid-State Circuits., vol. SC-21, pp. 1067-1075, December 1986.
1 A. Moorer: The manifold joys of conformal mapping. Applications to digital filtering in the studio. J.
Audio Eng. Soc., vol. 31, pp. 826-841, November 1983, ‘

TOM 47 - 200
Pl M. Wint
speech pro
12. L. R. Rab
New Jersey
13. A. Petro
bandwidth.
1527-1530
14. A. Birkh
15. P. Mock:
TMS320 F
16. 1. Baszu
testing. Pr
Applicatiol
17. BE. Zwic|
18. D. D. Gr
Acoust. Sc
19. W. Wan,
processing
29-31 July
20. B. Gold,

The an
the equatior

Let’s speci
bilinear tra
a) finc
b) des
c) trar
It remains
analog filte

where




lektr. i Telekom.

f coefficients
total variance
by the filter.

le 2

t/4,
(10)

- constructive

ler the grant

h variable center
April 15 1982.
IIR filters. Proc.
pp. 5-8.
~chnika (Russian,
ers: IBEE Trans.
A versatile signal
and Fastflowing

cation of the ASP

) silicon compiler
986.
1g in the studio. J.

TOM 47 - 2001 DESIGN OF DIGITAL TUNABLE... 23

1. M. Winterer, C. Bock, et. al.: Digital filter processor: A low cost one-chip solution for audio and
speech processing. Proc. ICSPAT 93, 1993, pp. 32-41.

12. L. R.Rabiner, B. Gold: Theory and Application of Digital Signal Processing. Englewood Cliffs,
New Jersey, Prentice-Hall, 1975.

13. A. Petrovsky: The synthesis of high order digital bandpass filters with tunable center frequency and
bandwidth. VI Europ. Sig. Proc. Conf. (EUSIPCO 96). Trieste, ltaly, 10-13 September 1996, pp.
1527-1530.

14. A. Birkholc: Analiza matematyczna dla nauczycieli, Warszawa, PWN, 1977.

15. P. Mock: Add DTMF Generation and Decoding to DSP-P Designs. vol. 1 of DSP Applications with the
TMS320 Family, Texas Instruments, 1989.

16. J. Baszun, A. Petrovsky: Design of speech processor for cochlear implants and method of its
testing. Proceedings of the Ist Russian International Conference Digital Signal Processing and its
Applications. Moscow, Russia, June 30-July 3 1998, vol. 1, pp. 181-189.

17. E. Zwicker, H. Fastl: Psyhoacoustics Facts and Models. Berlin, Springer-Verlag, 1990.

18. D. D. Greenwood: A cochlear frequency-position function for several species-29 years later. J.
Acoust. Soc. Am., vol. 87, no. 6, pp.2592-26035, June 1990.

19. W. Wan, A. A, Petrovsky, C. Fan: A rwo-dimensional nonlinear cochlear model for speech
processing: response to pure tones. Proceedings, 6th International Fase-Congress, Zurich, Switzerland,
29-31 July 1992, pp. 233-236.

20. B. Gold, C. M. Rader: Digital Processing of Signals. McGraw-Hill Book Co., 1969.

APPENDIX

FREQUENCY CORRECTION

The analog €2 and @ digital frequencies are related for bilinear transformation by
the equation [12]:
2 wAt

Q=g 33
A8 (33)

Let’s specify the digital bandpass filter w,, Aw and g. A design procedure based on the
bilinear transformation would run as follows:

a) find Q, = 21g“5+, AQ, and Q = Q,/AQ;

b) design the analog filter which meets the specifications ,, A2, O;

¢) transform H (p) into H (z) using bilinear transformation.
It remains only to provide details for the first step (a). Denote the bandwidth AL of an

analog filter by

_ 0Q(w)

AQ
dw  |e=wo

Aw, (34

where

WAl 1
= sec 02 , and secx=

COSX




24 A. A. PETROVSKY, I. BASZUN Kwart, Elektr. { Telekom.

Then the relationship between AQ and Aw can be written as given by

At
AQ = Aw sec? 2220 (35)
It follows from g = w,/Aw and also, from Eq. (35), that
sinw Af }
= — (. 36)
Q 6U()AZ q ( 6) :5

It comes out from (36) that Q<g¢ in all frequency range w,Ate (0, ). Figure 11 shows
the dependence of (36). ‘
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Fig. 11. Dependence of /g on w,At by the bilincar transformation
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PROJEKTOWANIE CYFROWYCH PRZESTRAJANYCH FILTROW PASMOWYCH
~ SYNTEZA 1 ZASTOSOWANIA

Streszczenie

Artykul ten prezentuje metode projektowania oraz wybrane zastosowanie przestrajanych filtréw pa
mowych. Filtry te zbudowano jako potaczenie kaskadowe identycznych rekursywnych sekcji Srodkowo-
przepustowych drugiego rzedu. Rezultatem procedury projektowania filtru sa wsp6tczynniki filtru o formie.
kaskadowej, oraz liczba sekcji drugiego rzedu w kaskadzie potrzebna do otrzymania pozadane] charaktery
tyki. Czestotliwo§¢ Srodkowa i pasmo przenoszenia filirbw moga by¢ niezaleznie zmieniane przez prosta
zmiane wspélczynnikéw. Omowiono szczegdlowo sposéb syntezy filuwéw. Zaprezentowana metoda umozliwid
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1atwg, synteze bankéw filuéw o identycznym pasmie przepustowym dla wszystkich filwow w banku oraz na
syntezg bankéw filttbw o identycznej dobroci. Filtry takie dobrze nadaja sie jako filtry ksztattujace
charakterystyka amplitudowa sygnatu oraz do detekcji sygnatéw o okieSlonej czgstotliwosci. Mozliwe
sastosowania to detekcja sygnaléw DTMF, analizatory mowy dla implantéw §limakowych, korekcja sygnatu
w czasie rzeczywistym, itp.

Stowa kluczowe: cyfrowe przestrajane filtry pasmowe, filtry rekursywne.

Praca finansowana z grantu W /I1/2/00 Politechniki Bialostockiej.
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Finite Word Lenght Effects in Tunable Recursive
Bandpass Filters

ALEXANDER A. PETROVSKY, JAROSEAW BASZUN

Instytut Informatyki, Politechnika Biatostocka

Onrzymano 2000.05.18
Autoryzowano 2001.01.03

This paper presents a method of analysis of high order ditigal tunable bandpass filters.
These filters are built as a cascade connection of identical recursive second-order bandpass
sections. Noise properties as well as influence of coefficient quantization on filters parameters
are discussed in details.

To minimize quantization effects method of probabilistic rounding of coefficients is
presented. This method is useful in case of fixed point implementation of any filters. Low
computation cost cause that this way of rounding is very useful technique in eliminating of limit
cycles and increasing dynamic range of filters.

Keywords: recursive filters, noise analysis, probabilistic rounding

1. INTRODUCTION

Finite register length of microprocessors with fixed point arithmetic leads to
implementation errors of characteristics of digital filter (DF) and additive quantization
noise errors. Magnitude of these errors depends on structure of a DF and can differ in
a few orders. Problem of limited precision (word length) appears in analog to digital
converters (ADC) and DF with poles placed near unity circle ]z] = 1. Coeffictients
quantization can lead to stability loss.

As an implementation of DF with given transfer function H (z) it is considered such
structure for which final quantizing error on output of the filter has the least value in
compare to all other structures. The structure should also assure minimal number of
multiplications for quantization period of an input sample. Hence, the task of synthesis
of DF structure for fixed point implementations consists in finding of robust structure of
DF under finite word length restrictions.
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The digital bandpass filter consists of L second-order sections of the form:

H(Z) -7+
= (e
¢ C1+bz bzt

where;

AwAt
a B
" 2+ AwAr’

dcosw,At (
2+AwAt’ )

1

b = 2—AwAt

27 24 AwAL

The transfer function of a second-order section from Eq. (1) can be expressed |
egivalent form as a digital tunable bandpass filter as follows [1]:

1—z7?
0 I+ (a,~Dgz '+ (1~2a.)z2°

H{)=a 3

where
g = 2coswyAt, “

is a function of center frequency W,

2. ANALYSIS OF NOISE VARIANCE IN OUTPUT SIGNAL OF A CASCADE
STRUCTURE OF L-IDENTICAL SECTIONS ;

Analog to digital conversion of a signal cause two kinds of errors: connected with
signal quantization in time and with signal level quantization. First type of errors i
minimized by use of high stable quartz oscillators in ADC (with low jitter). Quantization
errors of ADC depends on roundoff or truncation exact value of a signal to binary levels.
For their analysis it is assumed statistical model [2]. Due to the model quantizati
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errors are considered as additive white noise not correlated with an input signal and
spectral power density equal

S =220/12, (5)

where [, is the number of bits of ADC.

Addition and multiplication by constants (filter coefficients) are operations invol-
ved in realizing a digital filter using fixed point arithmetic. The addition of two or
more fixed point numbers cannot lead to overflows. Under these conditions for noise
model of a DF, it is possible to apply methods of linear circuits with lumped
parameters.

Quantization of results of multiplication in a DF is realized by rounding or
truncation®of results to resolution of output operands. Variance of noise in both cases
can be computed from (5). For rounding mean value of random signal is equal zero, and
for truncation is equal 27'/2, where [, is the number of bits (without sign) used to
represent filter variables. For given transfer function and architecture of a processor the
level of the output noise depends on form of realization of a DF.

The noise model of one second-order section of the DF would be as shown in
Fig. 1. It is assumed that any two different noise sources (i.e. associated with different
multipliers), regarded as random process are uncorrelated, so the total variance can be
obtained by adding the individual variances. Noise variance of e, source is 0} = 27%%/12
and sources e,+e, is 02 = 27%/12, where [ is the resolution of registers without sign.
Variance of output noise caused by k-th noise source is {2]

1
o2, = Uﬁﬁj{)Hk(z)Hk(z”‘)z”dz ©6)

where H,(z) — transfer function of the system from k-th noise source to output
of a DF.

Fig. 1. Noise model of one second-order section of the DF
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The total steady-state noise variance of the DF from all three sources is

k

MN

2
Gk)r'
0

Noise variance on the output of one second-order section from Fig. 1 is [2, 3]

2a 6
ol=—""_0gl+ 2
YTy, T, a1

Let’s determine noise variance on output of a cascade structure consists of L iden-
tical sections. Variance of output noise of one second-order section can be expressed as
follows: :

2 . 2 . 2
0y =s,05i+5,07,

where s and s, are proportional coefficients from Eq. (7). On output of the second
section we get: ““

2 . 2 2 2
0y, = 5,(5,05+5,07)+5,07.

The steady-state output noise of all cascade consists of L sections will be

0% = stol+ (s s st s 4 s s, Fs ot = sbols, 07, (8)

For a DF consists of identical sections it can by specify the maximal acceptable noise
level 0, When 1 y(m) .. <1 its magnitude is calculated as follows:

max —

_ L 10-(D+RY/10
0y, = 0.5-10 ,

where:
D —— dynamic range of the input and the output signal;
R — signal/noise ratio on the output of a DF,

For given 0, is it is assumed that o, = (0.8...0.9)03, [4]. Let’s take into con-
sideration processing optimality loss P, cause by inaccuracy in quantization of coefficients
[5]. Then variance component 67, = 01,10”1° and generally P<3 dB. As a result the
formula describing resolution of registers in arithmetic unit of the processor is

1=10.5 log, 1/120%,],
where [ -] — the smallest integer greater than or equal to a number. From Eq. (8) it i

possible to determine the maximal number of sections for which internal noise on the
output of the DF will be less then specify (see Fig. 2):
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L= {log

where L] — the greatest integer less than or equal to a number.
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Fig. 2. Noise variance of cascade of L sections tunable digital filter

3. ANALYSIS OF COEFFICIENTS QUANTIZATION EFFECTS

Representation of coefficients of a DF, in this case the tunable bandpass filter, with
finite precision during fixed point computations leads to deviation  of frequency
characteristics from required. In particular, to deviation of the center frequency,
passband and phase response from given, what can to affect detection of harmonic
frequencies in the input signal.

3.1. CENTER FREQUENCY ERROR

Let’s H (z) will be the transfer function of the DF with exact coefficients, w, — its
center frequency, /, — precision of representation of coefficients for the DEF with
quantized coefficients. The goal is to find out the relative error of the center frequency

_wy—w, Ao,
@, Wy
where:
w, — center frequency of the DF with quantized coefficients;
Aw, — frequency deviation of w, (deviation from required value).

Let’'s formulate reverse task: for given H (z), ,, At and maximal acceptable value
of error v, determine resolution of coefficients /; for which v, <v_, and resonator
remains stable. Analytic solution of the task for given transfer function, which coef-
ficients are given as explicit functions of w,, can be found. In this case, for small

deviations of the center frequency the following equation is true

N

& 0w, ow,
= Y0 A0 —2 Ab, 9
Aw, ;0 3. Aa,-i—j; 3, b )




32 A. A. PETROVSKY, J. BASZUN Kwart. Elektr. [ Telekow

where:

a; b,  — appropriate coefficients of numerator and denominator of the transfer func-
tion H (2); ‘

Aa;, Ab,— quantization error of coefficients;

N =2 — for the filter from Eq. (1).

Let’s consider the transfer function of the DF from Eq. (1) with coefficients get as

in Eq. (2) and express w, by value of coefficients:

1 —-b,2+AwAt)
Wy == Z—[—arccos M’*—Zlm“ .

From (9) the total error of the center frequency for simultaneous quantzied all

coefficients is:

a Ab, ~b 2+ AwAt) 2+AwAt
- arccos =A 1 2 2 2AMIA 2
ob, At 4 AN16—4b2 — 42 AwAt— b2 Aw?At

Comparing above equation with Eq. (2) we get;

oy = A 2+A0AY
O 4ArsinwAr

Let’s assume that the maximal quantization error is equal for all coefficients in above
equation |Ab | = ¢, then relative error of the center frequency is

Aw,  e2+AwAr)
w,  4wAtsin wo At

vV, =

For rounding to /, binary levels after dot ¢ = 277!, and

22+ AwAr) Q+AwAn2™H3 (10)
e 4w, Arsinw At o Atsinw At

From Eq. (10) the minimum number of bits for coefficients of the DF transfer function
with v, Sy st

2+ AwA?) } .

=11
g {ngv woAtsinw At

max
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3.2. PASSBAND ERROR

Let H () will be the transfer function of the DF with exact coefficients, Aw is the
passband, [, is the precision of representation of coefficients for the DF with quantized
coefficients. The aim is to find out relative error of the passband

Y= Aw"-Aw  Aw,
T A Aw’

where!
Aw" — passband width of the DF with quantized coefficients;

Aw, — frequency deviation of Aw (deviation from required value).
We will determine Aw, in similar way to Aw, from Eq. (9). From Eq. (2) Aw can
be determined as follows:

2
Aw:_,__a_O.*_’
At(1—-ay)
A = heos (A1) +2b, ’
b At
Y= 2(1-b,)
T At(1+by)
From (9) we get:
Aw 2 A 1 2+ AwAn?
CAAI NI NP S PO S S g, BFACAY”
da, da, Ar(1—-ay) At(a,~1)* 2 At
JdAw 0 4cos (o At)+2b, cos (w,Af) 1 2 +AwAD?
= =4Ab, ——— = — Ab
ob, Ab, ab, (Abl —b,At LA 47 "M Atrcos(w,AD)
WMo 3 20-by |\, Ab, 1 (2+Awm>2.
ob, ~ 27 9b, \ *Ar(1+b) At (1+b,)? 4777 At

The total error of the passband for simultaneous quantized all coefficients is:

Ao = L Ag = @+AwAD” 1 Q+AoAn? 1 2+AwAr)’
Po= 7 2= At 4 77V Atcos(w, A 4 At :

Let’s assume that the maximal quantization error is equal for all coefficients:

IAalimax = lAblimax = IAbZ{max =E,
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then the relative error of the passband is:

from the equ
function for
gw(tt‘,p(abl(’) v

V1T Re T A% Awht

Aw, 1 (2+AwAr? 1
cos (w, AL |’

For rounding to [, binary levels after dot ¢ = 27! and we get

LS

27673 (2 + AwAr)? 1
_ 2+ AwA ( ) i

AwAt cos (w,Af) Because
N sections O

From Eq. (11) the minimum number of bits for coefficients of the DF transfer function precision in

with v, <y_  is:
2+ AwAr)? 1
l=11 1+ -3.
2 (ng v, AwAt cos (@ A1)

max
3.3. PHASE RESPONSE ERROR

Probabi
ficient of a
Let’s consider coefficients quantization effect on the phase response (PR). It is
obviously, that for the center frequency ¢(w,) = 0. In real DF as a result of dislocation
of wy to value of wy, caused by coefficients quantization, for frequency w, the deviation

of PR will be Ap = ¢"(w,). To estimate Ag the PR of the DF will be find from Eq. (1) wherg: 1
g =vort,

Im [H (/)] b, +(1+b,)cos (w,Af) i=ln—
¢(w) = arctan ——————"— = arctan , . v =0orl:
Re [H (e/°4")] (1=b,)sin (w,A1) jjz T
. T T Rounde

Let’s denote quantized coefficient as b,, b,, then
b, +(1+b,)cos (w,A1)

A@ = arctan

(1=B,) sin (w,Af) Rounding e

if |B,—b,|<e, |b,~b,|<e, where & = 274", then

b, —(1+b,)cos (@,An) te (1+cos (WAD) fo, =1,
Ag@ = arctan - (12
(1-b,xe&)sin(wAL)
After substitute (A¢), = mas (Ag), Eq. (12) is solved with reference to &:
e < (1=b,)cos (w,At) tan (A@),, +b, +(1+b,) cos (w,At) and when 1

3

1+cos (w,At)+sin(w,Af) tan (Ag)

m
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from the equation above the minimum number of bits for coefficients of the DF transfer
function for which error of the PR for frequency w, will be less than given the maximal
acceptable value (Ag),

L=l (I=b,)cos(w,Aftan (A@),+b,+ (1 +b,)cos(w,At) 1
37| 108 1 +cos (w,A) sin (W A7) tan (A@) '

m

Because the DF filters consists of identical sections the resolution of coefficients for
N sections of the DF is equal the minimal number of bits necessary to achieve required
precision in regard to three of analyzed errors

[ =max{l, I, l;}.

4. PROBABILISTIC ROUNDING OF COEFFICIENTS

Probabilistic rounding can be described in the following way: let b, be a coef-
ficient of a DF, represented as binary number with fixed point (n+m) resolution

@Hm:O,g]gz...gnvlvz.‘.vm (13)
where:
g =0orl;
i =T, n — index of higher bits;
v = 0orl;
j=T, m — index of lowers bits of the operand.

Rounded machine operand to n bits is

Bn =0, 8,8, (g,+tv).
Rounding error is

Ab . =b-b =27 (v1~ ZU,Q“').
=

If v, = 1, then the module of absolute rounding error is

AB/ — zvn(l . zvi2*f), (14)
i=1
and when v, = 0, then

Ab” =27 Jv27. (15)

i=1




36 A. A. PETROVSKY, J. BASZUN

Probabilistically rounded coefficient is

- {bO+Ab',p>g,
bo——Ab", psé,

where:
& — uniformly distributed random value in interval [0, 1];

p — value of given probability for which M [b] = b, and M is mathematical expec-f::f

tation,
On the other hand expectation value of random coefficient b is

M [b] = p(by+Ab)+(1—p)(b,—Ab"),

this implies, that

PE o = 2,27 mﬁ

and this is an estimate of value of truncated part of a machine operand. Thus, unity 13
added, with probability numerically equal to truncated part, to n-th bit rounded operand
(13). Expectation value of the result is unbiased with respect to a number and a rounded

number and not depends on statistical properties of truncated part of numbers.

Hence, coefficients ¢, and g of Eq. (3) as a result of rounding by the rule (16):’

became random. In addition

MIa,] = ay, dy = ay £ Ad,
Mgl =g,8 = a,xAg,
M[AGy) =0, M[Ag] =0, M[Aa, -Ag]=0.

Necessary and sufficient stability condition of DF is the following requirement for

impulse response [2]:

PHVAESN
k=0

where D — constant. The impulse response of the transfer function (general case) } '
N
2oz
H@)=—""— M2N,
1- 2Bz
j=0

is determined from the recurrence formula [2}:
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hy=0,— zﬁihkﬂ" (19

where 8, = 0 at i>M and a, = 0 at k> N. Based on mathematical expectation theorem of
sum and product of independent random values, used in (19), where «, and B, are
random, it became clear, that necessary and sufficient condition of stability of a digital
filter with coefficients, satisfying condition (18), is

2. M[h]| <D,
k=0

Thus, it is permissible to conclude, that DF with random coefficients, which are
selected in according to Eq. (16), and taking into account (18), is always stable, if stable
is a DF which coefficients are equal to mathematical expectation of random coefficients,
i.e. if stable is a DF with deterministic coefficients.

The minimal coefficients resolution will be limited by noise level in the output
signal as a result of probabilistic rounding of DF coefficients. For steady state and
stabile filters error is constant and not depend on time:

(712 = M[(yk_)’())z],
where y, — response of DF for steady input signal x, = x,-1 [k] in steady state

(k—>0), which can be got for computations realized with infinite precision. Then
we get:

N
% Da,
i=0
y() = M .
1- 2.5
j=0

For coefficients a, and f; quantized in random manner (Egs. (16) and (18)), their
variance is determined from the following formula:

op = p(AD)*+(1 - p)(AD").

Based on expression (14), (15) and (17) variance of machine operand (a DF coeffi-
cient) is

of = 2“‘2"(1 —"21012“’) lv,.z*".

=
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5. EXPERIMENTAL VERIFICATION OF COEFFICIENT
QUANTIZATION EFFECTS

5.1. ERROR VARJANCE

The system from Fig. 3 was used to measure the variance of error (¢%) for various
computer word lengths. The system H_(z) was implemented with 64-bit float point
coefficients. Figure 4 shows the values of o for one second-order section implemented
in fixed point arithmetic with three different methods of eliminating low order bits after
multiplication: truncation, rounding and probabilistic rounding. The filter with the;

(-) DI
.

Y} SR PR

20 Pl e PSR

B0 el TS

40 e T e e g = g f e R LR L RS EER Rl
2 :
B T e : R e R R R .
o ; : . probabilistic rounding
L P S g - S - - S .
TO e :F _______________ A ST
.80 |- ---probabilistic rounding /7 .. d - = = ]
- result for the filter consists
90 po- - of two identical second-order --------4f -~ Txsa T
sections 6.02dB/bit line
-100 ! : :
8 8 10 12 14 16 18

Coefficients length (number of bits)

Fig. 4. Exror variance for three types of coefficient quantization on the output of one second-order section
the digital tunable bandpass filter and two second-order sections with probabilistic rounding
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following coefficients (after rounding or truncation to specified number of bits)
a, = 0.16921065847709, ¢ = 0.76536686473018 were used in presented tests. The input
sequence is a digital impulse defined by the relation

: 1 n=0
o (1) = 0 n=0

The best results were obtained for probabilistic rounding.

5.2. LIMIT CYCLE OSCILLATIONS

In Fig. 5, the impulse response of filters with different method of quantization was
shown. For truncation and rounding limit cycle oscillations were observed. In case
of probabilistic rounding no limit cycle was observed. In Fig. 7 spectra of limit cyc-
les for first and second case were shown. The diagram was got by the system shown
in Fig. 6.

-10

10

Amplitude

-10 i i 1 1 1 L
30 40 50 60 70 80 90 100

Sample number

Fig. 5. Impulse response of one second-order section of DF with different method of coefficients quantization,
from top: truncation, rounding, probabilistic roundig. Register length is 16 bits in all cases
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signal | ] } ’ 3 ] IOIOg( ) )

Fig. 6. Technique for visualizing spectrum of limit cycles
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Fig. 7. Spectra of limit cycles for truncation, rounding and probabilistic rounding, in one second-order section

of DF, 16 bit register length

6. CONCLUSIONS

The cost of a digital filter, if implemented as a special-purpose computet,
depends heavily on the word length of the coefficients. Therefore it should be
reduced as much as possible. On the other hand, a small word length causes large

coefficients deviations that impair the wanted performance of the digital filter. The
necessary word length may be reduced by choosing a suitable structure for the filter.

Presented analysis of tunable recursive filters allows to precisely predict the noi

properties of the filter. Presented method of probabilistic rounding is an effective;

method of eliminating limit cycle oscillations and increasing useful dynamic ra

ge what allows to reduce filter word lenght. This method is easy to implement both

in FPGA or general purpose DSP processors (for example using auxiliary ac-
cumulator).
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EFEKT SKONCZONEJ DLUGOSCI SLOWA W REKURSYWNYCH
PRZESTRAJANYCH FILTRACH PASMOWYCH

Streszczenie

Artykul ten prezentuje metode analizy cyfrowych przestrajanych filtréw pasmowych wysokiego rzedu.
Filtry te zbudowano jako kaskadowe potaczenie identycznych rekursywnych sekcji drugiego rzedu. Oméwiono
szezegbtowo whasnodei szumowe jak réwniez wplyw kwantowania wspélczynnik6w na osiagi filtréw.

Aby zminimalizowaé efekty kwantyzacji zaproponowano metode zaokraglania probabilistycznego.
Meloda ta jest uzyleczna w wypadku implementacji statoprzecinkowej wszystkich rodzajéw filtréw. Niski
koszt obliczeniowy powoduje, ze metoda ta jest bardzo uzyteczna technika eliminacji cykli granicznych
i zwickszenia zakresu dynamiki filtrow.

Stowa kluczowe: filtry rekursywne, analiza szumu, zaokraglanie probabilistyczne.

Praca finansowana z grantu W/11/2/00 Politechniki Biatostockiej.
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Cylindryczne rezonatory dielektryczne
w zastosowaniach antenowych
— analiza z wykorzystaniem réwnan catkowych

ANDRZEJ A. KUCHARSKI

Instytut Telekomunikacji i Akustyki Politechniki Wroctawskiej

Otrzymano 2000.09.04
Autoryzowano 2001.01.26

W pracy opisano efektywna metode analizy zjawisk elektromagnetycznych zachodza-
cych w niejednorodnych strukturach dielektrycznych o symetrii obrotowej, umieszczo-
nych w réznych Srodowiskach. Jako najbardziej ogélny rozwazono przypadek umieszczenia
bryly dielekirycznej w oSrodku warstwowym o dowolnej stratyfikacji. Metode analizy
rezonatoréw oparto na wykorzystaniu objetosciowego réwnania catkowego. Wprowadzono
zastepezy prad elektryczny charakteryzujacy strukture dielektryka. Wtérne pole elekiryczne
wylwarzane przez zastgpczy rozklad pradéw obliczono za pomoca tzw, réwnania dwupo-
tencjalowego, ktére dla osrodkéw warstwowych zostalo sformulowane przez Michalskiego
i Mosiga.

W celu zredukowania ztozonosci obliczeniowej zagadnienia wykorzystano poczynione na
wstepie zalozenie o obrotowej symetrii bryly (anteny) dielektrycznej. Réwnania zapisano
w biegunowym ukladzie wspélrzednych, a nastgpnie do wszystkich zmiennych (pradéw,
tadunkéw, pél elektrycznych i magnetycznych, itp.) zastosowano przeksztalcenie w szereg
Fouriera. Okazuje sig, Ze jadra réwnad odpowiadajace poszczegdlnym elementom szeregu
Fouriera rozdzielaja sig, dzieki czemu mozliwa jest niezalezna analiza zwiazanych z tymi
elementami rodzajéw pola elektromagnetycznego (tzw. rodzaje azymutalne pola). Szczegélnie
interesujace wiasnodci przedstawia sobg rodzaj pola o symetrii obrotowej. Jak wykazano,
w takiej sytuacji nastgpuje dalsze rozdzielenie réwnaf, ktére opisuja teraz niezaleinie tzw.
rodzaje TE 1 TM pola elektromagnetycznego.

