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YBOJI

Hpare xoiere,

npen Bama je npsu 6poj wacormca EnexTpoHNKa, KOju je Yj€[HO U NMPBH YacoIUC OBE
Bpcte y Pemy6bmumm Cpnckoj. [lodeTak meroBor muslaxkema ce IOKJala ca
HaBplIaBameM 35 roguna pafa Enextporexnuukor ¢gaxynrera y bamanymm. Hamjepa
HaM je Jla u37asW jBa IyTa roguiimke. llITamMmahemo HaydHe W CTpy4HE UNaHKE M3
o6yacTy eJeKTPOHHKE Y HAjIIIPEM CMECITY (MaTepHjaii U KOMIIOHEHTE, TeXHOJIOTH]E,
eJIEKTPOHCKA KOJIa, MHTETPHCaHa Koja - Off OCHOBHUX henmja o Koja yiATpa BEJIHKOT
cTelleHa MHTErpaliije, €JEeKTPOHCKM CHCTEMH, Mporpamca IMOApIIKa  HTH).
[IpukasupaheMo HOBe KmWre, Of0OpameHe Marmcrapcke H JOKTOPCKE Te3e.
ITpyxaheMo MoryhHOCT Ipom3Bobaumma M3 OONACTH eJeKTPOHUKE fia IPE3eHTY]y
cBoje mpowmsBofe. JXKesba HaM je, Aakie, fa Ha jeJHOM MjecTy NPHKaXeMO HaydHe U
CTpy4HE pe3yJITaTe MojeuHala U KOJIeKTrBa. AMbunuje cy HaM fa uzaheMo U3 OKBUpa
Peny6muke Cprncke u CPJ, rpje hemo y moueTKy OHWTH HAjOpHCyTHHjH. 3aTo je
ypebupaukn onbop unTepHaumonanusosad (I'puka, Enrnecka, CAMl) u 3ato hemo
YilaHKe IIITaMIIaTé Ha CPIICKOM U €HITIECKOM JE3HKY.

IpuponHe HayKe Cy ORyBHjeK crajajie U JbYHe ¥ 3eM/be W KOHTuHeHTe. OHO
IIITO Cy HEeNorofia, Hecpeha, HepasyMm WM CHila pa3bujany, HayKa je MoBe3uBama. Y TO]
hyEKIEjE heMo pamo TOApXaTH ¥ Ccapafiby CBHX KOJera ca NpOCTOpa OuBIIIE
Jyrocnasuyje.

Y oBoM 6pojy, ocum pajia ayropa M. 2Kuaros u Jb. 2KuBaHOB, OCTanu pagoBh
cy pedeprcaHy, Kao NO3WBHE WM PEIOBHE, Ha KoH(epeHIujama y Pemybmuuu
Cpuckoj u CPJ. Cemam on Tux papmoBa je pedepucado Ha [IpBoM cuMmo3ujymy
Munycrpujcka enexrponnka WHAEJL 97 xoju je oppxar y Bamanynu op 24. go 27.
cenTemOpa 1997. ropuHe.

Ha xpajy je mnpefcraBbeHa KiHura EJeKTpoHMKa 2 - TPaH3WUCTOPH, ayTopa
npod. fip Anexcaaapa Mnnmkosuha.

Y Bamanymu, nenem6pa 1997. roguse

YpenHuK
Bpaunxo Jokuh



INTRODUCTION

Dear Colleagues,

In front of You is the first number of the review “Electronics”. This is the first such
review in The Republic of Srpska. Its first publishing time coincides with 35th anniversary
of the Electrical Engineering Faculty in Banjaluka. Our intention is to publish two issues a
year. We will present the scientific and professional articles from the field of electronics in
its broadest sense (materials and components, technologies, electronic circuits, integrated
circuits - from the basic cells to the circuits of ultra high degree of integration, electronic
systems, program support etc.). We will also present new books, defended M.A. and D.Sc.
theses. We will give a chance to the manufacturers in the field of electronics to present their
products. Our wish is, therefore, to present the scientific and professional results,
individual as well as collective, at one place. Qur ambition is to cross the borders of The
Republic of Srpska and FR Yugoslavia, where we plan to be more present at the
beginning. That’s why the Board of Editors is internationalized (Greece, England, USA)
and that’s why the articles will be printed in Serbian and English languages.

The natural sciences have always been connecting the peoples, countries and
continents. What was destroyed by natural catastrophes, misfortune, unreasonable or
other forces, it was put together or resumed by the science. Having that in mind, we will
support and welcome any contribution and cooperation of any of our colleagues from the
area of the former Yugoslavia.

Except for the works of Messrs M. Zivanov and LJ. Zivanov, other works in this
number have been presented, either as invited or regular, at the conferences in The
Republic of Srpska or FR Yugoslavia. Seven of these works were presented at the first
symposium The Industrial Electronics INDEL 97 that was organized in Banjaluka from 24
- 27th Dec. 1997.

At the end, You can read the abstract from the recension of the book Electronics 2 -
transistors, of the author Prof. Aleksandar Iliskovic, D. Sc. .

In Banjaluka, December 1997

Editor
Branko Dokic



Differential and Pass-Transistor CMOS Logic
for High-Performance Systems

Vojin G. Oklobdzija, Fellow IEEE
Electrical and Computer Engineering
University of California
Davis, CA 95616
e-mail: vojin@ece.ucdavis.edu

Abstract - This paper presents a review of differential and
pass-transistor logic used in today’s high-performance
systemis. Various circuit and logic design styles used in
contemporary high-performance processors have been
reviewed. The new logic is advantageous over standard
CMOS in terms of performance and very often in terms of:
area, speed and power as well. Evolution of various high-
performance latches has been presented.

I. INTRODUCTION

Computational and market demands have driven VLSI
microprocessors into doubling of their performance every
three years as shown in Fig.l. In 1994 the first
microprocessor (known under the code name of “Alpha”
from Digital Equipment Corporation) delivered a single-
chip performance equivalent to that of the CRAY-1
supercomputer [12]. However, since its introduction in
1993, the performance of the “Alpha’” processor has tripled
delivering 40 SpecInt95, as reported in 1997 [13].
Similarly the same trend is observed in the “mainstream”
computer market represented by the X'86 architecture. The
clock f[requencies have reached 600MHz [13] and are
expected to top 1GHz in the next year. This demand has
had its repercussions on the circuit techniques and the
design style used to design high-performance systems.
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Fig. 1. Performance increase in RISC microprocessors [11]

Keeping this rate of performance increase is not possible
only through the advances in fabrication technology.
Therefore the improvements in all the other aspects of the
design are necessary to support the rate of this progress.
Importance of a good circuit design became apparent with
the recent introduction of the third generation of “Alpha”
processor 21264 which performance surpassed all the other
processors introduced this year by a wide margin [13].

As the technology reaches into the decp sub-micron
region, the use of regular CMOS came to its limits. The
problems associated with the power and speed required
that the other types of logic family be examined. In order
to reach the performance goals, it is not uncommon (o see
the use of dynamic logic in the critical paths of a processor.
Quite the contrary, almost every high-performance
processor {oday uses some of the non-conventional CMOS
design techniques such as: Domino logic (single ended or
differential) [14,1] as well as pass-transistor design
techniques. The circuit implementation of the critical part
of a high-performance processor is so important that it is
essential for the leading processor design centers today to
have a very good circuit design team. The interaction
between the circuit and the architecture group became so
close that it has almost eliminated logic design or confined
it to a very small portion of a non-critical parts of the
processor [13].

The use of pass-transistors regained interest in the
institutions possessing the state of the art technology. This
design slyle was re-examined and it yielded impressive
results. It was not only shown that the substantial
performance gains can be achieved over the conventional
design style, but that the power-delay product of such logic
was lower. The power has increasingly becoming an issue
of importance as the processor has been migrating into ine
consumer market, especially portable and hand-held
devices.

II. DIFFERENTIAL LOGIC

The introduction of differential CMOS logic evolved
from the development of dynamic CMOS such as “Domino
Logic” [14] and exploration of the circuit families that are



to replace nMOS logic in the early 1980s. This
development took place within IBM and AT&T Bell
Laboratories and resulted in several new circuit and logic
configurations.

A. CVS logic

Cascode Voltage Switch Logic (CVSL) was developed
in IBM [1] as an improvement over the use of pseudo n-
MOS. It comes in two forms: single-output and differential
output (or double-rail). The later form of the logic is also
called DCVSL (Differential Cascode Voltage Switch
Logic).

DCVSL is made of two n-type switching networks, one

implementing f and the other [, and of two p-type

transistors, connected in a cross-coupled combination to
Vdd, used as pull-up devices (Fig.2). Depending on the
state of the differential inputs, either node NI or N2 is
pulled down by one of the nMOS logic tree (but never
both). The regenerative action of the pMOS latches keeps

the outputs Q and gstatic and assures the full voltage
swing, Vdd or ground, of its outputs.
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Fig. 2. Static DCVS logic

The two logic trees are capable of processing complex
functions within a single circuit delay. A tree with N n-type
devices is capable of computing a function with up to @'
{) input variables.

The advantage of DCVS logic is that both polarities of
the output are represented, thus inversion operation is not
necessary. This eliminates the need for the invertor and
makes this type of logic inherently faster. The presence of
both polarities of the output has other advantages as well.
If the circuit is operating correctly, the values of the output
signals can only assume 0-1 or 1-0, ie. the 0-0 or 1-1
combination can never occur. This gives this logic “self-
checking” properties. If one of the forbidden combinations
is detected, it is immediately signaled as a failure of the
logic and the system switches to the appropriate action.

Another variations of CVSL are Static and Dynamic
CVSL circuit. Dynamic logic is available in two forms:

single-ended (single-output) and double-ended (where true
and complements of the function are present).

One the problem of static DCVSL is the signal
asymmetry which can appear during the transition. Given
that the pMOS transistors are the only pull-up devices there
may be a time window during which both the pMOS and
the nMOS are ON. This situation will create a current from
Vdd to ground node causing current spikes and additional
delay. The choice of the size of the pMOS is thus very
important. If the pMOS is made too small the transition of
the signal from GND to Vdd is too slow. If on the other
hand, the pMOS devices are made too big the transition of
the output node from Vdd to ground is too slow. This
makes static CVS to be a “ratioed” logic. In general to
assure a good “pull-up” of the output signal the pMOS
devices should be twice the size of the nMOS devices.
There is no direct current from Vdd to ground after the
transition occurred, however because of the asymmetry of
the circuit the power consumption of CVSL.

B. CVSL versus CMOS

The main difference between CMOS and DCVSL is in
the way the switching function is implemented. While both
CMOS and DCVSL implement the true function and its
complement, DCVSL uses only n-type devices for both
switching trees whereas CMOS use p-type for the f tree

and n-type for f tree.
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Fig. 3. Dynamic DCVS logic
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In terms of area this allow CVSL to be smaller than
CMOS. Since the carrier mobility in the pMOS transistor is
half of that in the nMOS, the pMOS transistors need to be
made twice as large. Therefore the area taken to implement
the switching tree representing the function f is usually

twice as large as compared to the switching tree
representing 7. In DCVSL those switching trees are

approximately the same. In addition to the area reduction,



the use of nMOS transistors results in a reduced input
capacitance thus contributing to the speed of the circuit.

In general, due to the lower input capacitance and a
better intrinsic transistor speed CVSL should be faster as
compared to CMOS using the same transistor sizes. In
studies done by IBM, CVSL has shown an overall
performance improvement [1]. Other studies {2], show an
improvement of performance but at the cost of increased
power consumption.

In terms of the number of transistors, CVSL uses two
extra pMOS transistors in the cross-coupled combination,
as compared to CMOS. However the implementation of

both functions f and f doesn’t necessarily mean that
duplication of the transistors is necessary. A number of
transistors can be shared between fandf' switching trees.

The amount of such overlap is dependent on the function.
Thus the number of transistors in CVSL is generally the
same or lower as compared to CMOS.

The sharing of the transistors is illustrated in the
example of a 3 input XOR gate shown in Fig.4.
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Fig. 4. 3-Input XOR implementation in CVSL
I11. PASS-TRANSISTOR LOGIC

New CMOS logic families using pass-transistor circuits
have recently been proposed with the objective of
improving speed and power [4,6]. Two of them,
simultaneously developed by Hitachi: CPL [4] and DPL
[6], are the most notable. The Double Pass-Transistor
Logic, developed by Hitachi in 1993 demonstrated an
1.5nS 32-bit ALU in 0.25 um CMOS technology [4] and a
4.4nS 54X54 bit multiplier [9]. New developments
followed from IBM and from Toshiba introducing
DCVSL-PG [3] and SRPL [5]. Recent studies have shown
that the use of pass-transistor logic not only brings speed
and area improvement, but also results in lower power.

A. CPL

In 1990, researchers from Hitachi Central Research
Laboratories in Japan published the structure known as
Complementary Pass-Transistor Logic (CPL) (4]. The CPL
was significant in the fact that it was based on the use of
the pass-transistor networks. The logic function, which is
built from the pass-transistors, not only efficiently utilizes
the silicon, but results in a very fast logic which is also
characterized by low-power consumption.

