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A method of evaluating transmission abilities of 3 degree chordal rings with the use
of adjacent matrix analysis is presented in the paper.

Keywords: distributed switching system, network topology, chordal ring, adjacent matrix,
transmission abilities

1. INTRODUCTION

Currently existing telecommunication systems are usually built as distributed. Such
systems contain several identical intelligent modules that communicate with each other
via interconnection network. The critical issue in designing distributed telecommunica-
tion systems is choosing the topology of interconnection network as it has the biggest
impact on the entire system transmission ability [1].

The necessity of rapid growth of the network capacity is mostly due to the growth

A of traffic, especially of data. This in turn is the cause of accelerated development of
the Internet, commercial applications of graphic and video information exchange and
the growth of worldwide business, which leads to the growth of worldwide traffic [2].

Optical transmission systems allow to build high-bandwidth, error-free communi-
cation networks, with extremely higher capacities than traditional networks. The high
data transmission rate is achieved by transmitting information by optical signals, and
maintaining the signal in optical form, thus avoiding the need of temporarily converting
it into electronic form. The appearance of Optical Add/Drop Multiplexers and Optical
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Cross-Connects was the reason for creating full-optical networks [3]. In such networks,
information between nodes of the network is transmitted as light on fiber-optic lines
without being converted into electronic form in between. The switches are capable of
redirecting incoming streams based on wavelengths, without changing the wavelengths.
Different messages may use the same link concurrently if they are assigned to distinct
wavelengths. Messages assigned to the same wavelength must have edge-disjoint paths
{4].

Optical networks may be modeled by symmetric digraphs, that is, a directed graph
G with vertex set V(G) and edge set E(G) such that if [vi,v;] is in E(G), then [vj, vi]
is also in E(G). Thus any edge of digraph connected vertex v; and v; can be replaced
by two directed edges [vi,v;] and [vi,vi]. In physical realization, this means that two
nodes are connected by two fiber optic cables or one with bi-directional transmission
[5].

As it was mentioned before, the topology of interconnection network that joins the
distributed modules has big impact on transmission properties of the entire telecom-
munication system.

The survey of the known topologies has been presented in [6]. From the analyzed
topologies that could be used to design the distributed structures we have chosen
the chordal rings, as they seemed to be very simple, extensible and of quite good
transmission abilities [7].

2. PRELIMINARY NOTES

At the beginning, the necessary information concerning chordal rings will be given.
At first the definition of 3™ degree chordal ring will be reminded [8]

Definition 1

Fig. 1. Examples of the chordal rings 3 degree with 16 nodes and chord length s = 5 and 8

Rys. 1. Przyklady szesnastowezlowych pierScieni cieciwowych trzeciego stopnia o diugosci cigciw
s=518
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The 3™ degree chordal ring is a regular graph of degree 3 with all the nodes
connected via ring and additionally by the link that is called a chord. As the degree of
each node in chordal ring is equal to 3 and graph is symmetrical, the number of nodes
has to be even. The nodes are indexed 0, 1, 2, ..., w —~ 1 around the w-node ring. Each
odd-numbered node v;, i.e. node indexed (1, 3, S, ..., w — 1) is connected to a node
with indeX V(i) modw), Where number s denotes the chord length, and is assumed to
be positive, odd and fulfils s < w/2.6

Further in the paper the chordal ring will be denoted as G(w; 1, s) [9].

For the analysis of chordal ring the following parameters would be taken into
account, namely: diameter of the graph and the average length of the paths. These
parameters would be treated as the main measure of communication ability of analyzed
networks [10].

Definition 2
The graph diameter is defined as follows:

d(G) = max{dmin(vi, v,)} (D

it is the largest length of the path among all of the shortest path lengths between any
pair of nodes.

The average path length between all pairs of nodes is defined by the formula:

ot

w1

dav = W(W _ 1) l - dmin(vi» Vj)- (2)

k3

i
<
.

As the chordal ring topology is symmetrical, it is sufficient to calculate the average
path length for one node according to:

w1
2. dmin(vo, Vj)
=1

dagy = = ol &)

w1
Each graph may be described by adjacent matrix [by], which define mode of nodes
connection [11].

Definition 3

The chordal ring adjacent matrix [bjj] is a square matrix of dimension w X w (w
means number of the nodes) with coefficients bj;, which are equal to:

o by = 1 if there exist link joining nodes v; and v;,

o b; = 0 otherwise. O

The adjacent matrix may be used for finding the diameter of the graph and average
path length. One can evaluate those parameters by powering the chordal ring adjacent
matrix.
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Definition 4

The road is an alternate sequence of the nodes and edges where each node and
each edge may appear many times. The number of edges /, the road consists of, is the
length of the road. @ ,

The element of k-th power of adjacent matrix [bij]k describes the number of the
roads of length k joining nodes v; and v;. [11]. The use of roads number for analysis
of chordal ring transmission ability relies on the observation that the number of roads
connecting adjacent nodes form strictly described numerical sequences. The sequences
obtained for inspected graphs will be compared with the pattern sequences of reference
graphs. We will show now that the difference between analyzed and reference sequences
allows to choose chordal ring with better transmissions abilities.

3. DISTRIBUTION OF THE ROADS IN CHORDAL RINGS 2" DEGREE

Finding the sequence of roads number in chordal ring requires first of all to evaluate
the roads number that occur between two adjacent nodes in the ring. We will show
that this number is strictly connected to the numbers that form Catalan sequence [12].

Theorem 1 In chordal ring of 2™ degree, the roads number L; with length I <
2d(G)~1 connecting two neighboring nodes is equal to:

e if [is odd then L, = ICy

’ G

e if [is even then L; = O,

2ny 1 (2n)!
where: C1.1 means Catalan number C,, = = .
2 n/n+l nln+ 1!

Proof: In Hamiltonian cycle (chordal ring 2™ degree) the roads consist of even
number of edges connecting neighboring nodes do not appear, which proves the second
part of the theorem.

If the roads length have consist of odd number of edges, we can present the length
[ in the form:

l=2n+1 ©)

where n = {1,2,...,}.
In order to form the roads of length / between two adjacent nodes vq (source node)
and v, (destination node) we choose / consecutive edges. From the side of node vy we

- i l+1
take — edges, and from the other side where node vy appears, we take — edges
(together with edge (vg, v)).

In all roads the edge (vg, v1) has to be chosen at least one time (it can be used also
many times), so in each road the remaining edges (taking into account edge (vo, v1))
are used even number of times (we have to pass each edge at least twice), so it can
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form the roads consisting of take

edges. If we take all combinations of edges we
will get number of all roads connecting adjacent nodes in the form:

[
Ly=| -1 (6)

2

(-1 .
The edge (v, v;) can appear no more than take 5 times.
Transforming the formula (6) we get:

(2n+1) Cn+ 1! Q@n+ D)
L= = -

no )T Dl At T DGEle )

which proves theorem 1. @

In example shown in the fig. 2 for / = 5 we obtain the roads as follows: es, €3, es,
€3, €3; €3, €4, €4, €4, €4, €3, €3, €3, €4, €4] €3, €4, €4, C3, €3} €3, €4, €5, €5, 4, €3, €3, €,
€2, €35 €2, €2, €3, €3, €3; €2, €1, €1, €9, €3] €3, €, €3, €4, €4; €3, €, €7, €2, €3.

€1
@

ey €3 ey €5
VO @ @ V3

Fig. 2. Illustration of the theorem 1 when [ =5

Rys. 2. llustracja twierdzenia 1 dla [ =5

For the explanation of theorem 1, the sequence of road numbers connecting any
two adjacent nodes of the ring has been shown in table 1. It is seen that number of
roads of length /; is equal to the product of [; and Catalan number related to rule
Cr1-

2
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Table 1
Distribution of the roads connecting any source node with adjacent nodes in ring 2™ degree

Rozktad marszrut faczacych dowolny wezet Zrédlowy z sasiednimi wezlami w grafie pierScieniowym

I8 Ly

1 1 Txl

2 0 0

3 3 3% ]
4 0 0

5 10 5%2
6 0 0

7 35 7%5
8 0 0

9 126 9% 14
10 0 0

11 462 11 %42
12 0 0

13 1716 13 %132
14 0 0

15 6435 15 « 429
16 0 0

17 24310 17 % 1430

4. DISTRIBUTION OF THE ROADS IN CHORDAL RINGS 3 DEGREE WHEN
CHORD LENGTH s = w/2

The distribution of roads consisting of odd number of edges is the characteristic
attribute of 3" degree chordal rings with chord of length equal to w/2. Using calcula-
tions we have obtained the number of roads connecting adjacent nodes. The results of
calculations are presented in table 2.

Theorem 2 : :

In chordal rings of 3™ degree with chord of length s = w/2 (w — number of
nodes), the numbers of roads connecting adjacent nodes with length [ (I is odd and
[ < w/2) create:

e on the ring — the sequence of numbers that are related to / Centered Trinomial
Coeflicients appearing for odd numbers in column k = 0 of the triangle [13];

e across the chord — the sequence of numbers that are related to ! Centered
Trinomial Coefficients appearing for odd numbers in the column k = 1 or k = -1.
Proof:

Centered Trinomial Coefficients (CTC) are given by formula [14]:

Tkl =Th~-Lk~1]+Tn~-1Lk]+Th-1,k+1](n > 1.
Mostly CTC are depicted as a triangle:
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Table 2

Number of roads with the length { connecting adjacent nodes in chordal ring 3" degree if
chord length s = w/2

Liczba marszrut o dtugosci / taczgeych sasiednie wezly w pierécieniu cigciwowym trzeciego stopnia jesli

diugosé cigeiwy wynosi w/2

/; L

1 1 1*1 1

3 6 3*2 7

5 45 5%9 51

7 357 7*51 393

9 2907 9*323 3139

11 24068 11#2188 25653

13 201643 13*11551 212941

15 1704510 | 15*113634 | 1787607
=1 s=w/2

10
30
90

161 266

k
-1 0 1 2 3 4
1
1 1 1
2 3 2 1
6 7 6 3 1
le 19 16 10 4 1
45 51 45 30 15 5 1
126 141 126 90 50 21 6
357 393 357 266 161 77 28

Centered Trinomial Coefficients triangle

Tréjkat scentralizowanych wspétczynnikéw tréjmianowych

Table 3

1
7 1
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For n = I-/ and k = 0 the values T[n,k] are equal to the number of roads connec-
ting two adjacent nodes on the ring, and for n = [~/ and k = +1 the values T[n k] are
equal to number of roads connecting two adjacent nodes across the chord. @

Theorem 3

In chordal rings of 3" degree, with chord length equal to s = w/2, the number
of roads with length [ (/ is and [ < w/2) that connect adjacent nodes on the ring —
create sequence number, with elements that are the product of length of the road and
coeflicient appearing in the column k = 1 of the Motzkin triangle [14].

Proof:

At the third column of table 5 the calculation results of road numbers are given
as the product of two numbers: the first one that is equal to the length of road and the
second one that is equal to element from column k = 1 of Motzkin triangle, defined
by formula:

Min, k] =M[n - Lk -1]1+M[n - 1,k]+M[n~ L,k +1](n = 1).a

Motzkin triangle is mostly presented in the form shown in table 4.

Table 4
Motzkin triangle

Tréjkat Motzkina

-1 3 -5 4 0 5 3 1
-4 -9 12 9 0 9 12 9 4
-1 -5 -14 25 -30 -21 0 21 30 25 14 5 1
-1 6 20 44 69 -76 51 0 51 76 69 44 20 6 1

Forw # 41,1 = (1, 2, ...,) for length [ > w/2 the number of roads having even
length is zero for any /. However, the odd length roads do not fulfill the theorems for
[ <w/2.

Forw = 4i, i = (1,2,...,) the number of even roads is equal to zero only for
[ < wj/2. However, the numbers for odd length roads fulfill the theorems for any 7.

In table 5 the results of calculations that focus limitations of theorems 2 and 3 are
given:

de
b
re

de
fe
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The examples of extension of the using theorems 2 and 3

Przyklady ilustrujace rozszerzenie stosowania twierdzed 2 i 3

Ly
[ w=24 w=26
1 1 1 1 1
2 0 0 0 0
3 6 7 6 7
4 0 0 0 0
5 45 51 45 51
6 0 0 0 0
7 357 393 357 393
8 0 0 0 0
9 2907 3139 2907 3139
10 0 0 0 0
11 24068 25653 24068 25653
12 12 2 0 0
13 201643 212941 201656 212943
14 560 210 0 0
15 1704510 1787607 1705190 1787847
s =1 s=w/2 s=+1 s = w/2

Table 5

5. EVALUATION OF THE TRANSMISSION ABILITIES OF THE CHORDAL

RINGS 3" DEGREE WHEN CHORD LENGTH s < w/2

Analyzing elements of matrix [bij]i which are the i-th power of adjacent matrix and
describe the number of roads in 3" degree chordal rings with chord length s < w/2,
we have concluded that the sequence number of roads connecting adjacent nodes may
be used for evaluation of network transmission abilities.

Using calculation we have obtained the number of roads for non existing, specific
reference graph, that we have called ideal graph. We have assumed that ideal graph is
defined as 3rd degree chordal ring with chord length s < w/2, which has the following

features [7]:

1. The number of nodes wq in a d-th layer (the layer means the subset of nodes that
are reached from any source node with the use of d edges), is given by the formula:

Wyi = 3d

®)

2. The total number of nodes w; in the graph with a diameter d(G) is equal to:

wi:1+32d=1+3@{%@iﬂ
d=1

&)
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3. The diameter of the graph with the w; nodes:

VQ4aw; - 15) -3
4Gy = D) (10)
4. The average length of the path:
d(G) »
z & [d(G) + 11[2d(G) + 1] 2d(G) + 1
Ao = 3E— = 4(G) a - O (11)
w1 2w —1) 3

The ideal graph has a characteristic distribution of the odd length roads given in
table 6. The even roads do not appear.

Table 6
The distribution of the roads in optimal graph
Rozktad marszrut w grafie optymalnym
/ L
1 1
3
5 31
7 213
9 1551
11 11723
13 90945
15 719253
17 5773279
19 46889355
21 384487665
This sequence is described by following formula [15]:
Ly =1, Ly =9y~ 2sum(k = 0,n, Catalan,C(n, k)?) (12)
. D) o
where Catalan,, = At D and C(n, k) = K=ol

Analyzing the obtained results we have observed that the sequence of number
of roads depends on the choice of chord length. It can be more or less closer to
the presented above sequence of road numbers calculated for ideal graph. Moreover
the transmission ability expressed by the value of call rejection depends also on the
distribution of roads number and reaches the minimal value when this distribution
is closer to the distribution of roads of ideal graph. Taking these observations into
account, we suggest the following hypothesis:

the
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Hypothesis

The distribution of paths connecting the adjacent nodes in chordal rings has a
significant impact on transmission abilities of such ring. If the distribution of road
numbers of examined graphs is closer to the road numbers distribution of ideal graph
then the probability of call rejection reaches smaller value. &

This hypothesis was verified by the inspection of many simulation results for 3"
degree chordal rings with different number of nodes, and we have not found any
example that denies this hypothesis.

To examine the transmission abilities of the networks we have used the computer
simulation tests using Monte-Carlo Method. The following assumptions were taken
into account:

e for the same number of nodes the different chordal rings (interconnection ne-
tworks) with the same transmission capacity of the links were compared;

e the multicommodity flow (Poisson, exponential) among the nodes were studied;

e the value of the traffic generated in each node was increased. For fixed value of
the traffic several thousands of attempts were done,

e in each attempt with fixed traffic the source and destination nodes were generated
with the use of uniform distribution;

e the traffic was carried by the shortest paths between source and destination. In
the case of a few possible paths between the nodes, the least loaded path was chosen;
PN

e probability of call rejection was calculated by the formula p., = —2—5—1-)—

, where

Z PN — rejected call number, Z GP — total call number.

6. OBTAINED RESULTS

Now, we will discuss the examples of results for some chordal rings. The calculated
results concerning the diameter and average path length of chordal ring are given in
the tables but results of simulations are presented in figures.

Example 1

In table 7 the distribution of the number of roads in the best chordal rings with
56 nodes is shown.

Explanations of indexes appearing in table 7: [ — length of roads, L, — number of
roads of ideal graph, 1.; and L, — number of roads connecting the adjacent nodes of
examined graph on the ring (s = +1), Ly — number of roads connecting the adjacent
nodes across the chord, oo — mean square deviation in reference to the distribution of
roads number of ideal graph calculated according to the formula:

(13)
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Table 7
Distribution of the roads in the best chordal rings with 56 nodes
Rozktad marszrut w pier§cieniach cigciwowych 56 weztowych o najlepszych
wiasno$ciach transmisyjnych

! L L L | Lo Ll | Lijo L | Lo
1 1 1 1 0 1|1 1 0 1 1 0
3 5 5 5 5 0 5 5 5 0 5 5 5 0
5 31 31 31 31 0 3] 31 31 0 31 31 31 0
7 213 | 213 | 213 | 213 0 213 | 214 | 214 1 081 || 213 | 213 | 213 0
9 P1551 ) 155511561 [ 1557 7.1 } 1561 | 15811 1581 | 25.2 | 1556 | 1552 | 1555} 3.7

Grap © G(56; 1,11) G(56; 1,13) G(56; 1,9)

d(G) 8 7 7

Ay 4.25 4.29 4.18

The simulation results depicted in fig. 3 have shown that despite the bigger diameter
of graph G(56; 1,11) in comparison to the diameter of graph G(56; 1,13), it possesses
smaller average path length and better transmission properties. In turns, the distribution
of road numbers in graph G(56; 1,9) shows that it is much closer to the distribution of
road numbers of ideal graph, so according to the hypothesis, graph G(56; 1,11) should
possess the best transmission ability. The simulation results confirm that fact.

End of example 1.m

Per 56 nodes

~-~¢— ch.length 9
—@— ch.length 11
-4 ch.length 13

Ti[Erl]

D0 ) P DN G D D D D
P07 6P A AV AR AT AP QY Y oF

N

Fig. 3. Results of simulation. Ti — total value intensity of traffic in each node,
Pcr — probability of call rejection

Rys. 3. Wyniki symulacji. Ti — natgZenie ruchu generowanego w kazdym z weziéw,
Pcr — prawdopodobietistwo odrzucenia realizacji zgloszenia

1.1
con
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Example 2

During inspection of 48 nodes chordal ring we could see that chordal ring G(48;
1,19) with smaller diameter and average path length has worse transmission abilities
compared to the chordal ring G(48; 1,9). It is illustrated in table 8 and figure 4.

Table §
Results of the examination of the graphs with 48 nodes

Wyniki badania graféw 48 weztowych

l I Ly I, Ls & La I, Ls G
1 1 1 1 1 0 1 1 1 0
3 5 5 5 5 0 5 5 5 0
5 31 31 31 31 0 31 31 31 0
7 213 213 213 213 0 213 213 213 0
9 1551 1557 1559 1557 6.73 1555 1557 1561 712
Graph G(48; 1,9) G(48; 1,19)
d(G) 7 6
day 3.87 3.83
Per 48 nodes
0,0035
0,003 7
0,0025 /

0,002 —&— ch. length §

/

0,0015 / 2 | —#—ch length 19
0,001 /
e

0,0005
0- : ‘ ‘ : } ‘ Ti[Er]

75 78 81 84 87 9 93 096

) ' )

Fig. 4. Results of simulation

Rys. 4. Wyniki symulacji
End of example 2.0

Example 3

Testing 60 nodes chordal rings we have obtained some interesting results. Three
of 60 nodes chordal rings, namely G(60; 1,11), G(60; 1,13) and G(60; 1,25) had
identical basic parameters: diameter and average paths length. So, at the beginning we




534 S. BUINOWSKI, B. DUBALSKI, A. ZABLUDOWSKI Kwart. Elektr. i Telekom.

assumed that those graphs were isomorphic, but the results of simulation have shown
that transmission abilities of those graphs were slightly different (fig 5).On the basis
the results of calculation showing in the table 9, we can conclude:

The chordal rings are isomorphic if their distributions of the roads connecting
adjacent nodes are equal. End of example 3. o

Por 60 nodes
0,0045

0,004
0,0035 - : /f /A
0,003 / / ":-Si};ﬁéﬁg}ﬁ"ﬁ
0,0025 - —e—ch. length 13 |

0,002 ./ / —&— ch. length 171

0,0015 /l [ ’“’:‘Ch'engmf
0.001 /ava
| AV

0,0005
0 M Ti(EA]

82 ¢6 10 104 108 112 116 12

Fig. 5. Results of simulation

Rys. 5. Wyniki symulacji

Table 9
Results of the examination of the graphs with 60 nodes

Wyniki badania graféw 60 weziowych

i L, L L Lay o L, L Ly o L L, Ls G
1 1 1 1 1 0 1 1 1 0 1 1 1 0
3 5 5 5 5 0 3 5 5 0 5 5 5 0
5 31 31 31 31 0 31 31 31 0 31 31 31 0
7 213 213 213 213 0 213 213 213 0 213 213 213 0
9 1551 | 1551 | 1552 | 1552 | 0.81 1552 | 1551 | 1552 { 0.81 1551 | 1551 | 1552 | 0.81
11 11723 | 11742 1 11770 | 11767 | 388 [ 11770 | 11750 | 11775 | 43.4 || 11775 11770 { 11750 | 43.4

Graph G(60; 1,11) G(60; 1,13) G(60; 1,25)
d(G) 7 7 7
e 4305 4305 4305
Example 4

We have observed a similar situation inspecting chordal rings with 82 nodes.
Graphs G(82; 1,23), G(82; 1,31) and G(82; 1,35) have the same basic parameters and
the distributions of the roads connecting adjacent nodes. So we can say that they are
isomorphic, what confirm the results of the simulations (fig. 6).

[
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Table 10
Results of the examination of the graphs with 82 nodes
Wyniki badania graféw 82 weztowych
f T I 12 s 1. Lz Ls L 1. Ls
1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
3 B 5 5 3 B 5 5 5 5 5
5 31 31 31 31 31 31 31 31 31 31
7 213 213 213 213 213 213 213 213 213 213
9 1551 1551 1551 1551 1551 1551 1551 1551 1551 1551
11 11723 11723 11723 11723 11723 11723 11723 11723 11723 11723
13 90945 90986 90975 90986 90986 90986 90975 90975 90986 90986
15 719253 | 720807 | 720513 { 720807 | 720807 | 720807 | 720513 | 720513 | 720807 | 720807
17 | 5773279 | 5808147 | 5803401 | 5808153 | 5808147 | 5808153 | 5803401 | 5803401 | 5808153 | 5808147
Graph G(82,1,23) G(82,1,31) G(60,1,13)
d(G) 8 8 8
day 497531 4,97531 497531
Per 82 nodes
0,0035
0,003
0,0025
0.002 = ch. length 23
’ ={==ch, length 31
0,0015 =~dech Jength 35
0,001
0,0005
) Ti[Er
O B . . ' ]
62 64 66 68 7 72 74 786

Fig. 6. Results of simulation

Rys. 6. Wyniki symulacji

End of example 4.1

7. CONCLUSIONS

The method of evaluation of transmission properties of 3™ degree chordal rings
with the use of adjacent matrix analysis was presented in the paper. At the beginning we

evaluated the number of roads that occur between two adjacent nodes in the

ring. In the
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second part of the paper we presented the theorems, which describe the distributions
of the roads connecting the adjacent nodes in the chordal ring when the chord length
is equal to w/2. In the third part, the evaluation of transmission abilities of chordal
rings with chord length s < w/2 was presented. Thereafter ideal graphs were defined
which have characteristic distribution of the odd length roads connecting adjacent
nodes, therefore we suggested using this distribution as a reference for evaluation of
transmission properties of any analysed chordal ring.

On the basis of presented analysis and obtained results of simulations given at the
end of the paper we concluded that:

e Distribution of the roads has bigger impact on chordal rings transmission pro-
perties than their diameter and average path length;

e Chordal rings are isomorphic if their distributions of the roads connecting adja-
cent nodes are equal.
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S. BUINOWSKI, B. DUBALSKI, A. ZABLUDOWSK1

ANALIZA WELASNOSCI TRANSMISYJNYCH
PIERSCIENI CIECIWOWYCH TRZECIEGO STOPNIA

Streszczenie

Systemy telekomunikacyjne, w ktérych zaréwno transmisja jak i komutacja odbywa si¢ na drodze
optycznej, umozliwiajg przesylanie duzych blokéw informacji z bardzo duzymi predkoSciami, gdyz cechuja
je znacznie wicksze przeplywnosci anizeli te, ktére wystgpujg w tradycyjnych sieciach przesylajacych sy-
gnaly elektryczne. Konieczno$é zwigkszenia szybkosci transmisji: zostata spowodowana znaczacym wzro-
stem zapotrzebowania na szerokopasmowy dostep do Internetu, co umozliwia przesylanie uzytkownikom
indywidualnym i biznesowym duzych ilosci danych.

W sieciach optycznych stosowane sa systemy zwielokrotnienia falowego WDM (Wavelength-Division
Multiplexing) zwigkszajace stopiei wykorzystania mozliwosci transmisyjnych mediéw, jakimi sa $wia-
ttowody. W nieodlegte] przysziodci powstang sieci catkowicie optyczne, w ktérych wszystkie informacje
przesylane sg w postaci fali §wietlnej bez konwersji ich w sygnaly elektryczne. Tego typu systemy mogg byé
modelowane przy wykorzystaniu graféw skierowanych, a doktadniej przy uzyciu graféw symetrycznych.
To oznacza, ze graf skierowany G o zbiorze wierzchotkéw V(G) i zbiorze krawedzi E(G), charaktery-
zuje sie tym, ze jesli krawedZ [vi, v;] nalezy do zbioru E(G), wéwczas i krawedZ [v;, vi] nalezy do tego
zbioru. Zatem krawedZ digrafu taczaca wezly v; 1 v; moze by¢ zastgpiona przez dwie krawedzie skierowa-
ne [v;, vijoraz [v;,v;], co odpowiada w realizacji fizycznej sieci optycznej potgczeniu dwéch dowolnych
wezléw dwoma widknami $wiatlowodowymi, z ktérych jedno stuzy do przesylania sygnaléw pomiedzy
wezlami vi oraz vj, za$ drugie — pomigdzy v; oraz vi.

Wielu autoréw w swych pracach porusza problem okre§lania rutingdw oraz oceny ich wplywu na
sprawno$¢ transmisji informacji przesylanych w sieciach. Prace te odnosza si¢ zaréwno do sieci kompu-
terowych, jak i telekomunikacyjnych sieci optycznych. W przypadku sieci optycznych problem rutowania
polega na okreSleniu $ciezki oraz przydzieleniu odpowiedniej dlugosci fali §wietlnej dla kazdego wywola-
nia sposréd catego zbioru wywotafi. Przez wywolanie rozumiana jest uporzadkowana para wezlow (vj, vj),
ktéra odpowiada informacji wystanej z wezia v; do wezla v;. Zadanie, ktére stoi przed projektantem sieci,
polega na przyjeciu takiego rozwigzania, ktére wyeliminuje mozliwo$é pojawienia sig¢ dwéch wywotad
wykorzystujacych to samo tacze i transmitowanych przy uzyciu tej samej dlugoéé fali. Poniewaz koszt
optycznych komutatoréw jest proporcjonalny do liczby przetaczanych diugodci fal, zatem zaleca sie by ta
liczba byla minimalna. Zatem okreslenie rutingu w sieciach optycznych polega na rozwigzaniu skorelo-
wanych ze sobg dwéch zadan — przydziatu drogi oraz dlugodci fali §wietlnej dla kazdego wywotania.
Problem ten zostal okre§lony jako problem klasy NP-trudny, zatem moze byé on rozwiazany jedynie dla
specyficznych przypadkéw.