Do algebraizacji réwnant wykorzystano metode momentéw, stosujac tzw. schemat Galer-
kina. W celu dalszej poprawy efektywnosci rozwiazania wykorzystano specjalnie skonstruowa-
ne przez autora funkcje bazowe, w kitérych ilos¢ niezaleznych zmiennych zredukowano poprzez
zastosowanie prawa Gaussa.

Skuteezno§¢ metody wykazano na przykladach, poréwnujac uzyskiwane wyniki z rezul-
tatami obliczefi za pomoca innych metod oraz z danymi literaturowymi.

Stowa kluczowe: rezonatory dielektryczne, réwnanie dwupotencjatowe, metoda momentéw
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1. WPROWADZENIE mozliwe, ni
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calkowych 1
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netycznych
i dlatego n
szereg catko

W ostatnich latach duza popularnoscia wsréd konstruktoréw anten przeznaczonych
do pracy w zakresie czestotliwosci mikrofalowych ciesza sie tzw. anteny dielektryczng
[1]. Sa to odpowiednio pobudzone rezonatory dielektryczne [2] (DRs — ang. Dielectric
Resonators) o niskiej dobroci Q, w ktoérych wzbudza sie okreslony rodzaj drgan poly
elektromagnetycznego. Rezonatory takie buduje sie z materiatéw o stosunkowo duzej
stafej dielektrycznej [3], co umozliwia uzyskanie matych wymiaréw fizycznych anteny
Anteny dielektryczne maja z reguly znacznie szersze pasmo niz np. anteny mikropas.
kowe, posiadajace zblizony zakres zastosowaii. Charakteryzuja si¢ jednoczes$nie matym;
stratami cieplnymi — znacznie mniejszymi, niz anteny mikropaskowe [4]. Nalezy ty
podkresli¢, ze wspomniana niska dobroé rezonatoréw stosowanych jako anteny wynikg

nie ze strat energii wewnatrz rezonatora, a z faktu wypromieniowania energii elektro- - R
magnetycznej na zewnatrz. Szerokie pasmo anten dielektrycznych moze by¢ dalej
poszerzane przez zastosowarnie rezonatoréw niejednorodnych. Spotykane sa rozwiazania Rozwas
polegajace na wprowadzaniu szczeliny powietrznej [5], faczeniu dwéch lub wiece] wqp()h‘n@dnﬁ
rezonatoréw o nieco réznigcych sie czestotliwosciach rezonansowych w jeden uktad [6], <;7:ona jest
czy tez anteny, w ktorych dielektryk ,,wewnetrzny” pokrywany jest dodatkowa warstwy Warstwy do
dielektryczna [7]. 7 ak6im
Pomimo tak szerokiego zainteresowania zastosowaniami anten dielektrycznych, przenikalnos

metody analizy takich anten, a szczegélnie struktur niejednorodnych, sa stosunkowsg
stabo rozwinigte. Wigkszos$¢ z nich dotyczy rezonatoréw umieszczonych w swobodng]
przestrzeni lub w obecnosci idealnej plaszczyzny przewodzacej [7]. Czes$¢ metod analizy
rezonatoréw dielektrycznych, ktérych szeroki przeglad moze czytelnik znaleZé w mono-
grafii Modelskiego i Abramowicza [2], dotyczy mikrofalowych uktadéw scalonych i nie
nadaje si¢ wprost do opisu tychze rezonatoréw jako anten (por. réwniei [8-10])
Antenom rezonansowym wykorzystujacym zjawiska zachodzace w dielektrykach po
Swigcone sg prace Sivova 1 Chuprina [113, ktérzy do analizy zastosowali uogdlnions
metode drgafi wlasnych [12]. Dos§¢ powszechnie stosowang metoda analizy antén
dielektrycznych jest metoda oparta na powierzchniowych réwnaniach catkowych [3,4]
Metoda ta nie nadaje si¢ jednak do skutecznego opisu struktur silnie niejednorodnych,
Z kolei metoda rownan objetosciowych (por. np. [13]) wydaje sie zbyt mato wydajng,
aby mozna ja bylo stosowaé na szersza skale do analizy struktur spotykanych w prak
tyce. Ponadto autor nie spotkal w literaturze opisu metod umozliwiajacych anali
niejednorodnych bryt dielektrycznych umieszczonych w osrodkach warstwowych o do-
wolnej stratyfikacji.

W pracy opisano teori¢ umozliwiajaca analiz¢ niejednorodnych anten dielektrycz
nych o symetrii obrotowej, umieszczonych w tzw. osrodkach warstwowych. Sytuace,
gdy antena znajduje si¢ w swobodnej przestrzeni lub nad metalowg ptaszczyzna zawatle
sa w zaproponowanym podejSciu jako szczegblne przypadki. Warto wspomnied, %
alternatywg dla proponowanego ponizej podej$cia mogtoby byé wykorzystanie metod
siatkowych (np. metody elementéw skodczonych, czy metody réznic skoficzonyel
w dziedzinie czasu), jednak po pierwsze uwzglednienie zagadnien promieniowania, chot

riach zastep
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mozliwe, nie wynika z istoty sformutowania tych metod, po drugie analityczne roz-
wiazanie pewnych ogdlnych zagadnient bedace koniecznym wstgpem do metody rownan
catkowych umozliwia lepsza, zdaniem autora, analiz¢ zjawisk fizycznych zachodzacych
w badanych obiektach (np. klasyfikacja rodzajéw pola, fale powierzchniowe w osrod-
kach warstwowych, itp.). Niniejsza praca stanowi pewnego rodzaju podsumowanie
wezesniejszych prac autora [14-19] dotyczacych analizy rozpraszania fal elektromag-
netycznych przez obiekty dielekiryczne oraz rezonansow wiasnych tychze obiektow
i dlatego ma w pewnym stopniu charakter przegladowy. Zaprezentowano jednakze
szereg catkowicie nowych, nie publikowanych wczesniej przykladéw obliczeniowych.

2. ROWNANIA CALKOWE OPISUJACE OBIEKTY DIELEKTRYCZNE
W OSRODKACH WARSTWOWYCH

Rozwazmy sytuacje przedstawiong na rysunku 1. Bryta dielektryczna o zaleznej od
wspblrzednych przestrzennych przenikalnoSci dielektrycznej ¢ i przewodnosci o umiesz-
czona jest w ofrodku zbudowanym z poziomo ulozonych warstw dielektrycznych.
Warstwy dolna i/lub gérna moga by¢ zastapione metalowymi ptaszczyznami.

Zatozmy ponadto, Ze bryta ma przenikalno§¢ magnetyczng w taka samag jak
przenikalno$¢ warstwy, w ktorej jest zanurzona. Pozwala to opisa¢ problem w katego-
riach zastepczego pradu elektrycznego [13-19], o gestosci:

VA

Rys. 1. Niejednorodna bryla dielektryczna w $rodowisku warstwowym
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J(r) = jolé(r)—¢,]E(r), 1)
gdzie:

é(r) = e(r)—jo(r)/w, (2);

a g, oznacza przenikalno§¢ warstwy n, w ktorej bryla jest umieszczona.
Prad elekiryczny okre§lony zalezno$cig (1) wytwarza w calej przestrzeni pole
,wtorne”, ktére wraz z polem ,,pobudzajacym” spelnia réwnanie:

E@r) = E'(r) +E*'(1). (3)

Pole wtérne mozna obliczy¢ na podstawie rozktadu pradéw zastgpczych wykorzys.
tujgc tzw. réwnanie dwupotencjatowe, ktére dla przypadku oSrodkéw warstwowych
zostato podane przez Michalskiego 1 Mosiga [20]:

Er) = -] KA(r,r) - J@)dV' - V] K, )V’ - J&)dV, @
v v

gdzie K* oznacza uzupetnione diadowe jadro réwnania dla potencjalu wektorowego,
a K” jest jadrem dla potencjatu skalarnego. K* i poszczegdlne skladowe K* moina.
uzyska¢ z odpowiednich spektralnych funkcji Greena dla réwnowaznych linii trans-
misyjnych przy uzyciu transformaty Hankela [16-18].

Zauwazmy, ze réwnanie (4) zawiera klopotliwe, z punktu widzenia efektywnos
obliczefi numerycznych, catki objgtosciowe. Jednakze poczynione w tytule pracy zatoz
nie, ze analizowana bryla charakteryzuje sie symetria obrotows, pozwala na zredukow
nie zlozono$ci numerycznej zagadnienia. Jesli bowiem zapiszemy réwnania w biegun
wym uktadzie wspéirzednych, to wspomniane zatozenie réwnowazne jest przyjeciu,
wszystkie stale materiatowe sg state wzgledem azymutalnej wspdtrzednej ¢. Wielko$§
polowe charakteryzujace strukturg sa periodyczne wzgledem ¢, co oznacza, Ze mozliw
jest zastosowanie do wszystkich wielko$ci rozwinigcia w szereg Fouriera. Jadra ro
nania (4) zaleza zaréwno od punktu Zroédtowego (z ,,primem”) jak i punktu obserwac
i mozna je roztozy¢ w wykladniczy szereg Fouriera wzgledem zmiennej (¢p—¢ ) [21]. C
wiecej, okazuje sie, ze je§li podobnej transformacji poddaé pole pobudzajace, rownan
dla poszczegdinych wspotczynnikow rozktadu Fouriera ulegaja rozdzieleniu, dzig
czemu mozna je rozwigzywaé sekwencyjnie. Metodg taka (dla swobodnej przestrzen
stosowali np. Mautz i Harrington w odniesieniu do obiektow metalowych [21] i dielek
rycznych jednorodnych [22], Glisson i wsp. [23], a w Polsce Wieckowski w odniesien
do okragtych anten ramowych [24]. Analiz¢ bryt metalowych o symetrii obrotow
w obecnosci ziemi nieidealnej przeprowadzili Abdelmageed i Michalski [25]. W nini¢
szej pracy bedziemy stosowal notacjg wprowadzong w [25]. Nalezy podkreslic,
réwnanie dwupotencjatowe (4) moze by¢ sformutowane w réZzny sposéb — zostato
opisane np. w pracy [26]. W kolejnych podrozdzialach wykorzystane zostanie sfo
mutowanie oznaczone we wspomnianej pozycji jako C.
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2.1. JADRA ROWNAN W KARTEZJANSKIM UKEADZIE WSPOERZEDNYCH

Rozpatrzmy jadro K* rownania (3). Jadro to jest diada, ktérej elementy mozna
obliczy¢ metoda wskazang w [20]. W kartezjafiskim uktadzie wspétrzednych mamy:

Ky 0 K
K'=| 0 K K| 5)
K Ki, Ki
gdzie:
- S {vh} y)’ (6)
Hold, kz( ke )}
Ki=t¥ngdpr (it 7
zZ €0€j O{ v kiz) v k2 ( )
__]e
Ki, = Jw/«tou,cm&S{ o } (8)
g
IC’
K4 = jw,uoujsméS{ @ } : (9
. vi-vs
K;’Z:——]w,uouncos§S1{ 2 } (10)
P
, h_v€
K{, = —jouyu, singS, k2 . (11)

Podobnie jadro dla potencjalu skalarnego wyraza sig wzorem:

(12)

Vi ve
Kr[) — _SO{ i i }

@

Kat & jest wspétrzedna azymutalng punktu obserwacji w biegunowym uktadzie wsp6t-
rzgdnych zwigzanym z punktem Zroédlowym:

& = arctan Y y, . ' (13)

W powyzszych rownaniach zaktadamy, ze punkt obserwacji znajduje sie w warst-
wie j, a punkt frédlowy (oznaczony znakiem ') w warstwie n. k, oznacza staly

propagacji w warstwie n, k., = Vk,—k;. Funkcje V¥, V2, I? i I}, gdzie p = e lub A, sa
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funkcjami Greena linii transmisyjnych odpowiadajacych danemu $rodowisku warst
wowemu. Operator S, gdzie k = 0 lub 1 reprezentuje tzw. catke Sommerfelda:

- ;
Sfot = — [dk, Jr(k,o)kk* 1 {o}, (14
27y

gdzie:

s=N@-xP+@-y)?, (15

J, oznacza funkcje Bessela pierwszego rodzaju rzedu k wzdr (14) znany jest te
w literaturze pod nazwg transformaty Hankela.

Czytelnikowi zainteresowanemu glebiej metodami uzyskania wzoréw (5 12) jak
réwniez idea wprowadzania zastgpczych linii transmisyjnych dla oSrodkéw warst
wowych nalezy poleci¢ np. pozycje [20] 1 [26].

gdzie:

2.2. ROWNANIA W BIEGUNOWYM UKLADZIE WSPOLRZEDNYCH

Dla bryt o symetrii obrotowe] wygodnie jest postugiwac sie biegunowym ukfaden
wsp6trzednych o osi pokrywajacej si¢ z osig symetrii bryly. W dalszych rozwazaniach
bedziemy zakladad, ze o ta jest prostopadta do ptaszezyzn rozdzielajacych poszczegdl
ne warstwy w §rodowisku warstwowym. Nalezy zaznaczyé, ze przyjety tu globalny
uktad wspotrzednych biegunowych nie pokrywa sie z lokalnym ukfadem wspomnianym
w punkcie poprzednim, gdzie S$rodek uktadu zwiazany byt z punktem Zrédtowym
wystepujacym w catkach (4). ‘

Jadro (5) w biegunowym uktadzie wspétrzednych (g, z ¢,) przybiera postac: W po
K.cos(@—¢")  Acos(@—&) Ki,sin@—¢)
K* =| Bcos(@’ —&) K2, Bsin(§~¢") ,
Wzor
~Kisin(@~¢) AsinE-¢) Khcosp-¢) niu zalezn
Wzor
gdzie: diady sa w
Vi _ e gradientu
A :_jwﬂoﬂnSl{ { 5 V}, azymutaln
ks 0 symetrii
e przed?taw
B = “jwﬂoﬂjsx{ 'k2 V}. klasyfikov
0
Jak juz wspomniano, wszystkie skiadowe K* oraz K® mozna rozlozyé w szer
Fouriera ze wzgledu na (¢ —¢’). Uzyskujemy w ten spos6b wzory na jadra (12) i
dla rodzaju m, ktére nastgpnie wykorzystuje sie w ,,modalnych” (ang. mode — rod Réwr
odpowiednikach réwnaf (1)—-(4) {17,19]: pradu zasi
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i V{l - Vle
K1 = 81110{72‘—}’ <19)
P
L;r;—) + Lz;l;—i“] L;;Zz +L;Zm L;rrr—l *“L;?H
2 2 2
ﬁ/wl e er)l:—l + L;,(’”H) Lm B J;;_] - L;{m—H:)-
2 2, (20)
L R e -
i 2j 2j 2 ,,
gdzie:
Ly =3,,iVi}, (21)
Mol K} kz
L =tteg, {15+-L(1c—--15 , (22)
g, " k2 k2
" : V{’l — V?’
Ll‘z :]a)/’tOIuNSml k2 3 (23)
P
" : [{2 - If
LZ! :]w/u(lﬂngml _kz " (24)
P
W powyzszych zalezno$ciach wprowadzono notacje:
17 ; 7
va{.} :E!dkpk/‘;+l‘]m+v(kpp)‘](kpp>{.}7 V= O’l (25)

Wz6r (25) mozna okreéli¢ jako ,,modalng” catke Sommerfelda. Przy wyprowadza-
niu zaleznosci (19) i (20) postuzono si¢ twierdzeniem [27, s. 373}

Wz6r (20) przedstawia ciekawe wiasnosci dla przypadku, gdy m = 0. Niektore z pol
diady sa wtedy tozsamo$ciowo réwne zeru, co, w potaczeniu z wlasnos$ciami modalnego
gradientu i dywergencji w réwnaniu (4) powoduje rozdzielenie réwnafi dla sktadowe;
azymutalnej pola (E,) oraz sktadowej prostopadiej (E; = E, ). Oznacza to, ze dla pol
0 symetrii obrotowej mozliwe jest wyodrebnienie rozwiazaf typu TE i TM. Dla m # 0
przedstawione réwnania nie maja takich wiasnosci, co powoduje, ze rozwiazania
klasyfikowane sa jako HEM (hybrydowe) [3].

3. METODOLOGIA ROZWIAZYWANIA ROWNAN

Réwnanie (3) jest w istocie zaleznoscia, w ktorej wielkoScia nieznang jest rozktad
pradu zastepczego (1) lub, alternatywnie, rozkiad pola elektrycznego wewnatrz obiektu
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dielektrycznego. Jak zauwazono w [13], wygodnie jest postugiwad si¢ jako niewiadom
indukcja elektryczna:

Wszystkie wystepujace powyzej wielkosci polowe, tj. pole elektryczne, prad zastep
czy, potencjaly wektorowy i skalarny mozna przedstawi¢ jako funkcje nieznaneg
rozktadu przestrzennego indukcji elektrycznej wewnatrz bryly. Rozwiazanie réwnani
(3) sprowadza si¢ zatem do numerycznego znalezienia rozktadu D (a raczej jeg
aproksymacji) dla zadanego pobudzenia (pola ,,padajacego”).

W niniejszej pracy zastosowano do tego celu metode momentéw z odpowiedni
zdefiniowanymi funkcjami bazowymi i wagowymi [14-18].

Zauwazmy, ze w poprzednim punkcie podano wzory na jadra réwnan catkowyc
dla poszczegblnych sktadowych wykladniczego szeregu Fouriera, wykorzystujac zatoze
nie o obrotowej symetrii obiektu. Aby mozliwe bylo skorzystanie z tego sformutowania
rowniez funkcje bazowe i wagowe musza opisywaé pole zwiazane z poszczegdlnym
rodzajami azymutalnymi. Jest to réwnowazne zastosowaniu nastgpujace; aproksymagj
przestrzennego rozktadu indukeji:

o0

N
D(p,2.¢)= 2. 2. D,f,(p, e, @
i

Mmoo =

gdzie funkcje f sg funkcjami bazowymi (liniowo niezaleznymi), a D,,; sa to poszukiwan
wsplfczynniki liczbowe. Mozna dowie§¢ (por. np. [21], [23]), ze w przypadku za
stosowania tzw. schematu Galerkina, gdy funkcje wagowe sa roéwne sprzezonym
funkcjom bazowym, w wyniku algebraizacji otrzymujemy uktad rozdzielonych réwna
macierzowych o postaci:

Siﬂ ’ DITI = E (28

gdzie S, oznacza macierz charakteryzujaca strukture, D, jest wektorem poszukiwanye
wspotczynnikow rozwinigcia (27) dla rodzaju m, a E, oznacza obliczone na podstawi
pola padajacego wspétczynniki pobudzenia.

Ukfad (28) rozwiazuje si¢ typowymi metodami algebry liniowe;.

Czytelnik moze zwréci¢ uwage, ze przyjecie aproksymacji (27) oznacza koniecz
no$¢ rozwiazania nieskoriczonej liczby uktadéw (28). W praktyce wystarczajace jes
ograniczenie rozwiazania do kilku pierwszych rodzajow. Zagadnienie to zostato szcze:
gotowo oméwione w pracy [21].

Warto tez zwrdci¢ uwagg, ze réwnanie (28) moze by¢ wykorzystane do znalezieni
(i scharakteryzowania) tzw. rezonanséw wiasnych struktury [15-18]. Rezonanse wiasn
definiuje si¢ jako sytuacje, gdy w uklfadzie moga istnieC niezerowe rozwiazania piz)
braku pobudzenia. Z sytuacjg takg mamy do czynienia gdy: ‘

Lt

det(S,) = 0. )
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W ogélnodci pierwiastkow réownania (29) nalezy poszukiwal na plaszcezyznie
sespolongj [4], tzn. Ze w rownaniach kazdy czynnik (jw) nalezy zastapi¢ zmienna
zespolong s.

Pierwiastki réwnania (29) maja zatem postal:

'Sm 1 = Um v +jwm v (30)
gdzie Opy jest czestotliwos$cia rezonansowsg rodzaju (m,v), a g, jest odwrotnie proporc-
jonalne do dobroci uktadu Q:

w

- m,v ) 1
Qm,v 20_ (3 )

m,v

Przypomnijmy, ze skoficzona dobro¢ bryty dielektrycznej traktowanej jako rezona-
tor nie wynika wylacznie ze strat cieplnych. Skoficzona dobrocia charakteryzuja si¢
takze dielektryki praktycznie idealne (bezstratne), a wynika ona z faktu wypromienio-
wywania energii na zewnatrz uktadu. Wilasnie ta wlasnoéé stata si¢ podstawa za-
stosowania rezonatoréw dielektrycznych jako anten.

Kluczowym punktem rozwigzania jest przyjecie odpowiedniego zbioru funkcji
bazowych f. Wybér tych funkcji przesadza bowiem o efektywnoSci catej procedury
obliczeniowej. Na podstawie zapisu (27) mozZna zauwazyC, ze funkcje f musza by¢
wektorowymi funkcjami dwoch zmiennych, co rownowazne jest zdefiniowaniu trzech
funkcji skalarnych rozpietych na ptaszczyznie. W pracy [13] zasugerowano, ze przy
konstrukcji funkcji bazowych dla aproksymacji rozkladu przestrzennego indukcji elekt-
rycznej mozna skorzysta¢ z prawa Gaussa, tj. zauwazy¢, ze w analizowanym przypadku
mamy:

V-D=0. (32)

Sprobujmy zatem ,,wbudowac” warunek (32) do definicji funkcji bazowej. Dla
rodzaju m warunek bezdywergencyjno$ci funkeji f mozna zapisa¢ w postact:

_13(Pf”) I L

\%
p adp 8z

f (33)

m m

Fatwo mozna zauwazyé [14], ze dla m # 0 mozemy obliczy¢ sktadowa ¢ funkciji £,
biorac:

P — M_B__ _i 8(pf'ln aﬁn 4
o il ap o (34)

Konstrukcja funkcji bazowej wymaga zatem jedynie zdefiniowania dwoch pozo-
stalych sktadowych. Warunkiem koniecznym, aby procedura taka byla mozliwa jest
warunek aby funkcje opisujace te skladowe byly roézniczkowalne. Warunek taki spet-
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S—

niaja np. znane w literaturze funkcje daszkowe (ang. roof-top functions) rozpiete ikl 3) charak
trojkatach [28], lub na prostokatach [29]. Szczegoty dotyczace konstrukeji bezdywerge HEM,
cyjnych funkcji bazowych podano w pracy [14]. 4) wyxnzﬁ

Wykorzystanie wspomnianej wlasnosci pozwala na znaczne (rzedu 2/3) zredukows. czonej

nie liczby niewiadomych wspotczynnikow w réwnaniach macierzowych (28) dla rodzg
Jow niezerowych. Przypadek m = 0 nalezy potraktowaé oddzielnie. Zauwazmy jednak
ze i tutaj nie ma potrzeby jednorazowego rozwigzywania wiekszego ukladu réwnag
gdyz, o czym wspomniano wcze$niej, dla tego przypadku réwnania dla sktadowyep
prostopadtych i skladowej azymutalnej pola rozdzielaja sie. ;
Osobnym problemem jest kwestia catkowan numerycznych koniecznych do ¢
liczenia elementéw macierzy S. Zauwazmy, ze w przypadku umieszczenia dielektryky
w oSrodku warstwowym mamy do czynienia z dwoma klasami zagadniefi. "‘
Po pierwsze pewne trudnoSci sprawiajg calki objetosciowe (wzér (4)), ktére w w
niku zastosowania przeksztatcenia Fouriera redukuja sie do obliczania catek powierze
niowych. Nalezy zauwazy¢, ze obliczanie diagonalnych elementéw macierzy (czy
oddzialywania funkcji bazowej na nia sama) wymaga catkowania przez osobliwo
funkcji podcatkowej. Na szczgScie w przypadku réwnania dwupotencjatowego (kt6
nota bene whasnie z tego powodu zostato wybrane do analizy) osobliwosci te sa tyl
rzedu 1/R. Stwarza to mozliwo$¢ wyodrebnienia cztonéw osobliwych i wykonan
catkowat w sposéb analityczny w bezposrednim sasiedztwic osobliwosci. Sytuagj
taka zachodzi zaréwno dla réwnafn w swobodnej przestrzeni, jak i w osrodku wars
wowym.
Po drugie (dotyczy to juz wylacznie oSrodkéw warstwowych) konieczne je
obliczanie numeryczne calek Sommerfelda (wzory (14) i (25)). Zagadnienie to d
czekalo sig juz bardzo obszernej literatury. Zainteresowanemu czytelnikowi polec
mozna znakomity przegladowy artykul prof. K. Michalskiego z Texas A&M Universit
[30]. W ramach niniejszej pracy wykorzystano semi-analityczna metode obliczania cale
Sommerfelda z wykorzystaniem tzw. dyskretnych obrazéw zespolonych (ang. DCI
— Discrete Complex Images Method) [31].

Jako piery
romagnetyczne
nywana wybr:
kierunku padai

Pole elekt
i Z tego Powoc
nych, natomias
numerycznymi
Poza tym pow.
ry, takie jak n
niedoktadnodci
stowy — dob
podobnej dokt

Przyktado
ciggta odpowi:
na uniwersytec
rzchniowych r
liczby jednoros

Na wykre
padania i rézn
nym przypadk
kfadowo dla |
symetrii bryty
m=%1. W prz
rodzaj zerowy
elektrycznego
sktadowych ,,p
dla przypadku
sktadowej azyr

Jest spraw
poprawne mod
»modalny”” ch:
poszezegdine
powiednie wzc
migjsca wzory

4. PRZYKELADOWE OBLICZENIA

W celu zilustrowania przedstawionej powyzej teorii przeprowadzono obliczenia d
wybranych obiektow dielektrycznych. Wyniki obliczen zostaty poréwnane z wynikan
uzyskiwanymi przez innych autoréw, a takze z wynikami uzyskanymi za pomoc
gotowego pakietu programowego CONCEPT II, wykorzystujacego zasade modelowa
nia (jednorodnych) dielektrykéw za pomoca tzw. zastgpczych pradéw powierzchnio
wych [29].

Przyktady obejmuja:

1) zagadnienie rozpraszania plaskiej fali elektromagnetycznej przez jednorodn

cylinder dielektryczny;

2) sposob okreslania czestotliwosci rezonansowych rezonatora dielektrycznego;
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3) charakterystyke promieniowania anteny dielektrycznej pracujacej z rodzajem
HEM,,, umieszczonej nad przewodzacy plaszczyzna;

4) wyznaczanie czestotliwosci pracy niejednorodnej anteny dielektrycznej umiesz-
czonej nad uziemiong warstwa dielektryczna.

4.1. CYLINDER JEDNORODNY W SWOBODNEJ PRZESTRZENI

Jako pierwszy przyklad przedstawimy zagadnienie rozpraszania ptaskiej fali elekt-
romagnetycznej przez jednorodny cylinder dielektryczny — jako wielko$¢ poréw-
nywang wybrano rozktad pola elektrycznego wzdhuz osi cylindra réwnolegtej do
kierunku padania fali.

Pole elektryczne wewnatrz struktury jest oczywiscie parametrem trudno mierzalnym
i 7 tego powodu w zasadzie nie nadaje si¢ do weryfikacji pomiarowej metod numerycz-
nych, natomiast jest to wielko$¢ stosunkowo tatwa do obliczenia — zaréwno metodami
numerycznymi, jak i (tam gdzie takie rozwiazania istnieja) — metodami analitycznymi.
Poza tym powszechnie znany jest fakt, ze inne — tatwiejsze do zmierzenia — paramet-
ry, takie jak np. przekroje radarowe sa stosunkowo mato wrazliwe na znaczne nawet
niedoktadno$ci wyznaczenia pola elektromagnetycznego wewnatrz obiektu [13]. Innymi
stowy — dobra zgodno$¢ wynikéw dla przekrojéw radarowych nie musi oznaczal
podobnej dokfadnoSci w szacowaniu pola wewngtrznego.