Pass Variables

Inputs

Control
Variables

Fig.5. CPL logic structure

The general structure of CPL is shown in Fig.5. The
given function f is implemented from two pass transistor
logic blocks implementing the function f and its
complement f . Such obtained logic is differential as every
variable is represented in its frue and complement form.
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Fig.6. CPL circuit implementation of basic logic functions




If we are to implement an AND gate, a NAND output
will be readily available. Therefore, complementation
consists of a proper choice of the signals only, given that
both polarities are available. The CPL basic gates are
shown in Fig. 6.

A family of gates is implemented in this fashion
including the XOR / XNOR combination as well as
multiplexer. A distinguished feature of CPL circuits is that
the implementation of the multiplixer circuit is especially
effective and fast. The same circuit topology is used to
implement an XOR gate resulting in equally fast and
efficient realization. This feature has much importance in
digital system design given that multiplexer and XOR gates
are essential building blocks which are found in the critical
paths of various components. A CPL implementation of
and XOR gate and sum bit of full-adder are shown in Fig.7.

Co—

|
”_] 1
(a) | (b) T :]l s

Fig.7. Basic CPL gates: (a) XOR (b) Sum circuit

CPL proved to be not only very efficient but also very
fast, yielding an 3.8nS 16X16b muitiplier in double metal
0.51 CMOS technology [4]. However, CPL suffered from
the problem of signal degradation. When passed through a
series of pass-transistors, the signal voltage is degraded by
one VT (threshold drop). This brings the transistor in the
inverter to the conducting region, causing static current to
flow from Ve to GND resulting in an increase in static

power. To alleviate this problem, Hitachi researchers used
two types of transistors: logic transistors (with V. = 0V)
and transistors used in the inverter (with V. = 0.4V and -
0.4V). Though this reduced static power dissipation and
delay time, it increased the process complexity and the
sensitivity to noise. In the new version of CPL [8], the
problem of the "threshold drop" was alleviated by using a
special type of inverter which has the ability to restore the
voltage level to its full potential. This inverter is shown in
Fig.8. The distinguishing feature of this inverter is that the
feedback which brings the input to the full voltage swing
(eliminating the V_ drop) is independent of the output load
of the inverter. A fast restoration of the full signal swing is

possible thus minimizing the power consumed during this
transition.

Level Restoration
Transistor ——p ‘ / Output Inverter
InputtC—> l J\>0—C>Ou(put

<——Feedback inverter

Fig.8. CPL inverter

A clever use of fast feedback is used in this special type
of CPL inverter. The restoration of the signal level is
independent on the load at the output, thus resulting in
faster signal level restoration and decrease in power during
the signal transition.

The concept of CPL has been further extended into a
design style associated with the tool for automatic
generation of the logic block named “Lean Integration”
[8]. The use of this design style has provided a beyond
marginal improvements in performance, power and area of
the ASIC and micro-processor units. Another advancement
of the CPL concept termed LEAP has been reported
recently [15].

B. DPL

A pass-transistor logic attempts to solve the problem of
the pass transistor threshold voltage drop exhibited in CPL.
DPL evolved from the same group of researchers at Hitachi
Central Research Laboratories lead by Okhubo [6]. The
logic is named DPL for Double Pass-transistor Logic. DPL
therefore represents a ‘“pass-transistor logic” family
alternative to CPL. In creating the switching network f,
DPL uses both: n-MOS and p-MOS transistors in parallel.
This eliminates the problem of the "threshold drop"” and
the use of inverters after each logic block. Elimination of
inverters results in enhanced speed, however, buffering of

* the signal after every 2-3 stages is necessary.
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Fig.9. DPL circuit implementation of basic logic functions




The two basic gates used in DPL are shown in Fig.9. The
simpticity of DPL family is apparent. For this logic family
to be complete it is necessary to implement only on logic
function (AND/NAND) and inversion which is obtained by
simply choosing an appropriate output. To achieve an
efficient implementation of XOR ‘gate is also necessary. As
in CPL the basic circuit structure in DPL is a multiplexer
which topology is equivalent to that of an XOR gate.
However, unlike in CPL those two basic building blocks
(XOR and MUX) do not necessarily have to be followed
by an inverter, thus making an implementation of a pass-
transistor chain possible. When the signal is propagated
through several stages of pass-transistors, restoration of the
signal is necessary which is achieved by inserting inverters.
Unlike in CPL it is not necessary for this inverter to be of a
special kind.

Hitachi has shown two very fast implementations using
DPL: one a 1.5nS 32-b ALU [6] and another a 4.4nS
54X54-b parallel multiplier [9]. An XOR and Sum bit of a
full-adder are shown in Fig. 10.

o o

Fig.10. DPL Logic: (a) XOR (b) One bit fuli-adder: Sum circuit

B.DVL

A step further in development of DPL is taken in a logic
family termed DVL (Dual Value Logic) [10]. The new
logic family was obtained from DPL by elimination of the
redundant branches and rearrangement of signals. These
simplifications still preserve full swing operation of DPL
and improve its speed. The speed improvement is a direct
result of elimination of one branch containing one
transistor. This minimizes the capacitive load "seen" by the
previous gate by minimizing the number of inputs and
number of capacitive loads.

The new logic family is achieved in three steps:

(a) elimination of redundant branches in DPL

(b) elimination of branches via signal rearrangement

(c) combination of (a) and (b) using two faster halves
The process is illustrated in Fig.11.(a),(b),(c)

A faster half was chosen from (a) and from (b) resulting
in a complete gate (c). Fortunately (a) produces a faster

NAND while (b) produces a faster AND, which makes a
complete gate shown in Fig.11.(c).
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Fig.11. DVL Logic: (c) Resulting DVL gate is obtained by taking
two faster halves from (a) and (b)

The resulting DVL gate contains total of 8 transistors (3
p-transistors and 3 n-transistors) compared to 4 transistors
of each type in DPL. There is a total of 9 inputs in DVL



versus 12 in DPL resulting in a smaller capacitive load of
DVL gates. Of those inputs 3 are connected to the
transistor source and 6 to the gate: 3 to p-type and 3 to n-
type. In DPL 8 inputs are connected to the source 4 (o p-
type and 4 to n-type transistors. The total area (taking re-
sizing into account) is only 5% larger in DVL gate. The
speed advantage is 20% in favor of DVL.

The comparison between NAND/AND DPL gate and
NAND/AND DVL shows:

e 20% speed improvement, utilizing 75% of the
transistors used in DPL.

e 25% less connections and wires as compared to a
DPL gate.

e The 4% area increase in comparison to DPL is not
found to be substantial.

A similar method is used to build the NOR/OR gates.
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Fig.12. 3-input XOR Gate implementation in CVSL-PG

C. DCVSL-PG

Further development of differential CMOS family is
presented in the paper by Lai and Hwang [3]. They
introduced pass-transistor logic in the DCVS logic tree in
order to eliminate the problem of current spikes. They have
solved this problem by having the switching tree act as the
pull-up (accelerating the shut down of the p-transistors).
The cross-coupled pMOS is acting as a load to regenerate
the output signal level (Fig.12). The size of the pMOS
transistors is not critical anymore. They can be mad of the
minimal size, thus unlike DCVSL, DCVSL-PG is not a
ratioed logic. In addition there is fewer transistors in
DCVS-PG leading to a smaller and faster circuits
compared to DCVS. The main difference compared to
DVCSL is in the logic nMOS trees. In DCVS-PG they are
not always connected to ground but are, most of the time,
connected to pass variables or, sometimes, to supply
voltage. The switching network thus does not act as a path
to ground but also passes the input variables to the output.
The cross-coupled pMOS pair is only used as a
regenerative load to bring the outputs to full-swing level.

DCVSL-PG logic showed a performance better than that
of DCVS. This was demonstrated by an implementation of
208 64-bit adder in 0.5 CMOS technology.

C. CVSL-PG

Researchers from Toshiba Corp. developed their version
of differential CMOS pass-transistor logic that does not
suffer from degraded pull down performance [5]. They
named it Swing Restored Pass-Transistor Logic (SRPL). In
SRPL the generic gate consists of a pass-transistor logic
constructed of nMOS transistors (similar to CPL) and a
latch type swing restoring circuit consisting of two cross-
coupled CMOS inverters (Fig.13.). The nMOS transistor
logic network implements any Boolean logic function
while the complementary outputs of the pass-transistor
logic are restored to full swing by the cross-coupled
combination at the circuit output. In this way SRPL solves
a major problem of the CPL logic. However, it is argued
that the input variable can “"see" a long chain through
several gates, thus making the total output capacitance of
the circuit quite large. Toshiba has built an experimental .
MAC (Multiply Accumulator) in a 0.4p CMOS technology
achieving a 150MHz speed at 3.3V supply voltage.
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Fig.13. Generic SRPL Gate

Comparisons of full adder circuits implemented with
CMOS, CPL, DPL, DCVSPG and SRPL showed CPL to be
the fastest followed by SRPL and DCVSPG logic.
However, SRPL had the best power-delay product which
amounted to 21% of that of CMOS [5].

IV. LATCHES

An important part of every high-performance system is
the latch. At the increasing clock frequencies very little
time is left for computation. The overall speed of those
systems is enhanced by deep pipelining and the use of
relatively small number of logic stages. The fact that the
delays associated with wires, clock-skew and the jitter



introduced by the PLL are not scaling with technology
makes this situation even worse. Therefore an increasing
demand has been placed on the latch requiring to minimize
the amount of time which is not contributing to the
computational cycle such as: the latch setup time and latch
delay. Several new and unusual latch configuration have
emmerged in recent high-performance processors.

o D

Fig. 4. Single pipeline stage utilizing both polarities of the clock

The diagram of single-phase clocked pipelined system,
consisting of two logic blocks separated by N and P type
latches is shown in Fig. 14. N type latches are transparent
when Clock = 1, and opaque when Clock = 0, while P type
latches are transparent when Clock = 0, and opaque when
Clock = 1. Since the pipeline design is based on:latches,
they play the key role in overall system performance.

A. TSPC-Latch

TSPC technique is commonly used in high performance
digital systems due to its simplicity and fast operation {16].
Four basic stages exist in TSPC, pre-charged N and P, and
non-precharged N and P, as shown on Fig.15. By
combining these stages latches and flip-flops can be
formed. For example, N type latch consists of two non-
pre-charged N stages (Fig.16).
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Fig. 15. Basic CMOS TSPC stages: a) pre-charged N,
b) pre-charged P, c) non-precharged N, d) non-precharged

B. “Alpha”-Latch

A typical example of a demand on a latch in a high
performance processor is the evolution of the latch used in
Digital “Alpha” processor. The first generation of “Alpha”
21064 [12] used modification of TSPC latch (Fig. 17.) the
modification over TSPS latch is in additional transistor

added to eliminate floating nodes and improve the imunity
to noisse of this latch.
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Fig. 16. TSPC latch (a) N-type (b) P-type
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Fig.17. Modified TSPC latch as used in 21064, the first
generation “Alpha” processor from Digital [12]

In the second generation “Alpha” processor 21164,
Digital designers have opted for a very shallow latch its
main part consisting of the pass-transistor switch in order
to reach 300MHz operation [17]. The modification of this
latch consist of introducing a logic gate at the input, thus
being able to perform a logic NAND operation.

Demand for even higher clock rate of 600MHz had its
effect on the latch design. The third generation “Alpha”,
21264 uses a differential latch resembling a sense amplifier



in a memory cell. The propagation delay of this latch is

450nS [13].
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Fig.18. The latch used in the second generation “Alpha”
processor from Digital 21164 [17]
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Fig.19. The latch used in the third generation “Alpha” processor
from Digital 21264. The latch is differential [13]

V. CONCLUSION

In this paper various circuit and logic design styles used in
high-performance processors have been reviewed. The new
logic has advantages over standard CMOS in terms of
performance and very often in terms of: area, speed and
power as well. A very important aspect of a high-
performance system is the clocking methodology and
associated latch design. Evolution of various high-
performance latches has been presented.
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Modular Telecommunication Converters
Slobodan Cuk
Caltech, Pasadena, California 91125

Abstract

Modern telecommunication system are
gradually moving away from the large
size, centralized power sources to the new
modular concept in which the compact
converter modules are utilized directly as
the Point of Use Power Supplies (PUPS).
This poses additional requirement for high
performance such as high efficiency (over
90% for 5V outputs), small size (industry
standard footprint of 2.4” x 4.6” x 0.57)
and high power density over 20W/inch”.
Additional requirement often imposed by
the board to board spacing is for low
profile of less then 0.5” as well as high
reliability and high overall performance
dictated by telecommunication standards.
The 100W, 5V and 3.3V on-board module
design in industry standard footprint is
described in more details. Special attention
is given to the design and understanding of
the new integrated magnetic structures as
well as soft switching implementation,
which are critical for both the high
efficiency of over 90% and low noise
performance of the converter modules.