Na wlasnodci transmisyjne analizowanego systemu telekomunikacyjny w istotny sposéb wplywa
zastosowana topologia polaczefl pomigdzy modutami komutacyjnymi. W pracy [6] dokonano przegla-
du szeregu znanych struktur potaczeniowych pod wzgledem: minimalnego kosztu sieci — wyrazonego
sumaryczng liczbg taczy; minimalnego opd&Znienia przysylania informacji — miarg tego parametru jest
wielko§¢ Srednicy oraz $rednia diugo$¢ §ciezki; odpornosci na uszkodzenia, ktdrg charakteryzuje liczba
niezaleznych §ciezek pomiedzy dwoma weztami albo minimalna liczba weziéw lub krawedzi, po usunigeiu
ktérych sie przestaje by¢ spéjna; regularnosdcei i symetrii; prostoty routingéw; skalowalnosci.

Na podstawie tej i innych prac, dotyczgcych sieci opisanych przy pomocy graféw symetrycznych,
sformulowano wniosek, ze korzystne dla modelowania sieci optycznych, ze wzgledu na prostote i przejrzy-
sto$é topologii, odpomoéc’ na uszkodzenia oraz dobrg skalowalno$¢, bedzie stosowanie struktur zwanych
pierScieniami cigciwowymi. Prekursorami wykorzystania tego typu sieci do budowy multi-komputerdw
byli Arden i Lee [8]. Zdefiniowali oni ten typ struktur nastepujaco:
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Piercieniem cigciwowym stopnia 3 nazywany jest graf regularny, w ktérym kazdy parzysty wezet o
numerze i = 0,2,4,..., w— 2 jest polgczony z wezlem o numerze (i-s) mod w lub, co jest réwnoznaczne,
kazdy nieparzysty wezel j = 1,3,5,..., w— 1 jest polaczony z wezlem o numerze (i +s) mod w, gdzie
s < w/2 oznacza dlugo$¢ cigeiwy, kira z zaloZenia jest wartoScig dodatnig i nieparzysta, a w okresla
liczbe weziow. :

Pierscienie cieciwowe k-tego stopnia sg opisywane notacja G(w; s1, s, .. ., 8, gdzie w oznacza liczbe
wezlow wystepujgcych w grafie, za$ s; — diugosei cigeiw, przy czym s, = 1. W przypadku pierscieni
stopnia trzeciego notacja ta posiada postaé G(w; 1, s).

Przedmiotem artykutu jest zaprezentowanie metody oceny wlasnogci transmisyjnych sieci opisanych
grafami cigciwowymi trzeciego stopnia przy wykorzystaniu macierzy przyleglosci (sasiedztwa).

Macierz sgsiedztwa okresla przyleglo$é migdzy sobg (incydencje) weztéw grafu [11]. Macierz opisu-
Jaca pierSciefi cigciwowy jest macierzg kwadratowa wymiaru w X w (w oznacza liczbe weziéw w grafie),
0 wspofczynnikach by, ktére przyjmujgq wartosci ze zbioru {0, 1}, przy czym:

e by = 1, wtedy, gdy istnieje krawed? taczaca wezly v; oraz Vi,

e by = 0, wtedy, gdy nie istnieje krawed?Z fgczaca wezly v; oraz Vi .

Potegi macierzy sgsiedztwa umozliwiaja obliczenie liczby marszrut o dhugosei réwnej wyktadnikowi
tej macierzy taczacych dowolne wezly grafu. Marszruta nazywany jest dowolny ciag naprzemienny weztéw
i krawedzi, w ktérym zaréwno kazdy wezet jak i krawedZ moga pojawié sie dowolng liczbe razy [13].

Macierz sgsiedztwa mozna wykorzysta¢ dla wyznaczenia minimalnych diugosci drég taczacych po-
szezegllne wierzchotki grafu oraz jego $rednicy stanowigcej najwiekszy element zbioru drég minimalne;j
diugosei. Badanie poteg macierzy sasiedztwa moze réwniez postuzyé, co zostalo pokazane w artykule, do
okreslenia wiasnosci transmisyjnych pierscieni cigciwowych, gdyZ obliczone rozktady marszrut taczace
sgsiednie wezly tworza ciagi liczbowe, ktére mozna poréwnaé z rozkladem charakterystycznym dla grafu
odniesienia, nazwanego grafem optymalnym.

Jako wprowadzenie do analizy tych rozkiadéw, w pracy podano twierdzenie okre§lajace liczby mar-
sziut wystgpujace pomigdzy dwoma przyleglymi wezlami w pierScieniu stopnia 2, czyli dla cyklu Ha-
miltona. Wykazano, Ze liczba tych marszrut jest $cisle zwiazana z liczbami tworzacymi cigg Catalana
[12}.

Pokazano, ze cechq charakterystyczng piericieni cieciwowych trzeciego stopnia, w ktérych diugosé
cigeiwy sp jest réwna w/2, sg rozklady marszrut o dlugosei réwnej nieparzystej liczbie krawedzi. Udo-
wodniono, ze liczba marszrut o dtugosci / faczacych sgsiednie wezly bedace] nieparzysta wielokrotnoscia
liczby krawedzi:

e leZqce na pierécieniu — tworzy ciag, ktérego wyrazami sg odpowiadajace liczbie krawedzi [ zcen-
tralizowane wsp6tczynniki tréjmianowe (Centered Trinomial Coefficients) [14] wystegpujace w kolumnie
k=0

© poprzez cigeiwe — tworzg cigg, ktérego wyrazami sg odpowiadajace liczbie krawedzi I zcentrali-
zowane wspGlczynniki tréjmianowe wystepujace w kolumnach k = 1 lub k = ~1.

e liczba marszrut, o diugodci bedacej nieparzysta wielokrotnoscig liczby krawedzi Taczacych sgsiednie
wezly lezgce na pierScieniu, tworzy cigg liczbowy, ktérego wyrazy sg iloczynem diugodci tych marszrut
1 odpowiadajacej im wspdtezynnikéw wystepujacych w kolumnie k = 1 tréjkata Motzkina [15];

» marszruty o diugosci bedacej parzystg wielokrotnoseig liczby krawedzi nie wystepujg.

Analizujgc elementy poteg macierzy sasiedztwa opisujgce rozktady marszrut w grafach trzeciego
stopnia, w ktérych dtugoéé cigciwy.s jest mniejsza od w/2, stwierdzono, iz liczby marszrut o okre§lonej
diugosci, taczacych wezty oddalone od siebie o diugosé jednej krawedzi, tworzg ciggi liczbowe, ktére
mozna wykorzysta¢ do oceny wiasnodei transmisyjnych badanych struktur.

Na podstawie analizy otrzymanych wynikéw postawiono hipoteze, ze obok $rednicy oraz §redniej
dhugosci Sciezki, istotng rolg odgrywa rozklad liczby marszrut okreslonej diugosci, ktory bedzie odnoszony
do rozkladu charakterystycznego dia grafu idealnego. Im mniej rézni sig on od rozkiadu liczby marszrut
wyznaczonego dla grafu optymalnego, tym prawdopodobiefistwo odrzucenia realizacji polgczenia jest
mniejsze.
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Dla sprawdzenia prawdziwosci tej hipotezy przetestowano szereg pierScieni cieciwowych odnoszac
otrzymane wyniki do ich wlasnosci transmisyjnych wyznaczonych dzigki badaniom symulacyjnym. Rezul-
taty te nie zaprzeczyly slusznosci tej hipotezy, a na ich podstawie mozna stwierdzié, iz rozklad marszrut
laczacych sasiednie wezly grafu w wigkszym stopniu decyduje o wiasnosciach transmisyjnych pierScieni
cigciwowych niz $rednica oraz Srednia diugodé drogi w tym grafie. Ponadto stwierdzono, ze odgrywa on
decydujacg role w badaniu izomorfizmu analizowanych struktur sieciowych.

Stowa kluczowe: system telekomunikacyjny, sie¢ optyczna, pierécien cieciwowy, macierz sasiedztwa, wha-
snosci transmisyjne
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In the paper, a novel linear tunable active resistive element using MOS transistors
operating in triode region is proposed. Its application to linearization of differential-pair
based operational transconductance amplifier (OTA) is described. The linearization concept
exploits active-error feedforward technique. SPICE simulation results show improved line-
arity of the single-input two-output OTA. For the circuit working with a +1.25V power
supply, total harmonic distortion (THD) at 0.6V, is less then 0.35% in comparison to
9.5% without linearization. Moreover, the input voltage range of linear operation is incre-
ased. Power consumption of the overall circuit is 0.6mW. The circuit exhibits very good
transconductance tuning capability.

Keywords: active MOS resistance element, operational transconductance amplifier, feedfor-
ward linearization

1. INTRODUCTION

Design techniques of grounded and floating resistive elements based on MOS
transistors working in non-saturation region are well known in literature [1]-[8]. These
elements are widely used in circuit realization of linearized CMOS operational trans-
conductance amplifiers (OTAs) [9], [10]. This makes it possible to obtain improved
linearity of amplifiers without degrading speed performance.

In this work, a new circuit realization of linearized CMOS OTA in feedforward
configuration is proposed [11]-[16]. The circuit uses, as basic building blocks, simple
differential pair transconductors. The linearization follows by employing active-error
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feedforward scheme. The error signal is generated using an additional differential pair
transconductor and a resistor which is assumed to be linear. In the proposed circuit, this
resistor is implemented as an active and tunable one, using MOS transistors working in
their linear region. This concept requires maintaining constant drain-source voltages of
transistors in linear region, which is realized using classical common-mode feedback
technique (CMEB).

The paper is organized as follows. In Section 2, a concept of active implementation
of tunable floating resistor is described. In Section 3, the simulation results, including
tuning capability of the resistor are shown. Section 4 deals with the example of appli-
cation of this resistive element to feedforward linearization of CMOS OTA. Section 5
concludes the paper.

2. ACTIVE LINEAR TUNABLE RESISTANCE ELEMENT

The structure of the proposed active resistor is shown in Fig. 1. Transistors Q
and Q, are biased in their linear regions. Transistors Q5 and Q4, working in negative
feedback loop, act as source followers and allow us to shift voltage at the gates of
transistors Transistors Q; and Q,, and, as a consequence, to tune the drain-source
voltage of these transistors. This results in tuning the resistance of the whole circuit.
We assume that Q3 and Qq are in saturation.

Vop
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_Active Resistor i
°  Output ©=

@W‘{ Q1 @ Qzﬂzz_ F?

< .y
-]

Qs Q
Q 21

o
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Fig. 1. Simplified circuit structure of proposed active resistor

Rys. 1. Uproszczona struktura rezystora aktywnego
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Using square-law models of MOS transistors and the notation introduced in Fig. 1

we can write:
|1 v
V] : '];;+IVTPI+§ (Ia)

I v
Vy = \/%Jr \Vrp| + 5 (1b)

where v is the incremental voltage induced by the current i. Drain currents of transistors
Q; and Q; can be written as

Iy =I+i=k {(vl V= Vi) (2= V) - 913‘—5-‘—’-)—} (24)
Ipi=I+i=l [(Vz V- Vi) 2= V) - —(—Y-/—z——;-i/——)—} (2b)
Now, it follows from (2a) and ‘(Zb) that
2
2 = ky [(vl V= Vi) 0[2 = V) = 9@73’——)-} -
. (3)
—v[2 = V,)?
- [(Vz Ve Vi) (/2 = V) — S-VL-Q———Z-J
Hence
2 = ko(V = Vy = V) 4
where

I
V= \/ng Vry| (5)

Thus, the output resistance of the circuit in Fig. 1 equals

v 2 .
frcdiE 6
i ko(V=V,~Vrp) ©

Throughout the above considerations we have assumed that voltage V, is independent
of current i. However, we should take into account that voltage V, depends on the
control current /.. This dependence can be calculated using the equation for drain
current of transistor Q; in operating point. We have:

- 2
I'=k; [(V = Vi = Vra)(=Vy) — T ]

5 O]

Using (7) one can calculate V, , which is

)
Ve=V=Vp, - \/(V"VTn)Z“‘E‘ (8)
2
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Now, substituting (8) into (6), one gets:

2
R = &)
ko AV = Vi)? + 21k,
Eventually, using (5) we obtain the explicit formula for R:
2
R(l) = (10)

k \/( VIe/ky +Vrpl = Vig)? + 21k,

It is seen from (10) that the tuning range of resistance R is limited from above by
the difference |Vr,|— V7, and the biasing current /. Although the first factor is constant
for the given technology, one can increase the range of tuning by reducing the current
1. It can be shown, however, that reduction of the current / causes degradation of the
linearity of the resistance element so a trade-off concerning tuning range and linearity
of resistor R should be established. On the other hand, equation (10) gives no limit of
resistance R tuning range from below. This limit follows, however, from the fact that
voltages V; and V, cannot be larger than supply voltage minus some voltage needed
by current sources 1.

3. SIMULATION RESULTS

In Fig. 2 a circuit implementation of the active tunable resistance element discussed
in Section 2 is shown. The active resistor will be used in feedforward path of linearized
OTA (see Section 4), so it is required that the signal applied at the differential input
of the error-amplifier should be balanced around zero. Due to this and the fact that
drain-source voltage of transistors Q; and Q, should be maintained at low level (so
that these transistors are biased in deep triode region), the additional CMFB circuit
shown in Fig. 3 has to be used.

The complete circuit in Fig. 2 was designed for the 0.35 — um AMS process
and simulated using SPICE, All p-channel and n-channel transistors have their bulks
connected to Vpp and Vs, respectively. The W/L ratios for transistors in Fig. 2 are:
3/1 for Qq, 2/1 for Q34, 10/1 for Q5,6, 10,11 and 50/1 for Q759. Channel length is
0.5um for all transistors. The circuit was simulated with Vpp = ~Vgs = 1.25V.

Fig. 4 shows the tuning charateristics of active resistor in Fig. 2 with biasing current
I as a parameter for [ = 1,2,4,8 and 16uA. Fig. 5. shows transfer characteristics of
active resistor in Fig. 2 for biasing current [ = 2uA. It follows from the results that
resistor in Fig. 2 can be tuned in quite wide range. Note that linearity of resistance
is better for low values of R and that linear range of operation decreases with the
increase of R. This is not a serious drawback, however, because for application in the
linearized OTA (see Section 4) wide linear range of active resistor is required only for
large transconductance values (see Fig. 15).
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Voo ]
Vacm

out

Vss

Fig. 2. Complete schematic diagram of proposed active resistor

Rys. 2. Kompletny schemat rezystora aktywnego

thﬁﬁ
— or
o S

Qz(is ‘*1: QCs **j; F?I: %C?
T - o 211
[ [ !

Vocu

Fig. 3. Common-mode feedback circuit for circuit in Fig.2

Rys. 3. Uktad stabilizacji skiadowej stalej napigcia wyjsciowego dla ukladu z Rys.2

160

RkQ]

Ic [uA}

Fig. 4. Tuning charateristics of active resistor in Fig.2 with biasing current I as a parameter

Rys. 4. Charakterystyka przestrajania rezystora aktywnego z Rys.2 z pradem [ jako parametrem
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1 - 1=0.5uA 0,5 +viVi 1,2 /3 4 5 5
2-L=1uA 041
3 - L=2uA
le=2u 03+
4 - {=4uh
5. L.=BuAl 02+
8- l.=16uA 0+ 2 Al
1 1 1 i b 0.0 :
30 24 18 12 8 12 18 24 30
2+
31
04+
05+

Fig. 5. Transfer characteristics of active resistor in Fig.2 for biasing current [ = 2uA

Rys. 5. Charakterystyki przej$ciowe rezystora aktywnego z Rys.2. dla pradu I = 2uA

4. APPLICATION EXAMPLE — LINEARIZATION OF CMOS OTA

For the purpose of illustration we will consider the feedforward linearization tech-
nique which requires linear reference resistor. We start from recalling some basic facts
concerning power series modeling of nonlinear transfer characteristic of transconduc-
tors. Let i denotes the output current of the transconductor, while v,y is the differential
input voltage of the transconductor as shown in Fig. 6. Then we have

ic (v = ) &y = G (Vi) (11)
n=1

where coeflicients g, are defined as

_1d'G )

&n =

yin=0 (12)

‘ n
n! dvIN

By definition, coefficient g; is the transconductance g, of the amplifier.

Consider the simple CMOS differential pair transconductor shown in Fig. 7. It can
be shown, using square-law MOS transistor modeling, (e.g. [17]) that its normalized
transfer characteristic around zero is:

ig(x) = 2gx V1 — x2 (13)

where x is a normalized input voltage defined as x = v;ny/2(Vgs — V), with vy being a
differential input voltage, Vgsand Vy — gate-source DC voltage and threshold voltage,
respectively; Iy is the biasing current of the differential pair. Actually, formula (13) is
valid for x| < \/_2_/2. For larger x the transfer characteristic saturates. The corresponding
power series expansion is of the form:

15 1 4 1

. I,
zG(x)—ZLg(x—zx —gx ”ng ——-1—2—§x ) (14)
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fa(vin)
PR !

L
(@ (b)

Fig. 6. Nonlinear model of transconductance element: symbolic representation (a),
AC-equvalent model (b)

Rys. 6. Nieliniowy model elementu transkonduktancyjnego: reprezentacja symboliczne (a),

odpowiadajacy model zmiennopradowy (b)

Voo
7

current
mirror

+o~—%“JQ1 szh
VR S
@ls
Vss

Fig. 7. Simple CMOS differential pair transconductor

Rys. 7. Prosty transkonduktor oparty na parze réznicowej CMOS

Fig. 8. shows the concept of transconductance amplifier linearization based on active-error
feedforward method. All amplifiers G*'”, G***, G***, modeled as in Fig. 6, are as-
sumed to be identical. Their transfer characteristics are described by the power series
expansion (11). Moreover, it is assumed that resistor R in Fig. 8 is linear and equal
to 1/gn. In practice, e.g. in integrated circuit implementations some technologies offer
high resistive poly which can be used to realize resistor R. Alternatively, such a resistor
can be treated as an external (discrete) element. In this work, resistor R will be realized
as an active element described in Section 2.

Using (11), the output current ipyr of the overall circuit in Fig. 8. can be written
as follows:

iour (=) & vin (O + ) ga i (1) = v (1)]" (15)
n=1 n=1
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<3>

el

<

VIN f
ns
Fig. 8. Three-block feedforward transconductance amplifier

Rys. 8. Trzyblokowy wzmacniacz transkonduktancyjny ze sprzezeniem typu ,.feedforward”

where

Ve =g D g vy OT" (16)

n=1

This means that the voltage at the input of the transconductor G<*> (workmg as an

error amplifier) equals vyy (£)—vg (1) = vin (z‘)g1 Z enlvin 1" = —g} Z anlvin "
n=1 =
Hence, we obtain

iour (1) = Z & v (OF + Z o |-g Z g v (D)1 (17)

n=1

Normally, vy (£) — vg(#) is much smaller than the input voltage of transconductors
G<'> and G**”, which allows us to neglect the higher order terms in the output current
of G=**. This leads to the following approximation:

ioyr () = Z g lvin 1" - Z g vin O] = giviy () (13
n=1 n=2

which shows the perfect cancellation of nonlinearities of the overall transconductance
amplifier in Fig. 8.

One can calculate THD for both original and linearized circuit assuming the trans-
fer characteristic (13) for all transconductors (in particular, we no longer neglect higher
order terms in the output current of G=* as in (18)). The results of numerical calcu-
lations are presented in Figs. 9 and 10. Fig. 9 shows theoretical THD characteristics
for the considered circuits. Fig. 10 shows theoretical transconductance characteristics.
It is worth noting that using the active-error feedforward technique one can obtain
not only significant reduction of THD but also considerable increase of linear range
of operation (recall that the transfer characteristic for differential pair transconductor
saturates for x ~ 0.7; for linearized circuit it happens for x = 1.2).
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THD [%]

0 } t
0 0,3 0,6 09
normalized input voltage

Fig. 9. Theoretical THD characteristics for simple differential pair transconductor (1),
and linearized transconductor (2)

Rys. 9. Teoretyczne charakterystyki THD dla prostego transkonduktora (1),
oraz ranskonduktora linearyzowanego (2)

25 +gn

lo¥aY

L A 5 £ 00

-5 -12 089 06 03 0 03
normalized input voltage

Fig. 10. Theoretical transconductance characteristics for simple differential pair transconductor (1),
and linearized transconductor (2)

Rys. 10. Teoretyczne charakterystyki transkonduktancji dla prostego transkonduktora (1),
oraz transkonduktora linearyzowanego (2)

In Fig. 11 a circuit implementation of the active-error feedforward linearization
concept in Fig. 8 is shown. The common mode feedback circuit (CMFB) is shown in
Fig. 12. Note that the circuit in Fig. 11 is a differential-input two-output OTA, which
follows from the fact that such a configuration is more suitable for filtering applications.
Thus, it is a slight modification of the concept presented in Fig. 8. Transistors Qj2.73
form classical differential source-coupled pairs with current sink realized by transistor
Qa3. Actually, the pair Q;,Q, implements two-output counterpart of transconductor
G<!> in Fig. 8. Transistors Q;,Qg implement the counterpart of transconductor G<*>
loaded by resistor 1/gm. Differential pairs Q3,Q4 and Qs,Q¢ with current sinks Qg
and Qa4, respectively, realize error amplifiers corresponding to G in Fig. 8. The
transconductors have common current sources realized by transistors Qg-jp17,13 and




550 S. SZCZEPANSKI, S. KOZIEL Kwart. Elektr. i Telekom.

] - Voo
Qo }—-«»——{r_-}Qﬂ Ibias Q13;:j}~'——{§(115
Q1o i e Qu :}: T
! [ i
outs ﬁ to active I:—l JI:J out-
resistor
i WQa Q4 Q;‘* st )
| ]
Q ’
Qis I-°VBcM Qz;];l Q22r—|! Q23,~—Ii {l::,JQza VacH Q20

Fig. 11. Complete diagram of the linearized CMOS OTA

Rys. 11. Kompletny schemat linearyzowanego wzmacniacza transkonduktancyjnego CMOS

Vbpe
QCSI:I | chL»“ IE QCy
21 ! 21— ! 2/1

-0

Vour
o ; QCs QC2 I { QCs QCs I
’ 211 21 = 211 211
QCs Fh QCs
201 lj 20/1

Fig. 12. Common-mode feedback circuit for circuit in Fig.11

OF

Veomo

Vsse

Rys. 12. Uklad stabilizacji sktadowej stalej napiecia wyjSciowego dla ukladu z Rys.11

Q13-16,19.20- Note that in order to change the transconductance of the circuit in Fig. 11,
the bias current /p;,, and the value of active resistor have to be adjusted simultaneously.

The complete circuit in Fig. 11 was designed for the 0.35 — H#m AMS process
and simulated using SPICE. All p-channel and n-channel transistors have their bulks
connected to Vpp and Vg, respectively. The W/L ratios for transistors in Fig. 11 are: 4/1
for Ql_g, 30/1 for Q9—-16,18,20~22,24> 60/1 for Q17,19’23 and 15/1 for ng. Channel length is
1um for all transistors. The bias current was set to Ipigs = 24pA; the remaining currents
are: I = 4uA, and I, = 5uA. The circuit was simulated with Vpp = —Vss = 1.25V. The
power consumption of the circuit is about 0.6mW (including CMFB).
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Fig. 13 shows the simulated transconductance characteristic of the circuit in Fig. 11
and the reference simple differential pair transconductor in Fig. 7, respectively. It is
seen that the improved linearity of overall transconductance element is obtained without
deteriorating the transconductance of the circuit. Moreover, we can observe a significant
increase of the linear input voltage range for the linearized circuit.

80 7 gy [UA/V]

' o
t

-0 08 L£6 04 02 00 02 04 06 08 10
input voltage [V]

Fig. 13. SPICE simulated transconductrance characteristics of the circuit in Fig.11:
without linearization (1), and with linearization (2)

Rys. 13. Symulowane charakterystyki transkonduktancji dla uktadu 7 Rys.11:
bez linearyzacji (1), z linearyzacjg (2)

In order to have a quantitative measure of linearity improvement, the total harmonic
distortion has been calculated for the circuit in Fig. 11 assuming 1MHz sine wave input.
The THD characteristics of the circuit with and without linearization are shown in
Fig. 14. We can observe a big difference between both curves in Fig. 14. For example,
THD at 0.6V, input signal for linearized circuit is less than 0.35% while THD for the
circuit without linearization is about 9.5%. For input signal 1.0V, the figure is 0.4%
and 22%, respectively.

0 0,2 0,4 0,86 08 1 1,2
input voltage [Vy]

Fig. 14. SPICE simulated THD characteristics of the circuit in Fig.11 with 1MHz sine wave: without
. linearization (1), and with linearization (2)

Rys. 14. Symulowane charakterystyki THD dla ukfadu z Rys.11 dla pobudzenia sygnalem
harmonicznym o czgstotliwodci 1MHz: bez linearyzacji (1), z linearyzacja (2)
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It turns out that the OTA circuit in Fig. 11 has very good tuning capability.
Fig. 14 shows the family of transonductance characteristics obtained for I = 2uA and
Ipias varying from 2.4 to 24uA (respective values of I are 0.1 to 5.4uA).

