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Wstep

W niniejszej ksigzce! przedstawiono algorytmy przetwarzania sygnatow
niezbednych do konwersji cyfrowych danych audio, uzyskanych ze zrodta,
na cyfrowy sygnat o modulowanej szerokosci impulséw do sterowania tran-
zystoré6w MOSFET stopnia konicowego akustycznego wzmacniacza klasy D.
Skoncentrowano sie na linearyzowanych, rozbudowanych modulatorach
szerokos$ci impulséw LBDD PWM z kompensacja wstepng, umozliwiajgcych
mozliwie jak najwierniejszg emulacje naturalnych modulacji NBDD PWM
lub PSC PWM.

Algorytmy kompensacji wstepnej, sktadajgce sie z blokéw modutowych:
interpolacji, obliczenia potoZenia poczatkéw i koncéw czasu trwania im-
pulsu LBDD PWM w n-tych okresach kluczowania i ksztattowania szumow
kwantyzacji zostaty zdefiniowane w teorii, zaprojektowane i przesymulowa-
ne w programie Matlab, a nastepnie zaimplementowane w oparciu o meto-
de hybrydowa z wykorzystaniem mikrokontrolera STM32 i programowang
linie op6Zniajaca z odczepami PTDL.

W publikacji przedstawiono oryginalne architektury hybrydowych mo-
dulatoréw LBDD PWM, ktore konwertuja rekwantyzowane dane cyfrowe
okreslajace potozenie poczatkow tp(n) (zboczy narastajacych) i koficow ¢, (n)
(zboczy opadajacych) impulséw DPWM w kolejnych n-tych okresach przeta-
czania T w dwa fizyczne ciggi 1-bitowych sygnatéw LBDD DPWM, steruja-
cych stopniem wyj$ciowym wzmacniacza klasy BD.

Zaproponowano nowe architektury i implementacje cyfrowych wzmac-
niaczy akustycznych Kklasy BD z otwarta petlg, charakteryzujacych sie zréw-
nowazonym wyjsciem dla sygnatéw wspolnych, tj. posiadajacych state na-
piecie na wyj$ciu sumacyjnym.

! Podstawa publikacji jest doktorat obroniony 26 pazdziernika 2021 r. przed Komisja
Rady Dyscypliny Automatyki, Elektroniki i Elektrotechniki na Akademii Gérniczo-Hutniczej
w Krakowie. Promotorem pracy byt prof. dr hab. inz. Stanistaw Kuta.
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Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

Stopien wyj$ciowy proponowanych wzmacniaczy audio klasy BD zawiera
typowy mostek H z czterema tranzystorami MOSFET oraz cztery dodatkowe
przetaczniki MOSFET, ktore rownowazga i utrzymuja statg warto$¢ napiecia
na wyjs$ciu sumacyjnym w trybie wspolnym.

Obszerne badania symulacyjne w programie SPICE oraz badania ekspe-
rymentalne wykazaty, ze proponowane wzmacniacze klasy BD majg podob-
ne parametry jak prototypowy wzmacniacz klasy BD z optymalng modulacja
NBDD, a jednocze$nie maja zréwnowazone wyjscie dla sygnatéw wspol-
nych o stalym napieciu, umozliwiajac tym samym realizacje bezfiltrowych
wzmacniaczy klasy D, przy rdwnoczesnej eliminacji lub znacznym ograni-
czeniu zakltdcen elektromagnetycznych radiacyjnych (EMI).

12



| 1

| Wprowadzenie

1.1. Bezfiltrowe wzmacniacze klasy D

Pierwsze wzmacniacze klasy D siegajg lat pie¢dziesigtych XX wieku [1-2].
0d tego czasu znalazly szerokie zastosowanie w elektronice uzytkowej ze
wzgledu na ciggte ulepszanie technologii pétprzewodnikéw mocy.

Stopnie konicowe wzmacniaczy klasy D skonfigurowane sg w struktury
potmostkowe lub mostkowe, w ktérych tranzystory mocy MOSFET petnig
role przelacznikow (kluczy), sterowanych od stanu zamkniecia do stanu
otwarcia. Charakterystyki statyczne tych elementéw w granicznych stanach
przewodzenia powinny by¢ zbliZzone do charakterystyk przetgcznika w sta-
nach zamkniecia i otwarcia, a czasy przelaczania mozliwie jak najkrotsze.
Maksymalna moc obcigzenia limitowana jest przez graniczne wartosci pra-
dow i napiec¢ zastosowanych tranzystordw, a nie przez ich dopuszczalng moc
strat. Straty mocy w tego typu wzmacniaczach sktadajg sie gtéwnie z dwéch
sktadnikow: strat mocy przewodzenia zwigzanych ze spadkiem napiecia na
zatgczonym tranzystorze oraz strat mocy zwigzanych z procesem przetacza-
nia tranzystora, gdy jego punkt pracy przemieszcza sie przez obszar aktyw-
ny i jednocze$nie mogg wystapi¢ duze chwilowe warto$ci napiecia i pradu
tranzystora. O sprawnosci energetycznej tych uktadéw w duzym stopniu de-
cyduje wiasciwy dobor elementéw ze wzgladu na ich szybko$¢ dziatania, jak
rowniez dobor odpowiednich uktadéw sterowania tranzystoréw w celu zmi-
nimalizowania strat mocy zwigzanych z procesami przelaczania, bowiem
ten sktadnik moze by¢ dominujgcy w ogélnym bilansie strat mocy:.

Szybki rozwoj technologii pétprzewodnikéw wywotat ponowne zainte-
resowanie wykorzystaniem wzmacniaczy mocy audio klasy D, zwtlaszcza
w aplikacjach mniejszej mocy, ponizej 50W na kanat [3-30]. Dzieki duzej
sprawno$ci energetycznej, matym rozmiarom, matym stratom mocy, a tym
samym zmniejszeniu rozpraszania ciepta, wzmacniacze klasy D znalazty sze-
rokie zastosowanie w wielu konsumenckich systemach elektronicznych, ta-
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Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

kich jak telewizja, systemy nagto$niajgce, zestawy i systemy kina domowego,
telefonia komdérkowa, systemy radiokomunikacji ruchomej i inne, poniewaz
czas miedzy tadowaniami akumulatora moze by¢ dtuzszy [3-7]. Wymagato to
jednak rozwigzania wielu problemoéw w celu ulepszenia parametréw elektro-
akustycznych, energetycznych i kompatybilnosci elektromagnetycznej (EMI)
oraz filtracji sygnatu wyjsciowego [3-30]. Ostatnio, bardzo popularnymi roz-
wigzaniami staty sie tzw. bezfiltrowe wzmacniacze klasy D [3-18], w ktorych
wyjécie wzmacniacza jest bezposrednio podiaczone do obcigzenia, a samo
obcigzenie (gto$nik) zapewnia filtracje, a tym samym demodulacje sygnatu
dZzwiekowego, przy znacznym ograniczeniu zaktécen elektromagnetycznych
i zapewnieniu kompatybilnosci elektromagnetycznej EMI.

1.2. Osiagniecia i kierunki rozwoju wzmacniaczy klasy D
oraz stosowane techniki modulacji PWM

W wielu komercyjnych instalacjach Audio-Video, sieciowe odtwarzacze
przetwarzaja pliki audio zapisane w formatach dzwiekowych: A/52 (Dolby
Digital), ASF (Advanced Systems Format), MP3, WMA (Windows Media Au-
dio), a powszechng tendencjg jest, aby odtwarzanie wszelkich typow plikéw
multimedialnych obstugiwane byto przez rézne wersje programu Windows
Media Player [31]. We wspomnianych i innych systemach audio, najczesciej
wielokanatowych, sygnaty audio s3 zapamietywane, przesylane i przetwa-

rzane w dziedzinie cyfrowej. Implementacja koncepcji wzmacniacza klasy D

w takich systemach stwarza mozliwo$¢ przetwarzania i wzmacniania sygna-

16w audio w dziedzinie cyfrowej, az do stopnia koficowego mocy. W stopniu

konicowym, najczesciej w konfiguracji mostka H, tranzystory mocy MOSFET
pracuja jako klucze, dzieki czemu uzyskuje sie wysoka sprawnos¢ energe-
tyczng wzmacniacza, a po filtracji dolnoprzepustowej wzmocniony sygnat
akustyczny dotaczony jest do gto$nikdw.

Architektury wzmacniaczy klasy D mozna ogdlnie podzieli¢ na dwie ka-
tegorie:

1. Wzmacniacze klasy D w otwartej petli z analogowa modulacja szerokosci
impulsu APWM (4nalog Pulse Width Modulation), z probkowaniem na-
turalnym NPWM (Natural Sampled PWM) lub jej cyfrowa wersja DPWM
(Digital PWM) z rownomierng modulacjg szeroko$ci impulsu UPWM (Uni-
form Sampled PWM).

2. Wzmacniacze w zamknietej petli z modulacjg Sigma Delta (Z-A), stano-
wiagcej odmiane modulacji gestosci impulséw.

14



Wprowadzenie

Na rys. 1.1 pokazano sposoby prébkowania wej$ciowego sygnatu modu-
lujacego stosowane w modulacjach APWM i DPWM we wzmacniaczach klasy
D w otwartej petli.

W modulacjach analogowych APWM stosuje sie naturalne prébkowanie
sygnatu modulujacego (NPWM), tzn. czasy trwania impulséw zmodulowa-
nych PWM otrzymywane sa w wyniku poréwnania analogowego sygnatu
modulujacego z przebiegiem trojkatnym lub pitoksztattnym.

W modulacjach cyfrowych DPWM, zamiast analogowego sygnatu ciagte-
go, wykorzystywany jest dyskretny sygnal modulujacy, otrzymywany po
wcze$niejszym skwantowaniu sygnatu analogowego. Szerokosci zmodulo-
wanych impulséw prostokatnych sg proporcjonalne do dyskretnych warto-
$ci sygnatu modulujacego i przy prébkowaniu ze statym okresem sygnatu
modulowanego otrzymujemy réwnomierng modulacje UPWM.

UPWM

m—

NPWM

LPWM _|

+1

0 Vy | 'V Va1
3n—1 :

additional samplei ) time
(n1); nT . (n1)1;

Rys. 1.1. R6zZnice pomiedzy modulacjami: NPWM, UPWM i LPWM [32]

Stosujgc dodatkowe probkowanie sygnatu w okresie przelgczania T,
otrzymujemy dyskretny sygnat skwantowany bardziej zblizony ksztattem do
pierwotnego sygnatu analogowego, a zmodulowany sygnat DPWM jest bar-
dziej zblizony do zmodulowanego sygnatu NPWM przy modulacji naturalne;j.
Ten rodzaj modulacji moze by¢ realizowany jako modulacja pseudonatural-
na PNPWM (Pseudo-Natural Pulse Width Modulation) lub linearyzowana
- LPWM (Linearized Pulse Width Modulation).

W kazdej z wyszczegélnionych wyzej metod modulacji PWM, zaréwno
analogowych jak i cyfrowych, mozna wyrézni¢ modulacje jednobrzegowa

15



Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

(Single sided modulation - S) lub dwubrzegowa (Doule sided modulation
D). Sygnat PWM z modulacjg dwubrzegowa niesie wiecej informacji o sy-
gnale modulujacym, przy tej samej czestotliwosci przebiegu modulowa-
nego [32-39].

Wzmacniacze klasy D w zamknietej petli, zamiast opisanego wyzej mo-
dulatora PWM, wykorzystuja modulacje Sigma-Delta (2-A) z nadprdébko-
waniem, ksztattujgcym charakterystyke szuméw kwantyzacji [40-44]. Na
rys. 1.2.a przedstawiono standardowy, jednostopniowy modulator X-A za-
wierajacy: integrator, strobowany komparator, ktéry w istocie jest uktadem
kwantyzatora sterowanym czestotliwo$cig probkowania f. Przetwornik cy-
frowo analogowy C/A zasilany jest cyfrowym sygnatem, ktéry pojawia sie na
wyjs$ciu uktadu komparatora. Wprowadzone w uktadzie ujemne sprzezenie
zwrotne wymusza $ledzenie warto$ci sygnatu wejSciowego modulatora. Roz-
nice sygnatéw: wejSciowego modulatora oraz wyjSciowego kwantyzatora s3
korygowane w integratorze. Modulator jednostopniowy X-A daje redukcje
szumdéw kwantyzacji o okoto 9 dB przy wzros$cie dwukrotnym czestotliwos$ci
probkowania f..

a) ' 3
WEISCIE +
D->(?> INTEGRATOR [ [
C/A
b) f

WEISCIE+ + w | WYBCE
INTEGRATOR «»(%—}» INTEGRATOR -# [ TEE L.

C/A

¥

¥

WZMACNICZ

ANALOGOWY SILEL 1.

Rys. 1.2. Schematy blokowe: a) standardowego, jednostopniowego modulatora X-A
b) wzmacniacza klasy D z modulatorem X-A drugiego rzedu

Wspbtczesne rozwigzania wzmacniaczy klasy D z modulatorem Z-A uzy-
waja petli sprzezenia zwrotnego pracujacej w trybie ciggltym, a nie petli cy-
frowej, jak w opisanym wcze$niej modulatorze na rys. 1.2.a. Dzieki temu,
informacja z wyj$cia dostepna jest na wejsciu, umozliwiajac poréwnanie
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Wprowadzenie

z sygnatem wejSciowym i poprzez ujemne sprzezenia zwrotne Koryguje-
my znieksztalcenia tranzystoré6w MOSFET stopnia konicowego mostka H,
ktére pojawiajg sie podczas ich przetgczania. Znieksztatcenia wynikajgce
ze zjawiska aliasingu sa minimalizowane na skutek ciggtej pracy uktadu,
ktéry zawiera filtr antyaliasingowy, uniemozliwiajac przedostanie sie na
wejscie modulatora wyzszych harmonicznych sygnatéw generowanych na
wyj$ciu modulatora niz dopuszczalna czestotliwo$¢ sygnatu wejsciowego.
Na rys. 1.2.b przedstawiono jedno z wielu mozliwych rozwigzan wzmac-
niacza klasy D z modulatorem X-A, 2-go rzedu, ktore taczy w sobie opisy-
wane wyzej techniki [40-44]. W wielu pracach opisano rézne modyfikacje
rozwigzan uktadowych wzmacniaczy klasy D z modulatorami X-A, zaréwno
2-go, jak i 3-go rzedu, w ktérych wprowadzono sprzezenie ,w przéd”, emu-
lujgce sprzezenie zwrotne i poprawiajace zakres dynamiczny integratoréw,
a takze dodatkowe petle selektywnego sprzezenia zwrotnego pomiedzy
wyjSciem komparatora a wejsciami integratoréw, zapewniajac w niekto-
rych petlach cyfrowe sprzezenie zwrotne poprzez konwerter C/A obok
sprzezenia ciggtego w pozostatych petlach [22-30], [40-44], [59-60].

Cyfrowe wzmacniacze klasy D matej mocy najczesciej uzywaja modulato-
ra opartego na wielobitowym modulatorze X-A. Algorytmiczna transforma-
cja cyfrowego sygnatu PCM na sygnat PWM jest przenoszona do zamknie-
tej petli modulatora 2-A, dzieki czemu szum i znieksztatcenia generowane
podczas transformacji sg ttumione przez duze wzmocnienie petli sprzeze-
nia zwrotnego ,w przod”. W poréwnaniu do LPWM, modulacja 2-A wymaga
znacznie wyzszej czestotliwosci przetgczania tranzystorow MOSFET w stop-
niu wyj$ciowym, co powoduje obniZenie sprawno$ci energetycznej wzmac-
niacza [7, 23, 35].

Zastosowanie klasycznych, analogowych wzmacniaczy klasy D w cyfro-
wych systemach audio, z wejSciowym sygnatem cyfrowym PCM, wiaze sie
z koniecznoscig kazdorazowego przetworzenia sygnatu cyfrowego na sygnat
analogowy w precyzyjnym przetworniku C/A, aby nastepnie przeksztatcié¢
go na sygnat zmodulowany NPWM. To przeksztatcenie jest czesto nazywane
konwersja PCM na PWM.

Aby wyeliminowac¢ konieczno$¢ stosowania w konwerterach PCM na PWM
dos$¢ skomplikowanych ukladéw, precyzyjnych przetwornikéw C/A - proces
modulacji PWM mozna zrealizowac bezposrednio przy zastosowaniu algoryt-
moéw cyfrowej modulacji szeroko$ci impulséw DPWM, gdzie wejsciowy sy-
gnat PCM jest przetwarzany bezposrednio w cigg 1-bitowych impulséw PWM
[32-39], [45-49].
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Standardowa DPWM z réwnomiernym prébkowaniem UPWM (ang.
Uniform PWM), chociaz bardzo prosta, nie moze by¢ wykorzystana we
wzmacniaczach akustycznych ze wzgledu na jej wrodzong naturalna nie-
liniowo$¢ [32-35].

Algorytmy DPWM stosowane w akustycznych wzmacniaczach klasy D
sg dos$c¢ ztozone, a ponadto musza by¢ realizowane w czasie rzeczywistym,
przy dos¢ wysokiej czestotliwosci kluczowania stopnia koncowego (zalez-
nie od rodzaju modulacji DPWM, F,> 250 kHz). Z tego powodu, w prak-
tycznych rozwigzaniach cyfrowych wzmacniaczy klasy D rozwinety sie
gtowne dwie metody realizacji modulatoréw DPWM: 1) modulacja DPWM
realizowana w oparciu o wielobitowa modulacje sigma-delta (X-A) z ukta-
dem Kksztattowania szuméw kwantyzacji (czesciej stosowana w praktyce
ze wzgledu na latwiejsze kompromisy pomiedzy parametrami uktadu dla
uzyskania zadanych parametréw wyjsciowych) oraz 2) standardowe modu-
lacje DPWM z kompensacja wstepng, charakteryzujace sie probkowaniem
sygnatu modulujacego najbardziej zblizonym do prébkowania przy modu-
lacjach naturalnych NPWM i uktadem ksztattowania szuméw rekwantyza-
cji. Poprzez interpolacje wej$ciowego sygnatu PCM otrzymujemy dyskretny
sygnat skwantowany bardziej zblizony ksztattem do pierwotnego sygnatu
analogowego, a zmodulowany sygnat DPWM jest bardziej zblizony do zmo-
dulowanego sygnatu NPWM przy modulacji naturalnej. Ten rodzaj modu-
lacji nazywany jest modulacja pseudonaturalng PNPWM (ang. Pseudo-Na-
tural Pulse Width Modulation) lub linearyzowang LPWM (Linearized Pulse
Width Modulation).

Standardowe modulacje DPWM z kompensacja wstepng stwarzaja
mozliwos$¢ emulacji wszystkich czterech podstawowych metod modu-
lacji NPWM w cyfrowych aplikacjach wzmacniaczy klasy D (tj. NADS,
NADD, NBDS, NBDD), a w szczegélnosci dwubrzegowej modulacji klasy
BD (NBDD), (Natural sampled Class-BD Doule sided) uznawanej jako opty-
malna modulacja PWM, ze wzgledu na tatwos¢ filtracji sygnatéw réznico-
wych na wyjsciu stopnia koncowego wzmacniacza klasy D. Sposrdd czte-
rech podstawowych rodzajow modulacji NPWM, modulacja NBDD, ktéra
jest odpowiednikiem trzypoziomowej wersji modulacji PSCPWM (Phase
Shifted Carrier Pulse Width Modulation) i jest najlepsza pod wzgledem
wyj$cia réznicowego DM (Differential Mode) i ma zdecydowanie najbar-
dziej atrakcyjng charakterystyke widmowa, ktéra zawiera znacznie mniej
niepozadanych sktadowych widmowych niz wszystkie inne metody PWM
[32-32], [36-39].
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Modulator NBDD posiada jednak pewng wade, poniewaz na jego wyjsciu su-
macyjnym CM (Common Mode) pojawia sie sygnat sumacyjny, obecny w petnej
skali nawet przy bardzo niskim poziomie sygnatu modulujacego, o szerokim
widmie zawierajacym nieparzyste harmoniczne czestotliwosci przetaczania
i ich parzyste sktadowe intermodulacyjne (IM). Szybkie przetaczanie tranzy-
storéw wyjsciowych MOSFET, duze skoki napie¢ wyj$ciowych w zakresie na-
pie¢ na szynach zasilajgcych stopien konicowy wzmacniacza, szerokie spektrum
czestotliwosci sygnatéw PWM moga prowadzi¢ do emisji zaktdcen o wysokiej
czestotliwosci RF ze stopnia wyjSciowego, Sciezek na ptytce drukowanej, fil-
trow i kabli gtosnikowych, ktore staja sie przypadkowymi antenami [3-10].

Cyfrowa modulacja PNPWM jest atrakcyjna z punktu widzenia mozliwo-
$ci ograniczenia znieksztatcen nieliniowych w pasmie podstawowym sygna-
tu modulujacego do dowolnie niskiego poziomu, a dla jej realizacji wykorzy-
stywane sg powszechnie znane i ugruntowane numeryczne metody obliczen,
ale trudne do realizacji w czasie rzeczywistym, poniewaz wymagaja zbyt du-
zych naktadéw obliczeniowych.

Linearyzowane modulacje LPWM s3 prostsze w realizacji i wymagaja
mniejszych naktadéw obliczeniowych, dlatego w badaniach skoncentrowa-
no sie na tych sposobach modulacji, tym bardziej, ze gtbwnym celem badan
byta implementacja hybrydowego, linearyzowanego 9-bitowego lub 10-bito-
wego modulatora LBDD do sterowania stopniem wyj$ciowym akustycznego
wzmacniacza klasy BD, w oparciu o mikrokontroler STM32 i programowa-
ng linie opdZniajaca z odczepami PTDL (Programmable Tapped Delay Line)
[45-52]. Zadaniem modulatora jest mozliwie jak najwierniejsze odwzoro-
wanie dwubrzegowej modulacji NBDD, ktora charakteryzuje sie najbardzie;j
ztozonym algorytmem obliczeniowym i wymaga najwiekszych naktadéw
obliczeniowych w czasie rzeczywistym.

Cyfrowy modulator LBDD, emulujacy optymalny modulator NBDD, posiada
te samg wade co jego prototyp, tj. na jego wyjs$ciu sumacyjnym CM pojawia sie
sygnal sumacyjny, obecny w petnej skali nawet przy bardzo niskim poziomie
sygnatu modulujacego, o szerokim widmie zawierajgcym nieparzyste harmo-
niczne czestotliwos$ci przetaczania i ich parzyste sktadowe intermodulacyjne.

Dla rozwiazania tego problemu, opracowano rozszerzone uktady cyfro-
wych modulatoréw LBDD PWM oraz LPSC PWM (Linearized Phase Shifted
Carrier Pulse Width Modulation), przystosowanych do sterowania nowych
oryginalnych wzmacniaczy akustycznych klasy BD w otwartej petli ze zrow-
nowazonym wyjsciem w trybie wspo6lnym, posiadajacym state napiecia na
wyjsciu CM [9-10], [45-52].
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1.3. Cele badawcze

Niniejsza publikacja dotyczy algorytméw przetwarzania sygnatéw niezbed-
nych do konwersji cyfrowych danych audio, uzyskanych ze Zrédta, na cyfro-
wy sygnat o modulowanej szerokosci impulséw, ktéry steruje tranzystory
MOSFET stopnia koncowego akustycznego wzmacniacza klasy D. Gtéwnym
celem badan byta implementacja hybrydowego, linearyzowanego modulato-
ra LBDD z kompensacjg wstepng do sterowania stopniem wyj$ciowym aku-
stycznego wzmacniacza klasy BD, ze zréwnowazonym wyjsciem dla sygna-
16w wspolnych CM, o statej wartosSci napiecia na tym wyjsciu.

Algorytmy kompensacji wstepnej stosowane w cyfrowym przetwarzaniu
sygnatéw DSP, sktadajace sie z nastepujacych blokéw modutowych:

» interpolacja,

» obliczenia z duzg doktadnoscig potozenia poczatkéow i koncéw czasu

trwania impulsu LBDD PWM w n-tych okresach kluczowania,
» ksztattowania szumoéw kwantyzacji.

Algorytm obliczeniowy potozenia poczatkéw i koncéw czasu trwania im-
pulsu PWM w kazdym okresie przetgczania wymaga dwuetapowej interpola-
cji wejsciowego sygnatu PCM. W pierwszym etapie interpolacja realizowana
jest ze wspotczynnikiem nadprébkowania K, dzieki ktorej odstep pomiedzy
dwoma sgsiednimi prébkami jest rowny okresowi kluczowania T, natomiast
w drugim etapie interpolacji wprowadza sie Q dodatkowych prébek sygnatu
PCM réwnomiernie roztozonych w okresie kluczowania T i aproksymuje sie
sygnat modulujacy w tym przedziale odcinkami prostoliniowymi, przecho-
dzacymi przez interpolowane prébki PCM.

Obliczone z duzg doktadnos$cig wartosci potozenia poczatkéw i koncow
czasu trwania impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania, wymagaty-
by bardzo duzej rozdzielczo$ci czasowej kwantyzatora na wyj$ciu modu-
latora, transformujacego obliczone czasy na cigg fizycznie generowanych
impuls6w PWM, co z kolei wymagatoby zastosowania bardzo wysokich
(nieakceptowalnych w praktyce) czestotliwo$ci generatora taktujacego
kwantyzator. Zastosowanie procesu rekwantyzacji pozwala z jednej stro-
ny na redukcje (obciecie) dtugosci stowa bitowego N, obliczonej wartosci
potozenia poczatkéw i koncéw czasu trwania impulsu PWM do mniejszej
rozdzielczosci N, tym samym ograniczenie rozdzielczosci kwantyzatora,
ale z drugiej strony, pozwala na ksztattowanie generowanych szumoéow re-
kwantyzacji.
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Rekwantyzowany sygnat cyfrowy, po przejsciu przez uktad ksztattowania
szumoOw kwantyzacji zawierajacy petle sprzezenia zwrotnego z filtrem, za-
chowuje niezmienione sktadowe widma sygnatu PWM w pasmie podstawo-
wym sygnatu modulujacego, zas$ szum kwantyzacji zostaje przesuniety poza
to pasmo, do zakresu wyzszych czestotliwosci, odfiltrowywanych w procesie
demodulacji.

Celem badan byto réwniez opracowanie rozszerzonych uktadéw cyfro-
wych modulatoréw LBDD PWM oraz LPSC PWM, przystosowanych do stero-
wania nowych oryginalnych wzmacniaczy akustycznych klasy BD w otwartej
petli ze zrdwnowazonym wyj$ciem w trybie wspélnym, posiadajacych state
napiecia na wyjsciu CM.
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2

Porownanie cyfrowych modulacji UPWM
Z rownomiernym probkowaniem
z naturalnymi modulacjami NPWM

2.1. Analogowe (naturalne) modulacje szerokosci
impulséw NPWM

W tabeli 2.1 wprowadzono skrécone nazwy czterech podstawowych modu-
lacji z naturalnym prébkowaniem, zgodne z nazwami czesto stosowanymi
w literaturze [32-38].

Tabela 2.1. Skrécone nazwy modulacji PWM z prébkowaniem naturalnym

Metoda probkowania M°;’:l:‘z';a“e llosé pozioméw | Skrét modulacji PWM
Probkowanie naturalne Jednobrzegowa 2 (AD) NADS
(NPWM) Single sided 3(80) NBDS
Dwubrzegowa 2 (AD) NADD
Double sided 3 (80) NBDD

Zasade tworzenia naturalnych modulacji PWM, wyszczegdlnionych w ta-
beli 2.1, tj.: NADS, NBDS, NADD, NBDD, przedstawiono narys. 2.1. Wyznaczo-
ne przebiegi czasowe ilustruja proces tworzenia sygnatéw PWM o czestotli-
wosci kluczowania F,, modulowanych sygnatem sinusoidalnym:

u, (t)= M sin(w, 1) (2.1)
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o czestotliwosci 8-krotnie mniejszej od czestotliwosci F,, tj. f,,/F. = 1/8.
Na rysunku k oznacza Kolejny numer okresu Kkluczowania T,
gdzie: T _=1/F,.

Znormalizowang czestotliwos$¢ (lub pulsacje) mozna zdefiniowac jako
stosunek pulsacji sygnatu modulujgcego w,, do pulsacji kluczowania Q :

Q.  2xF

c c

Zgodnie z kryterium Nyquista, znormalizowana czestotliwo$¢ musi spet-
nia¢ warunek: f, < (1 / 2), jednak obserwujgc narys. 2.1 szybkoSci narastania
przebiegéw pitoksztattnych (lub tréjkatnych) oraz sygnatu modulujacego
(o jednostkowych amplitudach), otrzymujemy:

» dla jednobrzegowej PWM

SR.=2F, oraz SR, =2xf,, coprowadzi do warunku:

F, 1
SR>SR, & f <— & f.<— (2.3)
V4 V4
» dla dwubrzegowej PWM
2F
SR, =4F, & f <= f.< 2 (2.4)
V4

2.1.1. Analityczne widma czestotliwoSciowe sygnatdw z modulacja NPWM

Widma czestotliwosciowe sygnatéw z modulacja NPWM maja postac po-
dwdjnych szeregéw Fouriera i w oparciu o literature [32-38], widma te
przedstawiono nizej dla réznicowych sygnatéw NPWM, tj. zmodulowanych
sygnaléw na wyjsciach réznicowych modulatorow w trybie DM, zgodnie
z zasadami tworzenia naturalnych modulacji NPWM.
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Rys. 2.1. Zasady tworzenia naturalnych modulacji PWM: NADS, NBDS, NADD, NBDD [32]
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Fy,

Jednobiegunowa (klasa AD), dwubrzegowa NADD PWM
- wyj$cie ré6znicowe DM

Fypp(t) =M cos(w, t)+

maM
oo JO 2 p s
. (m
+ 2; 73 sm(T Jcos(cht) +
2 (2.7)
- JO(mZM) (m+n)71'
+ 22 Z sin cos|[(mQ, +nw, )|
m=1 n=%1 ﬂ
2

Dwubiegunowa (klasa BD), dwubrzegowa NBDD PWM
- wyj$cie réznicowe

sop (1) = M cos(w,,1) -
>J (mﬂ'M)
= = |7 Ty ((m+n)r . (nx). I
-4 sin sinf — Sin|mQ_+nw )t——|r=
; rZ’I mnw ( 2 ) ( 2 ) [ c m) 2 :|
) (2.8)
=M cos(w, t)+
[ (2mzM
w0 2m+(2n+1)x .
+42 sin sin| 2m Q. + (2n+ D, Jt + =
m=1 n=0 2mﬂ- 2 2

We wzorach (2.5 + 2.8) zastosowano oznaczenia:

= 2mF,pulsacja kluczowania,

= 2nf,, pulsacja sygnatu modulujacego,

indeks modulacji, M € [0;1]

funkcja Bessel’a I-go rodzaju, rzedu n,

indeks harmonicznych sygnatu modulujacego,
indeks harmonicznych sygnatu kluczujacego.

Przedstawione na rys. 2.1 przebiegi czasowe ilustrujg zasade tworzenia

dwubiegunowych (w klasie BD) modulacji NBDS i NBDD, w ktorych wyj-
Sciowy sygnat réznicowy w trybie DM jest réznicg sygnatéw wyjsciowych
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z dwoch modulatoréw jednobiegunowych (odpowiednio NADS i NADD), ste-
rowanych prostym i odwréconym w fazie o 180° sygnalem modulujacym.
Rysunek ten ilustruje réwniez proces powstawania sygnatéw wspo6lnych CM
(Common Mode signal) przy naturalnych modulacjach NPWM.

Widma czestotliwosciowe tych sygnatéw okreslone sg zalezno$ciami:

Fyups.c =0 (2.9)

—J,(mn M) cos(mmn )

NBDSC(t) 2 (nQ 1) —
; " (2.10)
_22 z{J (mm M) sin[(mQ, +nw )t—mn]cos( zn)}
Fnapp,c =0 (2.11)
J [mnM]
oo (1) = 22 Sm(mzn )cos(mQ(,t)+
: 2 (2.12)
(mnM]
e = |
+ 22 2 mn2 sin( (m +2n)7f)(1 +cosnm )cos[(m Q + ”wm)f]
=l n=%1 7

2.1.2. Porownanie widm czestotliwoSciowych sygnatdw z modulacja NPWM

W tabeli 2.2 dokonano zbiorczego poréwnania widm czestotliwosSciowych
wszystkich rozwazanych naturalnych modulacji NPWM. Widma te charakte-
ryzuja sie tym, ze zawierajg sktadowa podstawowa o czestotliwosci sygnatu
modulujgcego i amplitudzie réwnej indeksowi modulacji, sktadowa o czesto-
tliwosci kluczowania i jej harmoniczne oraz wiele sktadowych intermodula-
cyjnych o czestotliwos$ciach bedacych liniowg kombinacja czestotliwosci klu-
czowania F_ i modulujgcej f . We wszystkich modulacjach NPWM, tj. zaréwno
w klasie AD i BD, zmodulowany sygnat r6znicowy na wyjsciu ré6znicowym nie
zawiera sktadowej state;.
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Przy dostatecznie duzym odstepie czestotliwosci kluczowania F, od
maksymalnej czestotliwoSci f sygnalu modulujacego, amplitudy praz-
kéw intermodulacyjnych, dla takich warto$ci n, dla ktérych czestotliwosci
(F.- nf, ) pokrywaja sie z pasmem podstawowym sygnatu modulujgce-
go, zanikaja praktycznie do zera, zatem w procesie demodulacji, za pomoca
odpowiedniego filtru dolnoprzepustowego, sygnat modulujacy zostanie wy-
dzielony bez zadnych znieksztatcen nieliniowych.

Na szczeg6lne wyrdznienie zastuguje dwubrzegowa modulacja klasy BD
(NBDD), w ktorej nie wystepuja sktadowe z nieparzystym indeksem czesto-
tliwosci kluczowania, ani ich sktadowe boczne. Brak w widmie czestotliwo-
Sciowym sktadowej o czestotliwosci kluczowania, ani jej pragzkéw bocznych
jest r6wnowazne podwojeniu czestotliwosci prébkowania. Zatem, przy zasto-
sowaniu modulacji NBDD znacznie tatwiej jest odfiltrowa¢ wszystkie niepo-
zadane sktadowe widma sygnatu réznicowego lub mozliwe jest dwukrotne
obnizenie czestotliwos$ci kluczowania (zwiekszenie sprawnosci energetycznej
wzmacniacza). Z tego wzgledu modulacje NBDD nalezy uzna¢ za optymalna.

Tabela 2.2. Por6wnanie naturalnych modulacji NPWM

ROdlaJ.. Sktadowa widma Amplituda
modulacji
1 2
Podstawowa M
m-ta harmoniczna pulsacji _
kluczowania 2 1y )eE )
NADS Q. =2zF, mm
Sktadowe intermodulacyjne IM: 9 J,(maM)
(mQ, tnw,) mnr
Podstawowa M
J (maM) ) .
Skiad. IM: (mQ, +na, ) of LulmmM) sm(m)
(Réznicowe) mn 2
NBDS m-ta harmoniczna pulsacji ., b 1-J,(maM)cos(mr)
(Sygnat wspdiny) mi
J (maM V4
Sktadowe IM: (mQ, *nw,,) 2(”("1))005(”]
(Sygnat wspéiny) mpw 2
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1 2 3
Podstawowa M
4J maM
m-ta harmoniczna pulsacji Q, 2 sin| ™%
NADD mz 2
4J maM
Sktadowe IM: (m Q. + na,) 2 sin[(m+n)”)
mr 2
Podstawowa M
47 marM
Sktadowe IM: (m Q. £ nw,,) "2 ((m+m)z . (nr
Cori sin sin| —
(Rdznicowe) - b 5
M
NBDD m-ta harmoniczna pulsacji Q. 4J, mar
(Sygnat wspdlny) 2 sin| 2%
v 2
marM
Skiadowe IM: (mQ, * na,) 4 = (m+n)
(Sygnat wspdlny) sin( }1 +cos I’lﬂ)
mrw 2

Przy dwubiegunowych modulacjach NBDS i NBDD wystepuja sygnatly
wspolne, co stanowi niewatpliwg wade tych modulacji, bowiem wigze sie
z konieczno$cig dodatkowej filtracji tych sygnatéw. Potrzeba filtracji sygna-
16w wspolnych przy modulacji NBDD obniza nieco jej zalety jako modulacji
optymalne;j.

2.1.3. Analiza spektralna sygnatdw z modulacjag NPWM

w programie Matlab

Widma czestotliwo$ciowe sygnatéw zmodulowanych PWM wyznaczono me-
toda estymacyjna opisang w dodatkach A.1, A.2, przy zatozeniu, ze sygnat

modulujacy jest periodyczny. Kod programu zostaty opracowany w oparciu
o literature [33, 35, 75-78].
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Na rys. 2.2 przedstawiono przyktadowe wyniki symulacji w programie
Matlab przebiegdw czasowych sygnatéow: réznicowego i wspdlnego dla
optymalnej modulacji NBDD, z nastepujacymi parametrami: f,, =9,8kHz,
F, =352,8kHz, A =0,95.

Sygnat Kluczujacy -, F,= 352,8 kHz, f = 9,8 kHz, sygnat prosty - i sygnat
odwrécony -

< osb|HEL] H‘ ‘ ‘H HILE M H A
oid-U-b bbbl |II ' L
0.06

1 1 1
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.07 0.08 0.09 0.1
t [ms]

0 0 0.02 0.03 0.04 0.05 0. 06 0.0 8

MHM I I IIIIIMHJWH '

007 008 0.09 0.1

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t [ms]

Rys. 2.2. Przebiegi czasowe sygnalu réznicowego i wspolnego przy modulacji NBDD,

dla: F.=352,8 kHz, f, = 9,8 kHz, A = 0,95
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Dla tych samych parametréw co wyzej, na rys. 2.3 i 2.4 przedstawiono od-
powiednio widma czestotliwo$ciowe dla sygnatu réznicowego i wspolnego
(kod programu w dodatku A.2), przy czym analiza spektralna przeprowa-
dzona jest z rozdzielczoscia d f= 9,8 kHz.

1

|Am|

20*log10JAm|

0 100 200 300 400 500 600 700
f [kHz]
Rys. 2.3. Widmo czestotliwo$ciowe sygnatu réznicowego przy modulacji NBDD,
dla: F,=352,8 kHz, f, = 9,8 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz

18- ] L | L | ] | | I ]
§0.5_. | | : _
: TI? : : i : :
0 ! ! ! ! “ ! ! ! “
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600
f [kHz]
0" P e — . e — e S ————————— . . -
€
<< :
o ;
‘C—» _200 A A}
Re} :
)
N 5 A
_40 | | | | | |
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f [kHz]
Rys. 2.4. Widmo czestotliwo$ciowe sygnatu wspodlnego przy modulacji NBDD,
dla: F,=352,8 kHz, f, = 9,8 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz

Analize spektralng sygnatu réznicowego NBDD przeprowadzono w sze-
rokim zakresie, az do czestotliwosci 2F, = 705,6 kHz, aby pokazaé najwaz-
niejsza wtasciwos¢ tej modulacji, Ze w widmie sygnatu réznicowego nie wy-
stepuja sktadowe z nieparzystym indeksem czestotliwosci kluczowania, ani
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ich sktadowe boczne. Brak w widmie czestotliwo$ciowym sktadowej o cze-
stotliwosci kluczowania, ani jej prazkéw bocznych, jest rownowazne podwo-
jeniu czestotliwos$ci probkowania, co bardzo efektownie pokazuje rys. 2.3.