1 Introduction

The current trend in the
telecommunication applications is to
replace the classical bulky and centralized
power supply with a number of distributed
power modules which are used as the
Point of Use Power Supply or PUPS, the
term coined by the Nortel power
application engineers. This has a number
of advantages. Instead of distributing the
power for 5V and 3.3V at 100A to 200A
current, the telecom standard bus voltage
of 48V needs only distribute 10A to 20A
current and deliver 1A to 2A current to
individual functional board. Then the
converter modules placed directly on-
board of functional module processes the
power from this nominal 48V bus
(typically ranging from 36V to 72V
unregulated power) down to regulated 5V
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or 3.3V outputs at 10 to 20A of the load
currents.

The functional boards themselves in the
racks, which are only 0.6” apart. This then
imposes the requirement for the on-board
modules to meet the low profile of less
then 0.5”. This severely restricts the
design of the modules, especially the
design of the magnetic components. To
meet that requirement often the flat
magnetic design is the only choice.
Extremely small size of the modules
imposes the need for extremely high
efficiency in order to provide good
thermal performance despite the small
available surface for the heat removal. The
height and space restrictions demand
efficiency high enough that any bulky heat
sinks can be effectively removed and only
a metal baseplate utilized in order to
maintain the required low 0.5” profile.

To meet these challenging requirements
the efficient converter topology must be
chosen along with efficient flat magnetic
design and advanced soft switching
techniques must be implemented. These
three critical design aspects are described
in sections to follow and the performance

of the practical 100W; 48V to 5V on-

board modules using these design
techniques is presented. The most critical
for the success of the design is the design
of the magnetics. Thus, first several
sections are devoted to the introduction of
some new magnetic configuration and
particular the new Coupled-Inductor and
Integrated Magnetics configuration which
can result in zero ripple current
performance without the need for either
the air-gap or turns ratio adjustments.

2 Review of Zero Ripple Phenomena
in Coupled-Inductor CUKonverter®

The possibility of the zero ripple current in
switching converters was first time
discovered in the basic CUKonverter®.



Shown in Fig la. This converter Is
characterized by the capacitive energy
transfer through the energy transfer
capacitor C as opposed to the inductive
energy transfer of the other three basic
converter: buck, boost and flyback
converters. While this capacitive energy
transfer concept was initially claimed by
many to be converter’s basic flaw (high
ripple current in the capacitor, etc.), the
fact remains that this is indeed just the
opposite: it is the sole reason for numbers
of unique properties of the converter such
as the ability to couple inductors, ideal
isolated version without DC bias in
transformer and the latest Capacitive
Idling extension of the CUKonverter®.

ey TR
A ]
i) by o
i "¢
. ]
Figure 1: a)  Coupled-Inductors

CUKonverter® b) AC model of Converter
on Figure a) With Ildentical Inductor’s
Voltage Waveforms

Figure la clearly displays how capacitive
coupling leads to possibility of the
coupling of two inductors on the common
magnetic core. An equivalent AC model of
the converter is obtained by shorting the
input DC voltage source and all capacitors
as shown in Figure 1b. Note that in this
AC model, the two inductors are
connected in parallel, precisely due to the

presence of the energy transferring
(coupling)  capacitor. ~ The  direct
consequence is that the voltage

waveforms on the two inductors must
be identical independent of the
converter operating point, i.e., for all
duty ratios. This immediately leads to the
original motivation [1] to place the two
inductors on the common magnetic core in
a transformer look-alike structure with
initially 1:1 turns ratio (see Figure la).
Since the inductors in DC-to-DC
converters have inevitable DC bias, the
single core magnetic structure used, as
illustrated in Figure 2, needs an air-gap to
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prevent core saturation due to DC bias.
The air-gap could be evenly split between
the two sides resulting in a single spacer
for a uniform air-gap. While this may
look-like a more practical configuration
from assembling and manufacturing point
of view (grinding of the core is
eliminated), the subsequent analysis will
actually demonstrate many practical

performance advantages of  the
configuration shown in Figure 2b.
k=068 ky=0.57 Km0, 72
L.=6.42mH L,=11.03mtt LT 13m
Noise=0.12¥ Neise=1.3V Noige=0.85V

] ) <)
Figure 2: Concentrated and Uniform Air-
Gap Versions
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Figure 3: Old Model for Magnetic
Structures of Figure 2

Apart from the obvious simplification
(single core instead of two cores, smaller
magnetics size), as well as lower cost and
higher efficiency, what are other benefits
of coupled inductor structure? Note that all
magnetic structures of Fig. 2 result in
some reluctance model of Fog. 3, which
clearly does not take into account how is
the air-gap distributed along the magnetic
path and relative to the two windings. The
reluctance model of Fig. 3 through duality
transformation results in the classical
inductance T model of Fig. 4, which can
be used to explain the interesting
phenomena of zero ripple current.

The coupling coefficient k; is defined as

q) m

k, =—18 )
1 ¢m +¢[1 i,=0



With ¢, and ¢, defined in Fig. 2 as

mutual flux and primary side leakage flux.
Since for an inductor N -¢ =L -i
Lmi / N] Lm 2
L,i/N +Lji/N, L, +L, @
Therefore k; is the inductive divider of the
model in Fig. 4. Voltage VIP at the
primary of the ideal transformer has the
some waveshape of input voltage v but is
reduced in magnitude as shown. The
actual turns ratio N;:N, can be chosen to
step up the waveform on the secondary
side to its original value v. As this point, if
a voltage v identical to the primary voltage
is now impressed to the secondary there
will be no ripple current on that side
because the same voltage appears on both
sides of the equivalent leakage inductance
Li,. Therefore, the zero-ripple current
condition or so called matching condition
is analytically very simple:

1

kl = (3)

Ak, )
o TR TP | S S &
R T

Figure 4: Equivalent Circuit Model with
Zero Ripple Condition

Thus, to get zero-ripple current on the
secondary side, primary side leakage
inductance L; must be selected just right
to give coupling coefficient k ; (2) which
exactly matches the actual turns ratio as
in matching condition (3). Hereby lies a
practical problem of precise adjustment
especially for low voltage power supplies.
For low voltage supplies such as 5V or
2.5V outputs and high current of 10A to
20A, often the output inductor will have
just one or two turns for efficiency
reasons. This only leaves a very course
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change in the turns ratio adjustment, say
from 1:2 to 2:3 or 3:4. The practical
adjustment was accomplished then by
changing the air-gap and hence through
changes of L,, the appropriate fine-tuning
of the coupling coefficient k; to meet
matching condition (3). While, the
situation is somewhat better for higher
voltage outputs, such as 15V or 24V,
where typically there is at least 15 turns on
output inductor, the fact remains that the
fine tuning of the air-gap to the particular
fixed turns ratio is still needed to achieve
zero-ripple current on one side.

Clearly, a method which would guarantee
zero-ripple current without the need for
adjustment would be preferred. It turns
out that such a method came out as a
byproduct of the fundamental
investigation of how the position of the
air-gap relative to the two windings effects
(concentrated gaps on either side relative
to split gap as in Fig. 2) overall coupled-
inductor performance.

Effects of the Position of the Air-Gap

The following experiment dramatically
demonstrates the effect of gap position on
the characteristics of the Coupled-Inductor
magnetic structure and at the same time
inadequacy of the old model.

In the experiment shown in Fig. 2a, the
two windings of an UU60 magnetic core
(represented for simplicity as an UI core in
Fig. 2) have the same number of turns.
Winding 1 is driven with a sinusoidal
voltage source v; and winding 2 is left
open. The following measurements are
performed:  coupling  coefficient ki,
inductance L, seen from winding 1 and
radiated noise measured using a telephone
pickup at a fixed distance from the core
(Icm). Limiting radiated noise 18
important from the practical point of view
if the power supply is physically close to
noise-sensitive equipment like a magnetic
storage device. These measurements are
repeated for three different winding
arrangements: gap concentrated on leg 1
(Fig. 2a), gap concentrated on leg 2 (Fig.
2b) and spacer gap (Fig. 2¢). The total gap
is the same in all three cases to emphasize
the difference the gap distribution has on
the performance. Since total gap is the



same, the reluctance R, in Fig. 3 is the
same for all three cases and identical
equivalent circuit model of Fig. 4 will
result. The model of Fig. 4 would clearly
lead to the identical circuit performance.
Yet, the experimental measurements on
the three core examples give an entirely
different picture as seen in Fig. 2. The
coupling coefficient k;, for example, is not
constant as predicted by the model of Fig.
4, but varies dramatically from 0.98 in
Fig. 2a to 0.57 in Fig. 2b.

The past practical implementations have
predominantly favored the use of the
magnetic structure of Fig. 2c, since the
implementation requires only a paper
spacer thus avoiding the messy grinding of
one of the magnetic legs. Clearly the
substantial leakage of the primary winding
and corresponding reduced induced
voltage on the secondary (when 1:1 turns
ratio is used) has to be compensated by
appropriately increasing secondary turns
until the same voltage is induce as the
primary driving voltage. At the point the
matching condition is achieved, and
external voltage drive equal to primary
drive will result in zero ripple current on
the secondary.

New permeance model

The experimental results of Fig. 2 can be
qualitatively explained as follows. Let us
look first at he case of Fig. 2a and almost
perfect coupling coefficient of 0.98. In this
case, the gap is very close to winding 1.
Thus the mmf due to the current in
winding 1 is compensated by equal drop
of the gap reluctance, so that the rest of the
core magnetic path is at the same constant
magnetic potential. As a result, the leakage
in the air is small and most of the flux
couples with winding 2, so that coupling is
very good. In the second case of Fig. 2b,
the gap is far from winding 1. The upper
part of the U piece and the I piece are at
the substantially different magnetic
potential, so that there is significant
leakage flux and coupling is much worse.

The different values of inductance L; and
radiated noise can be also explained by
similar reasoning. The leakage flux is
much bigger for Fig. 2b. Leakage flux
contributes to the total value of measured
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inductance L; almost doubling the
inductance in comparison with fig. 2a.
Radiated noise is likewise almost ten times
larger than in case of Fig. 2a.

Figure 5: Definition of the leakage fluxes
a) and the reluctance model b)

In order to obtain equivalent circuit
models which accurately represent each
of the three different magnetic structures,
we must separate the total leakage flux
from one winding into two parts: the
leakage flux closes in the air before
crossing the air-gap and the leakage flux
that closes in air after crossing the gap.
This is shown in Fig. 5a. A modified
permeance model is shown in Fig. 5b,
where permeances, Py and P,, are the
permeances of gap x; and gaps Xa. Pu and
Py, are the permeances of flux paths in air
that do not cross the air-gaps.
Measurements on different cores show that
for given geometry the permeances, Py, Pp
and P, are constant irrespective of the gap
size and gap arrangements. Only Py and
P,, depend on the gaps.

The three leakage permeances can be
experimentally determined from three
independent measurements, which can
always be obtained on a linear and
reciprocal two-port circuit. Note that the
other two permeances in the model of Fig.
5b, Py, and Py, are already known, since
they could be calculated from the
respective air-gaps and core cross section
and number of turns. The main advantages
of this model is that from a single set of
measurements on a certain core with any
value of gaps, the leakage permeances
could be uniquely determined. These
leakage permeances would then uniquely
characterize the core and model describes



the magnetic core structure for any other
values of gaps.

Simplified permeance model

Measurements for various standard core
(UU, UI and EI) clearly show that the
leakage permeances P and P, are an
order of magnitude (8 to 20 times) smaller
than the permeance P;. Therefore both Py,
and Pp could be neglected without
introducing the significant error resulting
in simplified T reluctance model of Fig. 6.
This permeance model can then through
duality transformation be converted to the
IT inductance model of Fig. 7a.

(E)l Rxl Rx ¢2

Figure 6: Simplified model of the new
reluctance model of Figure 5

At this point it is instructive to compare
the new simplified inductance model with
the old T transformer model of fig. 4. To
emphasize the similarity as well as
differences, the T model of Fig. 4 is
converted to its equivalent circuit model in
Fig. 7b in which all inductances are
referred to the secondary side. It appears
that the only difference between the
simplified new model and the old model is
in the IT versus T arrangement of three
inductances. It is also clear that one model
can be obtained from the other by the
classical Y-A transformation. A natural
question then arises: If the models are
equivalent, what are the advantages of the
new model?
In the new model permeance P, is constant
and independent of gaps, while the
permeances P and Pp, in the old model
are very strongly dependent on the air
gaps. For example, P;; is calculated from
A-Y transformation as:
P[1:P1le/(1)l+le+Px2) (4)
Since gap permeances are larger then
leakage permeances, P;; is the strong
function of two gap permeances.

15

a} .