80
lbias™24UA  1;=5.4uA
50 +
loias=15.6UA  |;=3.4uA
40 +
g lbias=9.6UA  Ic=1.9uA
3 30+
&) 20 -+ lhias=5.4UA  1.=0.78uA
10 4 lbias=1.2UA  1:=0.1UA
0 3 T t } t L } —
08 06 04 02 00 02 04 08 08
input voltage [V]

Fig. 15. Transconductance tuning capability for OTA in Fig.11

Rys“ 15. Charakterystyka przestrajania uktadu z Rys.11

5. CONCLUSIONS

A novel tunable active resistance element based on MOS transistors working in
triode region has been described. The tuning characteristic of the element has been
derived using the standard square-law models of MOS transistors. Simulation results
confirmed good linearity and tuning capability of the resistor. As an example, the
resistance element has been applied in the linearized CMOS OTA. The complete
linearized OTA in single-input structure has been simulated via SPICE using the 0.35—
um AMS process. For power supply +1.25V, total harmonic distortion at 0.6V, is
less than 0.35%. The obtained simulation results confirm that the linearity of the
overall transconductance element is significantly improved in comparison to the simple
differential pair transconductor. Moreover, a significant increase of the linear input
voltage range for the linearized circuit was observed. The transconductance of the
OTA can be adjusted by changing its bias current and the control current of the active
resistor.
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S. SZCZEPANSKI, S, KOZIEL

AKTYWNY PRZESTRAJALNY REZYSTOR LINIOWY I JEGO ZASTOSOWANIE DO
LINEARYZACH WZMACNIACZA TRANSKONDUKTANCYINEGO CMOS
REALIZOWANEGO W KONFIGURACII ,,FEEDFORWARD”

Streszczenie

W pracy przedstawiono koncepcje ukladowa przestrajalnego rezystora liniowego MOS wykorzy-
stujgcego tranzystory pracujace w zakresie triodowym. Opracowana struktura, jak wykazaly symulacje
komputerowe, charakteryzuje si¢ dobrymi wlasciwosciami zaréwno jezeli chodzi o zakres przestrajania
jak i liniowo&¢ charakterystyk przejSciowych. Pozwolilo to efektywnie wykorzystaé prezentowany ele-
ment do linearyzacji operacyjnego wzmacniacza transkonduktancyjnego CMOS, ktérego struktura opiera
si¢ na prostych transkonduktorach realizowanych za pomocg par réznicowych. Linearyzacja charaktery-
styki przejSciowej ukladu nastgpuje dzigki zastosowaniu w $ciezce ,.feedforward” wzmacniacza blgdu.
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Wzmacniacz ten sterowany jest sygnalem bedacym réznicg pobudzenia uktadu oraz sygnalu wyjsciowego
podstawowego (nieliniowego) transkonduktora przetworzonego do postaci napieciowej. Sygnat wyjsciowy
wzmacniacza bledu zostaje nastepnie odjety od sygnalu wyjSciowego wzmacniacza toru gléwnego.
Przykiad wzmaczniacza pracujacy zgodnie z opisana wyiej koncepcja zaprojektowano z uwzgled-
nieniem parametréw technologii 0.35um AMS dla napiecia zasilania +1.25V. Wyniki symulacji kompu-
terowej pokazujg, ze wspélczynnik zawartodci harmonicznych (THD) dla napiecia wejSciowego 0.6V
Jest mniejszy niz 0.35% w poréwnaniu do 9.5% otrzymanych w przypadku uktadu nielinearyzowanego.
Ponadto, uklad linearyzowany wykazuje poszerzenie zakresu liniowej pracy w poréwnaniu do ukladu
podstawowego transkonduktora. Dzigki zastosowaniu w torze wzmacniacza bledu rezystora aktywnego
mozliwe jest przestrajanie, w szerokim zakresie, transkonduktancji ukladu. Pobér mocy ukladu wynosi
zaledwie 0.6mW, co czyni prezentowany uklad atrakcyjnym dla wielu zastosowar niskomocowych, np. w
radiokomunikacji bezprzewodowej oraz w filtrach aktywnych o malych znieksztalceniach nieliniowych.

Stowa kluczowe: aktywny element rezystancyjny MOS, operacyjny wzmacniacz transkonduktancyjny, li-
nearyzacja typu ,,feedforward”
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Realizacja splotéw w formatach mieszanych
z wykorzystaniem operacji przesuniecia
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Wysoka rozdzielczo$¢ 1 szybko$¢ filtracji mogg byé osiagnigte dzieki zastosowaniu
w operacjach splotéw formatéw mieszanych DM-PCM, w ktdrych sygnal wejSciowy jest
przedstawiony w formacie modulacji delta (DM) a wspétczynniki wagowe charakterystyki
impulsowej w formacie PCM. Wiadomo, ze wykorzystanie modulacji DPCM czy adapta-
cyjnej ADPCM, jako popularnych rodzajéw DM, w filtracji cyfrowej pozwala na uzyskanie
znacznie lepszej rozdzielezo$ci w poréwnaniu z innymi rodzajami DM, ale wymaga wy-
konania operacji na liczbach wielobitowych. Aby unikna¢ tej niedogodno§ci w pracy za-
proponowano aby kroki modulacji DPCM syntezowaé z krokéw zmodyfikowanych DPCM
(MDPCM), w ki6rych przyjeto, ze kolejne kroki kwantyzacji sg proporcjonalne do poteg
liczby 2. Takie rozwigzanie pozwala na catkowite zastapienie operacji mnozenia operacjg
przesunigcia bitéw odpowiednich stéw kodowych, co prowadzi do zwiekszenia szybko-
Sci filtracji i pozwala na obliczenie poszczegélnych skiadnikéw splotu w czasie jednego
taktu pracy procesora. Metoda ta moze byé efektywnie zrealizowana za pomocy ukadéw
programowalnych (np. FPGA - ang. Field Programmable Gate Array), pozwalajacych na
uproszczenie struktury projektowanego filtru, zwigkszenie jego niezawodnosci, obnizenie
kosztéw wytwarzania oraz gabarytéw.

Celem pracy jest zwigkszenie rozdzielczosci i jednoczesnie szybkosci filtracji w opar-
ciu o sploty w formatach mieszanych np. syntetyczna DPCM wraz z PCM (SDPCM-PCM)
i zaproponowanie odpowiednich struktur procesoréw specjalizowanych. Otrzymane wyniki
badan symulacyjnych wskazujg na celowodé wykorzystania takich algorytméw w proceso-
rach specjalizowanych do filtracji cyfrowe;j.

Stowa kluczowe: filtracja cyfrowa, modulacja delta
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1. WPROWADZENIE

Szeroko wykorzystywana w telekomunikacji filtracja cyfrowa (FC) [2,5,6,7], naj-
czesciej jest realizowana przez wielobitowe filtry PCM (ang. Pulse Code Modulation).
Przyjecie takiego rozwigzania wymusza wykonywanie operacji matematycznych na
liczbach wielobitowych, w szczegélnosci mnozenia. Dodatkowo, rozdzielczo$¢ i szyb-
kos¢ dziafania filtrow PCM sg w rézny sposéb zalezne od diugosci stowa kodowego
zaréwno sygnalu wejSciowego jak tez charakterystyki impulsowej filtru (Chl). Format
PCM-PCM oznacza, ze stowa kodowe prébek sygnalu wejSciowego oraz wspédtczynni-
kéw Chl przedstawione s w formacie PCM. Charakterystyce impulsowej odpowiada,
w dziedzinie czestotliwosci, charakterystyka amplitudowo-czestotliwo$ciowa (ACH) fil-
tru. Dlatego spotykany w literaturze termin ,,odpowiedZ impulsowa”, zdaniem autoréw,
w mniejszym stopniu odpowiada kontekstowi tej pracy.

Zwigkszenie szybkosci dziafania filtracji przy zadanej rozdzielczo$ci mozna osig-
gng¢ przez zastosowanie mieszanych algorytméw filtracji, w ktérych sygnat wejsciowy
przedstawiony jest w formacie réznicowym, za$ wspétczynniki wagowe Chl w forma-
cie PCM. Do formatéw réznicowych zalicza si¢ zaréwno format VPCM jak tez rézne
rodzaje modulacji delta (format DM). Kodowanie sygnatu za pomocg kodera VPCM
polega na bezpoSrednim kodowaniu réznic typu Vx; = x;—x;_1, natomiast, w modulacji
delta, roznice kodowane sg w sposéb posredni, przy zastosowaniu okreSlonego zbioru
krokéw kwantyzacji oraz predykcji. Ilo§¢ krokéw, ich wartosci oraz sposéb predyk-
cji zmieniajg si¢ w zaleznosci od typu modulacji. Jednym z najprostszych rodzajow
modulacji delta jest jednobitowa, liniowa modulacja delta (LDM ~— ang. Linear Del-
ta Modulation), ktéra przez niektérych autoréw nazywana jest w skrécie DM [4,5].
Jest ona najstarszym typem modulacji delta [10], kt6érej wynalezienie w 1947 roku
przyczynifo si¢ do powstania wielu jej odmian [2]. Obecnie LDM najczesciej jest
wykorzystywana do poréwnywania wynikéw otrzymanych w procesie symulacji.

Zastosowanie tak rozpowszechnionego rodzaju DM jakim jest DPCM do kodowa-
nia sygnatu wejsciowego w FC pracujacych w formatach mieszanych, pozwala przy tej
samej dlugosci stéw wejsciowych, na uzyskanie wigkszej rozdzielczosci niz przy filtra-
cji w formacie PCM-PCM. Bezposrednie wykorzystanie wielobitowej DPCM prowadzi
do wykonywania w splotach operacji matematycznych na liczbach wielobitowych, co
powoduje zmniejszenie szybkosci dzialania filtru. W celu zwiekszenia szybkosci dzia-
tania proponuje si¢ syntezg klasycznej DPCM z dwéch lub wiecej MDPCM. Dysponuje
ona krokami kwantyzacji o wielkosciach proporcjonalnych do kolejnych poteg liczby
2. Zaproponowane rozwigzanie pozwala na zamiang operacji mnozenia wykorzystywa-
nych w funkcji splotu'na operacje przesunigcia kodu mnoznika o odpowiednig liczbe
pozycji. Zastosowanie takiego rozwigzania pozwala na zaprojektowanie szybkich fil-
tréw, ktére mozna w prosty sposéb zaimplementowad w procesorach specjalizowanych.

Celem pracy jest zwigkszenie rozdzielczosci i jednocze$nie szybkosci dziatania
filtracji w oparciu o sploty w formatach mieszanych np. syntetyczna DPCM wraz
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z PCM (format SDPCM-PCM) i zaproponowanie odpowiednich struktur procesoréw
specjalizowanych.

2. PODSTAWOWE ALGORYTMY FILTRACII

2.1. FORMAT PCM

Hiltracje cyfrowg opisuje operacja splotu, ktéra w formacie PCM-PCM jest zdefi-

niowana nastepujaco:
M-1

Yn = Z Xpmhim (D
m=0

gdzie: M — ilo§¢ wspélczynnikow wagowych charakterystyki impulsowej filtru w for-
macie PCM (tak zwana ,dlugos$¢” filtru — ang. Filter Length), n — numer kolejnej
prébki sygnatu wyjéciowego, {y,} — sygnal na wyjsciu filtru cyfrowego, {x,} — sy-
gnal wejSciowy, {h,,l},’:f;ol — wspotczynniki wagowe charakterystyki impulsowej, indeks
m okre§la numer kanatu filtru transwersalnego, w ktérym realizowane sg iloczyny
Xn~mhm-
W powyzszym réwnaniu splotu (1), zaréwno sygnal wejSciowy jak tez wspéiczynniki
wagowe Chl sg przedstawione w formacie PCM.

2.2. FORMATY MIESZANE

Aby przedstawié sygnal wejsciowy w formacie réznicowym, skorzystano z réznic
wzrastajacych:

Xn = Xp-1 = VX Yxxm =0,0<0
n
. @)
Xp = VX + X0y cyli x, = Z Vx;
i=0
gdzie:Vx, — wzrastajgca réznica, xp, X,-; — probki sygnatu wejsciowego.
Biorac pod uwage warunki poczatkowe, ze wzoru (2) mozna zapisac:
Xo — X1 = Vxg, czyli xo = Vxg 3)

gdzie: xo — pierwsza warto$¢ prébki sygnatu wejSciowego w formacie PCM.
Podstawiajac (2) do (1) otrzymujemy wyrazenie (4) opisujace splot w mieszanym

formacie V PCM-PCM:
n M-1

Yn = Z 2 Vxiomhn “4)

i=0 m=0

gdzie: {y,} — sygnal na wyjsciu filtru cyfrowego, {hm}ﬁfz“ol — wspdlczynniki wagowe
charakterystyki impulsowe;.
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Rekurencyjne réwnanie réznicowe jest wyrazonego wzorem (3):

Yn = Yn-1 + Vyn (5)

skad przy warunkach poczatkowych Yy; = 0,i < 0 otrzymano:

3 14
Yo=y-1+Vyo=Vy,  yu= Z Vyi = yo + Z Vyi ©)
=0 i=1

Podstawiajgc (5) do (6) powstaje wyrazenie opisujace rekurencyjny splot filtru pracu-
jacego w formacie mieszanym V PCM-PCM:

M-1
Yn = Yp-1 + Z Vxn—mhm (7N

m=0

Zastosowanie kodéw DM w przedstawionych powyzej splotach, wymaga ustalenia pa-

rametroéw modulacji delta. Proces wyboru parametréw zostat opisany w pracach [2,3,9].

Korzystajac ze wzoréw (2) i (4), przy zalozeniu, ze nie wystepuje przeciazenie kode-

ra DM wywolane stromoscig sygnatu wejsciowego przyjmujemy, ze Vx; =~ ng) oraz

So = Xg, gdzie: {s;} — kroki kwantowania w formacie DM (kody DM), mozna zapisad,
1

e Xy = Zsf.x). W zwigzku z powyzszym powstajg sploty mieszane: akumulacyjny

i=0
DM-PCM (8) oraz rekurencyjny (9).

no M-1
Yn = Z S,(‘fanhm (&)
i=0 m=0
M-1
Yn = Vo1 + Z Suobim ©)
m=0

Splot (9) zostal wczesniej zaprezentowany w pracy [8], w ktérej Autorzy do uzyskania
splotu LDM-PCM postuzyli si¢ inng metoda.

W przedstawionych nizej rozwazaniach przyjeto, ze wszystkie kroki zostaly zapi-
sane w kodzie pozycyjnym, co mozna przedstawié nastepujaco:

c—~1
57 = sgn(selst 191 = > B2 VB e{0,1) (10)
r=0

gdzie: sgn(s$”) — znak kroku DM, ktéremu przyporzadkowano oddzielny bit znaku,
& — minimalny, niezerowy krok, staly dla DPCM oraz zmienny dla ADPCM, Isff)l —
modul kroku DM, ¢ — dtugosé stowa modutu.

Kroki kwantyzacji koderéw DM dobierano nastepujaco:
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e dla kodera DPCM z zerowym krokiem:
Yels| € {0,¢,2¢,3g,...,e(2° = 1)} (an

gdzie: ¢ — ilo§é bitéw modulu stowa kodowego, ¢ =0,1,2,...
Ogdlna liczba krokéw kodera wynosi: 2¢+! - 1.
e dla kodera MDPCM z zerowym krokiem:

Velsl e {o, &,2¢,4¢, 8¢, 16¢, . . ., 822“—1} (12)

Ogolna liczba krokéw kodera wynosi: 2! — 1,
e dla kodera MDPCM bez zerowego kroku:

Yels| € {8, 2¢g,4¢g, 8¢, 16¢, ... ,8220*1} (13)

Ogo6lna liczba krokéw kodera wynosi: 2°+1.

Na rys. 1 przedstawiono charakterystyki koderéw, ktérych zbiory krokéw kwan-
towania opisano wyrazeniami: (14), (15), (16). Zastosowanie kodera zawierajacego
warto$¢ zero powoduje zmniejszenie szuméw kwantyzacii.

A

Koder DPCM z zerem

—— Koder MDPCM z zerem

Koder MDPCM bez zera

Rl R P R TN

Rys. 1. Charakterystyki kodowania opisanych koderéw

Fig. 1. Coding characteristics of described coders

Jak fatwo zauwazy¢, zbiér krokéw MDPCM znacznie rézni sie od zbioru krokéw
klasycznej DPCM. Synteza krokéw SDPCM moze by¢ przeprowadzona réznymi meto-
dami co pokazano w tabeli 1. Przy syntezie uzyto dwéch lub trzech kodéw MDPCM do
otrzymania kazdego kroku SDPCM. Takie rozwiazanie powoduje Jjednoczesne przesu-
nigeie kodu odpowiedniego wspélczynnika wagowego we wszystkich uktadach SHIFT
tego kanatu (rys. 9). W ten sposéb w m-tym kanale filtru otrzymywany jest przy kroku
Sp—m iloczyn s, hy.

W tabeli 1 przedstawiono przyklad syntezy 5-bitowego DPCM (bit znaku i 4 bity
modutu). W opcji 1, syntezg przeprowadzono z dwéch koderéw MDPCM, o krokach
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Tabela 1
Sposoby syntezy DPCM
Ways of DPCM synthesis

Opcia | Opgja2 - Opcja 3

Modul § MDPCMI | MDPCM2 { MDPCMI1 | MDPCM2 | MDPCM3 | MDPCM1T | MDPCM2 | MDPCM3

krokow { {0, +e, | {0,%e, 22¢e,§ {O,4e, £2¢ | {O,te, 425 | {0,4e, +2¢, | {0, 1e, {$2e, Hde, | {Hde, £8¢,

DPCM |42, +de, | +de, #8e) |dde, #8e) |+de, £82) |+de, #8¢} |42} 8¢} +16¢}

+8e, 166}

0 0 0 0 0 0 0 -8 +8
1 1 0 1 0 0 1 8 8
2 +1 +1 2 0 0 ) 3 +8
3 2 1 1 2 0 -1 4 8
4 +2 +2 2 2 +3 0 4 +8
5 +4 +1 1 4 +8 + -4 +8
6 +4 +2 2 -4 +8 0 -2 +8
7 +8 -1 -1 +8 0 +1 -2 +8
8 +8 0 +2 -2 +8 +2 -2 +8
9 +8 +1 +1 +8 0 +1 -8 +16
10 +8 +2 +2 +8 0 +2 -8 +16
11 ERia 5] +8 0 a 4 +16
| s 7 i 8 0 5 ! 16
13 +16 E +4 +8 +1 -4 +16
14 +16 -2 +2 +4 +8 0 -2 +16
15 +16 -1 -1 +8 +8 +1 -2 +16

nalezacych do zbioru {0, +¢&, +2¢, +4¢, +8¢, +16¢}. Dla takiego zestawu kombinacji, nie
wszystkie wartosci krokéw DPCM sg mozliwe do zsyntezowania. Brakuje wartosci 11
i 13 co oznaczono kolorem szarym w tabeli 1. W czasie badai w miejsce brakujacych
kombinacji uzyto sasiednich warto$ci (10 i 14). Rozwiazanie takie wprowadza blad,
ktéry wplywa na wyniki filtracji.

Aby uniknaé¢ sytuacji wystepujacej w opcji 1, synteze SDPCM zrealizowano sto-
sujgc 3 kodery MDPCM o krokach nalezacych do {0, &, +2¢, +4g, +8¢}. Wyniki tej
syntezy zapisano jako opcja 2. W tym przypadku otrzymano wszystkie warto$ci kro-
kéw DPCM. Dodatkowo, aby zmniejszy¢ dlugosci stéw kodowych koderéw MDPCM,
w opcji 3 zastosowano rézne zbiory krokéw dla kazdego z koderdw: zbidr krokéw
kodera MDPCMI1 to do {0, ¢, +2¢}, MDPCM2 to {+2¢, +4&, +8¢} za§ MDPCM3 to
{x4e, +8¢, £16¢}. Takie rozwigzanie umozliwia zakodowanie modulu krokéw kazdego
z koderéw przy uzyciu 2 bitow.
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Jak wezesniej wspomniano, zastosowanie SDPCM pozwala na zastapienie operacji
mnozenia operacjg przesunigcia bitéw odpowiedniego sfowa. Wartosci poszczegdlnych
krokéw dla zmodyfikowanej i syntetycznej DPCM zapisujemy z uwzglednieniem (13):

o dla MDPCM: 5?7 = ggn (sMPFEN) . goo
it 1

e dla SDPCM: s, = Z Siﬁ./ID PEM — ¢ Z sgn (s;) - 2
=1 i=1

gdzie: n — ilo§¢ sktadowych MDPCM wykorzystywanych do syntezy SDPCM, ¢; -—

potega i-tego kroku kodera MDPCM,

Stad algorytm mnozenia w formacie SDPCM-PCM wyglada nastepujaco:

n
sl = SZ sgn(s%DPCM)) sgn(hy )2 hy| = "
i=1

= e(sgnls.1) - sgnlhye) - 2 - el + ... + sgnlsyy) - sgnlly) - 27 - |hy])

gdzie: r — indeks biezacego kroku, c,; — potega i-tej MDPCM, ktéra wchodzi w
sktad r-tego kroku SDPCM, ¢,; =0,1,2,...

Kazdy lokalny iloczyn moduléw 2. || otrzymuje sie przez przesuniecie wartosci
hyx o ¢, pozycji. Bity znaku obu mnoznikéw poddawane sg osobnej operacji. Jezeli

O+ 1 )+ 1
przyjmiemy, ze VB € {0, 1} przy czym: By, = §§E—(—S—'é-)—~———- By, = —Sérlg%)»—«

operacje zapisujemy:

, to takie

13

shy = & ) sen(sly ") sen(h) - 2 - [y =

ri
i=1

0 (15) "
=& )" (2B, @ By) — 1]+ 2%y

i=1

3. OCENA DOKELADNOSCI PROPONOWANYCH ALGORYTMOW

Aby oceni¢ efekty filtracji nalezy dokonaé analizy bledu Sredniokwadratowego
wyrazonego wzorem:

o) = \Jiik 5
y = N Ye = Yr

r=0

gdzie: {y,} sygnal uzyskany na wyjsciu idealnego filtru PCM, {$,} — sygnal uzy-
skany na wyjsciu filtru w formatach mieszanych, N — liczba prébek wyjsciowych.
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Poprzez odpowiednie dobranie wartosci kroku kodera DM i czestotliwoSci probkowania
mozna zmniejszy¢ warto$¢ o, 1 zwigkszy¢ stosunek sygnal-szum (SNR):

, p . L

SNR =101g a_izi gdzie: - P, = N Zylz
i=0

Oprécz wyzej wymienionej oceny obiektywnej przy badaniach sygnatu mowy autorzy
korzystali takze z oceny subiektywnej (ekspertowej). W wiekszosci przypadkéw obie
oceny byly zbiezne.

4. PRZYKELADY SYMULACJI OPRACOWANYCH PODEJSC

Do przeprowadzenia badan filtracji z wykorzystaniem zaproponowanych algoryt-
moéw, zostat stworzony program symulacyjny.
ZLostaly przebadane nastgpujace przypadki:

a) Filtr pracujacy w formacie PCM-PCM, w ktérym sygnat wejsciowy 1 wsp6t-
czynniki wagowe podano w formacie PCM ze zmienng dlugoseig slowa wej-
Sciowego;

b) Filtr pracujacy w formacie mieszanym SDPCM-PCM, w ktérym sygnat wejécio-
wy zakodowany zostal przez dwa oraz trzy kodery MDPCM a wspdiczynniki
wagowe podano w formacie PCM ze zmienng dlugoscig stowa wejéciowego;

Badany filtr posiadal nastgpujgce wlasciwosci:
s dlugo$¢ filtru zmienna od 9 do 109;
e czestotliwo$é prébkowania f; = 8000Hz;
s czestotliwo$¢ graniczna filtru f; = 3400Hz;
e okno wygladzajace Blackman’a
Charakterystyki filtru (okreslanego jako ,,idealny”): impulsowa (Chl) i amplitudowo-
czestotliwo$ciowa (ACH) filtru przedstawione sg odpowiednio na rys. 2 i rys. 3.

Zaprojektowanie ,,idealnego” filtru PCM-PCM jest niezbgdne, gdyz stanowi model
odniesienia dla poréwnywania wynikéw filtracji otrzymanych dla filtréw w badanych
formatach.

W przypadku opracowanego programu symulacyjnego, ,,idealny” filtr ma nastepu-

jace parametry:

s dlugo§é M=1257 ;

e diugosé stowa sygnatu wejsSciowego 32 bity;

e dlugos¢ stowa wspotczynnikéw charakterystyki impulsowej 32 bity;

o czestotliwos¢ probkowania fy = 8000Hz;

e czestotliwos$é graniczna f, = 3400Hz;

e okno wygladzajace Blackman’a.

Na wejScie filtru (zaréwno idealnego jak tez badanego) podawano sygnal mowy

— stowa wypowiedziane gtosem meskim: Azor, dom, tawka, cena. Otrzymane wyniki
zostaly usrednione i przedstawione na wykresach.
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Rys. 2. Charakterystyka impulsowa idealnego filtru PCM-PCM

Fig. 2. The impulse response of the ideal PCM-PCM filter
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Rys. 3. Charakterystyka amplitudowo-czestotliwosciowa idealnego filtru PCM-PCM

Fig. 3. The frequency response of the ideal PCM-PCM filter

Na rys. 4 przedstawiono zalezno§¢ SNR na wyjciu filtru PCM-PCM, w ktérym
dlugos¢ stowa sygnatu wejéciowego wynosi 8 bitéw przy zmiennej dlugosci stowa
wspdiczynnikéw wagowych Chl. W ramce z prawej strony podano przedzialy wartosci
SNR w odcieniach szaroéci (dotyczy rys.4—6).

Maksymalna warto$¢ SNR filtru pracujacego w formacie PCM-PCM, w poréwna-
niu z filtrem idealnym osigga warto$§é 40 dB. Na rys. 5 przedstawione zostaly wyniki
uzyskane dla filtru SDPCM-PCM wedtug opcji 1. Maksymalna warto$§¢ SNR wynosi
33 dB. Lepsze wyniki zostaly uzyskane dla SDPCM, w ktérej kroki byly otrzymane
wedtug opcji 3 (Tabela 1). Wyniki takiej filtracji przedstawiono na rys. 6. Maksymalna
warto$¢ SNR w tym przypadku osigga 43 dB.