Jednak widmo czestotliwo$ciowe sygnatu wspdlnego NBDD, jak poka-
zano na rys. 2.4, zawiera sktadowe nieparzyste czestotliwosci kluczowania
m*F, dlam=1,3,5..,, tj. 352,8 kHz, 1058,4 kHz itd. i szeroka game ich intermo-
dulacyjnych prazkéw bocznych.

Natural sampling — AD -Single sided (NADS)

T B T B f N T

20*log10]Am|
'\I)
[om )
o

~400 50 100 150 200 250 300 350
f [kHz]
Natural sampling — BD -Single sided (NBDS)

OfFo— — —— — —_— —_—_— — .

20*log10|Am|
N
(e |
(=)

_4000 50 100 150 200 250 300 350
f [kHz]
Natural sampling — AD —Double sided (NADD)

o .
€ ; 5
< : :
o B i
o —200- i
kel : .
S {
N H ! . !
_40 1 | | | 1 | | |
50 100 150 200 250 300 350
f [kHz]
Natural sampling — BD —Double sided (NBDD)

OfF T T e T e I

20*log10|Am|
N
o

|
S
o

| | | | | |
50 100 150 200 250 300 350
f [kHz]

o

Rys. 2.5. Widma czestotliwo$ciowe sygnalow réznicowych PWM: NADS, NBDS, NADD,

NBDD, dla: F,=352,8 kHz, f = 9,8 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz
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Natural sampling — AD —Slngle sided (NADS)
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Rys. 2.6. Widma czestotliwosciowe sygnaléw réznicowych PWM: NADS, NBDS, NADD,
NBDD, dla: F,=352,8 kHz, f = 19,6 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz

W celu poréwnanie wszystkich czterech naturalnych modulacji PWM:
NADS, NBDS, NADD, NBDD, na rysunkach 2.5 i 2.6 przedstawiono zbiorcze
wyniki symulacji widm czestotliwo$ciowych ich sygnatéw réznicowych,
w pasmie od 0 do F, dla: F = 352,8 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz, przy roz-
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nych czestotliwo$ciach sygnatu modulujgcego, odpowiednio: f = 9,8 kHz
(rys.2.5) oraz f =19,6 kHz (rys. 2.6).

Z poréwnania tych widm wida¢, ze przy modulacji NADS powstaje naj-
wigcej sktadowych harmonicznych m F_ czestotliwoSci kluczowania i ich
intermodulacyjnych prazkéw bocznych o czestotliwosSciach (mF,. tnf,,).
W miare zwiekszania stosunku czestotliwos$ci sygnatu modulujacego do cze-
stotliwosci kluczowania (rys. 2.6), przy modulacji NADS prazki intermodu-
lacyjne o czestotliwosciach (F, - nf ) najwczesniej dotrg do pasma podsta-
wowego sygnatu modulujgcego, znieksztatcajgc sygnat modulujacy. Jednak
w praktyce, stosunek maksymalnej czestotliwosci sygnatu modulujacego do
czestotliwosci kluczowania dobiera sie znacznie mniejszy niz ten, przy kto-
rym wystapitoby to zjawisko, aby utatwié¢ konstrukcje filtru LC wydzielajace-
go sygnatl modulujacy ze zmodulowanego przebiegu. Tym niemniej, z posrod
wszystkich czterech modulacji NPWM, modulacja NADS wymaga zastosowa-
nia najbardziej ztoZzonego filtru LC.

Poréwnujac widma czestotliwosciowe sygnatéw rdéznicowych NBDS
i NADD widzimy, Ze sa one bardzo podobne. Podobienstwo to pozwala na
stwierdzenie, Ze nie ma zadnych przestanek dla praktycznego wykorzysta-
nia modulacji NBDS, bowiem jej realizacja jest bardziej skomplikowana niz
modulacja NADD, a ponadto przy modulacji NBDS powstaja sygnaty wspol-
ne, co wigze sie z koniecznoscig ich filtracji.

Opisane wczesniej, w oparciu o rys. 2.4, wlasciwosci widma czestotliwo-
Sciowego sygnatu réznicowego przy modulacji NBDD, pozwalajg na zakwa-
lifikowanie jej jako optymalnej modulacji PWM, umozliwiajacej najprostsza
konstrukcje filtru LC dla wydzielenia réznicowego sygnatu modulujgcego
z przebiegu PWM (dzieki nieobecnosci w widmie czestotliwosciowym sktado-
wej o czestotliwosci kluczowania i jej intermodulacyjnych prazkéw bocznych).
Wzmacniacze akustyczne klasy BD z modulacjag NBDD czesto w literaturze sg
wyrdzniane jako ,bezfiltrowe”, przez co nalezy rozumie¢, Ze nie ma potrzeby
stosowania dodatkowego filtru LC, a wydzielenie sygnatlu modulujacego za-
pewnia samo obcigzenie o charakterze rezystancyjno-indukcyjnym (gto$nik).

Aby dolaczy¢ sygnat réznicowy z wyjsScia wzmacniacze do gto$nika, prze-
wody dotaczajace (najczesciej dtugie), a takze $ciezki potaczeniowe obwodu
montazowego, przenosza nie tylko sygnat réznicowy, ale r6wniez powstaja-
ce przy modulacji NBDD sygnaty wspoélne. Ze wzgledu na szerokie spektrum
czestotliwos$ci sygnatéw wspolnych, przewody i Sciezki potgczeniowe prze-
noszace sygnaly wspdlne stajg sie anteng promieniujaca zakldcenia elektro-
magnetyczne. Dla ich eliminacji lub znacznego ograniczenia konieczna jest
filtracja sygnatow wspdlnych. Zagadnienie to zostanie oméwione w rozdz. 6.
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2.2. Cyfrowe modulacje szerokoSci impulsow UPWM
Z rownomiernym prébkowaniem

W cyfrowych modulacjach DPWM, zamiast analogowego sygnatu ciggtego
wykorzystywany jest dyskretny sygnat modulujacy, otrzymywany po wcze-
$niejszym skwantowaniu sygnatu analogowego. WejsSciowy sygnat modulu-
jacy x(n) jest ograniczonym w pas$mie dyskretnym sygnatem prébkowanym
z czestotliwo$cig Nyquista f, = 1/T, = 2B. W przetwarzaniu sygnatéw aku-
stycznych stosujemy standardowe czestotliwo$ci probkowania o réznych
wartosciach 44.1 kHz, 48 kHz, 96 kHz oraz 192 kHz. Biorgc pod uwage dwie
najnizsze, widzimy ze zachodzi koniczno$¢ zmiany czestotliwosci prébko-
wania F_sygnatu dyskretnego juz sprobkowanego, do wyzszej wartosci F,
odpowiadajgcej czestotliwosci modulacji DPWM. Oznacza to, ze sprdébko-
wany sygnat x(n) nalezy przeksztatci¢ w dyskretny sygnat y(m) o wyzszej
czestotliwosci probkowania F = 1/T, przy czym m reprezentuje indeks dys-
kretnego czasu o wyzszej szybkosci. Zaktadajac:

T/T.=1/K (2.14)

nowa czestotliwos$¢ prébkowania wynosi: F = K f,

gdzie: K - wspétczynnik nadprébkowania pierwszej interpolacji.

2.2.1. Analityczne widma czestotliwoSciowe sygnatow z modulacja UPWM

Podobnie jak dla naturalnych modulacji NPWM, istnieja cztery podstawo-
we metody cyfrowych modulacji szerokos$ci impulséw UPWM (ang. Uni-
form Sampled PWM) z r6wnomiernym probkowaniem (ze statym okresem
sygnatu modulowanego), ktérych skrécone nazwy podano w tabeli 2.3,
anarys. 2.7 przedstawiono zasade tworzenia tych modulacji w dziedzinie
czasu. Przebiegi czasowe wyznaczono dla sinusoidalnego sygnatu referen-
cyjnego o czestotliwosci 8-krotnie mniejszej od czestotliwosci kluczowa-

nia (f /F =1/8).
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Tabela 2.3. Skrocone nazwy modulacji PWM z réwnomiernym prébkowaniem UPWM

Metoda prébkowania LTI [lo5¢ pozioméw Skrét modulacji PWM
zhocza
Réwnomierne Jednobrzegowa 2 (AD) UADS
prébkowanie Single sided 3 (8D UBDS
(UPWIM) (8D)
Dwubrzegowa 2 (AD) UADD
Double sided
3(BD) UBDD

Podobnie jak w przypadku modulacji NPWM, widma czestotliwo$cio-
we sygnatéw z modulacja UPWM mozna wyznaczy¢ w oparciu o podwoéjne
szeregi Fouriera. Na podstawie literatury [33-38], nizej przedstawiono te
widma dla réznicowych sygnatow UPWM wyszczegdlnionych w tabeli 2.3.
Zasady tworzenia cyfrowych modulacji UPWM: UADS, UBDS, UADD, UBDD
przedstawia rys. 2.7. Zachowano te same oznaczenia i poziomy znormalizo-
wanych amplitud sygnatéw, co w przypadku modulacji NPWM.

Jednobiegunowa (klasa AD), jednobrzegowa modulacja UADS PWM
- wyjscie réznicowe

oo ' » .

FUADS(t):_z “/sin na)mt—nn—”’—n_ +
n=1 w Q 2

nmw ——

Q
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m (2.15)
ZL [sin(mQ,t)-J,(mz M)sin(mQ, t — mn )]~

aoymm

J m+nw—’” M
Q

n

sin[mQ_t+nw t—mn |

|
NgE
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m

w
m+n—:Imn
Q
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Uniform sampling= AD - Single sided (UADS) Uniform sampling=- BD - Single sided (UBDS)
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Rys. 2.7. Zasady tworzenia cyfrowych modulacji UPWM: UADS, UBDS, UADD, UBDD [32]
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Dwubiegunowa (klasa BD), jednobrzegowa modulacja UBDS PWM
- wyj$cie réznicowe

UBDS ®)= z COS(Y!CU t—nm Jsm( )4-
J 2 2 (2.16)

: cos[(mQ, + nw,, )] sin(m)
m=1 n=—=l wm 2
m+n T
[ QC )

Jednobiegunowa (klasa AD), dwubrzegowa modulacja UADD PWM
- wyj$cie réZnicowe

J, o P M

= Q. 2
Fop(@) z sin L cos(nw, t)+
n=1 ,, QL. 2
niw —"*
Q

c

Jo mr—

. (2.17)
+Z cos| =~ cos(mQ, 1)+

w, \[tM
- ,_Jn[['“"QJz]
+3) - sind| m+nf 1+ 22 | |12 L cos[(nQ, +new, )]
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Dwubiegunowa (klasa BD), dwubrzegowa modulacja UADD PWM
- wyjscie réznicowe

Fgpp () = 2

. o, \nt | . (nx) . nm
sin|| 1+ — |sin| — |sin | nw, t —— |-
n=1 wm |:[ QL]2:| [2) [ 2)
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W tabeli 2.4 dokonano zbiorczego poréwnania widm czestotliwo$ciowych
wszystkich rozwazanych cyfrowych modulacji UPWM. Widma te zawierajg
sktadowa podstawowg o czestotliwosci sygnatu modulujacego i jej wyzsze
harmoniczne, sktadowa o czestotliwosci kluczowania i jej harmoniczne oraz
wiele sktadowych intermodulacyjnych (mF, - n f ). Obecne w sygnatach
z modulacja UPWM wyzsze harmoniczne sygnatu modulujacego leza w pa-
smie podstawowym sygnatu i nie jest mozliwe ich odfiltrowanie.

Stosujac duzo wyzsza czestotliwos¢ kluczowania F, od maksymalnej cze-
stotliwosci f sygnatu modulujgcego, sygnat wyjsciowy po demodulacji
bedzie znieksztatcony tylko przez wyzsze harmoniczne sygnatu, ktérych am-
plitudy silnie zalezg od indeksu modulacji i znormalizowanej czestotliwosci
f=f,/F.

Korzystajgc z tabeli 2.4, tatwo mozemy wyznaczy¢ wspotczynnik znie-
ksztatcen nieliniowych THD sygnatu po demodulacji jako stosunek $rednio-
kwadratowej wartosci np. 10-ciu wyzszych harmonicznych do harmonicznej
podstawowe;.

Tabela 2.4. Por6wnanie cyfrowych modulacji UPWM z réwnomiernym prébkowaniem

Rodzaj n-ta harmoniczna suanatu m-ta harmoniczna czestotl. Sktadowe IM
UPWM ok Kluczowania m<2, (mQ, tnw)
@, o
J, MZMQ Jn[(m+ng”’}rM}
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2.2.2. Analiza spektralna sygnatow z modulacja UPWM z wykorzystaniem
programu Matlab. Wspétczynniki zawartosci harmonicznych 74D

Na rys. 2.8 przedstawiono wyniki symulacji w programie Matlab (kod
programu w dodatku A.3) widma czestotliwo$ciowego réznicowego sy-
gnatu z jednobrzegowa modulacjg UADS, z nastepujgcymi parametrami:
f =98 kHz, F = 352,8 kHz, M= 0,95, analiza spektralna z rozdzielczo$cig
df =098 kHz.

W analizowanym zakresie czestotliwo$ci, widmo to zawiera sktadowg
podstawowsa i jej wyzsze harmoniczne (lezace w pasmie podstawowym sy-
gnatu modulujgcego), sktadowa o czestotliwosci kluczowania i jej intermo-
dulacyjne prazki boczne o czestotliwosciach (F, - n f ). Amplitudy sygna-
16w modulujacych i ich harmonicznych silnie zalezg od indeksu modulacji
M i stosunku czestotliwos$ci sygnatu modulujgcego do czestotliwosci kluczo-
waniaf =f /F.

Wystepujace w sygnale z modulacja UPWM wyzsze harmoniczne sygnatu
modulujgcego s3g Zrodtem znieksztatcen tego sygnatu. W celu poréwnania
wszystkich czterech cyfrowych modulacji z r6wnomiernym prébkowaniem,
wyznaczono dla nich wspétczynniki znieksztatcen nieliniowych THD sygna-
tu r6znicowego po demodulacji jako stosunek sredniokwadratowej wartosci
10-ciu wyzszych harmonicznych do harmonicznej podstawowej. Na rys. 2.9
przedstawiono wyniki symulacji wspo6tczynnikéw THD dla modulacji UADS
i UADD, a na rys. 2.10 dla modulacji UBDS i UBDD. Amplitudy poszczegol-
nych harmonicznych wyznaczono na podstawie zaleznoSci zestawionych
w tabeli 2.4.

Modulacja UADS, M= 0.95, Fc= 352.8kHz, fm= 9. 8kHz df- 0.98kHz
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Rys. 2.8. Widmo czestotliwo$ciowe sygnatu réznicowego przy modulacji UADS,
dla: F,=352,8 kHz, f = 9,8 kHz, Am = 0,95, df = 0,98 kHz

W celu weryfikacji przeprowadzonych analiz, a w szczegélnosci ana-
liz widm czestotliwo$ciowych, charakterystyki wspétczynnikow THD dla
wszystkich czterech rodzajéow modulacji cyfrowych: UADS, UADD, UBDS,
UBDD wyznaczono bezposrednio na podstawie bardzo pracochtonnych ana-
liz spektralnych sygnatéw zmodulowanych (jako stosunek $redniokwadra-
towej wartosci 10-ciu wyzszych harmonicznych do harmonicznej podstawo-
wej), przy tych samych warto$ciach wskaZnikow modulacji M, otrzymujac
doktadnie te same charakterystyki, co przedstawione na rys. 2.9 i 2.10.

" THD w UADS 4 THD w UADD
M=0.95 M=0.95
45 M=0.5 0.9 M=0.5
=0.1 =0.1
4 N0 0.8 MO
35 0.7
- 3 — 0.6
& £
225 o 05
: F
2 0.4
15 0.3
1 0.2
0.5 0.1
0 0
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
fr=fm/Fc fr=fm/Fc

Rys. 2.9 Wspotczynniki THD dla modulacji UADS i UADD, przy F = 352,8 kHz
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THD w UBDS IHD w UBLDD

M=0.95
M=0.5
M=0.1

o -

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
fr=fm/Fc fr=fm/Fc

Rys. 2.10. Wspoétczynniki THD dla modulacji UBDS i UBDD, przy F = 352,8 kHz

Z poréwnania przedstawionych na rys. 2.9 i rys. 2.10 symulacji wynika,
ze cyfrowe modulacje UPWM z réwnomiernym prébkowaniem nie sg odpo-
wiednie do zastosowan w akustycznych wzmacniaczach klasy D o matych
znieksztatceniach nieliniowych. Nawet dwubrzegowa modulacja UBDD, kto-
ra charakteryzuje sie najnizszymi watro$ciami wspoétczynnikow THD, przy
maksymalnej czestotliwo$ci sygnatu modulujgcego f = 20 kHz. (zakta-
dajac, ze jest to pasmo wzmacniacza akustycznego) oraz zastosowaniu wy-
sokiej czestotliwosci kluczowania F_ = 352,8 kHz, dla wskaznika modulacji
M = 0,95, THD osigga warto$¢ ok. 0,25%.

Ze wzgledu na bardzo prosty sposob wytwarzania modulacji UPWM
znajduja one szerokie zastosowanie w sterownikach falownikéw i réznego
rodzaju przeksztattnikéw z modulacjg szerokosci impulséw, w ktoérych do-
puszczalny poziom znieksztatcen nieliniowych jest wyzszy niz we wzmac-
niaczach akustycznych. W tych zastosowaniach modulacje UBDD mozna
uznac za optymalng, chociaz przy tej modulacji wystepuja sygnaty wspoélne,
co wigze sie z konieczno$cia dodatkowej filtracji tych sygnatow (rozdz. 6).
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3

Cyfrowe, linearyzowane modulacje
szerokosSci impulsow

3.1. Ogolne metody linearyzacji cyfrowych
modulatorow DPWM

Ogéblne metody linearyzacji cyfrowych modulatoréw PWM sg szeroko repre-
zentowane w literaturze [15, 17, 20, 21, 23, 30, 33, 35, 41] i mozna je zakwa-
lifikowa¢ do trzech kategorii:

1. Metody kompensacji wstepnej, charakteryzujace sie prébkowaniem sy-
gnatu modulujgcego najbardziej zblizonym do prébkowania przy modu-
lacjach naturalnych NPWM (metody te sa najbardziej rozwiniete).

2. Metody bezposredniej kompensacji efektéw nieliniowych, w ktérej mo-
dulator UPWM traktuje sie jako zalezng od sygnatu, nieliniowa funkcje
przejscia, ktorej efekty nieliniowe moga by¢ kompensowane przez od-
wrotng funkcje przejscia.

3. Metody wykorzystujace cyfrowe ujemne sprzezenia zwrotne w petli sa-
mego modulatora lub obejmujgcej modulator i cyfrowy sygnat UPWM
stopnia konicowego.

Na rys. 3.1 przedstawiono ogdlny schemat blokowy cyfrowego wzmac-
niacza klasy D ze standardowa, linearyzowang modulacja cyfrowa LPWM
z kompensacja wstepng stwarzajgcg mozliwo$¢ emulacji wszystkich czte-
rech podstawowych metod modulacji NPWM. Algorytmy konwersji PCM-
-DPWM z kompensacjg wstepng starajg sie jak najlepiej emulowac¢ sygnat
z probkowaniem naturalnym NPWM, wykorzystujgc ulepszone metody
prébkowania, takie jak modulacja pseudo-naturalng PNPWM lub linearyzo-
wang LPWM [30, 33], [45-49], [53, 54]. Dzieki prostemu algorytmowi LPWM
mozna osiggnac znaczng poprawe liniowosci modulatora, stwarzajac szero-
kie mozliwo$ci aplikacji systeméw DPWM.
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

Digital Class-D Amplifier

Analog N, bits@ f; i ”’H‘” /\/

Input — -
Signal Digital Audio " Class-D
——| ADC Interface || DAl L 5| prver || output || LCLow
Receiver DRWM Stage Pass Filter
DPWM using "
LPWM NDItS@F, |rox, Nbits@F, |;._s; N, bits@F,
N, bits of PCM @ f Digital to
" Compensatin Re- - 1-bit modulated
—>| Interpolation= S cital LPwm || quantization [ > C;mier ™ PWMpulses @ 1.

Fopp =2F,2" _T
Rys. 3.1. 0g6lny schemat blokowy cyfrowego wzmacniacza klasy D

Algorytm obliczeniowy potozenia poczatkéw i koncéw czasu trwania im-
pulsu PWM w kazdym okresie przetaczania wymaga dwuetapowej interpola-
cji wejsciowego sygnatu PCM. W pierwszym etapie interpolacja realizowana
jest ze wspotczynnikiem nadprébkowania K, dzieki ktorej odstep pomiedzy
dwoma sgsiednimi prébkami jest rowny okresowi kluczowania T, natomiast
w drugim etapie interpolacji wprowadza sie Q dodatkowych prébek sygna-
tu PCM réwnomiernie roztozonych w okresie kluczowania T, i aproksymuje
sie sygnal modulujacy w tym przedziale odcinkami prostoliniowymi, prze-
chodzacymi przez interpolowane prébki PCM. Obliczone z duza doktadno-
$cig warto$ci potozenia poczatkéw i konicow czasu trwania impulsu PWM
w n-tych okresach kluczowania, wymagatyby bardzo duzej rozdzielczosci
czasowej kwantyzatora na wyjsciu modulatora, transformujacego obliczone
czasy na ciag fizycznie generowanych impulséw DPWM, co z kolei wymaga-
toby zastosowania bardzo wysokich (nieakceptowalnych w praktyce) cze-
stotliwos$ci generatora taktujacego kwantyzator.

3.1.1. Interpolacja
3.1.1.1. Rekonstrukeja sygnatu ciagtego x (#) na podstawie ciagu jego probek dyskretnych
Rekonstrukcja sygnatu ciggtego x (t) na podstawie ciggu jego probek dys-
kretnych, jak ré6wniez zwiekszenie szybkosci probkowania sygnatu analogo-
wego o rzeczywisty wspotczynnik K nalezg do podstawowych metod cyfro-
wego przetwarzania sygnatow [75-78].
Po sprobkowaniu wejsciowego, analogowego sygnatu akustycznego x (t)
o czestotliwosci f, z okresem probkowania T, gdzie: T, = 1/f, otrzymujemy
cyfrowy sygnat akustyczny PCM, czyli dyskretng sekwencje sygnatu sprob-
kowanego x[n], gdzie n jest indeksem czasu dyskretnego:
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Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

x[n] =x,(Tn) -o0<n<oo, (3.1)

Jak pokazano na rys. 3.2, widmo sygnatu dyskretnego jest identyczne
z widmem sygnatu analogowego w podstawowym przedziale czestotliwosci,
ale ze wspotczynnikiem skalowania f:

X(%} fx fek (32)
x,(f) X.()
1
>t

xin]=x,(nT,)

n

0—ATh—

(b)

Rys. 3.2. Probkowanie sygnatu analogowego i jego widmo: a) sygnat analogowy x (t); b)
sygnal dyskretny x[n]

Rekonstrukcje sygnatu ciggtego x (t) na podstawie ciggu probek dyskret-
nych x[n]=x,(nT,), gdzie T, =1/f, =1/2B, otrzymujemy w postaci wazo-
nych sum idealnej funkcji interpolacyjnej:

sin[(z/T, )]

T (3.3)

g)=
i jej sktadowych z przesunietym czasem g [t - nT] = x, (nT), dla -oo<n,
za$ wspotczynnikami wagowymi sg probki x[nT ]:

. sin|:;[ (t—nT, ):|
x, (0= Y nt,] ————
n=ee F(t_"Ts)

s

(3.4)
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

Idealna funkcja interpolacyjna g(t) (3.3) jest odpowiedzia impulsowg ide-
alnego, dolnoprzepustowego filtru analogowego, nazywanego filtrem rekon-
struujacym, o transmitancji w dziedzinie czestotliwosci:

L

L |f|S2T
H(f)= 1S (3.5)
0, |f|>ﬁ

Na rys. 3.3 przedstawiono idealng rekonstrukcje sygnatu analogowego
w dziedzinie czestotliwos$ci, gdzie rekonstruowany sygnat w dziedzinie cza-
su jest rownowazny splotowi sygnatéw czasowych, tj.x(nT,)o(t-nT, oraz g(¢).

Ideal analogue lowpass filter
H(F)
£l
Input signal s Reconstructed signal
) sin 2 (¢ —nT,)
S X(nT)6(t—nT.) > | xO= 2 x(rT)—
- : _J s Ao i(r—nTI )
2 : 12 T,
I
Stopband | Passband : Stopband
1
ar

Rys. 3.3. Reprezentacja idealnej rekonstrukcji sygnalu analogowego w dziedzinie cze-
stotliwosci

Wejsciowy sygnat x(n) jest ograniczonym w pa$mie dyskretnym sygna-
tem probkowanym z czestotliwoscig Nyquista f, = 1/T > 2B i zostanie prze-
ksztatcony w wyjsciowy sygnat y(m) o wyzszej czestotliwosci probkowania,
F =1/T = Kf, przy czym m reprezentuje indeks dyskretnego sygnatu o wyz-
szej czestotliwosci probkowania (rys. 3.4).

Interpolator
x(m) w(m) yim)
> ? K ——/—™™ hnn —-
Is E=Kj Fe =K s
ekspander filtr LP

Rys. 3.4. Schemat blokowy intepolatora cyfrowego K-tego rzedu
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Na wejsciu interpolatora znajduje sie ekspander, ktéry dodaje K-1 proé-
bek o wartosciach zerowych pomiedzy kazde dwie prébki sygnatu, a nastep-
nie wygtadza sie tak ,utworzony” sygnat filtrem interpolujgcym.

Dzieki tej operacji sygnat dyskretny x(n) zostaje przeksztatcony w dys-
kretny sygnat w(m):

x(m/K) m=0,%£1,+£K,+2K,..

0, W przeciwnymrazie

Stosujac transformate z do powyzszego rownania, otrzymujemy:

W(z)= iw(m)z*’" = ix(m)z*m’( = x(z¥) (3.7)

n=-cw n=-w

Podstawiajac: z = e/ S, otrzymujemy transformate sygnatu w(m) wyrazong
w zalezno$ci od widma sygnatu wej$ciowego x(n):

W(e-jg")=X(e'jKQL') (3.8)

gdzie: Q =277, oraz @, =27 fT, sq unormowanymi czestotliwosciami

F. F,
prébkowania, przy: K :7‘ ; F.=1T. =Kf, K= =
s N
Jak widaé na rys. 3.5, widmo w(m) zawiera nie tylko pasmo podstawo-
we w zakresie czestotliwosci od: - 7/K do 7z /K, ale réwniez pasma sku-

pione wok6t harmonicznych oryginalnych czestotliwosci prébkujace;j:
+2n/K *4rn/K...

a)
~
\ = J1
x(m) e |X(e"”)| | :
r
0 ,71 2T (:)
b)
o ! /\Jf‘:\\_—‘\ /“J,I
w(m) «Z |If(e’ »)| j | i [ !
I | ! (I |
! Z ! N >
E; ' T 2T Q,
K
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

y(m) ]\ dz’ |Y(ef Q )| |

\lm ULL& It n 2

Rys. 3.5. Reprezentacja w dziedzinie czasu i w dziedzinie czestotliwosci sygnatu analo-
gowego przy zwiekszeniu szybkosci probkowania o wspétczynnik , K"

Aby wyeliminowa¢ niepozadane sktadowe widma w zakresie wysokich cze-
stotliwosci, potrzebny jest dolnoprzepustowy filtr aproksymujacy idealng
charakterystyke:

2rfT, =«
H(e/®)= G=K, jals=e=p (3.9)
0, W przeciwnym razie

Filtr interpolujacy jest filtrem dolnoprzepustowym o unormowanej pul-
sacji granicznej m/K i wzmocnieniu w pasmie przepustowym G = K.

K-krotnie wzmocniona odpowiedZ impulsowa dolnoprzepustowego fil-
tru interpolujacgo okreslona jest zalezno$cia:

h(n) = K(IS‘“(””/K)} Ceo<n<en (3.10)
K 7nn/K

Rdwnanie to opisuje dyskretny sygnat w postaci sin(x)/x, ktory sie zeruje
dla n = pK (p - dowolna liczba catkowita), za wyjatkiem n = 0, dla ktérego
przyjmuje wartosc h(0) = 1. Powoduje to, ze w wyniku filtracji nie s3 mody-
fikowane znane (,stare”) prébki sygnatu. Cata operacja interpolacji cyfrowej
jest szczegdlnym przypadkiem rekonstrukcji sygnatu analogowego na pod-
stawie jego préobek.

Jednak w tym przypadku interesuje nas nie ,caty”, ciagly fragment sygna-
ty, lezacy pomiedzy dowolnymi dwoma jego prébkami, tylko dodatkowe K-1
rownoodlegte wartosci.

W praktyce wystepuje konieczno$¢ ograniczenia dtugosci filtra, dlatego
odpowiedZ impulsowa wymnaza sie z wybranym oknem w(n), majacym
okreslone wtasciwosci widmowe.

h,(n)=w(n)h(n), —co<n<oo (3.11)
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Zakres dynamiczny sygnatu nadprébkowanego K-krotnie wynosi [75-78]:
D=6,20b + 10logK + 1,76 (3.12)

Wejsciowy, cyfrowy sygnat akustyczny PCM (16 bitow, F = 44,1 kHz) posiada
zakres dynamiczny 98,5 dB.

3.1.2. Algorytmy obliczania potozenia poczatkow i koncdw czasu trwania

impulsow DPWM w linearyzowanych modulacjach LPWM

Sposrod wszystkich linearyzowanych modulacji DPWM, tzw. modulacje
pseudo-naturalne PNPWM charakteryzuja sie prébkowaniem sygnatu mo-
dulujacego najbardziej zblizonym do prébkowania przy modulacjach natu-
ralnych NPWM, a tym samym redukcjg harmonicznych sygnatu modulujace-
go w pas$mie podstawowym sygnatu.

Gléwna idea modulacji pseudonaturalnej [35] polega na interpolacji dys-
kretnego sygnatu modulujgcego, sprébkowanego z czestotliwoscig f, w dys-
kretny sygnat y(m) o wyzszej czestotliwo$ci probkowania f ,=Kf =F =1/T,
a nastepnie n rownomiernie roztozonych préobek PCM aproksymuje sie wie-
lomianem n-tego rzedu. Majac analityczng posta¢ sygnatu modulujacego
oraz przebiegu pitoksztaltnego (przy modulacji jednobrzegowej), metodami
numerycznymi nalezy wyznaczy¢ punkty przeciecia tych przebiegéw w ko-
lejnych n okresach kluczowania. Szerokos¢ impulsu PNPWM w n-tym okre-
sie kluczowania wyznacza punkt przeciecia tych przebiegéw oraz koniec
okresu kluczowania (rys. 3.6).

Analityczne obliczenie punktu przeciecia
\ (4D

e P —

+1

/| p( )

Y2 _;—"’-.:— ]

(%D

 L=(hx)
" Okres kluczowania ~

Rys. 3.6. Aproksymacja n prébek PCM wielomianem n-tego rzedu i analityczne wyzna-
czenie punktu przeciecia
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

Cyfrowa modulacja PNPWM jest atrakcyjna z punktu widzenia mozliwo-
$ci ograniczenia znieksztatcen nieliniowych w pasmie podstawowym sygna-
tu modulujacego do dowolnie niskiego poziomu, a dla jej realizacji wykorzy-
stywane sg powszechnie znane i ugruntowane numeryczne metody obliczen,
ale trudne do realizacji w czasie rzeczywistym, poniewaz wymagaja zbyt du-
zych naktadéw obliczeniowych.

Linearyzowane modulacje LPWM (Linearized Pulse Width Modulation) sa
prostsze w realizacji i wymagaja mniejszych naktadéw obliczeniowych, a ich
zadaniem jest mozliwie jak najwierniejsze odwzorowanie naturalnych mo-
dulacji NPWM. Algorytm obliczeniowy potozenia poczatkow i koncéw czasu
trwania impulsu LPWM w kazdym okresie przelaczania wymaga dwuetapo-
wej interpolacji wej$ciowego sygnatu PCM. W pierwszym etapie interpola-
cja realizowana jest ze wspotczynnikiem nadprébkowania K, dzieki ktéremu
odstep pomiedzy dwoma s3siednimi prébkami jest rowny okresowi kluczo-
wania T, natomiast w drugim etapie interpolacji wprowadza si¢ Q dodat-
kowych prébek sygnatu PCM réwnomiernie roztozonych w okresie kluczo-
wania T, i aproksymuje sie sygnat modulujgcy w tym przedziale odcinkami
prostoliniowymi, przechodzacymi przez interpolowane prébki PCM.

Obliczone z duza doktadnos$cig warto$ci potozenia poczatkéw i koncéw
czasu trwania impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania, wymagatyby
bardzo duzej rozdzielczosci czasowej kwantyzatora na wyjsciu modulatora,
transformujacego obliczone czasy na ciag fizycznie generowanych impulséw
LPWM, co z kolei wymagatoby zastosowania bardzo wysokich (nieakcep-
towalnych w praktyce) czestotliwo$ci generatora taktujacego kwantyzator.
Zastosowanie procesu rekwantyzacji pozwala z jednej strony na redukcje
(obciecie) dtugosci stowa bitowego N, obliczonych wartosci potozenia po-
czatkow i koncéw czasu trwania impulsu LPWM do mniejszej rozdzielczo-
$ci N, tym samym ograniczenie rozdzielczosci kwantyzatora, ale z drugiej
strony, pozwala na ksztattowanie generowanych szuméw rekwantyzacji.
Rekwantyzowany sygnat cyfrowy, po przejsciu przez uktad ksztattowania
szuméw kwantyzacji zawierajacy petle sprzezenia zwrotnego z filtrem, za-
chowuje niezmienione sktadowe widma sygnatu PWM w pasmie podstawo-
wym sygnatu modulujacego, za$ szum kwantyzacji zostaje przesuniety poza
to pasmo, do zakresu wyzszych czestotliwosci, odfiltrowywanych w proce-
sie demodulacji.

3.1.2.1. Linearyzowana modulacja LADS PWM

Jak zaznaczono na rys. 3.7, w wyniku dodatkowej interpolacji sygnatu
cyfrowego w przedziale czasu nT,< t < (n + 1)T,, pomiedzy préobkami
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Yo (n), y, (n + 1), wprowadzono Q dodatkowych prébek réwnomiernie
roztozonych w tym przedziale, ktére wraz z brzegowymi prébkami two-
rzg ciag Q+2 elementéw:

Vo), y,(1), 3, (1), ¥ o1 (1), 1 (1), ¥ (n +1) (3.13)

Jak wynika z rys. 3.7 oraz jak opisano w Dodatku A.1, w kolejnych okresach
kluczowania cigglty czas t mozemy zapisac:

t=nT,+t; dla n=0,1,2,.,(N-1)gdzie: 0<t<T, (3.14)

N=(T, /T,)jestliczba impulséw PWM jednym okresie sygnatu modulujacego.
Przebieg pitoksztattny w n-tym okresie kluczowania opisuje rownanie:

s(t)— (nT +)-(1+2n); 0< t < T, (3.15)

dla: n=012,...(N-1)

() S
XSS ) IONE ) e S
i A (Zax (e
)
t=nT +t
t,(n)
0<7<T
O [
i : f time
nl, (n+1)T;

Rys. 3.7. Modulacja LADS przy Q=5 dodatkowych probkach w okresie kluczowania T,

W pierwszym okresie kluczowania, dla: n = 0, przebieg ten opisuje row-
nanie: N
s(t)==1-1 (3.16)

c
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

Przy modulacji NADS, poczatek impulsu PWM w n-tym okresie kluczowa-
nia wynosinT,, natomiast koniec impulsu wyznacza punkt przeciecia aprok-
symowanego odcinkami prostoliniowymi przebiegu modulujacego z prze-
biegiem pitoksztattnym t = s(nT, + t).

Algorytm wyznaczania tego punktu bedzie bardziej przejrzysty, gdy prze-
bieg pitoksztattny bedzie zapisany zawsze dla pierwszego okresu kluczowa-
nia (row. 3.16), zas przesuwany bedzie tylko przebieg modulujacy.

Przy wprowadzeniu Q dodatkowych préobek w drugiej interpolacji, okres
kluczowania T, zostaje podzielony na Q+1 rownych odstepow czasowych:

T, = L. (3.17)
0+1

Aby zmniejszy¢ sumaryczng ilo$¢ potrzebnych obliczen arytmetycznych
wykonywanych w algorytmie, w punktach podziatu okresu kluczowania T,
(w ktérych leza prébki interpolowanego sygnatu PCM), nalezy obliczy(¢ i za-
pamieta¢ wartosci przebiegu pitoksztattnego:

2=t sy, = 2O g 20 21(318)
0+1 0+1

nEThes 1T Tor 0T g

W celu znalezienia punktu przeciecia przebiegu pitoksztattnego z prze-
biegiem aproksymowanym, metoda kilku kolejnych poréwnan nalezy zna-
lez¢ i-ty przedziat otrzymany w wyniku podziatu, w ktérym:

yi(n)>s, oraz y,,(n)<s,, (3.19)
Prowadzac prosta przez punkty o wspo6trzednych:
iTe e oz G
Q+1’yi > Q+1 7yi+l *
T _iT
< — . =1y, — . t— < 3.20
ISLaad) bmm>;wm{' Q+J (3.20)

i rozwiazujac uktad rownan (3.16), (3.20), kolejno dla wszystkich wartosci
otrzymujemy n = 0,1,2,... (N - 1) punkty przeciecia w kolejnych n-tych okre-
sach kluczowania:

T+ G+ Dy, (1) =iy, ()] (3.21)
2+ =y, (e +1)
Ostatecznie, otrzymujemy poczatek i koniec impulsu PWM z modulacjg LADS

w n-tym okresie kluczowania: ~
t,(n) =nT; t,(n)=nT+¢t, (n) (3.22)

fk (n)=
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3.1.2.2. Linearyzowana modulacja LADD PWM

Jak pokazano na rys. 3.8, przy modulacji NADD, poczatek i koniec impulsu
PWM w n-tym okresie kluczowania wyznaczajg punkty przeciecia aproksy-
mowanego odcinkami prostoliniowymi przebiegu modulujacego, odpowied-
nio z opadajaca czeScig s;(nT, + t,) (n) w pierwszym potokresie przebiegu
trojkatnego i narastajaca czescig s,(nT, + t,) w drugim potokresie tego prze-
biegu.