Ly %%5\ A i,’z
‘V,fl;} :% 51 ngi L:&é %Vz
b [T W
NN, B

b) Lor L ,
i;i S "'é'?‘ ~f5§" A i{’?‘ :
i s é %b %TM
1 ? ; t ’
NN =

Figure 7: New I reluctance model a) and
classical T inductance model b)

Practical implementation of a new
coupled-inductor structure

The new model of Fig. 7a has provided a
new insight, which now for the first time
favors the magnetic structure of Fig. 2a. In
this case, there is no gap on the secondary
winding side, hence Ry=0 and the
permeance model of Fig. 8a is obtained.
Zero reluctance corresponds to infinite
inductance hence corresponding
inductance L,, of the model in Fig. 7a
becomes an open circuit and the
equivalent circuit model of Fig. 8b is
obtained. In this case, the leakage
inductance on the primary is zero, hence
primary coupling coefficient k;=1 and the
matching condition (3) becomes:

R‘ 3

iy
i1 o)
Figure 8: Reluctance Model a) and
Inductance Model b) for New Structure of

Figure 2a

Zero ripple condition on secondary:
N1=N2 (5)



This is clearly a big advantage in practical
implementation since the need for any
adjustment is eliminated: neither turns
ratio adjustment nor air-gap adjustment is
needed. Note that the actual measurements
for the magnetic structure of Fig. 2a
resulted in coupling coefficient of 0.98,
but not 1 as the model show. This is to be
expected, since the simplified model has
actually neglected the primary leakage
flux before the air-gap, which would easily
account for this difference. Another
important advantage of this structure as
that the radiated noise originated in the air-
gap is reduced by an order magnitude in
comparison  with previous magnetic
configurations.

'é“@ i
S8
i

Figare 9:  Integrated  Magnetics
CUKonverter®

This magnetic structure of Fig. 2a (zero-
ripple current on the ungapped side) has
not been used in the past for fear of high
residual ripple current. The simplified
inductance model showed that there is no
leakage inductance on the primary side.
However, there is still large leakage
inductance associated with the secondary
side, which would limit the residual ripple
current due to voltage mismatch still to the
same value as with the previous coupled-
inductor structures.

Flat Integrated Magnetics
Implementation
The coupled-inductor  concept — was

generalized into an Integrated Magnetics
approach for the first time in the isolated
CUKonverter® illustrated in Fig. 9. Note
that in this converter all three magnetics
components  (input  inductor, output
inductor and isolation transformer have
identical voltage waveforms. As before,
this comes as a direct consequence of the
primary side and secondary side energy
transferring capacitances. Thus, both
inductors and transformer can be
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Integrated
significant

combined into a single
Magnetics structure with
reduction in physical size.

For on-board modules for
telecommunication application low profile
of the module, often less then 0.5, is one
of the key design requirements. Magnetic
structures are usually bulky and do not
lend themselves naturally to low profile.
Thus, recently a different approach in the
design of magnetics components has
emerged, called “flat magnetics”. Flat
Magnetics are low-profile magnetics
realized using Printed-Circuit Board
(PCB) technique. An automated multi-
layer PCB processing replaces the
expensive manual winding and winding
terminations. This technique 1is now
utilized by a number of suppliers of on-
board modules to produce individual
magnetic components in a flat magnetics
configuration. The CUKonverter® offers
the unique opportunity to combine all
three magnetics into a single Flat
Integrated Magnetics structure.
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Figure 10: Winding Arrangement of the
Flat Integrated Magnetics

Figure 11: Photo of the prototype of the
Integrated Magnetics



The new core configuration with the
concentrated gap on only one side is
particularly ~ well  suited for  the
implementation of the Flat magnetics as
illustrated in Fig. 10. Note that the air-gap
is provided only on one side via two paper
spacers. By splitting the gap into two gaps
on the same side, the negative effects of
the fringing flux are also minimized. The
isolation transformer is built using the 8
layer PCB and placed on the gapped leg.
Placed on the same leg is also input
inductor realized by a regular 2-sides
PCB? The output inductor (for this 48V to
5V, 20A module) is stamped out of Imm
copper and placed on the ungapped leg as
seen in Fig. 10. Photograph of Fig. 11
illustrated the actual completed Flat
magnetics piece for 100W on-board
module along with its subassembly parts.

Soft Switching Implementation in the
CUKonverter®

The unique topology of the isolated
CUKonverter® in which the output diode
is replaced by another controllable
MOSFET switch Q, permits a natural
implementation of the Soft Switching as
illustrated in Fig. 18. Note that for
purposes of simple explanation, the
isolation transformer is modeled by its
magnetizing inductance, which in turn 1s
replaced by a current source having a large
magnetizing ripple current. In fact, one of
the prerequisites for Soft Switching is that
this ripple current is so large that the total
sum current i;+i,+,, which is seen by each
switch has a finite negative peak current
Iy in addition to the positive peak current
Ir. Note also that the charge on parasitic
capacitances C; and C, of the two devices
is present there in complementary parts of
the switching cycle, when either device is
OFF. Thus, the main idea is to recycle the
energy stored on parasitic capacitors in
alternate parts of the interval through the
mechanism of the magnetizing current
serving as the medium for such transfer,
acting as the current source of correct
polarity. this can be accomplished by
controlling the active devices in such a
way to introduce two transition times t;
and t, (as shown on Fig. 18), during which
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both transistors are OFF, thus eliminating
the ill-defined, uncontrollable transition of
hard switching when both switchers are
ON at the same time.

When Q, was initially ON, after its turn-
OFF, the positive peak magnetizing
current Ip will transfer energy stored on C,
onto capacitor C; in a non-dissipative
fashion. Clearly, the voltage on Q, will go
down linearly, while voltage on Q; will
rise linearly as seen in waveforms of Fig.
18. After discharge of C, to zero voltage,
the continuation of charging C, in opposite
direction by this current source Ip is
prevented since, at that point, body diode
of the MOSFET turns ON and keeps the
voltage across device at zero level. This is
turn keeps voltage on C, from further
increase. Once voltage on C, has reached
0 level, synchronous rectifier MOSFET
can be turned-ON with no losses, since its
stored charge has already been transferred
non-dissipatively onto the other capacitor.
As expected, during the second transition
interval t, the opposite events occur, and
C, is discharging, while C, is charging.
Once again, turning now ON Q, transistor
at zero voltage level results in no turn-ON
switching losses. Now it is apparent why
the total switch current during the second
transition interval t, has to be negative: the
energy transfer has to take place in the
opposite direction.
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Figure 12: Soft Switching Technique:
Bipolar magnetizing current of isolation
transformer RECYCLES THE ENERGY
between two MOSFETs’  parasific
capacitance. Both switching devices are



turned-on at zero voltage eliminating
switching losses and noise

The high magnetizing ripple current is the
pre-requisite  for meeting the above
negative current condition. Note, however,
that in the CUKonverter® this high ripple
current is already naturally present and is
contained to the middle of the converter so
it is invisible to either source or load.
Through the Integrated Magnetics and
ripple steering, input and output ripple
currents are still very small. The large
magnetizing current ripple and hence
small magnetizing inductance of the
transformer are actually desirable, since
this would translate directly into a small
size of the Integrated Magnetics device.
To the contrary, large output inductor
current ripple is needed for the Soft
Switching operation of the buck converter
of Fig. 17. Hence, large output filtering
capacitor is needed for buck converter to
reduce output voltage switching ripple.

Experimental results

The 100W, 48V to 5V on-board converter
modules was designed and built using the
advanced technology described here and
operating at the fixed switching frequency
of 140kHz. The power stage is built on a
copper-clad aluminum substrate such that
all major heat dissipating components,
such as Flat Integrated magnetics, primary
and secondary MOSFET switching
devices and the ceramic capacitors are all
using the aluminum substrate as heat sink.
A photograph of the power stage is shown
in Fig. 13.

The 100W converter was built using
industry-standard footprint for on-board
modules of 2.4” x 4.6” x 0.5”. What,
however, sets this module apart from other
modules in the same size is the absence of
any additional heat sinks. Thanks to the
efficiency of over 90% both the heat sink
and forced-air cooling are eliminated. At
90% efficiency at full load the total losses
of 11W are generated. However, the
footprint of the metal substrate is
approximately 11 square inches, which
results in IW/in® dissipation. This
dissipation can be managed by convection
cooling alone with only a modest
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temperature rise. At full power and 55°C

ambient temperature, the baseplate
temperature is still bellow 100°C.
For comparison purposes, the

conventional on-board modules with 80%
efficiency require an additional heat-sink
with at least 1”7 height which increases
three times the total module height to 1.5”
and makes the module not usable for on-
board applications. By eliminating the heat
sink, 90+ series CUKonverter® design
makes the true on-board use of the
modules possible even at 100W power
level. Finally, owing to the soft switching,
the inherent EMI noise is minimized and
the small built in on-board EMI filter is
sufficient to bring the model in
compliance with the regulations and make
it self contain by eliminating the external
bulky EMI filter usually required in such
modules.

Figure 13: Power stage of the 100W, 5V
on-board module of  TESLAco’s the
90+SERIES CUKonverter ®



Application of Field Theory Techniques in
MIC and MMIC Design

Nikolaos Uzunoglu

Abstract Research work carried out at the Microwave
Laboratory of The National Technical University of Athens,
on application of Fieid theory techniques to analyze and
design Microwave Integrated Circuits (MIC) and Monolithic
MIC (MMIC) will be presented. Integral Equation and Mode
Matching Techniques has been applied to treat various

circuits, antenna structures and useful data has been drawn

by using numerical techniques.

1. INTRODUCTION

The wide use of hybrid as well as monolithic microwave
circuits with an increasing trend towards the use of higher
frequencies up to 100 GHz necessitated the development of
advance modeling techniques concerning the computation
of complex structure microwave circuits as well as
radiation structures.

In this context it is necessary to develop accurate and
general analysis techniques to solve the corresponding
boundary value problems. It is evident that microwave
circuit theory must be used to analyze the circuit structures
while the electromagnetic solution techniques presented in
this summary should used to develop powerful CAD
techniques.

These structures can be classified into the following
category of problems

The following fundamental geometries has been examined:

¢ Microstrip / Coplanar Lines.

o Multilayer - Anisotropic substrate Microstrip Lines.

e Step Discontinuities in Microstrip Coplanar Lines.
i p “op
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e Via Connections in Microstrips

e Open Microstrip structures such as disks, patches.

e Dielectric Resonators.

e T shape Microstrip Junctions.

e Transmission lines where the dominant and high order mode
characteristics to be computed.

e Discontinuity in Lines needed to simulate Circuit Structures.

e Three dimensional structures such as of Dielectric Resonator
as well as MMIC Structures.

Examination of these structures shows that in case of the step

discontinuities it is suitable to use the mode matching technique.

In all the other cases integral equation techniques have been

employed. In the following a brief description of these methods

is given.
1. INTEGRAL EQUATION TECHNIQUES (IET) [1], [2]

In all structures mentioned previously, except of the step

discontinuities integral equation were employed. In case of T -

junctions a hybrid method combining the method of moments -

IET and mode matching techniques were employed.

The principles of IET is based on the following principles:

a) The Green’s function of a related structure after removing a
part of the structure is computed by analytical or semi
analytic techniques. The most common case is the
horizontally stratified layered structure which is amenable to
analytic solution for both isotropic or anisotropic permittivity
and/or permeabilities.

b) After determining the Green’s function of the reduced
structure an integral equation is obtained for the surfaces and
volume concerning the additional part of the structure. These

integral equation have the form:
E(r)=Eq () - jouy | Gr/r?)- J(r")ds’
s
a (1)
+ k2111(e, (e)-1[Gler Bl )ar
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where r is dielectric medium point

E(), E O(:) are the unknown total and incident fields
respectively,

—Q(g/f_'_’ ) is the Green’s dyadic function for an excitation
point 7', and r denotes the observation pointr.

g, (r") = relative permittivity of the dielectric modicum.
The second term in the right hand side of Eq (1),
corresponds to surface currents while the three dimensional
integral is related to dielectric inhomogeneities.

On the conductor surface an additional integral equation is
obtained by placihg the point on the surface S and
requesting the tangential components of the electric field to

be zero.

¢) The obtained system of equations are solved by a method
of moments technique. In this process the unknown
quantiies E(r) and J(r) are expanded into
describing functions selected by taking into account
«physical aspects».

d) In particular the use of Galerkin technique which
requires the use of identical set of describing and testing
functions provides high degree of numerical stability.

The IET are characterized with their very high accuracy.

Their drawback is the significant computer resources

needed and the necessity of developing each time different

impedance matrices.

111. MODE MATCHING TECHNIQUE [3], [4]

In case of abrupt discontinuities, instead of integral equation
techniques, a direct mode matching has been applied to obtain
solutions. This requires the knowledge of the full spectrum (in
case of shielded structures propagating and evanescent modes)
of the waveguides corresponding to both sides of the
discontinuity structure. Then moments of the continuity equation
for the transversal electric and magnetic field on the
discontinuity plane are taken to obtain a linear system of

equations. The obtained solution is extremely fast and accurate.
1v. CONCLUSIONS

General methods of solving complex discontinuity structures in

MIC /MMIC structure were reviewed
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SAVREMENE POLUPROVODNICKE KOMPONENTE SNAGE

Milos B. ZivanoviL Jiljana D. Zivanov, Fakultet tehnickih nauka,
Institut za energetiku i elektroniku, Novi Sad Jugoslavija

Sadrzaj: U ovom radu izvrSena je podela i uporedjenje
najvaznijih  silicijumskih komponenti snage. Posebno su

prikazani novi pravci razvoja 1 nove strukture komponenti
snage. Pravac koji najvise obecava je koriscenje trenc

strukture. Pored novih struktura analizirana su 1 razna

poboljsanja poznatih komponenti. Prikazani su savremeni

trendovi razvoja komponenti za Inlegrisana kola snage.
Takodje su diskutovani moguci pravei razvoja SiC komponenti
snage.