Z przedstawionych badaf wynika, ze dla filtru SDPCM-PCM realizowanego przy-
najmniej z 3 MDPCM-6w otrzymane rezultaty sg o okoto 3 dB lepsze niz dla fil-
tru PCM-PCM przy jednakowej dlugosci stéw wejsciowych. Fakt ten wynika z tego,
ze przez zaproponowang metodg syntezy uzyskiwane sg wszystkie kroki klasycznej
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filtr pcm-pem, sygnat mowy, fs=8kHz

03540
B335
| m25-30
m20-25
o520

bity Chi

diugosé filtru

Rys. 4. Zalezno§¢ SNR na wyjsciu filtru PCM-PCM dla sygnalu mowy, przy czestotliwosci prébkowania
fs=8kHz i 8-bitowej dtugodci stowa wejsciowego

Fig. 4. SNR in the PCM- PCM filter output for speech signal, at sampling frequency
fs=8kHz and 8-bits length of input words
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Rys. 5. Zalezno$¢ SNR dla filtru SDPCM-PCM (opcja 1), przy czestotliwosci prébkowania
fs=8kHz i 8-bitowej dlugosci stowa wejsciowego

Fig. 5. SNR for SDPCM-PCM filter (option 1), at sampling frequency
fs=8kHz and §8-bits length of input words
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DPCM, ktéra jest dokladniejsza niz PCM o tej samej diugodci siéw wejéciowych.
Mozna zauwazy¢ takze, ze dla filtru SDPCM-PCM realizowanego wedlug opcji 1
zmiana dlugosci filtru (powyzej 29) i dlugosci stéw Chl (powyzej 7 bitdw) nie wplywa
znaczaco na warto§¢ SNR.

filtr sdpcm-pem {opcla 3}, sygnal mowy, fs=8kHz

B 40-45
[135-40
30-35
[25-30
B20-25
011520

bity Chl

dlugose filtru

Rys. 6. Zaleznos¢ SNR dla filtru SDPCM-PCM (opcja 3), przy czestotliwo$ci prébkowania
fs=8kHz i 8-bitowej diugosci stowa wejsciowego
Fig. 6. SNR for SDPCM-PCM filter (option 3), at sampling frequency
fs=8kHz and 8-bits length of input words

Na rys. 7 przedstawiono wykres poréwnawczy wielkosci SNR dla réznych metod
kodowania sygnalu wejSciowego przy maksymalnej rozdzielczosct Chl. Jak wczesniej
wykazano, najkorzystniejsze wyniki otrzymuje si¢ dla kodowania SDPCM-PCM we-
dlug opcji 3. Otrzymane wyniki dla opcji 1, sg poréwnywalne z wynikami dla opcji
3 tylko w zakresie do 6 bitdw i1 sg o okolo 3 dB lepsze niz osiggane dla formatu
PCM-PCM przy tej samej diugosci stow. Zwigkszenie liczby bitow SDPCM syntezo-
wanego wedlug opcji 1, nie prowadzi do dalszego wzrostu SNR. Wynika to z tego, ze
wraz ze wzrostem liczby bitéw rosnie tez ilo§¢ brakujacych kombinacji, ktérych nie
mozna otrzymac z sumy krokéw dwoéch koderéw MDPCM. Dla 7 bitowego SDPCM
(synteza wedlug opcji 1) brakuje 33 kombinacji za$ dla 8 bitowego brakuje ich juz 77.
Warto§¢ SNR dla 8 bitowego SDPCM (opcja 1) jest mniejsza o 5 dB niz dla SDPCM 7
bitowego zsyntezowanego w ten sam sposdb. W przeciwienstwie do opisanej powyzej
opcji 1, wykorzystanie trzech koderéw MDPCM (opcja 3) jest dokladniejsze poniewaz
SDPCM zawiera wszystkie warto$ci krokéw klasycznej DPCM.

Ewidentng zaletg zaproponowanego rozwigzania jest, oprécz lepszych wynikéw
SNR, zwigkszenie szybkosci dzialania filtracji. Uzyskanie wigkszej szybkosci dzialania
mozliwe jest przez zastosowanie operacji SHIFT do jednoczesnego przesunigcia bitdw
wspdlczynnikow wagowych charakterystyki impulsowej we wszystkich kanafach filtru.
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Filtr w formacle mieszanym SDPCM-PCM
rozdzlelczoéé Chl=32 bity, sygnat mowy, okno Blackman'a, fs=8kHz,
fg=3.4kHz
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Rys. 7. Zaleino$¢ SNR dla filtréw w réznych formatach przy
fs=8kHz i maksymalnej rozdzielczosci charakterystyki impulsowej

Fig. 7. SNR for filters in different formats at
fs=8kHz and maximum resolution impulse response

e SPCTTL 01 7D }-pem
~~@-—- perm(8b)-pem

oo SAPCTY 03-B0)-pem
~siia SAPEM( 01+ B0)-pom
perm(db)-perm

e SCPC{ 03- 4b}-petm
e SAPCTY O A2 )Pt

5. STRUKTURY PROCESOROW SPECJALIZOWANYCH

Szybki rozwdj uktadéw programowalnych oraz udoskonalenie narzedzi stuzacych
do ich programowania i testowania, spowodowaly, ze staly si¢ one rozpowszechnionym
1 skutecznym narzgdziem cyfrowego przetwarzania sygnaléw, w tym filtracji cyfrowe;.
Dlatego tez zaproponowane algorytmy, w prosty sposéb mozna zaimplementowaé w

programowalnych ukladach FPGA.

5; 1. ALGORYTM AKUMULACYINY

Wygodnym przedstawieniem algorytmu akumulacyjnego (8) dla formatu miesza-
nego DM-PCM jest zapis w postaci macierzowej. Zapis ten, w prosty sposéb odwzo-
rowuje strukturg filtru przy projektowaniu procesora specjalizowanego realizujacego

filtracje w tym samym formacie.
n
Yn = ZSE?X) H:(:)
i=0

Zawartos$¢ poszczeg6lnych macierzy jest nastepujaca:
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Na rys. 8 przedstawiono schemat blokowy filtru realizujgcego akumulacyjny algorytm
filtracji w formacie mieszanym.
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Rys. 8. Struktura filtru akumulacyjnego w formacie SDPCM-PCM

Fig. 8. The structure of accumulative filter in SDPCM-PCM format

Analogowy sygnat wejsciowy podawany jest na koder réznicowej PCM, a nastgpnie
wartosci kolejnych probek sg deszyfrowane w bloku DC na odpowiednig ilo§é grup
kodéw MDPCM. Tak przygotowany sygnal podawany jest na blok SF oraz ogniwo
op6zniajace (z™'). Ilo$¢ ogniw opézniajacych zalezy od diugosci filtru M i jest réwna
M-1. W bloku SF, ktérego przyktadows strukture pokazano na rys. 9, przeprowadzana
jest operacja przesunigcia modutu odpowiednich wspéiczynnikéw wagowych. Ilo§é
blokéw SF réwna jest dlugosci filtru M. Wynik przesuniecia podawany jest na uktad
sumujacy (+) (wspdlny dla wszystkich kanaléw) a nastepnie na uklad akumulacyjny
(Z). Na wyjéciu uktadu akumulacyjnego otrzymywane sa wyniki splotu w formacie
PCM.
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Rys. 9. Struktura bloku realizujacego operacje przesuniecia

Fig. 9. The structure of block performing the shift operation
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Na rys. 9 przedstawiono przykladowq realizacj¢ operacji przesunigcia stowa Chl
przez kody SDPCM otrzymywane z grup 3 kodéw MDPCM. Poszczegdlne grupy ko-
dowe steruja przesunigciami modulu wspdlczynnika wagowego. Bity znaku poszcze-
gblnych sktadowych MDPCM oraz bit znaku wspdiczynnika podawane sg na bloki
NOT ExOR. Wartosci otrzymywane na wyjsciach tych ukiadéw steruja algebraicznym
sumowaniem przesunietego wspdlczynnika wagowego.

5.2. ALGORYTM REKURENCYJNY

Funkcja splotu dla algorytmu rekurencyjnego (9) w postaci macierzowej zapisy-
wana jest nastgpujgco:

Y = Yoot + SO HD
Zawarto§¢ macierzy skladowych:

ho
S‘EQX) =sp, o, Sieme1ll H,(;Z) =
hyr-1

Na rys. 10 przestawiono schemat blokowy rekurencyjnego filtru pracujacego w for-
macie SDPCM-PCM. Ponizszy uklad rézni si¢ od przedstawionego na rys. § tym, ze
zamiast ukladu akumulacyjnego zastosowano sumator i uklad opdZniajacy. Na uklad
drugiego sumatora podawane sg czgstkowe wyniki splotu oraz op6Zniony (w dodatko-
wym ukladzie z™') poprzedni wynik splotu. Na wyjsciu tego sumatora otrzymywany
jest ostateczny wynik splotu w formacie PCM.
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Filtr syntetyczaa DPCM-PCM

Rys. 10. Struktura filtru rekurencyjnego w formacie syntetyczna DPCM- PCM

Fig. 10. The structure of recurrent filter in DPCM-PCM format
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Przedstawione powyzej struktury sg rozwinigciem filtréw pracujacych w formacie
MDPCM-PCM [3] i pozwalajg na zwickszenie ich rozdzielczodci. Implementacja za-
proponowanych struktur filtréw cyfrowych na mikroprogramowalnych ukfadach FPGA,
podobnie jak w rozwigzaniu przedstawionym dla korelatoréw pracujacych w formatach
réznicowych [9], sprzyja zwickszeniu szybkosci oraz ekonomicznosci opracowanych
algorytmow.

6. WNIOSKI

W artykule zaprezentowano podstawy teoretyczne oraz rozwigzania praktyczne
metod filtracji sygnatéw przedstawionych w formatach mieszanych syntetyczna DPCM
wraz z PCM. Opieraja si¢ one na wykorzystaniu wielobitowych modulacji DPCM lub
ADPCM, w ktérych kroki kwantowania sa zsyntezowane z dwéch lub trzech krokdéw
zmodyfikowanej DPCM (opracowanych przez autoréw wczesniej [3]). Kroki kwanto-
wania MDPCM sa proporcjonalne do poteg liczby 2, co umozliwia zastgpienie operacji
mnozenia operacja przesunigcia stéw kodowych — a tym samym zwigkszeniem szyb-
kodci dzialania filtracji. To pozwala na otrzymanie odpowiednich iloczynéw splotu w
ciggu jednego taktu pracy procesora. W przypadku ADPCM zmienny minimalny nie-
zerowy krok kwantyzacji &£ uwzglednia si¢ jako skale po operacjach matematycznych.
Rozdzielczo$¢ takiej filtracji jest taka sama jak przy wykorzystaniu zwyklych wielo-
bitowych DPCM i ADPCM w formatach mieszanych i jest wigksza niz w systemach
PCM czy MDPCM o tej samej dlugosci stéw.

Opracowane struktury procesoréw specjalizowanych dla filtracji w formatach mie-
szanych dzialajg w czasie rzeczywistym, sg szybkie, proste i technologiczne. Prostota
implementacji zaproponowanych struktur filtrow cyfrowych w ukladach FPGA jest
dodatkows zaleta, ktora sprzyja zwickszeniu niezawodnosci.
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W. POGRIBNY, B. MARCINIAK
CONVOLUTIONS REALIZATION IN MIXED FORMATS USING SHIFT OPERATION

Summary

High resolution and speed of filtration can be obtained by the use age of mixed DM-PCM formats
in convolutions when input signal is represented in delta modulation (DM) format and weight factors of
impulse response are represented in PCM format. It is known, that use of differential modulation DPCM
or adaptive ADPCM in digital filtration allows to obtain higher resolution in comparison with other kinds
of DM, but requires to perform operations on multibit numbers. In order to avoid the inconvenience, in this
work we propose to synthesize the DPCM quantization steps on base steps of modified DPCM (MDPCM),
the steps of which are proportional to the powers of 2. This solution allows to change multiplication
operations into shift operations on bits of appropriate code words. It allows to increase filtration speed as
well as to compute the respective components of convolution during one tact of processor.

In this article we have shown 3 ways of SDPCM step synthesis. In the 1st option, the synthesis was
carried out on the basis of steps of 2 MDPCM coders. However, with the lengthening of code words the
SNR value increased as well. It is turned out that for the lengths of code words above 5 bits, the missing
values of coder SDPCM steps strongly affect the result (Table 1). In order to avoid such situations, in the
2" option, for synthesis of the SDPCM coder’s steps 3 MDPCM coders were used, giving better SNR
values {around 10 dB) at the same time. The 3" option, which is a modification of option 2, allows to
shorten the code words in the respective MDPCM coders.

Purpose of this work is to improve the resolution and at the same time the fast-acting of filtration
based on the convolution in mixed formats e.g. synthetic DPCM together with PCM (SDPCM-PCM)
as well as working-out the suitable specialized processor structures. Obtained simulation results indicate
efficiency of these algorithms destined for specialized processors to digital filtration.

Keywords: digital filtration, delta modulation
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W pracy zaproponowano elektrotermiczny makromodel impulsowego regulatora na-
piecia L1296 dla programu SPICE. Makromodel ten umozliwia analize impulsowych ukla-
déw zasilajacych w stanie ustalonym i sklada si¢ z dwéch podstawowych czgéei: modelu
elektrycznego i modelu termicznego. W modelu elektrycznym wystepujg takie bloki jak:
oscylator, komparator, wzmacniacz bledu i stopieri wyjsciowy, ukiad miekkiego startu oraz
zabezpieczenie termiczne i przetezeniowe, natomiast model termiczny ma postaé sieci ka-
nonicznej Cauera. Warto$ci parametréw modelu wyznaczono na podstawie pomiaréw oraz
danych katalogowych. Poprawnosé opracowanego modelu zweryfikowano eksperymentalnie.

Stowa kluczowe: SPICE, modelowanie, zasilacze impulsowe

1. WPROWADZENIE

Nowoczesne uktady tranzystorowych przetwornic de-dc coraz czesciej wykonywa-
ne sg w oparciu o monolityczne regulatory impulsowe [1]. Charakterystyczng cecha
tych regulatoréw jest zintegrowanie w jednej strukturze monolitycznej czesci sygnato-
wej — blokéw sterujgcych i zabezpieczajacych oraz elementu kluczujgcego.

Regulator 1.296 przeznaczony jest do pracy w zasilaczach impulsowych typu
Step-down, w ktérych regulacja napigcia wyjSciowego jest realizowana przy wyko-
rzystaniu modulacji PWM o napigciowym sprzezeniu zwrotnym w trybie ciaglego
przeplywu pradu. W najprostszych ukfadach aplikacyjnych wymaga on zastosowania
zaledwie kilku elementéw zewnetrznych: dilawika, diody, wejSciowego 1 wyjSciowego
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kondensatora filtrujacego, elementéw ustalajacych czestotliwo$é wbudowanego oscyla-
tora oraz elementéw kompensujacych w petli sprzezenia zwrotnego.

W rozwazanym regulatorze zastosowano szereg wbudowanych funkcji zabezpie-
czajacych i kontrolnych, m.in. zabezpieczenie termiczne ograniczajgce maksymalng
temperatur¢ wnetrza regulatora do 145°C.

Producenci rozwazanej klasy regulatoréw czgsto oferujg firmowe programy wspo-
magajgce projektowanie uktadéw aplikacyjnych z tymi uktadami scalonymi. Jednak,
jak wynika z wczeSniejszych badan autoréw [2] programy te majg szereg wad, np.
umozliwiajg symulacje tylko wybranych regulatoréw oferowanych przez jednego pro-
ducenta, a struktura modeli zaimplementowanych w tych programach (np. program
SwitcherCAD) nie jest znana. Kolejnym powaznym utrudnieniem dla inzyniera —
projektanta wykorzystujacego regulatory impulsowe jest brak modeli tych regulato-
16w dla standardowych narzedzi symulacyjnych, w tym tak popularnych jak program
SPICE. '

W pracy [3] autorzy zaproponowali izotermiczny, natomiast w pracy [4] elek-
trotermiczny makromodel regulatora 1.296 dla programu SPICE. W niniejszej pracy
przedstawiono nowa, rozszerzong wersje elektrotermicznego makromodelu rozwaza-
nego regulatora. W prezentowanym makromodelu uwzgledniono zaréwno elementy
odpowiadajgce za regulacje napiecia wyjéciowego, jak réwniez wplyw elementéw ze-
wnetrznych na czestotliwo$¢ pracy regulatora, a takze uklady miekkiego startu oraz
zabezpieczenia termicznego i przet¢zeniowego.

2. MODEL REGULATORA 1.296

W oparciu o schemat blokowy oraz opis dziatania uktadu 1.296 [5, 6] opracowano
Jjego model elektrotermiczny, ktérego reprezentacje obwodows przedstawiono na rys. 1.

W opracowanym modelu uwzgledniono zaréwno bloki funkcjonalne ukladu sca-
lonego, stanowigce elementy petli regulacji, jak i ukiad miekkiego startu oraz bloki
zabezpieczen.

Stabilizacje napigcia wyjSciowego zapewnia petla regulacji ztozona ze wzmacnia-
cza btedu (EA), Zrédla napigcia odniesienia (Vrgp) 0 wydajnosei 5,1 V, komparatora
PWM (K1), generatora przebiegu pitoksztattnego (OSC) oraz stopnia mocy (OS) z
bipolarnym tranzystorem kluczujgcym. ,

Sygnal bledu jest wytwarzany przez poréwnanie napiecia wyjsciowego stabilizatora
z napigciem odniesienia. Sygnat sterujacy stopniem mocy otrzymywany jest na wyjsciu
komparatora K1 przez poréwnanie sygnatu blgdu z pitoksztattnym sygnalem oscylatora.

Uktad migkkiego startu (SSC) ogranicza szybko$¢ narastania napiecia na wyjsciu
wzmacniacza blgdu, zabezpieczajac obwéd mocy przed udarem pradowym po zalacze-
niu zasilania. Bloki CP i TP zapewniaja wylaczenie obwodu wyjsciowego regulatora
w przypadku przekroczenia dopuszczalnej wartosci pradu klucza tranzystorowego lub
dopuszczalnej temperatury wnetrza regulatora.
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Rys. 1. Reprezentacja obwodowa makromodelu regulatora 1.296

Fig. 1. The network representation of regulator 1L.296 macromodel

Kompensacje charakterystyki czgstotliwosciowej petli regulacji zapewnia zewngtrz-
ny rezystor Rx wraz z kondensatorem Ci.

Zgodnie z zasada dzialania rozwazanego regulatora, wzmacniacz bledu jest wzmac-
niaczem transkonduktancyjnym, transformujgcym zmiany réznicy napiec na jego wej-
§ciach na zmiany pradu 7Zrédia sterowanego G; obcigzonego dwdjnikiem Ry, Cyi,
modelujacym polozenie bieguna na charakterystyce czgstotliwoSciowej wzmacniacza.

Elementy kompensujace Ry oraz Cy stosuje si¢ w celu zapewnienia stabilno$ci w ukla-

dach aplikacyjnych z zamknietg petla regulacji. Zaleznosci wartosci elementéw modelu
wzmacniacza btedu od parametréw katalogowych regulatora dane sg wzorami [7]

Ryp1 = Gv/&m M

Cor =2 7Ry~ f5)"! )

gdzie parametry katalogowe Gy oraz gn, oznaczajg odpowiednio wzmocnienie napig-
ciowe wzmacniacza przy otwartej petli sprzezenia zwrotnego oraz jego transkonduk-
tacje, natomiast fp to czgstotliwosé, przy ktorej wystepuje biegun na charakterystyce
czestotliwo$ciowej wzmacniacza. Diody D, 1 D3 wraz ze Zrédlem napigciowym Eq;
ograniczaja dopuszczalny zakres zmian napigcia na wyjsciu wzmacniacza. Wydajno$¢
Zrédla By réwna jest napieciu na kondensatorze migkkiego startu Cgs.

Zrédio napiecia odniesienia zamodelowano za pomoca Zrédta napigciowego Vrgr
o stalej wydajnosci, réwnej wartosci nominalnej tego napigcia, czyli 5,1 V.
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Z kolei, model oscylatora (OSC) zawiera przelacznik S1, Zrédio sterujace ten
przetacznik Ege,, obcigzone dwéjnikiem Ryer — Cyer 0Oraz zewngtrzne elementy Rosc
1 Cosc. Oscylator wytwarza napiecie pitoksztaltne o wartosci maksymalnej Vy oraz
warto$ci minimalnej V. Z badaii eksperymentalnych wynika, ze warto$¢ minimalna
Vi = 1,2 V, natomiast warto$§¢ maksymalna Vy = 3,4 V. Czasy narastania tg 1 opa-
dania tp uzaleznione s3 od wartosci zewnetrznych elementéw RC oscylatora. Prace
oscylatora mozna podzieli¢ na dwie, wystepujace naprzemiennie fazy pracy: faze ta-
dowania kondensatora Cosc ze Zrédla napigciowego Vygp przy zwartym przetaczniku
S1 oraz faz¢ roztadowania tego kondensatora przy rozwartym przefaczniku S1. Prze-
tacznik ten jest sterowany napigciem na kondensatorze Cye,. Wydajno$¢ 7rédia sygnatu
sterujgcego Eg, opisana jest zaleznoScig

0dla VOSC >Vy
Egyer =3 1V dla Vpsc < Vi 3)
LIMIT (DDT (Vosc)), 0,1V dla Vose € (Vi, Vi)

gdzie Vosc jest napieciem na zewnetrznym kondensatorze Coge, natomiast DDT oraz
LIMIT sg standardowymi funkcjami programu SPICE.

Sygnal wystepujacy na zaciskach Zrédia Ege, charakteryzuje sie bardzo krétkimi
czasami trwania zbocza narastajgcego i opadajacego, a zatem sterowanie klucza S1 bez-
posrednio z tego Zrédia mogloby powodowaé wystapienie probleméw ze zbieznoscig
obliczef. Elementy Cge, oraz R, ograniczajg stromo$¢ zboczy sygnatu sterujacego
klucz i dzigki temu ulatwiajg uzyskanie zbieznosci obliczen. Prad tadowania konden-
satora jest ograniczony do 10 mA za pomoca rezystancji wlgczonego klucza S1 RON
= 200 €2, natomiast rezystancja wylgczonego klucza wynosi 1 MQ.

Komparator K1 zamodelowano za pomoca 7rédta sterowanego E, o wydajnosci
opisanej wzorem

0 dla Viyer < Vi
2:{ a e+ e )

1V dla Ve 2 Vel

obcigzonego dwdjnikiem Rpi, Cp; ograniczajacym szybko$é zmian napigcia wyjscio-
wego komparatora. Rezystor Ry, reprezentuje rezystancje wejSciowq komparatora.
Model uktadu migkkiego startu SSC skiada sie ze Zrédia pradowego Iss 0 wy-
dajnosci 100 pA, ktére taduje zewnetrzny kondensator Csg i diody D, ograniczajacej
warto$¢ napiecia na tym kondensatorze do okolo 5.6 V. Napigcie Vgg na kondensatorze
Css ogranicza od géry wartos¢ chwilowg napiecia wyjsciowego wzmacniacza btedu.
Przedstawiony sposéb opisu element6éw petli regulacii skutkuje liniowg zalezno-
Scig czasu trwania t,, impulsu wyjsciowego od napigcia regulacji Vgg. Tymczasem
uzyskana z badan eksperymentalnych zalezno$é tw(VEg) jest nieliniowa. W pracy [8]
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zaproponowano opis tej zalezno$ci funkcja odcinkami liniowa, ktérej parametry sg
uzaleznione od temperatury, zgodnie ze wzorem

0 dla V[:B < VI
(VFB - Vl) cay + bj dla Vi< Vip < Vz

ty = (VFB“V2)'612+Z72'[1 +Cy (T—TO)] dla Vs, < T < V;
(VFB—V3)'CZ3' [1 +d1 '(T“To)]+b3 : [1 +C2'(T—TO)] dlan < Vggp < Vyu
TS dla VFB >V,

&)
gdzie Tg oznacza okres sygnatu oscylatora, T — temperature wnetrza regulatora, Tg —
temperatur¢ odniesienia, w ktérej wyznaczono wartosci parametréw modelu. Uzyskane
z pomiaréw warto$ci parametréw wystepujacych we wzorze (5) wynosza: Ty = 20°C,
Vi=L2V, V=21V, V3=3V,V;=3,4V, a = Sus/V, ay = 1us/V, a3 = 8us/V,
by = —0,3us, by =3,6us, by =5,6us, ¢c; =-2,68-107K", ¢, =-832.10K"!,
dy = =5,77 - 107K,

W celu uwzglednienia w modelu regulatora nieliniowosci charakterystyki ty(Veg)
wprowadzono dodatkowe Zrédto sterowane E4 dolgczone do wejscia komparatora, a
Jego wydajno$¢ opisano wzorem

E4:IW'M+VL (6)
Ts
Stopiefi mocy OS zamodelowano z wykorzystaniem sterowanego Zrédla napieciowego
E3, o wydajnosci proporcjonalnej do warto$ci napigcia wyjéciowego komparatora, rezy-
stora Ry oraz tranzystora bipolarnego Q. Wykorzystano wbudowany model tranzystora
bipolarnego z nastgpujgcymi wartosciami parametréw: IS = 50 pA, CJE =250 pF, CIC
= 90pF, TF = 70ns, TR = 180ns, BF = 100, BR=5.

W celu uwzglednienia wplywu temperatury na charakterystyki tranzystora Q
wprowadzono, podobnie jak w pracy [4], dodatkowe Zrédia sterowane G, oraz Es
modelujgce odpowiednio zaleznosé rezystancji szeregowej kolektora od temperatury
oraz temperaturowe zmiany napigcia na zlaczu baza-emiter. Poniewaz obie rozwazane
zaleznosci sg liniowe [9, 10], wydajnosci zrédet Es oraz G, dane $g wzorami

Vre
Gy = 7
> Re (¥ ane (T = To) ™
Es=ay (T -Tp) 8

gdzie Vge jest napieciem na zaciskach Zrédia pragdowego G,, R¢ oznacza rezystancije
szeregowy kolektora w temperaturze odniesienia To, arc — temperaturowy wsp6t-
czynnik zmian tej rezystancji, natomiast ay — temperaturowy wspéiczynnik zmian
napigcia baza-emiter. W obliczeniach wykorzystano nastgpujace, wyznaczone na pod-
stawie wynikéw pomiaréw, wartoéci parametréw: Re = 0,5 Q, apc = 3 - 107°K!,
ay =2 mV/K.
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Zrédto pradowe I modeluje prad pobierany przez bloki wewnetrzne regulatora ze
Zrédla napigcia zasilania oraz prad sterujacy element kluczujgey. Na podstawie analizy
danych katalogowych [6] stwierdzono, ze wydajno$¢ tego Zrédla dana wzorem

Iy = Isypo + Isypy - [1 +asyp - (T~ To) + bsyp - (Vin = Vino)] - Vo 9

stanowi sumg pradu Igupy pobieranego ze Zrédla zasilania przez bloki wewngtrzne
regulatora przy braku sterowania stopnia wyjéciowego oraz iloczynu pradu sterujacego
tranzystor kluczujacy Isup) 1 napigeia wyjdciowego komparatora V. W réwnaniu (9)
agyp oraz bgyp oznaczajy odpowiednio temperaturowy oraz napigciowy wspdlczynnik
zmian pradu Isyp;. WartoSci parametréw modelu wyznaczone na podstawie danych
katalogowych [6] wynosza: Isupo = 30 mA, Isyp; = 35 mA, aspp = 1,14 - 103K,
bsup = 3,8 107V, Vo = 12 V.