W dowolnym n-tym okresie kluczowania, symetryczny przebieg tréjkatny
opisuja rownania:

: - - T
sf(t)=—Ti(zTc+t)+4n+1;dla:nTc§t<nTc+7f (3.23)

c

_ T
sr(t):Ti(nTc+t)—4n—3;dla:nTc+?CSt<(n+1)Tc (3.24)

przy czym ciagty czas t opisuje roOwnanie (3.14).

4, - T
sO=——nI 4 )+4n+l; da nT <t <;1Z;+f;

-

1A

5, =% (nT +2)—4n—-3:dla nT+

F<(nt DT

I
I
|
3
Il
|

1
|
% .
nL 1,0 nl, +T, 2 1(n) (n+ 1T, i

Rys. 3.8. Modulacja LADD przy Q=5 dodatkowych probkach w okresie kluczowania T,
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Podobnie jak w punkcie 3.1.2.1, symetryczny przebieg trojkatny bedzie
zapisany zawsze dla pierwszego okresu kluczowania, za$ przesuwany be-
dzie tylko przebieg modulujacy:

4 T
sf(t):—?ct+l; dla: OSt<? (3.25)
4 _ _
sr(t)=Ft—3; dla: 0<¢<T, (3.26)

c

Wprowadzenie Q dodatkowych prébek w drugiej interpolacji, zgodnie
z zaleznoscig (3.17), dzieli okres kluczowania T, na Q+1 réwnych odstepow
czasowych, przy czym dla parzystych Q, w obu p6tokresach przebiegu tréj-
katnego wystapi @/2 probek, zas przy nieparzystym @, (Q-1)/2 probeki jed-
na probka w Srodku okresu T_ /2.

Aby nie powtarzac tych samych obliczen w kazdym nastepnym oKkresie
kluczowania, na samym poczatku nalezy obliczy¢ i zapamieta¢ wartosci
przebiegu trojkgtnego w punktach podziatu okresu kluczowania T, w kto-
rych leza probki interpolowanego sygnatu PCM:

Dla parzystych Q:
Sro =1, i :;44_1’ Sio :;8+L“"’S”Q/2) :M+L s, Q =_1
i T 0+1 T 0+1 o o+1 12
5[ Lo )=-1 _dllen)+] 4 _dlle2)+2] (3.27)
r 2 > Pr(Q/2)+1 Q+1 9 r(Q/2)+2 Q+l 9 eeeey
40
SV,Q :ﬁ—3, Sr,(Q+1) = 1,
Dla nieparzystych Q:
- - -4(0-1)2)
Sro=h g :@H’ 52 :ﬁ“’"'“ St :TJ’L S, (g-yapt =1
=-1 —M_3 —M_3
Srienim =70 Se(oim T 0+1 > Sroni T 0+1 5 wees
4 (3.28)
S/‘ 0 =7Q_3, Sr (0+) :1,
s Q‘I‘l s
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W celu znalezienia punktu przeciecia opadajacej czesci s; (t) przebie-
gu trojkatnego z przebiegiem aproksymowanym, metoda kilku kolejnych
poréwnan nalezy znaleZ¢ i-ty przedzial otrzymany w wyniku podziatu,
w ktérym:

-1
» dla nieparzystych Q: yl.(n)<sfl. oraz yl.+1(n)>sf it dla OSi<QT+1

(3.29)
0

» dla parzystych Q: yi(n) < Sf ; dla 0<i< EH

>

oraz yi+1(n)>sf,i+1

Prowadzac prosta przez punkty i y.(n); oraz (+DT, V()
o wspétrzednych: o+1 +1
T - T
¢ —y.(n)|=y. -y - 3.30
gl okbae—el(i-gh ) @30

i rozwigzujac uktad rownan (3.25), (3.30), kolejno dla wszystkich wartosci
n=0,1,2,., (N - 1), otrzymujemy punkt przeciecia t,(n).

7 (= ELH 20 ) = G4 Dy, ()]
’ 4+ [y, ()~ y,(m)0+1)

(3.31)

Poczatek czasu trwania impulsu PWM z modulacjg LADS w n-tym okresie
kluczowania wynosi: ~
t,(ny=nT, +t,(n) (3.32)

W przedstawionym opisie wyznaczania czasu t,(n) moze sie jednak zda-
rzy¢, ze dla parzystej wartosci Q i duzej wartosci indeksu modulacji M nie
znajdziemy takiego i, przy ktérym bedg spetnione wszystkie trzy nierow-
nosci (3.29), co pokazano na rys. 3.9 (dla Q = 6). Spowodowane to jest tym,
Ze prostoliniowy odcinek aproksymujacy sygnat dyskretny przebiega przez
wierzchotki dwdch sasiednich wektoréw proébek lezacych w rozdzielnych
obszarach: opadajacej i narastajacej czesSci przebiegu tréjkatnego.
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:f(r)=-Til‘nZ'[—r_:)—-ln—lgdla: nZ}Sf<n1;—L_)‘ .s,(t)=Ti(‘nTc+f"|—4n—1;dla: nl+=<t<@+DT,

wl,,"i

° 0<i<T,
+1 & R )\— EE G R I
I
|
Sy o+ A :
3, Is i :
7(Q/2)+2 0 rd |
| Sr6 1 :
0 * % i time
ye(m) b I
R SN !
ys() . () ! !
) o Yo(1)
_,_“}.'-‘-(-')?)";1'9_1(11) : :
1Yo :.'1(77) : :
-1 A e ——— i o o i i
| ! I |
! | |
. — F l I
‘| : ;/tl: (n) nTc +[1:(n) : : time
- S } —
"L ,0) =L+ 5,00 Yy i, 2 (n+1)T, (n+1)7 + 7, /2

Rys. 3.9. Modulacja LADD przy parzystej liczbie Q dodatkowych prébkach w okresie
kluczowania Tc (przyklad Q = 6) i duzej wartosci indeksu modulacji M

W tym przypadku aproksymujacy odcinek prostoliniowy prowadzimy
przez punkty o wspo6trzednych:

2)r, 2)+1]T.
(QQ/+)1‘ s y(Q/Z)(I’l); oraz [(Q/Q)—-:-l]‘, y(Q/Z)H (l’l):
L __ePn) @
0+1 [Y—y(Q/ 2)(")]= [V(Q/ 2 (M) = Y 2)(”)](1 _(Q/—+)1) (3.33)

i rozwigzujac uktad réwnan (4.21) i (4.29), dla wszystkich wartoSci n, w kto-
rych rozpatrywany przypadek ma miejsce, otrzymujemy graniczny punkt
przeciecia t, , (n).
- T, {1 + (Q/z)y(Q/Z)H(n) - [(Q/2) + 1] Yoy (I’l)}
by (n)=
4+ [y(Q/2)+1(n) —Yop (n)](Q + 1)

(3.34)

oraz t,, (n)=nT, +t,,(n) (3.35)

W podobny sposéb do opisanego wyzej, wyznaczymy koniec czasu trwa-
nia impulsu PWM w n-tym okresie kluczowania, wykorzystujac tym razem
réwnanie (3.26) opisujace narastajaca czes$¢ przebiegu tréjkatnego s, (nT, +t)
w drugim potokresie.
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W kilku kolejnych poréwnaniach nalezy znalez¢ j-ty przedziat otrzymany
w wyniku podziatu, w ktérym
» dla nieparzystych Q:
y(n)y>s,, oraz y,(n)<s, , dla

+1<j<0+1

» dla parzystych Q: 0 (3.36)
y;(n)>s,; oraz y, (n)<s, . dla E-HS j<Q0+1

0-1
2

Prowadzac prosta przez punkty

0 wspbéirzednych: JT, . (J+ DT, ' .
Q+1,yj(n), oraz Q+1 ’y/+l(n)-

L, _ _ - JL.
0+ [)7 yj(n)]_[yjﬂ(n) yj(”)](t Q+1J (3.37)

i rozwiagzujac uktad rownan (3.26), (3.37), kolejno dla wszystkich warto-
scin=0,1,2,.., (N - 1), otrzymujemy punkt przeciecia ¢, (n).

iy -Gy -3)]
tk(n): J J
[yj+1(n)—yj(n)](Q+1)—4

Koniec czasu trwania impulsu PWM z modulacjg LADS w n-tym oKkresie
kluczowania wynosi:

(3.38)

ty(n)=nT, +1,(n) (3.39)

Podobnie jak to miato miejsce w potokresie z opadajaca czescia przebie-
gu tréjkatnego, réwniez w tym przypadku moze sie zdarzy¢, ze dla parzystej
wartos$ci Q i duzej warto$ci in-deksu modulacji M nie znajdziemy takiego j,
przy ktérym beda spetnione wszystkie trzy nie-ré6wnosci (3.36), co rowniez
pokazuje rys. 3.9.

Wtedy, graniczny punkt przecigcia ty, (n). wyznaczamy z rozwigzania
uktadu rownan (3.33) i (3.26), otrzymujac:

TC{(Q/2)y(Q/2)H(n)—[(Q/2)+1])fg/2(”)_3} (3.40)

fkg(n) =
(5012, (M=3, (@ +1)-4

oraz (3.41)

ti (m)=nT, +fkg(n)
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3.1.3. Rekwantyzacja. Algorytmy rekwantyzacji szumow

Analiza czas6w trwania impulséw zmodulowanych musi by¢ przeprowa-
dzona z duzg doktadnoscig, aby zlinearyzowane modulacje LPWM z duza
doktadnos$cig emulowaty naturalne modulacje NPWM. Analizy spektral-
ne (opisane w Dodatku A.1) pozwalajg na poréwnanie wszystkich skta-
dowych widm czestotliwo$ciowych, w réznych modulacjach PWM, na tle
minimalnego poziomu szumdéw (ang. noise floor). Analiz takich nie mozna
przeprowadzi¢ np. w programie Matlab przy wykorzystaniu standardowe;j
metody DFT.

Obliczone z duza rozdzielczoscia bitowa N, czasy poczatkéw i koncow
trwania impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania wymagatyby bardzo
duzej rozdzielczosci czasowej kwantyzatora na wyjsciu modulatora, trans-
formujgcego obliczone czasy na ciagg fizycznie generowanych impulséow
LPWM, co z kolei wymagatoby zastosowania bardzo wysokich (nieakcep-
towalnych w praktyce) czestotliwo$ci generatora taktujacego kwantyzator.
Zaleznosci te zestawiono w tabeli 3.1, przy zatoZeniu, Ze czestotliwos¢ klu-
czowania F_= 352,8 kHz, natomiast czestotliwo$¢ generatora taktujgcego
okresla zaleznos$¢ [35, 45]:

F o (0)=F,(2"-1) (3.42)

Tabela 3.1. Czestotliwosci generatorow taktujacych w zaleznosci od rozdzielczosci
bitowej szerokos$ci impulséw

sz::::::;::ciﬁﬁl:ixxa ", Czestotliwoéc generatora taktujacego - F,,
24 5919,00 GHz
18 93,9 GHz
16 23,12 GHz
12 1,445 GHz
10 360,9 MHz
8 89,83 MHz
4 529 MHz

Zastosowanie procesu rekwantyzacji pozwala z jednej strony na redukcje
(obciecie) dtugosci stowa bitowego Nq obliczonej wartosci potozenia poczat-
kéw i koncéw czasu trwania impulsu PWM do mniejszej rozdzielczosci N,
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tym samym ograniczenie rozdzielczo$ci kwantyzatora, ale z drugiej strony,
pozwala na ksztaltowanie generowanych szuméw rekwantyzacji. Rekwan-
tyzowany sygnat cyfrowy, po przejsciu przez uktad ksztattowania szuméw
kwantyzacji zachowuje niezmienione sktadowe widma sygnatu PWM w pa-
$mie podstawowym sygnatu modulujacego, za$§ szum kwantyzacji zostaje
przesuniety poza to pasmo, do zakresu wyzszych czestotliwo$ci odfiltrowy-
wanych w procesie demodulacji.

Na rys. 3.10 przedstawiono schemat funkcjonalny rekursywnego ukta-
du ksztaltowania szuméw kwantyzacji [33], [35], [44-47], za$ na rys. 3.11
przedstawiono jego model z kwantyzatorem traktowanym jako addytywne
niezalezne Zr6dto szumu.

q

eq(n)
l x(n)+e, (n)
x(n) +f'\ 1 ()
(3 £ ,\12)_74_>(m n
1\“7 _\/ ‘N!/ + + ’qu
H(z e (n
@ [T e

Rys. 3.10. Schemat funkcjonalny rekursywnego uktadu ksztaltowania szuméw kwan-
tyzacji [34]

e,(n)
o+ l+ x(n)+e (n)
xm), T £5) _
AT 4,
‘g =+ ]Vq rq
, ANSS
Nq
H(Z) C erq(n)
N, N,-N,

Rys. 3.11. Model rekursywnego ukladu ksztaltowania szuméw kwantyzacji z kwantyza-
torem traktowanym jako addytywne Zrédto szumu [34]

W tabeli 3.2 zestawiono wszystkie zmienne wystepujace w przedstawio-
nym modelu i ich reprezentacje w postaci odpowiadajacych im: gestoSci
widmowej mocy S (ang. power spectral density) i Sredniokwadratowej war-
tosci, czyli mocy sygnatu ¢ %
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Tabela 3.2. Nazwy zmiennych w analizie ukladu ksztaltowania szuméw kwantyzacji
iich reprezentacje

Imienna Reprezentacja Rodzaj zmiennej

x (n) S,,0; Niekwantyzowany sygnat wejéciowy

q (n) S,.0; Blad kwantyzacji na wejsciu

e, (n) S,4:C, Rekwantyzowane Zrédto szuméw

e, (n) S,,0;] Sygnat btedu na wyjsciu (zwigzany z kwantyzacjg)
e (1) S (5,3, Szum kwantyzacji na wyjéciu w pasmie podstawowym

Zasadniczym uproszczeniem dla tego modelu jest przyjecie zatozenia, Ze
zrédto szuméw kwantyzacji jest stochastycznym stacjonarnym procesem,
niezaleznym od sygnatu wej$ciowego. O ile stuszno$¢ tego zatozenia mozna
kwestionowa¢ w przypadku ciggéw jednobitowych, to w przypadku kwan-
tyzacji doktadnych wielobitowych ciaggéw, zalozenie to jest uzasadnione i nie
wnosi istotnych ograniczen [44].

Zaktadajac, ze X(z), D (2), E, (), E,(z) s3 Z- transformatami funkcji
dyskretnych x(n), d (n), e, (n), e,(n), na podstawie modelu na rys. 3.11
otrzymujemy réwnania:

E, ()= X()+E, () -[X(2)-E, (0 H(2)] (3.43)

D,(2)=X(2)+E,(2)= E,(2)+ [x(9) - E, () H(2)] (3.44)

Z réwnania (3.43) otrzymujemy funkcje transmitancji szuméw NTF (z)
(ang. noise transfer function), jako stosunek Z-transformat sygnatu btedu
na wyjsciu uktadu (zwiazanego z rekwantyzacja) do rekwantyzowanego

zrodia szumow:
E, (z)

E,(2)

Natomiast z réwnania (3.44) mozemy wyznaczy¢ sygnat D, (z) na wyjsciu
kwantyzatora:

NTF(z) = =1-H(z) (3.45)

D,(2)=X(2)+E,(z)[1-H(2)] (3.46)

Rdwnanie (3.46) bezposrednio wyjasnia, ze cyfrowy sygnat PWM na wyjsciu
kwantyzatora w pasmie podstawowym nie ulega Zadnej zmianie, natomiast
szum kwantyzacji w tym pasmie przenoszony jest zgodnie z funkcja transmi-
tancji szuméw NTF (z) (réwnanie 3.45).
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Wykorzystujac rownanie (3.45), mozemy wyznaczy¢ gesto$S¢ widmowg
sygnatu btedu na wyjsciu uktadu (szumu po rekwantyzacji), w zaleznosci od
gestos$ci widmowej rekwantyzowanego Zrédta szuméw:

S,(2) =|NTF(2)’S,,(2) e |NTF(2)[" (3.47)

Uktad ksztattowania szuméw kwantyzacji nie jest w stanie catkowicie
zredukowa¢ mocy sygnatu btedu na wyjsciu (szumu po rekwantyzacji) zwia-
zanej z ograniczong dtugoscia brq stowa, czyli zmniejszonga rozdzielczoscia
bitowa.

W konsekwencji, w procesie kwantyzacji z rozdzielczoscig bitowg N,
moc sygnatu btedu 6, na wyjéciu uktadu (szumu po rekwantyzacji), w rze—
czywisto$ci przewyzsza moc sygnatu rekwantyzowanego zrédta szuméwea,.
W przypadku realizacji funkcji NTF(z), rzedu N-tego, w postaci nierekursyw-
nego filtru FIR definiuje sie wspotczynnik wzmocnienia szuméw kwantyza-
cji [33, 44]:

G, =22 = S’ =1+ S hco’ 21 (3.48)

rq n=0 n=0

gdzie: ntf(n) i h(n) sa odpowiednio odpowiedziami impulsowymi funk-
cji transmitancji szuméw i filtru w petli ujemnego sprzezenia zwrotnego
w uktadzie ksztattowania szuméw kwantyzacji, przy czym:

1 (n=0)
ntf(n)=4—-h(n) (@efl,2,.,N-1) (3.49)
0 W przeciwnym razie

Tewksbury i Hallock udowodnili w swojej pracy [74], Ze optymalng funk-
cje transmitancji szumow NTF(z), N-tego rzedu, moze zapewni¢ kaskadowe
potaczenie N cyfrowych uktadéw rézniczkujacych, o wypadkowej transmi-
tancji opisanej zalezno$cia:

NTF(z)z]—H(z):(Z_I) (3.50)
z

Transmitancja ta zapewnia najwieksze nachylenie charakterystyki ampli-
tudowej w dziedzinie czestotliwos$ci, wnoszac przy tym najwieksze ttumie-
nie szumow kwantyzacji w pasmie podstawowym sygnatu.
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Podstawiajac do réwnania (3.50): z = ¢’*" Ul F), mozemy wyznaczy¢ mo-
dut funkcji transmitancji szuméw NTF(f) w dziedzinie czestotliwosci, zalez-
nie od rzedu N tej funkcji.

NTF(f) = [mm[’}fﬂ (3.51)

c

Zaleznosci te przedstawiono narys. 3.12,dla N = 1,...,,10 [35].
dB
0

16-bitowy, minimalny poziom szuméw (ang. noise floor)

v
(=]
—ty ﬁ\

24-bitowy, minimalny poziom szumoéw

-150 \\N—l
N=2
-200 N=3
N=4
=5
-250 x:é
N=7
-300 N=8
N=9
N=10
-350
0 20kHz F.[6 F /2

Rys. 3.12. Modul funkcji transmitancji szuméw NTF(f), zaleznie od rzedu N tej funk-
cji [34]

Wszystkie charakterystyki przecinaja sie w punkcie o wspo6trzednych
{f=F /6, NTF = 1 (ODB)} tak, ze redukcja szuméw kwantyzacji wystepuje
tylko dla f< F,/6, natomiast w przedziale czestotliwos$ci sg one wzmacniane,
osiggajac warto$¢ maksymalng rowng 2N, dla f< F,/2.

Przeprowadzona analiza pokazuje, Ze w procesie ksztattowania szumoéw
kwantyzacji mozemy wptywac na znieksztatcenia w pasmie podstawowym,
jednak przy zatoZeniu, ze w pasmie tym wystepuja tylko harmoniczne sy-
gnatu modulujacego generowane w skutek odstepstwa modulacji LPWM od
NPWM, natomiast nie wystepuja zadne intermodulacyjne sktadowe widma
(prazki boczne) dzieki zastosowaniu dostatecznie wysokiej czestotliwosci
kluczowania.

Transmitancje filtru H(z) mozemy wyznaczy¢ na podstawie optymalnej
funkcji transmitancji szuméw NTF(z) (réwnanie 3.50). Rozwazmy dwa przy-
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ktady, gdy funkcja ta jest 5-tego lub 8-go rzedu, co zgodnie z charakterystyka-
mi na rys. 3.12, zapewnia ttumienie szuméw kwantyzacji NTF,(z) w pasmie
podstawowym o szeroko$ci 20 kHz, co najmniej na poziomie, odpowiednio:
- 60 dB lub - 90 dB.
a) Funkcja NTF (z) 5-tego rzedu:
(Z -1 ]5 -1 -2 -3 —4 -5
NTF(z)=1-H(z)=|— | =a,+a,z" +a,z" +a,z" +a,z" +a,z” (3.52)
z

Z poréwnania wspétczynnikow wielomianéw po obu stronach réwnania
(3.52), otrzymujemy:

a,=1, a, =-5, a,=10, a, =-10, a, =5, a;, =-1 (3.52a)

b) Funkcja NTF,(z) 8-go rzedu:

z—1

NTFS(Z)ZI—HS(Z)Z(
z

9
) =a,+az" ' +a,z" +a,z” > +a,z' + (3.53)

-5 -6 -7 -8
tasz " tagz  ta,z tagz

Z porownania wspotczynnikow wielomianéw po obu stronach réwnania
(3.53), otrzymujemy:

a,=1, a,=-8, a,=28, a, =-56, a, =70, a;, =-56, a, =28, (3.53a)

a, =-8, a; =—1

Z zaleznosci (3.52 i 3.53) mozemy réwniez wydzieli¢ transmitancje H(z) re-
kursywnych filtréw cyfrowych FIR, odpowiednio 5-tego i 8-go rzedu:

H(z)= —(alz_1 ta,z” +a,z” +az +a52_5) (3.54)

Hq(z)= —(alz’1 taz  vaz” +taz vaz  vaz vaz” +a8278) (3.55)
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Cyfrowe, linearyzowane modulacje szerokos$ci impulséw

3.2. Analiza spektralna sygnatéw z modulacjg LPWM

w programie Matlab

Na rys. 3.13, 3.14, 3.15, 3.16 przedstawiono wyniki symulacji w progra-
mie Matlab (kody programu w dodatku A.4) widm czestotliwo$ciowych
wszystkich czterech rodzajéow linearyzowanych modulacji: LADS, LADD,
LBDS i LBDD. Dla kazdej z tych modulacji, na kolejnych rysunkach przed-
stawiono pary przebiegéw czasowych sygnatéw réznicowych i sumacyjnych
oraz ich widma czestotliwo$ciowe, odpowiednio dla czestotliwo$ci sygna-
tu modulujacego f,, = 9,8 kHz i f,, = 19,8 kHz, przy: Q = 0; F, = 352,8 kHz;
M = 0,95, z rozdzielczoscia d f,, = 0,98 kHz.

Modulacja LADS

Modulacja LADS, M= 0.95, Q= 0, Fc= 352.8kHz, fm= 9.8kHz Modulacja LADS, M= 0.95, Q= 0, Fc= 352 8kHz, fm= 19.6kHz
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Rys. 3.13. Przebiegi czasowe i widmo sygnatlu réznicowego DM przy modulacji LADS

dla: f =9,8 kHz; f =19,8 kHz; F. = 352,8 kHz
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Modulacja LADD
Modulacja LADD, M= 0.95, Q= 0, Fc= 352.8kHz, fm= 9.8kHz Modulacja LADD, M= 0.95, Q= 0, Fc= 352 8kHz, fm= 19 6kHz
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Rys. 3.14. Przebiegi czasowe i widmo sygnatlu réznicowego DM przy modulacji LADD

dla: f, = 9,8 kHz; f, = 19,8 kHz; F,= 352,8 kHz
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Modulacja LBDS

Modulacja LBDS: M= 0.95, Q= 0, Fc= 352.8kHz, fm= 9.8kHz;
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Rys. 3.15. Przebiegi czasowe i widmo sygnatu réznicowego DM i sumacyjnego CM przy

modulacji LBDS dla: f, = 9,8 kHz; f, = 19,8 kHz; F,= 352,8 kHz

Modulacja LBDS: M= 0.95, Q= 0, Fc= 352.8kHz, fm= 19.6kHz;
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Modulacja LBDD

Modulacja LBDD: M= 0.95, Q= 0, Fe= 352.8kHz, fm= 9.8kHz;
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Rys. 3.16. Przebiegi czasowe i widmo sygnatu réznicowego DM i sumacyjnego CM przy
modulacji LBDD dla: f, =9,8 kHz; f = 19,8 kHz; F = 352,8 kHz
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3.3. Wspotczynniki zawartosci harmonicznych 74D.
Porownanie cyfrowych modulacji LPWM z naturalnymi

modulacjami NPWM

Wystepujace w sygnale zmodulowanym LPWM wyZsze harmoniczne sygna-
tu modulujacego, ktérych amplitudy i fazy zaleza od stosunku czestotliwo-
éci f,, / F., iloéci Q wprowadzonych dodatkowych prébek w drugiej interpo-
lacji, a takze warto$ci indeksu modulacji M, sa Zrédtem znieksztatcen tego
sygnatu.

W celu poréwnanie wszystkich czterech linearyzowanych modulacji
LPWM, dla kazdej z nich wyznaczono rodziny charakterystyk wspotczyn-
nikéw znieksztatcen nieliniowych THD sygnatu réznicowego DM po demo-
dulacji, jako stosunek Sredniokwadratowej wartos$ci sktadowych widma
zawartych w pasmie podstawowym w zakresie do 50 kHz do harmonicz-
nej podstawowej sygnatu modulujacego. Zaleznosci wspoétczynnikow THD
w funkcji czestotliwosci f, / F, zostaly wyznaczone kazdorazowo na podsta-
wie pelnej analizy spektralnej sygnatéw na wyjsciach réznicowych DM roz-
wazanych modulacji LPWM, dla zadanego zestawu parametréw: f,,/F.; Q ; M.

Na rys. 3.17 przedstawiono wyniki symulacji wspétczynnikéw THD dla
modulacji jednobrzegowych LADS i LBDS, a na rys. 3.18 dla modulacji dwu-
brzegowych LADD i LBDD.
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8
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Rys. 3.17. Znieksztalcenia nieliniowe dla jednobrzegowych modulacji LADS oraz LBDS
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THD w LBDD
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Rys. 3.18. Znieksztalcenia nieliniowe dla dwubrzegowych modulacji LADD oraz LBDD

Charakterystyki THD zostaty wyznaczone w funkcji stosunku czesto-
tliwosci f,, /F, (w 20-tu punktach), dla parametréw: Q = 0;1;2;3; ...;7 oraz
M =0,95;0,5;0,1.

Dla 4 < Q < 7 charakterystyki THD = f,, / F. prawie pokrywaja sie z charak-
terystykami dla Q = 3, dla wszystkich rodzajéw modulacji LPWM i nie zostaty
naniesione na rysunkach.

Z analizy przedstawionych charakterystyk THD wynika, ze modulacja
LBDD charakteryzuje sie najmniejszymi znieksztatceniami nieliniowymi na
wyjsciu ré6znicowym w trybie DM (podobnie jak w przypadku naturalnych
modulacji NPWM). Wprowadzenie nawet jednej dodatkowej prébki w dru-
giej interpolacji (Q = 1) zapewnia THD < 0,05% w pa$mie podstawowym
(fn< 20 kHz, przy F_= 352,8 kHz) i maksymalnej warto$ci indeksu modula-
cji M, takze praktycznie, nie ma potrzeby przy modulacji LBDD stosowanie
w drugiej interpolacji wiekszej liczby dodatkowych prébek niz Q = 1.

69



4

Hybrydowe konwertery cyfrowo-czasowe
DTC w cyfrowych modulatorach LPWM
dla akustycznych wzmacniaczy klasy D

4.1. Metody kwantyzacji cyfrowo-czasowej DTC
stosowane w cyfrowych modulatorach DPWM

Po obliczeniu poczatku t, (n) i konica ¢, (n) czasu trwania impulsu LPWM
w n-tym okresie kluczowania oraz rekwantyzacji, czyli redukcji rozdzielczo-
$ci bitowej obliczonych wartosci z N, do N, nalezy fizycznie wygenerowac
przebieg impulsowy o szeroko$ci 7py, ktdry steruje tranzystorami stopnia
koncowego wzmacniacza klasy D:

Ty =1, (n) =1, (n) (4.1)

4.1.1. Kwantyzacja cyfrowo-czasowa oparta na metodzie licznikowej
Najbardziej znang metoda wyznaczania szerokosci impulsu przy modula-
cjach cyfrowych DPWM jest metoda licznikowa oparta na liczniku i cyfro-
wym uktadzie poréwnujacym [53-59], [61, 62]. Przy modulacji jednobrze-
gowej, licznik zliczajagcy w naturalnym kodzie wprzéd lub wstecz impulsy
zegara o czestotliwosci:

Foe(N, )= Ex2" =K f x2™ (4.2)

gdzie: N,, - rozdzielczo$¢ bitowa obliczonych wartosci, a czestotliwos¢
kluczowania F, jest wynikiem K-krotnego zwiekszenia czestotliwosci
probkowania f,, w pierwszej interpolacji, peini role kwantyzatora czaso-
wego o narastajacej lub opadajgcej charakterystyce schodkowej, odpowia-
dajacej przebiegowi pitoksztattnemu lub tréjkatnemu przy modulacjach
analogowych.
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Jak pokazano narys. 4.1, przy modulacji jednobrzegowej LADS szeroko$¢
impulsu 7 w kazdym n-tym okresie kluczowania 7. jest wynikiem poréw-
nania obliczonej warto$ci konica czasu trwania impulsu ¢, (n-1) w (n-1)-ym
okresie kluczowania T, ze stanem licznika zliczajacego w naturalnym kodzie
wprzdd impulsy zegara o czestotliwosci okreslonej zaleznoscia (4.2).
Maksymalna szerokos$¢ impulsu Tpy . Wystapi przy maksymalnym stanie
11.1 licznika:

Ty =T, = NToyg, gdzie: N = (2Nw - 1) (4.3)
zapewniajgc minimalng rozdzielczo$¢ czasowg wygenerowanego impulsu:

At - Tci _ 1/F(7L1< _ i (44—)

T T T N

c c c

Poniewaz w akustycznych wzmacniaczach klasy D stosowana jest do$¢
wysoka czestotliwo$¢ kluczowania F, dlatego w biezacym, n-tym okresie
kluczowania, obliczana jest warto$¢ konca czasu trwania impulsu ¢, (n) (oraz
rekwantyzacja szumoéw), natomiast uktad wyznaczania szeroko$ci impulsu
przetwarza warto$¢ konca czasu trwania t, (n - 1) impulsu z poprzednie-
go, czyli (n - 1)-go okresu kluczowania T,. Takie rozwigzanie wprowadza
wprawdzie niewielkie op6Znienie wygenerowanego ciggu impulséw DPWM
o czas t;=T.= 1/F, ale pozwala na obliczenie szerokosci impulsu i jego fi-
Zyczne wygenerowanie w czasie rzeczywistym, dla petnego zakresu indeksu
modulacji.

| Kwantyzator czasowy
1(n) .
n
[Tow
/tp(") ‘ /l}(n) /tp(”"'l) ) t(n+])
nl; (DL, "

Rys. 4.1. Kwantyzator cyfrowo-czasowy przy modulacji jednobrzegowej LADS
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W podobny sposéb mozna zrealizowac¢ kwantyzator czasowy modulatora
dwubrzegowego LADD, wykorzystujac w tym celu licznik rewersyjny.

_ Kwantyzator czasowy

t(n-]) .

| Tew

L)

nT, ) AL+T2 (DT 1) L) n

Rys. 4.2. Kwantyzator cyfrowo-czasowy przy modulacji dwubrzegowej LADD

Jak wyjasnia rys. 4.2, szeroko$¢ impulsu 7, w kazdym n-tym okresie
Kluczowania T, jest wynikiem poréwnania obliczonej wartosci poczatku
czasu trwania impulsu ¢, (n - 1) ze stanem licznika zliczajgcego wstecz
i konca czasu trwania impulsu ¢, (n - 1) ze stanem licznika zliczajacego
wprzod.

Przy modulacji dwubrzegowej czestotliwo$¢ zegara
wyzsza niz przy modulacji jednobrzegowej:

F,, . jest dwukrotnie

Fee(N,) = F.x2"" (4.5)
Réwniez w tym przypadku wystapi opdznienie wygenerowanego ciggu
impulséw LPWM o czas t;= T, = 1/F, ale dzieki temu, wszystkie algorytmy
obliczeniowe moga by¢ zrealizowane w czasie rzeczywistym dla pelnego
zakresu indeksu modulacji 0 £ M < 1. Nalezy przy tym nadmieni¢, ze ko-
nieczno$¢ wyznaczenia zaréwno poczatkuy, jak i konica czasu trwania impul-
su, zwieksza prawie dwukrotnie wymagania dotyczace szybkosci obliczen
w czasie rzeczywistym, w poréwnaniu do modulacji LADS.
Z poréwnania rys. 4.1 i 4.5 widzimy, Ze przy rownych okresach kluczo-
wania T,, okres impulsow zegara T, przy modulacji LADD jest dwa razy
krétszy, zapewniajgc tym samym dwa razy wieksza rozdzielczo$¢ czaso-
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wg, rowna T, /2, zardbwno przy wyznaczaniu poczatku t, (n), jak i kofica
t, (n) czasu trwania impulsu. Do przetaczania kierunkiem zliczenia liczni-
ka rewersyjnego mozna wykorzysta¢ przerzutnik RS, ktéry ustawiany jest
w stan 1 (liczenie wprzod) po zdekodowaniu stanu 00..0 licznika, nato-
miast w stan 0 (liczenie wstecz), po zdekodowaniu stanu FE.F. Poniewaz
przy zliczaniu wstecz i wprz6d powtarzajg sie te same stany licznika, dla-
tego komparatory cyfrowe, poréwnujgce aktualne stany licznika z obliczo-
nymi, musza by¢ uaktywniane sygnatem ENABLE = Q przerzutnika steruja-
cego kierunkiem zliczania licznika rewersyjnego.

Metody licznikowe s3 niezbyt skomplikowane uktadowo, charakteryzu-
ja sie idealna liniowos$cia charakterystyki przetwarzania cyfrowej warto-
$ci szerokoSci impulsu na warto$¢ w dziedzinie czasu, jednak ich gléwna
wada jest koniecznos¢ stosowania bardzo wysokich (nieakceptowalnych
w praktyce) czestotliwo$ci generatora taktujacego kwantyzator, co wigze
sie z duzym poborem mocy przez caty uktad i z tego powodu, jak pokazano
w tabeli 3.1 w rozdz. 3, przy rozdzielczo$ciach powyzej 10 bitéw, czyste
metody licznikowe nie sg praktycznie stosowane w akustycznych wzmac-
niaczach klasy D.

4.1.2. Kwantyzacja cyfrowo-czasowa w oparciu o programowana linie opdiniajaca
1 odczepami PTDL

Alternatywnym rozwigzaniem kwantyzatora cyfrowo-czasowego stosowa-
nego w cyfrowych modulatorach DPWM, ktére w przeciwienistwie do me-
tody licznikowej nie wymaga stosowania bardzo wysokich czestotliwosci
zegara, jest uktad zrealizowany w oparciu o linie opdZniajaca z odczepami
PTDL [53-59].

Narys. 4.3a przedstawiono og6lny schemat blokowy takiego uktadu, a na
rys. 4.3b przebiegi czasowe w uktadzie, wyjasniajace jego zasade dziatania.
Najwazniejszg wtasciwoscig tego uktadu, wyrdzniajacg go od modulatora
licznikowego, jest niska czestotliwo$¢ zegara sterujgcego, rdwna czestotli-
wosci kluczowania (Fyx = F,).

Dyskretna charakterystyke schodkowa kwantyzatora czasowego, uzy-
skiwang w metodzie licznikowej w postaci kolejnych stanéw licznika
zliczajacego wprzdéd lub wstecz impulsy zegara o duzej czestotliwosci,
w uktadzie na rys. 4.3a realizuje sie w odmienny sposéb, przy pomocy
linii op6zniajacej z odczepami i dokonaniu wyboru skwantowanej szero-
kosci impulsu, réwnej op6Znieniu czasowemu impulsu wejSciowego na
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wyselekcjonowanym odczepie linii opdzniajacej. Kaskadowe potaczenia
N = (2N"‘7 —1) identycznych komérek op6zniajacych, z ktérych kazda opdz-
nia przenoszony impuls o czas:

2
pozwala na realizacje charakterystyki kwantyzatora czasowego o rozdziel-
czo$ci czasowej rownej opdznieniu pojedynczej komorki.

Elementy opo6zniajgce tworzace linie opozniajaca z odczepami
N, N,

-2 N2 -1

12
Zegar: Fox =F, 0
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Rys. 4.3. Implementacja kwantyzatora cyfrowo-czasowego DTC w oparciu o programo-
wana linie opdzniajaca z odczepami PTDL: a) Architektura uktadu; b) Przebiegi czaso-
we w ukladzie
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Na rys. 4.3b przedstawiono przebiegi czasowe na wszystkich odczepach
linii op6Zniajacej utworzonej dla przejrzystosci tylko z siedmiu komoérek
opo6zniajacych. Stan zerowy kwantyzatora czasowego odpowiada wejsciu
linii opo6Zniajacej, stad potrzebna liczba komérek opdZniajgcych wynosi
N = <2N’T’ —1), anie N=2"7.

Wyboru skwantowanej szeroko$ci impulsu, réwnej op6Znieniu czasowe-
mu impulsu wejsciowego na wyselekcjonowanym odczepie linii opdZnia-
jacej, dokonuje sie przy pomocy multipleksera o 2" wejsciach i 1 wyjsciu.
Wyselekcjonowane wejscie multipleksera, w przypadku modulatora jedno-
brzegowego LADS, adresowane jest obliczong w poprzednim okresie kluczo-
wania warto$cia cyfrowa konca czasu trwania ¢, (n - 1) impulsu DPWM.

Jak wida¢ na rys. 4.3a, zmodulowany przebieg DPWM otrzymujemy na
wyjsciu Q przerzutnika D wyzwalanego dodatnim zboczem. Synchroniczne
przepisanie 1 z wejscia D na wyjScie Q dodatnim zboczem impulsu zegara
(o okresie kluczowania T,) ustawia Q = 1 (generowanie poczatku czasu trwa-
nia impulsu DPWM), za$ podanie na wejscie asynchroniczne RESET wyse-
lekcjonowanego impulsu z wyj$cia multipleksera ustawia Q = 0 (generuje
koniec czasu trwania impulsu DPWM, praktycznie na samym poczatku do-
datniego zbocza impulsu sterujacego).

Dla uzyskania liniowej charakterystyki kwantyzatora konieczne jest, aby
kazda komérka opdZniajgca wnosita taki sam kwant opdZniania (zaleznos¢ 4.5)
oraz aby op6znienia na poszczeg6lnych wejsciach multipleksera byty identycz-
ne z opdznieniami na odpowiadajgcych im odczepach linii opézniajgcej.