Przyktadowe wyniki obliczeft pokazano na rysunku 2. Wykresy sporzadzone linig
ciagly odpowiadajg wynikom obliczed przy uzyciu pakietu CONCEPT II stworzonego
na uniwersytecie w Hamburgu. Program ten wykorzystuje zasade rozwigzywania powie-
rzchniowych réwnaf catkowych — nadaje sie zatem do bryt zlozonych z niewielkiej
liczby jednorodnych obszarow.

Na wykresach przedstawiono trzy rozwigzania odpowiadajace réznym kierunkom
padania i réznym polaryzacjom fali padajacej. Warto zwréci¢ uwage, ze przedstawio-
nym przypadkom odpowiadaja rézne dekompozycje ,,modalne” pola padajacego. Przy-
ktadowo dla fali padajacej wzdluz osi z (przyjmujemy, Ze jest to jednocze$nie o
symetrii bryly obrotowej) wystarczy rozwiazaé tylko jeden uktad typu (27) dla rodzaju
m==x1. W przypadku fali padajacej ,,z boku” nalezy uwzglednié inne rodzaje, w tym
rodzaj zerowy — w przypadku fali spolaryzowanej pionowo, tj. takiej gdzie wektor pola
clektrycznego jest réwnoleglty do osi z konieczne jest rozwigzywanie réwnania dla
sktadowych ,,prostopadtych” pola (odpowiada to rodzajom klasyfikowanym jako TM),
dla przypadku polaryzacji poziomej rozwiazywane jest (migdzy innymi) réwnanie dla
skladowe] azymutalnej pola elektrycznego (mody TE).

Jest sprawa oczywista, ze do uzyskania powyzszych wynikéw konieczne bylo
poprawne modelowanie pobudzenia — w tym przypadku fali plaskiej. Ze wzgledu na
»modalny”” charakter réwnania (27) konieczna byta zatem dekompozycja fali ptaskiej na
poszczegblne rodzaje azymutalne. Zagadnienie to ma rozwiazanie analityczne i od-
powiednie wzory mozna znalezé np. w pracach [21] 1 [32]. Ze wzgledu na oszczedno$é
miejsca wzory te nie beda tu przytaczane.
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Rys. 2. Pole elekiryczne wewnatrz jednorodnego cylindra umieszczonego w swobodnej przestrzeni. Wzgledna
przenikalno$¢ dielektryczna cylindra: 36, kd = 0.8377, a = d/2.
Symbole oznaczaja rozwigzanie metoda autora, linia ciagla oznaczono wyniki uzyskane przy uzyciu pakieti
CONCEPT I1.

4.2. REZONANSE WEASNE REZONATORA DIELEKTRYCZNEGO UMIESZCZONEGO
W SWOBODNEJ PRZESTRZENI

Sprobujmy teraz okreSli¢ tzw. rezonanse wlasne rezonatora dielektrycznego oma-
wianego w punkcie poprzednim. Punktem wyjécia jest tu réwnanie (29). W praktyce,
poniewaz mamy do czynienia z rozwiazaniami przyblizonymi, warunek (29) moze nie
by¢ spetniony doktadnie, tj. moze sie okazaé, 7e nie da sie (numerycznie) znalezé na
ptaszczyznie zespolonej takich czestotliwodci, przy ktorych wyznacznik macierzy im-
pedancyjnej struktury jest rowny zeru. Zwykle poszukujemy wtedy miniméw funkeji
det(S,). Nalezy tu zwréci¢ uwage, ze w opisywanej metodzie jest mozliwe niezaleZne
poszukiwanie rezonanséw dla poszczeglnych rodzajéow pola, co wynika z faktu, ¢
kazdy rodzaj pola (opisany indeksem m) charakteryzowany jest za pomoca innej
macierzy impedancyjnej S,. Przykladowy wykres wartosci wyznacznika macierzy im-

Rys. 4. Pole elekiry
symetrii; po
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Rys.-3. Wyznacznik macierzy impedancyjnej dla m =1 w plaszcayZnie zespolonej czestotliwoéci dla
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rezonatora cylindrycznego o parametrach ¢ = 38, ¢ = 5.25 mm, 4 = 4.6 mm

Rys. 4. Pole elekiryczne wewnatrz odosobnionego rezonatora dielekirycznego w funkcji odleglodci od osi
symetrii; pole TE,,. Linia ciagla — metoda autora; linia przerywana — Kajfez i wsp. [33].
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pedancyjnej dla m = 1 pokazano na rysunku 3. W analizowanym obszarze znaleziong

dwa minima, ktére zostaly zidentyfikowane jako odpowiadajace rodzajom HEM, :
i HEM,,. Gdy zespolona czestotliwos$¢ rezonansowa danego rodzaju pola znana jes
z dostateczng dokladnoS$cia rownanie (28) moze postuzy¢ do okreSlenia (z dokladnosciy
do statej) rozktadu pola elektrycznego we wnetrzu rezonatora. Przykiadowy wykres dl
rodzaju TE,, wraz z poréwnaniem z wynikami zamieszonymi w pracy [33] pokazano na "7
rysunku 4. Czytelnik zainteresowany glebiej zagadnieniami okreSlania zespolonych “
czestotliwoéei rezonansowych odosobnionych anten dielektrycznych moze siggnac do
pracy [15], w ktérej autor zamiescil m.in. poréwnania wartosci obliczonych czestotliwo-
§ci rezonansowych odpowiadajacych im parametrow Q z wynikami znanymi z literatury

4.3. ANTENA DIELEKTRYCZNA NAD PRZEWODZACA PLASZCZYZNA

Kolejny przyktad dotyczy cylindrycznego rezonatora dielektrycznego umieszczone
go nad przewodzaca idealna plaszczyzna [19]. Zauwazmy, Ze zagadnienie takie mozna
potraktowaé dwojako: po pierwsze uwzgledniajac obecno$¢ plaszczyzny w jadrach
réwnaf poprzez odpowiednie funkcje Greena (przypadek ten jest ,,zawarty’” we wzo
rach zaprezentowanych w czesci 2. artykutu), lub, po drugie — uzupetniajac mode
o ,zwierciadlane odbicie” rezonatora w plaszczyZnie metalowej 1 analizujac tak
,podwéiny” rezonator w swobodnej przestrzeni (por. rysunek 5). Ten drugi przypade
wymaga jednoczesnie dodatkowego ,,wymuszenia’® warunku zerowania si¢ sktadowye
poziomych pola elektrycznego w ptaszczyZnie symetril.

W ramach prac nad niniejszym artykulem poréwnano wyniki uzyskiwane prz
zastosowaniu obydwdch oméwionych podej$¢ uzyskujac znakomita zgodnos¢. Czytelni
zwroci zapewne uwage, ze w przypadku zastosowania drugiej metody konieczna jes
dyskretyzacja podwojonej, w stosunku do zagadnienia oryginalnego, objetosci bryly, ¢
prowadzi do w przyblizeniu czterokrotnego zwigkszenia si¢ ilosci elementéw w macie
rzy impedancyjnej struktury. Zaletg jest za to uproszczenie opisujacych sytuacje formul,

a) | b)

s My a & Hp

Idealny przewodnik elektryczny

Rys. 5. Rezonator dielektryczny nad przewodzaca plaszezyzng (a) oraz uklad zastepezy
w swobodnej przestrzeni (b)
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Rys. 6. Charakterystyki promieniowania anteny dielektrycznej.
a=0.5cm, h=0.3cm, ¢, = 8.9. (1) metoda autora, (2) Long i wsp. [1].

Czestotliwo§é rezonansowa rodzaju HEM, — 10.3 GHz.
- z

N a
X
Rys. 7. Charakterystyka promieniowania anteny dielektrycznej pracujacej z rodzajem HEM,,

Na rysunku 6. pokazano obliczone charakterystyki promieniowania jednorodnej anteny
dielekirycznej zaproponowanej w artykule [1], pracujacej z rodzajem HEM,,. Jak widaé
zgodnosé wynikéw obecnej analizy z wynikami podanymi w [1} (uproszczony model wneki
rezonansowej o $ciankach bedacych idealnymi przewodnikami magnetycznymi) jest bardzo
dobra. Aby ulatwi¢ czytelnikowi wyobrazenie sobie jaki jest ksztalt charakterystyki promie-
niowania anteny, na rysunku 7. podano jej pogladowy, pseudoprzestrzenny wykres.

Dodatkowo, w celu zilustrowania zasady dziatania takiej anteny, na rysunku 8.
pokazano obliczone rozktady pola elektrycznego rodzaju HEM,, wewnatrz przykiado-
wego rezonatora umieszczonego nad metalowa ptaszczyzna [19].
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Rys. 8. Pole elektryczne rezonatora dielektrycznego o parametrach:
a=525mm, h =23 mm, & = 38. Rodzaj HEM .
(a) Pole E w plaszczyZnie réwnoleglej do plyty przewodzacej, na wysokosci 2.15 mm
(b) Pole £ w przekroju ¢ = 0.

4.4, NIEJEDNORODNE REZONATORY W OSRODKACH WARSTWOWYCH

W punkcie tym zilustrowano zastosowanie opisanej metody obliczeniowej dla
rezonator6w umieszczonych w typowych osrodkach warstwowych, tj. na podiozy
dielektrycznym, ktére z kolei znajduje sie na przewodzacym ekranie — czyli w za-
stosowaniu typowym dla anten mikropaskowych.

Rozwazano anteng dielektryczna zbudowana z dwéch rodzajéw dielektryka umiesz:
czonych jeden w drugim (rysunek 9). Podobna antene zaproponowano w pracy [7]:
Zastosowanie powloki o mniejszej od wlasciwego rezonatora stalej dielektryczne
pozwala na poszerzenie pasma pracy uktadu. Oczywiscie w celu dokonania obliczef
ogblne réwnanie (3) nalezy uszczegétowic dla konkretnej konfiguracji warstw pokazane|
narys. 9. Nalezy zatem wyprowadzi¢ odpowiednie wzory opisujace funkcje Greena linii
transmisyjnych. Odpowiednie wzory ogélne podane zostaty w pracy [20], a przyktadowe
wyprowadzenia autor zamiescit w swojej wczesniejszej pracy [17)]. ‘

Nalezy tu wspomnie¢, ze program CONCEPT nie nadaje si¢ do $cistego modelows-
nia oSrodkow warstwowych — podioze dielektryczne nalezy modelowaé jako jeszcz
jedna bryle dielektryka (rys. 10) — musi ono mieé¢ zatem skoficzone, a z powodi
ograniczen ilosci zmiennych, stosunkowo niewielkie rozmiary. Niemniej jednak pro-
gram nadaje si¢ do wykonania uproszczonego modelowania anteny, a uzyskane wyniki
mogg zosta wykorzystane do wstepnych poréwnan.

Rys. 10. Przykta
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dealny przewodnik elektyczny

Rys. 9. Podwéjna szerokopasmowa antena dielektryczna na uziemionym podtozu dielektrycznym,
a,=5mm, h, =4 mm, a, = 4 mm, h, =3 mm, d = 0.795 mm, ¢, = 2.35

Rys. 10. Przyktad dyskretyzacji struktury anteny do celéw obliczefi programem CONCEPT II — widoczna
polowa struktury; na rysunku nie uwidoczniono metalowej plaszczyzyny z = 0

Obliczanym parametrem byta czestotliwo§é drgan rodzaju HEM,, w zaleznoSci od
parametréw obu dielektrykow uzytych do budowy anteny. Otrzymane wyniki prezentuje
rysunek 11,

Osiagnieta zbiezno$¢ jest oceniana przez autora jako bardzo dobra, biorac pod
uwage stosunkowo zgrubny model mozliwy do uzyskania w programie CONCEPT.
Bardziej szczegbtowe poréwnania moze czytelnik znalezé w pracy [17] po$wieconej
W catosci rodzajom typu HEM w strukturach dielektrycznych w oS$rodkach warst-
wowych.
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Rys. 11. Zalezno$¢ czgstotliwodei rezonansowej powlekanej anteny dielektrycznej
od parametréw dielektrycznych czeéci sktadowych

5. PODSUMOWANIE

W artykule zaprezentowano skuteczng metode analizy niejednorodnych anten diele-
kirycznych o symetrii obrotowej. Podano ogblne objetosciowe rownanie catkowe, ktoie
nastgpnie przeksztalcono do postaci ,,modalnej”. Analizowana antena dielektryczns
moze by¢ umieszczona w swobodnej przestrzeni, nad idealng metalowa plaszczyzna, lu
w tzw. oSrodku warstwowym. Podane przykiady obliczeniowe potwierdzajg poprawnos
zaproponowanego podejscia.

W toku dalszych badan planuje si¢ rozszerzenie modeli komputerowych o zagad
nienia dotyczace rygorystycznego modelowania pobudzenia anteny dielektrycznej. M
todologie pozwalajaca na potaczenie idei dekompozycji na poszczegdlne rodzaje azymiu
talne z jednoczesnym modelowaniem fragmentéw struktury, ktére nie charakteryzujg i
symetrig obrotowa podano m.in. w pracach [34] i [35].

Na zakoficzenie nalezy podkresli¢, Ze zaproponowana metoda analizy moze by
z powodzeniem wykorzystana w innych zagadnieniach dotyczacych wzajemnych oddzialy
wafl pola elektromagnetycznego i obiektéw dielektrycznych. Autor wykorzystat opisan
metode m.in. do obliczenia rozpraszania fal elektromagnetycznych przez krople deszcr
[36, 37], do oszacowania pola elektromagnetycznego wzbudzonego w glowie cztowieka po
wptywem silnego pola padajacego [38], oraz do okreslania parametréw rezonatord
dielektrycznych w mikrofalowych uktadach scalonych [16]. Inne mozliwe zastosowani
obejmujg np. rozpraszanie fal elektromagnetycznych przez obiekty dielektryczne w obecit
Sci ziemi rzeczywistej (w tym obiekty znajdujace si¢ pod powierzchnig ziemi), analiz
obiektow dielektrycznych w antenowych uktadach pomiarowych, czy zagadnienia analiZ
tzw. soczewek dielektrycznych uzywanych w zaawansowanych ukfadach antenowych.
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A. A. KUCHARSKI

CYLINDRICAL DIELECTRIC RESONATORS IN ANTENNA APPLICATIONS
— INTEGRAL EQUATIONS ANALYSIS

Summary

In this work. an effective method of analysis of electromagnetic phenomena in heterogeneous dielectric
structures with rotational symmetry, placed in various environments, has been described. As the most general
case, the multilayered medium with unspecified stratification has been considered. The method of analysis is
pased on the use of the volume integral equation. An equivalent electric current characterizing the dielectric
structure has been introduced. The scattered field due to the equivalent current distribution has been calculated
with the use of so-called mixed-potential integral equation, given, for the case of layered media, by Michalski
and Mosig.

In order to reduce the computational complexity of the problem, the assumption, mentioned at the
beginning, about the rotational symmetry of the dielectric body (antenna) has been used. The equations have
peen transferred into the cylindrical coordinate system, and next, to all unknowns (equivalent currents,
charges, electric and magnetic fields, etc.) the expansion into Fourier series has been applied. We can find that
the equations kernels, which correspond to various elements of the Fourier series, decouple, and it is possible
to independently analyze various electromagnetic field modes (so-called azimuthal modes of the field).
Particularly interesting features are exhibited by the rotationally symmetric field mode (corresponding to zero
index in the Fourier series). As shown, for this field-mode there is a further decoupling of the equations, which
now describe independent TE and TM modes of the electromagnetic field.

For the algebraization of the ecquations, the method of moments has been used, with the Galerkin
formulation. In order to further improve the solution efficiency, the specially constructed by the author basis
functions have been applied, where the number of independent unknowns has been reduced with use of the
Gauss’ law.

The effectiveness of the presented analysis method has been shown in the variety of examples, where the
results have been compared to those obtained with other methods or with the literature data.

Keywords: dielectric resonators, mixed-potential integral equation, method of moments
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Realizacja uktadow kombinacyjnych w strukturach MACH
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W artykule przedstawiono algorytm umozliwiajacy realizacje zespotu funkcji, w oparciu
o bloki logiczne typu PAL, zawarte w strukturach MACH. Iloczyny wystepujace w poszczegdl-
nych blokach logicznych s3 réwnocze$nie wykorzystywane przez wiele funkcji. Opracowany
algorytm, zaimplementowany w systemie PALDec (modut systemu Decomp przeznaczony dla
struktur typu PAL) zostal wykorzystany do realizacji ukladéw testowych. Wyniki syntezy
logicznej dla ukiadéw MACH zostaly poréwnane z wynikami uzyskanymi za pomoca systemu
MACHXL.

Stowa kluczowe: dekompozycja, synteza logiczna, minimalizacja, PLD.

1. WPROWADZENIE

Struktury CPLD (Complex Programmable Logic Devices), znajduja znaczace miejs-
ce w szerokiej gamie uktadéw programowalnych. Jadrem wickszosci tego typu uktadéw
jest struktura PAL. Zawiera ona programowalna matryce AND i stale polaczenia
w matrycy OR, tworzac elementarny blok logiczny typu PAL (rys. 1).

Elementarny
blok logiczny y

;Y - {::> typu PAL |~ 1

k=4

Rys. 1. Struktura elementarnego bloku logicznego typu PAL zawierajacego 4 termy
i odpowiadajacy jej symbol blokowy
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W wielu przypadkach niewystarczajaca liczba iloczynéw dotaczona do sumy
wyjsciowej (komorki wyjsciowej), wprowadza znaczace ograniczenia. Uktady CPLD
posiadaja czesto dodatkowe zasoby logiczne ulatwiajace proces syntezy. Jednym
z takich sprzgtowych rozwigzan sa programowalne rozdzielacze (ang. Logic Allocator)
wystepujace w uktadach MACH firmy AMD. Uktady te skladajq sie, z kilku (2, 4. 8.
16) duzych blokéw logicznych tzw. MACHxxx PAL blokéw (xxx — typ uktadyj,
ktorych czeSciami sktadowymi sa elementarne bloki logiczne typu PAL zawierajace
4 termy. Wystepujace w strukturach MACH programowalne rozdzielacze zwigkszaj
efektywnos$¢ wykorzystania iloczyndw, umozliwiajac, w zalezno$ci od potrzeb, od-
powiedni rozdzial iloczynéw pomiedzy poszczegdlne komorki wyjsciowe (rys. 2)
Mechanizm ten wprowadza mozliwo$¢ realizacji bardziej ztozonych funkcji w jednym
elementarnym bloku, zawierajacym wigkszg liczbe terméw (skladnikéw sum), bez
koniecznosci wykorzystywania sprzezen zwrotnych. MACHxxx PAL blok zawiers
okreslong liczbg iloczyndw, komoérek wyjsciowych oraz poprzez wykorzystanie pro-
gramowalnych rozdzielaczy odpowiednie mozliwosci konfigurowania elementarnych
blokéw logicznych typu PAL. Przyktadowo uktad MACH110 zawiera dwa MACH] 1 ;
PAL bloki, w ktérych znajduje si¢ 16 komdrek wyjsciowych oraz 64 iloczyn
wstepnie podzielone na 16 grup po 4 iloczyny dotgczone do sumy. Programowali
rozdzielacze umozliwiaja przykladowo utworzenie 16 elementarnych blokow logicz,
nych typu PAL zawierajacych 4 termy lub 6 blokéw zawierajacych odpowiedni
12, 12, 12, 12, 8, 8 termow.

Programowalny (=2
rozdzielacz n—1 /_
Elementarny do n-tej
blok logiczny e komérki ?
typu PAL LI g
.
k=4

-

PAL

PAL

PAL
k=8

PAL
k=4

X~
1)
5

(ARERERNRRAN
IRRRNNRERRARTY

ARERERE!

Rys. 2. Przykladowa konfiguracja blokéw typu PAL wykorzystujaca programowalny rozdzielacz
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Doktadne dane dotyczace struktur MACH mozna znale7¢ miedzy innymi w [1].W
wielu pracach autorzy zwracaja uwage na znaczacy wplyw dekompozycji na efektyw-
no$¢ procesu syntezy [3, 5, 6, 8, 10]. W przypadku uktadéw MACH, kiérych jadro
stanowi struktura PAL, moga by¢ wykorzystywane zaréwno algorytmy przeznaczone do
realizacji ukladow w strukturach bramkowych [3], jak i strategie dekompozycji bazujace
na klasycznym modelu dekompozycji funkcjonalnej (2, 7].

Celem niniejszego artykutu jest przedstawienie metody syntezy logicznej, umoz-
liwiajacej efektywna realizacje zespotu funkcji w strukturach MACH, stanowiacej
rozszerzenie metody prezentowanej w [9]. Istota proponowanej strategii polega na
wyszukiwaniu wielowyjSciowych implikantéw [11], stanowiacych wspélne zasoby kilku
funkcji. Proces wyszukiwania wspolnych implikantéw wykonywany jest po dwupozio-
mowej minimalizacji zespotu funkcji za pomoca algorytmu Espresso.

2. PODSTAWY TEORETYCZNE

Efektywna strategia syntezy zespotu funkcji w strukturach zlozonych z blokow
logicznych typu PAL zawierajacych stala liczbe iloczynéw dotaczonych do poszezegol-
nych komorek wyjSciowych, zostata szczegétowo przedstawiona w pracy [9]. W niniej-
szym artykule zostanie zaprezentowana na prostym przykladzie.

Przykiad 1:

Niech f bedzie przyktadowa funkcja f:B°— B®, kt6rej zminimalizowana postaé jest
opisana przez zbidr wielowyjsciowych implikantéw zawierajacych cze$é wejSciowy
zlozong z elementéw {0, 1, ~} oraz cze$é wyjsciowa zlozona z elementéw {0, 1}.

.15

.0 3

Jilb abcde
.ob f1 f£f2 f£3
.p 10
11011
10100
11110
00010
0100~
11101
10111
0-001
10--1
1~-1-1
.e

100
101
101
111
110
101
101
110
010
010

Rozpatrzmy realizacje przykladowej funkcji na blokach logicznych typu PAL
zawierajgcych 3 termy. Roziaczna realizacja poszczegdlnych funkcji prowadzi do
fozwigzania przedstawionego na rysunku 3 i wymaga uzycia 8 blokéw logicznych.
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—1PAL —{PAL —PAL
PR I ot} — 3
—1PAL PAL| f; PAL| £ PAL| £
- k3 k=3 R 2o RN Y ot
—|PAL

....... k=3

Rys. 3. Rozlaczna realizacja przyktadowej funkcji f: B*— B® w oparciu o bloki logiczne typu PAL
zawierajace 3 termy (linia przerywana reprezentuje niewykorzystany term)

Niech y, bedzie 3-elementowym wektorem wyjSciowym odpowiadajacym czesc
wyjSciowej p-tego (p = , 10) wielowyjsciowego implikantu, natomiast A ; — liczhg
dziesietna, réwna liczbie 1dentyc/nych wektordw y, wystepujacych w /b101/e implikan
tow wielowyjSciowych opisujacych funkcje f. Rzedem wyréznika A ., oznaczanym

przez u, nazywamy liczbe dziesietng réwna liczbie elementéw {1} zawartych w wek s
torze y,. Méwimy, ze wektor y, = (a, ,,...,a,,a,) jest wektorem nadrzednym i-tego
stopnia w stosunku do wektora y, = (b, ,by) wtedy, gdy w zbiorze par upor/ad
kowanych {a;, b;) opréez par (0,0) i (1, 1) wystc;pule i-par (1, 0). Niech G (Y, U) bedzi
grafem Sklelowanym, gdzie Y jest zbiorem wierzchotkéw, ktérym przyporzadkowane g Z ro:
wyr6zniki A odpowiadajace identycznym wektorom wyjsciowym y,, natomiast [/ © Reali
zbiorem krawedzi U = {(v,;» y,0F takim, ze p,, = p,+1, gdne U,; jest rzedem wyrd; A,z
nika A, u . rzedem wyrdéznika. Pierwotny graf G (Y, U) moze byl zredukowaiy POU‘{‘
poprzez ehmmacjg wierzchotkow, dla ktdérych Ay’ = 0. Graf odpowiadajacy rozpit © Reali
rywanej funkcji przedstawiony jest na rysunku 4 1. uzase
Rozpatrzmy na przedstawionym grafie drogi, ktérych poczatkiem jest wierzcholek ‘N’d P
1-rzedu, a koficem wierzchotek 3-rzedu. Dla wierzcholka pierwszego rzedu odpowiad gl‘al‘kt)ll xk1~y
na bloka

jacego wyroznikowi A, istnieja dwie takie drogi: pierwsza obejmuje wierzcholkl
Ago=> Ao A druga wierzcholki A gy — Ay, —> A, . Zbior wszystkich wierzch
kéw nalezacych do drog wychodzacych z wierzchotka A, zawiera 4 elementy {A
Ale Ao Ay}, dla ktérych spefniona jest zalezno$¢ A=A g +A; o+
+A = 14+2+4+1 =8,

Powyzsze rozwazania mozna uogdlni¢ stwierdzajac, ze kazdemu wierzchotko
plerwszego rzedu A 0..010..0 mozna przyporzadkowac liczbe réwng sumie W

m=1., i+ L -1 10

réznikéw zawartych w ‘wierzchotkach pokrytych przez wszystkie drogi wychodz

7z tego wierzcholka, a koficzace sie w wierzchotkach wyzszych rzeddw. Liczba ta wyn
271

A o = A= D A,).,.,,,L,:..W.,’ gdzie {1} wystepuje na j-tej pozycji, a licZ

i=0

potrzebne
 funkeji b
sic W wi
rys. 4 I11.
typu PAL

3. STR

W st

dzielaczy
m-la LA~ L0

binarna utworzona przez (p,,_,.-Pj.\Pj1--P1Po)y = (D1
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1 I
u=3
e o SN - =2
e,

anirl o [9/0
X
PAL Yito
=3 PALJ fi
....... =3
B by FAT)
R f
— s — S
e .
PALY yi i
=3

Rys. 4. (I) graf pierwotny odpowiadajacy funkeji f, po wyeliminowaniu wyréznikéw A =0,
(IT) graf zredukowany,

(IIT) realizacja zespotu funkeji na blokach typu PAL zawierajacych 3 termy

Z rozwazan przedstawionych w pracy [9] wynika, ze:
1° Realizacja implikantéw odpowiadajacych wierzchotkowi rzedu u =22, dla ktoérego

A,z k powoduje minimalizacje liczby blokoéw typu PAL zawierajacych k-termoOw,

potrzebnych do realizacji zespotu funkcji.

2% Realizacja implikantow odpowiadqjatcyc,h wier/cho%kowi dla ktérego A <k jest

uzasadniona tylko wtedy, gdy A >r,, gdzie ‘Ar—1= = r;(mod(k—=1)), 1 7 ;ﬁ 0.

Na podstawie wniosku 1° 1 2° udowodmonego w pracy [9] mozliwa J€St redukcja
grafu z rys. 4 T do postaci przedstawionej na rys. 4 II. Poniewaz interesuje nas realizacja
na blokach typu PAL zawierajacych 3 termy mozliwe jest obliczenie wartoSci r;,
potrzebnej do wyboru wierzchotka zgodnego z warunkiem 2°. Realizacja /espoiu
funkcji bedaca wynikiem analizy poszczegélnych warto§ci wyréznikéw znajdujacych
sic w wierzchotkach (zaczynajac od wierzchotkéw 2-go rzedu) przedstawiona jest na
tys. 4 IIL. Linia przerywang oznaczone sa niewykorzystywane termy blokéw logicznych
typu PAL.