Uktad zabezpieczenia przetezeniowego sklada si¢ z rezystora Ry, probkujacego
prad wejSciowy regulatora, sterowanych Zrédet napigciowych Eg i Eg oraz sterowanego
Zrédla pradowego Gi. Wydajnod¢ tego Zrédia opisana jest wzorem

© Gy = 150uA - LIMIT (Vip + V7,0, 1) (10)

gdzie Vip jest napigciem na Zrédle Eg, natomiast napigeie Vgt — napigciem na Zrédle
Ejo w bloku zabezpieczenia termicznego TP.
Wydajnos$ci sterowanych Zrédel napigciowych Eg 1 Eg o opisane sg wzorami
1V dla Vlim/Rlim > Imax
Eo=30 dla Vs <04V oraz Vip/Rim < Imax (1D
Eg dla Vs > 04V  oraz Vlim/Rlim < Tax

1V dla dVgs/dt <0
g = { 5 (12)

0 dla dVgs/dt >0
gdzie I, 0znacza maksymalng dopuszczalng warto§¢ pradu kolektora tranzystora wyj-
§ciowego, natomiast Vi, — napigcie na rezystorze Ryyy.
W bloku zabezpieczenia termicznego TP wystepujg dwa sterowane Zrédla napie-
ciowe Eqp 1 Eqy, ktérych wydajnosdci opisane sg wzorami
1V dla Tj > ijax
EIO =0 dla Tj < ijin (13)
En dla ijin < Tj < ijax

IV dla dT,/dt <0
1= (14)

0 dla dTy/dt>0
gdzie Tjnax 0znacza maksymalng dopuszczalng warto$¢ temperatury wngtrza regulato-

ra, natomiast Tjyn temperature, ponizej ktérej regulator moze normalnie pracowaé po
zadziataniu zabezpieczenia termicznego.
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Model termiczny ukladu (blok TM na rys. 1) sformulowano zgodnie z zasadami
podanymi m.in. w pracy [9]. Skiada si¢ on ze Zrédla pradowego py o wydajnosci
réwnej mocy czynnej wydzielanej w ukladzie, Zrédla napieciowego Vr, o wydajnosci
réwnej temperaturze otoczenia oraz dwdjnika Ry, — Cy, modelujgcego termiczng stalg
czasowg przejSciowej impedancji termicznej ukfadu scalonego. Wydajno$é zrédia py,
dana jest wzorem

pin=11-Viu+ic-vce (15)

gdzie vcg oznacza napigcie kolektor-emiter, natomiast ic — prad kolektora tranzystora.
Warto$¢ rezystancji termicznej Ryy = 33 K/W zmierzono [11] przy wykorzystaniu
diody podiozowej i klasycznej metody impulsowej opisanej w pracy [12].

3. WYNIKI SYMULACJI I POMIAROW

W celu weryfikacji poprawnosci zaproponowanego modelu przeprowadzono po-
miary i obliczenia charakterystyk przetwornicy BUCK (rys. 2), zawierajacej rozwazany
regulator, pracujgcy zaréwno przy otwartej (przelacznik S1 i S2 w pozycji 2), jak i
zamknigtej (przetacznik S1 i S2 w pozycji 1) petli sprzezenia zwrotnego.

Badania przy zamknietej petli sprzezenia zwrotnego odpowiadajg typowym wa-
runkom pracy rozwazanego regulatora. Z kolei, badania tego ukfadu przy otwarte;
petli umozliwiajg weryfikacje poprawnosci modeli poszczegdlnych blokéw, ktéra jest
utrudniona w rzeczywistym ukiadzie aplikacyjnym na skutek kompensujacego wplywu
petli sprzezenia zwrotnego. Analizujac charakterystyki uktadu bez sprzezenia zwrotne-
go mozna takze okre§li¢ warunki, przy ktérych sprzgzenie zwrotne nie bedzie w stanie
skompensowac¢ wplywu okreslonego czynnika na charakterystyki regulatora.

Badania przeprowadzono zaréwno w warunkach izotermicznych (Ry, = 0) jak i
nieizotermicznych (Ry > 0), przy czym charakterystyki izotermiczne wyznaczono im-
pulsowo metodg opisang w pracy [3]. W czasie pomiaréw zmieniano warto$¢ napiecia
wejSciowego regulatora w calym dopuszczalnym zakresie zmian od 9 do 46V, a prad
wyjSciowy nie przekraczal maksymalnej wartosci katalogowej réwnej 4 A. Za pomoca
elementéw Cosc = 2,2 nF, Roge = 4,3 kQ ustalono wartosci parametréw sygnalu na
wyjSciu oscylatora, tzn. czasu opadania tg = 10, 38us oraz czasu narastania tg = 380
ns.

Poniewaz celem obliczen sa wartosci napiec i pradéw w stanie ustalonym, a wy-
korzystanie fizycznych statych czasowych, ktdrych warto$ci dochodza do kilku minut,
Jest z jednej strony bardzo czasochlonne, z drugiej za$ ma praktyczne znaczenie tylko
w stanach przejSciowych. Dlatego w analizach elektrotermicznych uwzgledniono tylko
Jjedna, niefizyczna termiczng stalg czasowa, zapewniajgcg szybkie uzyskanie stanu ter-
micznie ustalonego, a jednoczesnie znacznie diuzsza od okresu sygnatu kluczujacego, o
warto$ci réwnej Ty, = 2 ms, co odpowiada wartosci pojemnosci Cy, = 7i/Ryy = 60, 6uF
(rys. 1). ,
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Na kolejnych rysunkach przedstawiono wyniki obliczen i pomiaréw wybranych Spa
charakterystyk badanej przetwornicy BUCK z regulatorem 1.296. Na rysunkach tych, li-
nie ciagle oznaczajg wyniki analiz elektrotermicznych, linie kreskowe — wyniki analiz
izotermicznych, kwadraty — wyniki pomiaréw nieizotermicznych, natomiast krzyzyki
— wyniki pomiaréw izotermicznych.
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Rys. 3. Charakterystyka regulacji przetwornicy BUCK z uktadem 1.296
Fig. 3. The regulation characteristic of BUCK converter including L.296 regulator przy
kres:
Na rys. 3. przedstawiono obliczone i pomierzone charakterystyki regulacji rozwa- R, >
zanej przetwornicy, uzyskane przy rezystancji obcigzenia Ry = 5, 1 Q, napieciu wejscio- go),
wym Vi, = 12 V oraz temperaturze otoczenia T, = 20°C. Jak widad, charakterystyka ‘
ta jest silnie nieliniowa, a zakres regulacji obgjmuje napiecia zadane o warto$ciach z od re
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przedzialu od 1.3 V do 3,4 V. Dla napigcia sprz¢zenia zwrotnego Veg > 3,4V, napigcie
wyjsciowe jest réznicg napigcia wejsciowego i spadku napiecia na tranzystorze kluczu-
jacym, gdyz w tym zakresie uklad przestaje pelnié funkcje regulatora impulsowego.
Réznice migdzy charakterystykami izotermicznymi i nieizotermicznymi sa niewielkie
i nie przekraczajg 10%.

Dla rozwazanego przypadku wyznaczono takze sprawno$¢ energetyczng przetwor-
nicy, ktéra dla napig¢ Vpg > 1,5 V jest praktycznie stata i wynosi okoto 77% w
przypadku nieizotermicznym oraz 75% — w przypadku izotermicznym, a takze zalez-
no$¢ temperatury obudowy regulatora od napiecia zwrotnego. Temperatura ta ro$nie
w funkcji napiecia Vg, dochodzac do 105°C. Warto zaznaczyC tez, ze w czasie pracy
regulatora wystepuje na jego powierzchni nieréwnomierny rozklad temperatury, a jak
pokazano w pracy [11], réznice temperatur na obudowie moga dochodzié nawet do
25°C.

Na rys. 4 przedstawiono obliczone i zmierzone zaleznosci napigcia wyjéciowe-
g0 rozwazanej przetwornicy od rezystancji obcigZenia przy otwartej petli sprzezenia
zwrotnego, W rozwazanym trybie pracy ukladu napiecie wyijsciowe przetwornicy male-
je wraz ze spadkiem rezystancji obcigzenia, a wzrost temperatury powoduje dodatkowy
spadek napigcia wyjsciowego.

T, - 20°C

Vou [V]
QO = N Wb O~ O
, . . : L . : :

0 100
R, [€]

-

Rys. 4. Zalezno$¢ napiecia wyjéciowego przetwornicy od rezystancji obcigzenia
przy otwartej petli sprzezenia zwrotnego
Fig. 4. The dependence of BUCK converter output voltage on the load resistance
for opened feedback loop

Przeprowadzono takze analizy i pomiary w ukladzie z zamknietg petla. W tym
przypadku napigcie wyjsciowe przetwornicy jest w przyblizeniu stale w szerokim za-
kresie zmian rezystancji obcigzenia (R, > 1,5 ) i dopiero dla rezystancji obciazenia
Ro > 1,25 Q, (odpowiadajacej maksymalnej dopuszczalnej wartosci pradu wyjsciowe-
£0), napiecie to rézni si¢ o okolo 6% od wartoéci nominalnej réwnej 5,1 V.

Wyznaczono takze zalezno§é sprawnosci energetycznej rozwazanej przetwornicy
od rezystancji obciazenia, odpowiednio dla ukladu z otwartg 1 zamkniety petlg sprze-
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zenia zwrotnego. W obu przypadkach, rozwazana zalezno$é posiada maksimum réwne
okoto 75% przy rezystancji obcigzenia réwnej okolo 10 Q. Warto zaznaczy¢, ze w za-
kresie duzych rezystancji obcigzenia, istotnym czynnikiem wplywajacym na sprawno§é
jest moc pobierana przez uklady wewngtrzne regulatora, a jej warto$¢ dla duzych Ry
Jjest bliska mocy wyjsciowe;j. '

180

160 - Vi m 12V

140 - Vg~ 2,5V
120 T, = 20°C
& 100

80
=

60 4
40 -
20 -
0 T

1 10 100
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Rys. 5. Zalezno§¢ temperatury regulatora od rezystancji obcigzenia

Fig. 5. Dependence of the regulator temperature on the load resistance

Na rys. 5 przedstawiono zalezno$¢ temperatury obudowy regulatora od rezystancji
obcigzenia dla ukladu z otwartg petla sprzezenia zwrotnego. Jak widaé, w zakresie
matych rezystancji R, obliczona temperatura wnetrza przekracza warto$é 140°C, przy
ktérej uruchomione zostaje zabezpieczenie termiczne. Z tego tez powodu nie uzyskano
w tym zakresie wynikéw pomiaréw w stanie ustalonym, a pokazane na rys. 5 punkty
odnoszg si¢ wigc do ostatnich wartosci zarejestrowanych tuz przed wylaczeniem sie
uktadu. Po zadziataniu uktadu zabezpieczenia termicznego napiecie na wyjsciu prze-
twornicy ma przebieg oscylacyjny.

Na rys. 6 przedstawiono zalezno$ci napigcia wyjSciowego przetwornicy od napie-
cia wejsciowego przy ustalonej wartosci napigcia regulacji i rezystancji obciazenia. Jak
wida¢ na skutek samonagrzewania maleje napigcie wyjSciowe przetwornicy, a réznice
migdzy charakterystykami izotermicznymi i nieizotermicznymi rosng wraz ze wzrostem
napigcia Vi,, osiggajac kilkanascie procent dla Vi, = 26 V. W rozwazanym zakresie
zmian napigcia wejSciowego obliczona i zmierzona sprawno$¢ energetyczna przetwor-
nicy w warunkach izotermicznych i nieizotermicznych jest praktycznie identyczna i
wynosi okoto 80%. Z kolei temperatura wnetrza regulatora ro§nie wraz ze wzrostem
napiecia wejsciowego, dochodzac do okoto 140°C przy napieciu Vi, = 26 V.

Na rys. 7 przedstawiono zalezno$¢ warto$ci skutecznej pradu kolektora tranzystora
wyjSciowego od rezystancji obciazenia, uzyskang w stanie ustalonym przy zamknietej
petli sprzgzenia zwrotnego, napigciu wejsciowym Vi, = 24 V w temperaturze poko-
Jjowej. Jak widac, uzyskano zadawalajaca zgodno§é wynikéw obliczen i pomiaréw. W
zakresie malych rezystancji obcigzenia istotny jest wplyw bloku zabezpieczenia prze-
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Rys. 6. ZaleZno§¢ napigeia wyjsciowego przetwornicy od napiecia wejsciowego
Fig. 6. Dependence of the converter output voltage on its input voltage
tezeniowego, powodujacy spadek maksymalnej warto$ci pradu kolektora oraz utrate

wlasciwosci stabilizacyjnych regulatora, co przejawia sie spadkiem wartosci napiecia
wyjsciowego stabilizatora nawet o 80%.
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Rys. 7. Zaleznoéci napigcia wyjsciowego (a) i maksymalnego pradu kolektora tranzystora wyj$ciowego
(b) regulatora L.296 od rezystancji obcigzenia
Fig. 7. Dependences of the output voltage (a) and the input current
(b) of the 1.296 regulator on the load resistance

Waznym parametrem stabilizatoréw napigcia jest zmiana napiecia przy zakléceniu
impulsowym [13], to znaczy przy skokowej zmianie napiecia wejSciowego lub rezy-
stancji obciazenia. Przyktadowo, obliczono i poréwnano z danymi katalogowymi [6]
czasowy przebieg napigcia wyjSciowego regulatora przy skokowej zmianie obciazenia
25 Q na 1,67 Q przy napiceciu zasilania rownym 35 V i temperaturze otoczenia 25°C.
W chwili zmiany wartosci obcigzenia napiecie wyjsciowe zmienia si¢ 0 okolo 200 mV,
a powr6t do wartosci nominalnej, réwnej 5,1 V nastepuje po uplywie okoto 150 us.
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Uzyskane z symulacji wartosci maksymalnego napiecia przeregulowania oraz czasu
jego trwania sg zblizone do wartosci katalogowych.

Jak wynika m. in. z pracy [14], parametry elementéw pétprzewodnikowych uzytych
do konstrukcji przetwornicy de-dc moga w istotny sposob wplywac na jej charaktery-
styki. W celu zbadania wptywu wartoéci parametréw modelu tranzystora kluczujacego
na charakterystyki przetwornicy BUCK z regulatorem 1296 przeprowadzono analizy
rozwazanego ukladu z otwartg petlg sprzezenia zwrotnego przy napieciu wejsciowym
Vin = 20 V, rezystancji obciazenia Ry = 10 Q, dla dwéch wartosci temperatury regu-
latora, réwnych 25°C oraz 115°C. :

Na rys. 8 przedstawiono zalezno$é napiecia wyjsciowego przetwornicy od mak-
symalnej warto$ci wspélczynnika wzmocnienia pradowego (parametr BF). Jak widag,
wraz ze wzrostem warto$ci rozwazanego parametru ro$nie napigcie wyjsciowe prze-
twornicy od 7,5 V do 13 V. Wzrost temperatury o 90°C powoduje spadek wartosci
napigcia wyjsciowego o okolo 2 V. Dla BF > 100 napiecie wyjéciowe praktycznie nie
zalezy od wartosci parametru BF.

14 -

12 4

10 -

Vout [V]

BF jom

1 10 100 1000
BF

Rys. 8. Zaleznos¢ napiecia wyjsciowego regulatora od wartosci parametru BF

Fig. 8. Dependence of converter output voltage on BF parameter

Na rys. 9 przedstawiono zalezno$¢ napigcia wyjSciowego i sprawnosci rozwazanej
przetwornicy od rezystancji szeregowej kolektora RC. Wzrost wartosci tej rezystancji
powoduje zaréwno spadek napiecia wyjsciowego jak i sprawnosci. Podobny wplyw na
charakterystyki przetwornicy wykazuje parametr RE.

Zbadano takze wplyw parametréw dynamicznych modelu tranzystora na napiecie
wyj$ciowe rozwazanej przetwornicy. Stwierdzono, ze parametry CJE oraz CJC opisu-
Jace pojemnosci zigczowe tranzystora praktycznie nie wplywajg na napigcie wyjs’,ciowef
natomiast zaleznosci tego napiecia od parametréw TR i TF, opisujacych pojemnosci
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Rys. 9. Zaleznos¢ napigcia wyjsSciowego i sprawnosei regulatora od wartosci parametru RC

Fig. 9. Dependence of converter output voltage on RC parameter

dyfuzyjne, sg praktycznie identyczne. Przyktadowo na rys. 10 przedstawiono zalezno$é

tego napigcia o

d parametru TR. Jak wida¢, wzrost czasu TR powoduje wzrost napi¢cia

wyjSciowego. W rozwazanym zakresie zmian parametru TR napigcie to ro$nie nawet
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Rys. 10. Zalezno§¢ napiecia wyjsciowego regulatora od wartoéci parametru TR

Fig. 10. Dependence of converter output voltage on TR parameter

Jak zatem widac z przedstawionych wynikéw obliczen, dobér wartosdci wigkszosci
parametréw tranzystora, tzn. BF, TR, TF, CJE, CJC nie jest krytyczny i nawet duza
odchytka wartosci tych parametréw od wartosci nominalnej nie wplywa w istotny
sposob na wynik obliczefi. Z kolei, niedoktadno§¢ wyznaczenia wartosci rezystancji
szeregowej kolektora RC oraz emitera RE moga spowodowaé bledy w wyznaczeniu

warto$ci napigcia wyjsciowego stabilizatora dochodzace nawet do kilkunastu procent.
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4. PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono nowg wersje elektrotermicznego makromodelu scalonego
impulsowego regulatora napiecia 1L.296. Jak wynika z przeprowadzonych badan eks-
perymentalnych i symulacyjnych, opracowany makromodel zapewnia dobrg zgodno$¢
obliczonych i zmierzonych charakterystyk rozwazanego regulatora w warunkach izoter-
micznych i nieizotermicznych zaréwno w zalecanym przez producenta zakresie pracy,
jak i po za nim, tzn. przy zadzialaniu zabezpieczenia termicznego lub przetezeniowe-
go. Samonagrzewanie powoduje zmiang w przebiegu charakterystyk przetwornicy, a
réznice miedzy charakterystykami izotermicznymi i nieizotermicznymi dochodzg do
kilkunastu procent. Stosujac zaproponowany makromodel mozna poprawnie dobrad
warunki bezpiecznej pracy stabilizatora napigcia z rozwazanym regulatorem oraz po-
prawnie okre§li¢ warunki zasilania i obcigzenia regulatora, przy ktérych zabezpieczenia
termiczne 1 przetezeniowe beda nieaktywne.
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J. ZAREBSKI, K. GORECK], K. POSOBKIEWICZ

THE ELECTROTHERMAL MODEL OF THE SWITCHED VOLTAGE
REGULATOR L296 FOR SPICE

Summary

This paper deals with the problem of modelling a class of monolithic integrated circuits with the
use of SPICE. The STMicroelectronics regulator L296 intended for switching-mode power supplies based
on the BUCK converter has been chosen for investigations.

A new electrothermal macromodel of L296 (including selfheating) for SPICE, is presented. In this
macromodel formulated in the network form with the use of some controlled sources accessible in SPICE,
the fundamental physical phenomena responsible for the feedback loop operation, as well as the description
of blocks protecting from the over-current effect and the dangerous increase of the junction temperature
are taken into account.

In the macromodel, the regulation of the output voltage is realised by the control loop consisting
of the error amplifier (EA), the reference voltage source (Vrgr) of the efficiency equal to 5.1 V, the
PWM comparator (K1), the oscillator of the saw-tooth waveform (OSC) and the power output stage (OS)
based on the bipolar transistor (BJT) operating as the power switch. The soft-start circuit (SSC) limits
the slew rate of the output of the error amplifier what protects the power transistor against the current
surge appearing after the switching-on of the supply. The CP and TP blocks are in order to switch-off the
output circuit when the admissible values of the bipolar transistor current or the inner temperature of the
regulator exceed their limits.

The thermal model of L.296 consists of the current source of the efficiency equal to the electrical
real power dissipated in the device, the voltage source of the efficiency equal to the ambient temperature
and the RC two- terminal network modelling the thermal time constant of L.296.

The macromodel parameter values are obtained after measuring results and catalogue data. The
correctness of the proposed macromodel has been verified experimentally in BUCK converter circuit both
for opened and closed feedback loop in the wide range of changing the input voltage, load resistance
and the regulation voltage. In the considered cases a good agreement between the measurements and
calculations results was obtained. The analysis of the influence of BJT model parameters values on the
characteristics of BUCK converter including considered regulator is performed as well.

Keywords: SPICE, modelling, SMPS
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W pracy zaproponowano nowy algorytm FAST przyspieszonej analizy stanéw przej-
Sciowych w dlawikowych przetwornicach de-dc o sterowaniu PWM (z modulacjg dtugosci
impulsu). Algorytm ten umozliwia wyznaczenie wartosci parametréw roboczych przetworni-
cy oraz przebiegéw czasowych napieé i pradéw w rozwazanych ukladach w stanie ustalonym.
Realizacja algorytmu wymaga w kazdej iteracji wykonywania obliczefi przy wykorzystaniu
zaproponowanych w pracy wzoréw analitycznych oraz wykorzystania programu SPICE,
ktdry realizuje analiz¢ stanéw przejéciowych badanego ukladu w zakresie réwnym dwom
okresom sygnatu sterujacego. Z wzoréw analitycznych wyliczane sg wartoéci napiecia na
kondensatorze oraz pradu diawika, ktére stanowiq warunek poczatkowy dla obliczen pro-
wadzonych przez program SPICE. Z kolei wartosci wystepujacych w tych wzorach napigé
na polprzewodnikowych elementach kluczujgcych w czasie ich zafaczenia s3 wyznaczane
z programu SPICE i wykorzystywane w kolejnej iteracji. Poprawno§¢ zaproponowanego
algorytmu zweryfikowano dla przetwornic BUCK i BOOST przy wykorzystaniu algorytmu
analizy stanéw przejsciowych realizowanego za pomocg programu SPICE (ASP) oraz innych
algorytméw przyspieszonej analizy. Poréwnano takZe czasy trwania obliczes realizowanych
przy wykorzystaniu tych algorytméw.

Stowa kluczowe: przetwornice dlawikowe, SPICE, analiza stanéw przejéciowych

1. WPROWADZENIE

Diawikowe przetwornice dc-dc sg powszechnie wykorzystywane w ukladach im-
pulsowego przetwarzania energii elektrycznej. Zawieraja one elementy pélprzewodni-
kowe, petnigce rolg przefacznikéw elektronicznych, uktady sterujace tymi przelaczniki
oraz liniowe elementy RLC.




588 K. GORECKI Kwart. Elektr. i Telekom.

Obecnie, przy analizie i projektowaniu uktadéw elektronicznych powszechnie wy-
korzystuje si¢ narzedzia komputerowe, np. program SPICE. Z punktu widzenia pro-
Jektanta przetwornic de-dc istotne jest uzyskanie z symulacji komputerowej wartosci
nastgpujgcych parametréw roboczych: napigcia wyjsciowego i sprawnosci przetwor-
nicy w stanie ustalonym, pradu dtawika, pradéw plyngcych przez elementy péiprze-
wodnikowe w czasie ich zalaczenia i napieé panujacych na ich zaciskach w czasie
wylaczenia tych element6w, a takze tgtnieri napigcia wyjSciowego. Poniewaz w czasie
pracy przetwornicy wystepuje okresowe kluczowanie elementéw péiprzewodnikowych,
naturalnym rodzajem analizy tych ukladéw jest analiza stanéw przejsciowych.

W algorytmie analizy stanéw przejsciowych, np. realizowanym w programie SPI-
CE, nazywanym dalej algorytmem ASP, w celu uzyskania informacji o warto$ciach
napi¢¢ 1 pradéw w ukfadzie w stanie ustalonym nalezy przeprowadzi¢ obliczenia w
przedziale czasu analizy od chwili wlaczenia badanego uktadu do wartosci réwnej
co najmniej kilku najdluzszym stalym czasowym tego uktadu. W rozwazanych prze-
twornicach wartosci poszczegdlnych statych czasowych, zwigzanych z wartosciami ele-
mentéw uktadu oraz zwigzanych z parametrami sygnatu sterujgcego moga sie réznié
migdzy sobg nawet o kilka rzedéw wielkosci [1]. A zatem z punktu widzenia anali-
zy komputerowej sg to tzw. uklady sztywne [2], w ktSrych dob6r kroku czasowego
Jest zdeterminowany wartoscig najkrotszej stalej czasowej, a czas zakoficzenia analizy
niezb¢dny do uzyskania stanu ustalonego — przez najdluzsza statg czasowa. Stad wy-
znaczenie wartoSci parametréw roboczych przetwornicy w stanie ustalonym wymaga
przeprowadzenia analizy stanéw przejsciowych w przedziale czasu odpowiadajacego
nawet wielu tysigcom okreséw sygnalu sterujgcego.

Oprécz czasowego zakresu analizy, rozumianego jako czas potrzebny do uzyskania
stanu ustalonego w ukladzie, na czas trwania obliczen wplywa tez postaé zastosowa-
nych modeli elementéw, gdyz modele te opisane ztozonymi zalezno$ciami wymagajg w
kazdej iteracji wigkszej ilosci operacji matematycznych niz modele opisane prostszymi
zaleznoSciami. Z tego powodu, przedstawiane w literaturze metody obliczefi przetwor-
nic de-de, ktérych celem jest skrécenie czasu trwania obliczer i nazywane dalej meto-
dami przyspieszonymi, wykorzystujg uproszczone modele ich elementéw sktadowych,
w szczegolnosci elementéw péiprzewodnikowych. Typowo stosowanym uproszczeniem
w analizie uktadéw impulsowych, np. przetwornic de-de, jest idealizacja modeli ele-
mentow potprzewodnikowych. Elementy te s3 modelowane przy wykorzystaniu kluczy
idealnych o zerowej rezystancji wlaczenia i nieskoficzenie duzej rezystancji wylaczenia
(3,4, 5, 6,7, 8], lub tez za pomocy kluczy o skoficzonych rezystancjach wiaczenia i
wylgczenia [9, 10, 11]. Jednak nawet przy zastosowaniu tak prostych modeli elemen-
tow kluczujgcych i algorytmu analizy stanéw przejSciowych w programie SPICE czas
trwania obliczeri do uzyskania stanu ustalonego jest dtugi i wynosi nawet kilka minut.

Algorytm ASP, realizowany w programie SPICE i wykorzystujacy fizyczne modele
elementow péiprzewodnikowych nie wykorzystuje zadnych zatozeri upraszczajacych. A
zatem, uzyskane za jego pomocg wyniki obliczeri mogg by¢ traktowane jako wyniki
WZOrcowe.
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W wielu pracach sg proponowane przyspieszone metody obliczeniowe, umozli-
wiajace uzyskanie informacji o wartodciach parametréw roboczych przetwornicy w
stanie ustalonym w czasie znacznie krétszym niz przy wykorzystaniu algorytmu ASP.
Metody przyspieszone dzielg sie na dwie grupy. Jedna z nich wykorzystuje analize
stalopradowa, natomiast druga — analize stanéw przejsciowych. Do pierwszej grupy
nalezg m. in. metody opisane w pracach [7, 11, 12, 13, 14, 15], natomiast do drugiej
grupy metody z prac [9, 16, 17, 18]. W obu rozwazanych metodach literaturowych
elementy pélprzewodnikowe reprezentowane sg przez klucze bezinercyjne. Tymcza-
sem, jak wynika z prac [1, 19, 20, 21], postaé modeli elementéw potprzewodnikowych
moze w istotny sposéb wplywaé na charakterystyki przetwornic de-de, zwlaszcza w
przypadku ukfadéw o malym napigciu wyjéciowym i duzym pradzie wyjSciowym. Tak
wige, stosowanie literaturowych metod przyspieszonej analizy i idealizowanych modeli
element6w kluczujacych moze byé przyczyng istotnych niedoktadnosci obliczef.

W pracy zaproponowano nowy algorytm FAST przyspieszonej analizy przetwornic
dlawikowych w stanie ustalonym przy zastosowaniu programu SPICE. W rozdziale
drugim przedstawiono literaturowe metody przyspieszonej analizy tych przetwornic,
w rozdziale trzecim zaprezentowano ideg nowego algorytmu, natomiast w rozdziale
czwartym przedstawiono wyniki weryfikacji poprawnosci tego algorytmu.