Praktyczna realizacja opisanego modulatora z linig opdZniajaca, nawet
przy niezbyt wygoérowanych wymaganiach dotyczacych rozdzielczosci cza-
sowej kwantyzatora (wyrazonej rozdzielczoscig bitowa N,,), moze by¢ bar-
dzo trudna, a nawet nierealna. Wigze sie to z koniecznoscig zastosowania
bardzo duzej ilo$ci (2% - 1) identycznych komoérek op6zniajacych, jak row-
niez problem realizacji multipleksera o tak duzej ilosci wej$¢. Duza liczba
komoérek opdZniajacych powoduje niesymetrie ich rozmieszczenia wzgle-
dem wejs$¢ multipleksera, posiadajacego takze duze wymiary, w skutek cze-
go kazda Sciezka taczaca odczep linii op6Zniajacej z odpowiadajagcym mu
wejsciem multipleksera wprowadza dodatkowe i r6Zne op6Znienie, zalezne
od jej dtugosci i geometrii, a takze wszelkiego rodzaju pojemnosci pasozyt-
niczych pomiedzy rozwazang Sciezkg a innymi elementami uktadu. Istnieje
wiele innych czynnikéw, takich jak: wszelkie niedopasowania powstajace
w procesach technologicznych przy wytwarzaniu komoérek op6zniajacych,
niestato$¢ napiec zasilajacych, zmiana temperatury pracy uktadu, niedopa-
sowania pojemno$ci w weztach wyjsciowych komorek, a takze niedopaso-
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wania pradéw przetadowujacych te pojemnosci, bedacych przyczyna nie-
jednakowych op6znien wnoszonych przez poszczegélne komorki. Ponadto,
przy przenoszeniu przebiegéw impulsowych przez elementy opdzZniajace,
realizowanych w postaci réznych modyfikacji bramek CMOS, opd6zniania
zboczy narastajacych i opadajacych sa rézne, wskutek czego przenoszony
przebieg impulsowy ulega znacznej degradacji, szczegblnie przy dtugim
tancuchu elementéw opdzniajacych (wystepuja nie tylko rézne opdznie-
nia na poszczeg6lnych odczepach linii, ale przebiegi impulsowe réznig sie
takze ksztattem). Wszystkie wymienione wyzej czynniki powodujg, Ze cha-
rakterystyka kwantyzatora czasowego zawierajgcego duzg liczbe komorek
opoOZniajacych jest nier6wnomierna (lokalnie moze by¢ nawet niemonoto-
niczna), bedac Zrédiem znieksztatcen przetwarzanego sygnatu cyfrowego
w postaci wygenerowania impulsu DPWM o szeroko$ci rézniacej sie od
wartosci obliczone;j.

4.2. Hybrydowy konwerter cyfrowo-czasowy DTC
w dwubrzegowych modulatorach linearyzowanych LADD

Hybrydowe modulatory szeroko$ci impulséw DPWM wykorzystujg obydwie,
wcze$niej omowione metody kwantyzacji cyfrowo-czasowej DTC i zostaty
opisane w wielu pracach [53-59] dotyczacych jednobrzegowych modulato-
row DPWM.

Kazda z obliczonych warto$ci binarnych poczatkéw ¢, (n) i koncow t;(n)
czaséw trwania impulséw zmodulowanych 7(n), wyrazona w stowie o dtugo-
Sci N,, bitéw, dzielona jest na dwie czeSci. Pierwsza, zawierajgca starsze bity
MSB: d (N,, - 1 : m), przetwarzana jest metoda licznikowg, za$ druga, zawie-
rajagca mtodsze bity LSB: d(m - 1: 0), przetwarzana jest metodg z linig opdz-
niajaca z odczepami. Poniewaz charakterystyka statyczna kwantyzatora cza-
sowego w metodzie licznikowej jest idealnie liniowa, to podziatu nalezy tak
dokonad, aby grupa starszych bitéw MSB zawierata maksymalng liczbe bitow
(N,,-M) .0 PIZY ktorej czestotliwosS¢ zegara F,, jest jeszcze akceptowalna,
a ktdra bedzie nizsza 2™ razy niz w przypadku, gdyby modulator LPWM byt
realizowany w cato$ci w oparciu o metode licznikows. Z kolei niewielka licz-
ba m pozostatych mtodszych bitéw LSB sprawia, Ze realizacja drugiej czesci
modulatora z linig opdzZniajaca z odczepami jest prosta, bowiem taki modu-
lator zawiera niezbyt duzg liczbe komoérek opdzniajgcych, multiplekser o nie-
wielkiej liczbie wejs¢, dzieki czemu charakterystyka kwantyzatora czasowe-
go bedzie monotoniczna, utworzona prawie z réwnomiernych schodkéw.
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Przyktadowo, realizacja modulatora LADD o rozdzielczos$ci N,,= 10 bitow
(przy czestotliwosci kluczowania F, = 384 kHz) bytaby bardzo trudna przy
pomocy samej metody licznikowej, wymagataby bowiem zastosowania ze-
gara o czestotliwosci F,, = 786,432 MHz.

Wykonanie modulatora metoda hybrydowa, przy przetwarzaniu 6 star-
szych bitow MSB metodg licznikowa i 4 mtodszych bitéw LSB metodg z linig
opo0zniajaca z odczepami, czgstotliwos¢ zegara F,, = 49,152 MHz, a liczba
elementéw opo6Zniajacych wynosi 16, co pozwala na tatwa implementacje
takiego modulatora we wspdétczesnych technologiach CMOS.

Na rys. 4.4a przedstawiono architekture hybrydowego konwertera cy-
frowo-czasowego DTC w dwubrzegowych modulatorach linearyzowanych
LADD, a narys. 4.4b - sygnaty sterujgce i przebiegi czasowe w uktadzie wy-
jasniajace jego dziatanie, przy czym dla przejrzystosci rysunku przyjeto, ze
linia opdZniajaca utworzona jest z siedmiu komoérek opdZniajacych. Uktad
zawiera w sobie bloki funkcjonalne wykorzystywane w obu metodach, ktére
wczesniej byty przedstawione i objasnione na rys. 4.2 i 4.3.

Zmodulowany impuls DPWM generowany jest na wyjsciu Q przerzut-
nika RS, ktéry ustawiany jest w stan Q = 1 impulsem wyselekcjonowanym
przez LSB bity d (m - 1 : 0) czasu poczatku trwania impulsu ¢,(n - 1) na
wyjsciu multipleksera. Linia opdZniajaca przenosi impuls generowany na
wyijsciu dekodera stanu 00..0 licznika zliczajacego wstecz, ktéry na samym
poczatku pierwszej potowy okresu T zostat zaladowany do cyfrowej war-
to$ci poczatku czasu trwania impulsu ¢, (n - 1), okreslonej przez MSB d (b,,
- 1 : m). Generacja poczatku czasu trwania impulsu DPWM nastepuje po
sumarycznym czasie: t, (n - 1) = t,; + t,,. Podobnie generowany jest koniec
czasu trwania impulsu DPWM: ¢, (n - 1) = £+ t,. Przerzutnik RS ustawiany
jest w stan Q = 0 impulsem wyselekcjonowanym przez LSB d(m -1 : 0)
czasu konca impulsu ¢, (n - 1) na wyjsciu multipleksera. Linia opdzniaja-
ca przenosi impuls generowany na wyjsciu dekodera stanu 00..0 liczni-
ka zliczajacego wstecz, ktéry na samym poczatku drugiej potowy okresu
T zostat zatadowany do cyfrowej wartosci czasu kofica impulsu ¢, (n - 1),
okreSlonej przez starsze bity d (b,, - 1 : m).
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Rys. 4.4. Hybrydowy konwerter cyfrowo-czasowych DTC w dwubrzegowych modulato-
rach linearyzowanych LADD: a) Architektura ukladu; b) Przebiegi czasowe sterujace
ukladem
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Czas trwania impulsu na wyjsciu dekodera wynosi T, /2 i taki impuls
z wyjScia dekodera stanu 00..0 jest przenoszony przez linie opdZniajaca
w kazdym potokresie kluczowania T .

W celu rozroznienia pierwszej i drugiej potowy okresu T stuzy przerzut-
nik RS, T./2 (ustawiany w stan 1 sygnatem SETT, a w stan 0 sygnatem SET
T./2), ktérego wyjscia Q i Q bramkuja odpowiednio sygnat ustawiajacy S i ze-
rujacy R przerzutnika wyjsSciowego.

4.3. Projekt hybrydowego konwertera cyfrowo-czasowego
DTC w dwubrzegowych modulatorach linearyzowanych
LADD z petla synchronizacji opoinienia DLL

Zdecydowanie bardziej liniowa charakterystyke kwantyzatora czaso-
wego, ze znacznie wiekszg rownomiernoscia schodkéw, mozna uzyskac
przez zastgpienie linii op6Zniajacej dziatajacej w systemie bez sprzeze-
nia zwrotnego, jak w przedstawionym uktadzie na rys. 4.4a, uktadem
ze sprzezeniem zwrotnym w postaci petli synchronizacji opo6Znienia
DLL (Delay-Locked Loop). W kwantyzatorze czasowym, zbudowanym
w oparciu o petle synchronizacji DLL, sumaryczne opdzZnienie wnoszone
przez kaskade 2" komérek o regulowanym opdznieniu (a nie 2V4 -1, jak
z linig op6Zniajaca bez sprzezenia zwrotnego) jest rowne okresowi klu-
czowania T, . Na wyjsciu petli DLL otrzymujemy przebieg zegara opdznio-
ny doktadnie o 1 okres, a ujemne sprzezenie zwrotne w petli utrzymuje
zgodno$¢ faz przebiegéw zegara na wejsciu i wyjsciu petli. Dzieki temu
kwant opdznienia pojedynczej komdrki opo6zniajacej jest stabilizowany
i nie zmienia sie wraz ze zmianami czynnikéw destabilizujacych, wymie-
nionych wcze$niej w porozdz. 4.1.2.

Przy budowie kwantyzatoréw o niewielkich rozdzielczos$ciach bitowych,
znajdujacych praktyczne zastosowanie w modulatorach hybrydowych, ze
wzgledu na stosunkowo matg ilo$¢ komdrek opdZniajgcych tworzacych linie
opo6zniajacy, pojedyncza komodrka moze by¢ nieco bardziej rozbudowana.
W szczeg6lnosci w komorce takiej mozna wprowadzi¢ zgrubng i doktadng
regulacje czasOw opdZnienia, stabilizowa¢ op6Znienie zbocza narastajgcego
i opadajacego zegara w kazdej komorce [50-52], co zapobiega deformacjom
przebiegu czasowego zegara na wszystkich odczepach linii opdZniajace;j.
Kwantyzator czasowy zbudowany w oparciu o takie komorki, przy niezbyt
duzych rozdzielczo$ciach bitowych, posiada wystarczajaca dla celéw prak-
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tycznych liniowg charakterystyke przetwarzania cyfrowej wartosci szeroko-
$ci impulsu na fizycznie wygenerowang szeroko$¢ impulsu DPWM (réwno-
mierna charakterystyka schodkowa).

Wykorzystujac opisane wyzej koncepcje hybrydowych modulatorow,
opracowano najbardziej ztozony modulator dla wzmacniacza klasy BD cze-
stotliwosci akustycznych z dwubrzegowa, réznicowa modulacja cyfrowa
LDBD [47, 48], [50, 51].

W poréwnaniu do opisanych wczesniej modulatoréw dla wzmacniaczy
w klasie AD, modulator taki jest najtrudniejszy do realizacji w czasie rze-
czywistym, zarowno ze wzgledu na wymagania dotyczace naktadéw obli-
czeniowych dla wyznaczenia poczatkéw i koncow czaséw trwania impulsow
DPWM, jak i jego sprzetowej implementacji. Wigze sie to z konieczno$cig
wygenerowania oddzielnych dwoch przebiegéw zmodulowanych LADD ste-
rujgcych lewg i prawg gatezig mostka H stopnia koficowego wzmacniacza
klasy BD, odpowiednio dla prostego i odwrdconego w fazie o 180° sygnatu
modulujacego.

W celu ztagodzenia wymagan dotyczacych realizacji w czasie rzeczywi-
stym cyfrowego modulatora dla wzmacniacza klasy BD z optymalng, dwu-
brzegowa modulacjg réznicowa LBDD mozna obnizy¢ czestotliwos¢ kluczo-
wania F, bowiem widmo czestotliwoSciowe sygnatu zmodulowanego przy
tej modulacji nie zawiera sktadowych nieparzystych czestotliwosci kluczo-
wania i ich prazkéw bocznych, co jest rOwnowazne podwojeniu czestotliwo-
Sci probkowania.

Implementacja hybrydowego modulatora z cyfrowa modulacja LBDD
o rozdzielczosci 12-bitowej z czestotliwo$cig kluczowania F_ =176,4 kHz wy-
maga zastosowania zegara o czestotliwosci F,,, = 80 MHz, przy przetwarza-
niu 9-MSB bitéw metodg licznikowa i 3LSB bitéw metodg wykorzystujaca
linig op6zniajgcy lub zegara o czestotliwosci F,,, = 40 MHz, przy przetwarza-
niu 8-MSB bitéw metoda licznikowg i 4-LSB bitow metoda wykorzystujaca
linie opdZniajaca.

W badaniach przyjeto czestotliwo$¢ kluczowania réwna piecio-
krotnej wartosci czestotliwo$ci prébkowania sygnatu analogowego, tj.
F =5xf =5x44,1 kHz = 220,5 kHz, co w procesie interpolacji wymaga pie-
ciokrotnego nadprébkowania wej$ciowego sygnatu PCM.

Dla tej czestotliwosci kluczowania F_ = 220,5 kHz zostat opracowany mo-
dulator hybrydowy z cyfrowa modulacjg LBDD o rozdzielczosci 12-bitowe;j,
przetwarzajacy 8-MSB bitéw metodg licznikowa i 4-LSB bitow metoda wy-
korzystujaca linie opdzniajgca. Przy takiej implementacji modulatora, wy-
magana czestotliwos¢ zegara wynosi F,,, = 56,2275 MHz.
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W celu zwiekszenia doktadno$ci 4-bitowego kwantyzatora z linig op6znia-
jaca, zastosowano uktad z petlg synchronizacji opdznienia DLL, przy czym ta
sama petla DLL zostala wykorzystana w obydwu modulatorach sterujacych
lewg i prawg galezig mostka H stopnia koicowego wzmacniacza, ale dwoma,
niezaleznie programowanymi multiplekserami selekcjonujgcymi impulsy wyj-
Sciowe. Dla zapewnienia liniowosci charakterystyki kwantyzatora z linig op4z-
niajaca, zastosowano analogow3 petle DLL z podwdjna, tj. zgrubng i doktadna
regulacja op6Znienia. Linia op6Zniajaca sktada sie z 16 identycznych segmen-
tow, utworzonych przez pojedyncze elementy op6zniajace o zgrubnym i do-
ktadnym opéZnieniu, sterowane przez dwie niezalezne petle sprzezenia zwrot-
nego. Ponadto w kazdej petli sprzezenia zwrotnego, tj. zaréwno sterowania
zgrubnego, jak i doktadnego, zastosowano niezalezng synchronizacje zboczy
narastajacych i opadajacych przenoszonych impulséw przez linie opézniajaca.

W stanie synchronizacji, petla DLL utrzymuje state opdznienie po-
miedzy impulsami na jej wej$ciu i wyjséciu, ré6wne jednemu okresowi
T,.=1/F,,=1/56,2275 MHz = 17,7849 nsec. Przy szesnastu identycz-
nych elementach op6Zniajacych, wymagane Srednie op6Znienie, przypada-
jace na jeden element, wynosi ¢,=17,7849/16 = 1,1115 nsec.

Przetwarzanie o$miu starszych bitéw MSB metoda licznikowa, oddziel-
nie dla lewej i prawej galezi mostka H stopnia konicowego, dokonywane jest
w identyczny sposdb, jak we wczesniej opisanym hybrydowym konwerte-
rze cyfrowo-czasowych DTC w podrozdz. 4.2, przy czestotliwosci zegara
F, .= 56,2275 MHz. Architekture tej czeSci uktadu, wraz z oznaczeniem bloko-
wym uktadu przedstawiono na rys. 4.5.

Pelny schemat blokowy opracowanego hybrydowego konwertera cy-
frowo-czasowego DTC w dwubrzegowych modulatorach linearyzowanych
LADD z petlg synchronizacji opdznienia DLL przedstawiono na rys. 4.6.

W celu wyjas$nienia zasady generacji poczatku i konica czasu trwania im-
pulsu w uktadzie, na rys. 4.7 a przedstawiono przebiegi czasowe w jednej
gatezi sterujagcej modulatora LBDD z rys. 4.6, a na rys. 4.7.b przedstawiono
sekwencje przenoszonych impulséw w linii op6Zniajacej na wejsciach multi-
pleksera, gdy sygnat wyboru multipleksera Enable = 1.

W uktadzie na rys. 4.6 indeksem L oznaczono bloki, wejscia, wyjscia i sygnaty
wchodzgce w sktad modulatora sterujgcego lewa czescig mostka H stopnia kon-
cowego, za$ indeksem R, sterujacego prawa czescia tego mostka. Cze$¢ wspdlna,
wykorzystywana przez modulatory, sterujgce zaré6wno lewg, jak i prawa czesc
mostka H, zawiera petle synchronizacji op6znienia DLL z linig op6Zniajaca i prze-
rzutnik RS sterowany impulsami SET T, oraz SET T./2, generujacy symetryczny
przebieg prostokatny o okresie T, i wspdtczynniku wypetienia réwnym 1/2.
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Rys. 4.5. Uklad przetwarzajacy 8 starszych bitow MSB: d(b,,-1 : m): a) Architektura
ukladu; b) Oznaczenie blokowe ukladu
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Rys. 4.6. Architektura hybrydowego konwertera cyfrowo-czasowego DTC w dwubrze-
gowych modulatorach linearyzowanych LADD z petla synchronizacji op6znienia DLL

Zasada generacji poczatku i konca czasu trwania impulsu DPWM zosta-
nie wyjasniona w oparciu o przebiegi czasowe w modulatorze sterujacym
lewa czes$cig mostka H stopnia konicowego. Pojawiajacy sie impuls, o czasie
trwanie T, x/2, generowany na wyjsciu dekodera stanu 00..0 licznika zlicza-
jacego wstecz, ktory na samym poczatku pierwszej potowy okresu T zostat
natadowany do cyfrowej warto$ci poczatku czasu trwanie impulsu ¢, (n - 1)
okreSlonej przez starsze bity MSB, narastajgcym zboczem wpisuje ,1” do
przerzutnika D, za$ wysoki poziom na wyjsSciu tego przerzutnika uaktywnia
multiplekser (Enable = 1). Na wyj$ciu multipleksera pojawia sie impuls, wy-
selekcjonowany przez 4 mtodsze bity LSB d (m - 1:0) poczatku czasu trwa-
nie impulsu ¢, (n - 1), ktory ustawia Q = 1 wyjSciowego przerzutnika RS, pod
warunkiem, ze p6tokres kluczowania jest dodatni (7, = 1).

Rdwnoczesnie zerowany jest przerzutnik D i multiplekser przestaje by¢
aktywny (Enable = 0). Generacja poczatku czasu trwania impulsu DPWM na-
stepuje po sumarycznym czasie: t,(n - 1) = t,; + t,,

83



Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

W podobny sposob generowany jest koniec czasu trwania impulsu DPWM.
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Rys. 4.7. Przebiegi czasowe w jednej galezi sterujacej hybrydowego modulatora LBDD
Zrys. 4.6: a) Przebiegi czasowe sterujace ukladem; b) Sekwencja przenoszonych impul-
sOw w linii op6zniajacej na wejsciach multipleksera, przy sygnale wyboru multiplek-
sera, Enable=1
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Przerzutnik D ustawiany jest w stan Q = 1 impulsem generowanym na
wyijsciu dekodera stanu 00..0 licznika zliczajacego wstecz, ktéry na samym
poczatku drugiej potowy okresu T, zostat natadowany do cyfrowej wartoSci
korica czasu trwania impulsu ¢, (n - 1), okre$lonej przez starsze bity MSB.
Nastepuje uaktywnienie multipleksera, na jego wyjs$ciu pojawia sie impuls
wyselekcjonowany przez 4 mtodsze bity d (m - 1: 0) cyfrowej wartosci konica
czasu trwania impulsu ¢, (n - 1), ktéry ustawia Q = 0 wyjSciowego przerzut-
nika RS, pod warunkiem, Ze pétokres kluczowania jest dodatni (T, = 0). Row-
nocze$nie zerowany jest przerzutnik D i multiplekser przestaje by¢ aktywny
(Enable = 0). Generacja konca czasu trwania impulsu DPWM nastepuje po
sumarycznym czasie: t;(n — 1) = t;; + .

Na rys. 4.8 przedstawiono schemat blokowy petli synchronizacji op6z-
nienia DLL ze zgrubnym i precyzyjnym sterowaniem opé6zZnienia. Zawiera
dwie linie opdzniajace: zgrubng i doktadna, wraz z niezaleznymi petlami
ujemnego sprzezenia zwrotnego. W kazdej petli, na wyjsciu detektora fazy
wytwarzane jest napiecia przestrajajace elementy sktadowe linii opdzniaja-
cych sterowanych napieciem (VCDL) (ang. Voltage-Controlled Delay Lines):
zgrubnej lub precyzyjnej (ang. coarse and fine ) [19]. Catkowite op6Znienie
linii opdzZniajacej jest roztozone réwnomiernie na 16 odczepow elementéw
linii op6Zniajacej, jednoczesnie kazdy z nich zawiera zgrubne i precyzyjne
elementy VCDL.

CLK_ref Fine D Li CLK_out
—_—— Coarse Delay Line > ine Delayiline: | — o
N tyct N tyr1
Y Y y
--------- ch (be s pr s vbias+vctrl_f *t*” =iisaty
| Coarse | Coarse '
»| Phase [ |Control Voltage| Coarse Loop
Detector Bias Shifter
<
Vctrl_f
» Fine Fine
¢—p| Phase | control Voltage Fine Loop
Detector Bias Shifter
<

Rys. 4.8. Schemat blokowy petli synchronizacji opéznienia DLL ze zgrubnym i precyzyj-
nym sterowaniem opéznienia
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Catkowite opdznienie linii opdzniajacej powinno by¢ réwne jednemu
okresowi T, ,, co daje 16 rownomiernie op6znionych faz zegara odniesienia

na kazdym odczepie linii op6zniajace;j.
T =Nyt tdfl) (4.7)

Gdzie: ty, ts sa opoznieniami pojedynczych elementéw, odpowiednio
zgrubnej i precyzyjnej linii VCDL, N = 16 jest liczbg elementéw sktadowych
kazdej linii VCDL.

Linia opdzniajgca przenosi impulsy zegara T, ,, natomiast na wejscia ad-
resowe multiplekserow podawane sga 4 mtodsze bity LSB d(3:0) obliczonych
warto$ci binarnych poczatkéw t, (n - 1) i koncéw ¢, (n - 1) czaséw trwania
impulséw zmodulowanych t(n - 1), przy czym, zgodnie z sekwencja zapisy-
wania danych do rejestréw A, B, C w uktadzie przetwarzajacym 8 starszych
bitow MSB: d[qu— 1:m), przedstawionym na rys. 4.5, na samym poczatku
pierwszej potowy okresu T na wejScia adresowe multiplekser6w podawane
sg wartosci binarne obliczonych czaséw poczatkow t,(n - 1) impulsu LADD,
natomiast na samym poczatku drugiej potowy okresu T, na wejscia adre-
sowe multiplekseré6w podawane sg wartos$ci binarne obliczonych czaséw
konicow t; (n - 1) impulsu LADD (rejestry przeprogramowywane dwa razy
w czasie kazdego okresu kluczowania T).

Architektura oraz implementacja przedstawionej na rys. 4.8 petli syn-
chronizacji op6Znienia DLL ze zgrubnym i precyzyjnym sterowaniem opd4z-
nienia zostata przedstawiona w pracach [47, 48], [50-52]. Uktad zostat
zaprojektowany w technologii UMC180 nm CMOS. Wykorzystujac metody
symulacyjne w programie CADENCE, w pracach tych wyznaczono charak-
terystyki przestrajania petli synchronizacji op6znienia DLL ze zgrubnym
i precyzyjnym sterowaniem op6Znienia oraz przeprowadzono analizy Mon-
te-Carlo w réznych granicznych warunkach procesu, napiecia i temperatury
PVT (ang. Process,Voltage and Temperature corners) w celu weryfikacji dzia-
tania uktadu po wyprodukowaniu uktadu w zastosowanej technologii.

Proponowany 11-bitowy modulator LBDD PWM zapewnia SNR = 120 dB
oraz THD sygnatu wyjsciowego ponizej 0,1% w pasmie podstawowym au-
dio, przy czestotliwosci przetgczania F, = 352,8 MHz i czestotliwosci genera-
tora zegara F¢x = 90,3 MHz oraz indeksie modulacji M = 0,95.
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5

Implementacja hybrydowego modulatora
LBDD PWM w oparciu o mikrokontroler STM32
i programowana linie opdzniajaca (PTDL)

5.1. Ogdlna koncepcja hybrydowego modulatora LBDD PWM

Jak juz wspomniano w rozdz. 4, implementacja modulatora LBDD charakte-
ryzuje sie najwiekszym stopniem skomplikowania w poréwnaniu do innych
modulatoréw LPWM, a ponadto jest znacznie trudniejsza do realizacji ze
wzgledu na wymagania dotyczace naktadéw obliczeniowych w czasie rze-
czywistym dla wyznaczenia poczatkéw i koncéw czaséw trwania impulsow
zmodulowanych z{n). W modulatorze tym konieczne jest bowiem wygene-
rowanie oddzielnych przebiegéw zmodulowanych LADD;, oraz LADDg ste-
rujacych lewa i prawg gateziag mostka H stopnia koficowego wzmacniacza
klasy BD, odpowiednio dla prostego i odwréconego w fazie o 180° sygnatu
modulujgcego.

Przedstawiona na rys. 5.1 architektura hybrydowego, dwubrzegowego
modulatora LBDD PWM dla wzmacniacza klasy BD sygnatéw akustycznych
jest tym trudniejsza do praktycznej implementacji, im wieksza jest rozdziel-
czo$¢ bitowa modulatora, wyrazona w N, (n) bitach.

Wiaze sie to z konieczno$cig stosowania z jednej strony coraz to wyz-
szych czestotliwos$ci F, x generatora taktujgcego, a z drugiej strony niejed-
nakowe opdZnienia wnoszone przez rézne Sciezki sygnatowe, i to zaré6wno
w pierwszej cze$ci uktadu przetwarzajgcego starsze bity MSB (N,, - 1 : m)
metodg licznikowsg, jak i w drugiej czeSci uktadu przetwarzajacego mtodsze
bity LSB d (m - 1 : 0) metoda wykorzystujaca petle synchronizacji opdznie-
nia DLL, moga by¢ Zr6dtem btedow przetwarzania, wiekszych niz wynikato-
by to z zaktadanej rozdzielczosci bitowej N,,. Zrédtem dodatkowych btedéw
przetwarzania moze by¢ ro6wniez pewna asynchroniczno$¢ pracy obu podu-
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ktadéw przetwarzajacych odpowiednio mtodsze i starsze bity obliczonych
poczatkéw t, (n) i koncow t, (n) czaséw trwania zmodulowanych impulséw
LADDL oraz LADDR, ktéra wywotana jest takze niejednakowymi op6znienia-
mi przenoszonych sygnatéw, wnoszonymi przez Sciezki sygnatowe w tych
poduktadach.

L_Control
Signals ¢ " ¢

L_Control L OouT
Circuit 5

L Data % Counter - L LOB200
10-bits [9:0] 7 bits LLsB XA %
|_MsB [9:3] |__[2:0]

L_Control — > - :)
Signals —> ADLL
A A
Clock: Fek
\ 4 \ 4
R_Data ADLL
10-bits [9:0] [C>| R_Counter [ s

L 2:0] YVv--- vy

R_Control—»| R_MSB [9:3] R_Control R_OUT
Signals —> : Circuit ——>
R_LSB [2:0]
R_Control T T
Signals

Rys. 5.1. 0gélny schemat blokowy 10-bitowego, hybrydowego, dwubrzegowego modu-
latora LBDD PWM dla wzmacniacza audio klasy BD

Przedstawiona narys. 5.1 architektura hybrydowego modulatora LBDD
sktada si¢ w istocie z dwoch niezaleznych modulatorow LADD, PWM oraz
LADD PWM (odpowiednio lewy i prawy kanat modulatora), wykorzystu-
jacych wspélnie jeden uktad opdzniajacy z petla synchronizacji opdznie-
nia DLL.

Realizacja tego uktadu w technice uktadéw programowalnych PLD
bytaby bardzo trudna, bowiem wymagataby implementacji wielordze-
niowego mikroprocesora, ze wzgledu na naktady obliczeniowe w czasie
rzeczywistym wigzace sie z realizacja algorytméw kompensacji wstepnej
oraz obliczenia poczatkow i koncow czaséw trwania impulséw zmodulo-
wanych w kazdym okresie kluczowania.

W kolejnych podrozdziatach przedstawiono oryginalng architekture
i implementacje 9-bitowego (lub 10-bitowego) zlinearyzowanego mo-
dulatora szerokos$ci impulséw LBDD PWM dla wzmacniacza klasy BD,
opartego na metodzie hybrydowej z wykorzystaniem 32-bitowego mikro-

88



Implementacja hybrydowego modulatora LBDD PWM w oparciu o mikrokontroler STM32...

kontrolera STM32F407xx z rodziny ARM Cortex™-M4F [80-82] i dwdch
programowalnych linii opéZniajgcych z odczepami PTDL [83]. Hybrydowy
9-bitowy (10-bitowy) kwantyzator konwertuje 6-MSB bitow (7-MSB bi-
tow) metodg licznikowa w oparciu o mikrokontroler STM32 i jego uktady
peryferyjne, natomiast pozostate 3-LSB bity - metoda opartg na PTDL.

Architektura oryginalnych konwerteréw cyfrowo-czasowych DTC zbu-
dowanych w oparciu o uktady peryferyjne mikrokontrolera STM32 i dwie
programowalne linie PTDL, a takze wyniki badan symulacyjnych w pro-
gramie Matlab oraz badan eksperymentalnych, weryfikujgcych popraw-
no$¢ dziatania i doktadno$¢ przetwarzania algorytmoéw przetwarzajacych
cyfrowe dane audio zostaty opublikowane w pracach [45, 46, 49].

Pelne oprogramowanie dla realizacji wszystkich algorytméw: kompen-
sacji wstepnej, obliczania poczatkéw i koncéw czaséw trwania impulsow
LBDD PWM, generacji uzaleznien czasowych potrzebnych do sterowania
modulatora LBDD oraz programdw: sterowania przetwornika ADC i od-
czytu przetworzonych danych, implementacji 6-bitowych (7-bitowych)
konwerteréw cyfrowo-czasowych DTC metoda licznikowa dla sze$ciu
starszych MSB[8:3], (siedmiu MSB[9:3] z wykorzystaniem sterownikow
czasowych (ang. Timers), sterowania konwerterow cyfrowo-czasowych
DTC w oparciu o uktady PTDL dla trzech mtodszych LSB[2:0] przedsta-
wiono w dodatku A5.

5.1.1. Dobdr czestotliwosci zegara i synchronizacja uzaleinien czasowych
Zgodnie z przedstawionymi zalezno$ciami (4.1-4.6) w rozdz. 4, jezeli roz-
dzielczo$¢ bitowa hybrydowego modulatora LADD wynosi N,,, przy takim
podziale, ze (N,,- m) MSB bitow przetwarzanych jest metodg licznikows,
a m LSB bitéw metoda wykorzystujaca programowang linie opdzniajgca
z odczepami PTDL, to linia op6Zniajgca zawiera 2™ identycznych segmen-
tow opdZniajacych, a opdZnienie wnoszone przez pojedynczy segment
wynosi:

In= 1k /2m (5.1)

Przy zalozeniu, Ze czestotliwo$¢ probkowania analogowego sygnatu

wejSciowego wynosi f;, to czestotliwo$¢ kluczowania F,. mozna okresli¢ za-
leznoscia:

F =0VRx f, (5.2)

gdzie OVR jest wspotczynnikiem nadprébkowania.
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Czestotliwo$¢ Fe (N, m) generatora taktujacego w hybrydowym modulato-
rze LADD okre$lona jest zaleznoscia:

F (N, ,m)=F x2""" = OVRx f, x2"" (5.3)

rq?

Uwzgledniajac zaleznos$ci (5.1-5.3), btad przetwarzania hybrydowego
modulatora LADD, o rozdzielczos$ci bitowej N,,, musi by¢ mniejszy niz t;;/2,
gdzie t,;; okresla zaleznos¢ (5.1).

Przy zatozeniu, ze przetwarzanie (N,, - m) starszych MSB bitow meto-
da licznikowa zostanie zrealizowane przez mikrokontroler STM32F407xx,
podstawa do okreslenia wszystkich czestotliwosci w zaleznos$ciach (5.1-5.3),
bedzie czestotliwo$¢ oscylatora f,,. pracy mikrokontrolera.

Realizujgc modulator hybrydowy o rozdzielczosci bitowej N,, = 9 bitow,
przy podziale:

6 MSB starszych bitéw oraz 3 LSB mtodsze bity, zaprogramowano czesto-
tliwo$¢ oscylatora: f,,. = 168 MHz.

» Czestotliwo$¢ magistrali APB2 wynosi:f,,,; = f;“ = M =84 MHz
» Czestotliwo$¢ zegara: f,, = fﬂg‘c = 84 1\2/IHZ =42 MHz

» Czestotliwos¢ kluczowania Fg . (N,, - m), dla rozdzielczosci N,, = 9 bitow
Wynosi:
Fox  _ Fax _ Fax _ 42 MHz

F,(N,, =9 bit)= = =328,125 kHz
N S T TR
(5.4a)
T.(N, =9bit):i: L 108 =10 108 ns = 3047,619 ns=3,047619 s
’ F, 42MHz 42

Natomiast dla rozdzielczosci N,, = 10 bitéw czestotliwo$¢ kluczowania
wynosi:

Fax  _ Fax _ Fax _42MHz

F.(N,, =10 bit) = = =164,062 kH
c( rq 1) 2qu—m+l 28 256 256 z
(5.4b)
T.(N, =10bit)=i: L 256 =120 4128 ns = 6095.238 ns = 6,095238 ks
' F, 42MHz 42

Catkowity czas konwersji T¢pyy wbudowanych przetwornikoéw ADC [80]
zostal ustawiony, zgodnie z réwnaniami (5.4a), na taka samg wartos¢, jak
okres przetaczania T,, aby unikna¢ pierwszej interpolacji strumienia danych
PCM i znacznie zaoszczedzi¢ czas obliczen.
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Wbudowany przetwornik ADC w systemie mikrokontrolera STM-
32F407xx posiada 16 multipleksowanych kanatéw i istnieje mozliwosé
zorganizowania konwersji w dwoch grupach: zwyktej i iniekcyjnej [80].
Zgodnie z ro6wnaniem (9), aby otrzymacé Ty, = T.= 128Tx utworzono re-
gularng grupe pieciu konwersji. Regularne kanaty i ich kolejno$¢ w sekwen-
cji konwersji zostaly wybrane w rejestrach ADC_SQRx, a catkowita liczba
konwersji w regularnej grupie L [3: 0] bitow zostata zapisana w rejestrze
ADC_SQR1.

G
T oy = > Sampling time +12cycles = 4x15T,, + 68T, =128T,,,  (5.5)
1

Tak wiec, zastosowany przetwornik analogowo-cyfrowy generuje strumien
danych audio PCM z czestotliwos$cig:

F 42 MH
Jeoww =F, = 21\];5@” = 57 Z_ 328,125 kHz (5.6)
T, —T—i— 128 = 3,04762
o = T T T Mma, (5.7)
1 1
Tyy=—= =23,81 ms
KT F 42 MHz

CLK

» Opdznienie wnoszone przez jeden segment linii PTDL wynosi:

T,
ty = %: %: 2,97 ns (5.8)

5.1.2. Aproksymacja odcinkami prostoliniowymi cyfrowego sygnatu
akustycznego dla dwubrzegowej modulacji LBDD PWM

Jak pokazano na rys. 5.2, przy modulacji LADD, czasy poczatku i konca im-
pulsu LADD PWM w n-tym okresie kluczowania wyznaczaja punkty prze-
ciecia aproksymowanego odcinkami prostoliniowymi, nadprébkowanego
przebiegu modulujgcego, odpowiednio z opadajaca czescig sy () w pierw-
szym potokresie przebiegu trojkatnego i narastajgca czescia s,(£) w drugim
potokresie tego przebiegu.
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+ k

0<i<T]

time
= 1 ! “
[p(”) : : | : :
t_‘,(l’l) : | | _ _ | I
t,(m)=nT, +i,(n) \; i i/tk(n) =nl, +4,(n) i i time
n, nT,+T,/2 (n+1)T, (417, +1, 2

Rys. 5.2. Aproksymacja odcinkami prostoliniowymi cyfrowego sygnatlu akustycznego,
przy (Q=1)

Wykorzystujac ogdlne zaleznosci (3.31) i (3.32) oraz (3.38) i (3.39), wypro-

wadzone w podrozdz. 3.1.2.2, mozemy wyznaczy¢ czasy poczatkow i koncéw
zmodulowanych impulséw LADD PWM w n-tych okresach kluczowania, za-
leZnie od ilosci dodatkowych prébek wprowadzonych w drugiej interpolacji:
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DlaQ=1:
_ _ [1_yo(n)]
tp(nTc) _4+2[yl(n)—y0(n)]x 128xT,,, Ly
_ [yz(n)—2y1(”)—3]
T 128xT,
B 7Y ) = M
Dla@Q=3:
gy = O]
4 4+ y,(n+2) -y (n+1)] - V=tV
(4T B+y(n+D] x128xT,
A Y P SN e W

(5.9)
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Dla modulatora LADD,, mikroprocesor wywotywany przerwaniami na
poczatku okresu kluczowania T. przez wywotanie INT, odczytuje war-
to$¢ przetworzonej probki PCM dla bezposredniego sygnatu akustyczne-
go (w pierwszym okresie trzeba zatozy¢ wstepne dane). Dla modulatora
LADD, potrzeba tylko wyznaczy¢ kod PCM dla odwr6conego w fazie o 180°
sygnatu akustycznego, na podstawie odczytanej probki PCM dla sygnatu
bezposredniego.

Opisany wyzej algorytm obliczania czaséw poczatku i konca impulsu
LADD w ciagu jednego okresu kluczowania T,, na podstawie zestawu réw-
nan (5.9) i (5.10) lub (5.11) i (5.12), zaleznie od ilosci Q dodatkowych proé-
bek, dotyczy modulatora LADD, . Identyczny algorytm obliczen jest powta-
rzany dla modulatora LADD,.

Po zakonczeniu obliczen z duza rozdzielczo$cia 32-bitowa: poczatku
tp[n) i konica t,(n) czasow trwania impulsu LADD w okresie nT_, zostaje
przeprowadzony proces rekwantyzacji, opisany w rozdziale 3.1.3, pozwa-
lajacy na redukcje (obciecie) dtugosci stowa bitowego obliczonych warto-
$ci do mniejszej N, rozdzielczo$ci i rozdzielenie ich na sktadowe odpowia-
dajace starszym LADD"**®+3) i mtodszym LADD5® -9 bitom.