3. STRATEGIA REALIZACJI ZESPOLU FUNKCJI W STRUKTURACH MACH

W strukturach MACH, poprzez odpowiednie wykorzystanie programowalnych roz-
dzielaczy istnieje mozliwo§¢ konfigurowania elementarnego bloku logicznego typu PAL
(rys. 2) [1]. Ze wzgledu na minimalizacje czasu propagacji sygnatu nalezy realizowac
uklady, wykorzystujac mozliwie jak najwicksze elementarne bloki logiczne typu PAL.




L oM 4720

70 D. KANIA Kwart. Elektr. i Telekom,

Kazda struktura MACH moze by¢ scharakteryzowana przez wektor k = [k,, Kyrooon k], I
ktérego uporzadkowane elementy ki, <k,<,...,<k, odpowiadaja mozliwej do uzyskaniy
liczbie terméw, zawartych w elementarnych blokach logicznych. Liczba blokéw logicz.
nych zawierajacych k; — terméw jest oczywiScie ograniczona i charakterystyczna dla
danej struktury. Zatézmy, ze wektor k charakteryzuje dostepne w aktualnym momencie
syntezy zasoby wewnetrzne ukladu MACH tzn. jezeli zostaly przyktadowo wykorzystane
wszystkie bloki logiczne zawierajace k,-termow to wektor k [k, k,,..., k, ;1.

Efektywna realizacja zespotu funkcji w strukturach MACH, polega na realizacji 11
w kolejnych krokach implikantow, odpowiadajacych na grafie wierzchotkom spel-
niajacych warunek 1° 1 2° (rozdzial 2), rozpoczynajac od wierzchotkow najwyzszego
rzgdu, za pomoca jak najwigkszych elementarnych blokéw logicznych typu PAL [1].

W ogblnym przypadku w i-tym kroku wyboru wierzchotka moga wystapic¢ trzy
przypadki:

° A >k, =max(k, k..., k,)
o min(k,, ky,.... k) = ki, S'A <k, o= max(k,, ky,....k,) 1
o A, <kyy = mintky, k..o, k)

Jezeli w i-tym kroku warto§¢ wybranego wyréznika jest wieksza od k=
=max (k,, k,,....k ), to wtedy realizujemy k, . implikantéw w jednym elementarnym .
bloku logicznym typu PAL, natomiast do realizacji pozostatych "A),—kmax implikantéw
potrzebujemy bloku logicznego (wigkszej liczby blokéw) zawierajacego co najmni
A~k + 1 terméw (,+ 17 — sprzezenie zwrotne).

W sytuacji, gdy warto§¢ wybranego  wyrdinika  spelnia  zaleino$é v
min(k,, ky,.... k) =k, A <k = max(k,, k,,..., k,) to odpowiadajaca wyroznikowi
grupe implikantéw realizujemy tworzac elementarny blok logiczny typu PAL zawierajs:
¢y k, — terméw, przy czym k. >'A ik, —'A = min, gdzie k € {k,, k,,..., k,}. Wartost
k,—'A_ jest minimalizowana ze wzgledu na niemozliwosé wykorzystania pozostatych
terméw w innym elementarnym bloku logicznym.

Jezeli ‘A <k, = min(k,, k,,..., k,) to realizacja grupy ‘A implikantow jest uzasa
dniona tylko wtedy, gdy prowadzi ona do minimalizacji liczby blokéw, tzn. 'A >,
gdzie ‘A~ 1=r,(mod(k,,;,— 1), ir # 0. ;

Jezeli wierzchotki rzgdu u 22, nie spetniaja zadnego z powyzszych trzech warun-
kow tzn. ‘A <k =min(k,, ky,....k) 1 ‘A <r, gdzie 'Af—1=r(mod(k,,;,~ 1)), b
r; = 0 wtedy, realizacja implikantow odpowiadajacych takim wierzchotkom nie prow
dzi do ograniczenia liczby koniecznych do wykorzystania blokdw logicznych w stosu
ku do oddzielnej realizacji poszczegdlnych funkcji. W tej sytuacji pozostata czg
implikantéw realizowana jest w klasyczny sposéb tzn. kazda funkcja oddzielnie.
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4. ALGORYTM REALIZACII ZESPOLU FUNKCJI W STRUKTURACH MACH

Przedstawione w poprzednim rozdziale rozwazania pozwalaja skonstruowaé 4
gorytm umozliwiajacy efektywna realizacje zespotu funkeji w strukturach MAC
Algorytm skiada si¢ z nastgpujacych etapow:




tr. i Telekon,
e
],kz,...,kp},
 uzyskania
Ow logicz-
styczna dly
momencie
/korzystane

2 realizacii
tkom  spet-
jWYZS7Zego
PAL [1].

Stapic trzy

()d km ax =
mentarnym
nplikantéw

0 najmnief

zaleZno$¢
yr&znikowi
. zawierajy
. Wartosé
bozostatych

jest uzasa-
zn. A >,

ech warun-
lin_— 1)), Jub
nie prowa-
h w stosun-
stata czedd
Inie.

H MACH

truowaé ak
ch MACH

TOM 47 ~ 2001 REALIZACIA UKEADOW KOMBINACYINYCH... 71

Arma=20
n=2 (&)
Ak k=148, 12]
o

® )

872 sa]  [30
y 2 krok
1 )

p=1 ®

v B
11

®

3 krok

pu=0

2am

Aty 351
v o

p=0

Wy 35/1

PAL
k=12

Rys. 5. Realizacja uktadu testowego rd73 w strukturze MACH130

I. Minimalizacja zespotu funkcji.

2. Wyznaczenie wektora k = [ky. k,,....k,] charakteryzujacego dostgpne zasoby wy-
branego uktadu MACH.

3. Wyznaczenie warto$ci wyréznikéw, utworzenie grafu G (Y, U), wyznaczenie para-
metrow rs gdzie ’Aj'-"—l E(i(mod(k —1)); gdzie % :min(kl,kz,...,kp) oraz
Je {1, m).

4. Realizacja grupy wielowyj$ciowych implikantéw na podstawie wyboru odpowied-
niego wierzchotka grafu zgodnie z nastepujacymi zasadami:

° wybieramy wierzcholek, dla ktérego y = max
* wybieramy wierzchotek, dla ktérego ‘A 2k

min min

= min(k,,kz,...,kp) i realizujemy

min
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implikanty odpowiadajace temu wierzchotkowi zgodnie z zasadami przedstawiony.
mi w rozdziale 3.
* wybieramy wierzchotek, dla  ktérego ‘A ,<k
‘Aj=1=r(mod(k,,— 1)) ir=0.
5. Redukcja grafu, wprowadzenie wierzchotkéw 0O-wego rzedu reprezentujacych sprzg.
zenia zwrotne [9], wyznaczenie wyrdznikéw i parametrow T
6. Sprawdzenie czy istnieja wierzchotki spetniajace warunki punktu 4. Jezeli wierzcho.
tki takie nie istnieja, to realizacja implikantéw przyporzadkowanych pozostatym
wierzchotkom w sposéb klasyczny tzn. kazda funkcja oddzielnie; w przeciwnym
przypadku p. 4.
Przyktad 2:

Zrealizujmy uklad testowy Rd73 wykorzystujac uktad MACH 130 scharakteryzo.
wany wektorem k =[4, 8, 12]. Uktad ten zawiera cztery MACH 130 PAL bloki
zawierajace po 64 iloczyny [1].

Graf G (Y, ﬁ> przedstawiony jest na rys. 5 I. Poszczegllne etapy realizacji
wybranego ukfadu testowego przedstawione sa na rysunkach 5 I — 5 IV.

lecz ‘A),>rj, gdzig

min?

5. WYNIKI EKSPERYMENTOW blokéw 1oy
MACHXL.
jest nieznac
Warto jedn
niz 1 sg zr
nych bloka
metody jest
metody syn
strukturze 1

W celu zweryfikowania efektywnosci przedstawionej metody przeprowadzono syn-
tezg ukladéw testowych (ang. benchmark) wykorzystujac strukture MACH130 nalezacy
do rodziny uktadéw MACH 1.

Wykorzystanie sytemu MACHXL. v.3 czesto niestety nie umozliwiato bezpo$rednig]
realizacji wiekszodci ukladow testowych. W tej sytuacji po minimalizacji dokonangj
przez system MACHXL, dokonano podziatu uzyskanych implikantéw na grupy zawiera
jace co najwyzej 12 implikantow (dla struktury MACH130 k., = 12), po czym dalsz
synteze wykonano ponownie za pomocg systemu MACHXL (rozwiazania oznaczone

Ze wzgledu na specyfike struktury MACH konieczne jest rozpatrywanie ki
parametrow zrealizowanego ukiadu testowego tzn.:

e [ -— liczby iloczynéw uzytych do realizacji,
e | — liczby iloczynéw niemozliwych do wykorzystania, Zaprop
o [, =1 +| — sumarycznej liczby iloczynow. metody zap

Poniewaz w strukturach MACHxxx istnieje mozliwo$¢ wyboru aktywnego poziomi
wyjsciowego (zaimplementowana w systemie MACHXL), stad przeprowadzono eks
perymenty wykorzystujac tg whasciwo$¢ w zaproponowanej strategii syntezy. Wynik
zawarte w kolumnach [ *, [ *, [* tabeli 1 uzyskano wykorzystujac mozliwos§¢ wybor
aktywnego stanu wyjsciowego.

Na podstawie przeprowadzonych eksperymentéw mozna zauwazy¢, ze liczba wy
rzystywanych przez system PALDec iloczynbéw, przy mozliwoéct wyboru aktywneg
poziomu wyjSciowego (I *), w wigkszosci przypadkéw jest mniejsza niz liczba iloc
noéw wykorzystywanych przez system MACHXL (/). Niestety liczba iloczynéw niemoz
liwych do wykorzystania (PALDec [ *), w procesie tworzenia kolejnych elementarnyc

programow:
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Tabela |

Wyniki syntezy uktadéw testowych dla struktury MACH 130(PALDec
— modut systemu Decomp przeznaczony do realizacji ukladéw cyfrowych
w strukturach typu PAL)

PALDec PALDec# MACHXL
A A P S R R L S B A B
RAS3! | 34 | 6 | 40 | 26 | 6 | 32 | 32 | 8§ | 40
RA730 | 137 | 7 | 144 | 137 | 7 | 144 | 152 | 8 | 160
Rd84 ! ~ | = | = | 235] 13 8| - | - | -
Root ! 72 | 16 | 88 | 72 | 16 | 88 | 14 | 2 | 76
Sao2 ! 64 | 4 | 68 | 52| 8 | 60 | 54 | 6 | 60
Sqn 45 | 11 | 56 | 43 | 5 | 48 | 44 | 4 | 48
Squars | 29 | 11 | 40 | 290 | 11 | 40 | 29 | 11 | 40
z 381 | 55 | 436 | 359 | 53 | 412 | 385 | 39 | 424

blokéw logicznych typu PAL w systemie PALDec jest wigksza niz w systemie
MACHXL.. Fakt ten sprawia, ze sumaryczna liczba iloczynéw w systemie PALDec ([.*)
jest nieznacznie mniejsza od sumarycznej liczby iloczynéw w systemie MACHXL (/).
Warto jednak zwrécié uwage, Ze w sytuacji, gdy warto§ci wyrdznikéw wyzszych rzedbw
niz 1 sg znacznie wigksze od liczby tloczynéw zawartych w najwigkszych elementar-
nych blokach logicznych typu PAL (‘A >>k . ) zysk z zastosowania proponowanej
metody jest stosunkowo duzy (rd73, rd84). W tej sytuacji zastosowanie zaproponowanej
metody syntezy umozliwia realizacje uktadu testowego rd84 w stosunkowo niewielkiej
strukturze MACHI130.

6. PODSUMOWANIE

Zaproponowana w artykule technika realizacji zespotu funkcji stanowi rozszerzenie
metody zaprezentowanej w pracy [9]. Jest dedykowana dla struktur MACH zawierajacych
programowalne rozdzielacze umozliwiajace tworzenie elementarnych blokéw logicznych
zawierajacych rézna np. (4, 8, 12, 16) liczbe iloczynéw. Prezentowana metoda wprowadza
mozliwo$¢ ograniczenia niezbednych zasobdw struktur programowalnych, poprzez réwno-
tzesng realizacje implikantéw, stanowiacych wspolne zasoby kilku funkcji. Wyniki
eksperymentéw dowodza, ze wykorzystanie przedstawionej metody prowadzi czesto do
tacznego ograniczenia liczby niezbednych blokéw logicznych potrzebnych do realizacji
wybranych uktadéw testowych, czy wrecz umozliwia (rd84) jego realizacje w wybranej
Strukturze. Czesto odbywa si¢ to jednak kosztem zwigkszenia czasu propagacji sygnatu.
Nic nie stoi jednak na przeszkodzie, aby wykorzystywal przedstawiong metode tylko
W przypadku konieczno$ci minimalizacji liczby wykorzystywanych iloczyn6w.
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6.

9.

-output function with minimal number of PAL-based logic blocks included in MACH devices. In this methiod
product term included in the logic block can be shared by some function. Developed algorithms, implemented
within the PALDec (PALDecomp) system, have been used for partitioning the benchmark circuits. Results of ‘
logic synthesis for MACH devices have been compared to the results obtained with the aid of MACHXL

software.

Keywords: technology mapping, decomposition, logic synthesis, minimization, PLD

BIBLIOGRAFIA

. AMD Data Book.
-Ro L. Ashenhurst: The decomposition of switching funcions. Proceedings of an Internationg

Symposium on the Theory of Switching, April 1957

. B.Babba, M. Crastes, G. Saucier: Input driven synthesis on PLDs and PGAs. The Europeay

Conference on Design Automation, Brussels (Belgium), March 1992

- M. Bolton: Digital Systems Design with Programmable Logic. Addison-Wesley Publishing Company,

1990, pp. 133-140

- S.D. Brown, R.J. Francis, J. Rose, Z. G. Vranesic: Field Programmable Gate Arrays,

Kluwer Academic Publishers, Boston/London/Dotdrecht 1993, pp. 45-86
M. ). Ciesielski, 8. Yang: PLADE: A two-stage PLA decomposition. TEEE Transactions o
Computer-Aided Design, 11(8), 943-954, August 1992

- HUA Curtis: The Design of switching Circuits. D.van Nostrand Company, Inc., Princeton, New Jersey,

Toronto, New York, 1962

- Do Kaniar Symteza logiczna dla ukladéw CPLD typu PAL wykorgystujqea dekompozycje. Kwartalnik

Elektroniki i Telekomunikacji, 1999, 45, z. 3—4, ss. 445-454
D. Kania: Efektywna metoda realizacji zespotu funkeji w strukturach typu PAL. Kwartalnik Elektroniki
i Telekomunikacji, 1999, 45, z. 3-4, ss. 433—-444

- T. Luba:r Multi-level logic synthesis based on decomposition. Microprocessors and Microsystems, Vol

18, No. 8, October 1994, pp. 429-437

- G. Micheli: Syathesis and optimization of digital circuits. McGrew-Hill, Inc., 1994 (thum. Syntez

i optymalizacja uktadéw cyfrowych, WNT 1998)

D. KANIA
A TECHNOLOGY MAPPING ALGORITHM FOR MACH DEVICES

Summary

The objective of the technology mapping algorithm presented in this paper is to implement a multipls-

W
kowego
W projel
AB. Dw
napigcio
wersjach
cja oraz
szybkosc
ciami szt
cach pop

Stowa ki,

Przedmi
wykorzystuja
w badaniach
tii oraz w di:
niacze impul
stabych sygn
przy matym

jako dwustop

Wzmacniacza
UZycia techni
Miast drugi s!




ktr, © Telek(”m KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACIL, 2001, 47, 7. 1, ss. 75-86
e %

n Internationg
The Europeap

hing Company, Pradowo-napigciowy, niskoszumny scalony
wzmacniacz impulséw tadunkowych

e Gate Arrays

[ransactions op

WEODZIMIERZ PODMIOTKO, ANDRZE] SZYMANSKI
on, New Jersey,

cie. Kwartalnik Instytut Technologii Elektronowej, Warszawa

Inik Elektronik
Orrzymano 2000.09.04

rosystems, Vol Autoryzowano 2001.01.04
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ynien W pracy przedstawiono nowg koncepcje 1 wyniki badaf scalonego wzmacniacza tadun-

kowego przeznaczonego do systemoéw odcezytu detektordw promieniowania jonizujacego.
W projekcie ukladu wykorzystano ide¢ wzmacniacza pradowego CMOS pracujacego w klasie
AB. Dwustopniowy wzmacniacz zawiera przedwzmacniacz pradowy 1 stopiefi wzmacniacza
napigciowego sprzezone ze sobg ukladem typu C-R-C. Uktad zostal zaprojektowany w dwoéch
wersjach, zrealizowany w technologii CMOS z podwéjnym polikizemem i podwéjng metaliza-
cja oraz scharakteryzowany. Wyniki pomiaréw wykazaly, ze uklady charakteryzujg sie duza
szybkodcia dziatania (> IMHz) przy matym poborze mocy (<500 uW) i dobrymi wiadciwo§-
clami szumowymi. Parametry szumowe ukladu moga byé optymalizowane w pewnych grani-
cach poprzez dobér wartosci elementdw ukiadu sprzggajacego.

ment a multiple:
s. In this method ¢
ms, implemented |
rcuits. Resultsof |
id of MACHXL |

Stowa kluczowe: wzmacniacz tadunkowy, wzmacniacz pradowy, wzmacniacz niskoszumny.

1. WPROWADZENIE

Przedmiotem duzego zainteresowania sg w ostatnich latach systemy elektroniczne
wykorzystujace detekcje promieniowania jonizujacego, ktére znajduja zastosowanie
W badaniach czastek elementarnych, nieniszczacych badaniach materiatéw, w dozymet-
tii oraz w diagnostyce medycznej. Istotng czescia sktadowa tych systemoéw sq wzmac-
iacze impulséw tadunkowych, ktérych zadaniem jest wzmocnienie czesto bardzo
stabych sygnatéw przy zachowaniu odpowiedniego stosunku sygnatu do szumu oraz
Przy malym poborze mocy. Scalone wzmacniacze tadunkowe realizowane sa zwykle
Jako dwustopniowe wzmaczniacze napigciowe. Pierwszy stopiefi petni funkcje przed-
Wzmacniacza, wykorzystujacego jako wejSciowy przyrzad wzmacniajacy, w przypadku
UZycia techniki CMOS, tranzystor PMOS lub NMOS o duzej transkonduktancji nato-
Miast drugi stopief pelni rolg uktadu ksztaltujacego, ograniczajacego pasmo przenosze-
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nia [np. 1]. W ostatnich latach podjeto probe zastosowania we wzmacniaczach fadun-
kowych uktadéw pracujacych w trybie pradowym [2,3, 4, 5]. Wzmacniacze tadunkowe
oparte na idei wzmacniacza pradowego CMOS pracujacego w klasie AB, charakteryzuj
si¢ duza szybkoscia dziatania przy malym poborze mocy, jednakze ich wiasciwosci
SZUMowe sg gorsze niz wzmacniaczy napigciowych.

Celem pracy jest zbadanie mozliwosci wykorzystania rozwiazar uktadowych opartych
na idei wzmacniacza pradowego do uzyskania wzmacniaczy impulsow fadunkowych
0 duzej szybkosci dziatania, matym poborze mocy i dobrych whasciwosciach SzZUmowych,
W pracy przyjeto koncepcje uktadu mieszanego pradowo-napieciowego, zawierajacego jako
pierwszy — stopiefi wzmacniacza pradowego (a wlasciwie transrezystancyjnego) oraz jako
drugi — stopiefi wzmacniacza napigciowego, sprzezone ze sobg uktadem typu C-R-C.

W artykule przedstawiono koncepcje uktadowa, opis realizacji elektrycznej oraz
wyniki pomiaréw podstawowych parametrow elektrycznych dwéch wersji prototypo-
wych zaprojektowanego uktadu zrealizowanych w technologii CMOS o wymiarze
charakterystycznym 0,8 wm.

2. PROJEKT UKELADU

Gtéwnym zatozeniem koncepcji uktadu wzmacniacza impulséw tadunkowych bylo
uzyskanie ukiadu charakteryzujacego si¢ malym poborem mocy, duza szybkoscig
dziatania oraz mozliwie dobrymi wiasciwoSciami szumowymi. Przyjeto, ze uklad bedzie
zbudowany z dwoch stopni: przedwzmacniacza wykorzystujacego idee wzmacniacza
pradowego (transrezystancyjnego) pracujacego w klasie AB oraz stopnia wiasciwego
wzmacniacza napigciowego wykorzystujacego konfiguracje skiadanej kaskody. Te dwa
stopnie pofaczone sg ukiadem sprzegajacym typu C-R-C, ktéry w zamierzeniu ma
ogranicza¢ od dotu pasmo przenoszenia i w ten sposéb zredukowaé napigcie szuméw na
wyjsciu uktadu. Schemat blokowy jednego toru ukfadu przedstawiono na rys. 1. Poza

GENERATOR
NAPIEC
POLARYZUJACYCH
VDD
WEJSCIE T WYJSCIE
s WZMACNIACZ " " WZMACNIACZ " WTORNIK L
PRADOWY NAPIECIOWY NAPIECIOWY

Rys. 1. Schemat blokowy ukladu
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wymienionymi blokami wprowadzono do uktadéw do§wiadczalnych dodatkowo wtérnik
napieciowy na wyjSciu, ktorego zadaniem jest odseparowanie wyjscia zasadni-
czej czeSci uktadu od wptywu przyrzadéw pomiarowych oraz uklad generatora na-
piec polaryzujacych wymaganych przez wzmacniacz pradowy. Zaprojektowano dwie
wersje konstrukcyjne ukfadu (NVICI i NVIC2) rézniace sie wartoécig elementéw ukladu
sprzezenia obu stopni oraz rozwiazaniem elektrycznym uktadu sprzezenia zwrotnego
stopnia wzmacniacza napieciowego. Ponadto w drugiej wersji uktadu zrealizowano trzy
identyczne tory uktadowe w celu zbadania wzajemnego oddzialywania na siebie toréw
wzmacniajacych potozonych obok siebie w monolitycznym uktadzie scalonym.

Uktad generatora napieé polaryzujacych [2] wytwarza dwa napigcia POL1 i POL2,
ktorych wartoSci sa zwiazane z pradem polaryzacji 1, ustalanym zewngtrznie. Napiecia
te stuza do polaryzacji tranzystoréw w gatezi wejSciowej stopnia wzmacniacza prado-
wego ustalajac w ten spos6b prad polaryzacji tej czesci uktadu.

VDP

Rys. 2. Schemat elektryczny stopnia pradowego

Stopiefi wzmacniacza pradowego CMOS (schemat elekiryczny na rys. 2) oparty jest
na idei konwejera pradowego pracujacego w klasie AB [3]. Dwa lustra pradowe
zbudowane z tranzystorow MOS p-kanatowych i n-kanalowych charakteryzuja sie
wzmocnieniem pradowym A, co prowadzi do zaleznosci I, = A, I,,. Wzmocnienie
pradowe A, odpowiada stosunkowi rozmiardw W/L tranzystoréw MP3 i MP2 oraz MN3
i MN2. W prezentowanym rozwiazaniu przyjeto wzmocnienie pradowe A, = 10. Przy
odpowiednio dobranych warto$ciach napie¢ polaryzujacych napiecie stale na wejsciu
ukfadu w stanie spoczynkowym jest bliskie (VDDA-VSSA)/2 z doktadnoscia do kilku
mY. W konstrukcji wzmacniacza pradowego dazy sie do obnizenia rezystancji wej-
Sciowe] oraz podwyzszenia rezystancji wyjéciowej. Aby uzyskaé to drugie dodano
W galezi wyjSciowej wzmacniacza dodatkowe tranzystory MP4 i MN4 dotaczone do
wyjscia aby zredukowaé efekt Millera. W przyjetym rozwiazaniu tranzystory te polary-
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zowane sg tym samym napieciem (VDDA-VSSA)/2 = VDP co upraszcza system polary
zacji wzmacniacza pradowego. Obcigzenie rezystancyjne uktadu zrealizowano w postag
tranzystora MOS z kanalem typu p o ustalonym napieciu polaryzacji bramki. Zgodp;

z przyjeta nomenklatura {5] wzmacniacz pradowy z obciazeniem rezystancyjnym jest

wzmacniaczem transrezystancyjnym charakteryzujacym si¢ wspélezynnikiem wzmoe

nienia Ry =u,, /i, Przy ustalonej pojemnosSci wejSciowej wzmacniacza, na kiop

w praktycznym przypadku sktadaja si¢ pojemnoSci wejSciowe tranzystorow wejscio
wych wzmacniacza, pojemnos¢ Zrodta impulsow tadunkowych (detektora) oraz pojem.
noSci rozproszone, amplituda impulsu napigciowego na wyjSciu wzmacniacza trang
rezystancyjnego jest proporcjonalna do tadunku podawanego na wejScie. W procesis

projektowania stopnia pradowego przeprowadzono symulacje zalezno$ci amplitudy
napigcia wyjéciowego od rezystancji obcigzenia, zalezno§ci wzmocnienia od prady.
polaryzacji, zakresu liniowoSci wzmocnienia oraz zaleznoSci réwnowaznego prady
szumdéw od pradu polaryzacji. Symulacje te postuzyly dobraniu optymalnych rozmiaréw
tranzystoréw dla uzyskania zadowalajacego wzmocnienia przy mozliwie niskim pradzic
polaryzacji. Jako zasadnice kryterium przyjeto taki poziom pradu polaryzacji aby mog l

pobierana przez stopien pradowy nie przekraczata 200 pW.
W konstrukcji stopnia wzmacniacza napigciowego zastosowano konfiguracje tzw

sktadanej kaskody stosowanej czgsto w napigciowych wzmacniaczach fadunkowych
[6, 7]. Schemat elektryczny uktadu przedstawiono na rys. 3. Elementy wzmacniajace
stanowia tranzystory M1 i M3 potaczone w uktadzie kaskody. Tranzystor M7 pozwala

na obnizenie potencjatu na bramce tranzystora M3 co poprawia dynamike wzmacniacza
Petla ujemnego sprzgzenia zwrotnego zamknigta jest przez tranzystor M9 z bramk
wyprowadzona na zewnatrz uktadu, spetniajacy role rezystora o duzej wartoSci rezystan

cji. W pierwszej wersji konstrukcyjnej (NVIC1) jest to tranzystor z kanatem typu p (jak

VDDA
[
M4 l"-ﬁ‘
- L? M‘*H
VDP >
’E] M%ﬂ EJ SHOUT
INE§H/ 1M1 }'—*ﬁ—.w
M5 !
ﬂ%ﬂ%ﬂ‘{ L%EﬁG IBIAS
>
VSSA
et [
Wl
VRF

Rys. 3. Schemat elektryczny stopnia napigciowego
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tem polary. na schemacie) natomiast w drugiej (NVIC2) uzyto tranzystora z kanatem typu n. Prad
0 W POstaci polaryzacji tego stopnia ustalany jest zewnetrznie. Stopiefi wzmacniacza napieciowego
ki. Zgodnis charakteryzuje si¢ duzym wzmocnieniem przy matym pradzie polaryzacji.

Cyjnym jest Uktad sprz¢zenia obu stopni zawiera dwa kondensatory (rys. 1) oraz rezystor

>IN WZmog.
A, na kiory
W wejScip.
OTazZ pojem-
iacza trans.
W procesie
- amplitudy
a od prady
nego prady
1 rozmiardw
kim pradzie
cji aby mog

srealizowany w postaci tranzystora MOS z kanatem typu p o odpowiednio dobranych
rozmiarach z bramka wyprowadzong na zewnatrz (w NVICI) w celu praktycznego
.~ ,padania wptywu wartoSci rezystancji rownowaznej R na wlasciwosci uktadu. W pierw-
. gej wersji konstrukeyjnej (NVICT) kondensatory C majg warto$¢ ok. 800 fF natomiast
wdrugiej (NVIC2) ok. 300 fF.