2. LITERATUROWE METODY PRZYSPIESZONYCH
ANALIZ PRZETWORNIC DC-DC

Jak zaznaczono we wprowadzeniu, literaturowe metody analiz przetwornic dc-dc
w stanie ustalonym mozna podzieli¢ na metody wykorzystujace analize stalopradows
oraz analizg stanéw przejsciowych. W dalszej czesci rozdziatu opisano wybrane metody
literaturowe przyspieszonej analizy przetwornic de-dc o sterowaniu PWM.

2.1. PODSTAWOWA METODA ANALIZY STALOPRADOWE]

Podstawowg metodg analizy stalopradowej przetwornic dec-dc w stanie ustalonym
przedstawiono m.in. w pracach [7, 12, 13]. W metodzie tej zaklada sig, ze zaréwno
diody, jak i tranzystory mogg stanowié¢ w obwodzie tylko zwarcie lub rozwarcie, a
elementy inercyjne sg bezstratne. Woéwczas, zakladajac, ze napiecie wyjsciowe i wej-
Sciowe przetwornicy sg stale, a przebieg napiecia na dtawiku ma postaé ciggu impulséw
prostokatnych, wyznacza sig réwnanie opisujgce zmiany wartoci pradu cewki w czasie
dwoch cykli pracy przetwornicy, tzn. zalgczenia oraz wylaczenia tranzystora kluczu-
Jacego. Po przyréwnaniu do siebie wyrazen opisujacych zmiany tego pradu w obu
cyklach pracy przetwornicy i prostych przeksztalceniach algebraicznych uzyskuje sie
wz0r opisujacy zalezno$¢ napigcia wyjsciowego przetwornicy od napiecia wejSciowego
1 wspélczynnika wypelnienia sygnatu sterujacego klucz tranzystorowy.
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Przyjete w obliczeniach modele elementéw pétprzewodnikowych w postaci kluczy
idealnych oraz pominiecie strat w elementach inercyjnych nie pozwalajg na ocene
sprawnosci przetwornicy. Natomiast zalety rozwazanej metody jest mozliwosé sformu-
lowania zaleznosci analitycznej, opisujacej wplyw wartosci wspoéiczynnika wypelinienia
impulséw sterujacych, rezystancji obciazenia i napiecia wejSciowego na parametry ro-
bocze przetwornicy. Dlatego metoda ta jest czesto wykorzystywana przez projektantéw
przetwornic de-de [22].

2.2. METODA MODELI USREDNIONYCH

W pracach [7, 11] opisano metod¢ wyznaczenia napiecia wyjSciowego przetwornic
de-de przy wykorzystaniu statopradowej metody modeli uSrednionych. W metodzie tej
niezbgdne jest stworzenie stalopradowego, obwodowego odpowiednika badanej prze-
twornicy, zawierajgcego jedynie rezystory i Zrédla napieciowe, w ktérych sg zachowane
relacje migdzy wartosciami $rednimi napieé i pradéw zaciskowych przetwornicy. W
konstrukeji tego odpowiednika wykorzystuje sig koncepcje transformatora dc o prze-
kladni réwnej wspélczynnikowi transformacji przetwornicy.

Stworzenie statopradowego odpowiednika obwodowego analizowanej przetwornicy
wymaga [11]:

1. Skonstruowania dwéch obwodéw zastepczych przetwornicy dla dwéch potozen klu-
czy, przy czym w stanie wylaczenia klucza w obwodzie wystapi rozwarcie.

2. Sformufowania réwnan opisujacych napigcie na cewce i prad kondensatora dla
obu obwoddéw przy zalozeniu, ze skltadowe zmienne napie¢ i pradéw wynikajace z
przelaczania sg pomijalnie male w stosunku do ich skladowych stafych.

3. Sformulowania wyrazes opisujacych wartosé $rednig napigcia na cewce przy wy-
korzystaniu zasady ciaglosci strumienia w cewce oraz warto$é $rednig pradu kon-
densatora, korzystajac z zasady zachowania tadunku w kondensatorze. Tak sformu-
towane wyrazenia nalezy przyréwnaé do zera.

4. Rekonstrukcji modelu obwodowego przetwornicy opartego na otrzymanych w punk-
cie 3 réwnaniach, ktére opisujg zachowanie sig przetwornicy w stanie ustalonym
wraz ze stratami w elementach péiprzewodnikowych i biernych.

5. Sformutowania wzoréw analitycznych opisujacych napiecie wyjsciowe i prad wej-
Sciowy przetwornicy na podstawie analizy stalopragdowe; otrzymanego obwodu.
Zalety przedstawionej metody jest mozliwosé sformulowania opisu analitycznego

napigcia wyjsciowego przetwornicy i jej sprawnosci oraz okreslenie czynnikéw wply-

wajgcych na te wielkosci, natomiast wada jest konieczno$é stosowania uproszczonych
modeli elementéw pétprzewodnikowych, ktére nie uwzgledniajg inercji ani nieliniowo-
$ci charakterystyk tych elementéw.
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2.3. METODA BEN-JAKOVA

W pracach [14, 15] zaproponowano metode wyznaczania parametréw roboczych
przetwornicy de-dc w stanie ustalonym przy wykorzystaniu statopradowej analizy w
programie SPICE. W cytowanych pracach wykorzystano spostrzezenie, ze w rozwaza-
nej klasie ukfadéw tranzystor oraz dioda naprzemiennie przewodzg prad. Przy przyje-
ciu modeli tych elementéw w postaci idealnych kluczy przebiegi napie¢ i pradéw na
ich zaciskach maja ksztalt ciggu impulséw prostokatnych o wypehieniu zaleznym od
wspolczynnika wypelnienia impulséw sterujacych D. W pracach tych zaproponowano,
aby w uktadzie przetwornicy zastapi¢ tranzystor przez sterowane Zroédlo napieciowe
E, natomiast diodg — przez sterowane zrédio pradowe Gy. Wydajnosci tych Zrédet
opisane sg wzorami

E, = 1-D D
T Th Up (
Ga=-=2 iy @
gdzie up oznacza napigcie na zaciskach Zrédta Gy, natomiast iy — prad plynacy przez
zrodio E. W miejsce elektrody sterujacej tranzystora wlaczono zrédio napiecia stalego
o wydajnosci réwnej wspélczynnikowi wypetnienia impulséw (0 < D < 1),

W pracy [11] pokazano, iz w omawianej metodzie mozna dodatkowo uwzglednié
wplyw rezystancji wlaczenia tranzystora Roy oraz spadku napigcia na diodzie Up
na parametry robocze przetwornicy przez wlaczenie szeregowo ze Zrédlem E, zrédia
napigciowego E; modelujacego wplyw rezystancji Roy oraz szeregowo ze Zrédiem
pradowym Gy — Zrédla napigciowego o wydajnosci Uy i rezystora Ry. Wowczas wy-
dajnosci zrédet E, oraz E, dane sg wzorami

Ey=(0-D)-(up +Uq)/D 3)
E = ir - (Roy + (;~ D) - R4D) @

Uwzglednienie skoficzonej rezystancji wiaczenia elementéw péiprzewodnikowych
umozliwia oceng sprawnoséci modelowanej przetwornicy.

2.4. METODY WYKORZYSTUJACE ANALIZE STANOW PRZEISCIOWYCH

Algorytm ASP z fizycznymi modelami elementéw poétprzewodnikowych, w przy-
padku przetwornic dc-dc jest czasochtonny, gdyz uzyskanie stanu ustalonego w obwo-
dzie wymaga przeanalizowania ukladu dla czasu odpowiadajacego nawet wielu tysiac-
om okreséw sygnalu sterujgcego. Przy wykorzystywaniu algorytmu ASP w programie
SPICE wystgpuje ograniczenie wartosci minimalnego kroku obliczef [23], ktére jest
czgsto przyczyng przerywania obliczen przez ten program w przypadku analizy ukladu
pobudzanego szybkozmiennym sygnalem przy diugim czasie analizy [1]. W takim przy-
padku nalezy wykonywaé analize przedzialami, uruchamiajgc wielokrotnie program
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SPICE przy wykorzystaniu poleceri .savebias i .loadbias oraz dobierajgc eksperymen-
talnie wartosci opcji determinujacych dokladno$é obliczen oraz ilo§é dopuszczalnych
iteracji [1, 24]. Czesto dobér wartosci tych opcji, zapewniajagcy uzyskanie zbiezno-
$ci obliczen w calym zatozonym przedziale czasu analizy, jest zadaniem trudnym i
czasochfonnym.

W literaturze zaproponowano takze metody przyspieszonych analiz przetwornic
dc-dc bazujace na wykorzystaniu analizy standéw przejsciowych. W pracy [16] wy-
korzystano analiz¢ czasowa, w ktdrej podzielono zakres analizy na przedzialy czasu,
w ktérych analizowany obwod moze byé opisany algebraicznymi réwnaniami linio-
wymi. Z kolei, w pracy [17] zastosowano algorytm calkowania z przewidywaniem
stanu przefacznikéw. W pracy [18] wykorzystano réwniez podzial zakresu analizy na
odcinki, a informacje o warto$ciach zmiennych stanu uzyskano za pomocg zmodyfi-
kowanej metody potencjaléw weziowych. Wszystkie elementy reaktancyjne zastgpiono
przez rezystory i Zrédia napigciowe oraz pradowe. Natomiast w pracy [9] przy ana-
lizie przetwornic dc-dc zastosowano modele cewki i kondensatora stowarzyszone z
bezpamieciowym algorytmem splotowym.

3. ALGORYTM FAST

Jak wynika z rozdzialu drugiego, omdéwione literaturowe metody przyspieszonej
analizy przetwornic de-dc w stanie ustalonym nie uwzgledniajg nieliniowych charak-
terystyk elementéw pélprzewodnikowych, inercji tych elementéw oraz parametréw sy-
gnatu sterujacego, a uzyskiwane warto$ci napie¢ i pradéw nie uwzgledniajg sktadowej
ziniennej, przez co uniemozliwiajg m. in. oceng tetnien napiecia wyjSciowego. Opraco-
wany przez autora algorytm FAST umozliwia analizg przetwornic w stanie ustalonym
z uwzglednieniem tetnien i rzeczywistych wlasciwodci elementéw przetaczajacych. Al-
gorytm ten wymaga iteracyjnych obliczen stanéw przejéciowych wykonywanych za
pomocg programu SPICE oraz podanych w niniejszej pracy wzoréw analitycznych.
Schemat dzialania algorytmu przedstawiono na rys. 1. Po uruchomieniu algorytmu
wprowadzane sa wartoSci zalozonej, dopuszczalnej, bezwzglednej doktadnoéci obli-
czen napie¢ na elementach pdtprzewodnikowych &, wspdlczynnika wypetienia D,
napiecia wejSciowego Uy, oraz okresu Tg sygnalu sterujgcego. Jak widaé z rys. 1,
w pierwszej iteracji algorytmu przyjmuje si¢ zerowe warto$ci spadku napigeia Uy,
na wlaczonym tranzystorze oraz spadku napigcia Upy, na diodzie spolaryzowanej w
kierunku przewodzenia, natomiast czas wigczenia tranzystora t, wynosi D - Ty, za$ czas
wilaczenia diody ty jest réwny (1 — D) - Ts. Przy wykorzystaniu zalozonych wartosci
wymienionych parametréw oraz, wyprowadzonych w dalszej czg$ci rozdziatu, wzoréw
wyliczane sg wartoSci prgdu cewki i, oraz napigcia na kondensatorze Uy, W stanie
ustalonym, ktére stanowig warunek poczatkowy w analizie stanéw przejSciowych w
programie SPICE. Analiza ta obejmuje dwa okresy sygnalu sterujgcego, a uzyskane w
drugim okresie warto$ci napig¢ Upy, 1 Uy, oraz czaséw t, ity sg wykorzystywane do
obliczenia pradu iy, oraz napigcia U, w kolejnej iteracji. Obliczenia nalezy zakoficzyc,
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Rys. 1. Sie¢ dzialan algorytmu FAST

Fig. 1. The diagram of FAST algorithm
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gdy réznice uzyskanych w kolejnych iteracjach wartosci napigé Upy 1 Upy; oraz Upy
i Ury nie przekraczajg zalozonej wartosci dopuszczalnej .

Aby zabezpieczy¢ algorytm przed rozbieznoscig obliczen, ograniczono warto§¢ do-
puszczalng wzglednej zmiany pradu cewki iy, w kolejnych iteracjach do wartosci réwnej
parametrowi MAX. Warto$¢ poczatkowa tego parametru wynosi 0,5 i po kazdych pieciu
iteracjach zmniejszana jest o 50%. Jezeli uzyskana z wzoréw analitycznych warto§é
pradu i, przekroczy warto§¢ dopuszczalng w danej iteracji, to zostaje ona ograniczona
do wartosdci granicznej réwnej

iLmax = i1 (L+ MAX - (i — ip)/ lip = ipil) %)

Woéwczas wyliczane sg nowe wartosci napigé Upy oraz Upy, przy zalozeniu, Ze napiecia
te sg liniowg funkcjg pradu cewki. W algorytmie przewidziano takze zabezpieczenie
przed niefizyczng sytuacja, gdy napiecie Urp, jest wieksze od napiecia wejsciowe-
go przetwornicy Uy.. Woéwczas prad dlawika jest tak dlugo zmniejszany o skladnik
MAX-iy, , az spetniona bedzie nieréwno$é Urpy < Uge.

Zgodnie z zapowiedzig, przed przystapieniem do obliczer za pomocg algorytmu
FAST nalezy na podstawie struktury obwodowej badanej przetwornicy sformutowad
wzory opisujgce prad cewki i oraz napigcie na kondensatorze Uy, w stanie ustalo-
nym. W dalszej czeSci rozdzialu przedstawiono sposoéb uzyskania tych zaleznosdci dla
przetwornic BUCK 1 BOOST, ktérych schematy przedstawiono na rys. 2.

P

b) T L
" nr—"
D
Ra T R Uy Ro C__" Ro Uy
é—.’“ Ue D e
Uwe o
ster Ustcr
v o . l. v ?

Rys. 2. Schematy rozwazanych przetwornic dtawikowych: a) BOOST; b) BUCK

a) L

IFL

Fig. 2. The considered dc-dc choppers: a) BOOST; b) BUCK

Poniewaz w kazdym okresie sygnatu sterujacego czasy, w ktérych przewodzi tran-
zystor lub dioda sa znacznie diuzsze od czasu przelaczania tych elementéw, napiecie
na cewce w stanie ustalonym ma praktycznie ksztalt fali prostokatnej, a prad cewki
liniowo narasta lub liniowo maleje w funkcji czasu. Z zasady ciggloéci strumienia w
cewce wynika, ze zmiana tego pradu w czasie jego narastania musi by¢ identyczna
jak w czasie opadania. A zatem, wystarczy zna¢ warto$ci napiecia na cewce w cza-
sie przewodzenia tranzystora 1 w czasie przewodzenia diody oraz czasy trwania obu
cykli pracy przetwornicy, aby okre§li¢ zmiang pradu cewki w jednym okresie sygnatu
sterujacego w stanie ustalonym.

Warto$¢ Srednig pradu cewki i, oraz napigcia na kondensatorze U,y nalezy okresli¢
przy wykorzystaniu metody modeli uSrednionych, opisanej w rozdziale 2.2, w ktérej
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wlasciwosci tranzystora w czasie jego zalaczenia opisuje Zrédlo napieciowe o wydaj-
nosci Ury, natomiast w czasie jego wylgczenia — rozwarcie. Z kolei diode w stanie
przewodzenia opisuje Zrédlo napieciowe o wydajnos$ci Upy, a w stanie blokowania —
rozwarcie. ,

Dla przetwornicy BUCK, stosujac metode modeli usrednionych [11], uzyskuje sie
ekwiwalent obwodowy tej przetwornicy o postaci przedstawionej na rys. 3. Napiecie na
kondensatorze réwne jest napigciu wyjSciowemu przetwornicy i dane jest ono wzorem

(Uwe - UTW) : tz + UDw <Ly

Uy = T (6)

natomiast §redni prad dlawika réwny jest Sredniemu pradowi obcigzenia. Stad warto$é
(O
S\

Uret'Ts  UpytwTs
RD U“’y
Uwt:1z/Ts

Rys. 3. Ekwiwalent obwodowy modelu usrednionego przetwornicy BUCK

Fig. 3. The network representation of the average model of the BUCK converter

tego pradu na koncu kazdego cyklu przewodzenia diody dana jest wzorem
_.[{_%.)Z_;. Uwe’“UTw“Uwy 1,
Ry L
gdzie Rg oznacza rezystancje obcigzenia przetwornicy, natomiast L — indukcyjnoéé
dtawika.

Z kolei, dla przetwornicy BOOST stosujac metode modeli usrednionych uzysku-
je si¢ schemat zastgpczy uSrednionego modelu tej przetwornicy pokazany na rys. 4.

Napigcie na kondensatorze réwne jest napieciu wyjSciowemu przetwornicy i wyrazone
jest wzorem

i =

)

U _wae'TS"UTW'tz
i Ts—t,
natomiast §redni prgd diawika réwny jest Sredniemu pradowi wejsciowemu przetwor-

nicy. A zatem warto$¢ tego pradu na koricu kazdego cyklu przewodzenia diody dana
jest wzorem

~ Upw (8)

— Che A '
Uwe ~ Upw T Urw Ts Uwy = Upw — Uye

Ro - (1))’ T

"ty ©)

i =

We wzorach (6 — 9) wystepuja napiecia Uy, oraz Upy, a takze czasy t, i ty,
ktérych warto$ci wyznaczane sg za pomocg programu SPICE. Poniewaz w tym pro-
gramie wykorzystuje si¢ fizyczne modele elementéw, wartosci napie¢ Uy, oraz Upy,
uwzgledniajg zaréwno nieliniowosci charakterystyk tych element6éw, jak i parametry
sygnalu sterujacego tranzystor.
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Rys. 4. Ekwiwalent obwodowy modelu usrednionego przetwornicy BOOST

Fig. 4. The network representation of the average model of the BOOST converter

4. WYNIKI OBLICZEN

W celu weryfikacji poprawnosci opracowanego algorytmu FAST przeprowadzono,
przy jego wykorzystaniu, szereg analiz przetwornic BUCK i BOOST przedstawio-
nych na rys. 2. Obliczenia wykonano dla wbudowanych w programie SPICE mode-
li diody p-n BY229 i tranzystora MOSFET IRF840 (level = 3). Wykorzystano na-
stgpujgce wartoSci parametréw modeli tych elementéw [20]: dla diody: Is=53,41pA,
N=1,185, Rs=0,12 Q, Trs1 = 3 107K ™!, Ikf=3,501mA, Xti=3, Eg=1,11V, Cjo=325pF,
M=0,3333, Vj=0,75 V, Fc=0,5, Isr=100pA, Nr=2, Tt=145ns, dla tranzystora: Gam-
ma=0, Delta=0, Eta=0, Theta=0, Kappa=0.2, Tox=100 nm, Uo=600 V, Phi=0.6 V,
Rs=6.382 mQ, Kp=20.85 pA/V?, W=0.68 m, L=2 um, Vto=3.879 V, Rd=0.6703
Q, Rds=2.222MQ, Cbd=1.415nF, Pb=0.8 m, Mj=0.5, Cgso=1.625nF, Cgdo=133.4pF,
Rg=0.6038 Q, 1s=56.03pA, N=1, Tt=710ns.

WartoSci pozostatych elementéw przetwornicy BUCK sg nastepujace: L = 200 uH,
C =470 uF, Ry = 3 Q, Uy, = —20 V, natomiast przetwornicy BOOST: L = 350 uH,
C = 470 uF, Ry =20 Q, Uy, = 12 V. Tranzystor sterowany jest ze 7rédla napiecia
trapezoidalnego o okresie Tg = 10us, czasach opadania i narastania tg = tg = 80 ns.
Czas trwania stanu wysokiego oznaczono tz, a czas trwania stanu niskiego — ty,
natomiast poziomy napigcia sterujacego to odpowiednio Uy w stanie niskim oraz Uy
w stanie wysokim.

Na rysunkach 5-7 przedstawiono obliczone zaleznosci napigcia wyjsciowego oraz
sprawnosci rozwazanych przetwornic w stanie ustalonym od czasu zalaczenia tranzy-
stora tz uzyskane za pomocg zaproponowanego w niniejszej pracy algorytmu FAST
(krzywe a), algorytmu ASP realizowanego przez program SPICE (krzywe b), stalo-
pragdowej metody Ben-Jakova (krzywe c) oraz podstawowej metody statopradowej dla
elementéw idealnych [6, 13, 15] (krzywe d). Wyniki uzyskane za pomoca algorytmu
ASP sa traktowane w dalszej czgéci rozdziatu jako wzorcowe. W modelu Ben-Jakova
przyjeto typowg wartos¢ spadku napiecia na diodzie Ug = 0,7 V, rezystancje szeregowa
diody Rq réwng jej wartosci w modelu diody BY229 (Ry = 0.12 Q) oraz rezystancije
wlaczenia tranzystora IRF840 réwng Ron = 0, 6073 Q.

Na rys. 5 przedstawiono zalezno§¢ napigcia wyjsciowego (rys.5a) oraz sprawnosci
(rys.5b) przetwornicy BUCK od czasu zalaczenia tranzystora tz. Jak widaé, wyniki
uzyskane za pomocg algorytméw FAST i ASP oraz metody Ben-Jakova sg praktycznie
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identyczne, natomiast wyniki uzyskane podstawows metodg stalopradowa odbiegaja od
pozostalych wynikéw nawet o 30%.

a)

b) 120

00

30

60

7 {%]

40

20 -

tz [1] tz. [us]

Rys. 5. Zalezno$¢ napiecia wyjéciowego (a) oraz sprawnosci (b) przetwornicy BUCK od czasu t,

Fig. 5. The dependence of the output voltage (a) and the efliciency (b) on t, time for the BUCK
converter

Na rys. 6 zamieszczono obliczong zalezno$¢ napigcia wyjsciowego przetwornicy
BOOST od czasu t, , przy sterowaniu tranzystora napi¢ciem trapezoidalnym o pozio-
mach Uy = 10 V oraz Uy, = 0. Charakterystyka uzyskana podstawowa metoda stalo-
pradows (krzywa d) jest monotonicznie rosngca, natomiast pozostale charakterystyki
posiadajg maksimum przy t, = 8us. Réznice migdzy charakterystykami uzyskanymi za
pomocg algorytmu FAST (krzywa a) oraz algorytmu ASP (krzywa b) nie przekraczajg
3%, natomiast przy uzyciu metody Ben-Jakowa (krzywa c) uzyskano wyniki odbiega-
jace od wzorcowych nawet o 20%, a podstawowej metody statlopradowej — nawet o
400% (czego nie widaé na rys.6).

60

50

tz [pss]

Rys. 6. Zalezno§¢ napigcia wyjsciowego przetwornicy BOOST od czasu t,
przy silnym sterowaniu tranzystora

Fig. 6. The dependence of the output voltage on t, time for the BOOST converter

Na rys. 7 pokazano zalezno$¢ napigcia wyjSciowego przetwornicy BOOST od
czasu zalgczenia tranzystora t, dla réznych wartosci wysokiego poziomu napiecia Vy
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sterujacego tranzystor uzyskane za pomocy algorytmu FAST oraz algorytmu ASP.
Sposréd rozwazanych w niniejszej pracy metod przyspieszonych analiz przetwornic
w stanie ustalonym tylko algorytm FAST uwzglednia wplyw sygnalu sterujacego na
charakterystyki przetwornicy, dlatego na rys. 7 pominieto wyniki uzyskane za pomocg
podstawowej metody analizy stalopradowej oraz metody Ben-Jakova. Réznice migdzy
wynikami uzyskanymi z algorytmu FAST i z algorytmu ASP sa praktycznie niewi-
doczne i nie przekraczajg kilku procent. Jak wida¢ z rys. 7, przy stabym sterowaniu
tranzystora nastepuje istotny spadek wartosci napigcia wyjsciowego przetwornicy, kté-
ry przekracza nawet 50% przy t, = 9us. Tak wigc uwzglednienie parametréw sygnatu
sterujacego jest mozliwe tylko w algorytmach ASP i FAST.

35
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N
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Rys. 7. Zalezno$¢ napigcia wyjéciowego przetwornicy BOOST
od czasu t, dla réznych sterowan tranzystora

Fig. 7. The dependence of the output voltage on t, time in the BOOST
converter for different levels of the controlling voltage

Na rys. 8 przedstawiono czasowe przebiegi pradu diawika w przetwornicy BO-
OST w stanie ustalonym uzyskane przy wykorzystaniu algorytmu ASP oraz algorytmu
FAST dla t, = 9us. Jak widaé, w stanie ustalonym skladowe zmienne napiec i pradéw
w ukladzie uzyskane przy zastosowaniu obu algorytméw réznig si¢ zaledwie o 2%.
Rowniez tych przebiegéw nie mozna uzyskaé za pomocg uprzednio wymienionych
metod przyspieszonych.

W analizach, ktérych wyniki zaprezentowano w tym rozdziale uzyskiwano zbiei-
nos¢ algorytmu FAST typowo po 3 — 4 iteracjach przy zatozonej dokladnosci obliczest
& = 1%. Tylko dla przetwornicy BOOST przy czasie t, = 9us do uzyskania zbiezno-
Sci potrzeba bylo az 10 iteracji. Czas potrzebny na uzyskanie przebiegdéw wszystkich
napie¢ i pradéw w ukladzie przy wykorzystaniu algorytmu FAST byt okolo stukrotnie
krétszy niz przy wykorzystaniu algorytmu ASP w programie SPICE, bez istotnej utraty
doktadnosci obliczen, i okoto stukrotnie dluzszy niz czas trwania obliczef przy wyko-
rzystaniu metody Ben-Jakova i metody statopradowej dla elementéw idealnych. Jednak,
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Rys. 8. Czasowy przebieg pradu dtawika w przetwornicy BOOST

Fig. 8. The coil current transients for the BOOST converter

w odréznieniu od innych metod przyspieszonych obliczen, algorytm FAST umozliwia
wyznaczenie przebiegédw czasowych napieé i pradéw w ukladzie, a takze uwzglednia
wplyw parametréw sygnalu sterujacego na parametry robocze przetwornicy.

5. PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono nowy algorytm FAST przyspieszonej analizy dlawiko-
wych przetwornic de-dc o sterowaniu PWM przy wykorzystaniu programu SPICE,
Zastosowanie tego algorytmu umozliwia uzyskanie zadawalajacej doktadnosci obli-
czefh przy znacznym skréceniu czasu trwania obliczei w poréwnaniu z algorytmem
ASP. W przeciwienistwie do literaturowych metod przyspieszonych analiz rozwazanej
klasy przetwornic, algorytm FAST uwzglednia zaré6wno wplyw parametréw elementéw
polprzewodnikowych jak i parametréw sygnalu sterujacego na parametry robocze oraz
czasowe przebiegi napig¢ i pradéw w badanej przetwornicy.