Rekwantyzowany sygnat cyfrowy, po przejsciu przez uktad ksztattowa-
nia szumoéw kwantyzacji, zachowuje niezmienione sktadowe widma sygnatu
PWM w pa$mie podstawowym sygnatu modulujgcego, zas$ szum kwantyzacji
zostaje przesuniety poza to pasmo, do zakresu wyzszych czestotliwosci od-
filtrowywanych w procesie demodulacji.

Obliczone wartosci czas6w poczatku tp(n) i konca ¢ (n) czaséw trwania
impulsu LADD na podstawie sprébkowanego i rekwantyzowanego do 9 bi-
tow sygnatu wyjsciowego z przetwornika ADC sa podzielone na czes¢ MSB
6-bitowg i LSB 3-bitowa.

Wartos$ci te z n = 4 poczatkowych cykli sa zapisywane do zdefiniowa-
nych buforéw pamieci: przechowujgcych poczatki BMB(0:n-1) oraz kon-
ce EMB(0:n-1) impulséw w danym cyklu. Wspomniane bufory to 8-bitowe
zmienne typu catkowitego bez znaku. Na rys. 5.3 pokazane sg symbolicznie
zdefiniowane rejestry przechowujace obliczone dane i ich relacje czasowe
w pierwszych czterech cyklach T .
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[ & || En | | B0 H En+1) | [ Bins2) || en2) | [ 803 | [ Ened) | s2sitregisters

[ Bam || s | [Batnen ] [Eanen | [ Betned) | [Ectned) | [Batne) | [ e | SBitov?\E%iB;Leggv

[(Bem) | [[Eetm | [Buine | [Eaint) | [Bated) | [Eaine2) | [Butnd) | [Eamen | *¥ids™
A~ RLM=Een - | ] RL#) = Eelnet) - | 2] RLn92)= Ewaine2) - | 2 RLin+3)=Eia(ns3)- |  8Bit Reqisters.
Y Bua(n) 3) Bus(n*+1) (5 Bus(n+2) (7] Bua(n+3) S

™ RL: =128 - Eya(n+3) +

A~ RL=18-Em=+ | /| RL=18-EytD) | (5 RL=128-E(ns2)+ | /g

@ “ha® | @) T raed | s (&) B
UEV, UEV, UEV; UEV, UEV; UEVs UEV; UEV, UEV,
1 23 4 5 6 7 8 1

! Przyktad z duzym ws p&m nnikiem wypetnienia przebiegu p'[ostok atnego E 5
UEV,  UEV, UE,  UEV: Upv, UEVs:  UEV, UEV,
: 40 6. 7 8 !

Przyktad ;gyl/spblczynnikiem wypelnienia przeh:ziegu prostokatnegay =% (50 %)

Tn+1) 1 T(n+2) h Te(n+3)

TS = TC: 128 TCLK
Rys. 5.3. Rejestry zawierajace czasy poczatkéow i koncow impulséw w n-tym i w kolej-
nym okresie T,

Do rejestrow odpowiedzialnych za MSB tadowane s3 wstepnie ustalone
warto$ci odpowiednio dla poczatkéw i koncow czas6w trwania impulséw
PWM, natomiast pozostate rejestry sg zerowane, aby nie wystepowaty przy-
padkowe wartosci niedozwolone.

Do realizacji zadania wygenerowania przebiegow PWM w uktadzie uru-
chomieniowym STM32F4 Discovery zostaly wykorzystane wewnetrzne
uktady licznikow: TIM1, TIM2 oraz TIM3. Licznikiem synchronizujagcym pra-
ce catosci jest TIM2. To on generuje impulsy, ktére uruchamiaja w odpowied-
nim momencie prace dwéch pozostatych timeréw TIM1 oraz TIM3, oprocz
tego steruje procesem probkowania sygnatu wejsciowego w 12-bitowym
przetworniku analogowo-cyfrowym ADC1.

Timery w zestawie uruchomieniowym STM32F4 mozna podzieli¢ na kil-
ka grup, jedna z nich jest grupa advanced, czyli rozbudowane funkcjonalnie
o najwiekszych mozliwosciach konfiguracyjnych timery. Do tej grupy nalezy
TIM1. Zostatl on zastosowany do generacji sygnatéw PWM o réznych i co cykl
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aktualizowanych danych czasowych. Podobnie jak kod ADC1 oraz TIM2 czy
TIM3, funkcja inicjujgca TIM1 zostata napisana, wykorzystujac dostep bez-
posredni do rejestréw urzadzenia.

Manipulujac rejestrami timera TIM2, uzyskujemy potrzebng czesto-
tliwo$¢ probkowania konwertera ADC1. Zadajac: ARR = 0 x 007F oraz
PSC =0x 0007 licznika, timer TIM2 odlicza w gére od 0 do 127 cykli zega-
rowych (1/42 MHz = 23,81ns). Poprzez wewnetrzna petle PLL czestotli-
wo$¢ na magistrali APB1 wynosi 84 MHz. Dzielac jg przez 2, uzyskujemy
taktowanie TIM2 réwne 42MHz. Wygenerowany sygnat o czestotliwosci
fomz = 164,063 kHz jest rowniez wyprowadzony z TIMZ2 poprzez kanat
pierwszy CH1 na pin 4 portu B, PB3.

Motorem generujacym wartoS$ci impulsow jest timer TIM3. Po starcie do
rejestru TIM3_ARR tadowana jest warto$¢ probki z rejestru BMB(n). Licznik
zlicza w gore (up) i po osiagnieciu 6-bitowej wartosci z BMB(n) generuje
przerwanie pierwsze UEV1. W przerwaniu tym przepisuje do TIM3_ARR
réznice wartosci rejestréw EMB(n) oraz BMB(n), czyli EMB(n)-BMB(n).
Roéwniez komparator generuje przerwanie UEVcl = UEV1, przez co zdarze-
nie komparatora generuje narastajace zbocze impulsu PWM i wysyta do por-
tu wyjsciowego PB(0:2), 3 bitowa warto$¢ z rejestru ELB(n).

Kolejne zdarzenie wynikajace z przerwania UEV2 wystepuje po osiggnie-
ciu przez licznik warto$ci EMB(n)-BMB(n), wéwczas przepisuje do TIM3_ARR
wartos¢ 128-EMB(n) + BMB(n + 1). Zdarzenie to generuje zbocze opadajace
impulsu PWM i wysyta wartos¢ BLB(n + 1) na port PB(0:2). W ten sposdb
powstaje pierwszy impuls w pierwszym cyklu kluczowania. Nastepne prze-
rwanie UEV3 powoduje przepisanie do TIM3_ARR warto$ci roznicy rejestrow
EMB(n+1) - BMB(n+1), zdarzenie komparatora UEVc3 generuje narastajace
zbocze impulsu PWM i wysyta do portu PB(0:2) trzybitowa warto$¢ LSB z re-
jestru ELB(n + 1).

Po osiagnieciu przez licznik wartosci EMB(n + 1) - BMB(n + 1), UEV4 prze-
pisuje do TIM3_ARR warto$¢ 128 - EMB(n + 1) + BMB(n + 2), zdarzenie kom-
paratora UEVc4 generuje opadajace zbocze impulsu PWM i wysyta do portu
PB(0:2) trzybitowa wartos$¢ LSB z rejestru BLB(n + 2). W ten sposéb powstaje
kolejny impuls w drugim cyklu kluczowania. Zdarzenie UEV5 wystepuje po
osiggnieciu przez licznik warto$ci 128 - EMB(n + 1) + BMB(n + 2), wtedy
przepisuje do TIM3_ARR wartos¢ EMB(n + 2) - BMB(n + 2), wowczas zda-
rzenie komparatora UEVc5 generuje narastajgce zbocze kolejnego impulsu
PWM i wysyta do portu PB(0:2) trzybitowa warto$¢ LSB z rejestru ELB(n + 2).
Po osiagnieciu przez licznik wartos$ci 128 - EMB(n + 1) + BMB(n + 2) genero-
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wane jest przerwanie UEV6, powoduje ono przepisanie do TIM3_ARR warto-
$ci 128 - EMB(n + 2) + BMB(n + 3), zdarzenie komparatora UEVc6 generuje
opadajace zbocze impulsu PWM i wysyta do portu PB(0:2) trzybitowa war-
tos¢ LSB z rejestru BLB(n + 3). W ten sposdb powstaje kolejny impuls w trze-
cim cyklu kluczowania. Zdarzenie przerwania UEV, po raz kolejny przepisuje
do TIM3_ARR nowg wartos¢ réznicy EMB(n + 3) - BMB(n + 3), za$ zdarzenie
komparatora UEVc7 generuje narastajace zbocze impulsu PWM i wysyta do
portu PB(0:2) trzybitowa warto$¢ LSB z rejestru ELB(n + 3).

Ostatecznie, po osiggnieciu przez licznik warto$ci EMB(n + 3) - BMB(n + 3),
UEV, przepisuje do TIM3_ARR wartos¢ 128 - EMB(n + 3) + BMB(n), zas$ zda-
rzenie komparatora UEVc8 generuje opadajace zbocze impulsu PWM i wysyta
do portu PB(0:2) trzybitowa warto$¢ LSB z rejestru BLB(n). W ten sposéb
powstaje kolejny impuls w czwartym cyklu kluczowania.

Po osiggnieciu wartoSci przez licznik 128 - EMB(n + 3) + BMB(n) pro-
gram powraca do zdarzenia z przerwania pierwszego UEV1 i zapetla sie.
Podobnie jest w przypadku komparatora, przerwanie UCVc4=UEVc1, wtedy
generowane s3 kolejne impulsy na podstawie kolejnych wyliczonych 6-bito-
wych warto$ci czaséw poczatkowych i koricowych.

Na rysunku 5.3 widzimy wygenerowane przebiegi impulséw (koloru nie-
bieskiego) na wyjsSciu PE09 uktadu uruchomieniowego STM32F4 Discovery
dla przyktadowych danych 6-bitowych czaséw poczatkowych tpp(0:3) oraz
koncowych tkp(0:3) z 8-miu rejestrow BMB czy EMB, (0-127) oraz dodatko-
wo z 8-miu rejestréw 3-bitowch (0-7), stowa np. BLB czy ELB, gdzie zapisane
na poczatku B oznacza poczatek, za$ E koniec impulsu:

BMB[0] = 21; BLB[0] =1;

BMB[1] = 56; BLB[1] = 2;
BMB[2] = 21;BLB[2] = 1;
BMB[3] = 56; BLB[3] = 2;
EMB[0] = 120; ELB[0] = 6;
EMB[1] = 83; ELB[1] = 3;
EMB[2] = 120; ELB[2] = 6;
EMB[3]= 83;ELB[3]=3;

Wykres czerwony to prostokatny przebieg o czestotliwosci F = 164,064 kHz
z wyj$cia PB03 timera TIM2. Z wykresu wida¢ wygenerowane dwie
paczki impulséw zgodnie z podanymi danymi oraz petng synchronizacje
przebiegow.
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Rys. 5.4. Przebiegi impulséw wygenerowane w zestawie uruchomieniowym STM32F4
Discovery

5.2 Architektura konwertera cyfrowo-czasowego DTC
zrealizowanego w oparciu o mikrokontroler STM32
i programowanag linie opoiniajaca PTDL

Jak opisano w podrozdz. 2, architektura hybrydowego LBDD DPWM skta-
da sie z dwoch synchronicznych hybrydowych poduktadéw LADD DPWM.
Pierwszy z nich LADD, DPWM generuje sekwencje zmodulowanych impul-
sow LADD, do sterowania przetgcznikami MOSFET lewej gatezi mostka H
(wygenerowany na podstawie bezposredniego sygnatu modulujacego),
podczas gdy drugi poduktad LADD, DPWM generuje sekwencje zmodulowa-
nych impulséw LADD, do sterowania przetgcznikami MOSFET prawej gatezi
mostka H (wygenerowany na podstawie odwréconego w fazie sygnatu mo-
dulujacego). Poniewaz obwody LADDL i LADDR PWM s3 podobne, mozna je
zaimplementowa¢ w ten sam sposo6b. Ponizszy opis dotyczy tylko modulato-
ra LADD PWM.

Na rys. 5.5a przedstawiono architekture hybrydowego konwertera cy-
frowo-czasowego DTC zrealizowanego w oparciu o mikrokontroler STM32
i jego uktady peryferyjne oraz programowana linie opdZniajgcg PTDL, a tak-
ze przedstawiono przebiegi czasowe sygnatéw sterujacych i wyj$ciowych.
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W oparciu o mikrokontroler STM32 i jego zaawansowane timery sterujg-
ce TIM1 lub TIM8, w kazdym okresie kluczowania T, generowane sg dwa cy-
frowe przebiegi z jednobrzegowa modulacjg LADS PWM, . Przebiegi te gene-
rowane s3 metoda licznikowa na podstawie obliczonych czaséw poczatkéw
i koficow zmodulowanych impulséw LADD, z rozdzielczos$cig 6 MSB bitow
po rekwantyzacji. Narastajgce zbocza obu impulséw LADS PWM, s3 zsyn-
chronizowane i rozpoczynajg sie na poczatku okresu czestotliwosci kluczo-
wania T . Opadajgce zbocze pierwszego impulsu LADS pojawia si¢ w czasie
odpowiadajacym obliczonej wartoSci t, (n) potozenia zbocza narastajacego
(wyznaczonej z rozdzielczoScig 6 MSB bitow po rekwantyzacji), natomiast
opadajace zbocze drugiego przebiegu LADS pojawia sie w czasie odpowia-
dajacym obliczonej wartosci t, (n) potozenia zbocza opadajgcego. Do wyge-
nerowania tych przebiegdw wykorzystano timer TIM1.

Rézniczkujac opadajace zbocza obydwu wygenerowanych przebiegow
z jednobrzegowg modulacja LADS PWM, otrzymujemy waskie impulsy szpil-
kowe odpowiadajgce lokalizacji czasow poczatkow t, (n) i koncow t, (n) zmo-
dulowanych impulséw LADD , ktére mogg by¢ wykorzystane do wygenerowa-
nia przebiegoéw z dwubrzegowg modulacja LADD, DPWM (z rozdzielczoS$cig
6 MSB bitéw po rekwantyzacji), jak pokazano na rys. 5.5b.

Hybrydowy kwantyzator przetwarza pozostate 3 LSB bity metodg oparta
na ogo6lnie dostepnej, 3-bitowej linii opdZniajgcej FAST TTL PTLD [83], skta-
dajacej sie z kaskady N = 8 identycznych komédrek opdzniajgcych, z czasem
opéZnienia:

Ty 23,81

" K== =297 ns (5.13)
2 2
a)
All control signals are generating by
STM32F Mi troll
erocontioTer 3LSBs of #,(nT.) and £, (nT))
PP, P
DIFF 2 P
o [>o T T f ‘ 9 bit LBDD DPWM
6MSBsof 7,(n1) T\ g _ OUTPUT
Q
" pLDM7-3 [P
Q
6MSBs of 1, (nT) El l’ R
o— > P

c
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Rys. 5.5. Architektura ukladu przetwarzajacego 3-LSB (2: 0) bity danych - z wyko-
rzystaniem kwantyzatora opartego na 3-bitowej linii opézniajacej PTDL: a) Schemat
ukladu; b) Przebiegi sygnaléw sterujacych i wyjsciowych w dziedzinie czasu

Waskie impulsy z wyj$¢ obu uktadow rozniczkujacych, po przejsciu przez
3-bitowa lini¢ opdzniajaca PTDL, sg opoznione na poszczegodlnych odcze-
pach linii o czasy op6znien, ktére sg programowane na wejsciach adresowych
linii przez cyfrowe wartosci obliczonych czasow poczatkow i koncow zmodu-
lowanych impulséw LADD, z rozdzielczo$cig 3 LSB (2:0) bitow po rekwan-
tyzacji. Wymaga to dwukrotnego zaprogramowania PTDL w kazdym okresie
przetgczania 7. Na poczatku okresu 7. musimy wprowadzi¢ 3 bity LSB (2:0)
lokalizacji poczatku t, (n) zmodulowanych impulsow LADD, i zachowac¢ te
dane przez pierwszg potoweg okresu kluczowania 7 / 2, podczas gdy na po-
czatku w drugiej potowie okresu 7 / 2 musimy wprowadzi¢ 3 bity LSB (2:0)
konca t, (n) zmodulowanych impulséw LADD, i zachowa¢ te dane przez dru-
g3 potowe.
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5.3. Wyniki symulacji hybrydowego modulatora LBDD
PWM w programie Matlab i badania eksperymentalne
praktycznie wykonanego modulatora

Przebiegi czasowe i charakterystyki widma czestotliwoSciowego sygnatow
wyjsciowych zrealizowanego modulatora LBDD PWM DPWM zostaty za-
symulowane przy uzyciu narzedzi Matlab. Widmo czestotliwos$ci zostato
oszacowane poprzez zapamietanie pewnej liczby impulséw sygnatu wyj-
Sciowego LBDD PWM, ktdre reprezentujg co najmniej jeden okres sygnatu
modulujacego.

Na rys. 5.6 przedstawiono wyniki symulacji przebiegow czasowych
(rys. 5.6a) i widma czestotliwos$ci 32-bitowego wyjscia LBDD PWM przed re-
kwantyzacja (rys. 5.6b) i 9-bitowego wyjscia LBDD PWM po rekwantyzacji,
przy uzyciu rekurencyjnego modelu ksztattowania szumu z dwoma petlami
sprzezenia zwrotnego i opisanego w pracy algorytmu aproksymacji odcinka-
mi prostoliniowymi cyfrowego sygnatu LBDD PWM (rys. 5.6¢) dla: M = 0,95,
F_=328,125 kHz, f =10 kHz, Q = 1, gdzie M - indeks modulacji, Q - liczba
posrednich probek audio PCM podczas interpolacji w okresie T, F, - czestotli-
wosSc¢ przefgczania, a f - czestotliwo$¢ modulujacego sygnatu audio.

a) b) 32-bit LBDD DPWM output
o p
1 M= 0.95; fm = 10 kHz ; fc = 328.125 kHz 3 50
I £-100
o AL FFTTTCFYRAMUALLLLCLELE <
0 N M 0 50 100 150 200 250 300
N LA f lkH7
! ! T+ 4T Zoomed view of 32-bit LBDD DPWM output
0 5 10 15 20 25 30 = ©
Multiple of Tc S 50
=
1 5 <.100
* LA TR
0 5 10 15 20
0 ! f IkH71
' H 9 Noise shaped 9-bitLBDD DPWM output
| NN V(LY o s :
-1 Hhetayy ! ! —_
0 5 10 15 20 25 30 S 50
£
LBDD DPWM differential output <100
! 0 50 100 150 200 250 300
M f IkHz1
0 Zoomed view of noise shaped 9-bit LBDD DPWM output
0 :
A g -50
0 5 10 15 20 25 30 =-100
Multiple of Tc L
0 5 10 15 20

f [kHz)

Rys. 5.6. Wyniki symulacji w Matlabie; Przebiegi czasowe na wyj$ciu LBDD PWM
(a) Widmo czestotliwosciowe sygnalu wyjSciowego LBDD PWM, przy: M = 0.95,
F =328.125 kHz, f, =10 kHz dla Q = 1, (b) Przed rekwantyzacja, (c) Po rekwatyzacji
danych wyj$ciowych do rozdzielczosci 9-bitéw
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Symulacje wspétczynnikow THD sygnatéow wyjSciowych LBDD PWM dla
dwdch architektur rekurencyjnego modelu ksztattowania szumu kwantyza-

cji przedstawiono narys. 5.7.

a)

b)

THD [%]

0.2

0.15

011

0.05

0

Implementation with 1 feedback loop
THD = f(M) [%]; fm = const

1.3194 —6—fm = 10kHz
—&—fm = 20kHz
0.1567 0.1525
0.1652
{ | 0,116
0 02 04 06 08 1 12 14 16
M
Implementation with 2 feedback loop
THD = f(M) [%]; fm = const
—6—fm = 10kHz
—&—fm = 20kHz
| 0.1359
0.0215 0.0224
0 02 04 06 08 1 12 14

M

Rys. 5.7. Wyniki symulacji w Matlabie wspotczynnikow THD na wyjsciu LBDD PWM, przy:
Q=1,f ,=10KkHzlub f =20 kHz i dwéch modelach ksztaltowania szuméw rekwanty-
zacji: a) z jedna petla sprzezenia zwrotnego; b) z dwoma petlami sprzezenia zwrotnego

Narys. 5.8 poréwnano wspétczynniki THD w modulatorze LBDD PWM ze

wspétczynnikami THD w modulatorach NBDD PWM i UBDD PWM.

Analizujac przedstawione charakterystyki, widzimy, ze nawet prosty algo-
rytm kompensacji wstepnej: nadprébkowanie w drugim etapie interpolacji
ze wspotczynnikiem Q = 1 i zastosowanie w procesie rekwantyzacji modelu
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ksztattowania szumoéw kwantyzacji z dwoma petlami sprzezenia zwrotnego,
pozwala na znaczng poprawe liniowosci modulatora LBDD PWM. Ponadto,
wprowadzajac wigkszg liczbe Q posrednich probek audio PCM w okresie T,
mozemy dodatkowo zmniejszy¢ poziom THD sygnatu LBDD PWM i zblizy¢
sie do poziomu THD optymalnego, analogowego modulatora NPWM. Wnio-
sek ten potwierdza charakterystyka wspétczynnikéw THD dla modulatorow
NBDD, UDDD i LBDD w funkcji f, = f,, /F., pokazana na rys. 5.8a, a takze
wspoétczynniki THD na wyj$ciu modulatora LBDD PWM w funkgji f; = £, /F.,,
dla réznych wartosci Q (rys. 5.8b).

a) THD versus fr = fm/fc
0.35 . . .
—*—LBDD
0.3 L |—e—usobD
—— NBDD
0.25
X
o2t
[a)
T
015
0.1
0.05
V¥
0 | | .
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
fr = fm/fc
b)
LBDD: THD versus fr = fm/fc
—— Q=1
——Q=3
01t _—6—q=5
0.08
S
o 0.06 :
2 7
'_
0.04
0.02 f
oY | | | | | |
0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

fr = fm/fc

Rys. 5.8. a) Poréwnanie wspoétczynnikéw THD dla modulatoréw NBDD, UDDD i LBDD
w funkgji f. = f. /F.; b) THD na wyj$ciu modulatora LBDD PWM dla réZnych wartosci Q
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Na rys. 5.9 (od goéry) przedstawiono oscylogramy dwoch zsynchroni-
zowanych impulséw LADS, PWM, o rozdzielczosci 6-MSB po rekwantyza-
cji, generowanych metodg licznikowa przez mikrokontrolera STM32 i jego
urzadzenia peryferyjne. Zbocza opadajgce obu impulséw 6-MSB LADS PWM
sg rozniczkowane i przepuszczane przez 3-bitowe linie op6Zniajace PTDL,
a nastepnie wykorzystywane do ustawiania i resetowania przerzutnika wyj-
Sciowego, co ilustruje oscylogramy na rys. 5.9 (od dotu).

Na rys. 5.10 przedstawiono oscylogramy przebiegdéw czasowych genero-
wanych przez hybrydowe, 9-bitowe modulatory LADD, i LADD, do sterowa-
nia odpowiednio lewej i prawej gatezi mostka H oraz na wyjsciu modulatora

BY-AY = 0.0V ‘
\

" S— S E— S——

Rys. 5.9. Oscylogramy dwoch zsynchronizowanych impulséw 6-MSB LADS PWM, gene-
rowanych metoda licznika (od gory) oraz generowanie impulsé6w 6-MSB LADD, PWM na
wyj$ciu modulatora LADD, PWM (od dotu)

=

Rys. 5.10. Oscylogramy przebiegéw czasowych generowanych przez 9-bitowe modulatory LADD,
i LADD, (od gory) oraz na wyjsciu modulatora LBDD PWM w trybie réznicowym DM (od dotu)
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Na rys. 5.11 przedstawiono charakterystyke THD w funkcji czestotliwo-
$ci sygnatu modulujgcego THD = ¢ (f ) na wyjsciu modulatora LBDD PWM
w trybie réznicowym DM, otrzymang w wyniku pomiaréw. Natomiast na
rys. 5.12 przedstawiono charakterystyki widmowe sygnatu na wyjsciu mo-
dulatora LBDD PWM w trybie r6znicowym DM, wyznaczone eksperymental-
nie za pomocg szerokopasmowego analizatora widma.

LBDD: THD[%] = f (fm); fc = 328.125 kHz;M = 0.95

THD[%]
0.40

0.35 0,321

0.25
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] 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
fulkHzZ]

Rys. 5.11. Charakterystyka THD w funkcji czestotliwosci sygnalu modulujacego
THD=¢(f,)

a) LBDD: fy, = 1kHz; fc=328.125 kHz; M=0.95; THD[%] = 0.136
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b)
LBDD: fm = 10kHz; fc = 328.125 kiz;M = 0.95; THD[%] = 0.253
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Rys. 5.12. Charakterystyki widmowe sygnalu na wyjsciu modulatora LBDD PWM w try-
bie ré6znicowym DM, wyznaczone eksperymentalnie za pomoca szerokopasmowego
analizatora widma

5.4. Ocena uzyskanych wynikow

Zaproponowano nowa i oryginalng architekture oraz implementacje 9-bito-
wego (10-bitowego) zlinearyzowanego uktadu modulatora LBDD PWM dla
cyfrowego wzmacniacza mocy klasy BD. Caty algorytm przetwarzania sy-
gnatéw i danych w modulatorze zostat zaimplementowany w oparciu o me-
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tode hybrydowa z wykorzystaniem mikrokontrolera STM32, wraz z jego
urzgdzeniami peryferyjnymi oraz dwéch ogoélnodostepnych, katalogowych,
3-bitowych programowalnych linii opéZniajacych PTDL.

Przeprowadzono obszerng weryfikacje algorytméw przetwarzania sy-
gnatow i danych, zaimplementowanego uktadu, a takze symulacje w pro-
gramie Matlab oraz badania eksperymentalne proponowanego 9-bitowego
hybrydowego modulatora LBDD PWM.

Poréwnanie wspétczynnikow THD symulowanych w Matlab i przedstawio-
nych na rys. 5.7 wskazuje, Ze nawet prosty algorytm LBDD (przy Q = 1), wy-
korzystujacy rekurencyjny model ksztattowania szumu kwantyzacji z dwoma
petlami sprzezenia zwrotnego pozwala na znaczng poprawe liniowos$ci modu-
latora w poréwnaniu z innymi rodzaje DPWM. W przypadku wyZszych warto-
$ci @, modulator LBDD moze dodatkowo zmniejszy¢ poziomy THD, zblizajgc
sie do optymalnego analogowego modulatora NBDD.

6-MSB bitowy kwantyzator oparty na metodzie licznikowej charakte-
ryzuje sie niezbyt duzym stopniem skomplikowania i wykazuje doskonatg
liniowo$¢ konwersji cyfrowo-czasowej. W tym celu wszystkie bloki funkcjo-
nalne w systemie muszg by¢ idealnie zsynchronizowane, a okres przetgcza-
nia T, w podsystemach LADD, PWM i LADD ,PWM musi rozpoczgc¢ si¢ w tym
samym czasie.

Przedstawiony w publikacji oryginalny konwerter 3-LSB bitowy, wyko-
rzystujacy zintegrowany 3-bitowy programowalny PTDL, jest rowniezZ bar-
dzo prosty i charakteryzuje sie duzg doktadnos$cig przetwarzania. Wszystkie
programowalne czasy opdznienia ,krok do kroku” w linii PTDL odnosz3 sie
do ,kroku zerowego”. Czas op6Znienia w kroku zerowym wynosi 5 ns, ale nie
ma wptywu na dokladno$¢ przetwarzania, poniewaz wszystkie lokalizacje
czasow poczatkow ¢, (n) ikoncow # (n) zmodulowanych impulsow fizyczne-
go ciggu 1-bitowych impulséw LBDD PWM sg op6Znione o ten sam czas 5 ns.

Praktycznie zmierzony poziom THD na wyj$ciu modulatora LBDD PWM
(charakterystyka przedstawiona na rys. 5.11) ma nieco wyzszy poziom niz
uzyskany w symulacji Matlab (rys. 5.8b, dla Q = 1). Jednak z praktycznego
punktu widzenia sg one catkiem zadowalajace, zapewniajac SNR na pozio-
mie 80 dB i THD nizsze niz 0,3% w pasmie podstawowym audio do 20 kHz.

Zaleta cyfrowego modulatora LBDD PWM jest rdwniez tatwe progra-
mowanie odpowiedniego czasu opo6znienia na zboczach narastajgcych
wszystkich sygnatéw sterujacych tranzystorami MOSFET stopnia mocy, co
w praktyce pozwala ograniczy¢ prady skro$ne w procesach przetaczania
tranzystorow.
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Unikalng zaleta opracowanego 9-bitowego (10-bitowego) modulatora
LBDD PWM dla cyfrowego wzmacniacza klasy BD czestotliwosci akustycz-
nych jest to, Ze jego podstawowg konfiguracje, mozna zaimplementowac za
pomocg mikrokontrolera STM32, dwoch ogélnie dostepnych katalogowych
3-bitowych programowalnych linii opdZniajgcych PTDL i kilkunastu stan-
dardowych bramek logicznych.
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6

Wzmacniacze akustyczne klasy BD
Ze zrownowazonym wyjsciem w trybie
wspolnym CM

6.1. Wprowadzenie

Wiele prac poswiecono réznym ulepszonym metodom modulacji PWM,
a takze topologiom wzmacniaczy mocy klasy D, aby uzyska¢ dwie naj-
wazniejsze cechy: wysoka wierno$¢ odtwarzania i duza sprawno$¢ ener-
getyczna.

Stopnie konicowe wzmacniaczy klasy D skonfigurowane sg w struk-
tury péimostkowe lub mostkowe, w ktérych tranzystory mocy MOSFET
petnig role przetgcznikéow (Kkluczy), sterowanych od stanu zamkniecia do
stanu otwarcia. Charakterystyki statyczne tych elementéw w granicznych
stanach przewodzenia powinny by¢ zblizone do charakterystyk przetacz-
nika w stanach zamkniecia i otwarcia, a czasy przetgczania mozliwie jak
najkrétsze. Maksymalna moc obcigZzenia limitowana jest przez graniczne
warto$ci pradéw i napie¢ zastosowanych tranzystoréw, a nie przez ich do-
puszczalng moc strat.

Na rys. 6.1a przedstawiono stopien wyjsciowy wzmacniacza klasy BD
w uktadzie mostka H, sterowany z wyj$¢ modulatora NBDD PWM lub jego
odpowiednika LBDD PWM, a na rys. 6.1b przedstawiono przebiegi czasowe
sygnatéw sterujacych i napie¢ wyjsciowych w ukladzie.

Sygnaly sterujace zawierajg czasy op6znien miedzy stanami przetgcza-
nia, w ktérych wszystkie przetgczniki sa wytaczone, aby osiagna¢ przelacza-
nie przy zerowym napieciu (ZVS) i zapobiec pradom skro$nym ptynacym
przez tranzystory MOSFET w procesach ich przetaczania.
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Rys. 6.1. Wzmacniacz klasy BD z modulatorem NBDD PWM lub LBDD PWM: a) Schemat
ukladu; b) Przebiegi czasowe sygnalow sterujacych i napiecia na wyj$ciach wzmacnia-
cza: ré6znicowym w trybie DM i sumacyjnym w trybie CM

Widma czestotliwo$ciowe sygnatéw z modulacja NBDD PWM majg po-
sta¢ podwojnych szeregéw Fouriera i dla sygnatu na wyj$ciu réznicowym
w trybie DM okre$la zalezno$¢ (2.8), a na wyj$ciu sumacyjnym w trybie CM
zaleznos¢ (2.12).

Z réwnania (2.8) wynika, ze efektywna czestotliwos$¢ prébkowania réz-
nicowego sygnatu wyjsciowego w trybie DM jest podwojona, bez zwieksza-
nia czestotliwo$ci kluczowania na wyjsciu, a wszystkie harmoniczne wokét
nieparzystych wielokrotnos$ci czestotliwosci kluczowania sa eliminowane.
Jednak na wyj$ciu sumacyjnym w trybie CM (réwnanie 2.12) widmo cze-
stotliwo$ciowe sygnatu sumacyjnego CM zawiera nieparzyste harmoniczne
czestotliwosci kluczowania i ich parzyste sktadowe intermodulacyjne (IM),
ktdre sg obecne w petnej skali, nawet przy bardzo niskim poziomie sygnatu
modulujgcego.

Wzmacniacze akustyczne klasy BD z modulacjg NBDD czesto w literatu-
rze sg wyrézniane jako ,bezfiltrowe”, przez co nalezy rozumie¢, ze nie ma
potrzeby stosowania dodatkowego filtru LC, a wydzielenie sygnatu modulu-
jacego zapewnia samo obcigzenie o charakterze rezystancyjno-indukcyjnym
(gtosnik). Dotyczy to jednak tylko sygnatéow réznicowych w trybie DM. Aby
dotaczy¢ sygnat réznicowy z wyjScia wzmacniacza do glosnika, przewody
dotaczajace (najczesciej dtugie), a takze Sciezki potaczeniowe obwodu mon-
tazowego, przenosza nie tylko sygnat réznicowy, ale rowniez powstajgce
przy modulacjach NBDD lub LBDD sygnaty wspélne.
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Szybkie przetaczanie tranzystoréw MOSFET w stopniu wyj$ciowym,
duze skoki napie¢ wyjsciowych (w petnym zakresie napiecia zasilania V)
oraz szerokie widmo czestotliwosciowe sygnatéw sumacyjnych w trybie
CM moga prowadzi¢ do emisji zaktécen o wysokiej czestotliwosci RF ze
stopnia wyjsciowego, $ciezek na plytce drukowanej, filtréw i kabli gtos$ni-
kowych, ktére staja sie przypadkowymi antenami promieniujacymi zakto-
cenia elektromagnetyczne.

Filtry LC we wzmacniaczach klasy BD z modulacjg NBDD lub LBDD musza
by¢ projektowane oddzielnie dla sygnatéw réznicowych DM i sumacyjnych
CM. Czesto do filtracji sygnatléw wspoélnych wykorzystuje sie cewki sprzezo-
ne magnetycznie o indukcyjno$ci wzajemnej M, co skutkuje skuteczniejszym
ttumieniem sygnatéw wyjsciowych CM, poniewaz cewki sprzezone wykazu-
ja znacznie wiekszg impedancje dla pradu wyj$ciowego sumacyjnego w try-
bie CM niz dla pradu réznicowego DM [6, 17].

W wielu pracach zaproponowano rézne rozwigzania modulacji cyfrowych
oraz struktur uktadowych wzmacniaczy klasy D, a takze nowe metody line-
aryzacji dla zapewnienia wysokiej wiernosci odtwarzania i redukcji zaktécen
elektromagnetycznych EMI bezfiltrowych wzmacniaczy klasy D [8, 21].

Oryginalng modulacje Common-Mode Free BD (CMFBD), ktéra utrzymuje
state napiecia wyj$ciowe w trybie CM, przedstawiono w [8]. Wyj$cie rozni-
cowe w trybie DM tego wzmacniacza ma taka samg posta¢ jak mostkowy
wzmacniacz klasy BD z optymalng modulacja NBDD, jednak czestotliwo$¢
przelaczania tranzystoréw mocy MOSFET tworzacych nowy stopien wyj-
Sciowy mostka H jest podwéjona. Szczeg6étowa analiza przedstawionej mo-
dulacji CMFBD pokazuje, Ze jest ona odpowiednikiem modulacji szerokosci
impulsu z przesunietg faza no$ng (PSCPWM), ktéra jest uwazana za wielopo-
ziomowa metode PWM dla wzmacniaczy klasy BD [33, 34].

Narys. 6.2 przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza klasy BD z wyko-
rzystaniem modulacji PSCPMW oraz schemat blokowy modulatora PSCPWM
generujgcego wszystkie sygnaty sterujace S1, S2 oraz S3 [8, 33, 34]. Mostek
H zawiera dwa dodatkowe przetaczniki szeregowe M5 i M6, potgczone row-
nolegle z obcigzeniem, ktore stuzg do bocznikowania dwukierunkowego
indukcyjnego pradu obciazenia, gdy M1-M4 sg wytgczone i do ustawiania
napiecia V, /2 na obu wyj$ciach niesymetrycznych mostka, za pomocg re-
zystoréw R, bocznikowych tranzystory M1-M4. Na rys. 6.2c przedstawiono
rowniez przebiegi czasowe sygnatow sterujgcych S1, S2 oraz S3 z wyj$¢ mo-
dulatora i napiecia na wyj$ciach wzmacniacza.

Widma czestotliwo$ciowe sygnatéw z modulacja PSCPWM na wyjsciu
réznicowym w trybie DM oraz na wyjsciu sumacyjnym w trybie CM maja
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posta¢ podwéjnych szeregéw Fouriera i mozna je wyrazi¢ po pewnych prze-
ksztatceniach za pomoca nastepujacych wyrazen [33, 34]:

FFL_;Ag (t)=M cos(o,,t) +

7 (mﬂ: M]
+ 22 i 2 sin((m +mn ] [1—cos(nm) fsin[m Q, + nw, )]t =
m=1 n=%1 mm 2
(6.1)
=M cos(w,, 1) +
e
ShS 2 . [2m+(2n+1)]11’, .
I L K EL ST WY
oM 1
FFSC (t) = 5 (62)

Poréwnujac réwnania (2,8) i (2.12) z odpowiadajgcym im rownaniami (6.1)
i (6.2), a takze przebiegi czasowe napie¢ na wyjsciach wzmacniaczy, przedsta-
wione na rys. 6.1b oraz rys. 6.2c, widzimy, Ze wyj$cie DM wzmacniacza klasy
BD z modulacjg PSC PWM jest identyczne jak dla optymalnej modulacji NBDD
PWM, jednak PSC PWM utrzymuje state napiecie sumacyjne w trybie CM.

a) c)
PSCPWM Modulator . "'"1(’) v"f(t) TT(’)

) | :

o 0 time
@ PW:/II _l% El_\zl/ﬁ 7

M,

(@ ] .0 [

S = PWM,

| [

0
3 Yol [1
s, M1 M3 Sl
O—J+4F E%Rb Rbga e SO H l
Vi ) 17 r
Voo N

0 pp/2U

v

e % | N Y
- _M\:IEE:JE_M_‘ our g 5 VDD/2/£\ [
L L S, ]
R R, DM v
52 : M2 E b ' M4 ; Vour 0 " time
. ‘l‘ Vss ‘ 7VDDU u \—J

Rys. 6.2. Wzmacniacz klasy BD z modulacja PSCPWM: a) Schemat blokowy modulatora
PSCPWM; b) Stopien wyjs$ciowy; c) Przebiegi czasowe na wyj$ciach modulatora i mostka H
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Wadg przedstawionego uktadu z modulacja PSCPWM jest konieczno$¢
zastosowania dwéch dodatkowych szeregowych przetacznikéw M5 i M6
oraz przetaczania tranzystoréw mocy z dwukrotnie wieksza czestotliwoscia
modulacji NBDD, co skutkuje wiekszymi stratami mocy przetgczania. Po-
nadto straty mocy wystepuja w rezystorach bocznikujacych R,, potaczonych
réwnolegle z M1-M4 i tworzacych dzielniki napiecia w celu ustawienia na-
piecia V,, /2 na obu wyjSciach niesymetrycznych, co rowniez zwigksza cza-
sy narastania i opadania impulséw wyjsciowych PWM, przyczyniajac sie do
dalszego wzrostu strat mocy w procesach przetgczania.