Na rys. 4 pokazano sekwencje sygnatow (wynik symulacji) w kluczowych punktach
ukladu: impuls pradowy na wejsciu uktadu Iy, impuls napieciowy na wyjéciu stopnia
wzmacniacza transrezystancyjnego Uyl oraz impuls napigciowy na wyjéciu stopnia
wzmacniacza napiectowego Uy .2, Jak widaé sygnal napigciowy na wyjéciu wzmac-
niacza transrezystancyjnego odpowiadajacy wstrzykiwanemu tadunkowi na wejSciu jest

ouracje tzw,

adunkowych

zmacniajace x12~=9 A, Iy

M7 pozwala 180.

zmacniacza, -

9 7 bramks 9p.ot f\

§ci rezystan: !

1typupﬁak E,@@:i:llnillxl T T PN T T T N |
x182 Vv, U1
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Rys. 4. Sekwencja sygnatéw w kluczowych punktach uktadu (symulacja)
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odwrdcony. W stanie ustalonym napigcie na tym wyjsciu jest bliskie VDP = 2,5 V. N;
rys. 5 pokazano wynik symulacji zmiennopradowej charakterystyki przenoszenia cate.
go ukfadu, przy pobudzeniu sinusoidalnym Zrédlem pradowym dla dwoéch wersj
konstrukcyjnych uktadu sprzezenia C-R-C. Charakterystyka 1 dotyczy wersji NVIC],
w ktorej warto§¢ rezystora R wynosi ok. 70 k€ a pojemnos¢ C=0,8 pF natomiag
charakterystyka 2 uzyskana jest dla wersji NVIC2, w ktorej R=19 MQ a C=0,3 pE,
Widoczne jest, ze charakterystyki czestotliwo$ciowe rdZnig sie zakresem ograniczeniy
pasma od dotu oraz maksymalnym wzmocnieniem.

T [V/A]

198

196 s N R\

2
194
192 /
199
-2
19
109 19° 196 129
f [Hz)

Rys. 5. Wyniki symulacji AC dla dwdch wersji ukladu

Projekty uktadéw doswiadczalnych zostaty zaimplementowane w technologii C MO
0,8 um z dwoma poziomami polikizemu i dwoma poziomami metalizacji (AMS, Austrid
W drugiej wersji konstrukcyjnej projekt topografii ukfadu zawiera trzy identyczne tory ukla
dowe rozmieszczone obok siebie réwnolegle. W celu zminimalizowania sprzgzen paw/ym
czych wystepujacych w ukladzie scalonym w projekcie topografii wprowadzono dodatkow
pierécienie typu p* wokot kazdego toru oraz dodatkowe kontakty metalizacyjne do podioza
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[

Do zasads
cnienie wyraz
wejSciowego,
parametry szu

Pomiary
stawu pomiar
cyfrowego. K
poprzez UZycl
impulsow naj
a amplituda
Przyktadowy
kowi na wejsc

Te

Na rys.
wyjéciu wzn
Widoczne je
zaleznodcei ar
ku podawanc
8. 7. Char



cker. i Telekoy TOM 47 —~ 2001 PRADOWO-NAPIECIOWY, NISKOSZUMNY... 81

=2,5V. Ng 3. WYNIKI POMIAROW

szenia cale-

voch  wersji Do zasadniczych wihaciwosci wzmacniaczy impulséw tadunkowych naleza: wzmo-
rsii NVICT, cnienie wyrazane stosunkiem amplitudy impulsu napigeciowego na wyjsciu do tadunku
F natomiag wejsciowego, zakres linjowoSci wzmocnienia, czas narastania impulsu wyjéciowego,
 C=0,3 pE parametry SZumowe oraz pobd6r mocy przez uklad.

ograniczenia Pomiary wiaSciwosci uktadow doSwiadczalnych przeprowadzono przy uzyciu ze-

stawu pomiarowego zlozonego z odpowiednich zasilaczy, generatora oraz oscyloskopu
cyfrowego. Konieczno$¢ podawania matych fadunkéw na wejdcie uktadu rozwigzano
poprzez uzycie dzielnika pojemnosSciowego przy czym Zrédiem sygnalu byt generator
impulsdw napigciowych. Zalezno$¢ migdzy fadunkiem na wejSciu badanego uktadu
a amplituda sygnatu napigciowego okre§lono na podstawie symulacji elektrycznej.
przyktadowy przebieg impulsu pradowego na wejsciu uktadu I (odpowiadajacy tadun-
kowi na wejsciu 20 fC) widoczny jest na rys. 4 (wersja NVIC2).

TekRun: 500MS/s Average
i

C2 RMS
175.5 mV
29
Hz| R TIUE TN TUUTE TN JUUNE DU S
Cht  200mV 50.0mV N M 100ns Chl & —4mV 27 jun 2000
10:36:28

Rys. 6. Impuls napigciowy na wyjsciu wzmacniacza

ologii CMOS Na rys. 6 pokazano przyktadowy ksztalt napigciowego impulsu zmierzonego na

MS, Austrid) WyjSciu wzmacniacza (kanat 2 oscyloskopu) przy tadunku wejSciowym ok. 11 fC.
zne tory ukit Widoczne jest, ze czas narastania impulsu wynosi ok. 130 ns. Wyniki pomiaréw
7ef paso’ 2lezno§ci amplitudy impulsu napigciowego na wyijéciu od oszacowanej warto$ci tadun-
:ku podawanego na wejScie uktadu dla dwoch wersji konstrukeyjnych przedstawiono na

e do podior Y5, 7. Charakterystyka V1 odnosi si¢ do wersji NVIC] natomiast charakterystyka

out
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Rys. 7. Charakterystyka zaleznodci amplitudy napiecia wyjsciowego od tadunku na wejéciu ukladu

V.2 dotyczy wersji NVIC2. W przypadku NVIC1 wzmocnienie napigcie — ladunek
wynosi ok. 50 mV/fC, a zakres liniowosci charakterystyki ograniczony jest do 10 fC,
Dla uktadu NVIC2 wzmocnienie wynosi ok. 26 mV/fC a charakterystyka jest liniowa
w zakresie od 0 do 30 fC. Wtasciwosci szumowe wzmacniaczy impulsoéw fadunkowych
stosowanych w systemach detekcji promieniowania jonizujacego wyrazane sa w réwno-
waznym tadunku szuméw odniesionych do wejécia — ENC (Equivalent Noise Charge).
ENC wyrazany w elektronach obliczany jest z wzoru: ‘

ENC =V pus/Ave

gdzie:
V.rms — scatkowane napigcie szumoéw na wyjsciu uktadu [V] ,
Ay, — wzmocnienie uktadu wyrazane jako stosunek amplitudy napiecia na wyjscit

do tadunku wejsciowego [V/C].
Napiecie szumow V g, mierzono przy uzyciu oscyloskopu cyfrowego typu TDS 644B
firmy Tektronix, wykorzystujac mozliwo$¢ bezposredniego pomiaru wartosci skutecznej
napigcia (RMS). W wyznaczaniu warto§ci V s uwzgledniono napigcie szuméw ta.
Wzmocnienie ukladu A, okre§lano z nachylenia prostoliniowego odcinka charakterys-
tyki zaleznoSci amplitudy napiecia wyjSciowego V_, od tadunku wejSciowego Qy |
Obliczone przy uzyciu podanego wyzej wzoru ENC wynosi dla uktadu NVIC1 ok. 1300
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elektronow (ok. 0,2 fC) natomiast dla wersji NVIC2 ok. 1700 elektronéw (ok. 0,27 {C)
pIzy szacowanej catkowitej pojemnosci wejéciowej wzmacniacza ok. 10 pF.

Na rys. 8 pokazano oscylogram ilustrujacy wplyw wzajemnego oddzialywania
potozonych obok siebie w uktadzie scalonym toréw wzmacniajacych. Impuls fadunkowy
ok. 11 fC podawany byt na wejscie §rodkowego toru wzmacniacza: impuls napieciowy
; generatora widoczny jest na kanale 1 oscyloskopu, impuls wyjsciowy na kanale 4

Tek Run: 500MS/s Average
.. 4

C2 RMS
6.24 mv

§ciu ukladu

e — tadunek
st do 10 {C
L jest liniowa
tadunkowych

Ch3 10.0mVAv  Chd 50.0mV 13-55.58

Rys. 8. Oscylogram ilustrujacy efekt oddzialywania na siebie toréw wzmacniajacych

- sq w roéwno-
oise Chargg). Tabela 1
Parametry charakterystyczne ukladu
L.p. Nazwa parametru Jednostka NVICI NVIC2
1 Wzmocnienie napigcie/fadunek mV/fC 50 26
2 | Zakres liniowoéci wzmocnienia fC 0+10 0-+30
4 na wyjécill “3_ Réwnowazny tadunek szuméw ENC elektrony 1300 1700
‘ 4 | Czas narastania impulsu wyjsciowego
u TDS 644D przy Q,, =11 fC ns 110 130
§ci Skut@CZnej 5 | Prad polaryzacji stopnia napigciowego HA 7 5
szuméw 6 | Pobér mocy uw 460 400
arakterys - - -
? ?hd ° ) 7 | Prad polaryzacji stopnia pradowego A 3
ciowego G~ b—]
IC1 ok. 1300 8 | Napigcie zasilania v 5;2,5:0
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(czutos¢ 50 mV/dziatke). Na kanatach 2 1 3 (czuto$¢ 10 mV/dziatkg) mierzono impulgy
napieciowe na wyjsciach sagsiadujacych z obu stron toréw wzmacniajacych. Mozny
zauwazyé, ze impulsy na wyjSciach niepobudzanych toréw sa odwrécone w fazie
wzgledem sygnalu uzytecznego a ich amplitudy nie przekraczaja wartosci 10 mV wobeg
amplitudy wlasciwego impulsu wigkszej od 200 mV.

W tablicy powyZej zestawiono uzyskane parametry charakterystyczne dwoch bads.
nych wersji konstrukcyjnych uktadu wzmacniacza.

Przedstar
cniacza tadur
wszy stopien
jako drugi st
scalony wzm:
nany w techr
oraz scharak
rozwigzanie |
cych sig duze
oraz. dobrym
mozliwa jest
wartosci eler
specjalnego
dzialywanie 1
rozwiazania v

4, DYSKUSJA WYNIKOW

Jak pokazuja wyniki pomiaréw przyjete rozwigzanie konstrukcyjne wzmacniaczy
impulséw tadunkowych przeznaczonego do wzmacniania sygnaléw pochodzacych z de.
tektoréw promieniowania jonizujacego (sensoréw pojemno$ciowych) charakteryzuje sig
duzg szybkoscig dziatania w poréwnaniu z klasycznymi wzmacniaczami napigciowymj
oraz. doé¢ dobrymi wlasciwodciami szumowymi przy matym poborze mocy.

Uzyskane wzmocnienie uktadu wyrazone stosunkiem amplitudy impulsu napieciowego
na wyjéciu do fadunku podawanego na wejscie rzedu kilkudziesigciu mV/fC odpowiada
$rednim warto$ciom uzyskiwanym we wzmacniaczach napieciowych. Wyzsza warto§
wzmocnienia wersji konstrukcyjnej NVIC1 wzgledem NVIC2 wynika z dwéch przyczyn:
wiekszej warto$ci pojemnosci C uktadu sprzezenia oraz wigkszego pradu polaryzacii stopnia

<
.
|
-
%C

napieciowego ukladu. Ksztatt impulsu napieciowego na wyjsciu uktadu (podobny w obu : ;m}lii II;S:;
wersjach ukladu) wskazuje na duza szybko$¢ uktadu co jest cecha charakterystyczng CF Anginol
wzmacniaczy pradowych. Uzyskany czas narastania impulsu w granicach 100+150 ns, particle detect
zalezny od warto$ci tadunku wejsciowego, jest o jeden rzad mniejszy od typowych czasow, L Wang: Wi
ktorymi charakteryzuja sie¢ wzmacniacze napigciowe. Pozwala to na stosowanie tego typ ‘ éﬁ’};:tlg{l :])j /5:’
wzmacniaczy do odczytu sygnatow z detektora z czestotliwoscia przekraczajaca 1 MHz. Proc 1997, Vol

Wiasciwosci szumowe wyrazone rownowaznym tadunkiem szuméw odniesiony .M. Ayachi,
do wejécia (ENC) uktadu sa lepsze niz uzyskiwane dla wzmacniaczy pradowych [2] lec cell. Analog Ir
gorsze od otrzymywanych w przypadku wzmacniaczy napieciowych [1]. Poprze A Payne, C
zmiane wartosci elementéw uktadu sprzezenia obu stopni mozna obnizy¢ poziom EN 4 \‘)cdszs(ﬁ ;i]m

kosztem zmniejszenia wzmocnienia. Otrzymane warto$ci ENC wyrazone w elektronac
odpowiadaja tadunkom w zakresie 0,2+0,27 fC. Przyjmujac minimalny dopuszczal
stosunek sygnatu do szumu rowny 10 minimalny zakres uzyteczny fadunkow we
jéciowych dla badanych uktadéw wynosi 2,7+10 fC. Odpowiada to zakresowi energ
promieniowania od ok. 60 keV do ok. 220 keV. Rezultaty badania wzajemneg
oddziatywania na siebie toréw wzmacniajacych potozonych obok siebie w uktadzi
scalonym wykazaty, ze uzyte zabiegi w odpowiednim zaprojektowaniu topografii uktad
daty wynik pozytywny. Zagadnienie to jest bardzo wazne w realizacji uktadow wiel
kanatowych stosowanych w systemach wykorzystujacych detektory paskowe lub pik
selowe. Zaobserwowane impulsy na wyj$ciach toréw nieaktywnych, ktére sg rezultate
sprzezefi posozytniczych nieuniknionych w monolitycznych uktadach scalonych, zaré¥
no ze wzgledu na inwersje jak i mala amplitude sa catkowicie nieszkodliwe.

nowej, Warsza
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5. PODSUMOWANIE

Przedstawiono nowe rozwiazanie konstrukcyjne scalonego dwustopniowego wzma-
cniacza tadunkowego, zrealizowanego w technologii CMOS, wykorzystujace jako pier-
wszy stopieft wzmacniacz pradowy- (transrezystancyjny) pracujacy w klasie AB oraz
jako drugi stopiefl wzmacniacz napieciowy w konfiguracji skladanej kaskody. Uklad
scalony wzmacniacza zostal zaprojektowany w dwdéch wersjach konstrukcyjnych, wyko-
nany w technologii CMOS 0,8um z podwdéjnym polikrzemem i podwdjng metalizacja
oraz scharakteryzowany. Przedstawione wyniki badai wskazujg, ze zaproponowane
rozwiazanie pozwala na realizacje wzmacniaczy impulséw tadunkowych charakteryzuja-
cych sie duzg szybkoscia dziatania (>1 MHz) przy matym poborze mocy (<500 uW)
oraz dobrymi wiaSciwos§ciami szumowymi. Zachowujac niski poziom poboru mocy
mozliwa jest w pewnych granicach optymalizacja szumowa uktadu poprzez dobdr
wartoSci elementéw ukladu sprzegajacego oba stopnie uktadu. Przyjeta metodyka
specjalnego  projektowania topografii ukfadu scalonego zredukowata wzajemne od-
dziatywanie na siebie kanaléw wzmacniajacych co umozliwia stosowanie badanego
rozwigzania w uktadach wielokanatowych.
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W. PODMIOTKO, A. SZYMANSKI
LOW NOISE, CURRENT-VOLTAGE INTEGRATED CHARGE AMPLIFIER
Summary
In the paper new design and experimental results of integrated charge amplifier destined for readout of

ionising radiation detectors are presented. In the design the AB class current amplifier has been used. The
two-stage amplifier is consisted of a current preamplifier stage and a voltage amplifier stage coupled by C-R-C
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type circuit. The circuit has been designed in two versions, realised in double polysililicon, double megy
CMOS 0.8 pum process and characterised. Results of measurements showed that the developed prototypes can
perform with high rate (> 1MHz) at low supply power (500 <uW) and with good noise properties. Noige

performance can be optimised in some limits by choice of coupling circuit elements values.

Keywords: charge amplifier, current-mode circuit, low-noise amplifier
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Aanaliza 1 projektowanie sieci neuronowych komoérkowych
realizowanych w technice uktadowej wzmacniaczy
transkonduktacyjnych jedno- i wielowejSciowych

JACEK KOWALSKI, TOMASZ KACPRZAK

Instytut Elektroniki, Politechnika £odzka

Otrzymano 2000.07.24
Autoryzowano 2001.02.07

W artykule przedstawiono analize i metody projektowania Sieci Neuronowych Komér-
kowych (SNK) realizowanych z zastosowaniem wzmacniaczy transkonduktancyjnych jednowej-
Sciowych OTA 1 wzmacniaczy transkonduktancyjnych wielowejsciowych MIOTA. Analize
przeprowadzono wykorzystujac model tranzystora MOS Shichmana-Hodgesa oraz model alpha-
-power. Wyjasniono spos6b projektowania na przyktadach SNK detektora elementéw spdjnych
i sicci usuwajacej szum z obrazu binarnego. Rezultaty projektowania potwierdzono symulac-
jami komputerowymi programem SPICE z wykorzystaniem parametréw modelu tranzystora
MOS w technologii MIETEC 2.4 pm. Metody, ktére uzyto do zaprojekiowania i wykonania
kilku prototypowych ukladéw SNK o niewielkiej liczbie komdrek, moga byé réwnicz za-
stosowane do projektowania duzych uktadéw scalonych.

Stowa kluczowe: sieci neuronowe komorkowe, uklady CMOS VLSI, ASIC, przetwarzanie
informacji obrazowe;j.

1. WSTEP

Obecnie jedna z szybko rozwijajacych sie dziedzin nauki, zwiazana z nowoczes-
nymi systemami przetwarzania informacji, sa sztuczne sieci neuronowe. Dynamiczny
tozwoj badait w tym zakresie jest wynikiem potencjalnych mozliwosci jakie niesie ze
sobg wykorzystanie sieci neuronowych w réznych dziedzinach nauki i techniki. Pod-
Stawowg zaleta sieci neuronowych jest ich zdolno§é do pracy réwnolegtej, co daje
mozliwos¢ projektowania systeméw o duzych mocach przetwarzania informacii.

Sieci Neuronowe Komérkowe (SNK), ktorych podstawy teoretyczne zostaly sfor-
Mulowane w pracy [1] a nastgpnie rozwinigte w publikacjach obejmujacych lacznie
Ponad 700 pozycji na $wiecie, miedzy innymi [2-33], stanowia atrakcyjne narzedzie dla
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realizacji wielu operacji z dziedziny przetwarzania obrazéw. Wynika to przede wszyst. | przedstawia

kim z architektury sieci, ktéra w przypadku dwuwymiarowym konfiguracji komérek nych analogc
odzwierciedla strukture obrazu, oraz z uwagi na fakt iz wiele operacji przetwarzania Naturaln
obrazow wykorzystuje metody filtracji splotowej, naturalnej do realizacji w SNK. w koncepcji
Atrakeyjno$¢ koncepcji SNK podwyzszaja liczne doniesienia na temat ich realizacj konduktancy
fizycznej w formie uktadu scalonego VLSI o coraz to wigkszym rozmiarze [2, 3, 6, 18,

23-26, 28, 30, 31]. Uktady scalone SNK zawieraja juz matryce komorek o rozmiarze 64 Vi

wierszy na 64 kolumny i sktadaja si¢ z ponad miliona tranzystoréw MOS [25, 31]. SNk
naleza do klasy ukladéw dynamicznych, ktérych dziatanie opisuje réwnanie réZnicz-
kowe nieliniowe pierwszego rzedu. Zbiér rozwigzail tego réwnania jest bardzo duzy,
zalezy bowiem od stalych parametréw sieci zwanych szablonem, ktére charakteryzujy +
sposob oddziatywania kazdej komoérki z jej sasiadami. Szablon sieci przechowuje
algorytm przetwarzania i moze by¢ uwazany za odpowiednik programu komputerowego
w przypadku komputeréw konwencjonalnych. Ejj

Funkcja realizowana przez sie¢ jest sekwencja w kolejnych krokach czasowych
operacji korelacji wzajemnej sygnaléw sterujacych z operatorami szablonu. Pomimo |
tego, Ze zasigg oddziatywania operatoréw jest lokalny to wynik przetwarzania moze E
obejmowac calg strukture sieci w wyniku dyfuzji rezultatow przetwarzania w kazdym |
kroku czasowym. SNK przetwarzaja sygnaty odpowiadajace obrazom, bowiem poziomy
jasnosci elementéw obrazu sg reprezentowane w sieci przez sygnaty (prady lub napiecia
w realizacjach elektronicznych) komérek odpowiadajgcych danym pikselom.

Moga wystgpowaé trzy Zrodia obrazu wejSciowego poddanego przetwarzaniu:
sygnal wejSciowy komorki, warunek poczatkowy komérki oraz jej polaryzacja. Ta
wielo§¢ postaci informacji o obrazach wejSciowych stwarza mozliwo$¢ projekto-
wania sieci dla obrazéw zmieniajacych sig w czasie lub sekwencji obrazéw, a tak-
ze programowania wykonywanych funkcji, co stanowi o bardzo duzym potencjale
sieci neuronowych komoérkowych w zakresie przetwarzania obrazéw w czasie rzeczy-
wistym. -
Regularno$¢ architektury SNK sprawia, ze nadajg sie one dobrze do realizaci
technicznych w postaci specjalizowanych poiprzewodnikowych uktadéw scalonych,
zwlaszcza dla przypadku sieci o oddziatywaniach w obrebie najblizszego sasiedztwa.
Tego typu prace sa prowadzone w kilku osrodkach badawczych na $wiecie (m. in.
w USA, Hiszpanii, Finlandii, Niemczech) i §wiadcza o wadze tej nowej technologii
informatycznej dla rozwiazania wielu ztozonych probleméw przetwarzania obrazéw
w czasie rzeczywistym. Obszar zastosowari specjalizowanych procesoréw poiprzewod-
nikowych o strukturze sieci neuronowych komérkowych obejmuje zagadnienia najnow-
szych technologii w zakresie systeméw czasu rzeczywistego, telekomunikacji, infor
matyki, robotyki, diagnostyki technicznej i medycznej, uktadéw sensorycznych i sztucz
nej inteligencji, itp. O tym, czy SNK w postaci uktadéw scalonych znajda zastosowania
praktyczne zadecyduje koszt wykonania i zasigg popularyzacji tych rozwiazaf, pokazu-
jacy szczegdlnie ich zalety. To z kolei jest zalezne od poziomu rozwojowych prac
eksperymentalnych, ukierunkowanych na wytworzenie serii prototypowych i spraw
dzenie ich technicznych parametréw w réznych zastosowaniach. W niniejszym artyku
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przedstawia si¢ jedng z koncepcji projektowania SNK w postaci uktaddéw elektronicz-
nych analogowych VLSI w technologii CMOS.

Naturalna koncepcja realizacji CMOS modelu obwodowego komorki Chua’y [1]
w koncepcji napigciowej przedstawionego na rys. 1, jest technika wzmacniaczy trans-
wonduktancyjnych jedno- 1 wielowejsciowych.

Rys. 1. Model obwodowy komérki w koncepeji napigciowej

Réwnanie stanu komérki w koncepcji napigciowej jest wyrazone nastgpujaco:

e o Vi y Y AGHKDV,+ 3 Bk DY, (1)
dt R, ctneni.p Clk,hye NG )

gdzie odcinkowo-liniowa funkcja wyjécia jest opisana nastgpujacym wzorem:

V

1
yij = '2’ lvxij+ VQ|" |inj‘ VQ‘ (1b)
Na rys. 1 Zrédlo pradowe I, reprezentuje sume sterowan napigciami wejsciowymi V,
i jest wyrazone nastepujacym wzorem:

L= 3 BGjikDV,, )

Clk,lyeN(i,])

za§ Zrédto pragdowe [ reprezentuje sume sterowafd napieciami wyjSciowymi V,
Xy yki

komorek sgsiedztwa i wyraza sie wzorem:

I = > AGT KDV 3)

w Clk yeNLL )
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Maksymalne znormalizowane (dla V, = 1V) napigcie stanu V

Xinax W k()ln()rce SNK nle
przekracza wartosci okre§lonej wzorem (4):

f+r, 3 (G & D]+1BG sk D)) n

Cl, e N, j)

Vo = 14R,

Xmax

Aby sie¢ komérkowa neuronowa pracowata prawidtowo, w komérce musi by¢ zapew.
niona swobodna ewolucja zmiennej stanu dla zakresu opisanego wzorem (4).

Bezposrednie zastapienie w realizacjii CMOS kazdego sterowanego Zrodia prado-
wego w modelu obwodowym komorki z rys. 1 odpowiednim wzmacniaczem transkon.
duktancyjnym wymaga uzycia duzej liczby tranzystorow MOS. Poniewa, Sumowanie
pradéw z komérek sasiednich sterujacych dana komorka odbywa si¢ w jednym weile
zmiennej stanu, zatem jest mozliwe zastosowanie w komoérce jednego wzmacniaczg
transkonduktancyjnego jednowejsciowego OTA z wieloma wyjSciami lub wzmacniaczy
wielowejSciowego MIOTA (Multiple Input OTA).

2. MODEL KOMORKI WYKORZYSTUJACY
WZMACNIACZ JEDNOWEJSCIOWY OTA

;
g
§
%
|
%
|
%
%

Jedng z metod realizacji CMOS VLSI sieci neuronowych komérkowych pracuja-
cych w trybie napieciowym jest realizacja z wykorzystaniem ukladéw wzmacniaczy
jednowejsciowych OTA (Operational Transconductance Amplifier) [2, 3]. Schemat
ideowy podstawowego ukladu wzmacniacza OTA przedstawia rys. 2. Oznaczmy przez
V, napigcie réznicowe rozwazanego wzmacniacza OTA:

V,=V,-V, )

Zalézmy, Ze tranzystory pary réznicowej M2 i M3 sa identyczne oraz posiadajg parameti
transkonduktancji oznaczony jako f, oraz tranzystory M4 i M5 sa takze identyczne.
Uzywajac modelu tranzystora Level] z parametrem LAMBDA = 0 oraz pomijajac
oddziatywanie napigcia podtoza mozina wyprowadzi¢ wzér okreslajacy charakterystyke
przejSciowa wzmacniacza OTA:

[ 1, dla V.20
I BN Ly ] V; dla —o<V <o
= VAl=S=——V: a - .
o 7 r ﬂ’. 4
= dla V,<~0

Charakterystyka przejSciowa wzmacniacza transkonduktancyjnego opisana wzorem (6)
Jest przedstawiona na rys. 3. Parametr wzmacniacza ¢ wystepujacy na rys. 3 oznacza
napigcie wejsciowe réznicowe, przy ktérym nastepuje nasycenie pradu wyjsciowego /.