Zaprezentowane w poprzednim rozdziale wyniki obliczen dowodza, ze zastosowa-
nie w analizie przetwornic dtawikowych podstawowej metody statopradowej moze pro-
wadzi¢ do istotnych bledéw przy okresleniu wartosci napiecia wyj§ciowego, natomiast
metoda Ben-Jakova nie uwzglednia wplywu sygnatu sterujacego na charakterystyki
przetwornicy, a uzyskiwane przy jej wykorzystaniu wyniki obliczef przetwornicy BO-
OST dla duzych wartosci czasu t, sg zawyzone w stosunku do wynikéw wzorcowych
nawet o 20%.

Algorytm FAST jest uniwersalny, to znaczy, ze mozna go stosowaé dla dowolnych
modeli pétprzewodnikowych elementéw kluczujacych zaimplementowanych w progra-
mie SPICE, np. diod, tranzystoréw bipolarnych, tranzystoréw MOSFET, czy IGBT.
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K. GORECKI
FAST ANALYSIS OF PWM CONTROLLED DC-DC CHOPPERS IN SPICE
Summary

The aim of this paper is the transient analysis of dc-dc choppers at steady-state with the use of
SPICE. The classical {(ASP) method of this analysis is time-consuming, since the period of the signal
controlling the power switch is very small in the comparison with the time constants of the RLC network.
Many methods proposed in the literature, devoted to the calculations of de-dc converters parameters values
and of the characteristics at steady-state are elaborated either for ideal models of switching devices, or
they are based on the average models of the considered converters. It is not possible to obtain information
about currents and voltages transients in considered converters on the average models.

In this paper, a new method of the fast calculations of electrical transients at steady-state in the dc-dc
choppers is proposed. In the new method the calculations are realized iteratively using SPICE software
and analytical dependencies describing the choke current and capacitor voltage. In these dependencies
the voltage across the output terminals of the transistor during its turn-on time and the voltage across the
forward biased diode occur, and the time intervals in which the diode and transistor are on. The values of
the choke current and capacitor voltage calculated from the proposed equations are the initial conditions
for SPICE calculations. In each iteration, SPICE realizes the transient analysis for the final time equals
to only two periods of the controlling signal. The calculations are finished, when the differences between
the values of the choke current and the capacitor voltage obtained from the last two iterations are smaller
than the assumed limit value.

The correctness of the elaborated algorithm was verified by the comparison of the calculation results
obtained from the proposed method to the classical algorithm of the transient analysis, to Ben-Jakov
method and to the average model with ideal switches. The good agreement between the calculation results
from the proposed method and the classical method was obtained. The calculations time needed for the
new method is about one hundred times shorter than this time for calculations on the ASP method.

Keywords: dec-dc choppers, SPICE, transient analysis
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Badanie i optymalizacja szerokopasmowego
transformatora czterokierunkowego
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W pracy zawarto analize teoretyczng, wyniki pomiaréw i metody optymalizacji szero-
kopasmowego transformatora czterokierunkowego. Przedstawiono dwie mozliwe konfigura-
cje transformatora, oraz zbadano wplywy takich czynnikéw jak: przenikalnogé poczatkowa,
rezystancja balastowa, pojemnosci migdzyzwojowe i montazowe. W badaniach postuzono
si¢ transformatorem symetrycznym 18-decybelowym.

Stowa kluczowe: transformator czterokierunkowy, konfiguracja podstawowa, konfiguracja
odwrécona

1. WPROWADZENIE

Transformatory kierunkowe w réznych konfiguracjach stosowane sg powszechnie
w urzadzeniach telewizji kablowej (CATV), najczeseiej w odgateznikach. Wykorzysty-
wane w urzgdzeniach CATV transformatory, to Scislej méwigce transformatory jedno-
kierunkowe — z jedng linig odgaleZng. Zostaly one dokladnie opisane w [11, [51. W
niniejszej pracy przedstawiony jest transformator czterokierunkowy — z czterema linia-
mi odgaleZnymi. Jest to konstrukcja nowa, nigdzie dotad nie stosowana. Dotychczas,
aby skonstruowaé odgateznik czterokrotny postugiwano sie kaskada czterech trans-
formatoréw jednokierunkowych. Transformator czterokierunkowy stanowi propozycje
1 alternatywe dla istniejacych tradycyjnych rozwiazad. Transformator taki umozliwia
wykonanie odgaleznika czterokrotnego o jednakowych tlumieniach w liniach odga-
l¢Znych, co w przypadku zastosowania kaskady transformatoréw Jednokierunkowych
stanowi trudny do rozwiazania problem. Transformator taki (chociaz bardziej ztozony
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niz transformator jednokierunkowy) wymaga o ok. 40% mniej materiatéw i pracochton-
nosci niz tradycyjna konstrukcja skladajgca si¢ z kaskady czterech transformatoréw jed-
nokierunkowych. Transformator ten jest kontynuacja i rozwinicciem przedstawionego
w [6] transformatora dwukierunkowego, ,

Rys. 1 prezentuje transformator czterokierunkowy w konfiguracji zwanej tu pod-
stawowg ze wzgledu na analogie do klasyfikacji przedstawionej w [5] 1 [6]. Drugg z
rozwazanych konfiguracji transformatora czterokierunkowego omawiamy dalej w punk-
cie 3 (rys. 24). Przy opisie transformatora jednokierunkowego [5] wyréznione zostaly
cztery konfiguracje wlaczajac tzw. konfiguracje z rezystorami zerowymi. W przypad-
ku transformatora czterokierunkowego taki podziat tez jest mozliwy z tym, ze dla
konfiguracji bez rezystoréw zerowych (Roja, Rois, Ro2a, Rozp), transformatory takie
charakteryzujg sie brakiem dopasowania w liniach sprzezonych, a zatem sg bezuzytecz-
ne. Dlatego rozpatrywaé bedziemy tylko dwie konfiguracje. Podobna sytuacja miafa
miejsce w przypadku transformatora dwukierunkowego.

W pracy dokonano szczegdlowej, kompleksowej analizy transformatora czterokie-
runkowego, badajac najwazniejsze czynniki, jakie majg wplyw na jego funkcjonowa-
nie. Praca adresowana jest giéwnie do konstruktoréw, ktérzy mogliby wykorzystaé
opisywany transformator zaréwno jako urzadzenie odrebne, jak réwniez pracujace w
innych urzadzeniach. Omawiany transformator wykonano na bazie matych (rzedu 3x 3
mm) rdzeni ferrytowych jednootworowych polaczonych w pigtke, na ktére nawinieto
uzwojenia zgodnie z rys. 1. Widok takiego transformatora przedstawia rys. 2. a sposéb
montazu ilustruje fotografia (rys. 3). Analizowany transformator jest transformatorem
symetrycznym, a jego uzwojenia L, Lya, Log, Lsa, Lag, maja po 0.5 zwoja, uzwojenia
Laa, Lap, Lea, Leg po 4.5 zwoja, natomiast uzwojenia Lisa, Lsp, L7a,L7g po 1.5 zwoja.
Transformator opisano dalej za pomocg nastepujacych parametréw: tlumienie w linii
giéwnej IN-OUT, tlumienie w linii sprzgzonej IN-TAP, tlumienie oddzielenia (miedzy
wyjéciem a odgalezieniem) OUT-TAP, tlumienie przenikowe (migdzy odgalezieniami)
TAP A-B, oraz tlumienno$ci niedopasowania na wej$ciu IN, wyjsciu OUT 1 odgalezie-
niu TAPW niniejszej pracy wielkoSci te wyrazone sg w decybelach (dB). Wielkosci
te zdefiniowane sq w punkcie 2.

Do badan uzyto rdzenia o przenikalno$ci poczatkowej y; = 1400, oraz dla poréw-
nania rdzenia o przenikalno$ci 1 = 2500. Oba rdzenie sg produkcji tajwarskiej. Jako
narzedzia programowego do obliczenia teoretycznych charakterystyk transformatora,
oraz w celu zbadania wplywoéw niektérych czynnikéw na jego parametry uzyto pakietu
MATLAB.

Ze wzgledu na fakt, ze na odgal¢zniki pracujgce w CATV narzucone sg pewne
wymagania, wykresy pomiarowe zawierajg orientacyjne krzywe:

18 dB dla 5-40 MHz, 18-1.5 dB/oct dla 40-862 MHz,
14 dB dla 5-40 MHz, 14-1.5 dB/oct dla 40-862 MHz.

Krzywe te wyznaczaja obowiazujace dla odgaleznikéw 2 i 3 kategorii granice ttumien-
nosci niedopasowania.
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Fig. 1. Pour-directional transformer in basic configuration
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Rys. 2. Transformator dwukierunkowy w konfiguracji odwréconej

Fig. 2. Two-directional transformer in inverse configuration
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Rys. 3. Widok zmontowanego ukladu transformatora

Fig. 3. View of the assembled transformer
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W dalszej czgsci pracy uzyto sformulowan typu ,,poprawa”, badZ ,,pogorszenie”
parametréw. Poprawa parametréw takich jak tlumienie w linii gléwnej (IN-OUT) i w
linii sprzgzonej (IN- TAP) oznacza zmniejszenie ich wartosci ujemne; wyrazonej w de-
cybelach, natomiast dla takich parametréw Jak tlumienno$¢ niedopasowania na wejsciu
(IN), wyjsciu (OUT), odgatezieniu (TAP) i tlumienie oddzielenia (OUT-TAP), przez
poprawg parametréw rozumiemy wzrost ich wartosci ujemnej wyrazonej w decybelach.

2. TRANSFORMATOR W KONFIGURACII PODSTAWOWE]

2.1. ANALIZA TEORETYCZNA

Ponizej przedstawiona jest skrécona analiza teoretyczna ukladu transformatora
przedstawionego na rys. 4. Do analizy transformatora wykorzystano metode potencja-
1ow weztowych. Badany transformator sktada si¢ z pieciu transformatoréw prostych,
ktére tworzone sq przez piatke cewek L, Loa, Lon, Lisa, Lap oraz pary cewek Lya, Lsa,
Loa, L7a oraz Lyg, Lsg, Leg, Lyg.

Dla pigtki cewek Ly, Lya, Log, La, Lsg wyznaczamy réwnania napieciowe:

Ui = Us = joLil; +joMiaalion + joMialisa +joMiplis + joMisplisg (1)

Uza = Unoa = joMaialr; + jowloalion +joMasalisa +joMasplioa+

X @
+ joMz3pliap

Usa — Upia = joMaialn; + joLlasalios + JoMaaliaa + joMaploa + 3)
+ JoMaszgli ap

Uzg ~ Unop = joMaialr; + joLasalion + JoMosaliza + joMoglop+ @
+ JoMasgliap

Usg — Uoip = joMsipIL; + joLaplioa + joMsspliza + joMapl o+ )

+ joMsply 3p

gdzie symbolem M;; oznaczono indukcyjnosci wzajemne jakie wystepuja w analizowa-
nym ukladzie cewek. Na podstawie réwnar (1)...(5) otrzymujemy réwnania pradowe:

Iy = Uy = Us)ério + (Una = Upoa)érng + (Usa—Uo1a)é130 + (Uap ~ Ugap)éiag

(6)

+ (Usg—Ugis)é1s0

Ia = Uy = Us)éaio + (Uza — Ugandéazo + (Usa=Uo1a)é230 + (Uap — Ugap )érap 7
+ (Usg~Ug1)é2s0

Iz = (Ui = Us)éspo + (Uaa ~ Uppa)éang + (Usa~Uo1a)é330 + (Uzp ~ Ugap)ésag ®)

+ (Usg—Up1p)é3s0
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liop = (Ui = Us)éar0 + (Uza ~ Ugaa)éano + (Usa—Ugia)éaao + (Uag — Uga)énao ©)

+ (Uss=Unip)éaso
Iz = (Uy = Us)ésig + (Ups — Unalészo + (Usa=Upia)ésso + (Uap = Ugan)Esao (10)

+ (Usp—Upip)éssy

gdzie elementy ¢&; stanowig transkonduktancje ukladu cewek. Nastgpnie piszemy ana-

logiczne réwnania dla pary cewek Lo, Loa:
Usa = Usa = joLgalia + joMasaliea

U; = Ugia = joLealiza + joMealiea

stad:
Ii7a = (Usa ~ Usadézra + (U1-Upia)érea

Ioa = (Usa — Usa)ésra + (U1=Upa)éeon

1 dla pary cewek Ly, Lsa:
Uza = Usa = joLsalisa + joMssalisn

Ui = Una = joLssalisa + joMaaliea

a stad:
Iisa = (Uga ~ Usadéssa + (U—Ugoa )san

Liaa = (Uza = Usadéasa + (U=Ugaa)éaun

Analogiczne réwnania otrzymujemy dla pary cewek Lgg, Lop:
Usg ~ Uep = joLyplizp + joMyeplien

Ui = Ugip = joLerglip + joMepliep

1 stad:
I7e = (Usp —~ Usp)&r7p + (U1—-Ugp)éren

Iep = (Usg ~ Ugp)ésrs + (U1—Upgip)ssn

oraz dla pary cewek Lug,Lsp:
Uzp — Usp = joLsglisp + joMsapli4p

U = Ups = joLssplisp + joMaplsp

1 stad:
Ise = (Uap — Usp)éssp + (U1—Upap)ésap
Liap = (Uop ~ Usp)éssp + (Ui—Upop)ésapn

(11)
(12)

(13)
(14)

(15)
(16)
a7

(18)

(19)

(20)

(21

(22)

(23)

24)

(25)
(26)
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W réwnaniach cewek (1)...(5), oraz (11), (12), (15), (16), (19), (20), (23) i (24) jako
wspolczynniki pradéw wystepuja, elementy macierzy impedancyjnych pojedyiiczych
transformatoréw prostych.

W celu rozwiazania réwnaf weztowych macierze te zostaly odwrécone, czego
rezultatem sa macierze admitancyjne, kiérych elementy wystepuja jako wspélczynniki
napie¢ w réwnaniach (6)...(10), oraz (13), (14), (17), (18), 1), (22), (25) 1 (26).

Réwnania weztowe transformatora z rys. 5 sa postaci:

— dla wezla 1:

Uyys = Uj(€aan + Egoa + Eaan + Eoon + E110 + joCiro + joCasa + joCap + joCara+
+ jCeap + j0Cqsp + jwCap + jwCerp + joCep + jCi3a + joCiap-+
+ jwCioa + jwCigp + joCr+
+ Uga(Easa + E120 — joCasa — joCraa) + Unp(€asp + E140 — jCasp — jwCiop)+
+ Usa(&era + E130 — joCera — j0Ci3a) + Usp(erp + E150 — j0Cers — jwCiap)+
— Usaéasa—Uapéasp—Usadera—UspEerp+
— Ug1a(soa + &130 + joCop)-Uois(éee + 150 + jwCop)+
— Ugoa Easn + E120 + jwCan)-Uop(€aap + 140 + joCap)+
+ Us(&110 + jwCy)

@n
— dla wezta 2A:

Uaays = Ui(€san + E210 = jwCasa — jwCiza)+
+ Uga(Essa + Exz0 + joCapa + jCasa + jwCsa + joCa + juCos + joCioa+
+jwCoa + joCoza)+
+ Uap(&240 — j00Ca2) — Usa(éxzo + jwCasa) + Usp(&aso + jwCas)+
— Uséa10-Uaa(€ssa + joCsa)~Uoiaéaso — Unaa(Esan + €220 + joCon)+

— Uoisé2s0~Uo2£240
(28)
— dla wezla 2B:

Uspyr = Ui(&sap + a0 — joCrap ~ jwCasp) + Unalfazo — joCo)+
+ Uap(€ssp + Eado + joCoop + joCysp + joCsp + juCa + juCs + joCrap+
+ joCop + joCosp)+
+ Usa(€so + jwCs) + Usp(€4s0 + jwCazp)~Uséaro—Uan(éss + joCsp)+

— Uniaéaso — Unzaéazo + Ugip€aso—Umn(Esap + aa0 + jCop)
’ (29)
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— dla wezta 5A:

Usayr = Ui(&76a + &10 = joCora — jooCi3a) + Usal€zo — joCaza)+
+ Uzp(&340 — joCa2) + Usa(é77a + €330 + jwCson + joCora + joCoa+
+JoC3a +joCs + jwCss + jwCosza + joCsa)+
+ Usg(&350 + JwCs3) = Usa(é77a + joCra)-Usés10-Ugia(Erea + €330 + joCaa)

~Un18&350 = Unoaészo + Upapéaan
(30)
— dla wezta 5B:

Uspyr = Ui(&768 + €510 ~ jwCerp — joCiap) + Uza(ésao — jwCaz))+
+ Uz (&s40 — joCaap + Usa(és3o + jooCsa)+
+ Usp (&7 + &5s50 + jwCso + joCers + jwCrp + jwCisp + joCas + joCaz+
+jwCosp + joCsp)+
= Usp(&778 + j0Cr8)~Usés10-Uoiaészo — Unin (e + Esso + joCas)-Ugaasao

= Up2p&sao
30
— dla wezla 3:

Usyr = =Ui(€110 + jowCi)~Usaizo — Uspérao — Usaizp — Uspéiso+

. . (32)
+ Us(&110 + joCy + jwCso) + Ugiaéize + Unaéino + Uniséiso + Uganéiao

— dla wezla 4A.:

Usayr = =Uré€saa~Una(éssa + joCsa) + Usal(€ssa + joCsa + joCaon)+

(33)
+ Una&san

— dla wezla 4B:

UspyL = —U1&s4p~Usp(éss + joCsp) + Usp(Essp + joCsp + jwCagp)+

34
+ Upopésap 34)

— dla wezla 6A:

Usayr = =Ui&rea~Usa(&r7a + joCra) + Uga(€77a + joCqa + jooCeon)+

(35)
+ Ug1Aésa

— dla wezta 6B:

Uspy+1. = —Uiér6s—Usp(&r7p + jooCrp) + Ugp(Er7p + jooCrp + joCeop)+

(36)
+ Upieéren
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— dla wezla O1A:

Uoiayo = —Ui(&ea + Es10 + joCoa)-Uzaéaro~Uapéaao — Usa(Eera + Exzp + jwCsp)+
— UsB&sso + Ugadera + Uséizp + Upia(€esa + Eazp + jwCop + joCap)+

+ Up1&3s0 + Upaa&ano + Upzpésag
(37)

— dla wezta 01B:

Uoipyo = ~U1(€eep + Es10 + joCop) — Uaa&sao—Uspésag — Usaszo+
- U5B (§G7B + 6550 -+ ijBB) -+ U6B§67B -+ U3§510 + U01A§530+ (38)

+ Upip(€esp + &s50 + joCep + jwCap) + Ugoaésao + Uppsao

— dla wezta 02A:

Ugayo = =Ui(&aan + &210 + j0Cap)-Una(Essa + Ex20 + joCoa)-Uapérag — Usaazo+
— Usp&aso + Ugaéasa + Uséaio + Ugiaéazo + Ugipéaso+
+ Upa(€aaa + 200 + jCap + jwCoa) + Upapago
(39)
— dla wezia 02B:

Ug2pyo = ~Ui(€aap + 410 + jwCap)—Uzaéano — Unp(Essp + Eaao + joCop)éran
= Usa&azo — Uspéaso + Uspéass + Uséaro + Ugra&aso + Upipéaso+ (40)
+ Unaéao + Upp(€aap + Eaa0 + jwCap + joCop)

W powyzszych wzorach y; jest admitancjg linii transmisyjnej, natomiast y; stanowi
tzw. admitancje balastows (w omawianym przypadku y;, = 1/Rp).

Rownania weztowe (27)...(40) wyznaczaja macierz admitancyjng transformatora. Na jej
podstawie, po eliminacji weztéw 4A, 4B, 6A, 6B, 01A, 01B, 02A, 02B otrzymujemy
macierz rozproszenia. Korzystamy w tym celu z réwnania macierzowego:

[S] = {ze[ Y] + (1) {[1]-2 [ Y]} (41)

gdzie [Y] jest macierzq admitancyjng transformatora po eliminacji w. wym. wezléw, [I]
Jest macierzg jednostkows, z¢ impedancja linii transmisyjnej (w omawianym przypadku
z¢ = 75 Q). Rozwazane macierze maja wymiar 6 X 6.

W rozwazanym przypadku przenikalnos¢ jest wielkoscig zmienng w funkcji cze-
stotliwosci. Jest ona potrzebna do wyznaczenia indukcyjnosci transformatora. Do wy-
znaczenia przenikalnosci postuzono si¢ wzorem zapozyczonym z [1], [2]:

p=1e—H (42)
l+j+-f~ |

S

TO!

gd:
ind

gdz
nik.

gdzie
szenie
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gdzie: y; jest przenikalnoscig poczatkows, f,, czestotliwoécia relaksacji. Poszczegdlne
indukeyjno$ci obliczono z wzoru:

Li=p- Ly

gdzie Lo, jest indukeyjnoscia cewki nawinietej na rdzesi bez uwzglednienia jego prze-
nikalnoSci. Indukcyjnosci wzajemne transformatora obliczono za pomocg wzoru:

Mij = kpi /Lo - Lo,

m sprzezenia (w obliczeniach przyjeto k = 0.99).
Analizowane parametry transformatora wyrazone w decybelach definiujemy naste-
pujaco:

— tlumienie w linii gtéwnej IN-OUT: S31a81 = 20logSs3,
— tlumienie w linii sprzezonej IN-TAP: Siamas) = 20logSia
SIB[dB] = ZOIOgSIB
Sicapy = 20logS,c
SlD[dB] = 2010gle

— tlumienie oddzielenia TAP A-B: Sasras; = 20logSap
SAC[dB] = ZOIOgSAC
SAD[dB] = ZOIOgSAD
Spcpap; = 20logSpce
SBD[dB] = ZOIOgSBD
Scopasy = 20logScp

— tlumienie oddzielenia QUT-TAP: Szapas; = 20logSs
S3pas) = 20logSsp
Sacpapy = 20logSsc
S3D[dB] = ZOIOgS;}D

- tlumienno§¢ niedopasowania na wejéciu IN: Si1as) = 20logSyy
— tlumienno$¢ niedopasowania na wyjsciu QUT: S331ap1 = 20l0gSs3
— tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu TAP: Saar) = 20logSaa

SBB[dB] = 2010gSBB
SCC[dB] = ZOIOgSCC
Spppap; = 20logSpp

gdzie k jest wspélczynnikie gdzie parametry S;; stanowig elementy macierzy rozpro-
szenia obliczone na podstawie wzoru (41).
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Rys. 51 6 przedstawiajg charakterystyki transformatora pomierzone i teoretyczne.
Zostaly one pomierzone i obliczone dla rezystancji balastowej Ry, = 300 €, zerowej
Ro = 150 © oraz nastgpujacych pojemnosci transformatora: C; = Cop = Cpp = Csp =
= C3p =0pF, Cya = Csp = Cop = Cop = 0.3 pF, Ciop = Ciop = Ci34 = Ci3p = Cp3p =
= Casp = Cusa = Cysp = Cgra = Cg7p = 0.075 pF, oraz Cjg = Cyop = Copp = Cagn
= Csop = Capa = Cao = Csoa = Csop = Ceop = Cgop = Csa = Csp = Cyp = Cop =
= 0.05 pF. Wielkosci te zostaly oszacowane na podstawie pomiaréw rezonansowych i
obowigzujg dla pomiaréw i obliczeri transformatora w obu konfiguracjach. Takie same
warto$ci pojemnosci przyjeto réwniez w ukladzie transformatora dwukierunkowego [6].
Nalezy tu jednak podkresli¢, Ze przyjete pojemnosci sa orientacyjne, gdyz ich pomiar
dla wysokich czestotliwosciach jest bardzo niedoktadny zwlaszeza z uwagi na ich ma-
tq wartod¢. Wplyw tych pojemnosci jest jednak znaczacy dla czestotliwosci powyzej
500 MHz, dlatego zostaly one uwzglednione w modelu teoretycznym. Do obliczefi
przyjeto pojemnosci Cy, Caa, Cop, Csa, Cap jako zerowe, poniewaz w rozwazanym
ukladzie sg to pojemnosci odcinka przewodu przewleczonego przez otwér w rdzeniu.
Jako zerowe przyjeto réwniez wystepujace w powyzszych réwnaniach pojemnosci Cyy,
Ca3, Cx2, Cs3, gdyz ze wzgledu na specyfike nawijania uzwojen na $rodkowy rdzef
transformatora nie wywierajg one praktycznego wplywu na jego parametry.

i1

CH1 5214M dd  MAG 5 dBs REF 10 dB Vi -3.852 48
CH2 S5118M daB MAS 5 dBs REF -1} dB Vi -7.762 B
CH3  S128m dB MAG 5 dB/ REF 10 dB ¥ -4 044 dB
CH4  5224M dB  MAG 5 dBs REF -10 dB Vi: ~10.80 dB
5 OB 5 MHz 1
vz ~-3.816 dB
N-OUT [ 852 MHz
{ F5T
\ IN e tnag|CAL
Y.
L L o
8\dB] IN-TAP el : -
L | Tar }\ /
S R
N CPL
———
] [
& R e D TRE
U I Y LIN
\M’M"/
| TAP A-B l e
OUT-TAP 1k
-45 dB
START & MHz 100 MHz, ST0P 1 GHz

Rys. 5. Pomierzone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 5. Measured characteristics of the four-directional transformer in basic configuration

dr
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Roéznice migdzy przebiegami teoretycznymi a pomierzonymi sa dos§¢ duze. Wyni-
kajg one z faktu, iz zastosowany wzér (42) zapewnia wg [2] dokladnos¢é 10%. Ponadto
na wysokich czgstotliwosciach dochodzi niedoskonalo$é zlaczy F, wplyw ukfadu po-
miarowego i ukfadu przeniesienia masy.

Charakterystyczng cechg omawianego transformatora (réwniez w konfi guracji od-
wroconej) jest tendencja do malenia tlumienia w linii Sprzezonej wraz ze wzrostem
czgstotliwosci. Mozna to wyeliminowaé poprzez zamontowanie réwnoleglych konden-
satorow w liniach sprzezonych. Jednakze wyzej wymieniona tendencja niekoniecznie
musi stanowi¢ wadg. W sieciach CATV moze by¢ to zaleta poniewaz rekompensuje ttu-
mienie kabla koncentrycznego ktére w funkcji czestotliwosci zachowuje si¢ dokladnie
odwrotnie. Zjawisko to wystepuje réwniez w transformatorze dwukierunkowym [6].

dB 0 T T T T

St IN-OUT .