W publikacji przedstawiono nowe architektury i implementacje orygi-
nalnych wzmacniaczy audio klasy BD z otwartg petla i ze zbalansowanym
wyjsciem w trybie wspdlnym. Stopienn wyjsciowy kazdego proponowa-
nego wzmacniacza zawiera typowy mostek H z czterema tranzystorami
MOSFET i czterema dodatkowymi przetacznikami MOSFET, ktére rownowa-
Z3 i utrzymuja stala warto$¢ napiecia wyjsciowego w trybie CM, co ozna-
cza, ze w tych wzmacniaczach nie ma potrzeby filtracji sygnatéw wspolnych
[9-10], [45-52]. Prezentowane wzmacniacze wykorzystuja rozbudowane
schematy modulacji cyfrowych LBDD PWM lub LPSC PWM.

6.2. Wzmacniacze klasy BD ze zrownowazonym wyjsciem
wspolnym w trybie CM, wykorzystujace rozbudowane

modulatory LBDD PWM lub LPSC PWM

Na rys. 6.3a przedstawiono ulepszong wersje wzmacniacza audio klasy BD
ze zrdwnowazonym wyj$ciem wspdlnym w trybie CM (opublikowang wcze-
$niej w [9, 49], wykorzystujacg rozbudowany cyfrowy modulator LBDD
PWM (rys. 6.3c).

Wzmacniacz ten sktada sie z typowego stopnia wyjsciowego mostka H z czte-
rema tranzystorami MOSFET i czterech dodatkowych przetgcznikow MOSFET
(M5, M6 i M7, M8) oddzielajacych mostek H od zasilacza i przetaczajacych szy-
ny zasilajgce mostka na potéwkowe napieciowe VDD / 2, w przedziatach czasu,
w ktorych tranzystory MOSFET gornej strony lub dolnej strony mostka H s3 za-
mkniete jednocze$nie. W tych stanach, gdy tranzystory M1, M3 strony gérnej sg
zalaczone, tranzystor M7 jest wytgczony, zas tranzystor M8 jest zatgczony, nato-
miast, gdy tranzystory M2, M4 dolnej strony sg zatgczone, to tranzystor M5 jest
wylaczony, a tranzystor M6 jest zatgczony. Czestotliwo$¢ przetgczania wszyst-
Kich tranzystorow MOSFET jest taka sama jak w przypadku modulacji LBDD
PWM, tj. dwukrotnie nizsza niz w przypadku modulacji PSCPWM na rys. 6.2b.
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Poprzez wprowadzenie odpowiedniego czasu op6znienia na zboczach
narastajgcych wszystkich sygnatéw sterujacych bramkami tranzystoréw
MOSFET (jak pokazano na rys. 6.3b), mozliwe jest osiagniecie w przybli-
zeniu przelaczanie tranzystoréw przy zerowym napieciu (ZVS), co zapo-
biega pradom skro$nym w procesach przetgczania. Aby zaimplementowac
to opdZnienie, zastosowano 2-wejsciowag bramke AND sterownika bram-
ki UCC27537 z wejSciami Schmitt-Trigger (rys. 6.3d). WyjScie sterownika
bramki jest potgczone z bramka tranzystora MOSFET poprzez rezystor R,
i antyréwnolegta diode Schottky’ego, zapewniajgc zwiekszenie predkosci
wylaczania. Uziemienie GND1 sterownika DPWM jest izolowane od ptywa-
jacego uziemienia GND sterownika bramkowego za pomocg cyfrowego izo-
latora ISO7420 z barierg izolacyjng wykonang z dwutlenku krzemu (5i02).
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Rys. 6.3. Wzmacniacz audio klasy BD ze zré6wnowazZonym wyj$ciem CM, z rozbudowanym
cyfrowym modulatorem LBDD PWM: a) Schemat ideowy stopnia wyj$ciowego; b) Przebiegi
czasowe na wyjsciach modulatora i stopnia wyj$ciowego wzmacniacza; c) Schemat logiczny
rozbudowanego modulatora LBDD PWM; d) Sterownik bramkowy z plywajacym napieciem
zasilajacym typu ,floating” oraz z galwaniczna izolacja sygnatu sterujacego LBDD PWM
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Na rys. 6.3d pokazano réwniez obwoéd samodotadowujacej sie pompy
tadunkowej [17], generujacy zmienne zasilanie dla sterownika bramki
tranzystora M2, przy czym to samo rozwigzanie stosuje sie do wszystkich
innych tranzystoréw MOSFET. Ciagte przetaczanie MCP1 zapewnia, Ze izo-
lowane i zmienne zasilanie polaryzacyjne pompy tadujacej jest dostepne
przez caty czas dla odpowiedniego sterownika, niezaleznie od indeksu mo-
dulacji M i bez jakiejkolwiek ingerencji w zagdang sekwencje przetaczania
odnogi fazowej.

Znacznie prostsze rozwigzania dla systemow sterowania bramkami moz-
na zastosowac, gdy stopien wyj$ciowy wzmacniacza jest zaimplementowany
na komplementarnych parach MOSFET.

Jak pokazano na rys. 6.4, sterowniki bramek wszystkich tranzystoréw
MOSFET majg wspélng mase GND1 i sg sterowane bezposrednio z wyjs¢
modulatora LBDD PWM. Schemat blokowy modulatora LBDD PWM jest
réwniez prostszy (rys. 6.4d), poniewaz stopienn wyjsciowy realizowany na
komplementarnych parach MOSFET nie wymaga par komplementarnych sy-
gnatéw sterujacych.

Biorac pod uwage, ze tranzystory M6 i M8 zasilane s3 potowa napiecia
V,, /2, napigcie zasilania V,  tego uktadu powinno miescic sie¢ w ograniczo-
nym zakresie opisanym nieréwnos$ciami:

14

2|VGSmin > % > VDD < |VGSmax| and VDD < |VD

atR S max (6'3)

DS (on) max

Przy wyzszym napieciu bramki niz | Vs min | » Tezystancja zrodto-dren
w stanie wigczenia Rps (on) max D€dzie mniejsza niz pewna warto$¢, przy
ktorej straty mocy przewodzenia sg nadal akceptowalne, gdzie | Vs max
i | Vs max| sa maksymalnymi, dopuszczalnymi warto$ciami dla komple-
mentarnych tranzystoréw MOSFET.

Najczesciej |VGSmax < | Vpsmax | » CO przektada sie na warunek: VDD<| Vismax
w zwigzku z czym nie jest mozliwe uzycie napiecia zasilania wyzszego niz:

)

Vs max VDD<| Vs max (6.4)

Przedstawiony na rys. 6.4c sterownik bramki posiada mozliwos$¢ nieza-
leznej regulacji predko$ciami zataczania i wytaczania dla NMOSFET i PMOS-
FET. Rezystor R. umozliwia regulacje predkosci zatgczania tranzystora
MOSFET (R, pozwala na regulacje czasu op6znienia narastajgcych zboczy
sygnatu LBDD PWMPWM, natomiast R, pozwala na niezalezng regulacje
czasu opoOznienia zboczy opadajgcych). Podczas wytgczania, antyréwnolegta
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dioda Schottky’ego bocznikuje rezystor szeregowy R, dodatkowo tadunek
bramki jest pobierany z rownolegtego kondensatora C tadowanego do na-
piecia Zenera V,, zapewniajac zwiekszenie predkosci wytaczania. W czasie
zalaczenia przetacznika niewielki prad staty ptynie w przesuwniku poziomu
napiecia, utrzymujac sterownik we wtasciwym stanie.

l.1 v (1) V(1) V, (1)

Rys. 6.4. Wzmacniacz audio klasy BD ze zr6wnowazonym wyj$ciem CM, z rozbudowa-
nym cyfrowym modulatorem LBDD, zaimplementowany na komplementarnych parach
MOSFET: a) Schemat ideowy stopnia wyjsciowego; b) Przebiegi czasowe na wyjsciach
wzmacniacza; c) Sygnaly sterujace LBDD PWM z op6zZnionymi czasami zalaczania tran-
zystorow NMOS i PMOS; d) Schemat logiczny rozbudowanego modulatora LBDD PWM

Na rys. 6.5a przedstawiono schemat ideowy oryginalnego wzmacniacza
audio klasy BD ze zréwnowazonym wyj$ciem w trybie CM, zaimplemento-
wany na komplementarnych parach MOSFET i sterowany z rozbudowanego
modulatora LPSC PWM.

Narys. 6.5b przedstawiono przebiegi napie¢ na wyjsciach DM i CM wzmac-
niacza oraz logiczne kombinacje sygnatéw sterujacych S, S,, S;, z opézniony-
mi czasami zatgczania tranzystoréw NMOS i PMOS. Réwniez w tym przypad-
ku zastosowanie komplementarnych tranzystoréw w stopniu mocy znacznie
uproscito ich sterowanie, poniewaz sterowniki bramek wszystkich tranzy-
storéw MOSFET maja wsp6lng mase GND1 i s3g bezposrednio sterowane
z wyj$¢ rozbudowanego modulatora LPSC PWM.

115



Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

C) IR OO A0
0 time
e
PWM, |
PM. | |
PITM s [ 1] 1
PM, | [T 1 r
Si o I I
) [1
SO o e | I I
52
Ll n
GNDT L 5N ]
S;0
oW v g LY
.0
0_‘
VDDL“; Voo time
Vor = Vop /2 “Vbp

d) v,0 PWM,

v (1)

= () _t

Rys. 6.5. Wzmacniacz audio klasy BD ze zrownowazonym wyjsciem w trybie CM, wy-
korzystujacy modulacje LPSC PWM: a) Nowa topologia stopnia wyj$ciowego; b) Imple-
mentacja czaséw op6Znienia zalaczenia NMOS i PMOS; c) Przebiegi czasowe na wyj-
$ciach wzmacniacza i sygnaly sterujace § » Sz' S v Z opo6znionymi czasami zalaczania
NMOS i PMOS (bezposrednio na bramkach tych tranzystoréw); d) Schemat blokowy
rozbudowanego modulatora PSC PWM

Zamiast rezystorow bocznikujacych R,, aby ustawi¢ oba wyjscia na pozio-
mie V_ /2 (jak narys. 6.2b), utworzono dodatkowy mostek H z tranzystoréw
M5, M7 i M6, M8, jednak dolna i gérna strona nowego mostka H sa podiaczo-
ne do tego samego zrodta zasilania V, /2 przez przeciwnie spolaryzowane
diody Schottky’ego.

Dwie réwnolegte gatezie dwoch szeregowo potaczonych tranzystorow
NMOSFET (M6, M8) lub PMOSFET (M5, M7) s3 potagczone rownolegle z ob-
cigzeniem i stuza do bocznikowania dwukierunkowego indukcyjnego pradu
obciazenia, gdy M1-M4 s3 wytaczone oraz do ustawienia obu wyj$¢ niesy-
metrycznych wzmacniacza na poziomie przy V, /2. Implementacja czasow
op6znienia zataczania tranzystorow NMOS i PMOS tak, jak pokazano na
rys. 6.5b, pozwala na niezalezng regulacje czaséw opdZnienia narastajacych
i opadajacych zboczy sygnatéw na bramkach tych tranzystoréw.
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Uktad przedstawiony na rys. 6.5.a mozna zrealizowac z wykorzystaniem
tylko NMOSFET-6w, ale nalezy zapewnic¢ izolacje galwaniczng w torze trans-
misji sygnaléw sterujacych oraz izolowane i ptywajace zasilanie sterowni-
kéw bramek.

6.3. Wyniki symulacji w programie SPICE i badania
eksperymentalne wzmacniaczy audio klasy DB
ze zrownowazonym wyjsciem wspélnym w trybie CM

Symulacje w programie SPICE i badania eksperymentalne postuzyty do
poréwnania parametréw proponowanych wzmacniaczy klasy BD ze zba-
lansowanym wyjsciem w trybie CM z prototypem wykorzystujacym opty-
malny schemat modulacji NBDD PWM. Wszystkie wzmacniacze klasy BD
zostaly przetestowane dla dwdch réznych czestotliwo$ci przetaczania:
F_ =328 kHz oraz F_, = 164 kHz, uzywajgc dla kazdej czestotliwosci prze-
taczania dwoch réznych zestawow rezystancji obcigzenia, a takze wartosci
parametrow filtra wyjsciowego LC: 1), R, =4 Q, L = 15 uH, C= 1.8 puF; 2),
R =8Q,L=33uH,C=1yF

Poniewaz proponowane wzmacniacze na rys. 6.4 i 6.5 zbudowane sg na
komplementarnych tranzystorach MOSFET, a przytozone napiecie zasilania
V,, = 24V przekracza napigcie V., (nieré6wnos$¢ 6.3), konieczne byto zasto-
sowanie uktadu przesuwania poziomu napiecia z diodg Zenera (V, = 6.2 V)
w celu obnizenia amplitudy napiecia sterujacego z wyjscia sterownika bram-
ki (za wyjatkiem tranzystoréw MOSFET, ktérych Zrédta sa podiaczone do po-
towy napiecia V / 2, tj. wirtualnej masy GND “0"V).

Na rys. 6.6a, 6.6b przedstawiono przebiegi czasowe sygnatéw sterujg-
cych, generowanych na wyjsciach rozbudowanych modulatoréw: LBDD
PWM lub LPSC PWM w jednym wybranym okresie kluczowania T , oraz pra-
dy drenéw: od I (M1: D) do 1 (M4:D)iodI(M5: D) dol (M8: D) tranzystorow
mocy MOSFET we wzmacniaczach mocy pokazanych odpowiednio: a) na
rys. 4; b) narys. 5.

Optymalne czasy opo6znienia zatgczania tranzystoréw MOSFET zosta-
ty dostosowane poprzez dobranie wartosci rezystancji R, i R, (rys. 6.4c
irys. 6.5b). W badanych uktadach wzmacniaczy, dla R,,=68QorazR, = 150Q
otrzymujemy optymalne czasy opOZnienia zatgczania tranzystoréw oraz
znaczne ograniczenie pradéw skro$nych.
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Rys. 6.6. Przebiegi czasowe sygnalow sterujacych LPWM generowanych w jednym wy-
branym okresie T, oraz prady drenéw tranzystoréw mocy w ukladach pokazanych od-
powiednio: a) narys. 4; b) narys. 5

Narys. 6.73a, b, c przedstawiono sprawnos$¢ energetyczng i moc wyjscio-
wa w funkcji wskaznika modulacji M, a takze THD w funkcji czestotliwosci
wejsciowego sygnatu akustycznego dla trzech réznych wzmacniaczy kla-
sy BD: 6.7a) - wzmacniacza z rys. 6.1 z konwencjonalnym modulatorem
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NBDD PWM; 6.7b) - wzmacniacza z rys. 6.4 z rozbudowanym modulatorem
LBDD PWM; 6.7c) - wzmacniacza z rys. 6.5 z rozbudowanym modulatorem
LPSC PWM. Charakterystyki te wyznaczono dla dwéch réznych czestotli-
wosci przetaczania, przy dwdch zestawach wartosci rezystancji obcigzenia
oraz wartosci parametrdéw filtra wyjsciowego LC, dla kazdej czestotliwosci.
Jak widaé¢, charakterystyki mocy wyj$ciowej wszystkich trzech wzmacnia-
czy sa prawie identyczne, podczas gdy sprawnos$ci dwoch proponowanych
wzmacniaczy, zawierajacych cztery dodatkowe przetaczniki tranzystoro-
we do rownowazenia wyj$¢ wspolnych w trybie CM, sg nieco niZsze w po-
rownaniu ze sprawno$cia prototypowego wzmacniacza z modulatorem
NBDD PWM, ze wzgledu na dodatkowe straty mocy w stanach przewodze-
nia i w procesach przelaczania w tych dodatkowych przetacznikach tran-
zystorowych.

Filtracja niepozadanych sktadowych widma na wyjsciu DM wszystkich
trzech testowanych wzmacniaczy jest bardzo tatwa, dla obu stosowanych
czestotliwosci przetgczania, poniewaz widmo czestotliwosci nie zawiera
harmonicznych czestotliwo$ci przetaczania i nie ma sktadowych IM wo-
kot nieparzystych wielokrotnosci czestotliwo$ci przetaczania. Jak widaé na
rys. 6.7, wszystkie testowane wzmacniacze wykazuja jednak niewielkie znie-
ksztatcenia na wyjSciach réznicowych DM, spowodowane znieksztatconymi
sekwencjami zmodulowanych impulséw DPWM, generowanych przez stop-
nie wyj$ciowe tych wzmacniaczy.

a) Wzmacniacz klasy BD pokazany na rys. 6.1 z konwencjonalnym modulatorem LBDD
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b) Wzmacniacz klasy BD pokazany na rys. 6.4 z rozszerzonym modulatorem LBDD PWM
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Rys. 6.7. Sprawnos¢ i moc wyjsciowa w funkcji wskaznika modulacji M oraz THD w funk-
cji czestotliwosci sygnatu audio dla trzech wzmacniaczy pokazanych: a) na rys. 6.1; b)
narys. 6.4; c) narys. 6.5, odpowiednio

Najwiekszy udziat w generacji znieksztatcen nieliniowych na wyjsciu réz-
nicowm DM majg btedy wprowadzane przez procesy przetaczania tranzy-
storow MOSFET, wynikajgce w szczegdlnos$ci z wprowadzanych do sygnatéow
sterujacych czas6w opdzZnienia zatgczania tranzystorow.

Na podstawie rys. 6.7a, b, c mozemy zaobserwowaé nastepujace intere-
sujace wtasciwosci. Opracowane wzmacniacze klasy BD ze zréwnowazonym
wyjsciem wspdlnym CM maja nieco wyzsze THD niZ prototypowy wzmac-
niacz na rys. 6.1 z konwencjonalng modulacja NBDD PWM. Dzieje sie tak,
poniewaz proponowane wzmacniacze s3 sterowane przez modulatory
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generujace sygnaty sterujace o rozszerzonym ,timingu”, co daje wiecej bte-
déw czasowych, takich jak: czasy opéznien, t,,/ Lo t,/ t; dodawanych w kaz-
dym okresie przetgczania T, przez sterowniki bramek.

a) Wzmacniacz klasy BD pokazany na rys. 6.1 z konwencjonalnym modulatorem LBDD
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Rys. 6.8. Symulowane odpowiedzi czestotliwosciowe THD + N trzech testowanych
wzmacniaczy w pasmie do 30 kHz
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Wspoétczynnik THD wszystkich testowanych wzmacniaczy jest wyzszy
dla wyzszej czestotliwosci przetgczania F | = 328 kHz niz dla F_, = 164 kHz,
poniewaz wzgledne btedy taktowania sg wieksze dla krotszego okresu prze-
faczania T.

a) Wy]sc1a lewej potowy i prawej polowy mostka H przed (po lewej) 1 po (po prawej) filtracji

5us | 50 0oms/s IAAAAAIAZTS D65 5us | 50 00Ms/s AAAAAAAAAAA D6 6us

;JJJMN

TN

H_5us |50 00Msss oomrooas D Ssus

Rys. 6.9. Oscylogramy zmierzone na nastepujacych wyjsciach wzmacniacza klasy BD na
rys. 6.5: a) Wyjscia lewej gatezi i prawej gatezi mostka H; b) Wyjscie DM; ¢) Wyjscie CM
(w lewej kolumnie przed, w prawej kolumnie po filtracji) F, = 164 kHz, f = 10 kHz;
w pionie: 5V/div; w poziomie: 5Sus/div; V, =24V
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Na rys. 6.8a, b, ¢ przedstawiono symulowane odpowiedzi czestotliwo-
Sciowe THD + N w pasmie do 30 kHz, dla trzech testowanych wzmacnia-
czy przy dwoch czestotliwo$ciach przetgczania: F, = 328 kHz, F_, = 164 kHz,
przy czestotliwo$ci sygnatu akustycznego f = 1 kHz, indeksie modulacji
M = 0.95, rezystancji obcigzenia R, = 8 Q i parametrach filtru: L = 33 uH,
C=1pFE

Narys. 6.9 przedstawiono oscylogramy napiecia zmierzone na nastepuja-
cych wyjsciach badanego wzmacniacza klasy BD z modulatorem LPSC PWM,
przedstawionego na rys. 6.5: Lewa gataZ p6tmostka, Prawa gataZ p6tmost-
ka, Wyjscie réznicowe DM, Wyjscie wspolne w trybie CM przed i po filtracji.
Podobne oscylogramy otrzymujemy dla wzmacniacza klasy BD na rys. 6.4
z modulatorem LBDD PWM.

Poréwnanie napie¢ wyjSciowych na lewej gatezi pétmostka, prawej ga-
tezi pétmostka i na wyjsciu wspolnym CM, przedstawione na rys. 6.9 poka-
Zuje, Ze rzeczywiste przebiegi czasowe sg znieksztatcane przez naktadajace
sie piki na narastajacych i opadajacych zboczach impulsu DPWM w kazdym
okresie przetgczania. Gtdownym Zrodtem tych pikéw sg btedy czasowe doda-
wane w kazdym okresie przetgczania T, przez sterowniki bramek, takie jak
czas martwy, t,,/ tys t./ tp

Nieuchronno$¢ btedéw taktowania wynika z faktu, ze czasy opodznienia
wiaczenia tranzystoréw NMOS i PMOS musza by¢ realizowane przez nieza-
lezna regulacje czas6w op6znienia narastajacych i opadajacych zboczy sy-
gnatow sterujagcych LBDD PWM lub LPSC PWM. Nawet przy réwnych czasach
opo6Znienia wigczenia NMOS i PMOS, w czasie martwym prad cewki induk-
cyjnej na wyjsciu LPF wiacza diode podtozowa. Podczas nastepnej fazy, gdy
nastepuje przelaczenie tranzystoréw MOSFET w obu gateziach mostka pod
koniec czasu martwego, dioda podloZzowa pozostaje w stanie przewodzenia
do czasu, az zmagazynowane no$niki mniejszo$ciowe w bazie diody zosta-
ng catkowicie usuniete. Ten zwrotny prad wsteczny ma zwykle ksztalt piku
i prowadzi do niepozadanych znieksztalcen przez naktadanie sie impulsow
na narastajacych i opadajgcych zboczach impulséw DPWM w kazdym okre-
sie przetgczania. Jednak filtracja pojawiajacych sie skokéw na wyjsciu CM
jest bardzo fatwa, nawet gdy indukcyjno$¢ filtra L jest bardzo mata, co poka-
zuje oscylogram na rys. 6.9.
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6.4. Ocena uzyskanych wynikow

0d strony teoretycznej, jak i praktycznej, opisano i przetestowano dwa orygi-
nalne wzmacniacze audio klasy BD z otwartg petlg i zrownowazopnymi wyj-
$ciami w trybie wspo6lnym CM. Stopien wyjsciowy kazdego proponowanego
wzmacniacza zawiera typowy mostek H z czterema tranzystorami MOSFET
i czterema dodatkowymi przetgcznikami MOSFET, ktére réwnowaza i utrzy-
muja statg warto$¢ napiecia na wyjsciu wsp6lnym w trybie CM.

Kazdy ze wzmacniaczy wykorzystuje rozbudowany schemat modulacji
cyfrowej LBDD PWM lub LPSC PWM i zostat zaimplementowany na komple-
mentarnych parach MOSFET. Symulacje SPICE i badania eksperymentalne
wykazaty, Ze proponowane wzmacniacze majg podobng wydajno$¢ audio do
prototypu z optymalnym schematem modulacji NBDD PWM, a jednocze$nie
majg zrOwnowazone wyjscie wspolne CM, ze statg wartoscig napiecia V, /2
na tym wyjsciu.

Filtracja niepozadanych sktadowych widma na wyjsciu réznicowym
w trybie DM testowanych wzmacniaczy jest bardzo tatwa, poniewaz widmo
czestotliwos$ci nie zawiera harmonicznych czestotliwos$ci przelaczania i nie
ma sktadowych IM wokdt nieparzystych wielokrotnosci czestotliwosci prze-
laczania. Poniewaz wzmacniacze te jednocze$nie majg zréwnowazone wyj-
Scie wspolne CM, ze statg warto$cig napiecia V) /2 na tym wyjSciu, to mozna
radykalnie ograniczy¢, a raczej wyeliminowac filtr wyjsciowy.

Sa to w pelni bezfiltrowe wzmacniacze klasy BD ze zréwnowazonym
wyj$ciem wspolnym w trybie CM. Stopnie koncowe tych wzmacniaczy moga
by¢ sterowane przez rozbudowane modulatory, zaréwno analogowe NBDD
PWM lub PSC PWM, jak i cyfrowe LBDD PWM lub LPSC PWM.

Proponowane wzmacniacze klasy BD maja nieco wyzsze THD niz proto-
typowy konwencjonalny wzmacniacz z modulacjag LBDD PWM, poniewaz s3
sterowane przez rozbudowane modulatory, co daje wiecej btedéw taktowa-
nia dodawanych w kazdym okresie przetaczania T_ przez sterowniki bra-
mek. Wspotczynnik THD wszystkich testowanych wzmacniaczy jest wyzszy
dla wyzszej czestotliwosSci przetaczania F | = 328 kHz niz dla F, = 164 kHz,
poniewaz wzgledne btedy taktowania sa wieksze dla krotszego okresu prze-
fgczania T.

We wzmacniaczach klasy BD ze zbalansowanym wyjsciem wspdlnym
CM zaleca sie stosowanie niezbyt wysokiej czestotliwosci przetaczania
(w przedstawionym rozwigzaniu F , = 164 kHz ), co skutkuje wyzsza spraw-
nos$cia energetyczng i nizszymi THD, nawet przy zredukowanym filtrze wyj-
Sciowym LC.

124



Wzmacniacze akustyczne klasy BD ze zréwnowazonym wyj$ciem w trybie wspélnym CM

Rozlegte badania symulacyjne w SPICE oraz badania eksperymentalne
wykazaty, Ze proponowane wzmacniacze klasy BD maja podobne parametry
jak prototypowy wzmacniacz klasy BD z optymalng modulacjg NBDD, a jed-
noczes$nie posiadajg zrdwnowazone state napiecie wyj$ciowe w trybie CM,
co umozliwia realizacje bezfiltrowych wzmacniaczy klasy D, jednocze$nie
eliminujgc lub znacznie zmniejszajgc zaktdcenia promieniowania elektro-
magnetycznego (EMI).

W praktyce ze wzgledu na niedoskonate przebiegi napie¢ sterujacych
tranzystorami MOSFET, na wyj$ciu CM wzmacniacza generowane sa krotkie
impulsy szpilkowe, tatwe do odfiltrowania przez zredukowany filtr wyjscio-
wy LC, nawet przy bardzo niewielkiej warto$ci indukcyjnosci L.
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Jeden z gtéwnych celéw, jakim byto opracowanie od strony teoretycznej oraz
implementacja cyfrowego, linearyzowanego modulatora szerokosci impul-
séw DPWM z kompensacja wstepna do sterowania nowych, oryginalnych
wzmacniaczy akustycznych klasy BD, ze zréwnowazonym wyj$ciem dla sy-
gnatéw wspolnych w trybie CM, o statej wartos$ci napiecia na tym wyjsciu,
zostat w petni zrealizowany.

Duza cze$¢ ksigzki poswiecono algorytmom przetwarzania sygnatow
niezbednych do konwersji cyfrowych danych audio, uzyskanych ze zré6dta,
na cyfrowy sygnat o modulowanej szerokosci impulséw DPWM. Skoncentro-
wano sie na linearyzowanych, rozbudowanych modulatorach szerokosci im-
pulséw LBDD PWM i LPSC PWM z kompensacjg wstepng, umozliwiajgcych
mozliwie jak najwierniejsza emulacje naturalnych modulacji NBDD PWM
lub PSC PWM.

Wyniki zdefiniowane w teorii, zaprojektowane i przesymulowane w pro-
gramie Matlab algorytmy kompensacji wstepnej, sktadajace sie z blokéw
modutowych: interpolacji, obliczenia potozenia poczatkéw i koncéw czasu
trwania impulsu LBDD PWM lub LPSC PWM w n-tych okresach kluczowa-
nia i ksztalttowania szuméw kwantyzacji, a nastepnie zostaty zaimplemen-
towane w oparciu o metode hybrydowa z wykorzystaniem mikrokontrolera
STM32 i programowanych linii opdéZniajacych z odczepami PTDL.

Opracowano w petni oryginalng architekture konwertera cyfrowo-cza-
sowego DTC, ktéry konwertuje rekwantyzowane dane cyfrowe, okreslaja-
ce potozenie poczatkow tp(n) i koficow t,(n) impulsow DPWM w kolejnych
n-tych okresach przetgczania T, w fizyczny cigg 1-bitowych impuséw o mo-
dulowanej szeroko$ci do sterowania stopniem wyjSciowym wzmacniacza
klasy D, a nastepnie zostat on zaimplementowany w oparciu o mikrokontro-
ler STM32 i programowana linie opéZniajaca PTDL.

Zaproponowano nowg i oryginalng architekture oraz implementacje
9-bitowego (10-bitowego) zlinearyzowanego uktadu modulatora LBDD
PWM dla cyfrowego wzmacniacza mocy klasy BD. Caty algorytm przetwa-
rzania sygnatow i danych w modulatorze zostat zaimplementowany w opar-
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ciu o metode hybrydowa z wykorzystaniem mikrokontrolera STM32, wraz
z jego urzadzeniami peryferyjnymi oraz dwdéch ogdlnodostepnych, katalogo-
wych, 3-bitowych programowalnych linii op6Zniajacych PTDL. Przeprowa-
dzono obszerng weryfikacje algorytméw przetwarzania sygnatéw i danych,
zaimplementowanego uktadu, a takze symulacje w programie Matlab oraz
badania eksperymentalne proponowanego 9-bitowego hybrydowego modu-
latora LBDD PWM.

Poréwnanie wspotczynnikéw THD symulowanych w programie Matlab
wskazuje, ze nawet prosty algorytm LBDD (przy @ = 1), wykorzystujgcy reku-
rencyjny model ksztaltowania szumu kwantyzacji z dwoma petlami sprzeze-
nia zwrotnego pozwala na znaczng poprawe liniowo$ci modulatora, w porow-
naniu z innymi rodzajami modulacji DPWM. W przypadku wyzszych wartosSci
Q, modulator LBDD moze dodatkowo zmniejszy¢ poziomy THD, zblizajac sie
do optymalnego analogowego modulatora NBDD.

6-MSB bitowy kwantyzator oparty na metodzie licznikowej charaktery-
zuje sie stosunkowo niezbyt duzym stopniem skomplikowania i wykazuje
doskonatg liniowo$¢ konwersji cyfrowo-czasowej. W tym celu wszystkie blo-
ki funkcjonalne w systemie muszg by¢ idealnie zsynchronizowane, a okres
przetaczania T w podsystemach LADD, PWM i LADD, PWM musi rozpocza¢
sie w tym samym czasie.

Praktycznie zmierzony poziom THD na wyj$ciu modulatora LBDD PWM ma
nieco wyzszy poziom niz uzyskany w symulacji Matlab. Jednak z praktycznego
punktu widzenia sg one catkiem zadowalajace, zapewniajac SNR na poziomie
80 dB i THD nizsze niz 0,3% w pas$mie podstawowym audio do 20 kHz.

Zaleta cyfrowego modulatora LBDD PWM jest réwniez tatwe progra-
mowanie odpowiedniego czasu opdzZnienia na zboczach narastajacych
wszystkich sygnatéw sterujacych tranzystorami MOSFET stopnia mocy, co
w praktyce pozwala ograniczy¢ prady skro$ne w procesach przetgczania
tranzystorow.

Unikalng zaleta opracowanego 9-bitowego (10-bitowego) modulatora
LBDD PWM dla cyfrowego wzmacniacza klasy BD czestotliwos$ci akustycz-
nych jest to, Ze jego podstawowg konfiguracje mozna zaimplementowac za
pomoca tylko mikrokontrolera STM32, dwo6ch ogdlnie dostepnych katalogo-
wych 3-bitowych programowalnych linii op6zniajgcych PTDL i kilkunastu
standardowych bramek logicznych.

Drugim, waznym celem badan byto opracowanie oryginalnych nowych
architektur wzmacniaczy akustycznych klasy BD, charakteryzujacych sie
zréwnowazonym wyjSciem dla sygnatéw wspolnych, tj. posiadajacych state
napiecie na wyjsciu sumacyjnym w trybie CM.
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Stopien wyjsciowy proponowanych wzmacniaczy audio klasy BD zawiera
typowy mostek H z czterema tranzystorami MOSFET oraz cztery dodatkowe
przetaczniki MOSFET, ktore rownowazga i utrzymuja statg warto$¢ napiecia
na wyjsciu sumacyjnym w trybie wspolnym. Przedstawione w pracy wzmac-
niacze klasy BD wykorzystuja rozbudowane schematy modulacji LBDD PWM
lub LPSC PWM.

Gdy stopien wyjsciowy jest zbudowany tylko na tranzystorach NMOSFET,
sterowniki bramek wymagaja zasilania typu ,floating”, a sygnaty sterujace
bramkami tranzystorow muszg by¢ izolowane galwaniczne. Zastosowanie
komplementarnych tranzystorow MOSFET w stopniu wyj$ciowym znacznie
upraszcza systemy sterowania bramkami. Proponowane wzmacniacze zo-
staty poréwnane pod wzgledem parametréw wyjsciowych w trybie rézni-
cowym (DM) i trybie wspolnym (CM) ze wzmacniaczem klasy BD w typowej
konfiguracji mostka H, sterowanego z modulatora NBDD PWM.

Obszerne badania symulacyjne w programie SPICE oraz badania ekspe-
rymentalne wykazaly, Ze proponowane wzmacniacze klasy BD majg podob-
ne parametry jak prototypowy wzmacniacz klasy BD z optymalng modulacja
NBDD, a jednoczesnie maja zréwnowazone wyjscie dla sygnatéw wspol-
nych o statym napieciu, umozliwiajagc tym samym realizacje bezfiltrowych
wzmacniaczy klasy D. Filtracja niepozadanych sktadowych widma na wyj-
$ciu réznicowym w trybie DM testowanych wzmacniaczy jest bardzo tatwa,
poniewaz widmo czestotliwosci nie zawiera harmonicznych czestotliwosci
przetgczania i nie ma sktadowych IM wokot nieparzystych wielokrotnosci
czestotliwos$ci przetaczania. Poniewaz wzmacniacze te jednoczesSnie majg
zrownowazone wyjscie wspolne CM, ze statg wartos$cig napiecia na tym wyj-
$ciu, to mozna radykalnie ograniczy¢, a raczej wyeliminowac filtr wyj$ciowy,
przy rownoczesnej eliminacji lub znacznym ograniczeniu zaktdcen elektro-
magnetycznych radiacyjnych (EMI). S3 to w petni bezfiltrowe wzmacniacze
klasy BD ze zro6wnowazonym wyj$ciem wspolnym w trybie CM.
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A.1.1. Wyznaczenia przebiegow czasowych sygnatow
2 modulacja NPWM, dla sinusoidalnego sygnatu
modulujgcego

Wykorzystujac metode binarna, w programie Matlab do$¢ tatwo mozna wy-
znaczy¢ z zadang doktadnos$cig przebiegi czasowe sygnatéw z modulacjg
NPWM (poczatki i konce czasu trwania impulsu w kazdym okresie kluczo-
wania), dla deterministycznego sygnatu modulujacego.

A.1.1.1 Wyznaczenie przebiegow czasowych sygnatow z modulacja NADS

Rys. D.1 wyjasnia zasade wyznaczenie szerokosci impulsu w n-tym okresie
kluczowania metoda binarng, przy modulacji jednobrzegowej NADS, dla si-
nusoidalnego przebiegu modulujacego: y(¢) = M sin(w, ).

~

u,(t)=—(nT, +f)-(1+2n) O0=i<T

_1”

£ — —— —— |
t.(n) =nT, +1. (n) N l ]
(n-1)T; nl, (n+1)T; t=nT +t

=3

Rys. D.1. Wyznaczenie szeroko$ci impulsu w n-tym okresie metoda binarna dla modu-
lacji NADS
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Jak zaznaczono na rys. D.1, w kolejnych okresach kluczowania ciagty czas
t mozemy zapisac:

t=nT.+t; dla: n=0,1,2,..,(N-1); gdzie 0<t<T, (D.1)

N = (T,/ T.)jest liczbg impulséw PWM w jednym okresie sygnatu modu-
lujacego.

Przebiegi czasowe sygnatéw: modulujgcego i pitoksztattnego w n-tym
okresie kluczowania opisuja rownania:

y(t) = Msin [w, (nT.+t)]; ur% (nT.+t) +(1+2n); 0<t<T. (p2)
dla:n=0,1,2,.., (N- 1) (pierwszy okres kluczowania otrzymujemy dla: n = 0)

Przy modulacji NADS, poczatek impulsu PWM w n-tym okresie kluczowa-
nia wynosi nT, natomiast koniec impulsu wyznacza punkt przeciecia prze-
biegu modulujgcego y (nT.+ t) z przebiegiem pitoksztattnym u, (nT,+ t). Al-
gorytm wyznaczania tego punktu bedzie bardziej przejrzysty, gdy przebieg
pitoksztattny bedzie zapisany zawsze dla pierwszego okresu kluczowania
(n = 0), zas przesuwany bedzie tylko przebieg modulujacy, tj.:

y(t) =Msin [w,, (nT,+t)]dla:n=0,1,2,., (N-1); natomiast: uy (t) % t-1 (D.3)

Binarna metoda wyznaczania konca czasu trwanie impulsu PWM
w n-tym okresie kluczowania polega na kolejnym binarnym dzieleniu okresu
T. na odcinki dwa razy krotsze: T, /2i) dlai = 2, 4, 8, 16...., az do momentu,
gdy znajdziemy w wyniku podziatu taki przedziat 0 < ¢ < T,, w ktorym

y(t) =M sin [w, (nT.+t)]; ur (t) =% t-1.