TOM 47 — 2
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Rys. 2. Uklad podstawowy wzmacniacza transkonduktancyjnego OTA

o

Tl -———— =

Rys. 3. Charakterystyka przejéciowa wzmacniacza transkonduktancyjnego OTA

Parametr ten zalezy od wspétczynnika transkonduktancji B, tranzystoréw pary roz-
nicowej M2 i M3 oraz od pradu I, Zrédia pradowego zbudowanego na tranzystorze M1:

0 =4 6
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Matosygnatowa transkonduktancja wzmacniacza OTA dla napiecia réznicowego V. o=yg
jest okreslona nast¢pujacym wzorem:

g = ‘ﬁr [Sai (8>

Aby wzmacniacz transkonduktancyjny OTA pracowal poprawnie wszystkie jego tran.
zystory MOS muszg znajdowac sie stale w obszarze nasycenia w calym zakresie zmig
sygnatdw wejSciowych i wyjsciowych. Zakladajac zakres zmian sygnatow wejscio:
wych od V, . do V, i wyjsciowych od V, . doV,  moina wyprowadzi¢ niergy.
nosci okreSlajace minimalne wymiary poszczegélnych tranzystoréw we wzmacnia.
czu OTA, korzystajac z najprostszego modelu tranzystora MOS Level 1. Nieréwnog
(9) poprzez wspétczynnik transkonduktancji S,,, okre§la wymiary tranzystora Ml
pracujacego jako Zrédfo pradowe. Spetnienie tej nieréwnosci gwarantuje stata prace
tranzystora M/ w zakresie nasycenia i tym samym stalo$¢ pradu polaryzacji pary

réznicowej [
VSS+)\F—E< Vimin“ VT;f‘" ~I-EL (9)
ﬂM | ﬂr

sat®
Kolejna nieréwnos¢ (10) poprzez wspétczynnik transkonduktancji w4 Okresla minimal
ne wymiary tranzystora M4, ktre gwarantujg stala prace tranzystora M2 w zakresie

nasycenia.
13‘6:1
VDD - ﬂ - VTM4 > VI max VT?‘ (10
M4

Nieréwnosci (11), (12) zapewniaja prace w zakresie nasycenia tranzystorow odpowied
nio M3 oraz MS5.

gdzie V, jes
odwrotng fe

Vomin > imax vTr' (1 1)
Matosygnat
I _ IGnic
sat 4 oweg(
omax < VDD - ﬁ (12)
M5

co nie jest korzystne dla realizacji sieci neuronowych komérkowych. Czedciej stosowa-
nym ukladem OTA jest wzmacniacz transkonduktancyjny wielowyjsciowy, ktorego
schemat ideowy zaprezentowano na rys. 4 [2, 3]. Wzmacniacz ten posiada charakterys-
tyke przejsciowy o ksztalcie jak na rys. 3, lecz poziom jej nasycenia wynosi /,,,/2, 248
transkonduktancja jest o polowe mniejsza co wynika z odmiennego polaczenia zwier-
ciadet pradowych w ukladzie. Charakterystyka przejsSciowa wzmacniacza OTA
z rys. 4 jest opisana wzorem (13):

Aby wielow
wszystkie je
zakresie zm
W zakresie -
Wwzorem (9).
wspotezynni
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Rys. 4. Wzmacniacz transkonduktancyjny OTA wiclowyjsciowy

Matosygnatowa transkonduktancja wielowyjsciowego wzmacniacza OTA dla napigcia
roznicowego V, = 0 jest okre$lona nastepujacym wzorem:

1
g = E—Vﬁ" l, (15)
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Aby wielowyjéciowy wzmacniacz transkonduktancyjny OTA pracowat prawidlowo,
wszystkie jego tranzystory MOS muszg znajdowaé si¢ w obszarze nasycenia w calym
zakresic zmian napie¢ wejéciowych i wyjsciowych. Warunek pracy tranzystora M1
W zakresie nasycenia jest taki sam jak dla poprzedniego ukiadu OTA i jest opisany
Wzorem (9). Aby tranzystory pary réznicowej M2, M3 pracowaly w zakresie nasycenia,
wspblczynniki transkonduktancji tranzystoréw M4 i M5 musza spetniaé nieréwnosé (10).
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Aby tranzystory M6, M7 oraz M8, M9 pracowaly w zakresie nasycenia musza by¢ Do real

narzucone ograniczenia na minimalne napigcia wyjSciowe V, . oraz maksymalne } oraz funke
napigcia wyjsciowe V- wedlug wzoréw, odpowiednio (16) i (17): CIOWEZO W7
wzmacniacy
121 obwodowyn
Vomin> Vs T ‘Eﬁcﬂ (16) . iele w%azci
M1 w ‘: .
tyka wyjsci
21, Konsekwenc
Vomin<Vpp— 8 an ktadnie bina
M5

nie uzyskan
stabilnym S
analizy sign
konduktancy

Analizujac wzory (11) oraz (16) mozna stwierdzi¢, ze zaleta ukladu z rys. 4 jest SZErszy za-
kres napie¢ wyjéciowych w poréwnaniu z uktadem z rys. 2. Z kolei zaleta ukladu z rys. 2
jest mozliwo$¢ prostej realizacji CMOS opornika liniowego R, (rys. 1) tak, jak to pokazang
narys. 5. Rezystancja zastepcza ukiadu z rys. 5 widziana z zaciskéw bramki tranzystora M3
i punktu wspélnego (masy) jest rtéwna odwrotnosci transkonduktancji wzmacniacza OTA:

R, =— (18)

Warunkiem liniowej pracy takiej rezystancji jest, aby napigcie wej$ciowe nasycenia
charakterystyki przejSciowej o bylo znacznie wigksze od wartoci maksymalnego
napigcia stanu okre$lonego wzorem (4).
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Rys. 5. Realizacja opornika R przy uzyciu wzmacniacza transkonduktancyjnego OTA
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Do realizacji pradowych Zrédet sterowanych napigciem w modelu komoérki z rys.
| oraz funkcji wyjscia opisanej wzorem (1b) lepszym rozwiazaniem jest ukiad wielowyjs-
ciowego wzmacniacza transkonduktancyjnego OTA z rys. 4. Niedoskonatoscia takiego
wzmacniacza jest jego sigmoidalna funkcja przejsciowa (wzor 13), podczas gdy w modelu
obwodowym z rys. 1 funkcja ta jest odcinkowo-liniowa (wz6r 1b). Zostalo wykazane, ze
wiele wiasciwosci sieci neuronowych komérkowych nie ulega zmianie, jezeli charakterys-
tyka wyjSciowa komorki zostanie zmieniona z odcinkowo-liniowej na sigmoidalna [8].
Konsekwencja sigmoidalnej funkcji wyjScia komérki jest niemozliwo$é osiagniecia do-
ktadnie binarnych wartosci sygnatéw wyjsciowych w stabilnym stanie réwnowagi. Zada-
nie uzyskania takich wartoSci binarnych jest zastapione wymaganiem, aby w stanie
stabilnym SNK sygnaty wyjSciowe miescity si¢ w SciSle okreSlonych zakresach. W celu
analizy sigmoidalna funkcja wyjScia w komérce zrealizowanej na wzmacniaczach trans-
konduktancyjnych OTA jest aproksymowana funkcja odcinkowo-liniowa tak jak na rys. 6.

Vy
L e
) Zzan
P !
g { |
[ |
gy yd ! |
-8 Tﬂ | | !
e +V, +§
; | ) / Q Vx
! 7
Y | v
! ! /,//
1 e
e st e L._.:(_._/&/i ______ _VQ

Rys. 6. Odcinkowo-liniowa aproksymacja sigmoidalnej funkcji wyjécia komérki zrealizowanej
w oparciu o wzmacniacz transkonduktancyjny OTA

Z odcinkowo-liniowej aproksymaciji funkcji wyjscia komérki przedstawionej na rys. 6
wynika, ze odpowiednikiem binarnej jedynki jest warto$é napiecia V, [2]. Poniewaz:

1 1
Ro=— = (19)
g ﬁr I.m/
oraz
Vo= Ryl (20)
wiec
! o
V — saf — (21)
©NB w2
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Na rys. 4 przedstawiajacym schemat ideowy wiclowyjéciowego wzmacniaczy
transkonduktancyjnego OTA wspofczynniki szablonu A wraz z funkcja wyjscia s
zrealizowane na wyjsSciach wzmacniacza OTA. W zwiazku z tym, nie jest konieczne
realizowanie opornika R i model obwodowy komérki w koncepcji napieciowej z rys,
1 mozna uprodci¢ do postaci, jak na rys. 7. Model obwodowy komérki z rys. 7 stanow;
podstawe opracowania jej realizacji CMOS w oparciu o wielowyjsciowe wzmacniacze
transkonduktancyjne OTA. W modelu tym Zrédia pradowe [, sa sterowane napieciamj
wejsciowymi V,,, wszystkich komoérek w ramach sasiedztwa N,. Wartoéci tych pradow
sg okreSlone zalezno§ciami:
gdzie
o= 3 BGjkDV,, @)

Cl.DEN )

Sigmoidalng

lingijy | 2 sasiednich komorek postacia kanc

Viij do sasiednich komérek
e
Viij
N L Graficzny sp
@ & =F SO B
_bij | Ixu C Ry ly} 1y2 lyn

Rys. 7. Model obwodowy komoérki w koncepcji napigciowej z realizacja wag szablonu A na wyjSciach komérki
Koncepc
(MIOTA-Mu
stanie do re
plerwszy pras
dwutranzysto
le do obu r:
i MP2. Wej:
elektroda dre
zwierciadla ¢
chwilowa na
transkonduktz
kresie nasyc
liniowym sur
nodcia:

Doptywajacy do wezta sumacyjnego prad /,,(i, /) jest réwny sumie pradéw wyjsciowych

komoérek sasiedztwa z wytaczeniem wlasnego pradu wyjsciowego komoérki. Prad ten jest
wyrazony zaleznoScia:

1.@i,)) = AU KDV, (23)

Clk.DeN (1) ki, L+]

Zréodta pradowe i, dla n=1,2,..M (M jest liczba komoérek sasiedztwa) reprezentuja
prady wyjsciowe komoérek, okre§lone wzorem:

i, = Ak, i)V, (24)
przy czym Zrédto pradowe i, reprezentuje wilasne sprzgzenie zwrotne. Sigmoidalna

funkcja wyjsScia dla przypadku realizacji na wzmacniaczu OTA jest okreSlona wzo-
rem (25):
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e

zmacniaczg f

g
wyjscia sy N3
t konieczne

i 2
oV 2 s V=t Vo All-—L  dla—o<V, <o 25
5. 7 stanow; ¥ij xij D02 a i) (25)
zZmacniacze o
napigciami 5 dla 'V, <-o
ych pradow \

dla VWZO

gdzie
@) o=1\2V, (26)

Sigmoidalng funkcje wyjscia opisana wzorem (25) w celu analizy mozna aproksymowac
postacia kanoniczng funkcji odcinkowo-liniowej opisana wzorem (27):

komorek

1
> Vyij = ‘é‘ |Vx1'j+ VQ} - |in_/‘"’ VQ! 27)
<T> Graficzny sposoOb takiej aproksymacji prezentuje rys. 6.
lyn
3. MODEL KOMORKI Z WYKORZYSTANIEM

WZMACNIACZA WIELOWEJSCIOWEGO MIOTA
Sciach komérki

Koncepcja wielowejSciowego wzmacniacza transkonduktancyjnego CMOS [10]
(MIOTA-Multiple Input Operational Transconductance Amplifier) i jego wykorzy-
stanie do realizacji ukladu komorki sieci neuronowej komérkowej byla po raz
pierwszy przedstawiona w pracach [4, 5, 6]. Wzmacniacz, rys. 8, sktada sie z szeregu
dwutranzystorowych gatezi z tranzystorami NMOS: ML i MU, dotaczonych rownoleg-
le do obu ramion zwierciadta pradowego PMOS zlozonego z tranzystoréw MPI
i MP2. Wejéciami sa bramki tranzystoré6w dolnych ML, natomiast wyjsciem jest
clektroda drenu tranzystora MP2. Galezie wejéciowe przejmuja prad obu ramion
zwierciadta pradowego, przy czym warto$¢ pradu w gatezi jest okre§lona wartoscia
chwilowa napiecia wejSciowego V, oraz napigciem polaryzacji V,, okre§lajacym
franskonduktancje wejscia. Jezeli tranzystory zwierciadta pradowego pracuja w za-
kiesie nasycenia ich charakterystyk statycznych, to uktad jest przetwornikiem-
liniowym sumy algebraicznej pradéw gatezi w prad wyjsciowy [, zgodnie z zalez-
nodcia;

vyj§ciowych
Prad ten jest

(23)
reprezentuja

24)

Sigmoidalna
estona I=1"-I'= S1;- 31, 28)
k(+) n{-)
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Rys. 8. Wielowejsciowy wzmacniacz transkonduktancyjny (MIOTA)

przy czym we wzorze (28) przez (+) i (—) oznaczono gatezie odpowiednio lewej i prawej
strony wzmacniacza na rys. 8. W kazdej galezi tranzystor dolny ML (Lower) pracuje
w zakresie triodowym, géry za§ MU (Upper) w zakresie nasycenia. Analize pracy
galezi wykonuje sig przyréwnujac prady drenu tranzystoréw, dolnego I, i gérnego I,
Przyjmujac do obliczeri wstepnych model klasyczny tranzystora MOS o kwadratowej
charakterystyce przejSciowej odpowiadajacy tzw. modelowi Level ] w programie
SPICE, prady te wyrazajg si¢ wzorami:

Dla danych:
vel | z pare
Vop =3V, v
Wynosi np. ¢
1o jeszcze b
Wyniki
iSciowej do
(wzor 33), p

i

1

=B |(Ves= Vi) Vig, 2 Vst > ?gglftlzl:t]og

lego czy jes

1 V2 : 0) O ile sa
IU“EﬁU(Vcsu” r) (

byt optymal
Z-analizy pi
lranzystoréw
nego. W ce
Jmiemy, ze 1
przypadek p
owane wzgls
ktora nalezy
ltanzystora |
majq wartos
a=2)4W,

przy czym f3 i V, sa parametrami modelu tranzystora, odpowiednio wspotczynnikiem
transkonduktancyjnym i napigciem progowym. Z przyréwnania pradéw drenéw obu
tranzystoréw otrzymujemy:

1
al(Vas, = V) Vs — ) Vis| = Vgsu—Vp)? (31)

przy czym wspétczynnik a jest rtéwny a = 2, /B,,. Jezeli wartos¢ wsp6lczynnika a j€§t
bliska 0, to zgodnie z (31) napigcie bramki wzgledem Zrodta tranzystora MU jest prawie
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(gwne wartosci napigcia progowego Vg, = V., a to znaczy ze napiecie drenu wzgle-
Jem Zrodia tranzystora ML jest rowne w przyblizeniu V), =V, ~V,~ V. Bliska zeru
warto§¢ wspblczynnika a oznacza, ze stosunek szerokosci W do diugosci kanatu
|, tranzystora gornego jest znacznie wigkszy od analogicznego stosunku dla tranzystora
dolnego, tzn. (W/L),>>(W/L),. W takich warunkach pracy dolny tranzystor ma
charakterystyki wyjSciowe zblizone do charakterystyk liniowego rezystora o wartosci
nleznej od napigcia wejSciowego V,, natomiast tranzystor géry pelni role idealnego
srodta pradowego. W celu znalezienia analitycznej zaleznoSci opisujacej charakterys-
iyke przejSciowa, wstawiajac  przyblizenie napiecia drenu  tranzystora dolnego
Vo =V V= Vg, do wzoru okreslajacego jego prad otrzymamy:

I=GV,-U) (32)

przy czym G, jest transkonduktancja gatezi, natomiast U, jest tzw. napigciem szczat-
kowym (ang. offset), okre§lone odpowiednio wzorami:

G, = IBIA(V/; V5= V) (33)

U, = 0.5(V,+ Ty + V) (34)

wej 1 prawej
ver) pracuje
halize pracy
goérnego [,
cwadratowe]
' programig

Dla danych: (W/L),, = 100 um/1 um, (W/L), = 1 um/10 um, model tranzystora — Le-
vel| z parametrami LAMBDA =0 i GAMMA = 0, napiecie zasilajace: Vi =-5V,
Vyp =5V, wspblczynnik a jest réwny 0.002. Niedoktadno$¢ aproksymacji wzorem (32)
wynosi np. dla V, = — 3 V nie wigcej niz /5%, za$§ dla wigkszych wartosci V, odchylenie
tojeszcze bardziej maleje.

Wyniki dotychczasowej analizy §wiadczg o mozliwosci wykorzystania sekcji we-
fclowej do realizacji mnoZenia sygnalu wejéciowego przez dodatnig warto$é wagi
(wzér 33), przy czym w projektowanym zakresie waga moze byé zadawana zewnetrznie
napieciem polaryzacji V,. Moze byé réwniez realizowalny przypadek wagi ujemnej,
wak warto$ci wagi jest bowiem zaleZny od potozenia sekcji we wzmacniaczu, tzn. od
tego czy jest dofaczona do lewego czy prawego ramienia zwierciadta pradowego.

O ile sama idea nie budzi zastrzezen, to jednak realizacja VLSI wymaga, aby uktad
byt optymalizowany z punktu widzenia minimalizacji zajetoici powierzchni krzemu.
Z analizy przeprowadzonej powyzej wynika, ze wzajemne relacje geometryczne obu
ranzystor6w sekcji sa bardzo niekorzystne przy projektowaniu topografii uktadu scalo-
nego. W celu zbadania problemu przeprowadzimy nastgpujace rozumowanie. Przy-
|miemy, ze najbardziej niekorzystny z punktu widzenia zajmowanej powierzchni krzemu
przypadek projektowania topografii wystapi wtedy, kiedy tranzystory sekcji beda usytu-
Owane wzgledem siebie prostopadle, tzn. tak jak przedstawiono na rys. 9. Powierzchnia,
Kt6ra nalezy przeznaczyé¢ dla sekcji jest w przyblizeniu réwna iloczynowi szerokosci
franzystora gérnego i diugodci tranzystora dolnego, przyjmujac ze pozostale wymiary
Majg wartosci minimalne w danej technologii. Wspétczynnik a jest wtedy réwny:
4=2/(W,L,), przy czym A jest tzw. minimalnym wymiarem technologii MOS (tzw.

(29)

(30)

fezynnikiem -
drenéw obl.

Q)

mnika a jest
J jest prawle
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L. W

Dla obsza

gdzie:

Dla obsza

SRR e

Rys. 9. Najbardziej niekorzystny przypadek topografii sekcji (zaczerpniete z [7])

feature size). Przewidywang powierzchni¢ obliczamy zatem ze wzoru: P =21%s.
Zaktadajac mozliwos¢ realizacji w technologii CMOS z wartoscig 4 = 1.2 um ora
przyjmujac obliczone wcze$niej dla symulowanego przykladu a = 0.002 otrzymujemy
P = 1440 um® tylko dla jednej sekcji, tzn. dla jednego we}éeia wzmacniacza. Roz
wigzanie omawiane do tej pory nie nalezy zatem do obiecujacych. Nie jest to jednak
wersja ostateczna proponowanego rozwigzania. ZwrdEmy bowiem uwage, ze do analizy
byt przyjety najprostszy model tranzystora MOS stuszny tylko dla diugiego kanatu, do
ktérego nie przystaje technologia 1.2 pm. Warto zatem powtdrzy¢ obliczenia przy
zastosowaniu modeli bardziej adekwatnych, zwtaszcza dla tranzystora gérnego, ktoreg
dtugos¢ kanatu ma warto$¢ minimalna. ,

Wyb6r modelu tranzystora MOS z krétkim kanalem nie jest sprawg prosta. Z jednej
strony warto dysponowaé prostym opisem matematycznym, ktéry pozwala na wy-
prowadzenie zaleznosci analitycznie, z drugiej za$ trzeba korzystaé z modeli, ktére majg

implementacje w programach uniwersalnych analizy komputerowej obwodow typl L

programu SPICE. Dla potrzeb niniejszej pracy wybrano tzw. model alpha-power [11, 12, ;

13], majacy implementacje w programie SPICE3 pakietu ICAP4 w postaci modeld W tabeli

Level 6, ale niestety nie majacy implementacji w programie HSPICE. Model ten jest Parametr:

opisany nastgpujacym zestawem rownafi: 7 pomiar
parametr

35  réwnowa
7 diugim
nosniki p
niezalezr

V,, = VTO+GAMMA(NGPHI-V,, ~\2PHI )

Visar = KV(V5— VTH)NV
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A ——
Iy, = mW KC(V VoMY 37
Dsat = Ves= Vi) (37)
eff
Dla obszaru nasycenia: V2V, prad drenu wyraZony jest nastgpujaca zaleznoScia:
I, =1, (1+LAMBDA -V, (38)
gdzie:
LAMBDA = LAMBDAO~LAMBDAI -V (39)
Dla obszaru liniowego, tzn. gdy: V<V, . prad drenu przedstawia zalezno$c:
Vs | Vs
I,=1,.,(1+LAMBDA-V,)|2——25| D5 (40)
Dsat VD sat
) Tabela 1
Zestawienie parametréw DC modelu Level 6 w programie SPICE3/ICAP4
. Warto$é Wartosé
P=2Y Lp Symbol Opis parametiu .Jedn‘ whudowana | typowa
i -
2 pm 'OiaZ ] KV mnoznik napigcia nasycenia - 2.0 0.9
trzymujemy . — .
liacza. Ror 2 NV wyktadnik napigcia nasycenia - 0.5 0.87
st to jednak 3 KC mnoznik pradu nasycenia - SE-5 3.8E-5
e do analizy 4 NC wykladnik pradu nasycenia - 1 1.2
0 kan.ahi’ do 5 GAMMA 1 | parametr progowy podioza | Vo3 0.0 0.37
iczenia przy :
Ktd 6 SIGMA statyczny parametr efektu AR 0.0 0.37
ego, KIorego sprzezenia Zwrotnego
sta. 7 jednej 7 | LAMBDAO wspoiczyn’n{k modulacji IFAY 0.0 0.06
diugosci kanatu
vala na wy- .
i ktbre maja 8 LAMBDA 1 wspétezynnik modulacji /v 0.0 0.003
T dtugosci kanatu
woddw typl

ywer [11, 12,
staci modelu

odel ten jest

W tabeli 1 zestawiono parametry DC modelu Level 6 w programie SPICE3/ICAP4.
Parametry modelu alpha-power, w szczegdlnosci wyktadnik potegowy NC, sa okreslane
z pomiaréw odpowiednich charakterystyk statycznych. W przypadku granicznym, gdy
parametry przyjmujg wartosci: KV = I, NV =/, KC = 0.5 oraz NC = 2 model ten jest
(35) | tdwnowazny modelowi Level 1 i stuszna jest wtedy interpretacja fizyczna modelu
¢ dtugim kanalem. Jezeli kanal jest bardzo krotki, to z analizy teoretycznej wynika, ze
nosniki prgdu poruszaja si¢ od Zrédta do drenu z predko$cig maksymalng (nasycenia)
niezalezng od natezenia pola elektrycznego podtuznego. Prad drenu w zakresie nasyce-

(36)
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nia nie zalezy wtedy od dhugosci kanatu i jest wprost proporcjonalny do napiecia
polaryzacji bramki. Jego warto$¢ jest okre§lona nastepujaco:
mlc W(V V[') (41)
przy czym: v, jest predkoscia nasycenia no$nikéw w kanale (dla dziur i elektrongw
okoto 8.10° em/sek), zas C,_ jest pojemnoscia bramki na jednostke powierzchni.
Powtérzymy jeszcze raz wyprowadzenie zalezno$ci na transkonduktancje sekcji
wejSciowej przyjmujac opis pradu drenu tranzystora gérnego opisany zalezno$cia 40,
Réwnanie (31) przyjmie obecnie postaé:
b‘_(v Vv, ) DSL -0.5 V%)SI._‘ = (VGSU_ V]) (42)
w ktorym wspdlczynnik b jest rowny: b= (u,/v,,) W, /(W vly). Przeprowadzimy
obliczenie wspoétczynnika b. Wartos¢ typowa ruchhwoem elektronow w kanale jest
rowna okoto 500 cm?/Vs. Przypusémy, ze dysponujemy technologia CMOS 1.2 wm.
Niech zatem wymiary tranzystorow beda nastepujace: W, = 1.2 um, W, =10 um,
L, = 10 um. Obliczony wspétczynnik b wynosi b = 0.0075 1/V. Zatem napiccie bramki
,W/glgdem zrodha tranzystora gérnego Vg, jest prawie réwne napieciu progowemu vV,
juz przy znacznie mniejszej powierzchni zajmowanej przez tranzystory. Pow1erzchma
przewidywana na topografie sekcji w przypadku najgorszym wyniesie:
P=W,L, =u,/v

YW, /b (43)

sail
Poniewaz przyjmuje si¢ najczesciej ze W, jest réwne A, zatem P jest teraz proporcjonalne do
4, a nie do A2, jak bylo poprzednio. Powierzchnia ta wynosi obecnie 100 um?, czyli o rzad
wielkosci mniej. Doktadniejszy model tranzystora dla przypadku technologii CMOS 1.2 um
pozwala stwierdzi¢, Ze przy znacznie mniejszej powierzchni mozliwe bedzie zrealizowanie
wzmacniacza wielowejSciowego z linjowa transkonduktancja, okre§long takim samym
wzorem (32) jak w przypadku wyprowadzenia w oparciu o model klasyczny Level 1.

Rozpatrzymy uktad wielowejSciowego wzmacniacza transkonduktancyjnego
MIOTA zredukowany do dwdch galezi wejSciowych, odpowiednio lewej i prawej,
rys. 10. Kazda z tych galezi reprezentuje sume pradéw plynacych w sekcjach we-
jSciowych, odpowiednio k sekcji lewej gatezi i n sekcji prawej gatezi, jak przedstawiono
na rys. 8. Prady gafezi lewej i prawej wzmacniacza s wyrazone wzorami:

I :ﬁ1(vb1’vn"vss) [V —0.5(V,, -V £D) (44)

™

1:2 = ﬂz(vbz - V'z‘n - VSS) [Vn - O-S(Vbz -V Vss).] (45)

n

Poniewaz prady te moga mie¢ tylko wartoSci nieujemne (jest tylko jeden kierunek prze-
ptywu tego pradu w ukfadzie wzmacniacza, tzn. od potencjatu dodatniego napigcia za-
silajacego V,, do potencjatu ujemnego napiecia zasilajacego V), zatem otrzymujemy

TOM 47 ~ 2

Rys. 10.

i
1
|

dwa pierws

Warunek (¢
wzmacniacz
byé natozor
wykonamy
Aby tranzy:

Voswr1 < Vo,

Ta sama za

Wymiary tr
dzie J*

max
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rowadzimy
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owemu V.,
wierzchnia
Uss
Rys. 10. WiclowejSciowy wzmacniacz transkonduktancyjny — przypadek dwéch wejsé do analizy
(43)
cjonalne do dwa pierwsze warunki, ktére musza by¢ spelnione jednoczesnie, np. dla gatezi lewej:
czyli o 1zad
[0S 1.2 um V2V, + Ve AV, 205V, +V, + V) (46)
calizowanie
dm - samym Warunek (46) spemnia¢ musi kazda sekcja wchodzaca w sklad lewej i prawej gatezi
evel . . wzmacniacza. Aby tranzystory MLI i ML2 pracowaty stale w zakresie triodowym musi
tancyjnego | by¢ natozone ograniczenie na zakresy napigé wejsciowych V, oraz napie¢ V,. Analize
j i prawel, | wykonamy dla tranzystora MLI, ktérej wyniki beda adekwatne takze dla tranzystora ML2.
kcjach we- | Aby tranzystor MLI pracowal w zakresie triodowym musi byé spetniona nieréwnosé:
edstawiono Vosuer < Vosurs = Vi, Poniewaz Vg = V= Vo, = Vi oraz Vg, =V, =~ Vi, wige:
V>V, (47a)
(44)

) Ta sama zalezno$é obowiazuje dla sekcji prawej:
(

 orze V>V, (47b)
>runex pree
napigcia 28

. Wymiary tranzystora MPJ] muszg by¢ tak dobrane, aby przy jego maksymalnym pra-
trzymujemy

lzie 1+ = tranzystor MP2 pracowal jeszcze w zakresie nasycenia. Poniewaz
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+

‘ 2 1 nGx
=Yoo= Vepupr = Vi = V) = Vpp— (‘VT[)] A~

Vosuur > Vasuu = Vi 233 Vg 8
=Vt Vy, oraz Vg = Vo, wiec: !
2 |
/8 < VDD“ ‘ VT])] + VTn - Vb!max (48)
MP1
Prad I, . mozna obliczy¢ jako sume pradéw wszystkich galezi transkonduktancyjnych
lewej strony zwierciadta pradowego dla V,, = V,, oraz V,y = Viypuo N=1...M:
M
+max = Z IiNmax (49)
N=1

v max+v”n+ |4 p
IiNmax = ﬂMLN(VbNmax - VTn - VSS) ViNmax - b 2 ! = (50)

Aby tranzystor MP2 prawej strony zwierciadta pradowego pracowal stale w zakre-
sie nasycenia napiecie wyjsciowe V_ nie moze przekroczy¢ pewnej warto$ci maksymal-
oraz

nej V.. Poniewaz VSDMP2>V.SGMp2‘“WT,;v 235 Vpupimin = Voo™ Vomas

215

max

VSGMPZmax = I(V?/)]+ 5 WiQC:
5MP]

_ , vdd
P4 Mp2 P

ne3

i [

liz

m
Unz ]F__ ‘_:)I[ Upq

M2 fui Ro

Uiz 3E_ __):I[ vi1 -
"“JF‘ ML2 ML
MH2 ML

Uss

Rys. 11. Uklad wzmacniacza MIOTA o zwigkszonej dynamice napiecia wyjSciowego V,
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’21*
Vomax < VDD - ﬁ = (5 1)
MP1

Aby tranzystor MU2 prawej sekcji transkonduktancyjnej pracowal stale w zakresie
nasycenia napigcie wyjSciowe V, nie moze by¢ mniejsze od pewnej wartoSci minimal-
0] Vopine Pomiewaz Vo> Vo= Vi 288 Vosyvamin = Vomin™ Viamar = Vra) Oraz
Vosuvz = Vi WigC:

Vomin > Vb VTn (52)

2max

~f.84 ~8.54 ‘ au 8.50 1.8
u\jo

Rys. 12. Charakterystyki przejSciowe napieciowe dla kilku napigé V,;
a) w ukladzie z rys. 10, b) w ukladzie z rys. 11 ’
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Analizujac wzér (52) fatwo zauwazy¢ duze ograniczenie dynamiki wielowejsciowego
wzmacniacza transkonduktancyjnego MIOTA z rys. 10 ze strony napie¢ wyjSciowych
ujemnych. Wady tej nie posiada uktad MIOTA przedstawiony na rys. 11. W ukladzie
tym zastosowano dodatkowo tranzystory MP3, MP4, MNI i MN2, ki6re posiadaja taks
samg warto$¢ parametru transkonduktancji 8 jak tranzystory MPI i MP2. W przypadky
takiego ukladu wzmacniacza MIOTA minimalne napiecie wyjsciowe jest znacznie
nizsze 1 jest okreSlone wzorem (53).