Kljucne reci: Si komponente snage, SIC komponenie snage,
MOS tehnologija, UMOS tehnologija, komponente za
integrisana kola snage.

1. UVOD

Poluprovodni¢ke komponente snage su najvazniji deo
savremenih sistema za regulaciju i raspodelu snage i energije.
Usmeradi za velike snage neophodni su u nizu primena od
niskog (<100 V) do visokog napona (>100 V), kao Sto su
napajanje za racunare, telekomunikacionu i kancelarijsku
opremu, automobilsku elektroniku do primene za vucu
(elektriéna vozila i lokomotive) i u mreZama za raspodelu
snage. Tokom 50-tih godina u komercijalnu upotrebu je
uveden PiN usmeraé. Od tada se beleZi stalno povecanje
nominalnih napona i struja ovih naprava zasnovano na zahtevu
za primenama za vece snage. Osim toga, uvode se nove
strukture koje poboljSavaju prekidacke karakteristike. Izbor
najbolje silicijumske strukture za odredenu primenu zavisi od
nominalnog napona usmeraca. To je razlog Sto ce prvo biti
razmotren razvoj usmerafa za niske napone (do 100V), a
potom usmera&a za visoke napone (preko 100 V).

Prekida¢i za velike snage su najbitnije komponente
svih sistema energetske elektronike za regulaciju opterecenja.
Prvi poluprovodni&ki prekidaci za velike snage bili su tiristori 1
bipolarni tranzistori razvijeni tokom 50-tih godina. Tiristori su
koriéceni za vece snage, jer su im nominalni naponi i struje
rasli brZe nego tranzistorima i danas dostigli 6,5kV 1 1kA.
Tiristor se pravi na jednoj plo€ici pre¢nika od 10 do 12,5cm
visokorazvijenim procesom duboke difuzije, pri Cemu su
primese galijum i aluminijum. Da bi se dobro kontrolisao
probojni napon i uniformna raspodela struje unutar tiristora,
bitno je da dopiranost podloge i vreme Zivota manjinskih
nosilaca u osnovnom materijalu budu vrlo uniformni. Ovo je
postignuto kori§¢enjem dopiranja transmutovanim neutronima,
da bi se postigla vrlo uniformna koncentracija fosfora, kao 1
koriscenjem elektronskog zraCenja, da bi se moglo upravljati
vremenom Zivota nosilaca. Fototiristori (tiristori koji se
upravljaju svetlo§cu) su takode postali dostupni za sisteme
prenosa visokim jednosmernim naponom - HVDC (High
Voltage Direct Current). Nije verovatno da ce oni biti
zamenjeni, izuzev ako se sa HVDC prede na fleksibilni
naizmeni¢ni prenos - FACT (Flexible Alternating Current
Transmission) [1]. FACT sistemi zahtevaju razvoj isplative
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tehnologije za upravljanje reaktivnim elementima, Sto bi moglo
dati motiva za primenu MOS-upravljanih tiristora koji se
trenutno razvijaju.

Jo% od svog uvodenja, tokom 50-tih godina, bipolarni
tranzistori su favorizovani za primene u uredajima malih i
srednjih snaga zbog mogucnosti brzeg prekidanja. Nominalni
naponi i struje su im postepeno rasli do kasnih 70-tih godina.
Posto je bipolarni tranzistor strujom upravljana komponenta
¢ija amplituda kolektorske struje zavisi od bazne upravljacke
struje, jedan od najkriti¢nijih ciljeva pri projektovanju bio je
povecanje strujnog pojaanja da bi se smanjila sloZenost,
velitina i teZina upravljackog kola. Na Zalost, utvrdeno je da je
postizanje tog cilja u suprotnosti sa dobijanjem visokih
probojnih napona. Sem toga, pad strujnog pojacanja za tipine
radne struje dovodi do poja¢anja manjeg od 10, zbog visokog
nivoa injekcije. Strujno pojadanje moZe biti poboljSano u
Darlingtonovoj sprezi koja ima veci pad napona u ukljuéenom
stanju. Iz tih razloga bipolarni tranzistor je zamenjen
MOSFET-om za niZe napone i snage tokom 80-tih, a IGBT-om
za viSe napone i snage tokom 90-tih.

Bipolarni tranzistor sa izolovanim gejtom je primer
nove generacije snaznih poluprovodni¢kih komponenti
izabranih radi prevazilaZenja problema gubitaka u provodnom
stanju kod snaznog MOSFET-a pri odrZavanju stanja visoke
ulazne impendanse [1]. Komponenta je kombinacija
bipolarnog tranzistora sa visokim nivoom injekcije 1 Sirokom
bazom i MOS strukture. Komponenta radi sa gustinom struje
koja je 10 puta veca od gustine struje snaznog MOSFET-a15
puta veca od gustine struje bipolarnog tranzistora. IGBT se
obi¢no proizvodi koriscenjem DMOS struktura (koristi se 1
termin planarne strukture) sa celijom izmedju 20 i 45 pm, koja
je tehnolo3ki ograni¢ena difuzijom i fotolitografijom, a fizicki
JEET efektom. Ranije su Ueda, Ceng i Baliga predloZili trench
varijantu IGBT u kojoj je kanal formiran na stranicama zidova
vertikalnog Zljeba. Trenutno vecina istraZivala je usmerena ka
unapredjenju procesa nagrizanja za fabrikaciju Zljeba [2].

Unapredenja do kojih se doslo u poslednje vreme po
pitanju integrisanih kola snage 1 visoko naponskih integrisanih
kola je direktna posledica novo konstruisanih komponenti kao i
usvajanja nove VLSI tehnologije u procesu prmzvodnje Neke
lako mtegrlsuce visokonaponske komponente i komponente
snage su ve¢ nadle primenu u oblastima telekomunikacija,
izvora napajanja, kontrole motora i mobilne elektronike [3].

Cinjenica je da MOS kontrolisane komponente snage
imaju veoma pojednostavljene zahteve pobudnog kola i to Cini
lateralne MOS komponente vaZnim komponentma u
integrisanom kolu snage (PIC). Ova klasa komponenata snage
ukljuéuje strukturno vrlo raznovrsne komponente kao Sto su
npr. lateralni DMOS tranzistor (LDMOST), lateralne bipolarne
tranzistore sa izolovanim gejtom (LIGBT), hibridne IGBT,
planarne SCR kontrolisane MOS kolima, i mnogo drugih koje
su jo3 u razvoju [4,5].
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S1.1. Pregled komponenti snage koje se upra vijaju sa MOS-gejtom (prosirena podela iz [4]).

2. PODELA KOMPONENTI SNAGE KOIJE SE
UPRAVLJAJU SA MOS-GEJTOM

Uopéteno, komponente snage koje se upravljaju sa
MOS-gejtom koriste MOS tranzistore za kontrolu glavne
struje. Kontrola gejta moZe biti dvojaka: kontinualna i prekidna
kontrola. U slu¢aju kontinualne kontrole komponenti snage,
napon na gejtu ne samo da ukljucuje i iskljuuje komponente
vec kontrolide (neprekidno) glavnu struju komponente. Ovo se
moZe ostvariti u odsustvu ili prisustvu bilo kog etvoroslojnog
p-n-p-n (tiristor) latch-up. Primer za ovo je lateralni DMOS
tranzistor. Sa druge strane u reZime prekidnog rada gejta
komponente se ukljucuju ili iskljucuju dovodenjem napona na
gejt. Jednom kada se komponenta ukljudi ili iskljuci prestaje
kontrola gejta (prekida se). Usled toga, nivo provodne struje
postaje nezavisan od napona gejta. Ovo omogucuje da
komponente rade izvan latch-up tacke, a tipi¢an primer je
tiristor kontrolisan MOS (MCT). Na slici 1. je prikazan pregled
MOS kontrolisanih komponenti. Kontinualno kontrolisane
komponente se mogu podeliti u zavisnosti od mehanizma
provodenja struje tj. da li struju Cine vecinski nosioci ili
megoviti nosioci. Ova poslednja kategorija se dalje moZe
podeliti u zavisnosti od tipa injektora manjinskih nosilaca koji
moze biti p-n spoj 1li Sotki barijera. Uz to, u Zeljenom reZimu
rada, kontinualno kontrolisane komponente snage pokazuju
strujno  ogranidenu (slitno kao kod pentode) izlaznu
karakteristiku. Sa druge strane, u reZimu prekidne kontrole
(sli¢no kao kod tiristora) komponente snage glavnu struju Cine
struje dva razli¢ita nosioca i one imaju izlazne karakteristike sa
negativnom otporno$cu (regenerativne). Na slici 2. su
prikazana uproSéena kola komponenti snage kontrolisane
MOS-gejtom.

Iz ove perspektive, moguce je kategorisati i porediti
raznovrsne MOS, MOS-Sotki i MOS-bipolarne komponente
snage. Posebna paZnja je posvecena ta¢noj ulozi MOS-gejta u
radu komponenti snage. Uz to, omogucen je uvid u razlicite
varijante komponenti sa ciljem da se prilagode otpornosti u
ukljudenom stanju i brzine ukljucivanja i isklju€ivanja u
konkretnoj primeni

ReZim kontinualne kontrole ReZim prekidne kontrole

A
S sIC o

’—-oe '—o G _“17}_06
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(a) (b) (©)
SI. 2. Pojednostavljena predstava (a) komponenti Ciju struju
Cine vecinski nosioci (b) sa modulacojom provodnosti i (¢c)
tiristorski tip komponenti snage sa MOS kontrolom.

D D/A

3. USMERACI ZA VECE SNAGE

Usmerali za vede snage sa sposobno$cu blokiranja
inverznog napona manjeg od 100V koriste se u prekidackim
uredajima za napajanje i automobilskoj elektronici. Prve
dostupne naprave za ove primene bili su germanijumski
usmera&i. Medutim, njihova velika inverzna struja zasicenja

povezana sa malim energetskim procepom (0,66eV) dovela je
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do toga da su ih zamenili silicijumski PiN usmeraci.

Kod struktura PiN usmeraca koncentracija primesa 1
debljina izolacione oblasti izvedeni su tako da mogu podneti
traZeni inverzni napon blokiranja [6]. Tokom uklju¢enog stanja
te¢e struja, P* 1 N* oblasti injektuju visoku koncentraciju
Supljina i elektrona u izolacionu oblast i to, kad primenjeni
napon nadvisi ugradeni potencijal PN spoja, vodi povecanju
njegove provodnosti. Zbog ovog je pad napona u ukljuCenom
stanju skoro 1V, a ove strukture imaju nizak probojni napon.
Kad se primeni inverzna polarizacija, injektovani elektroni 1
Supljine moraju biti izvufeni pre formiranja osiromasene
oblasti koja blokira inverzni napon. Zbog toga postoji inverzna
struja oporavka koja je po amplitudi obi¢no jednaka struji u
uklju¢enom stanju. Postojanje vremena oporavka vodi
disipaciji snage koja ograni¢ava maksimalnu prekidacku
(radnu) uéestanost PiN usmeraca.

SOTKITBV KONTAKT
ANODA ANODA
P ViV VWV VY. VOV .V OV, P. N PLw .Y e o P
P
BNV NS @ N g
N
OKSID
N+SUBSTRAT N+SUBSTRAT
KATODA
Si JBS usmeraé Si THIBS usmerad

(1980)

(1990)

S1.3 Razvoj niskonaponskih (do 100V) usmeraca za vece
snage.

Da bi se eliminisali problemi u vezi oporavka PiN
usmerada, tokom 70-tih godina razvijena je Sotkijeva dioda-
SBD ( Schottky Barrier Diode) [6]. Njena struktura se sastoji
od usmeralkog spoja metal-poluprovodnik i driftovske N
oblasti naginjene da moZe da izdrZi zahtevani inverzni napon.
Provodenje Sotkijeve diode u direktnoj polarizaciji zasniva se
na transportu elektrona preko barijere metal-poluprovodnik.
Pad napona Sotkijeve diode u ukljucenom stanju je zbir pada
napona na barijeri i omskog pada napona na driftovskoj n
oblasti. Za niske probojne napone (do 100V) koncentracija
primesa u driftovskoj N oblasti je izmedu 5x10* i 10'° cm?, a
njena debljina moZe biti manja od 10pum, $to daje relativno
mali pad napona, pa je za najbolje postojece uredaje pad
napona oko 0,55V. Zamena PiN usmerac¢a onim sa Sotkijevim
diodama omogucila je smanjenje gubitaka u ukljucenom stanju
na polovmu Sem toga, znacajna prednost Sotkijevih dioda je
njihova veda brzina rada zbog nepostojanja inverzne stru]e
oporavka koja postoji u PiN usmeraCima, pa to omogucava
projektovanje prekidagkih uredaja za napajanje koji rade na
vigim uCestanostima. Takvi uredaji su manji i lakSi jer se
povecanjem udestanosti smanjuju dimenzije magnetskih
komponenti (transformatora i prigusnica).