Algorytm ten mozna opisa¢ w kilku krokach:

(1) Podstawiam: n=0,i=2,k=0

(2) Obliczam: &, =;

(3) Jezeli: M sin [2 7 f,,(t,+ nT.)] > ur (), to powiekszam: k=k + 1

W przeciwnym razie 7 _Q+L —F +Q
kL T . .k .

i 2i 2i

. L L _. L

A ) )
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(4) Powiekszam: i = 2i

(5) Zaleznie od spetnienia warunku (3), (sprawdzajac przy tym, z jaka
doktadnoscig spetniony jest ten warunek), z nowa wartoscig t.;,
wchodze w petle programu do wyznaczenia nowej wartosci t,,, czyli
do kroku (3). Przy kazdym powiekszeniu k o 1, dwukrotnie zwieksza
sie indeks i (krok 4) i podobnie jak to miejsce w przypadku binar-
nej kompensacji wagowej, z coraz to wiekszg doktadnoscig| 47, —;—PJ
zblizamy sie do doktadnej warto$ci wspo6trzednej punktu przeciecia
obydwu przebiegéw czasowych.

(6) Jezeli warunek (3) spetniony jest z zadang doktadnoscig, to wyznacze-
nie czasu konca impulsu PWM w n-tym okresie kluczowania nalezy
uznac za zakoniczone.

Poczatek i koniec impulsu PWM w n-tym okresie, s3 odpowiednio
réwne: t,(n) =nT.; ty(n) =nT, *t,.;(n)
t..:(n) jest ostatnig wartos$cig wyznaczong przy wyjsciu z petli.

(7) Podstawiam: n=n + 1,i =2, k = 0 i wchodze do kroku (2), az do wy-
czerpania wszystkich wartosci n=0,1,2,..., (N-1).

A.1.1.2 Wyznaczenie przebiegow czasowych sygnatéw z modulacja NADD
W przypadku modulacji dwubrzegowej NADD, w kazdym okresie kluczowa-
nia nalezy wyznaczy¢ zar6wno poczatek, jak i koniec czasu trwania impul-
su PWM. W tym celu mozemy wykorzysta¢ algorytm podobny do opisanego
wyzej, realizowany w dwoch oddzielnych, nieco zmodyfikowanych petlach
programu. 7 7
W obu petlach, w kroku (2) algorytmu nalezy obliczy¢: &, =~ (zamiast 7, = T)
Pierwsza petla algorytmu dotyczy wyznaczania poczatkéw czasu trwania
impulséw (t_ ) (n)) PWM w n-tym okresie kluczowania (w miejsce indeksu k na-
lezy podstawic p), i zgodnie z rys. D.2, w kroku (3) opisanego wyzej algorytmu
sygnat sinusoidalny nalezy poréwnac z opadajaca czescia przebiegu tréjkatne-
go, opisanego dla pierwszego okresu kluczowania (n = 0), rGwnaniem :

;L (D.4)
2

IA

4 _

uTl(t)——TC f—+1; dla: 0

Przy wyjsciu z petli, poczatek zmodulowanego impulsu jest réwny:
t,(n) =nT, +t,(n).

Druga petla algorytmu dotyczy wyznaczania koncéw czasu trwania

(t, (m) impulséw PWM w n-tym okresie kluczowania i w kroku (3) opisane-

go wyzej algorytmu sygnat sinusoidalny nalezy poréwnac¢ z narastajgcg cze-
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Scig przebiegu trojkatnego, opisanego dla pierwszego okresu kluczowania
(n =0), rownaniem:

4 T, -
HN=—1-1; dla: <=<r<T
ugp (1) T ; e ¢ (D.5)
Przy wyjSciu z petli, koniec zmodulowanego impulsu jest rowny:
t(n) =nT.+Tc/2 + t(n)

. - . 4 = T .
1 (1) =—%€ nI<if=4n=l:dla: nI <7<l —TT (1) =?!JTI+I_!—4J-5—1; da nl+-=t<(m+DL
+ ‘ '

),(Ui}:ﬁ-lt_l]

| —

8
: €T
1 = T/4 >
— | | | M o T(
: rp(vsj=;~;2+5p(;~:j B f“‘—{f—;—-|——;1l Ozr«;T
jl. J.A I(”] F??.I:, +I; J/2+E'::(H:] «. l .
nl, | nl +T.[2 (n+1)T, t=nT +f

Rys. D.2. Wyznaczenie szerokosci impulsu w n-tym okresie metoda binarna dla modu-
lacji NADD

A.1.2. Analiza spektralna sygnatow z modulacja PWM
w programie Matlah

Widma czestotliwo$ciowe sygnatéw zmodulowanych PWM wyznaczono me-
toda estymacyjna przy zatozeniu, Ze sygnat modulujacy jest periodyczny.

Na rys. D.3 przedstawiono pogladowy rozktad impulséw odpowiadaja-
cy modulacjom w klasie BD, na ktérym zaznaczono poczatki i korice czasow
trwania impulséw, ich szerokos$ci oraz odlegtosci srodkéow impulséw od
poczatku uktadu wspétrzednych. Przedstawiony ciag impulsow sktada sie
z dwéch podzbioréow, z ktorych jeden zawiera N impulséw o amplitudzie +1,
za$ drugi, N impulséw o amplitudzie -1.
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2:1 = tkﬂ _tpn
4 —
+AH ' —— :
I 1 1 I , !
! I 1 | 1; | Iq—'z'.‘ N
|| i | : T 1T
wa I I I I * Ty '
I I i | = Ty e 1
| | | i | i | Tt
0 t 1t
Or, L it | T |
3 2 L | I | i l
3 LT R
: 1 1
[ I 1 m-A

Rys. D.3. Pogladowy rozkltad impulséw przy modulacjach PWM

Pojedynczy impuls w n-tym okresie kluczowania moze by¢ zapisany
w dziedzinie czasu w postaci:

Tn Tn Tn Tﬂ
1 ,_(T"_Tj -1 t—(Tn"'?] dlaté{‘rn—z,T"‘F?)
x(f) = A{Rect[t _T:-" ﬂ: A

da 1=t i-T—z" (D.6)

n

S N~

dla ¢ pozostatych

Poniewaz pojedynczemu impulsowi prostokagtnemu w dziedzinie czasu
odpowiada transformata Fouriera w dziedzinie czestotliwosci:

ARect” ‘T’" o AT, Sinc (Tn f) 2 (D.7)

n

Korzystajac z liniowoSci przeksztatcenia Fouriera, dla catego ciggu impul-
séw przedstawionego na rys. D.3, otrzymujemy:

N 2N

‘- t-
ZA Rect( T"} - Z A Rect[ T"J
n=1 Tn n=N+1 Tn

N , 2N 4 (D.8)

n=l1 n=N+1

Rysunek D.4 wyjasnia kolejne etapy wyznaczania widma czestotliwo-
Sciowego sygnatu z modulacja PWM w klasie BD. Dla catego ciggu impul-
séw w dziedzinie czasu wyznaczane s3 zespolone widma czestotliwo$ciowe
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w postaci odpowiadajacych im funkcji Sinc, a nastepnie sekwencja ta jest
mnozona przez funkcje okna Hanninga w celu zwiekszenia rozdzielczosci
czestotliwos$ciowej i amplitudowej analizy czestotliwo$ciowej. Otrzymane
w wyniku analizy macierze zespolonych sktadowych czestotliwo$ciowych
wszystkich impulséw sg dodawane, nastepnie usredniane ($rednia wartos¢
zalezy od ilosci analizowanych impulséw). Usredniona warto$¢ macierzy ze-
spolonych sktadowych czestotliwo$ciowych jest estymatg widma czestotli-
wosciowego zmodulowanego sygnatu PWM.

Dziedzina czasu Dziedzina czestotliwosci
LA XO W@
Okno
g | w X Hanninga
-T +T
x(t) W(w)
+
+T; Okno
t s Nn w X Hanninga
T +T i
x(f) W(w)
i Okno
. ¢ & +7I. W X Hanninga
T+T
1
1
1
-T +T t | w
= R X Okno
l Hanninga 9
1= x(t)
-Ww)
-T_+T t A‘|1\v w oK
PN no
-T X Hanninga 9
AL x(1)
-W(w)
-T +T t | w
= Okno
X
. t Hanninga e
-1 -xi
4 ® 2T, W(w)
Wartosé
srednia

Rys. D.4. Kolejne etapy wyznaczania widma czestotliwo$ciowego sygnalu PWM z modu-
lacja w klasie BD

141



Dodatki A2
|

Kody programéw w jezyku Matlab modulacji analogowych, jedno-
brzegowych NADS i NBDS oraz dwubrzegowych NADD i NBDD

clc;

clear all;

close all;

format short;

typ_mod1 = ,Modulacja NADS’;

typ_mod2 = ,Modulacja NBDS’;

Am =0.95;

Fc=352.8;

rozm_cz = 12;

dz = 20;

fm =0.98*dz; % 1, 10, 20

Tc =1/Fc;

Tm = 1/fm;

N =Fc/(fm/dz); % ilos¢ cykli

dt=1/(N*Fc);

t=0:dt:N/Fc;

f = 0:fm/dz:Fc;

xm = Am*sin(2*pi*fm*t); % przebieg modulujacy

y = sawtooth(2*pi*Fc*t,1); % przebieg kluczujacy Fc, jednobrzegowy
y = sawtooth(2*pi*Fc*t,0.5); % przebieg kluczujacy Fc, dwubrzegowy

% Modulacje: NADS, NBDS
xplus=0; xminus=0; xpp=-1;
fori=1:1:N
tcp=Tc/2; tcm=Tc/2;
for iter=1:1:64
if ( (Am*sin(2*pi*fm*(tcp+(i-1)*Tc)))>((2/Tc)*tcp-1) )
tcp=tcp+Tc/2"(iter+1);
else
tep=tcp-Tc/2" (iter+1);
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end;
tkonplus(i)=tcp;
if ( (-Am*sin(2*pi*fm*(tcm+(i-1)*Tc)))>((2/Tc)*tcm-1) )
tcm=tcm+Tc/2” (iter+1);
else
tcm=tcm-Tc/2" (iter+1);

end;
tkonminus(i)=tcm;

end;

% przebieg modulowany gdy A>0, unipolarny

xplus = xplus+rec(t-(i-1)*Tc,tkonplus(i));

% przebieg modulowany gdy A<0, unipolarny

xminus= xminus+rec(t-(i-1)*Tc,tkonminus(i));

% przebieg modulowany gdy A>0, bipolarny

xXpp = xpp+2*rec(t-(i-1)*Tc,tkonplus(i));

end;

for i = 1:1:length(tkonplus) % if length(tkonplus)==length(tkonminus)
okno(i) = hanning(length(tkonplus(i)));
wsp(i) = sqrt(sum(okno(i).*2));
hann_okno(i) = okno(i)/wsp(i)*sqrt(length(okno(i)));

sr_impp(i)= Tc*(i-1)+(tkonplus(i))/2;

ze_widp(i,:) = (tkonplus(i))*...
sinc(f*(tkonplus(i))).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impp(i))*hann_okno(i);

sr_impm(i)= Tc*(i-1)+(tkonminus(i))/2;
ze_widm(i,:) = (tkonminus(i))*...
sinc(f*(tkonminus(i))).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impm(i))*hann_okno(i);
end;
wp_p = sum(ze_widp)/length(tkonplus);
wp_m = sum(ze_widm)/length(tkonminus);
wp_rozn = abs(wp_p-wp_m)/max(abs(wp_p-wp_m));
wp_p = 2*abs(wp_p)/max(abs(wp_p));
wp_p(1) = 0;
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% Modulacje: NADD, NBDD.
xpp =-1; xplus1 =0; xplus2 =0;
xminus= 1; xminus1=0; xminus2=0;
fori=1:1:N
tcpp=Tc/4; tckp=3*Tc/4;
tcpm=Tc/4; tckm=3*Tc/4;
for iter=1:1:64
if ( (Am*sin(2*pi*fm*(tcpp+(i-1)*Tc)))>((4/Tc)*tcpp-1) )
tcpp=tcpp+Tc/2"(iter+1);
else
tcpp=tcpp-Tc/2" (iter+1);
end;
tpp(i)=tcpp+(i-1)*Tc;
if ( (Am*sin(2*pi*fm*(tckp+(i-1)*Tc)))<((-4/Tc)*tckp+3) )
tckp=tckp+Tc/2"(iter+1);
else
tckp=tckp-Tc/2"(iter+1);
end;
tkp(i)=tckp+(i-1)*Tc;
if ( (-Am*sin(2*pi*fm*(tcpm+(i-1)*Tc)))>((4/Tc)*tcpm-1) )
tcpm=tcpm+Tc/2”(iter+1);
else
tcpm=tcpm-Tc/2" (iter+1);
end;
tpm(i)=tcpm+(i-1)*Tc;
if ( (-Am*sin(2*pi*fm*(tckm+(i-1)*Tc)))<((-4/Tc)*tckm+3) )
tckm=tckm+Tc/2"(iter+1);
else
tckm=tckm-Tc/2"(iter+1);
end;
tkm(i)=tckm+(i-1)*Tc;
end;
xplus1 = xplus1+rec(t,tpp(i));
xplus2 = xplus2+rec(t,tkp(i));
xplus = 1-(xplus2-xplus1); % przebieg NPWM dla A>0
xminus1 = xminus1+rec(t,tpm(i));
xminus2 = xminus2+rec(t,tkm(i));
xminus = 1-(xminus2-xminus1); % przebieg NPWM dla A<0
tkonplus = tkp - tpp;
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tkonminus = tkm - tpm;
end;
Xpp = xpp+2*xplus;

fori=1:1:length(tkonplus)
okno(i) = hanning(length(tkonplus(i)));
wsp(i) = sqrt(sum(okno(i).*2));
hann_okno(i) = okno(i)/wsp(i)*sqrt(length(okno(i)));

sr_impp(i)= (tpp(i)+tkp(i))/2;

ze_widp(i,:) = tkonplus(i)*...
sinc(f*tkonplus(i)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impp(i))*hann_okno(i);

sr_impm(i)= (tpm(i)+tkm(i))/2;
ze_widm(i,:) = tkonminus(i)*...
sinc(f*tkonminus(i)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impm/(i))*hann_okno(i);
end;
wp_p = sum(ze_widp)/length(tkonplus);
wp_m = sum(ze_widm)/length(tkonminus);
wp_rozn = abs(wp_p-wp_m)/max(abs(wp_p-wp_m));
wp_p = 2*abs(wp_p)/max(wp_p);
wp_p(1) =0;

% Przebiegi czasowe i spektralne: cze$¢ wspdlna dla modulacji analogowych
pwm = xplus-xminus; % wypadkowy przebieg fali PWM

p_pwm =xpp; % przebieg fali PWM dla A>0

p_mp=xm; % A=0.95, przebieg fali modulujgcej

p_.mm =-xm; % A=-0.95, przebieg fali modulujacej

widmo = wp_rozn; % widmo przebiegu
figure(1)
subplot(311)

plot(t,y, m’ linewidth’1);

hold on;

plot(t,p_mp, r’linewidth’2)
plot(t,p_pwm, b’ linewidth’,2)
hold off;
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title([typ_mod1 | M= num2Str(Am)...
, Fc=, num2Str(Fc) kHZ'...
| fm=‘num2Str(fm) ‘kHz'], Fontsize’,12);
xlabel(‘t [ms]");
ylabel(A’);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
subplot(312);
plot(fwp_p,k.;markersize’,14);
hold on;
plot(fwp_p,b,linewidth’1);
hold off;
title(['Widmo NPWM, rozdz. df= ‘ num2Str(fm/dz) ‘kHz'], Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz]');
ylabel(‘|Am|’);
axis([-2 Fc-0.1 1.1]);
grid on;
subplot(313);
plot(f,20*log10(wp_p), k. markersize’,14);
hold on;
plot(f,20*log10(wp_p), b, linewidth’,1);
hold off;
title(‘Widmo NPWM w dB’/Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz]");
ylabel(‘20*log10|Am|");
axis([-2 Fc-400 10]);
grid on;

figure(2)
subplot(311)
plot(t,y,m’ linewidth’1);
hold on;
plot(t,pwm, b} linewidth’,2)
plot(t,p_mp,r,linewidth’2)
plot(t,p_mm, g, linewidth’,2)
hold off;
title([typ_mod2 |, M= num2Str(Am)...
, Fc=, num2Str(Fc) ,kHZ' ...
| fm=‘num2Str(fm) ‘kHz'],Fontsize,12);
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xlabel(‘t [ms]’);
ylabel(‘A’);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;

subplot(312);
plot(fwidmo, k.)markersize’,14);
hold on;
plot(fwidmo, b’ linewidth’,1);
hold off;
title(['Widmo NPWM, rozdz. df= ‘ num2Str(fm/dz) ‘kHz'], Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz]");
ylabel(‘|Am|’);
axis([-2 Fc-0.1 1.1]);
grid on

subplot(313);
plot(f,20*log10(widmo), k., markersize’,14);
hold on;
plot(f,20*log10(widmo), b’ linewidth’1);
hold off;
title(‘Widmo NPWM w dB’/Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz]");
ylabel("20*log10|Am|");
axis([-2 Fc-400 10]);
grid on;
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Kody programoéw w jezyku Matlab modulacji cyfrowych, jednobrze-
gowych UADS, UBDS oraz dwubrzegowych UADD, UBDD

clg;

clear all;
close all;
format long;

Am = 0.95;

Fs=44.1;

Ts = 1/Fs;

K=7;

Fc = (K+1)*Fs;

Tc=1/Fc;

rc=12;

dz =10;

om =4; % martwe okresy
okr=1;

fm =0.98*dz; % 1,10, 20
Tm = 1/fm;
N =360; % ilosc¢ cykli

tp = 0:Ts:(dz+2*om)*Tm-Ts;
x = Am*sin(2*pi*fm*tp); % przebieg modulujacy

zera=zeros(1,(K+1)*length(x));
zera(1:K+1:(K+1)*length(x))=x(1:length(x));
X_Zero=zera;

ipr_up = length(x_zero); % Liczba préobek po upsamplingu
wpr_up = 0:1:ipr_up-1; % Wektor z probek
M =45; %75 %235; % potowa dtugosci filtra
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NM = 2*M+1; n = 1:M;

wc =pi/(K+1);

fc = wc/(2*pi); % fc=1/(2*(K+1))

hh = 2*fc*sin(wc*n)./(wc*n); % wspdtczynnik skalujacy
% 2*fc = 1/(ilp+1)

% wzmocnienie K+1 razy, aby préobka srodkowa byta réwna 1
hh = (K+1)*[hh(M:-1:1) 2*fc hh(1:M)];
w = blackman(NM); % okno Blackmana
h = hh.*w’;
a = om*Fs*(K+1)/fm;
x_f=conv(x_zeroh); % Splot sygnatu z odpowiedzia
% impulsowa filtru
x_fKa = x_f(:, M+a+1:end-M-a);
f = 0:fm/dz:Fc;
t=0:Tc/(N*10):dz*Tm; %-Tc/N;
xm = Am*sin(2*pi*fm*t);
y = sawtooth(2*pi*Fc*t,1); % przebieg kluczujacy Fc jednobrzegowy

xn=-1; xc=0;

fori=1:1:length(x_fKa)
%tkon(i)=(Tc/2)*(Am*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)+1);
tkon(i,:)=(Tc/2)*(x_fKa(i)+1);

tkon = tkon + 1e-6*(tkon.*(randn(1,N*okr))’);

xn = xn+2*rec(t-(i-1)*Tc,tkon(i)); % przebieg modulowany

% skwantowany przebieg wejSciowy xm

xC = xc+Am*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)*rec(t-(i-1)*Tc,(1-1e-9)*Tc);
end;

for n = 1:1:length(tkon)
okno(n) = hanning(length(tkon(n)));
wsp(n) = sqrt(sum(okno(n).”2));
hann_okno(n) = okno(n)/wsp(n)*sqrt(length(okno(n)));

sr_imp(n)= Tc*(n-1)+tkon(n)/2;
f_sinc(n,:) = (tkon(n)*sinc(f*tkon(n)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_imp(n)))*hann_okno(n);
end;
wp = sum(f_sinc)/length(tkon);
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wp= 2*abs(wp)/abs(max(wp));
wp(1)=0

upwm = xn; % przebieg fali modulowanej
p_mod = xm;
widmo = wp; % widmo przebiegu

figure(1)

subplot(311)
plot(t,y, m’/ linewidth’1);
hold on;

plot(t,xc, k&, linewidth’1);
plot(t,p_mod, r’linewidth’,1);
plot(t,upwm, b} linewidth’2);

hold off;
title(['Modulacja cyfrowa’ ; M= num2Str(Am)...
, Fc=, num2Str(Fc) ,kHZ'..
, fm=, num2Str(fm) ,kHzZ'..
, df=, num2Str(fm/dz) kHz'], Fontsize,12);
xlabel(‘t [ms], Fontsize’,12);
ylabel(‘A} Fontsize’,12);
);
axis([0 Tm-1.1 1.1]);
grid on;
subplot(312);
plot(fwidmo, k.)markersize’,14);
hold on
plot(fwidmo, b’ linewidth’,1);
hold off;
%title(['Widmo UPWM, rozdz. df= ‘ num2Str(fm/dz) ‘kHz’], Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz], Fontsize’,12);
ylabel(‘|Am|,Fontsize’,12);
axis([-2 Fc-0.1 1.1]);
grid on
subplot(313);
plot(f,20*log10(widmo), k.’ markersize’,14);
hold on
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plot(f,20*log10(widmo), b’ linewidth’1);
hold off;

%title(‘Widmo UPWM w dB’/Fontsize’,12);
xlabel(‘f [kHz], Fontsize’,12);
ylabel(‘20*log10|Am|}, Fontsize’,12);
axis([-2 Fc-150 10]);

grid on;
clc;
clear all;
%close all;
format long;
Am =0.95;
Fs =441,
Ts =1/Fs;
K =7;
Fc = (K+1)*Fs;
Tc =1/Fc;
rozm_cz=9;
okr=1;
dz =10;

om = 6; % martwe okresy

fm =0.98*dz; % 1, 10, 20

Tm = 1/fm;

N =360; % ilos¢ cykli

tp = 0:Ts:(dz+2*om)*Tm-Ts;

xp = Am*sin(2*pi*fm*tp); % p. modulujacy A= 0.95;
xm = -Am*sin(2*pi*fm*tp); % p. modulujacy A=-0.95;
zerap=zeros(1,(K+1)*length(xp));
zerap(1:K+1:(K+1)*length(xp))=xp(1:length(xp));
X_zerop=zerap;

zeram=zeros(1,(K+1)*length(xm));
zeram(1:K+1:(K+1)*length(xm))=xm(1:length(xm));
X_zerom=zeram;

M = 210; % potowa dtugosci filtra
NM = 2*M+1; n=1:M;

we = pi/(K+1);

fc = we/(2*pi); % fc=1/(2*(K+1))
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hh = 2*fc*sin(wc*n)./(wc*n); % wspotczynnik skalujacy

% 2*fc = 1/(ilp+1)

% wzmocnienie K+1 razy, aby prébka srodkowa byta ré6wna 1

hh = (K+1)*[hh(M:-1:1) 2*fc hh(1:M)];

w = blackman(NM); % okno Blackmana

h = hh.*w’;

a =om*Fc/fm;

x_fp = conv(x_zerop,h); % Splot sygnatu z odpowiedzig

% impulsowsq filtru

x_fp = x_fp(:, M+a+1:end-M-a);

x_fm = conv(x_zerom,h); % Splot sygnatu z odpowiedzig

% impulsowsq filtru

x_fm = x_fm(:, M+a+1:end-M-a);

f = 0:fm/dz:Fc;

t=0:Tc/(10*N):dz*Tm; %-Tc/N;

X = Am*sin(2*pi*fm*t);

y = sawtooth(2*pi*Fc*t,1); % przebieg kluczujgcy Fc jednobrzegowy

xnplus=0; xcplus=0; xnminus=0; xcminus=0;

fori=1:N
%tkonplus(i)=(Tc/2)*(+Am*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)+1);
tkonplus(i,:)=(Tc/2)*(x_fp(i)+1);
xnplus = xnplus + rec(t-(i-1)*Tc,tkonplus(i)); % przebieg modulowany
xcplus = xcplus + Am*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)*rec(t-(i-1)*Tc,(1-1e-12)*Tc);
%tkonminus(i)=(Tc/2)*(-Am*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)+1);
tkonminus(i,:)=(Tc/2)*(x_fm(i)+1);
xnminus = xnminus + rec(t-(i-1)*Tc,tkonminus(i)); % przebieg modulowany
xcminus = xcminus +(-Am)*sin(2*pi*fm*(i-1)*Tc)*rec(t-(i-1)*Tc,(1-1e-
-12)*Tc);
tkon(i)=tkonplus(i)-tkonminus(i);
tkon = tkon + 1e-6*(tkon.*(randn(1,N*okr))");

end

fori=1:1:length(tkon)
okno(i) = hanning(length(tkon(i)));
wsp(i) = sqrt(sum(okno(i).*2));
hann_okno(i) = okno(i)/wsp(i)*sqrt(length(okno(i)));

sr_imp(i)= Tc*(i-1)+(tkonplus(i)+tkonminus(i))/2; %(tkon(i))/2;
f_sinc(i,:) = (tkon(i)*sinc(f*tkon(i)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_imp(i)))*hann_okno(i);
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end
wp = abs(sum(f_sinc))/length(tkon);
wp = wp/max(wp);
wp(1)=0;
upwm = xnplus-xnminus; % przebieg fali nosnej
p_mod = x; % przebieg fali modulujacej
widmo = wp; % widmo przebiegu
figure(2)
subplot(311)
plot(t,xcplus, k, linewidth’,1);
hold on;
plot(t,p_mod, r,linewidth’1);
plot(t,-p_mod, g’ linewidth’1);
plot(t,xcminus, g’ linewidth’1);
plot(t,y, m’ linewidth’1);
plot(t,upwm, b, linewidth’,1);
hold off;
title(['Modulacja cyfrowa’ ; M= ‘ num2str(Am)...
,, Fc=, num2str(Fc) kHz'..
| fm=‘num2str(fm) ‘kHz'],Fontsize’,10);
xlabel(‘t [ms], Fontsize’,12);
ylabel(‘A} Fontsize’,12);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
subplot(312);
plot(f,widmo, k.;markersize’,12);
hold on
plot(f,widmo, b’ linewidth’,1);
hold off;
title(['Widmo UPWM, rozdz. df=  num2str(fm/dz) ‘kHz’], Fontsize’,10);
xlabel(‘f [kHz], Fontsize’,12);
ylabel(‘|Am|’,Fontsize’,12);
axis([-2 2+Fc-0.1 1.1]);
grid on
subplot(313);
plot(f,20*log10(widmo), k., markersize’,12);
hold on
plot(f,20*log10(widmo), b’ linewidth’1);
hold off;
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title(‘Widmo UPWM w dB’/Fontsize’,10);
xlabel(‘f [kHz], Fontsize’,12);
ylabel('20*log10|Am|;, Fontsize’,12);
axis([-2 2+Fc-150 10]);

grid on;
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Kody programéw w jezyku Matlab linearyzowanych modulacji cy-
frowych, jednobrzegowych LADS, LBDS oraz dwubrzegowych LADD,

LBDD

clg;

clear all;
close all;
format long;
Am =0.95;

Fs =44.1; % czestotliwosc probkowania

N =360;

rc=10; % rozmiar czcionki

K=7; % podstawowe probki ->Fc

Q=0; % nadprobkowanie

om =5; % om - martwe okresy, MQ - polowa dlugosci filtra

MQ = 200;
okr=3;

dz = 10; % okresy do analizy; f wejsciowa -> fm

Ts =1/Fs;

Tc = Ts/(K+1);

Fc=1/Tc;

dt =Tc/(10*N);

fm = 0.98*dz;

Tm = 1/fm;

wpo = (K+1)*(Q+1);

t = 0:Ts:(dz+2*om)*Tm-Ts;
xp = Am*sin(2*pi*fm*t);
xm = -Am*sin(2*pi*fm*t);

ts = 0:Ts:dz*Tm-Ts;
xsp = Am*sin(2*pi*fm*ts);
xsm = -Am*sin(2*pi*fm*ts);
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txy = 0:dt:dz*Tm-dt;
xap = Am*sin(2*pi*fm*txy);
xam = -Am*sin(2*pi*fm*txy);

ya = sawtooth(2*pi*Fc*txy,1); % przebieg kluczujacy
f = 0:fm/dz:Fc;

zerap = zeros(1,wpo*length(xp));
zerap(1l:wpo:wpo*length(xp))= xp(1:length(xp));

x_zerop = [zerap 0];

zeram = zeros(1,wpo*length(xm));
zeram(1:wpo:wpo*length(xm))= xm(1:length(xm));
x_zerom = [zeram 0];

NMQ = 2*MQ+1;

n = 1:MQ;

wc = pi/(wpo);

fc = wc/(2*pi); % fc=1/(2*Q)

hh = 2*fc*sin(wc*n)./(wc*n); % wspolczynnik skalujacy 2*fc =1/Q

hh = (wpo)*[hh(MQ:-1:1) 2*fc hh(1:MQ)]; % wzmocnienie Q+1 razy, aby
% probbka srodkowa rowna 1

w = blackman(NMQ); % okno Blackmana

h = hh.*w’;

a = floor(om*Fc/fm);

x_fp = conv(x_zerop,h); % Splot sygnalu z odpowiedzia

% impulsowa filtru
x_fp =x_fp(:;,MQ+1:end-MQ);
x_fQp =x_fp(:,a+1:a+1+(Q+1)*360);

x_fm = conv(x_zerom,h); % Splot sygnalu z odpowiedzia
% impulsowa filtru

x_fm = x_fm(:;,MQ+1:end-MQ);

x_fQm = x_fm(:,a+1:a+1+(Q+1)*360);

ip = length(x_fQp);

wip = 0:ip-1;

tx_fp = wip*Ts/(wpo);

ipp = length(x_zerop);
wipp = 0:ipp-1;
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tx_zerop = wipp*Ts/(wpo);
tQ=Te/(Q+1);
fori=1:Q+2
S(i,:)=(2/Tc)*(i-1)*tQ-1;
end
% Przebieg LBDS
lpwm_p = 0; I[pwm_m = 0;
for n=1:N
xn_fp(:,n) = x_fQp(:,1+(n-1)*(Q+1):n*(Q+1)+1);
xn_fm(:,n) = x_fQm(;,1+(n-1)*(Q+1):n*(Q+1)+1);
i=1;
while i<=Q+1
if (xn_fp(i,n)>S(i) && xn_fp(i+1,n)<S(i+1))
tkonp(n,:)= Tc*(i*xn_fp(i,n)-(i-1)*xn_fp(i+1,n)+1)/...
((xn_fp(i,n)-xn_fp(i+1,n))*(Q+1)+2);
break;
end
i=i+1;
end
lpwm_p = lpwm_p+rec2(txy-(n-1)*Tc,tkonp(n),0);
k=1;
while k<=Q+1
if (xn_fm(kn)>S(k) && xn_fm(k+1,n)<S(k+1))
tkonm(n,:)= Tc*((k)*xn_fm(k,n)-(k-1)*xn_fm(k+1,n)+1)/...
((xn_fm(k,n)-xn_fm(k+1,n))*(Q+1)+2);
break;
end
k=k+1;
end
Ipwm_m = lpwm_m+rec2(txy-(n-1)*Tc,tkonm(n),0);
end
lpwm_c = (lpwm_p + lpwm_m)/2;
Ipwm_r = [pwm_p - Ipwm_m;

fori=1:1:length(tkonp)
oknop(i) = hanning(length(tkonp(i)));
wspp(i) = sqrt(sum(oknop(i).*2));
hann_oknop(i) = oknop(i) /wspp(i)*sqrt(length(oknop(i)));
sr_impp(i)= (i-1)*Tc+tkonp(i)/2;
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f_sincp(i,:) = tkonp(i)*sinc(f*tkonp(i)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impp(i))*hann_oknop(i);
end
wpp = (sum(f_sincp))/length(tkonp);

fori=1:1:length(tkonm)
oknom(i) = hanning(length(tkonm(i)));
wspm(i) = sqrt(sum(oknom(i).*2));
hann_oknom(i) = oknom(i)/wspm(i)*sqrt(length(oknom(i)));

sr_impm(i)= (i-1)*Tc+tkonm(i)/2;
f_sincm(i,:) = tkonm(i)*sinc(f*tkonm(i)).*...
exp(-j*2*pi*f*sr_impm(i))*hann_oknom(i);
end
wpm = (sum(f_sincm))/length(tkonm);

wp_p = abs(wpp); wp_p = wp_p/max(wp_p);

wp_m = abs(wpm); wp_m = wp_m/max(wp_m);
wp_pr = abs(wpp-wpm); wp_pr = wp_pr/max(wp_pr);
wp_pc = abs((wpp+wpm)/2);

wp_pc = wp_pc/max(wp_pc);

figure(1)
subplot(411)
plot(txy,ya, m’ linewidth’1);
hold on;
plot(txyxap,1’);
stem(ts,xsp, b} linewidth’,1);
plot(txy(1:length(lpwm_p)),lpwm_p, b, linewidth’2);
stem(tx_fp,x_fQp,1’)
hold off;
title(['Modulacja LBDS’ : M= ‘ num2str(Am)...
£ Q="num2str(Q) ...
{ Fc= “ num2str(Fc) ‘kHz'..
{ fm=‘ num2str(fm) ‘kHz;], Fontsize’,rc);
xlabel(‘t[ms]’, Fontsize’,12);
ylabel(‘Am’, Fontsize’,12);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
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subplot(412)
plot(txy,ya, m’/linewidth’1);
hold on;
plot(txy,xam,r’);
stem(ts,xsm, b’ linewidth’1);
plot(txy(1:length(lpwm_m)),lpwm_m, b’ linewidth’2);
stem(tx_fp,x_fQm,r’);
hold off;
title([ “ M= num2str(-Am)...
£ Q=""num2str(Q) ...
| Fc= “num2str(Fc) ‘kHz'..
| fm=‘num2str(fm) ‘kHz.],Fontsize’rc);
xlabel(‘t[ms]’,Fontsize’,12);
ylabel(‘Am’,Fontsize’,12);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
subplot(413)
plot(txy(1:length(lpwm_r)),lpwm_r,' b} linewidth’2);
title(‘Przebieg pwm rA®Av4nicowy’, Fontsize’,rc);
xlabel(‘t[ms]’, Fontsize’,12);
ylabel(‘Am’,Fontsize’,12);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
subplot(414)
plot(txy(1:length(lpwm_c)),lpwm_c, b’ linewidth’2);
title(,Przebieg pwm sumacyjny’, Fontsize’rc);
xlabel(‘t[ms]’,Fontsize,12);
ylabel(‘Am’/Fontsize’,12);
axis([0 Tm -0.1 1.1]);
grid on;

% dwubrzegowa linearyzowana i cyfrowa modulacja LADD oraz LBDD
clc;

clear all;

close all;

format long;

rc=9; % rozmiar czcionki

M = 0.95; % amplituda

Nrq = 6;

159



Optymalizacja parametrow cyfrowych, linearyzowanych modulatoréw szerokosci...

dz = 10;

fm = 1*dz; %[kHz] sygnal wejsciowy

Tm = 1/fm;

fosc = 168000; %][kHz] sygnal zegarowy

fclk = fosc/4;

okr=1;

wsp = 1; % rozdzielczosc widma np: wsp=2 => 500Hz

fs = ceil(fclk/2”(Nrq+1)); %[kHz] - podstawowa czestotliwosc probko-
wania

Ts = 1/fs;

t = 0:Ts:wsp*Tm*dz*okr;

xpp = M*sin(2*pi*fm*t);

xpo = (-1)*xpp; % jego sygnal, odwrocony
ta = 0:Ts/dz:dz*Tm-Ts/dz;

ya = sawtooth(2*pi*fs*(ta+Ts/2),0.5);

tl = 0:Ts/fs:Tm*dz-Ts /fs; % punkty PWM
f=0:1/wsp:fs;

% LADDp - sygnal prosty, obliczenia tppl(n) oraz tkpl(n)
lpwmp = 0;

for n=1:length(xpp)-1
tppl(n,:) = Ts*(((n-1)*xpp(n+1)-(n)*xpp(n)+4*(n-1)+1)/...
(xpp(n+1)-xpp(n)+4));
yppl(n,:) = (-4/Ts)*tppl(n)+4*(n-1)+1;
tkpl(n,:) = Ts*(((n-1)*xpp(n+1)-n*xpp(n)-4*(n-1)-3)/...
(xpp(n+1)-xpp(n)-4));
ykpl(n,:) = (4/Ts)*tkpl(n)-4*(n-1)-3;
tkonpl(n) = tkpl(n) - tppl(n);
sr_imppl(n)= (tkpl(n) + tppl(n))/2;
lpwmp = lpwmp+rec2(tl,tkonpl(n),tppl(n));
end
% LADDo - sygnal, odwrocony, obliczenia tpol(n) oraz tkol(n)
lpwmo = 0;
for n=1:length(xpo)-1
tpol(n,:) = Ts*(((n-1)*xpo(n+1)-(n)*xpo(n)+4*(n-1)+1)/...
(xpo(n+1)-xpo(n)+4));
ypol(n,:) = (-4/Ts)*tpol(n)+4*(n-1)+1;
tkol(n,:) = Ts*(((n-1)*xpo(n+1)-n*xpo(n)-4*(n-1)-3)/...
(xpo(n+1)-xpo(n)-4));
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ykol(n,:) = (4/Ts)*tkol(n)-4*(n-1)-3;
tkonol(n) = tkol(n) - tpol(n);
sr_impol(n)= (tkol(n)+ tpol(n))/2;
Ipwmo = Ipwmo+rec2(tl,tkonol(n),tpol(n));
end
lpwm_r = lpwmp -lpwmo;
tkonpl = tkonpl + 2e-7*(randn(1,o0kr*wsp*fs));
tkonol = tkonol + 2e-7*(randn(1,0kr*wsp*fs));
m_j = ones(1,length(f));
f_sincp = sum((tkonpl(:)*m_j).*sinc(tkonpl(:)*f)...
Xexp(-j*2*pi*sr_imppl(:)*f));
f_sinco = sum((tkonol(:)*m_j).*sinc(tkonol(:)*f)...
Xexp(-j*2*pi*sr_impol(:)*f));
w_r = abs(f_sincp-f_sinco);
w_r = w_r/max(w_r);