21(:3)(
Vnm[n>VSS+ w ﬂ
MP2

Rysunek 12 prezentuje wyniki symulacji uktadéw MIOTA. Rysunek 12a przedstawia
charakterystyki przejSciowe napigciowe dla kilku napie¢ V, w ukladzie z rys. 10, zas
rys. 12b przedstawia charakterystyki przejéciowe napigciowe w uktadzie z rys. 11,

W powyiszej symulacji charakterystyk przejSciowych rezystancje wyjsciowe tran-
zystorow MOS byly réwne nieskoniiczonosci (LAMBDA = 0). Rezystancje te majy
istotny wplyw na przesunigcie zera charakterystyk przejSciowych. Na przyktad w rze-
czywistym przypadku warto§¢ LAMBDA = 0.02 (dla tranzystora NMOS i PMOS)
powoduje przesunigcie charakterystyk przejSciowych wzgledem poczatku uktadu wspét-
rzgdnych rzedu 500 mV. Jednym ze skuteczniejszych sposobow zwigkszenia rezystancji
wypadkowych jest polaczenie tranzystoréw zwierciadta pradowego w uktadzie kaskody.
Rysunek 13 przedstawia pordwnanie charakterystyk przej$ciowych wzmacniacza z pros-
tym i kaskodowym zwierciadlem PMOS przy uwzglednieniu niezerowe] wartosc
parametru LAMEDA = 0.02. Wida¢ wyraZznie kompensujacy wptyw na napiecie szczat-
kowe (ang. offset voltage).

(53)

N b e
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Rys. 13. Charakterystyka przejSciowa wzmacniacza MIOTA z prostym (linia ciagla)
i kaskadowym zwierciadlem pradowym PMOS (linia przerywana)
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3.1. REALIZACIA KOMORKI SNK Z ZASTOSOWANIEM WZMACNIACZA MIOTA

Idea wykorzystania wzmacniacza transkonduktancyjnego wielowejSciowego do re-
alizacji komorki SNK wynika wprost z modelu obwodowego komdrki w koncepcji
napieciowej z rys. 1 i jest przedstawiona w formie schematu blokowego na rys. 14.
WielowejSciowy wzmacniacz transkonduktancyjny MIOTA stuzy do obliczania sumy
wazonych wej$¢ szablonu A oraz szablonu B a takze zewngtrznej polaryzacji [. Pozostate
bloki jak np. integrator oraz nieliniowy przeksztattnik funkcji wyjsciowej powinny byc
srealizowane z wykorzystaniem klasycznej techniki elementéw CMOS: biernych i trans-
konduktancyjnych wzmacniaczy OTA. Na rys. 14 widac, ze napigcie wyjSciowe wzmac-
niacza MIOTA 'V, jest zmienng stanu V., za$ napiecia wejSciowe MIOTA V.. maja

xij»
ograniczony zakres zmian poprzez funkcje¢ wyjscia w przedziale —V,<V <V, Ponad-

yij
to napigcia wejsciowe V. powinny by¢ ograniczone w przedziale —V,<V .<V,.

Vyki

Vil ; Vi . Vyi
— (Vi)
MIOTA

.

Rys. 14. Schemat blokowy komoérki sieci neuronowej komérkowej

Vuij

4, METODY PROJEKTOWANIA SNK PRACUTACYCH W TRYBIE NAPIECIOWYM

4.1. PROJEKTOWANIE SNK Z JEDNOWEISCIOWYMI WZMACNIACZAMI
TRANSKONDUKTANCYINYMI OTA

Rozpatrzmy propozycje metody projektowania sieci neuronowych komérkowych
wykorzystujacych wzmacniacz transkonduktancyjny OTA. Pierwszym punktem metody
projektowania jest okreSlenie napigcia zasilajacego. SNK zbudowane z wykorzystaniem
wzmacniacza OTA wymagaja symetrycznego zasilania V,, oraz V. Standardowym na-
pigciem zasilajacym jest +5 V albo +3.3 V. W przypadku ukladéw pracujacych w trybie
hapigciowym zmniejszanie napiecia zasilajacego wyraZnie obniza ich dynamike.

Metoda projektowania bgdzie przedstawiona na przykladzie jednowymiarowej SNK
detektora elementéw spoinych [3, 9] o szablonie A=[/ 2 -17], B=0, I =0. Sie¢ ma
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by¢ zrealizowana w technologii CMOS MIETEC 2.4 um, ktora posiada nastepujace
nominalne warto$ci parametrow: NMOS: KP = 57uA/V?, V= 0.9V, PMOS: KP = 17
UA/ VAV, =0.9V.
1. Przyjmujemy napiecie zasilajace Vp, =5V i Vg =-5V.
2. Okreslamy zakres zmian zmiennej stanu: —2V<V, . <+2V, wiec Vi, =-2y
Vi, =2V
3. Obliczamy maksymalng znormalizowana (dla VQ = ] V) warto$¢ zmiennej stanu wg
wzoru (4):
V. =1+0+4=5V

xmax

4. Obliczamy warto§¢ napigcia V,, binarnej jedynki SNK:

Vimax
e 4
wiec
V, = 2V 1V=04V
e7 5y

5. Obliczamy warto§¢ wymaganego parametru ¢ wzmacniacza OTA realizujacego
funkcje wyjScia ze wzoru (26):

o=2V, =\2-04V =057V

6. Przyjmujemy okreslona wartos¢ pradu /. Zbyt male wartosci tego pradu moga
wptynaé na spowolnienie szybkosci pracy projektowanej SNK, ze wzgledu na pracg
tranzystoréw w zakresie stabej inwersji. Duze wartoSci tego pradu moga spowodowat
konieczno$é uzywania tranzystorow o duzych wymiarach, co nie jest ekonomiczne ze
wzgledu na oszczednosé powierzchni kizemu. Przyjmujemy wartos¢ [, = 10 UA.

7. Obliczamy wymagany parametr transkonduktancji tranzystorow pary roznicowej
wzmacniacza OTA korzystajac ze wzoru (7):

21, 20uA A

= e =615
b= =057y V2

Nastepnie okre§lamy wymiary tranzystoréw pary roznicowej M2, M3 z rys. 4. Aby
wymiary tranzystoréw byly wigksze od rozmiaru charakterystycznego technologii, z¢
wzgledu na biad krawedzi, obieramy dtugos¢ kanalu L = 6 um, wiec

o Bl _ 6156
KP 57

um = 6.5um
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8. Obliczamy transkonduktancje g wzmacniacza OTA ze wzoru (15):

1 UA
:—~1/6L5-~10 A =124
8= 2y 2 us

9. Obliczamy wymagang warto$¢ rezystancji opornika R :

1 1
Ro=—=— =806k
T g 124 us

]0. OkreSlamy wymiary tranzystora Zrédta pradowego M1 korzystajac z nieréwnosci (9):

21m Ixu
ﬁMll <- VSS + Vi min VT/‘ - —E’—’_
wiec
ﬁ > 21ml
Ml

T 2
(~ VSS+ Vi min VTr” ’.Brat )

r

20 pA

2
(5V—2V—09V~ mﬁ!ﬂﬁLﬂ)
\615 ua/v2

Wymiary W = 6 um, L = 25 um dla tranzystora M/ spetniaja z duzym zapasem powyz-
sza nierdéwnos¢.
11. Obliczamy wymiary tranzystoréw M4 i M5 korzystajac ze wzoru (10):

HA
ﬁM! > = 695?

I
sat < V

ﬂ pp~ VTM4 - Vi max + VTI'
M4 >
wigc
Il
ﬁ > sat
e (VDD - VTM4 - V,' max T Vrr)z
10 uA UA

> = 1.1
B 5V-09V-2V+09V)? y2

Wymiary W = 6 um, L = 25 um dla tranzystoréw M4 i M5 spetniaja z duzym zapasem

powyzsza nieré6wnosé.

12. Sprawdzamy nieréwnosci (16) oraz (17). Nieréwnosci te w tym przypadku sa
spelnione z duzym zapasem.
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Rys. 15, Schemat ideowy komorki sieci neuronowej komérkowej detektora elementéw spdjnych

1 Tim *1]~1 Tin *L-1 1in ¥1]-1 1in #L]-1 1in *I]-1 Iin *1]-1 Iin *1[-1 Iin *1]-1 Tin #
%1 CELL | X2 CELL X3 CELL X4 CELL| x5 CELL ¥6 CELL | X7 CELL | X8 CELL | X9 CELL

Rys. 16. Schemat potaczefi komoérek sieci neuronowej komérkowej detektora elementéw spéjnych
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Rys. 17. Wyniki symulacji DC programem PSPICE charakterystyk przejéciowych w koméree z rys. 15
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Rysunek 15 przedstawia schemat ideowy komorki SNK detektora elementéow spoj-
nych CCD o szablonie A = [/2~17], B =0, I = 0. Obok tranzystoréw MOS sa podane ich
wymiary zaprojektowane opisang powyzej metoda. Pojemnoéé C w koméree powinna byé
tak dobrana, aby wlacznie z opornikiem R, wyznaczala biegun dominujacy, poniewaz
pojemnoSci pasozytnicze nie powinny decydowac o whasnosciach dynamicznych komérki.
Przyjeta wartos¢ C = 5pF spefnia ten warunek z duzym zapasem. W pelnej realizacji
CMOS komérki SNK z rys. 15 nalezy zastapié¢ rezystor R, ukladem CMOS z rys. 5,
dobierajac odpowiednio duze o tak, aby wzmacniacz transkonduktancyjny OTA caly czas
pracowal w czesci liniowej swej charakterystyki przejsciowej. Komorki (rys. 15) potaczo-
no w sieC neuronowa komoérkowa detektora elementéw spojnych tak, jak na rys. 16. Aby
9-cio komorkowa SNK z rys. 16 byta stabilna [15], zwiekszono wspotczynnik sprzezenia
zwrotnego wiasnego A, o 20%, czyli A,, = 2.4. Na rys. 15 sprzezenie zwrotne wlasne

a V(2 o V() vV &V

3 VB o V(7)) vV aVvi{g ovV(g
Time

Rys. 18. Wyniki symulacji pracy sieci neuronowej komérkowej detektora elementéw spéinych
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realizujg tranzystory MI10 1 M11. Komérke z rys. 15 oraz SNK z rys. 16 poddano
symulacji komputerowej programem PSPICE, uzywajac parametréw nominalnych mo-
delu tranzystora Level 2 technologii CMOS MIETEC 2.4 um. Rysunek 17 przedstawia
wyniki symulacji DC charakterystyk przejSciowych w komoéree z rys. 15. Rysunek 1§
przedstawia wyniki symulacji pracy SNK detektora elementéw spéjnych, ktorej schemat
jest zaprezentowany na rys. 16. Pokazuje on przebiegi czasowe zmiennych stanu V
i=1...9 w kolejnych komérkach SNK. Dzialanie sieci neuronowej komorkowej jako
detektora elementéw spéjnych pokazano na rys. 19. Na tym rysunku obraz wejSciowy
zawiera pojedynczy piksel i dwa elementy spéjne: dwupikselowy i trojpikselowy,
Wyniki przetwarzania sg poprawne, gdyz SNK wykryla te 3 elementy i zapisala je
w postaci sekwencji pikseli przesunietych do prawej krawedzi.

1 2 3 4 56 7 8 9 1 2 3 4 56 7 8 9

obraz wejsciowy rezultat detekeji

Rys. 19. Wyniki przetwarzania obrazu w sieci neuronowej komérkowej detcktora elementéw spojnych CCD

Powyzej przedstawiona procedura projektowania SNK zbudowanych na wielowyjs-
ciowych wzmacniaczach transkonduktancyjnych OTA wykorzystywata prosty model
tranzystora MOS Level [ z parametrem LAMBDA = 0 i bez uwzglednienia oddziatywa-
nia podioza. Jednak symulacje komputerowe z uzyciem dokladnego modelu Level 2
z uwzglednieniem wszystkich zjawisk daja prawidtowe wyniki, zaréwno dla przypadku
charakterystyk DC w komorce, jak i dla stanéw przejSciowych w SNK detektora
elementow spojnych. Wynika to ze sposobu projektowania, jakim jest zapewnienie
odpowiednio duzego zapasu dla nieréwnosci okrelajacych wymiary tranzystoréw MOS
w uktadach OTA komoérki. Problem pominigeia we wzorach projektowych parametru
tranzystora LAMBDA zostal rozwiazany poprzez zapewnienie dla tranzystoréw Zrodet
pradowych i zwierciadet pradowych odpowiednio dhugich kanatéw, tj. L = 25um,
podczas gdy tranzystory posiadaja warto$¢ parametru LAMDBA = 0.005.

4.2. PROJEKTOWANIE SNK Z WIELOWEISCIOWYMI WZMACNIACZAMI
TRANSKONDUKTANCYJINYMI MIOTA

Tematem tego rozdziahu jest propozycja metody projektowania sieci neuronowych
komérkowych zbudowanych z wykorzystaniem wielowejsciowego wzmacniacza trans-
konduktancyjnego MIOTA. Pierwszym punktem metody projektowania jest okreslenie
napiecia zasilajacego. SNK zbudowane z wykorzystaniem wzmacniacza MIOTA wyma-
gaja symetrycznego zasilania V,,, oraz Vg, Standardowym napieciem zasilajacym j€§t
+5V albo £3.3V. W przypadku uktadéw pracujacych w trybie napieciowym zmniej-
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szanie napiecia zasilajacego wyraZnie obniza ich dynamike. Metoda projektowania
bedzie przedstawiona na przyktadzie SNK filtru usuwajacego szum z obrazu o szablonie
A=[121], B=0, I=0. Sie¢ ma by¢ zrealizowana w technologii CMOS MIETEC
2.4 wm, ktora posiada nastepujace nominalne wartosci parametréw: NMOS:
KP=57uA/V?, V. =09V, PMOS: KP = 17 uA/V?, V,=0.9V.
1. Przyjmujemy napigcie zasilajace V,, =5V iV =-5V.
2. Okreslamy zakres zmian zmiennej stanu: —4 V<V, .<+4V, wiec V, . =-4V
i Vowar =4 V. Wobec tak duzego zakresu zmian napigcia wyjsciowego zastosujemy
uktad wzmacniacza MIOTA z rys. 11.
3. Obliczamy maksymalna znormalizowana (dla V,=1V) wartos¢ zmiennej stanu wg
wzort (4):

Veuoe =1+0+4 =5V

xmax

4. Obliczamy warto$¢ napigcia V, binarnej jedynki SNK:

Vomax
VQS——‘;——JV
wiec
4V
V = V=08V
¢ 5y

Stad mozna okresli¢ maksymalny zakres zmian napie¢ wejSciowych —0.8 V<V, <+0.8 V.
5. OkreSlamy wspotczynnik ksztattu geometrycznego sekcji wejsciowych S, = 1000,
okreslony jako stosunek szeroko$ci i dlugosci tranzystora gérnego do szerokosci
i dlugosci tranzystora dolnego:

S, =Wy/Ly)/W, /L) (54)

Przyjmujemy wiec wymiary tranzystoréw MU: W, = 240 um, L, = 2.4 um, za$§ wymiary
tranzystorow ML: W, = 2.4 um, L, = 24 um.

6. Okreslamy dopuszczalny zakres zmian napie¢ wagowych V, korzystajac ze wzoréw
(46) 1 (4D):

mein = VSS+VT,, ==5V+09V=-41V
meinS Vimin =-08V

7. Okreslamy maksymalny prad zwierciadta pradowego PMOS korzystajac ze wzoréw
(49), (50):
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Vivmax T Vi + Vg
Ly = ﬁMLN(VbNmax“ Vi — V.S'S)(V;Nmax" b ) : S
A —-08V+09V-5V
= 5.7%2—(&0.8 V-09V+5 V)(O‘S V— 5 ) =61 uA
Lo =41, =461 uA =244 uA

8. Obliczamy parametr transkonduktancji tranzystoréw MP/...MP4, MN] i MN2 korzy-
stajac ze wzoru (48):

g > 2150
MP (VDD—"‘VT/?‘+VTanblmax>2
2-244 uA UA
> =277
B (5V-09V+0.9V+0.8V)? %

9. Sprawdzamy nieréwnosci okreslajace dynamike napiecia wyjsciowego wzmacniacza
MIOTA (51) 1 (53):

217, 2244 jA
V< Vo= A2 = 5 j_L: 0.8V
Ber \ pA

| 27755

Obliczony ze wzoru (48) parametr transkonduktancji f,,,, okazuje sie za maly, gdyz
obliczona dynamika napigcia wyjSciowego wynosi £0.8 V a powinna by¢é minimalnie
+4V. Przeksztalcamy nier6wnosé (51) do nastepujacej postaci:

ﬁ > 2[$ax
et (VI)I)" Vo max)2
wiec
2244 yA UA
ﬂMP1>W(5___4)2 :488-*‘;2—

Majac obliczony parametr transkonduktancji mozna okre§li¢ wymiary tranzystoréw
PMOS MPI...MP4 nastgpujaco: L= 2.4 um, W =70 um, za$§ wymiary tranzystoréw
NMOS MNI, MN2: L = 2.4 um, W = 21 um.

11. Obliczamy warto§¢ rezystancji R jako odwrotno$¢ transkonduktancii G, wzmac-
niacza MIOTA dla napiecia V, = -3V korzystajac ze wzoru (33):
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A
G, =B, (V,~V,, V) = 5.7%{(—3 V-0.9V+5V) =62 uS

1 1
Ro=—=— = 170kQ
TG T 62us ‘

Nastepnie obliczamy napigcie V, dla wagi A, = 2:

26, 262 uS
V,= SV, 4V = e

= pt Vs = +0.9V-5V =-193V
B

M
5.7""/7

Rysunek 20 przedstawia schemat ideowy komdrki SNK filtru usuwajacego szum
7 obrazu o szablonie A = [/ 2 1], B =0, [ = 0. Obok tranzystoréw MOS sa podane
ich wymiary zaprojektowane opisang powyzej metoda. W petnej realizacji CMOS
komorki SNK z rys. 20 nalezy zastapi¢ rezystor R_oraz uklad realizujacy funkcje
wyjScia odpowiednimi wzmacniaczami transkonduktancyjnymi OTA. Komoérke
z 1ys. 20 poddano symulacji komputerowej programem PSPICE. Rysunek 21
przedstawia wyniki symulacji charakterystyk przejSciowych DC w rozwazanej ko-
moérce. Rys. 22 prezentuje wyniki symulacji pracy 10-cio komodrkowej SNK
filtru usuwajacego szum z obrazu o szablonie A =[] 2 7], B=0, I =0. Wykresy
przedstawiaja przebiegi czasowe zmiennych stanu V , i=1/...10 w kolejnych ko-
mérkach SNK. Wyniki przetwarzania linii obrazu w rozwazanej sieci komérkowej
neuronowej mozna obrazowo przedstawié na rys. 23. Rezultat filtracji jest prawid-
towy, gdyz zapelniony zostat piksel 3-ci oraz 9-ty, co $wiadczy o usunieciu szumu
z obrazu.

Udd
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Rys. 20. Schemat ideowy komérki sieci neuronowej komérkowej filtru usuwajacego szum
z obrazu o szablonie A=[/21],B=0,1=0




Rys. 21. Wyniki symulacji DC charakterystyk przejsciowych V,,(V;)) iV
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Rys. 22. Wyniki symulacji pracy 10-cio komérkowej sieci neuronowej komdrkowe;j filtru
usuwajacego szum z obrazu
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o

2 34 56 78 910 1 23456 78 910

obraz wejsciowy : rezultat filtracji

Rys. 23. Wyniki przetwarzania sieci neuronowej komérkowej filtru usuwajacego szum z obrazu

5. PODSUMOWANIE

Koncepcja realizacji sieci neuronowych komérkowych pracujacych w trybie napigcio-
wym wykorzystuje gtéwnie wzmacniacze transkonduktancyjne wielowyjsciowe OTA oraz
wielowejéciowe MIOTA. Zalety realizacji SNK w oparciu o wzmacniacz transkonduktan-
cyjny OTA jest prosta struktura uktadowa komorki, a co za tym idzie dobra efektywnos¢
wykorzystania powierzchni krzemu. Wada jest natomiast trudno$¢ programowania szablo-
nu SNK w sposob elektryczny, dlatego takie rozwiazanie uktadowe realizacji SNK jest
odpowiednie dla stalego Sci§le okreslonego szablonu sieci przeznaczonej do konkretnego
zadania przetwarzania obrazu w czasie rzeczywistym. Jezeli zachodzi potrzeba realizacji
SNK przeznaczonej do wielu zadad przetwarzania obrazéw w czasie rzeczywistym
bardziej odpowiednim sposobem realizacji jest zastosowanie wielowejSciowych wzmac-
niaczy MIOTA. W tym przypadku mamy mozliwo$¢ elektrycznego programowania
szablonu SNK i realizacji wielu zadafi przetwarzania obrazéw w czasie rzeczywistym.
Wada tego rozwiazania jest duza asymetria wymiaréw tranzystorow w gateziach transkon-
duktancyjnych wzmacniacza MIOTA a co za tym idzie trudno$¢ projektowania topografii
ukladu scalonego SNK tak, aby powierzchnia krzemu byla mata. Powazng wada realizacji
SNK pracujacych w trybie napigciowym jest ograniczenie dynamiki przetwarzanych
sygnaléw wynikajace z ograniczonego napigcia zasilania. Wady tej nie posiadaja realiza-
cje SNK pracujace w trybie pradowym, gdzie ograniczenie dynamiki przetwarzanych
sygnatéw pradowych wynika gtownie z maksymalnego stosowanego stosunku szerokosci
do dtugosci kanatéw tranzystoréw MOS. Podane w pracy metody zostaty wykorzystane do
zaprojektowania prototypowych ukladéw scalonych CMOS wielkiej skali integracji sieci
neuronowych komérkowych [6, 7, 18-22, 26-30, 32, 33] i moga by¢ wykorzystywane do
projektowania wielkich sieci neuronowych komérkowych.
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1. KOWALSKI, T. KACPRZAK

ANALYSIS AND DESIGNING OF CELLULAR NEURAL NETWORKS BASED
ON TRANSKONDUCTANCE AMPLIFIER-OTA
AND MULTIPLE INPUT TRANSKONDUCTANCE AMPLIFIER - MIOTA

Summary

In this article an analysis and methods of the design of Cellular Neural Networks based on transconduc-
tance amplifier OTA and multiple input transconductance amplifier MIOTA are presented. A detailed
analitical analysis is made using Shichman-Hodges and alpha-power MOS transistor models. The design
procedure is explained for a connected component detector and a noise removal examples. The results are
checked by SPICE simulations using CMOS MIETEC 2.4 um technology parameters. The described
methodology has been applied for manufacturing a prototype Cellular Neural Network chips with small
number of cells and can be used for large VLSI systems.

Keywords: Cellular Neural Networks, CMOS VLSI circuits, ASIC, image processing
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Design of Linear CMOS OTA Using a Current
Addition/Subtraction Technique

SEAWOMIR KOZIEL, STANISLAW SZCZEPANSK]

Faculty of Electronics, Telecommunications and Informatics,
Technical University of Gdarisk

Otrgymano 2000.10.12
Auwtoryzowano 2001.01.23

An analytical design method based on a current addition/subtraction technique used to
realise a linear CMOS OTA is developed. Design trade-offs are discussed and a circuit exam-
ple employing three differential MOS pairs is presented. The linearity and input voltage range
is significantly improved over the single pair transconductor based OTA. SPICE simulation
results show that for a power supply 2.5V, the Total Harmonic Distortion at 2.5V, is less
than 0.5%.

Keywords: operational transconductance amplifier, transconductor, CMOS integrated circuit

1. INTRODUCTION

Linear Operational Tranconductance Amplifiers (OTAs) are widely used in the
design of analog signal processing systerns. However, limited linearity is often the major
drawback in the use of these circuits in many potential applications, e.g. integrated
analog filters. Several effective approaches to improve the linearity of MOS transcon-
ductance amplifiers based on source-coupled differential pairs have been reported in the
literature [1]-[15]. In [1] the circuit technique based on combination of unsymmetrical
and symmetrical differential pairs for realising linearised CMOS transconductance
elements has been developed by A. Nedungadi and T.R. Viswanathan. The concept was
also extended to alternative transconductor topologies with improved linearity [2]-[4].
Other linearisation method uses differential bipolar pairs operating in parallel {19].

This paper describes an analytical method to design a linearised CMOS OTA that
uses input stage based on three source-coupled (both unsymmetrical and symmetrical)
differential pairs operating in such a way that appropriate drain currents are added and
subtracted. As a result, improved linearity of the presented transconductor is obtained.
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2. OTA CIRCUIT ANALYSIS

Fig. 1. shows the simplified schematic diagram of the proposed circuit. All MOS
devices are assumed to operate in their saturation region and have their bulks connected
to their sources, thus their drain currents can be characterised to first order by:

I, = K(Vcs“‘vm)z (H

where V; is the gate to source voltage, V,, is the threshold voltage and K = 0.5 uC W/l
is the transconductance parameter. All undefined parameters have their usual meaning,
The effect of channel length modulation and other second-order effects are neglected in
this analysis [17], [18].