Efikasnost prekidackih uredaja za napajanje veoma je
zavisna od odnosa pada napona na izlaznim usmerackim
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komponentama 1 izlaznog napona. Uredaj za napajanje
izlaznog napona 5V sa Sotkijevom diodom ima pad napona
0,55V, 3to je gubitak od 10%. Ovaj problem ce postati jo3
znaCajniji kada se, za nove generacije integrisanih kola vrlo
visokog stepena integracije (VLSI), napon napajanja smanji na
3,3V 1 1,6V. To namece potrebu razvitka usmeraca sa jo§
manjim padom napona u ukljuenom stanju. Jedna mogucnost
je Sotkijev usmera& sa kontrolisanom spojnom barijerom-JBS
(Junction Barrier Schottky) prikazan na slici 3. Ova struktura
sastoji se od Sotkijeve diode sa reletkastim spojem
integrisanim ispod kontakta metal-poluprovodnik. Ovaj spoj
sluZi da spreéi sniZavanje potencijala Sotkijeve barijere, pojavu
koja proizvodi niske probojne napone i velike inverzne struje.
Upotrebom tehnologije vrlo visokog stepena integracije
dobijeni su JBS usmera¢i sa padom napona u uklju¢enom
stanju od 0,35V. Dalje smanjenje pada napona u ukljuenom
stanju nije bilo mogude zbog povrSine koju su zauzimale
oblasti spojeva.

Nedavno je projektovan i eksperimentalno prikazan
jo§ bolji usmera¢ za velike snage i nizak napon, TMBS
usmera¢. Bazira se na uvodenju MOS-strukture sa rovom
(trench) ispod kontakta metal-poluprovodnik {7]. Popredni
presek dat je na slici 3. Sprega naelekirisanja iz meza oblasti
(oblasti izmedju dva renéa) i onog iz metala na zidovima rova
proizvodi preraspodelu elektri¢nog polja ispod kontakta metal-

poluprovodnik. Za Sotkijeve diode elektri¢no polje linearno

opada sa rastojanjem. Za koncentraciju primesa od 107cm™®”
ovo daje probojni napon od 9,5V. Nasuprot ovom, elektri€no
polie kod TMBS strukture ima oblik, sa dva lokalna
maksimuma: jednim na spoju metal-poluprovodnik, a drugim
na dnu rova. Pokazano je da ova preraspodela polja
omogucava mnogo vi§i probojni napon. Vrino elektricno polje
na spoju metal-poluprovodnik je malo, $to daje malu inverznu
struju. Zbog velike koncentracije primesa u meza oblasti,
TMBS usmeradi imaju pad napona u ukljuCenom stanju od
0,2V.

Na osnovu dvodimenzionalnih numerickih simulacija
TMBS strukture zakljueno je da je maksimalni napon
blokiranja 25V [7], zbog velikog elektricnog polja na dnu rova.
Medutim, promenom profila koncentracije primesa moguce je
taj napon povecati bez znatnijeg povecanja pada napona u
ukljuéenom stanju. U TMBS strukturi sa linearnim dopiranjem
(GD-TMBS - Graded Doping TMBS) koncentracija primesa
linearno raste od 10'%cm™ na spoju metal-poluprovodnik do
3x10"cm™ na granici epitaksijalnog sloja i N* podloge. Osim
toga, debljina oksida u oblasti rova povecana je sa 500
angstrema kod konvencionalne TMBS strukture na 2000
angstrema da bi se umanjilo elektriéno polje na dnu rova.
Dvodimenzionalnim numeri¢kim simulacijama utvrdeno je da
ove strukturne promene menjaju raspodelu elektri¢nog polja
tako da ono postaje priblizno konstantno u funkciji dubine.
Valja zapaziti da je elektrino polje na spoju metal-
poluprovodnik &ak niZe nego za konvencionalnu TMBS
strukturu, pa tako GD-TMBS usmera¢ dozvoljava proSirenje
koncepcije na viSe napone blokiranja sa malim povecanjem
pada napona u ukljuéenom stanju. “Linearni” profil
koncentracije primesa predlozen za GD-TMBS strukturu moZe
se lako ostvariti tokom epitaksijalnog rasta N driftovskog sloja




na N* podlozi pomocu raCunarski kontrolisanih procesa
epitaksijalnog rasta koji se danas prlmenJUJu Komercijalizacija
TMBS strukture nudi velike olaksice pri povecanju efikasnosti
uredaja za napajanje &iji su izlazni naponi od 5V (trenutno u
upotrebi) do 1,6V (bice potrebno u buducnosti).

Usmeradi za velike snage i visok napon (>100 V) su
potrebni za mnoge primene, nNpr. upravljanje motorima.
Najveci broj komercijalnih sistema koristi PiN usmera¢ Cija je
struktura u sutini identiCan PiN usmeraCu za niZe napone,
samo mu je izolaciona oblast 3ira da bi se povecala sposobnost
inverznog blokiranja. Dostupne su ovakve naprave sa
naponima blokiranja do 5kV. Njihov osnovni nedostatak je
velika inverzna struja oporavka koja postoji prilikom
prebacivanja iz ukljuCenog u stanje inverznog blokiranja zbog
velike koli¢ine naelektrisanja u driftovskoj oblasti. Da bi se
ograni&ilo vreme Zivota nosilaca u driftovskoj oblasti razvijene
su mnoge metode koje su trebale da na taj na€in smanje vreme
iskljuenja, ali su sve dovodile do povecanja pada napona u
ukljucenom stanju [6]. Zbog toga je uoboitajeno da se pravi
kompromis izmedu gubitaka u uklju¢enom stanju 1 onih tokom
iskljucenja, kad se projektuju ovakve naprave.
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S1.4 Razvoj visokonaponskih (preko 300V) usmeraca za vece
snage.

Najbolju kompromisnu krivu dobijamo za integrisani
PiN/Sotki usmeraé MPS (Merged PiN Schottky) c¢ija je
struktura data na slici 4 i stati¢ku oklopljenu diodu-SSD (SSD-
Static Shielded Diode). Sto je naelektrisanje u P oblasti ispod
metala u SSD manje, njena karakteristika viSe li¢i na
karakteristiku MPS usmerada. Premda se ispostavlja da je MPS
struktura sli¢na JBS strukturi sa slike 3, fizi¢ki nacin njenog
rada je drugaciji zbog injektovanja manjinskih nosilaca iz spoja
(pojava koja kod JBS naprava ne postoji). Kod JBS usmeraca
pad napona u uklju¢enom stanju je oko 0,5V, pa je potencijal
spoja nedovoljan za injektovanje nosilaca. Kod MPS usmeraca
pad napona u ukljuenom stanju je oko 1V Sto dovodi do
injektovanja manjinskih nosilaca u driftovsku oblast, $to za
posledmu ima manju otpornost 1spod Sotkijevog kontakta, a to
omogucava veliku struju kroz spoj metal-poluprovodnik. Moze
se videti da se MPS usmera¢ ponaSa kao Sotkijeva dioda za
padove napona u ukljuéenom stanju manje od 0,6V. Medutim,
nasuprot Sotkijevoj diodi ¢&iju struju u ukljuenom stanju

ograni¢ava velika redna otpornost driftovske oblasti, pad
napona na MPS usmeraCu ostaje nizak zbog injektovanja
nosilaca iz PN spoja kad je pad napona veci od 0,7V.
Dvodimenzionalnim numeri¢kim simulacijama utvrdeno je da
profil raspodele nosilaca u MPS usmeratu daje viSe od osam
puta manje nagomilanog naelekirisanja u poredenju sa PiN
usmeracem. Time se znatno (za &etiri puta) smanjuje inverzna
struja oporavka.

Zbog kompatibilnosti proizvodnih procesa za MPS 1
PiN usmerade o&ekuje se da ce MPS usmerali postati vrlo
rasprostranjeni u komercijalnim primenama. Ove naprave se
ipak ne mogu smatrati idealnim za energetske uredaje u
prekidatkom reZimu rada, jer jo§ uvek pokazuju znaCajna
vremena oporavka. Mnogo bolji usmeral za velike snage
mogao bi se napraviti koriste¢i usmeracki kontakt metal-
poluprovodnik uz smanjenje otpornosti driftovske oblasti i
oduvanje sposobnosti blokiranja visokih napona. Prve ideje za
postizanje ovog cilja javile su se 1982, a sastojale su se u
zameni silicijuma materijalom sa velikim energetskim
procepom. Na osnovu ovih fundamentalnih istraZivanja
pokazano je da bi Sotkijeve diode od galijum-arsenida (GaAs)
imale mali pad napona u ukljuenom stanju za napone
blokiranja do 500V [8]. Ovo je eksperimentalno verifikovano
proizvodnjom GaAs Sotkijevih dioda kod kojih su za Sotkijevu
barijeru kori§¢eni aluminijum (Al) i titan (T1), a one su danas 1
komercijalno dostupne. Silicijum karbid(SiC) je materijal koji
u ovom trenutku najvie obecdava zbog niza prednosti.
Komponente na bazi SiC su posebno obradjene u odeljku 8.

4. PREKIDACI ZA VELIKE SNAGE I NISKI NAPON
PrekidaCi za vede snage predvideni za napone
blokiranja do 100V potrebni su u uredajima za napajanje,
periferijskim jedinicama i sistemima automobilske elektronike
sa multipleksnom magistralom. Silicijumski MOSFET postao
je dominantna komponenta za ove primene iz mnogih razloga:

1) Ima mali pad napona u ukljuenom stanju zbog male
otpornosti driftovske oblasti za ove, relativno niske, napone.

2) MOSFET ima vrlo veliku ulaznu otpornost u stabilnom
stanju zbog metal-oksid-poluprovodnik (MOS) strukture svog
gejta. Zbog malih ulaznih struja potrebnih da pune i prazne
ulaznu kapacitivnost gejta, on se svrstava u naponom
kontrolisane naprave kojima mogu upravljati i integrisana kola.
Za visoke radne wudlestanosti (preko 100kHz) struja
kapacitivnosti moZe postati znatna, ali je i tada moguce da
upravljatko kolo bude integrisano zbog niskih napona
polarizacije gejta (tipino od 5V do 15V) potrebnih za
upravljanje MOSFET-om u reZimu malog pada napona.

3) U poredenju sa bipolarnim tranzistorima MOSFET ima
vrlo veliku sopstvenu brzinu prekidanja zbog toga §to se ne
injektuju manjinski nosioci. Prekidatko vreme MOSFET-a
diktirano je sposobno$cu da se ulazna kapacitivnost brzo
napuni i isprazni.

4) MOSFET je robusniji i ima bolju oblast sigurnog rada u
direktnoj polarizaciji-FBSOA (Forward Biased Safe Operating
Area) nego bipolarni tranzistor $to dozvoljava eliminaciju
snaberskih kola za zaStitu prekida¢a u tipi¢nim kolima
impulsno-§irinske  modulacije (PWM - Pulse Width
Modulation) kod kojih se prekidanje ne vrsi u trenucima kad
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signal prolazi kroz nulu, a koja se obi¢no koriste za upravljanje
motorima.

Zbog mnogih privlacnih osobina MOSFET-a ucinjeni
su znaCajni napori da bi se optimizirali njegova struktura i
proces proizvodnje. Prvi MOSFET-ovi za velike snage
proizvedeni su 70-tih godina na bazi VMOS strukture. OStri
vrh Zljeba stvarao je veliko elektriCno polje $to je smanjivalo
probojni napon. Iz tih razloga je VMOS struktura zamenjena
DMOS strukturom, baziranom na difuziji P bazne i N* oblasti
sorsa koja koristi polisilicijum kao masku. Ovaj proces je
omogucio proizvodnju komponenti sa duZinama kanala
manjim od jednog mikrometra korid¢enjem razlike dubina
spojeva dveju difuzija, bez pribegavanja litografiji visoke
rezolucije. lako su prvi DMOSFET-ovi za 60V imali
specifiénu otpornost u ukljudenom stanju 7 mQ-cm® i bili
nadinjeni uz kori§¢enje pravila projektovanja za A=10pm
(tokom 70-tih), najnovije komponente (proizvedene 90-tih)
imaju specifiénu otpornost u ukljuenom stanju od samo 1
mQ-cm’, a proizvedene su koriicenjem pravila projektovanja
za A<2um. Pokazano je da se specifina otpornost u
ukljudenom stanju moZe smanjiti na 0,75 mQ-cm?, koristeci
pravila projektovanja kola vrlo visokog stepena integracije-
VLSIL. (Definicija specifiéne otpornosti u ukljuenom stanju
data je u prilogu Al.)
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B
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S1.5 Novije MOSFET strukture za vece snage.

Otpornost driftovske oblasti potrebna da raspodela
struje bude uniformna, definisana je kao idealna specifi¢na
otpornost u ukljuéenom stanju. Za silicijumski FET Ciji je
napon blokiranja 60V ova otpornost je 0,165 mQ-cm’. Zbog
toga bi bilo poZeljno poboljsati tu osobinu kod MOSFET-ova
za velike snage. Efikasan metod da se to postigne je UMOS
struktura (sl.5a). Tim procesom se UMOS celije mogu natiniti
relativno malim (6pum) u odnosu na DMOS (20pm) za ista
pravila projektovanja. Ovo dovodi do povecanja gustine kanala
(irine kanala po kvadratnom santimetru povr§ine komponente)
i eliminisanja JFET komponente otpornosti koja je postojala u
DMOS deliji. Danas postoje UMOSFET-ovi za 60V sa 0,58
mQ-cm’.