TAP

IN-TAP

OUT-TAP

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000 MHz

Rys. 6. Obliczone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 6. Calculated characteristics of the four-directional transformer in basic configuration

TSN
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2.2. WPLYW REZYSTORA BALASTOWEGO I ZEROWEGO

Rezystancja balastowa Ry, 1 zerowa Ry decyduja w znacznym stopniu o parametrach
ukfadu. Na podstawie obliczei mozna dobraé je tak, aby parametry ukladu byly jak
najlepsze. Rys. 7 ilustruje przebiegi parametréw transformatora w funkcji zmiennej
rezystancji balastowej wyrazonej w ohmach dla czgstotliwo$ci 5 MHz, natomiast rys.
8 jest ilustracja dla czestotliwos$ct 862 MHz. Jak widad, wplyw rezystancji balastowe;j
dla czestotliwosci 5 1 862 MHz jest podobny. Rezystor balastowy praktycznie nie ma
wplywu na tlumienia w linii giéwnej i ma maly wplyw na tlumiennodci niedopa-
sowania na wejSciu 1 wyjSciu. Wyrazny jest wplyw na tlumienno$é niedopasowania
na odgalezieniu, gdzie dla rezystancji Ry, = 200 Q jej wielko§¢ osigga minimum. Ze
wzgledu na tlumienie oddzielenia i zwlaszcza na tlumienie przenikowe najkorzystniej
byloby stosowad jak najwigksze warto$ci Ry. Jednak jej wzrost tej rezystancji powoduje
réwniez wzrost thumienia w linii sprze¢zonej. Dlatego do pomiaréw z rys. 5 i 6 przyjeto
Ry, = 300 Q.

dB O T T 1 3 1] T T T T
IN-OUT
-oF TAP ’
10k .
N
-1 5; ouUT

IN-TAP

~20r

OUT-TAP

-25¢ .
TAP A-B

~3 :
5 100 150 200 250 300 350 400 450 500 ©

Rys. 7. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej
dla czestotliwo$ei 5 MHz

Fig. 7. Influence of ballast resistance Ry, to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 5 MHz
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Rys. 9 ilustruje wplyw rezystancji zerowej na parametry transformatora dla cze-
stotliwo$ci 5 MHz. Takie parametry, jak thumienie w linii gléwnej, ttumienno$é niedo-
pasowania na wejsciu, oraz, od ok. 200 Q, tlumienie w linii sprzezonej i thumienno§é
niedopasowania na wyjsciu, sa w przyblizeniu stale. Tlumienno$¢ niedopasowania na
odgatezieniu osiaga minimum dla Ry = 120 Q, a tlumienie przenikowe ro$nie wraz ze
wzrostem Rg.

Dodajmy, ze wyzej wymienione warto$ci rezystancji balastowej Ry i zerowej Ry
przyjeto majac na wzgledzie szerokopasmowe zastosowanie transformatora. Rzecz ja-
sna mozliwe jest zastosowanie réwniez innych rozwigzaf podyktowanych szczegdlnymi
potrzebami aplikacyjnymi. Zwraca uwage duze podobiefistwo zagadnienia do transfor-
matora dwukierunkowego [6].
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Rys. 8. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej
dla czestotliwosci 862 MHz

Fig. 8. Influence of ballast resistance Ry, to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 862 MHz
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Rys. 9. Wplyw rezystancji zerowej Ry na charakterystyki transformatora dla czestotliwogci 862 MHz

Fig. 9. Influence of zero resistance Ry to racteristics of the transformer for frequency 862 MHz
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Rys. 10. Wplyw pojemnosci migdzyzwojowej C3 na charakterystyki transformatora w konfiguracji

podstawowej na czgstotliwosci 862 MHz

Fig. 10. Influence of winding capability Cy; to characteristics of the transformer in basic configuration

for frequency 862 MHz
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2.3. WPLYW POJEMNOSCI MIEDZYZWOJOWYCH I MONTAZOWYCH

Wszystkie pojemnosci w transformatorze, miedzyzwojowe Cy, Caa, Cop, Cap, Cap,
Can, Cap, Csa, Csp, Coa, Con, Cra,- Crp, Ciaa, Cizp, Ciza, Crsps Cosa, Cap, Cysa,
Casg, Co7a, Cerp, oraz montazowe Cig, C3g, Caoa, Caon, Cion, Caon, Caoa, Caop, Cspa,
Csop, Cooa, Coon majg charakter pasozytniczy tak, jak to miato miejsce w przypadku
transformatoréw Jjednokierunkowego [5] i dwukierunkowego [6]. Wynika to zaréwno z
eksperyment6w jak i z obliczest. Pojemnosci Cq, Cag wplywaja ujemnie na thumienno-
Sci niedopasowania na wejéciu i wyjsciu, oraz na thumienie w linii giéwnej. Pojemnosci
Ca0a, Ca08, Ca0a, Caon, Csoa, Cson, Con, Coop pogarszaja thumiennosc niedopasowania
na odgalezieniu i thumienie w linii sprzezonej (rys. 11). Wplyw tych pojemnosci jest
jednak znikomy ze wzgledu na ich male wartosci. Réwniez wplyw pojemnosci Csg,
Csg, Cya, Cop jest nieznaczny, poniewaz 1.5 zwoja stanowi malg pojemnosé. Niezalez-
nie od tego ich wplyw na parametry transformatora jest minimalny zaktadajac nawet
wigksze zmiany pojemnosci (rys. 12). Pojemnosci Cy, Cya, Co, Caa, Cap pominigto w
analizie, gdyz maja one zbyt mate wartosci, by mialy jakikolwiek wplyw na parametry
transformatora. Najwickszy wplyw maja pojemnosci miedzyzwojowe Cyp, Cap, Con,
Cen, Casa, Cusg, Cera, Cerp. Rys. 13 ilustruje wplyw pojemnosci migdzyzwojowych
Caa, Cyp, natomiast rys. 14 wplyw Cysa, Casp przy hipotetycznych zmianach warto$ci
pojemnosci od 0 do 1 pR.
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Rys. 11. Wplyw pojemnosci montazowej Cygps na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwosci 862 Hz

Fig. 11. Influence of assembly capability Csoa to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 862 MHz
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Widac, ze pojemnosci Cya, Cyp znaczaco wplywajg na thumienie w linii sprzezonej,
tlumiennos¢ niedopasowania na wejéciu i thumienie oddzielenia, a na pozostale parame-
try praktycznie nie oddzialuje. To te pojemnosci (obok Cysa, Casp) powodujg opisang
wezesniej tendencje uktadu do malenia tlumienia w linii sprzezonej wraz ze wzrostem
czgstotliwosci. PojemnoSci Cysa, CaspWplywaja praktycznie na wszystkie parametry,
cho¢ w mniejszym stopniu na tlumienie w linii giéwnej i na thumienie przenikowe.
Analogiczny wplyw na parametry ukfadu majg pojemnoéci Ciza, Cias, Ciza, Cisp,
Ca3a, Cosp. Jednakze ze wzgledu na fakt iz sg to pojemnosci réwnoleglych odcinkéw
przewodow, nie odgrywajg one wazacej roli (rys. 10).
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Rys. 12. Wplyw pojemnoéci migdzyzwojowej Csa na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwosci 862 Hz

Fig. 12. Influence of winding capability Csa to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 862 MHz

Fig.
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Rys. 13, Wplyw pojemnosci miedzyzwojowej Caa na charakterystyki transformatora w konfiguracji

podstawowej dla czgstotliwodci 862 Hz

Fig. 13. Influence of winding capability Csa to characteristics of the transformer in basic configuration

for frequency 862 MHz
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Rys. 14. Wplyw pojemnosci miedzyzwojowej Cysa na charakterystyki transformatora w konfiguracji

podstawowej dla czestotliwosei 862 Hz

Fig. 14. Influence of winding capability Cysa to characteristics of the transformer in basic configuration

for frequency 862 MHz
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2.4. WPLYW PRZENIKALNOSCI POCZATKOWE]

Przenikalno§¢ poczatkowa y; rdzenia ferromagnetycznego, na ktéry nawiniete sg
uzwojenia transformatora, ma decydujacy wplyw na jego parametry. Rys. 15 obrazu-
je przebieg wplywu przenikalnosci na parametry transformatora dla czestotliwosei 5
MHz, rys.16, dla czestotliwo$ci 862 MHz. Z rys. 15 widag, 7e ze wzgledu na tlumienie
przenikowe, najkorzystniejsze dla transformatora dla czestotliwosci 5 MHz S3 przeni-
kalnosci rzedu 1000. Ze wzgledu na wigkszo$¢ pozostalych najlepsza jest przenikalno$é
ok. 5000. Zbyt duze przenikalnosci nie s dla transformatora zbyt korzystne zaréw-
no dla niskich, jak i wysokich czestotliwo$ci. W przeciwiesistwie do transformatora
jednokierunkowego, tlumienia w linii gtéwnej i sprz¢zonej nie sa tu stale w funkcji
przenikalnosci poczatkowej. Zatem przy projektowaniu takiego transformatora nalezy
si¢ liczy¢ ze zmiang thumieri w zalezno$ci od uzytego rdzenia. Rys. 17 1 18 przedsta-
wiajg charakterystyki transformatora pomierzone i obliczone z wykorzystaniem rdzenia
o przenikalno§ci poczatkowej ; = 2500.

W stosunku do charakterystyk z rys. 5 i 6 (pomiary dla przenikalnosci poczat-
kowej p; = 1400), widoczna jest poprawa tlumiennosci niedopasowania na wszystkich
wrotach, oraz poprawa tlumienia oddzielenia dla niskich czestotliwosci. Wprawdzie nie
odpowiada to doktadnie obliczeniom, ale jest zgodne z tendencja, jakie majg opisywane
parametry w funkcji przenikalnosci z rys. 15.
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Rys. 15. Wplyw przenikalnosci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 15. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 5 MHz
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Rys. 16. Wplyw przenikalnosci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwoéci 862 MHz

Fig. 16. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer in basic configuration for
frequency 862 MHz
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Rys. 17. Pomierzone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji podstawowej
dla przenikalnosci g, = 2500

Fig. 17. Measured characteristics of the four-directional transformer in basic configuration for initial
permeability y4; = 2500
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Rys. 18. Obliczone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji podstawowej dla
przenikalnodci 14 = 2500

Fig. 18. Calculated characteristics of the four-directional transformer in basic configuration for initial
permeability g; = 2500

Przebiegi parametréw transformatora w funkcji przenikalnosci poczatkowej sg roz-
ne dla réznych czestotliwo$ci. Rys. 16 przedstawia przebieg wplywu przenikalnosci na
parametry transformatora dla czestotliwo$ci 862 MHz. W tym przypadku optimum
przenikalnoéci przesuneto sie w kierunku nizszych jej wartosci. W tym przypadku
trudniej jest ustali¢ przenikalno§¢ optymalng. Przykladowo ze wzgledu na tlumienie
oddzielenia przenikalno$¢ y; = 1400 wydaje si¢ najkorzystniejsza. Dlatego przebiegi
ttumienia oddzielenia z rys. 5, 6 sg tak dobre dla wysokich czestotliwosci. Podobnie
jak dla niskich czestotliwosci, réwniez w tym przypadku niekorzystne jest stosowanie
zbyt duzych przenikalno$ci.

Réwniez w tym przypadku obserwujemy duze podobiefistwa do transformatora
dwukierunkowego [6].

2.5. UKLADY KOREKCYINE TRANSFORMATORA

W niniejszym punkcie przedstawimy metody poprawy parametréw transformato-
ra zaréwno dla niskich, jak i wysokich czestotliwosci za pomoca prostych ukiadow
korekcyjnych (rys. 19).

W celu poprawy parametréw na wejsciu dla niskich czestotliwo$ci mozna zastoso-
waé duzy (rzedu kilku nanofaradéw) kondensator szeregowy Cg. Efekty zastosowania
tego kondensatora ilustruje rys. 20. Warto$¢ tego kondensatora wplywa na tlumiennosci
niedopasowania na wejsciu i (zwlaszcza) na wyjsciu, oraz na tlumienie oddzielenia. Nie
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Rys. 19. Uklady korekcyjne transformatora

Fig. 19. Corrective arrangements of the transformer
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Rys. 20. Wplyw pojemnosci korekcyjnej Cy; na charakterystyki transformatora dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 20. Influence of corrective capability Cy; to characteristics of the transformer
for frequency 5 MHz

ma natoniast wplywu na tlumienia w linii gtéwnej i sprzgzonej, thumienno$é niedopaso-
wania na odgalezieniu i na ttumienie przenikowe. Wielko$¢ kondensatora szeregowego
Csi mozna dobra¢ tak, aby uzyskal poprawe parametréw na ktére ten kondensator
wplywa. Przykfadowo zastosowanie kondensatora Cgq = 750 pF daje duzg poprawe
tlurnienno$ci niedopasowania na wyjsciu.

Analogicznie, na odgalezieniach, mozna zastosowa¢ kondensator szeregowy Cy.
On z kolei wplywa na tlumienno$é niedopasowania na odgalezieniu. Jej przebieg jest
analogiczny jak przebieg tlumiennosci niedopasowania na wyjéciu (rys. 21). Na po-
zostate parametry nie ma on wplywu. Zastosowanie kondensatoréw szeregowych na
wejSciu i odgatezieniu pozwala zatem na poprawe parametrow rozpatrywanego tu trans-
formatora (z wyjatkiem oczywiscie tlumied w linii gtéwnej i sprzezonej, co zreszty
nie jest tu potrzebne).

Aby poprawi¢ parametry transformatora dla wysokich czestotliwosci stosuje sie
na wejsciu i odgalezieniu uklady korekcyjne LC. Na rys. 19 uklady te stanowig od-
powiednio, pary LgCy na wejsciu, oraz LyCy na odgalezieniu. Poprzez odpowiedni
dobor pojemnosci i indukeyjnosci mozna uzyskaé poprawe niektorych parametréw dla
wysokich czestotliwo$ci. Widac na rys. 22, Ze nast¢puje poprawa ttumienno$ci niedopa-
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sowania na wejsciu i wyjéciu, ale jednoczesnie pogorszenie tlumienia oddzielenia. Rys.
23 ilustruje natomiast efekt zastosowania ukladu korekcyjnego na odgalezieniu. Zgod-
nie z oczekiwaniami, zastosowanie takiego ukladu pozwala na poprawe tlumiennosci
niedopasowania na odgalezieniu. Na pozostalte parametry uklad korekcyjny w tym przy-
padku nie ma wplywu. Nalezy tu nadmienié, ze podczas optymalizacji transformatora
nalezy wspoméc badaniami praktycznymi, gdyz ze wzgledu na 10% doktadno§é wzoru
(42) uzyskanie optimum nie daje petnej gwarancji uzyskania zamierzonego rezultatu.
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Rys. 21. Wplyw pojemmosci korekeyjnej Cy na charakterystyki transformatora dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 21. Influence of corrective capability Cy to characteristics of the transformer
for frequency 5 MHz
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Rys. 22. Wplyw indukcyjnosci korekcyjnej Ls na charakterystyki transformatora przy statej pojemnosci
korekcyjnej Cy dla czgstotliwo$ci 862 MHz

Fig. 22. Influence of corrective induction Lg to characteristics of the transformer for constant corrective
capability Cq for frequency 862 MHz
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Rys. 23. Wplyw indukcyjnoSci korekeyjnej Ly na charakterystyki transformatora przy stalej pojemnosci
korekcyjnej Cg dla czestotliwosei 862 MHz

Fig. 23. Influence of corrective induction Ly to characteristics of the transformer for constant corrective
capability Cy for frequency 862 MHz
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3. TRANSFORMATOR W KONFIGURACJI ODWROCONEJ

Transformator w konfiguracji odwréconej przedstawiony jest na rys. 24. Anali-
z¢ tej konfiguracji prowadzi si¢ w analogiczny sposéb jak w przypadku konfiguracji
podstawowej, por. p. 2.1. Jej wyniki prezentujemy na kolejnych wykresach.
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Rys. 24. Transformator czterokierunkowy w konfiguracji odwréconej

Fig. 24. Four-directional transformer in inverse configuration
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i Rys. 26. Obliczone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji odwréconej

Fig. 26. Calculated characteristics of the four-directional transformer in inverse configuration
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Rys. 27. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej
dla czestotliwodei 5 MHz

Fig. 27. Influence of ballast resistance Ry to characteristics of the transformer in inverse configuration
for frequency 5 MHz
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Rys. 28. Wplyw rezystancji zerowej Ry na charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej
dla czgstotliwosci 5 MHz

Fig. 28. Influence of zero resistance Ry to characteristics of the transformer in inverse configuration for
frequency 5 MHz

Wplyw przenikalnosci poczatkowej dla omawianego transformatora w konfiguraciji
odwrbconej jest podobny jak dla przypadku przypadku transformatora w konfiguracji
podstawowej. Istotng réznice stanowi jednak przebieg tlumienia w linii sprzezonej w
funkcji przenikalno$ci poczatkowej. Rosnie ono znacznie wraz ze wzrostem przenikal-
nosci (np. dla przenikalnosci rzedu 9000 wynosi ok. 25 dB). Rys. 29 i 30 przedsta-
wiajg przebiegi parametréw transformatora z rdzeniem o przenikalno$ci poczatkowej
#i = 2500. Obserwujemy tu poprawe thumiennosci niedopasowania na wejéciu i wyjsciu
dla niskich czestotliwosci. .

Réwniez wplyw pojemnosci migdzyzwojowych i montazowych ma analogiczny
charakter jak w przypadku transformatora w konfiguracji podstawowej. Przebiegi sa
bardzo podobne, jak na rys. 10 — 14,

W transformatorze mozna zastosowaé uklady korekcyjne jak na rys. 19 dla trans-
formatora w konfiguracji podstawowej, ale tylko dla wysokich czestotliwosci. Zasto-
sowanie pojemnosci szeregowych dla niskich czestotliwosci nie daje zadowalajacych
rezultatéw. Rys. 32 ilustruje dlaczego tak jest: ot6z zastosowanie szeregowego konden-
satora korekcyjnego nie powoduje poprawy tlumienno$ci niedopasowania na wejsciu.
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Rys. 29. Pomierzone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji odwréconej dla
przenikalnodci y; = 2500

Fig. 29. Measured characteristics of the four-directional transformer in inverse configuration for initial
permeability u; = 2500
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Rys. 30. Obliczone charakterystyki transformatora czterokierunkowego w konfiguracji odwréconej dla
przenikalno$ci y; = 2500

Fig. 30. Calculated characteristics of the four-directional transformer in inverse configuration for initial
permeability y; = 2500
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Powoduje on co prawda powstanie optimum dla tlumienno$ci niedopasowania na wyj-
$ciu, ale dla tak matych, ze sg one nie do przyjgcia wartosci ttumiennosci niedopa-
sowania na wejSciu. Uktady LC dla wysokich czestotliwosci dajg natomiast podobne
rezultaty jak poprzednio, tzn. dla transformatora w konfiguracji podstawowej. Rys. 31
ilustruje przykladowe przebiegi parametréw transformatora z zastosowaniem ukladu
korekcyjnego LC w linii gléwne;j.
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Rys. 31. Wplyw pojemnodci korekcyjnej Cy na charakterystyki transformatora przy stalej indukcyjnosci
korekcyjnej Ly dla czestotliwosci 862 MHz
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Fig. 31. Influence of corrective capability Cy to characteristics of the transformer for constant corrective
induction Lg for frequency 862 MHz
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J Rys. 32. Wplyw pojemnosci korekcyjnej Cy na charakterysiyki transformatora w konfiguracii
odwréconej dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 32. Influence of corrective capability C; to characteristics of the transformer in inverse
configuration for frequency 5 MHz
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4. POROWNANIE KONFIGURACJI TRANSFORMATORA

Obie rozpatrzone tu konfiguracje transformatora czterokierunkowego zachowuja
kilka cech wspéinych. Dla obu wariantéw wplyw przenikalnosci poczatkowej jest po-
dobny. Ze wzgledu na tlumienie w linii glownej i sprzezonej transformatory zachowujg
si¢ bardzo podobnie. Charakterystyczng cechg obu wariantéw jest poprawa thumienno-
$ci niedopasowania na wejsciu i wyjsciu wraz ze wzrostem 1 (chociaz dla konfiguracji
podstawowej w ograniczonym zakresie). Réwniez ze wzgledu na charakter zmian i w
przyblizeniu wartosci mozna uznaé, ze wplyw pojemnosci transformatora jest zblizony
w obu konfiguracjach. Zatem rys. 10 — 14 mozna uznaé za reprezentatywne. Wplyw
rezystancji balastowych i zerowych réwniez ma analogiczny charakter dla obu konfigu-
racji. Istniejg wartosci, dla ktérych, w przypadku rezystancji balastowych i zerowych
tlumienno$é niedopasowania na odgalezieniu osigga ekstremum z tym, ze dla réznych
czgstotliwosei (co zostato opisane wezesniej). Réwniez w obu konfiguracjach korzyst-
niej jest stosowac jak najwigksze rezystory balastowe i zerowe ze wzgledu na thumienie
przenikowe.,

Zasadniczym aspektem réznigcym obie konfiguracje to stosunek ttumienia przeni-
kowego do tlumienia oddzielenia. Réznica wynika z faktu, ze w konfiguracji podsta-
wowej cewki Lya, Lag, Lga, Lep faczone sg z wejsciem, a w konfiguracji odwréconej z
wyjsciem. W pierwszym przypadku powoduje to silniejsze sprzezenie migdzy wyjscia-
mi odgaleZnymi, co sprawia, ze pogarsza sig ttumienie przenikowe. W drugim przypad-
ku wystepuje silniejsze sprzgzenie migdzy wyjsciem a odgalezieniami co sprawia, ze
tlumienie oddzielenia jest gorsze niz w przypadku konfiguraciji podstawowej. Zatem dla
konfiguracji podstawowe; uzyskujemy lepsze tlumienie oddzielenia, gorsze przenikowe,
dla konfiguracji odwréconej — przeciwnie. Takie samo zjawisko ma miejsce réwniez
w przypadku transformatora dwukierunkowego [6].

Istotng réznicq jest réwniez przebieg ttumienia w linii sprzezonej w funkcji prze-
nikalnosci poczatkowej rdzenia, dla obu konfiguracji. Na uwage zastuguje réwniez
fakt, iz analogiczne zjawisko, jak i w innych przypadkach ma réwniez miejsce dla
transformatora dwukierunkowe go [6].

5. PODSUMOWANIE

Podobnie jak w przypadku transformatora jednokierunkowego [5] i dwukierunko-
wego [6] bardzo wazna cecha transformatora czterokierunkowego jest stalo$é tumieti
w linii gléwnej i sprzezonej niezaleznie od konfiguracji. Taki stan rzeczy ma miejsce
dzigki temu, ze przenikalnosé magnetyczna rdzenia maleje w funkcji czestotliwosci.
W przeciwnym przypadku nie mozna byloby zaprojektowac szerokopasmowego trans-
formatora. Zaleta ta jest tym cenniejsza, ze w przypadku linii glownej statosé jest
utrzymana niezaleznie od zmian balastu, rezystancji zerowej i, do pewnego stopnia,
pojemnosci migdzyzwojowych, Z linig sprzgzong jest troche inaczej: zmiany balastu,
rezystancji zerowej i pojemnosci migdzyzwojowych wywolujg zmiany thumienia w linii
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sprzgzonej. Zmiany te wystepuja do$¢ wyraZnie réwniez w przypadku zmian przeni-
kalnosci poczatkowej. To zjawisko ma miejsce réwniez w przypadku transformatora
dwukierunkowego [6]. Te czynniki sprawiajg, ze nalezy mie¢ to na uwadze przy pro-
Jjektowaniu transformatora. ,

Warto przy tym zauwazy¢, ze omawiany transformator czterokierunkowy ma wie-
cej cech zblizonych do transformatora dwukierunkowego, co zostalo zasygnalizowane
podczas niniejszej analizy. Pozwala to, wraz z artykutem [6] na przyjecie pewnego
wyobrazenia na temat specyfiki transformatoréw wielokierunkowych — ich osiagéw i
mozliwo§ci zastosowar.

W pracy opisano dwie uzyteczne konfiguracje transformatora czterokierunkowego.
Zaprezentowane wykresy i préby optymalizacji ukierunkowane zostaly na szerokopa-
smowe zastosowanie transformatora. Ale przy bardziej uszczegétowionych zastosowa-
niach i przyjeciu okreSlonych priorytetéw mozna oczywiscie uzyskaé jeszcze bardziej
zadowalajgce wyniki.

Zamieszczone tu teoretyczne wyniki badan réznig si¢ od praktycznych z kilku po-
wodéw. Zastosowanie do obliczefi wzoru (42), gwarantuje wg [2] dokladnosé 10%. Jest
to gléwna przyczyna niedoktadnosci modelu transformatora dla niskich czestotliwosci.
Dla wysokich czgstotliwoéci dochodzi ponadto niedoskonato$é ziaczy F, wplyw uktadu
pomiarowego, oraz ukladu przeniesienia masy. Jednak w warto$ciach bezwzglednych
dokfadnos¢ 10% zostala zachowana. Dodajmy, ze przy projektowaniu transformatora,
w celu optymalizacji, mozna postuzy¢ si¢ do pewnego stopnia obliczeniami teore-
tycznymi, ale zgrubnie. Aby dokona¢ precyzyjnej optymalizacji, nalezy wspoméc sie
badaniami praktycznymi. Praca miata na celu prezentacje nowej konstrukcji transfor-
matora i wskazanie jego specyfiki. Na podstawie analizy i przedstawionych wykreséw
mozna wykorzystaC zawarty w niej materiat do projektowania takich transformatoréw
1 wykorzystania ich do réznych celéw.
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D. KRZEMIENIECKI

ANALYSIS AND OPTIMIZATION OF BROADBAND FOUR-DIRECTIONAL TRANSFORMER

Summary

Object of present elaboration is complex analysis of symmetrical four-directio-
nal transformer (four-directional coupler). This is a new construction which may be use as a device
of cable television (CATYV), most often as tap. Executed they are on base of little, line 3 x 3 mm ferrite
cores joined, on which wound are windings of the transformer.

Examined transformer can exist in two usable configurations named here: basic and inverse.

Work contains theoretical analysis and results of measurements and calculations of parameters of the
transformer like: insertion losses of main and coupled line, isolation of output and tap, isolation of taps
and return losses on input, output and tap in function of frequency in range 5 -1000 MHz.

In work examined influence of initial permeability (in range 100-10000), on parameters of the transformer,
and such factors as ballast-resistor, zero-resistor considering of obtainment of optimum parameters and its
influence on winding and assembly capability of the transformer and its parameters for high frequencies.
Besides one examined possibilities of use of corrective arrangements having in view improvement of pa-
rameters of the transformer for low and hi gh frequencies. One introduced also effects of such optimization
for two possible configuration of the transformer.

Taking into account optimization and influences of ballast and zero resistors one examined courses pa-
rameters of the transformer for its extreme frequencies of work: 5 and 862 MHz.

General analysis of the transformer passed in regard on broadband its use, but results of researches can
also be use for more particular arrangements. Work addressed is mostly to constructors and has in view
help in projecting of arrangements taps.

To researches used 18-dB symmetrical transformer with use of cores of initial permeability 1400 and
2500 produced by Taiwan.

Keywords: four-directional transformer, basic configuration, inverse configuration simulation
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