¥ (n+1+d)l+i (n+1+d)-i
v (n+1)l+i12 (n+1)l-i12y
v +i1 ynl+i2 dl+id di-id 1 nl-i1 v l-i2

M1 M3 M2 M4

M5 M6 ——1—
Vi Kiw nK J(LJ;;« nK K V2

HI 20l i
®<n+> v ) (2d) v ("\+/§s

| r
> 1

Fig. 1. Simplified schematic diagram of the proposed transconductor

Let us introduce the following notation: v = V, -V, is differential input voltage,
I;, I, are incremental currents due to v in the transistors M, (M,) and M, (M,),
respectively, and i, is incremental current in the transistor M, (M,). We define also
I, =i+, and i = i;, —i, — the output current of the circuit in Fig. 1. The reference
bias currents is denoted as /. V_ is auxiliary potential. We assume the reference
transconductance parameter K for NMOS transistors. Thus, the transconductance
parameters for M, and M; are n- K and for M, and M, are p- K. We introduce also
normalised variables x = vWK/I and y =i/l (similatly y, =i/, y, = i,/1, y,, = i;,/]
and y, = i,/I).

Consider the pair (M,, M,) in Fig. 1. Using (1) and the notation introduced above,
we can write:
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I+i, =KV, -V -V,)?
_ (2)
nl—i, =nK(V, =V -V,
From (2) we obtain;
[1+i, nl—i, )
V= -
V K nkK
Using normalised variables we get:
x=\T1y, —A[1=2L  for~1<y,<n )
n
For the pair (M,, M,) we can write an analogous expression:
X = 1+~X—2~~~\/1——y2 for ~n<y,<1 &)
n
We can calculate the inverse functions for (4) and (5) [1]:
yy==1  for x<—=~N@m+1)/n (6a)
¥, =yx2+%x\/1 =Bx* for —ANm+1)/n <x<vn+1 (6b)
yi=n for x>v\n+l (6¢)
y,=—-n for x<-y\n+l (7a)
Y, = ~yx2+~az——x\/l ZB for  —n+1<x<nt D/n (7b)
yv,=1 for x>Vm+1)/n (7¢)
where a=4n/(n+1), B =n/(n+1)?, v=nn-1)/(n+1)? (8)

Similarly as in [1] two unsymmetrical pairs (M|, M,) and (M, M) act as the cross
coupled quad cell hence the normalised transfer characteristic y,, =y, +y, can be

described as follows:

Yo =axN1=Bx*  for |x|gN@m+1)/n

(Ya)
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Vi = 1+yx2+%]x}\/l —Bx |sgn(x)  for Nn+D/n<|x|<\n+1 (9b)

Vi, =+ 1) sgn(x)  for  |x>An+1 (9¢)
Fig. 2 shows the normalised transfer characteristic y,, of the circuit in Fig. 1. Analysis of

the conventional symmetrical pair (M, M) operating in parallel with the pairs (M, M,)
and (M,, M,) gives the following expressions for the normalised characteristic y,:

o= x\p(d=p*/4)  for |x|s\2d/p (10a)

y, =dsgn(x) for Jx|>‘\]2d/p (10b)
5 ntl Y12
+ n
Ya
Y1
41
, . . L X

—In+1 ~Jn+Din L !(n-i—l}/'n vr+1
—e + -n

L .n-1

Fig. 2. Theoretical normalised transfer characteristics y,, y, and y,, of the OTA’s first stage in Fig. |

Having y,, and y, we can determine the normalised transfer characteristic y =y, =¥,
of the circuit in Fig. 1 and its normalised transconductance characteristic g, as
follows:

dy
gm = ~§; = glanﬁgm(l (1 I)

where

g = W _, 12287 for  |xg\n+1)/n (122)
mi2 aX W -

.
§
|
g
.
|
%
|
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a 1-28x

(9b) g = W= = for N+ D)/n <|xl<n+1 (12b)

(9¢) 8.12.=0 for Ix1>\jn+l (12¢)
lysis of and
1,, M,)
: ay, - d-px*/2
5 g = —Lanp LS e x<\Rd/p (13a)
‘T ox Nd —px*/4 |
(10a)
g, =0 for |x]>\2d/p (13b)
(10b) Fig. 3 and 4 show the transconductance charcteristics g, ,(x) and g, (x), respectively.
_— A gm12
| |
|
| |
. | |
X ! a
g ! |
' 1
‘ |
| |
i | x
i —Jn‘+l)/n 0 J(n:i-l)/n it -
Fig. 3. Transconductance characteristic g,,,,(x)
Fig. | 4 & md
X

~J2d[ p 0 2d/p

Fig. 4. Transconductance characteristic g,, (x)
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3. DESIGN METHOD

The transfer characteristic of the circuit of Fig. 1 in normalised variables ig
Y =Y~y Respective transconductance characteristic is g, = g,,,,~ £, Our aim is i
make y as linear as possible which is equivalent to making g, as ‘flat’ as possible
According to (12a)+(12¢) and (13a) +(13b) g,, 1s fully determined by three parameters:
n, d and p. Thus we can impose three conditions upon the characteristics &z and g, in

orderd to uniquely determine the values of n, d and p. Fig. 5 explains the idea of the
design.

A
gm12
Em
! [
| :
I
|I gmd :
!

NIES ~J@+D/n 0 J{n+h/n M+l

Fig. 5. The ida of the design of the transconductor in Fig.

According to Fig. 5, the following assumptions were made:
(i) The value of parameter n hase to be chosen in such a way that g,,,, is constant in

the right neighbourhood of x = \(n+1)/n (equivalently, g, ,, is constant in the left
neighbourhood of x = —\(n+1)/n),

(i) The values of d and p have to be chosen in such a way that g, ,(x) vanishes exactly

for x =£N@m+1)/n (ie. y,=*d for x = +\(n+1)/n),

(iif) The values of d and p have to be chosen in such a way that

gmd(o) :g17112(0)mg1n12( q(}’l"}‘l)/l’l) (14)

Assumptions (i) and (ii) enable us to compensate the ‘irregularity’ of the characteristic

&2 DY &,4 In particular we will obtain: g, (=V(n+1)/n =g, (0) =g, (\N(n+1)/n).

According to (i), we require g,,, to be constant in the right neighbourhood of

x=~(n+1)/n, that is:

2
_a)’n
==

=NmTa OX

agle

P =0 15)

x = V{n+1)/n
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We differentiate (12b) and get:

%y, _ 9 e 1-2Bx" \} aPx —3+28x%
s “pe |- [

ox*  ox
Inserting (16) into (15) for x = N(n+1)/n (recall that a, 8 and y are given by (8)), we
obtain the following equation for a:

(16)

2n(n~l)+ n \/ﬁ -3+2/(n+1) w):O ()
(n+1)*  2(n+1) (n+1)? n \m/m+ DN+ 1)/n
from which we get:
n*—~4n—-1=0 (18)
whose positive root is:
ny=2+5 = 4.236 (19)

According to (i) we want g, , to equal zero for x = £(n+1)/n, that is y, = +d for
x=+~(rn+1)/n. Taking into account (102) we get the following equation:

N+ 1)/n =~2d/p (20)
hence, for n = n,, we obtain:
il—o— = 0.618 2D
Po

Now, we want to satisfy (14). From (12a) we have:

2.1200) =« (22)
-1
g (Nt D/n = a— (23)
\/n(n+ 1)
and, from (13a):
£.,(0) = \pd (24)

Inserting (22), (23) and (24) into (14) we arrive at the expression:

pd = 16n(\n(n+1)—n+1)* (n+ 1)~ 25)
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For n = n, we have:
Po-dy = 1.025 (26)

Having the values of d,/p, and p,-d, (given by (21) and (26), respectively) we can
determine the values of d, and p,, that are:

dy =079 p, =~ 1.288 @27

Fig. 6 shows the theoretical transconductance characteristic of the circuit (in normalised
variables) obtained for n;, d;, and p, given by (19) and (27). The transconductance is
almost constant in the wide range of the normalised input signal variation. It means that
the transfer characteristic of the circuit is highly linear.

[ &m

25 -2 -1,5 -1 0,5 ¢ 05 1 15 2 25

Fig. 6. Theoretical transconductance characteristic of the circuit (in normalised variables)

The three parameters n, d and p enable us to control the transfer characteristic of
OTA. One should notice that the parameter n is independent of the parameters d and p.
This is a significant advantage of the proposed circuit topology since it simplifies the
linearisation of the real OTA. It will be shown in section 4 that the optimal values of the
parameters n, d and p for OTA considered with second order effects, differ slightly from
the theoretical ones, i.e. those given by (19) and (27).

One can easily show that the OTA structure in Fig. 1 can be modified to
a single-ended configuration by simple replacing the two current sources of the value
(n+1+d)I in output stage with a current mirror circuit. All the design parameters n,, d,
and p, remain unchanged. Note that in the single-ended configuration the transconduc-
tance is twice increased in comparison to the differential output.

An additional modification of the OTA in Fig. 1 is also possible. Namely, the drains
of the transistors M,, M, can be connected to power voltage V,, (note that such
a modification can only work in a single-ended configuration). In this case, the design
procedure described above is still valid for the assumption (i) and (ii) but the assumption
(iii) takes a new form. The normalised transfer characteristic of the modified circuit is
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now given by y(x) = y,{(x)—2y,(x). Thus, to obtain the optimal linearity we must satisfy
the following equality: 2g ,(0) = g, ,,(0)—g,,,(N(n+1)/n). As a result, the new values
of the design parameters are d, = 0.398, p, = 0.644 while the value of n; remains
unchanged. Under assumption that the drains of the transistors M,, M, are connected to
V,p» Wwe obtain a 40 percent reduction of the total power consumption, while the
gransconductance g, is not decreased.

However, note that the fully balanced architecture of OTA as shown in Fig. 7 has
normally better dynamic range, PSRR and CMRR. Furthermore, the inherent symmetry
of fully differential OTAs tends to reduce offsets and drift [17], [18}.

Similarly as in [1] the transconductor in Fig. 1 can be reconfigured to a square-law-
-function circuit. Thus, its nonlinear applications are also possible.

4. SIMULATION RESULTS

Fig. 7 shows a complete diagram of the CMOS OTA1 based on the simplified
circuit from Fig. 1, where all n-channel MOS transistors are replaced by p-channel ones.
Note that the common mode feedback circuit (CMFB) is presented in Fig. &.

The OTA circuit was designed for 0.5 um HP AMOS14TB process and simulated
using SPICE with level 7 models and MOSFETs with V, = 0.628V, V, =-0814V,

Vop=+2.5V

VBem

,hj 60/1 ;hjson ,(*—Ixsn 1 sor1 60/1

T 21— 22 T w23 1| M24 M25

VB2| (=60 ||+ s/t |} 250 (k= s0n 60/1
-

= m15T—m16 M17 I m18 M19

VB3

51 51 16.5/1 41
| L> | —>h V'g + Vour .
| | __]l s

M2 M4

|
41 16.}11_]
Vil
T |
M1 M3 M

VB1 = m7 [ M8 [ M9 (| M10
° = e = n

121 121 | 121

G Ibias M11 M12

M13 I l M1i4
474 44 l_‘ 4/1 411

Vss=-2.6V

Fig. 7. Complete circuit diagram of the CMOS OTA
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VDD ©
MC8 MCo
20/1 W 20/

VBeme . G)
IBcm
MC1 MC2 Vewm MC3 MC4
*‘°“"““"““"{ 2/1 2/ I ] ‘l , 21 21 : l
Vourt ==

-0
MCbH [ MC6 “"1 f | MC7
21 ! 21 | ! 21
Vss o
Fig. 8. Common-mode feedback circuit
Table 1
Specification of OTA design parameters
Design parameter
ng d, Do
theoretical actual theoretical actual theoretical actual
4.236 4.125 0.796 0.641 1.288 1.250

K,, = 69.3 uA/V? and K,, = 25.9 pA/V? All p-channel and n-channel transistors have
their bulks connected to V,,, and V., respectively. Theoretically obtained parameters n,,
d, and p, have been used as a starting point in designing the transconductance amplifier.
However, due to the second-order effects and the fact that the values of the transistors
channel widths must fit the 0.5 wm grid, the actual values of ng, d, and p, which give the
optimal linearity differ slightly from the theoretical ones. It means that the design
procedure described in section 3 can be successfully employed in implementing the
complete OTA circuit. Table 1 shows the theoretical and actual values of the design
parameters for the considered OTA circuit.

Table 2 summarises the simulated parameters of the designed OTA in Figs. 7. Fig. 9
shows simulated THD of OTA with a S MHZ sine wave. It is worth noticing that THD is
less than 0.5% up to the 2.5V input voltage. Thus, the proposed OTA with large-signal
swing capability at its input 19 well suited for many applications, e.g. continuous-time
OTA-C filters [5], {16].

Note that it is also possible to obtain a reduction of the power consumption of
OTA in Figs. 7 by re-scaling the channel widths of transistors M —-M,. For example,
setting W/L = 2/1 in the transistors M, M, and adjusting W/L of some of the remaining
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Table 2
OTA simulated results (V,;, = =V =2.5V)
Parameter Value
DC gain - 56-72 dB
3CM
Transconductance range 34105 uA/A
THD-@2.5 Vpp, 5 MHz sine wave -47dB
Integrated input noise
(1-20 MHz) @ 1,,,. = 200 uA 168 UV aus
Dynamic range (DR)
(THD = -40dB, @ 5MHz 76 dB
7 and I, = 200 pnA)
CMRR @ 10MHz 99dB
PSRR+ @ 10MHz 69 dB
PSRR~ @ 10MHz >100dB
Equivalent input capacitance C;, 0.034 pF
Equivalent output capacitance C,, 0.015 pF
Power consumption @ I, = 200uA 57 mW
CM DC output voltage change <5mV
2
bias=200UA
1,5 +
rs have :f
ters 71, e T
plifier. =
181StOrs 0,5 +
ive the
design 0 : ; ; : ; - : :
ng the o o4 08 12 16 2 24 28 32
design Input voltage [V.p]
Fig. 9 Fig. 9. Simulated THD of the proposed OTA in Fig. 7 with a SMHz sine wave
THD is
:-signal transistors in order to maintain the proper values of the design parameters n,, d, and p,,
us-time one obtains circuit with power consumption less than 3 mW and the large-signal swing
i capability as good as previously. Of course, the transconductance is now twice decreased
tion of because of the reduction of 1,...- Nevertheless, one should stress the ‘flexibility’ of the
(ample’ circuit in question: it is possible to find a good trade-off within the same design
naining

methodology.
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5. CONCLUSION

The simple and effective design method based on the square-law MOS modeling
has been developed for realizing a very linear, fully balanced tunable CMOS OTA. The
OTA circuit has been implemented using a cross-coupled quad cell and a linearising
differential pair in the input stage, as well as a current mirror based output stage. The
design procedure provides us with numerical values of the three design parameters
for which one gets the optimal linearity of the overall OTA circuit. Theoretical values of
the design parameters are close to those giving the optimal linearity of the simulated
circuit.
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S. KOZIEL, S. SZCZEPANSKI

PROJEKTOWANIE LINIOWYCH OPERACYINYCH WZMACNIACZY TRANSKONDUKTANCYINYCH
(OTA) CMOS Z WYKORZYSTANIEM TECHNIKI SUMOWANIA/ODEIMOWANIA PRADOW

Streszczenie

Liniowe operacyjne wzmacniacze transkonduktancyjne (ang. Operational Transconductance Amplifier
- OTA) CMOS sa szeroko wykorzystywane w projektowaniu wspétczesnych analogowych i analogowo-
cyfrowych systeméw przetwarzania sygnaldw. Jednym z giéwnych czynnikéw ograniczajacych ich potencjal-
ne zastosowania, na przyklad w analogowych filtrach CMOS OTA-C czasu ciaglego, jest niewielka liniowogé
charakterystyk przej$ciowych. W niniejszej pracy zaprezentowano w pelni analityczng metode projektowania
wzmacniaczy operacyjnych OTA o zwickszonej liniowosci wykorzystujac proste modele kwadratowe tranzys-
torow CMOS. Przeprowadzone w szerokim zakresie badania symulacyjne za pomoca programu PSPICE
potwierdzily, Ze uzyskane na drodze teoretycznej wartosci parametréw projektowych stanowia bardzo dobry
punkt startowy do projektowania ukladu z uwzglednieniem efektéw drugiego rzedu, co $wiadezy o praktycznej
przydatnosci opracowanej metody projektowania. W czesci kofcowej pracy przedstawiono pelny schemat
uktadowy operacyjnego wzmacniacz transkonduktancyjnego wraz z rezultatami symulacji komputerowych
(symulacje przeprowadzono z uwzglednieniem wymagan technologicznych procesu 0.5 wm HP AMOSI4TB,
MOSIS). Uzyskane wyniki potwierdzily wysoka liniowo§¢ charakterystyk przejSciowych (THD <0.5% przy
pobudzeniu sinusoidalnym 2.5V o czestotliwosci S MHz). Réwniez warto$ci innych parametréw takich jak
CMRR, PSRR i DR wskazuja, ze proponowane rozwigzanie ukladowe jest konkurencyjne w stosunku do
rozwigzafi prezentowanych.wezeéniej w literaturze przedmiotu.

Stowa kluczowe: trankonduktancyjny wzmacniacz operacyjny, transkonduktor, uktad scalony CMOS
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- Wszystkie strony musza mieé numeracje ciagla.

Sposéb pisania tekstu.

Tekst powinien by¢ pisany bez uzywania wyrdézniefi, a w szczegdlnoSci nie dopuszceza sie spacjowania,
podkreslania i pisania tekstu duzymi literami z wyjatkiem wyrazéw, kire umownie pisze sie duzymi literami
(np. FORTRAN). Proponowane wyréznienia Autor moZe zaznaczy¢ w maszynopisie zwyklym otdwkiem za
pomoca przyjetych znakéw adiustacyjnych np. podkreslenie linig przerywana oznacza spacjowanie (roz-
strzelenie), podkreslenie linig ciagla — pogrubienie, podkreslenie wezykiem — kursywa.
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Tekst powinien by¢ napisany z podwdéinym odstepem migdzy wierszami, tytuly i podtytuty matymi literami.
Marginesy z kazdej strony powinny mie¢ okoto 35 mm. Wielkos§¢ czcionki wydruku powinna byé zbliZona co
najmniej do wielkoSci czeionki maszyny do pisania (minimum 12 punktéw). Przy podziale pracy na rozdzialy
i podrozdzialy cyfrowe ich oznaczenia nie powinny byé wieksze niz 11 stopnia (np. 4.1.1.).

Spos6b pisania tabel.

Tabele powinny by¢ pisane na oddzielnych stronach. Tytuly rubryk pionowych i poziomych powinny byé napisane
matymi literami z podw6jnym odstepem miedzy wierszami. Przypisy (notki) dotyczace tabel nalezy pisaé
bezpoSrednio pod tabelami. Tabele nalezy numerowaé kolejno liczbami arabskimi, u géry kazdej tabeli podaé tytul.
Tabele umiesci¢ na koficu maszynopisu. Przyjmowane sa tabele algorytméw i programy na wydrukach komputero-
wych. W tym przypadku zachowany jest ich oryginalny ukfad. Tabele powinny byé cytowane w tekscie.

Sposéb pisania wzoréw matematycznych.

Rozmieszczenie znakéw, cyfr, liter i odstepéw powinno by¢ zblizone do rozmieszczenia clementéw druku.
Wskazniki i wykfadniki poteg powinny by¢ napisane wyraznie i by¢ prawidlowo obnizone lub podwyzszone
w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki nad literami i cyframi, catkami i in. symbolami (strzatki,
linie, kropki, daszki) powinny by¢ umieszczone dokladnie nad tymi elementami, do kt6rych si¢ odnosza.
Numery wzoréw cyframi arabskimi powinny by¢ kolejne 1 umieszezone w nawiasach okragtych z prawe;j
strony. Nazwy jednostek, symbole literowe i graficzne powinny by¢ zgodne w wytycznymi IEE (Intemational
Electronical Commision) oraz ISO (Intemational Organization of Standarization).

Powolania.

Powotania na publikacje powinny by¢ umieszczone na ostatnich stronach tekstu pod tytutem , Bibliografia”,

opatrzone numeracja kolejna bez nawiaséw. Numeracja ta powinna by¢ zgodna z odnoénikami w tekscie

artykutu. Przyktady opisu publikacji:

- periodycznej 1. F. Valdoni: A new milimetre wave satelite. E'T.T. 1990, vol. 2, no S, pp. 141-148

- nieperiodyczne 2. K. Andersen: A resource allocation framework. XVI Intemational Symposium, Stock-
holm (Sweden), may 1991, paper A 2.4

— ksiazki 3. Y.P. Tvidis: Operation and modeling ofthe MOS transistors. New York, McGraw-Hill,
1987, p. 553

Materialy ilustracyjne.

Rysunki powinny by¢ wykonane wyraZnie, na papierze gladkim lub milimetrowym w formacie nie mniejszym
niz 9% 12 cm. Moga by¢ takze w postaci wydruku komputerowego (preferowany edytor Corel Draw).
Fotogratie lub diapozytywy przyjmowane sq raczej czarno-biale w formacie nie przekraczajacym 10x 15 cm.
Na marginesie kazdego rysunku i na odwrocie fotografii powinno by¢ napisane olowiem imi¢ i nazwisko
Autora oraz skrét tytutu artykutu, do kt6rego sa przeznaczone oraz numer rysunku. Spis podpiséw pod rysunki
i fotografie powinien by¢ umieszczony na oddzielnej stronie. Rysunki powinny byé cytowane w tekicie.

Uwagi dodatkowe.

Na odrebnej stronie powinny by¢ podane nastepujace informacje:

- adres do korespondencji z kodem pocztowym (domowy lub do miejsca pracy),
- telefon domowy i/lub do miejsca pracy,

— adres e-mailowy (jesli autor posiada).

Autorowi przystuguje bezptatnie 20 odbitek artykutu. Dodatkowe egzemplarze odbitek, lub caty zeszyt Autor
moze zamdéwié u wydawcy na wlasny koszt.

Autora obowiazuje korekta autorska, ktéra powinien wykonaé w ciagu 3 dni od daty otrzymania tekstu z Redakeji
oraz. zwr6ci¢ osobidcie, lub listownie pod adres Redakcji. Korekta powinna by¢ naniesiona na przekazanych
Autorowi szpaltach na marginesach ew. na osobnym arkuszu w przypadku uzupelnien tekstu wigkszych niz dwa
wiersze. W przypadku nie zwrdcenia korekty w terminie, korekte przeprowadza Redakcja Techniczna Wydawcy.
Redakcja prosi Autoréw o powiadomienie jg o zmianie miejsca pracy i adresu prywatnego.




INFORMATION FOR AUTHORS OF K.E.T

The editorial stuff will accept for publishing only original monographic and survey papers concerning widely
understood electronics. Because of the fact that KWATRALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACII is
a journal of the Committee for Electronics and Telecommunications of Polish Academy of Science, it presents
scientific works concerning theoretical bases and applications from the ficld of electronics, telecommunica-
tions, microelectronics, optoelectronics, radioelectronics and medical electronics.

Articles should be characterised by original depiction of a problem, its own classification, critical opinion
(concerning theories or methods), discussion of an actual state or a progress of a given branch of a technique
and discussion of development perspectives.

An article published in other magazines can not be submitted for publishing in K.E.T.

The size of an article can not exceed 30 pages, 1800 character each, including figures and tables.

Basic requirements
The article should be submitted to the editorial stuff as a one side, clear, black and white computer printout in
two copies. The article should be prepared in English or Polish. Floppy disc with an electronic version of the
article should be enclosed. Preferred wordprocessors: WORD 6 or 8.
Layout of the article.
-~ Title.
— Author (first name and surname of author/authors).
Workplace (institution, address and e-mail).
— Concise summary in a language article is prepared in (with keywords).
- Main text with following layout:
e Introduction
o Theory (if applicable)
e Numerical results (if applicable)
e Paragraph |
e Paragraph 2

|

e Conclusions

e Acknowledgements (if applicable),

e References
— Summary in additional language:

e Title (in Polish, if article was prepared in English and vice versa)

o Author (firs name initials and surname)

e One page summary (in Polish, if article was prepared in English and vice versa).
Pages should have continues numbering.

Main text

Main text can not contain formatting such as spacing, underlining, words written in capital letters (except
words that are commonly written in capital letters). Author can mark suggested formatting with pencil on the
margin of the article using commonly accepted adjusting marks.

Text should be written with double line spacing with 35 mro left and right margin. Titles and subtitles should
be written with small letters. Titles and subtitles should be numbered using no more than 3 levels (i.c. 4.1.1.).

Tables

Tables with their titles should be placed on separate page at the end of the article. Titles of rows and columns
should be written in small letters with double line spacing. Annotations concerning tables should be placed directly be-
low the table. Tables should be numbered with Arabic numbers on the top of each table. Table can consist algorithm
and program listings. In such cases original layout of the table will be preserved. Table should be cited in the text.
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Mathematical formulas

Characters, numbers, letters and spacing of the formula should be adequate to layout of main text. Indexes
should be properly lowered or raised above the basic line and clearly written. Special characters such as lines,
arrows, dots should be placed exactly over symbols which they are attributed to. Formulas should be numbered
with Arabic numbers place in brackets on the right side of the page. Units of measure, letter and graphic
symbols should be printed according to requirements of IEE (International Electronical Commission) and 1SO
(International Organisation of Standardisation).

References

References should be placed at the and of the main text with the subtitle ,,References”. References should be

numbered (without brackets) adequately to references placed in the text. Examples of periodical [1],

non-periodical [2] and book [3] references:

1. F. Valdoni: A new millimetre wave satelite. ET.T. 1990, vol.2, no 5, pp. 141-148

2. K. Anderson: A recource allocation framework. XVI International Symposium, Stockholm (Sweden), May
1991. paper A 2.4

3. Y.P. Tvidis: Operation and modelling of the MOS transistors. New York, McGraw-Hill, 1987, p. 553

Figures

Figures should be clearly drawn on plain or millimetre paper in the format not smaller than 9% 12 ¢m. Figures
can be also printed (preferred editor — CorelDRAW). Photos or diapositives will be accepted in black and
white format not grater than 10X 15 cm. On the margin of each drawing and on the back side of each photo
author name and abbreviation of the title of article should be placed. Figure’s captures should be placed on
separate page. Figures should be cited in the text.

Additional information

On the separate page following information should be placed:

- mailing address (home or office),

— phone (home or/and office),

- e-mail.

Author is entitled to free of charge 20 copies of article. Additional copies or the whole magazine can be
ordered at publisher at the one’s expense,

Author is obliged to perform the author’s correction, which should be accomplished within 3 days starting
from the date of receiving of the text from the editorial stuff. Corrected text should be return to the editorial
stuff personally or by mail. Correction marks should be placed on the margin of copies received from the
editorial stuff or if needed on separate pages. In the case when the correction is not returned in said time limit,
correction will be performed by technical editorial stuff of the publisher.

In case of changing of workplace or home address Authors are asked to inform the editorial stuff.




Subscritpion for external subscribers:

The promotional subscription price in 2001 is $ 90 including postage for institutions. At
subscriber’s request this journal will be air maild at additional postage to 50% dross
proce to European countries and 65% overseas.
Subscription for foreign customers is available throgh:
— Foreign Trade Enterprise ARS Polona, Krakowskie Przedmiescie 7,

00-068 Warszawa, Poland,
— RUCH S.A. tel. (4822) 53-28-819, 53-28-823, fax 53-28-731.