Jo§ vede smanjenje specifiéne otpornosti u
ukljuéenom stanju postignuto je koriScenjem struktura sa
dubokim rovom koji se proteze sve do N* podloge kao §to je
pokazano na slici 5.b) [9]. U ovoj strukturi doprinos driftovske
oblasti ukupnoj otpornosti smanjen je paralelnom strujnom
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S1.6 Izradunata specificna otpornost u ukljucenom stanju
UMOSFET-ova za velike snage sa pokretljivostima u
inverzionom sloju od 15do 200 cnt'/Vs.

putanjom stvorenom akumulacionim slojem koji se formira na
zidovima rova. Sa ovom strukturom teoretski je moguce
ostvariti ¢ak 1 manju otpornost nego $to je idealna granica za
silicijum ako je §irina Celije manja od 2pm. Ipak, mora se znati
da je probojni napon ograni¢en na 30V velikim elektri€nim
poljem koje se stvara u oksidu na gejtu zbog prosirenja rova u
N* podlogu. Specifi¢na otpornost u ukljuCenom stanju
cksperimentalno proizvedenih komponenti bila je 0,2 mQ-cm®
za probojni napon 25V i napon na gejtu 15V. Na osnovu ovih
rezultata moZe se zakljuciti da je otkrice UMOS tehnologije
omogudilo proizvodnju = silicijumskih naprava koje se
pribliZzavaju granicama performansi za FET-ove.

5. PREKIDACI ZA VELIKE SNAGE I VISOKI NAPON

Zbog odli¢nih elektri¢nih osobina bilo bi poZeljno
koristiti MOSFET-ove za visokonaponske primene u
energetskoj elektronici. Na Zalost, specifiCna otpornost u
uklju€enom stanju vrlo brzo raste za vece probojne napone,
kao §to je pokazano na slici 6, zbog potrebe za smanjivanjem
koncentracije primesa i povecanjem debljine. Stoga, mada se
sa UMOSFET strukturama moZe posti¢i skoro idealna
specifiéna otpornost u ukljuCenom stanju, one nisu
zadovoljavajuce za primene gde se traZe probojni naponi iznad
300V, zbog velike disipacije u uklju¢enom stanju.

E
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S1.7 a) Poprecni presek IGBT-a, b) ekvivalentno kolo, c¢) tren¢
struktura.

Ovaj problem je refen 80-tih godina uvodenjem
IGBT-ova kod kojih je bipolarno provodenje struje
kontrolisano MOS strukturom gejta. Popre¢ni presek IGBT
strukture na bazi DMOS-a uvedene pocetkom 80-tih godina



dat je na slici 7. Ekvivalentno kolo ove naprave sastoji se od
PNP tranzistora sa Sirokom bazom kojim upravlja MOSFET sa
kratkim kanalom. Zbog injekcije velike koli¢ine Supljina iz P*
podloge u N driftovsku oblast IGBT pokazuje karakteristiku u
ukljuénom stanju sli¢nu onoj koju ima PiN dioda sa padom
napona pri direktnoj polarizaciji manjim od 2V za relativno
veliku gustinu struje u uklju¢enom stanju (100A/cm?). Posto je
ulazni signal u IGBT-u napon primenjen na MOS geijt, on ima
veliku ulaznu impedansu (kao MOSFET) i moZe se smatrafi
naponom kontrolisanom napravom. Medutim, za razliku od
MOSFET-a, prekidagka brzina IGBT-a ograniena je
vremenom  potrebnim za  premeStanje naelektrisanja
nagomilanog u driftovskoj oblasti zbog injektovanja Supljina
tokom provodenja struje u ukljuenom  stanju. Vreme
isklju¢enja IGBT-a diktirano je srazmerno vremenu Zivota
manjinskih nosilaca koje moZe biti kontrolisano zraCenjem
elektrona. Mada je ovaj proces uspeSno smanjio vreme
iskljugenja, pokazalo se da se nakon smanjenja vremena Zivota
manjinskih nosilaca povecava pad napona u uklju¢enom
stanju, kao i kod ostalih bipolarnih komponenti za vece snage.
0d kada je pronadjena, IGBT tehnologija je pretrpeia
rapidna poboljsanja, koja su drasti¢no unapredila performanse
komponenti Danas, IGBT tranzistori imaju visoku imunost na
latch-up, mali pad napona u uklju¢enom stanju i prekidacke
ucestanosti i do 20 kHz i viSe. NaZalost, IGBT je jednosmerna
provodnicka komponenta, fe u vedini primena mora da se
koristi anti-paralelna dioda. Sa izuzetnim rastom prekidaCkih
udestanosti IGBT tranzistora, ogranifenja prekidaCkih brzina
su sada viSe nametnuta anti-paralelnom diodom, nego samom
IGBT komponentom. U vecini primena u kojima je potrebna
anti-paralelna dioda, prekidacke brzine diode su potpuno
odredjene brzinama ukljudivanja i isklju€ivanja IGBT
tranzistora. Stoga je, sa dana¥njim, brzim prekidackim IGBT
tranzistorima, brzina promene struje kroz diodu (di/dt) vrlo
velika, izazivajuéi time veliku inverznu struju oporavka kroz
diodu, dok je dioda iskljuena. U danaSnjim, komercijalno
dostupnim IGBT modulima, maksimalna inverzna struja
oporavka lako moZe dostici dvostruku vrednost struje pri
ukljugenoj diodi. Ta inverzna struja oporavka mora da tece
kroz IGBT izazivajuéi velike prekidake gubitke u IGBT
tranzistoru. §tavide, inverzna struja oporavka takodje odredjuje
maksimalnu struju IGBT tranzistora i sluZi za definisanje
potrebne oblasti sigurnog rada (SOA) IGBT tranzistora. U
tipi¢nom modulu, IGBT i dioda su fabrikovani odvojeno i
nakon toga spojeni pre pakovanja. Spajanjem diode i IGBT
tranzistora pre pakovanja u jedinstveno kuciste pomaze
ograni¢avanju parazitne i rasipne induktivnosti u modulu.
Obi¢no se koriste tehnike redukcije vremena Zivota, kao §to su
dopiranje zlatom i platinom i zraCenje elektronima, radi
smanjenja vremena inverznog oporavka i maksimuma inverzne
struje oporavka u diodi. Medjutim, smanjenje vremena Zivota
izaziva znagajno smanjenje pada napona u ukljuéenom stanju.
Zbog toga za visoko naponske diode (>1000 V), sa duZinama
drift oblasti veéim od 100 pm, da bi se dobili dovoljno dobri
padovi napona pri uklju¢enom stanju vreme Zivota ne moZe
biti smanjeno ispod odredjene vrednosti. To zna¢i da ée takve
snaZne diode imati slab inverzan oporavak ograniavajuci tako
prekidacke brzine kola. Kontrolisanje anodnog dopiranja kao

sredstva za poboljianje performansi diode je prouceno u radu
[10]. Pokazano je da se uz cenu malog povecanja pada napona
pri ukljuéenom stanju, karakteristike inverznog oporavka diode
mogu poboljiati, §to vodi boljoj upotrebi komponenti, vecim
prekida¢kim brzinama i vecoj efikasnosti.

Eksperimentalna i numeri¢ka istraZivanja izvrSena u
[11] su pokazala da dodata otpornost u emiteru (emitter ballast
resistance -EBR) IGBT-a igra zna¢ajnu ulogu u FBSOA 1 da
optimizacijom EBR-a moZemo znacajno da je povecamo.

Znatajnije poboljSanje kompromisne krive izmedu
pada napona u ukljudenom stanju i vremena iskljucenja
postignuto je koriscenjem UMOS strukture gejia za IGBT [12]
date na slici 7c. Pomodu ove strukture gustina kanala znatno je
povecana, a JFET oblast eliminisana. Pored toga, utvrdeno je
pobolj$anje koncentracije elektrona i Supljina ispod dna rova
zbog stvaranja akumulisanog sloja. Ovo stvara lan¢ani profil
raspodele nosilaca u IGBT-ovima koji podseca na onaj kod
tiristora. Ova pobolj$anja dovela su do velikog smanjenja pada
napona u uklju¢enom stanju koji se pribliZio vrednosti za PiN
diodu [13]. Posto se oblast sigunog rada za UMOS strukturu
pokazala bolja nego za DMOS, moZe se otekivati da ¢e IGBT-
ovi sa rovom u gejtu zameniti DMOS IGBT strukture u
buducnosti.

Pored IGBT-a, postoje i druge komponente kod kojih
gejt utide na rad komponente. Kod SIT-a i SITH-a gejt je u
obliku regetke ili mreZe, koja je ukopana u driftovsku oblast.
Tako je SIT (Static Induction Transistor -tranzistor sa
statikom indukcijom (slika 8.)), elemenat za velike snage i
visoke ucestanosti koji moZe suStinski da se razmatra kao
poluprovodni¢ka verzija vakuumske triodne cevi koja je vec
odavno poznata [25]. To je elemenat sa kratkim N kanalom,
gde je elekiroda gejta ukopana u N epitaksijalni sloj drejna i
sorsa. U radnom reZimu on je ukljuen ali, ako je gejt na
negativnom potencijalu, osiromaSena  oblast inverzno

polarisanog spoja PTN ko¢i struju drejna. Skoro isto se deSava
i kod JFET-a samo §to je pad napona kod njega manji zbog
vertikalne strukture i ukopanog gejta koji daju mali otpornost
kanala. Osim toga, malu otpornost kanala gejt-sors smanjuje
nagativnu povratnu spregu gejt-sors.
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S1.8. Osnovna struktura SIT-a i simbol.

SIT se koristi u linearnom reZimu u audio, VHF/UHF
i pojatavadima malih signala. Karakteristike SIT-a, kao §to su
pouzdanost i otpornost na uticaj Suma i zraCenja, postaju
superiorne u odnosu na iste karakteristike MOSFET-a. Iako je
pad napona pri provodenju manji nego kod MOSFET-ova,
ipak je veliki i &ini ih nepodesnim za opstu primenu u
energetskoj elektronici. Opravdano je koristiti ih za ucestanosti
komutacije kao kod FET-ova. Ustvari, brzina prekidanja veca
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nego kod MOSFET-a je moguca zbog manje kapacitivnosti i
otpornosti gejt-sors. Kako je 1 ovo unipolarni elemenat, oblast
sigurnog rada (SOA) je ograniena temperaturom spoja.
Paralelno vezivanje ovih elemenata je lako zbog pozitivnog
temperaturnog koeficijenta otpornosti kanala. SIT se koristi u
AM/FM predajnicima, kod indukcionog zagrevanja, kod
snaznih uredaja velikog napona i male struje, generatora
ultrazvuka i linearnih pojac¢avaca snage.

Komponenta sli¢na SIT-u je SITH (Static Induction
Thyristor -tiristor sa statitiCkom indukcijom (slika 9.)) je
samokontrolisani on/off elemenat, slian GTO-u [25]. U

osnovi, to je PYNN* dioda (ne tiristor kao $to ime govori) sa
ukopanim P% mreZastim gejtom. Struktura je sli¢na strukturi

SIT-a. Razlika je jedino u tome 3to je P oblast dodata sa
strane anode. Kao 1 SIT, u radnom reZimu je ukljucen sa N
oblai¢u zasicenom manjinskim nosiocima. Ako je gejt
inverzno polarisan u odnosu na katodu, osiromaSena oblast
blokira struju anode.