Qrq=09;

filtr = [5-10 10 -5 1]; % filtr sprzezenia zwrotnego

dl_fil = length(filtr); % ,dlugosc filtru

wyj_filp = [I;

wyj_filp(1)= 0; % Pierwszy element wyjsciowego
% filtru sprzezenia zwrotnego,

erg_pp = zeros(1,dl_fil); % Zwrotne filtrowanie wektora

wyj_filo =[];

wyj_filo(1)= 0; % Pierwszy element wyjsciowego
% filtru sprzezenia zwrotnego,

erg_po = zeros(1,dl_fil); % Zwrotne filtrowanie wektora

for n=1:length(tkonpl)
tk_24bitp(n) = round(tkonpp(n)/Ts*2"24);
dnp = tk_24bitp(n) - wyj_filp;
dn_8bitp(n) = bitshift(tk_24bitp(n),-16);
ergp = tk_24bitp(n) - bitshift(dn_8bitp(n),16);
tk_Qrgbitp(n) = bitshift(abs(dnp+erqp),-(24-Qrq));
erd_pp = [ergp erq_pp(1l:end-1)];
wyj_filp = erq_pp*filtr’;
tkonpr(n) = Ts*tk_Qrgbitp(n)/(2~Qrq);
end
for n=1:length(tkonol)
tk_24bito(n) = round(tkonop(n)/Ts*2"24);
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dno = tk_24bito(n) - wyj_filo;
dn_8bito(n) = bitshift(tk_24bito(n),-16);
erqo = tk_24bito(n) - bitshift(dn_8bito(n),16);
tk_Qrgbito(n) = bitshift(abs(dno+erqo),-(24-Qrq));
erg_po = [erqo erq_po(1l:end-1)];
wyj_filo = erq_po*filtr’;
tkonor(n) = Ts*tk_Qrgbito(n)/(2”Qrq);
end
tkonpp = tkonpp + 7e-9*(randn(1,wsp*fs));
f_sincpr = sum((tkonpp(:)*m_j).*sinc(tkonpr(:)*f).*...
exp(-j*2*pi*sr_imppl(:)*f));
tkonop = tkonop + 7e-9*(randn(1,wsp*fs));
f_sincor = sum((tkonop(:)*m_j).*sinc(tkonor(:)*f).*...
exp(-j*2*pi*sr_impol(:)*f));
wp_r = abs(f_sincpr-f_sincor);
wp_r = wp_r/max(wp_r);

figure(1)
subplot(311)
plot(ta,ya, m’linewidth’,1);
hold on
plot(tl,lpwmp, b’ linewidth’1);
plot(t,xpp, k- linewidth’1);
hold off;
title(['M=" num2str(M) ,; fc=328.125kHz; fm="num2str(fm),...
‘kHz’], Fontsize’rc);
xlabel(‘t[ms]");
ylabel(‘Am’);
axis([0 Tm/1-1.1 1.1]);
grid on;
subplot(312)
plot(ta,ya, m’linewidth’,1);
hold on
plot(tl,lpwmo, b’ linewidth’1);
plot(t,xpo, k- linewidth’,1);
hold off;
xlabel(‘t[ms]’);
ylabel(‘Am’);
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axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;
subplot(313)
hold on
plot(tl,lpwm_r;b’linewidth’,1);
hold off;

title('LBDD DPWM differential output, Fontsize’rc);

xlabel(‘t[ms]");
ylabel(‘Am’);
axis([0 Tm -1.1 1.1]);
grid on;

figure(2)

subplot(411)

plot(f,20*log10(w_r), k. markersize’,10);
hold on
plot(f,20*log10(w_r), b, linewidth’1);
hold off;
title(['24-bit LBDD DPWM output’] ,Fontsize'rc);
xlabel(‘f [kHz]");
ylabel(‘20log_1_0|Am]|’);
axis([0 fs -150 10]);
grid on;
subplot(412)
plot(f,20*log10(w_r),k.;markersize’,10);
hold on
plot(f,20*log10(w_r), b’ linewidth’1);

hold off;

title(Zoomed view of 24-bit LBDD DPWM output’, Fontsize’,rc);

xlabel(‘f [kHz]');

ylabel(‘20log_1_0|Am]|’);

axis([0 fs/15-150 10]);

grid on;

subplot(413)

plot(f,20*log10(wp_r), k. markersize’,10);

hold on
plot(f,20*log10(wp_r), b, linewidth’,1);

hold off;

title(['Noise-shaped 9-bit LBDD DPWM output’] ,Fontsize’rc);
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xlabel(‘f [kHz]");

ylabel(‘20log_1_0|Am|’);

axis([0 fs -150 10]);

grid on;

subplot(414)

plot(f,20*log10(wp_r), k. markersize’,12);

hold on
plot(f,20*log10(wp_r), b’ linewidth’1);

hold off;

title(Zoomed view of noise-shaped 9-bit LBDD DPWM output, Fontsize-

‘rc);

xlabel(‘f [kHz]');

ylabel(20log_1_0|Am]|’);

axis([0 fs/15 -150 10]);

grid on;
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|

Kod programu w jezyku C dla sSrodowiska pVision V5.26.2.0 w opar-
ciu o rejestry urzadzen mikrokontrolera STM32F4 Discovery gene-
rujacy rekwantyzowane 9 bitowe czasy poczatkowe i koncowe dla
czterech kanatéw PWM LADS

#include <stm32f4xx.h>

#define ilCyk_Tc (uint32_t)0x00000200 // 512 cykle w klu-
czowaniu Tc;
#define BUFFER_SIZE (uint32_t)0x00000200

const float VT = 1.46;

// nadprokowanie, Q ilosc probek dodatkowych
uintl6_tQ=1;

// zmienne
volatile uint16_t samADC[2*BUFFER_SIZE];

volatile uint32_t valADC = 0, samADCsr[1024];

// ADC, probki ADC1

volatile float  tab_lp_sim[2*BUFFER_SIZE], lp_fsim[BUFFER SIZE][2], lp_
rsim[BUFFER_SIZE][2],
tab_lo_sim[2*BUFFER_SIZE], lo_fsim[BUFFER_SIZE][2], lo_
rsim[BUFFER_SIZE][2];

volatile uint16_t tplp[BUFFER_SIZE], tklp[BUFFER_SIZE],
tplo[BUFFER_SIZE], tklo[BUFFER_SIZE];

volatile uint16_t tplp6b[BUFFER_SIZE], tklp6b[BUFFER_SIZE],
tplo6b[BUFFER_SIZE], tklo6b[BUFFER_SIZE];
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volatile uint16_t tplp3b[BUFFER_SIZE], tklp3b[BUFFER_SIZE],
tplo3b[BUFFER_SIZE], tklo3b[BUFFER_SIZE];

volatile uint16_t tp3b[BUFFER_SIZE], tk3b[BUFFER_SIZE];

uintl6_til_pr=4,n=0,k=0,kk =0, ind = 0, dif;

int8_t znak = 0x01;

J e
// rekwantyzacja- dane

#define w2do32b OxFFFFFFFF // 2732 bitow
#define w2do24b 0xO0FFFFFF // 2"24 bitow
t#define w2do16b 0x0000FFFF // 2716 bitow
#define w2do9b 0x000001FF // 2" 9 bitow

#define w2do24_9b 0x00007FFF // (24-9)-> 2715 bitow

int filtr[5] = {5,-10, 10, -5, 1};
int erpp[5] ={0, 0, 0, 0, 0}, erkp[5] = {0, 0, 0, O, 0},
erpo[5] ={0, 0, 0, 0, 0}, erko[5] ={0, 0, 0, 0, 0};

volatile int32_t opp = 0, okp = 0, opo = 0, oko = 0;
volatile long long blad_tpp, blad_tkp, blad_tpo, blad_tko;

volatile float  tplp_24b, tplp_08b,
tklp_24b, tklp_08b,
tplo_24b, tplo_08b,
tklo_24b, tklo_08b;

volatile int32_t epp, dpp, ekp, dkp,
epo, dpo, eko, dko;

volatile uint16_t tplp_rq[BUFFER_SIZE], tklp_rq[BUFFER_SIZE],
tplo_rq[BUFFER_SIZE], tklo_rq[BUFFER_SIZE];

volatile uint16_t tplp6b_rq[BUFFER_SIZE], tklp6b_rq[BUFFER_SIZE],
tplo6b_rq[BUFFER_SIZE], tklo6b_rq[BUFFER_SIZE];
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volatile uint16_t tplp3b_rq[BUFFER_SIZE], tklp3b_rq[BUFFER_SIZE],
tplo3b_rq[BUFFER_SIZE], tklo3b_rq[BUFFER_SIZE];

void confPins(GPIO_TypeDef* port, uint16_t pin, uint16_t param);
void setPorts(void);

void mastTIM2 (void); // glowny czasomierz

void pwmTIM1(void); // LADS x 4

void DMA2_S1_TIM1(void); // DMA dla kanalu TIM1 CH1
void DMA2_S2_TIM1(void); // DMA dla kanalu TIM1 CH2
void DMA2_S6_TIM1(void); // DMA dla kanalu TIM1 CH3
void DMA2_S4_TIM1(void); // DMA dla kanalu TIM1 CH4

void reQuant(void);

void DMA2_S5_GPIOB(void);

// konwerter analogowo-cyfrowy
void convADC1(void);

void DMA2_S0_ADC1(void);

// funkcje dodatkowe

void bufLPF(void);

void obliczenia_tp_tk(void);

void form_time(void);

void LSBclkTIM3(void);

/**** *k *% *% *k *k *k *k *% *% */

// funkcja glowna

int main(void)

{
SysTick_Config(SystemCoreClock/1000);
setPorts();
_DSB();
Init_TIM6();

Init DAC_DMA1();
mastTIM2();
convADC1();
DMA2_S0_ADC1();
pwmTIM1();
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DMA2_S1_TIM1();  //tplp
DMA2_S2_TIM1();  //tklp
DMA2_S4_TIM1();  // tklo
DMA2_S6_TIM1();  //tplo

LSBcIKTIM3();
LED3_GPIO->BSRRH = LED3_bm | LED4_bm | LED5_bm | LED6_bm;

while(1){
}
}
/*************************************************************************/
void mastTIM2 (void) // GLOWNY CZASOMIERZ STERU]JA-
CY TIM1 oraz ADC1
{
// Timer ogolnego przeznaczenia TIM2
/*
Impulsy synchronizujace TIM1, ADC1 etc.
Wybrana czestotliwosc czasomierza: Fs = APB1(42MHz) / 28
=>Fs =164.0625kHz,
wyjscie PWM: PB3, jako wyzwalacz dla: ADC, CD74HCT?75 i oscylo-
skopu
*/

// TIM2 control register 2 (TIM2_CR2)
TIM2->CR2 |= TIM_CR2_MMS_1; // (1<<5), => update: trigger output
(TRGO).

// TIM2 DMA/Interrupt enable register (TIMx_DIER)
TIM2->DIER  |=TIM_DIER_UIE;// (1<<0) => UIE: Update interrupt enable

// TIM2 compare mode register 1 (TIM2_CCMR1), channel 1 and 2
TIM2->CCMR1 |= TIM_CCMR1_.0C2M_2| TIM_CCMR1.0C2M_1 //
(1<<14)|(1<<13)|(0<<12)=> 0C2M]2:0]: Output compare 2 mode

| TIM_CCMR1_OC2PE
// (1<<11)=> Output compare 2 preload enable
| TIM_CCMR1_0OC1PE;// (1<<3) => Preload register on TIMx_CCR1 enabled
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// TIM2 compare mode register 2 (TIM2_CCMR?2), channel 3 and 4
TIM2->CCMR2 = 0x0000;

// TIM2 compare enable register (TIM2_CCER)
TIM2->CCER = 0x0010; // (1<<5) => Compare 2 output enable

// TIM2 prescaler (TIM2_PSC)

TIM2->PSC = 0x0007; // prescaler value =7 => the counter clock frequen-
cy CLK_ CNT is

// equal to: fCLK_PSC / (PSC[15:0] + 1)
/]

TIM2 auto-reload register (TIM2_ARR)

TIM2->ARR = ilCyk_Tc/4-1; // 512/4-1 = 127 => ARR[15:0]: Auto-reload
value (16bits -> 65535)

// TIM2 counter (TIM2_CNT)

TIM2->CNT = 0x0000; // CNT[15:0]: Counter value

// TIM2 compare register 2 (TIM2_CCR2)

TIM2->CCR2 = ilCyk_Tc/8 // CCR2 is the value to be loaded in the actual
compare 2 register (preload value).

// TIM2 event generation register (TIM2_EGR)

TIM2->EGR = TIM_EGR_UG; // (1<<0), UG: Update generation

// TIM2 control register 1 (TIM2_CR1)

TIM2->CR1 |= TIM_CR1_ARPE;// (1<<7), TIM2_ARR buffered ARPE =>
Auto-reload preload enable
}

void convADC1(void) // confADC1
{
/* Analog-to-digital converter (ADC) */
/*Select the frequency of the clock to the ADC.
f ADC = APB2ENR (84MHz) / Prescaler (2); f ADC = 42MHz
*/
ADC->CCR = 0x0000; // divided by 2, (0 << 17)|( 0 << 16), ADC_CCR_ADCPRE;
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// configuration of ADC1 registers
// ADC control register 2 (ADC_CR2)
ADC1->CR2 |= ADC.CR2_EXTEN_.1 | ADC_CR2_EXTEN.O //
(0<<29)|(1<<28) => trigger detection
on the rising edge
| ADC_CR2_EXTSEL_1 | ADC_CR2_EXTSEL_0
// (0<<27)[(0<<26)|(1<<25)|(1<<24) => TIM2 external trigger
| ADC_CR2_DDS
// (1<<9) => DMA disable selection (for single ADC mode)
| ADC_CR2_DMA
// (1<<8) => Direct memory access mode - ENABLED
| ADC_CR2_ADON;// (1<<0) => ADC1 converter ON

// ADC sample time register 2 (ADC_SMPR2)
ADC1->SMPR2 = ADC_SMPR2_SMPO; // bits (0 0 0) - 3 cycles => the sam-
pling time

// ADC watchdog higher threshold register (ADC_HTR)
ADC1->HTR = ADC_HTR_HT; // OxOFFF => analog watchdog higher
threshold

// ADC regular sequence register 1 (ADC_SQR1)
ADC1->SQR1 = 0x0000; // bits (0 0 0 0): => 1 conversion

// ADC regular sequence register 3 (ADC_SQR3)
ADC1->SQR3 = ADC_SQR3_SQ1_0; // 0x0001; => channel: CH1

// ADC control register 1 (ADC_CR1)
ADC1->CR1 |= ADC_CR1_EOCIE // (1<<5)end of conversion interrupt: ena-
bled
| (ADC_CR1_DISCNUM & 0)
// bits (0 0 0): channel 1=> discontinuous mode channel count
| ADC_CR1_DISCEN;
// (1<<11) => discontinuous mode channel: enabled

// Counter TIM2 enabled

TIM2->CR1 |= TIM_CR1_CEN;
// (1<<0),start of the TIM2 counter and the ADC1 converter
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}

void DMA2_S0_ADC1(void) // DMA_CHO for ADC1_CH1

{

/*Direct Memory Access (DMA) used to quickly transfer data between peri-
pheral devices and memory. Channel 0, transfer from Peripheral to Memory,
no FIFO.*/

// Disable the selected DMA2 Stream0

DMAZ2_Stream0->CR &= ~(DMA_SxCR_EN);

while(DMAZ_Stream0->CR & ~(DMA_SxCR_EN));

// Cleaning all flags
DMAZ2->LIFCR = (DMA2->LISR & 0x3D);

// Peripheral address -> &ADC1->DR
DMA2_Stream0->PAR = (uint32_t)&(ADC1->DR);

// Memory address -> &samADC1
DMAZ2_Stream0->MOAR = (uint32_t)&samADC[0];

// Number of data items to transfer
DMA2_Stream0->NDTR = 2*BUFFER_SIZE;

// Configuring the stream: Stream0
DMA2_Stream0->CR |= DMA_SxCR_PL_1 // (1<<16)

| DMA_SxCR_MSIZE_0 // (1<<13)

| DMA_SxCR_PSIZE_0 // (1<<11)

| DMA_SxCR_.MINC ~ // (1<<10)
| DMA_SxCR_CIRC // (1<< 8)
| DMA_SXCR_TCIE // (1<< 4)

| DMA_SxCR_EN; // (1<<0)
// Enabled interrupt
NVIC_EnableIRQ(DMA2_StreamO_IRQn);
}

void DMA2_StreamO_IRQHandler(void) // interrupt service DMA2_S0
{
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// Cleaning all flags

DMAZ2->LIFCR = (DMA2->LISR & 0x003D);

// Current target, for 0 target is Memory 0 (DMA_SxMOAR pointer)
if (DMA2_Stream0->CR & ~(DMA_SxCR_CT)){

// calculations of times

bufLPF();
}
}
void bufLPF(void)
{

for(inti = 0; i < 2*BUFFER_SIZE; i++){
tab_lp_sim[i] = (+VT)*(samADCJi]/2048.f - 1);
tab_lo_sim[i] = (-1) * tab_lp_sim[i];

}

// system operation indicator

LED6_GPIO->BSRRL = LED6_bm; // BLUE led}

obliczenia_tp_tk();

}

void obliczenia_tp_tk(void)

{

// Numer cyklu kluczowania, Fs= 164.0952kHz,Ts=6.0952us

uint32_tk = 0;

while( k < BUFFER_SIZE ){

// dt=48.37ns rozdzielczosc dla 6 bitow

// 11 bitow ( 0 - 2047)
Ip_fsim[k][0] = tab_lp_sim[2*k+0];
Ip_fsim[k][1] = tab_lp_sim[2*k+1];

tplp[K] = (uint16_t)(4095.f) *( VT - lp_fsim[k][0] ) / (4*VT + (Q+1)*( lp_fsi-
m[k][1] - Ip_fsim[k][0]) );
// 12 bitow ( 2047 - 4095)

Ip_rsim[k][0] = tab_lp_sim[2*k+1];

Ip_rsim[Kk][1] = tab_lp_sim[2*k+2];

tklp[k] = (uint16_t)(4095.f) *(3*VT + lp_rsim[Kk][0] ) / (4*VT - (Q+1)*(1p_rsi-
m[k][1] - Ip_rsim[Kk][0]) ); // 11 bitow (0 - 2047)

lo_fsim[k][0] = tab_lo_sim[2*k+0];

lo_fsim[k][1] = tab_lo_sim[2*k+1];
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tplo[K] = (uint16_t)(4095.f) *( VT - lo_fsim[Kk][0]) / (4*VT + (Q+1)*( lo_fsi-

m[Kk][1] - lo_fsim[k][0]) );

// 12 bitow ( 2047 - 4095)
lo_rsim[Kk][0] = tab_lo_sim[2*k+1];
lo_rsim[k][1] = tab_lo_sim[2*k+2];

tklo[Kk] = (uint16_t)(4095.f) *(3*VT + lo_rsim[k][0]) / (4*VT - (Q+1)*(lo_rsi-

m[k][1] - lo_rsim[k][0]) );

// Zwiekszanie numeru cyklu kluczowania

k++;
}
reQuant();

}

)

void reQuant(void) // re-quantization of times
{

uintl6_tk;

k=0;

while( k < BUFFER_SIZE ){

// rekwantyzacja tplp

tplp_24b = (uint32_t)((tplp[k])/(2047.f)* w2do24b);

dpp = tplp_24b + opp;

tplp_08b = (int32_t)(dpp /w2do24_9b);

epp = dpp - ((uint32_t)tplp_08b *w2do24_9b);

erpp[4] = erpp[3]; erpp[3] = erpp[2]; erpp[2] = erpp[1];

erpp[1] = erpp[0]; erpp[0] = epp;

opp =0;

opp = (erpp[0]*filtr[0] + erpp[1]*filtr[1] + erpp[2]*filtr[2]+ erpp[3]*filtr[3]
+ erpp[4]*filtr[4]);

tplp_rq[k] = (uint16_t)(511.*(tplp_08b/w2do9b));

tplp6b[K] = (uint16_t)tplp_rq[k] >> 3; // 6 bitow, 0-63
tplp3b[K] = (uintl6_t)tplp_rq[k] & 7; // 3 bity, 0-07

k++;

)

k=0;
while( k < BUFFER_SIZE ){
// rekwantyzacja tklp
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tklp_24b = (uint32_t)((tklp[k])/(2047.f)* w2do24b);
dkp = tklp_24b + okp;
tklp_08b = (uint32_t)(dkp /w2do24_9b);
ekp = dkp - ((uint32_t)tklp_08b *w2do24_9b);
erkp[4] = erkp[3]; erkp[3] = erkp[2]; erkp[2] = erkp[1];
erkp[1] = erpp[0]; erkp[0] = ekp;
okp =0;
okp = (erkp[O0]*filtr[0] + erkp[1]*filtr[1] + erkp[2]*filtr[2]+ erkp[3]*filtr[3]
+ erkp[4]*filtr[4]);
tklp_rq[k] = (uint16_t)(511.f*(tklp_08b/w2do9b));
tklp6b[K] = (uintl6_t)tklp_rq[k] >> 3; // 6 bitow, 0-63
tklp3b[k] = (uint16_t)tklp_rq[k] & 7; // 3 bity, 0-07
k++;
}
k=0;
while( k < BUFFER_SIZE ){
// rekwantyzacja tplo

tplo_24b = (uint32_t)((tplo[Kk])/(2047.f)* w2do24b);
dpo = tplo_24b + opo;

tplo_08b = (uint32_t)(dpo /w2do24_9b);

epo =dpo - ((uint32_t)tplo_08b *w2do24_9b);

erpo[4] = erpo[3]; erpo[3] = erpo[2]; erpo[2] = erpo[1];
erpo[1] = erpo[0]; erpo[0] = epo;

opo =0;
opo = (erpo[0]*filtr[0] + erpo[1]*filtr[1] + erpo[2]*filtr[2]+ erpo[3]*filtr[3]
+ erpo[4]*filtr[4]);
tplo_rq[k] = (uint16_t)(511.*(tplo_08b/w2do9b));
tplo6b[K] = (uint16_t)tplo_rq[k] >> 3; // 6 bitow, 0-63
tplo3b[k] = (uint16_t)tplo_rq[k] & 7; // 3 bity, 0-07
k++;
}
k=0;

while( k < BUFFER_SIZE ){
// rekwantyzacja tklo

tklo_24b = (uint32_t)((tklo[k])/(2047.f)* w2do24b);
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dko = tklo_24b + oko;

tklo_08b = (uint32_t)(dko /w2do24_9b);

eko = dko - ((uint32_t)tklo_08b *w2do24_9b);

erko[4] = erko[3]; erko[3] = erko[2]; erko[2] = erko[1];

erko[1] = erpo[0]; erko[0] = eko;

oko = 0;

oko = (erko[0]*filtr[0] + erko[1]*filtr[1] + erko[2]*filtr[2]+ erko[3]*filtr[3]
+ erko[4]*filtr[4]);

tklo_rq[k] = (uint16_t)(511.f*(tklo_08b/w2do9b));

tklo6b[k] = (uint16_t)tklo_rq[K] >> 3; // 6 bitow, 0-63
tklo3b[k] = (uint16_t)tklo_rq[Kk] & 7; // 3 bity, 0-07

k++;

}
}
// wyprowadzenie danych do PWM
e
void pwmTIM1(void) // Konfiguracja TIM1->164.095kHz, CH:1-4:
PE09,PE11,PE13,PE14
{
// CR1 - control register 1
TIM1->CR1 = TIM_CR1_ARPE; // (1<<7) => TIMx_ARR register is buf-
fered

//=> Counter overflow or underflow
//=> generates an update abort or
DMA request
// SMCR - slave mode control register

TIM1->SMCR = TIM_SMCR_TS_0 | TIM_SMCR_SMS_2; // (1<<4) | (1<<2);
//=> Internal Trigger 1 (ITR1 -> TIM2_TRGO)

//=> Reset Mode - Rising edge of the selected
// => trigger input (TRGI) reinitializes the counter
// => and generates an update of the registers.

// CCMR1 - capture/compare mode register 1

//Configuration of 4 output channels.

//The given OCxx bit describes its function when the channel is configured

//at the output.

TIM1->CCMR1= TIM_CCMR1_0C1M_2 | TIM_CCMR1_0C1M_1//CCxS= Out-

put, 0CxM=PWM1 | TIM_CCMR1_0C2M_2 | TIM_CCMR1_0C2M_1;
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TIM1->CCMR1 |= TIM_CCMR1_OC1PE | TIM_CCMR1_OC2PE; //
=> Set preload bits for both channels
CH1 and CH2
// CCMR2 - capture/compare mode register 2
TIM1->CCMR2 = TIM_CCMR2_0C3M_2 | TIM_CCMR2_0C3M_1
| TIM_CCMR2_0C4M_2 | TIM_CCMR2_
0C4M_1;
TIM1->CCMR2 |= TIM_CCMR2_OC3PE | TIM_CCMR2_0OC4PE; //
=> Set preload bits for both channels
CH3 and CH4
// CCER - capture/compare enable register
TIM1->CCER = TIM_CCER_CC1E | TIM_CCER_CC2E//OCx active HIGH, OCx
enabled
| TIM_CCER_CC3E | TIM_CCER_CC4E;

// TIM1 prescaler (TIM1_PSC)
TIM1->PSC = 0x0007;// TIM_CLK = SYS_CLK/(TIM_PSC+1) <= SYS_CLK =
168MHz

// ARR auto-reload register
TIM1->ARR = ilCyk_Tc/4-1; // 512/4-1 =127 resolution defines period, f_
UEV = 164.063kHz

// CNT counter value reset
TIM1->CNT = 0x0000;

// RCR repetition counter register
TIM1->RCR = 0x0000;

// CCRx capture/compare register x
// initialization of initial PWM values

TIM1->CCR1 = 0x001E; // CH1 PE09
TIM1->CCR2 = 0x003C; // CH2 PE11
TIM1->CCR3 = 0x005A; // CH3 PE12
TIM1->CCR4 = 0x0078; // CH4 PE13

TIM1->BDTR |= TIM_BDTR_MOE | TIM_BDTR_OSSR | TIM_BDTR_OSSI;
TIM1->DIER=(1<<8)|(1<<9)|(1<<10) | (1<<11)| (1 <<12);
// EGR - event generation register
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TIM1->EGR |= TIM_EGR_TG; // Update generation, polarity: (+)-
>TG; (-) ->UG

// Start TIM1

TIM1->CR1 |= TIM_CR1_CEN;

}

void DMA2_S1_TIM1(void) // DMA dla TIM1 CH1

{// Channel 6, MEM->PER, no FIFO,
DMA2_Stream1->CR &= ~(DMA_SxCR_EN);
while(DMA2_Stream1->CR & DMA_SxCR_EN);
DMA2->LIFCR = (DMA2->LISR & 0x0F60); //H.. Str>3, clear all

flags
DMA2_Stream1->PAR = (uint32_t)&(TIM1->CCR1); // peripheral
address
DMA2_Stream1->MOAR = (uint32_t)&tplp6b[0]; // memory ad-
dress
DMAZ2_Stream1->NDTR = BUFFER_SIZE; // 1 hword at each
update

DMA2_Stream1->CR |= (1 << 27)|(1 << 26);// kanal6 <-

// DMA_SxCR_CHSEL_2 | DMA_SxCR_CHSEL_1;

DMAZ2_Stream1->CR |= 0 << 19;// podwojny bufor, DMA_SxCR_CT;

DMAZ2_Stream1->CR |= 0 << 18;// podwojny bufor, DMA_SxCR_DBM;

DMA2_Stream1->CR |=1 << 17;// priorytet, DMA_SxCR_PL_1;

DMAZ2_Stream1->CR |= 0 << 15;// inc. size Per, DMA_SxCR_PINCOS;

DMA2_Stream1->CR |= 1 << 13;// rozmiar Mem 16b, DMA_SxCR_
MSIZE_1;

DMA2_Stream1->CR |= 1 << 11;// rozmiar Per 16b, DMA_SxCR_PSI-

ZE 1;
DMA2_Stream1->CR |=1 << 10;// inc. Mem- z, DMA_SXCR_MINC;
DMA2_Stream1->CR |= 0 << 9;// inc. Per- bez, DMA_SxCR_PINC;
DMAZ2_Stream1->CR |= 1 << 8;// tryb kolowy, DMA_SxCR_CIRC;
DMAZ2_Stream1->CR |=1 << 6;// kierMem->Per, DMA_SxCR_DIR_0;
DMA2_Stream1->CR |= DMA_SxCR_EN; // start DMA2_S1
}

void DMA2_S2_TIM1(void) // DMA dla TIM1 CH2

{// Channel 6, MEM->PER, no FIFO,
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DMA2_Stream2->CR &= ~(DMA_SxCR_EN);

while(DMA2_Stream2->CR & DMA_SxCR_EN);

DMA2->LIFCR = (DMA2->LISR & 0x0F60);//H.. Str>3, clear all flags

DMAZ2_Stream?2->PAR = (uint32_t)&(TIM1->CCR2);// peripheral ad-
dress

DMAZ2_Stream2->MOAR = (uint32_t)&tklp6b[0]; // memory ad-
dress

DMAZ2_Stream2->NDTR = BUFFER_SIZE; // 1 hword at each
update

DMA2_Stream2->CR |= (1 << 27)|(1 << 26);// kanal6 <-

// DMA_SxCR_CHSEL_2 | DMA_SxCR_

CHSEL_1;

DMAZ2_Stream2->CR |= 0 << 19;// podwojny bufor, DMA_SxCR_CT;

DMAZ2_Stream2->CR |= 0 << 18;// podwojny bufor, DMA_SxCR_DBM;

DMAZ2_Stream2->CR |=1 << 17;// priorytet, DMA_SxCR_PL_1;

DMAZ2_Stream2->CR |= 0 << 15;// inc. size Per, DMA_SxCR_PINCOS;

DMAZ2_Stream2->CR |= 1 << 13;// rozmiar Mem 16b, DMA_SxCR_
MSIZE_1;

DMAZ2_Stream2->CR |= 1 << 11;// rozmiar Per 16b, DMA_
SxCR_PSIZE_1;

DMAZ2_Stream2->CR |=1 << 10;// inc. Mem- z, DMA_SxCR_MINC;

DMA2_Stream2->CR |= 0 << 9;// inc. Per- bez, DMA_SxCR_

PING;
DMAZ2_Stream2->CR |= 1 << 8;// tryb kolowy, DMA_SxCR_CIRC;
DMAZ2_Stream2->CR |= 1 << 6; // kierMem->Per, DMA_SxCR_DIR_0;
DMAZ2_Stream2->CR |= DMA_SxCR_EN; // start DMA2_S2
}

void DMA2_S6_TIM1(void) // DMA dla TIM1 CH3

{// Channel 6, MEM->PER, no FIFO,

DMAZ2_Stream6->CR &= ~(DMA_SxCR_EN);

while(DMA2_Stream6->CR & DMA_SxCR_EN);

DMAZ2->HIFCR = (DMA2->HISR & 0x0F60);//H.. Str>3, clear all flags

DMAZ2_Stream6->PAR = (uint32_t)&(TIM1->CCR3);  // peripheral
address

DMAZ2_Stream6->MOAR = (uint32_t)&tplo6b[0]; // memory
address

DMA2_Stream6->NDTR = BUFFER_SIZE; // 1 hword at each
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update

DMAZ2_Stream6->CR |= (1 << 27)|(1 << 26);// kanal 6 <-

// DMA_SxCR_CHSEL_2 | DMA_SxCR_

CHSEL_1;

DMAZ2_Stream6->CR |= 0 << 19;// podwojny bufor , DMA_SxCR_CT;

DMAZ2_Stream6->CR |= 0 << 18;// podwojny bufor, DMA_SxCR_DBM,;

DMAZ2_Stream6->CR |= 1 << 17;// priorytet, DMA_SxCR_PL_1;

DMAZ2_Stream6->CR |= 0 << 15;// inc. size Per , DMA_SxCR_
PINCOS;

DMAZ2_Stream6->CR |= 1 << 13;// rozmiar Mem 16b, DMA_SxCR_
MSIZE_1;

DMAZ2_Stream6->CR |= 1 << 11;// rozmiar Per 16b, DMA_SxCR_PSI-

ZE 1;
DMA2_Stream6->CR |=1 << 10;// inc. Mem- z, DMA_SxCR_MINC;
DMA2_Stream6->CR |= 0 << 9;// inc. Per- bez, DMA_SxCR_

PINC;
DMAZ2_Stream6->CR |= 1 << 8;// tryb kolowy, DMA_SxCR_CIRC;
DMAZ2_Stream6->CR |=1 << 6;// kierMem->Per, DMA_SxCR_DIR_0;
DMAZ2_Stream6->CR |= DMA_SxCR_EN; // start DMA2_S6

}

void DMA2_S4_TIM1(void) // DMA dla TIM1 CH4

{// Channel 6, MEM->PER, no FIFO,

DMA2_Stream4->CR &= ~(DMA_SxCR_EN);

while(DMA2_Stream4->CR & DMA_SxCR_EN);

DMAZ2->HIFCR = (DMA2->HISR & 0x0F60);//H.. Str>3, clear all flags

DMAZ2_Stream4->PAR = (uint32_t)&(TIM1->CCR4); // peripheral
address

DMAZ2_Stream4->MOAR = (uint32_t)&tklo6b[0]; // ~memory
address

DMAZ2_Stream4->NDTR = BUFFER_SIZE;// 1 hword at each update

DMAZ2_Stream4->CR |= (1 << 27)|(1 << 26); // kanal 6 <-

// DMA_SxCR_CHSEL_2 | DMA_SxCR_

CHSEL_1;

DMAZ2_Stream4->CR |= 0 << 19;// podwojny bufor, DMA_SxCR_CT;

DMAZ2_Stream4->CR |= 0 << 18;// podwojny bufor, DMA_SxCR_DBM,;

DMAZ2_Stream4->CR |= 1 << 17;// priorytet, DMA_SxCR_PL_1;

DMAZ2_Stream4->CR |= 0 << 15;// inc. size Per , DMA_SxCR_
PINCOS;
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DMA2_Stream4->CR |= 1 << 13;// rozmiar Mem 16b, DMA_SxCR_
MSIZE_1;
DMAZ2_Stream4->CR |= 1 << 11;// rozmiar Per 16b, DMA_SxCR_PSI-

ZE_1;
DMAZ2_Stream4->CR |= 1 << 10;// inc. Mem- z, DMA_SxCR_MINC;
DMA2_Stream4->CR |= 0 << 9;// inc. Per- bez, DMA_SxCR_
PINC;
DMAZ2_Stream4->CR |= 1 << 8;// tryb kolow, DMA_SxCR_CIRC;
DMAZ2_Stream4->CR |= 1 << 6;// kierMem->Per, DMA_SxCR_DIR_0;
DMA2_Stream4->CR |= DMA_SxCR_EN; // start DMA2_S4
}

// konfiguracja pinow
void setPorts(void)
{// Clock enable for all ports A..E
RCC->AHB1ENR |=(RCC_AHB1ENR_GPIOAEN | RCC_AHB1ENR_GPIOBEN |
RCC_AHB1ENR_GPIOCEN

| RCC_AHB1ENR_GPIODEN | RCC_AHB1ENR_GPIOEEN);
RCC->AHB1ENR |= RCC_AHB1ENR_DMA1EN | RCC_AHB1ENR_DMAZ2EN;

RCC->APB2ENR |= RCC_APB2ENR_TIM8EN | RCC_APB2ENR_TIM1EN | RCC_
APB2ENR_ADC1EN;
RCC->APB1ENR |= RCC_APB1ENR_TIM2EN | RCC_APB1ENR_TIM3EN
| RCC_APB1ENR_DACEN | RCC_APB1ENR_TIM6EN;

GPIOD-> MODER = (1 << 30)|(1 << 28)|

(1 << 26)|(1 << 24);//setpins PD: 12 - 15
// TIM1 OUT pwm
confPins(PEO9CH1_GPIO, PE0O9CH1 _set, conf pin_TIM1); // OUT CH1P
confPins(PE11CH2_GPIO, PE11CH2_set, conf_pin_TIM1); // OUT CH2P
confPins(PE13CH3_GPIO, PE13CH3_set, conf_pin_TIM1); // OUT CH3P
confPins(PE14CH4_GPIO, PE14CH4_set, conf pin_TIM1); // OUT CH4P
// TIM2 OUT, PB3 master
confPins(PBO3CH2_GPIO, PBO3CH2_set, conf_pin_TIM2);
// TIM3 OUT, PB4 slave -> 3bits
confPins(PB04CH2_GPIO, PB04CH2_set, conf_pin_TIM3);
// analog in ADC1, PA1
confPins(PA0O1CH1_GPIO, PAO1CH1_set, conf_pin_ADC1);

}
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void LSBclkTIM3(void)// sterowanie wysylka 3bitow tp oraz tk na linie opo-
zniajaca

{// General-purpose timer TIM3

// Output: PB4, f=328.125kHz <--(2* 164.0625kHz)

TIM3->SMCR = TIM_SMCR_TS_0 | TIM_SMCR_SMS_2;
//=>Internal Trigger 1 (ITRO -> TIM1_TRGO)

// TIM3 DMA/Interrupt enable register (TIMx_DIER)
TIM3->DIER  |= TIM_DIER_UIE; // (1<<0) => UIE: Update interrupt
enable
// TIM3 compare mode register 1 (TIM3_CCMR1), channel 1 and 2
TIM3->CCMR1 |= TIM_CCMR1_0C1M_2| TIM_CCMR1_0C1M_1
// (1<<14)|(1<<13)|(0<<12) => 0C1M][2:0]: Output compare 2 mode

| TIM_CCMR1_0C2PE// (1<<11) => Output compare 2 preload enable

| TIM_CCMR1_0OC1PE;// (1<<3) => Preload register on TIMx_CCR1
enabled
// TIM3 compare mode register 2 (TIM3_CCMR2), channel 3 and 4

TIM3->CCMR2 = 0x0000;
// TIM3 compare enable register (TIM3_CCER)

TIM3->CCER  =0x0001; // (1<<5) => Compare 2 output enable
// TIM3 prescaler (TIM3_PSC)

TIM3->PSC =0x0003; // prescaler value = 1 => the counter clock
//frequency CLK_CNT is equal to: fCLK_PSC / (PSC[15:0] + 1)
// TIM3 auto-reload register (TIM3_ARR)
TIM3->ARR =ilCyk_Tc/4-1; //512/4-1=127 (0x007F) =>ARR[15:0]:
//Auto-reload value (16bits -> 65535)
// TIM3 counter (TIM3_CNT)
TIM3->CNT =0x0000; // CNT[15:0]: Counter value

TIM3->CCR1 =ilCyk_Tc/8; // CCR1 is the value to be loaded in the //
actual compare 2 register, (preload value).
// TIM3 event generation register (TIM3_EGR)
TIM3->EGR = TIM_EGR_UG; // (1<<0), UG: Update Generation
// TIM3 control register 1 (TIM3_CR1)
TIM3->CR1 |= TIM_CR1_ARPE // (1<<7), TIM3_ARR buffered ARPE => Au-
to-reload preload enable
| TIM_CR1_DIR; // (1<<4), Counter used as downcounter
// Counter initialization
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TIM3->CR1 |= TIM_CR1_CEN;
TIM_ITConfig(TIM3, TIM_IT_CC1, ENABLE);
NVIC_EnableIRQ(TIM3_IRQn);

}

void TIM3_IRQHandler()
{// Checks whether the TIM1 interrupt has occurred or not
if (TIM_GetITStatus(TIM3, TIM_IT_Update))
{
switch( kk ){
case 0:{ GPIOB->0DR = tplp3bJ[ind]; kk++; break; }

case 1: { GPIOB->0DR = tklp3b[ind]; kk--; break; }
}

// Clears the TIM3 interrupt pending bit

TIM_ClearITPendingBit(TIM3, TIM_IT_Update);

}

ind = (ind+1) & (BUFFER_SIZE+1);

LED3_GPIO->BSRRL = LED3_bm;

}
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