Ovaj elemenat nema mogucnost inverznog blokiranja
zbog kratko spojenog emitera (potrebno za velike brzine rada).
Ponasanje pri iskljuéivanju je sli¢no kao kod GTO-a, tj.,
negativna struja gejta je veca, a u anodnom Kkolu se pojavljuje
strujni rep. Generalno poredenje sa GTO-om moZe se napraviti
u slededih sedam tadaka: 1. Za razliku od GTO-a, ovo je
elemenat ukljuéen u radnom reZimu. 2. Pad napona u
uklju¢enom stanju je neznatno veci. 3. Strujno pojalanje pri
iskljuéivanju je manje - ispod 3 (4 - 5 kod GTO-a). 4. Oba
elementa imaju dugaCak strujni rep. 5. Via je uCestanost
komutacije. 6. Vrednosti za di/dti dv/dt su vece. 7. PoboljSana
je oblast sigurnog rada.
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S1.9. Osnovna struktura SITH-a i simbol

Uprkos poboljsavanju strukture IGBT-a 1 njegove
kompromisne krive izmedu pada napona u ukljuenom stanju i
vremena iskljuéenja, njegova disipacija u uklju¢enom stanju
postaje velika kad se proizvodi za visoke napone i udestanosti.
To je razlog §to se ulaZu napori u razvoj MOS-upravljanih
tiristora kao alternativnih prekidackih naprava velikih snaga,
jer se zna da je pad napona u ukljucenom stanju manji na
tiristoru nego na IGBT-u. Mogucnost iskljucenja vertikalnog
tiristora integrisanom MOS-obla3cu gejta prvi put je zapaZena
1979. Danas se taj prilaz koristi u svim MOS-upravljanim
tiristorima. Problem iskljuéenja struje kroz tiristor pokazao se
vrlo komplikovan zbog internog regenerativnog procesa i
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negativnog temperaturnog koeficijenta pada napona u
uklju¢enom stanju. Ti efekti lako mogu dovesti do formiranja
“strujnih vlakana”, uskih vertikalnih putanja kuda tece vrlo
velika struja koja moZe unistiti komponentu MCT (MOS
Controlled Thyristor) -MOS-kontrolisani tiristor (slika 9.) je
okidni elemenat sli€an tiristoru, koji moZe biti ukljucen ili
iskljuen malim strujnim impulsom na gejtu [6]. ViSe je nalik
GTO-u, sem §to mu je strujno pojacanje pri iskljucivanju
veoma veliko. Sto se ti¢e brzine komutacije, uporediva je sa
IGBT, ali sa manjim padom napona pri provodenju. Danas se
ne moZe naci na trzistu osim nekih probnih elemenata pustenih
od strane General Electric (500V/1000V; 50A/100A) i Harris
Semiconductor (900V, 15A). '

Ulinjeni su znadajni napori da se MCT struktura
optimizuje i poboljSaju njene osobine pri iskljucenju. Da bi se
sprecilo stvaranje strujnih vlakana stvorena je MCT struktura
sa emiterskim opterecenjem koja Kkoristi polisilicijumski
otpornik. Ta struktura je, medutim, imala znaajno veci pad
napona u ukljuenom stanju Sto u velikoj meri smanjuje
prednosti MCT-a u odnosu na IGBT. Nadalje, MCT nema
sposobnost zasidenja anodne struje, Sto ga sa gledista primene
¢ini fundamentalno razli¢itim od IGBT-a. Postojanje saturacije
se u IGBT-ovima uobidajeno koristi da se dobije gejtom
upravijano ukljucenje uz regulaciju inverzne struje oporavka u
pridodatim usmeragima, kao i za zaStitu od kratkog spoja. Sa
MCT-om je neophodno ili promeniti topologiju kola ili uvesti
nove snaberske elemente u PWM kola zbog toga $to nema
zasidenja. Ovo je osnovni razlog zbog kojeg se MCT-ovi ne
primenjuju, mada imaju niZi pad napona u ukljufenom stanju
od IGBT-ova.
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S1.11. Popreéni presek BRT-a i ekvivalentno kolo.

Sledede usavrienje u nizu ovih komponenti
predstavlja tiristor kontrolisan baznom otpornoscu-BRT (BRT



- Base Resistance Thyristor) dat na slici 11 [14]. Kod njega je
regenerativni proces u tiristoru prekinut kratkim spajanjem N*
emiterske i P bazne oblasti koris¢enjem MOSFET-a
integrisanog u N oblast baze. BRT ima karakteristike u
ukljuenom stanju sliéne MCT-u, ali je utvrdeno da ima vecu
maksimalnu moguénost upravijanja strujom. Njegova najveca
prednost verovatno je mogucnost proizvodnje osnovnim
DMOS procesom (kao i IGBT), dok se kod MCT-a koristi
trostruka difuzija koju je tokom proizvodnje komponenata teZe
kontrolisati. Medutim, nepostojanje zasicenja Cini ove
komponente losijim od IGBT-ova za primene u energetskoj
elektronici.
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S1.13 Uporedni prikaz kompromisnih krivih izmedu pada
napona u ukljucenom stanju i vremena iskljucenja za MOS-
upravijane tiristore i IGBT.

Prvi MOS-upravljani tiristor kod kojeg postoji
zasicenje bio je tiristor sa prekidanjem na emiteru-EST (EST -
Emitter Switching Thyristor) dat na slici 12. Ova mogucnost
postignuta je forsiranjem struje tiristora da tece kroz lateralni
MOSFET integrisan u baznu P oblast. Tada bi tiristorska struja

bila upravljana polarizacijom na gejtu §to  omogucava
saturaciju struje. Mada su prve naprave imale malu oblast
sigurnog rada, nesto kasnije su razvijene poboljSane strukture
sa dva kanala i moguéno3cu saturacije struje za viSe napone
[15]. Pad napona u ukljuenom stanju EST-a je vedi nego kod
tiristora (zbog pada napona na MOSFET-u) za oko 0,5V.
Njegova kompromisna kriva bolja je nego za IGBT, ali logija
nego za MCT i BRT, kao §to se vidi sa slike 6. MOSFET,
medutim, sluZi kao emitersko optereenje tiristora u svakoj
Celiji EST-a §to rezultuje u ukupno pozitivnom temperaturnom
koeficijentu za pad napona u ukljugenom stanju. Ovo
osigurava uniformnu raspodelu struje u visecelijskim
napravama i sprefava stvaranje strujnih vlakana tokom
iskljucenja.

Pri izboru komponenti za primenu u energetskoj
elektronici postaje uobiCajeno praviti kompromis ne samo
izmedu pada napona u ukljuenom stanju i vremena
iskljudenja, ved i izmedu ta dva parametra i oblasti sigurnog
rada pri direkinoj polarizaciji (FBSOA), pa su tako stvorene
komponente sa dva gejta. Prvi MOS-upravljani tiristor sa dva
gejta bio je DG-BRT (DG-BRT - Dual Gate BRT) [16]. Ova
struktura podseca na BRT, ali zbog dva gejta moZe raditi i kao
BRT i kao IGBT. Kad su oba gejta pozitivno polarisana tiristor
je ukljuen i ima mali pad napona u uklju¢enom stanju. Ako su
oba gejta istovremeno na negativnom potencijalu, tiristor je
iskljuden (kao kod BRT-a). Medutim, ako je samo jedan od
gejtova prikljuden na negativan potencijal (-15V) P-kanalni
MOSFET premoscava Supljine koje su se sakupile u baznoj P
oblasti i spredava latch-up tiristora. Naprava sad radi kao IGBT
ako je na drugom gejtu pozitivan napon, sa zasicenjem struje
za visoke napone. Stoga ova struktura ima sve osobine BRT-a,
kao i dobru FBSOA za upravljano ukljuCenje i zaStitu od
kratkog spoja. Nacinjena je i vrlo sli¢na struktura, tiristor sa
dvostrukim MOS-gejtom [17] za poboljSanje ponaSanja u
prekidatkom reZimu, kao i BRT sa izolovanim kanalom
(ICBRT) prikazan u [18]. Sasvim nova struktura predloZena je
u [19], koja predstavlja kombinaciju tiristora i trené IGBT-a, a
zasnovana je na novom fizi¢kom konceptu koji izraZava
prelazak inverznog sloja od kanala vecinskih nosioca u injektor
manjinskih nosilaca [20].

Mada su predloZene mnoge strukture prekidaca snage
[1, 20] ne postoji na jedan prekida¢ snage koji u sebi
objedinjuje sve crte idealnog prekiodaCa. Nedavno prikazana
struktura [21] je struktura komponente snage bez P-oblasti 1
nazvana je bipolarni tranzistor upravljan akumulacionim
kanalom (ACBT).

Za primene koje rade na naponima do 2500V IGBT je
Siroko prihvaden kao najbolja komponenta. Zbog vec
pomenutih razloga, njegov nominalni napon nije ViSi. Za
primene u elektri¢noj vudi (tramvaji i elekiri¢ne lokomotive)
jedina komercijalno dostupna komponenta koja moZe blokirati
napon od 4500V i upravljati strujom od 500A je tiristor koji se
isklju€uje na gejtu-GTO (Gate Turn-Off Thyristor).



6. KOMPONENTE ZA INTEGRISANA KOLA SNAGE

Lateralni MOS tranzistor je jedan od najranije
razvijenih komponenti snage i nalazi se u Sirokoj upotrebi u
visokonaponskim integrisanim Kolima. Sematski dijagram
popreénog preseka lateralnog DMOS (LDMOS) tranzistora i
njegove tipiéne izlazne karakteristike su prikazane na slici 14.
Koriséenje samopode$avajuceg procesa dvojne difuzije
rezultira relativno kratkim kanalom (1-2pum), sa malom
otporno§¢u kola u otvorenom stanju. Slabo dopirana zona
drifta je potrebna da podrZi visok probojni napon izmedu
drejna i sorsa a na $emi sa slike 2. je predstavljena otporno$cu.

Zna&ajni napori su usmereni na povecanje probojnog
napona 1 smanjenje otpornosti u ukljuenom stanju kao i
vremena ukljudivanja i isklju¢ivanja. VaZni parametri povezani
sa zahtevanim naponom proboja su naelekirisanje na
povriinskom sloju zone drifta po jedinici povrsine, duZina zone
drifta 1 gustina dopiranja podloge. Kori¥¢enje tehnika za
kontrolu koli¢ine naelektrisanja, naime, RESURF (REduced
SURface Field - smanjena povrSina polja) omogucuje
povecanje probojnog napona ili odgovarajue smanjenje u
njegovoj otpornosti po jedinici povrsine (specifi¢na otpornost u
ukljutenom stanju) sa faktorom pribliZno jednakim 2.
Alternativna tehnika za smanjenje otpornosti kola u otvorenom
stanju, a da pri tom zadrZimo visok napon proboja, je
kori$cenje LDMOS sa vise slojeva otpornosti u zoni drifta. Ali
uprkos velikoj brzini ukljucivanja i iskljuivanja i superiornoj
oblasti sigurnog rada koju nudi lateralni MOSFET, njegovo
osnovno ogranienje i dalje ostaje relativno velika otpornost
kola u otvorenom stanju. Ovo uslovljava znaajne gubitke
snage, pri visokim direktnim naponima polarizacije, u
poredenju sa bipolarnim komponentama.

Jedna od perspektivnih komponenti snage sa
mogucno¥cu lakog integrisanja je lateralni bipolarni tranzistor
sa izolovanim gejtom (LIGBT). Na slici 15.a. je prikazan
popreéni presek LIGBT[4]. LIGBT koristi p-n spoj za injekciju
manjinskih nosilaca u zonu drifta i pomocu toga moduliSe
njenu provodnost. Na izlaznim karakteristikama prilikom
ukljuéivanja moZemo uogiti ponaSanje sli¢no ponaSanju diode,
kao 3to je prikazano na slici 15.c., §to je predstavljeno diodom
na slici 2.b. Posledica modulacije provodnosti je komponenta
sa specifi¢nom otporno$éu kola u otvorenom stanju koja je 5-
10 puta manja nego kod LDMOS tranzistora.

Sors  Gejt Drejn

o fpj e

podloga

Sl 14. Sematska predstava i izlazna karakteristika LDMOS
tranzistora [2].

Vreme isklju¢ivanja je odredeno rekombinacijom
manjinskih nosioca u oblasti modulisane provodnosti, a nalazi
se u opsegu od 1-3ps. PoboljSanje vremena uklju¢ivanja i
isklju¢ivanja se moZe postici na ralun otpornosti u otvorenom
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stanju, kori§cenjem strukture sa kratkom anodom prikazanoj na
slici 15.b. Skracena anoda obezbeduje efikasniji nadin za
ukljanjanje viska nosilaca prilikom isklju¢ivanja, ali rezultira
vecdim padom napona za konkretnu vrednost struje §to je
prikazano na slici 15.c. Ova struktura takode obezbeduje
pobolj$anje probojnog napona u odnosu na konvencionalni
LIGBT, s obzirom da je u konvencionalnom LIGBT odreden
preko BV, , a ne sa BV, ubaCenog p-n-p sloja. Medutim,
zbog kratke anode izgubljena je mogucnost inverznog
blokiranja anode.
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SI15. (a) Sematski dijagram LIGBT-a, (b) Sematski dijagram
LIGBT-a2 sa kratkom anodom, (c) Izlazna karakteristika
LIGBT (puna Iin.) i LIGBT sa kratkom anodom (isprekidana
linija).

LIGBT-i su osetljivi na latch-up na isti naCin kao i
diskrerni IGBT-i usled prisustva inherentnog parazitnog p-n-p-
n tiristora u komponenti. U oblasti visokih struja na spoju
katoda/podloga javlja se dovoljan pad napona i parazitni n-p-n
tranzistor se ukljuCuje. Kolektorska struja n-p-n tranzistora
sadr?i baznu struju lateralnog p-n-p ftranzistora. Kada zbir
strujnih pojafanja ova dva tranzistora dostigne maksimum
javlja se latch-up i gubimo kontrolu nad gejtom u
komponentama sa RESURF-om, parazitni vertikalni p-n-p
tranzistor skrede deo struje i povecava se prag latch-up. Ostale
metode za spre€avanje pojave latch-up usmerene su na
smanjenje pojatanja n-p-n tranzistora kori§cenjem ukopanog
sloja i dubokih p jama, i bafer sloj da ograni¢i injekciju
naelektrisannja kontrolom koeficijenta efikasnosti emiterske
anode. Umesto p-n spoja za injekciju srednje koli¢ine
manjinskih nosilaca sa ciljem modulacije provodnosti zone
drifta mo¥e se koristiti i Sotki dioda. Ovo je primenjeno u
lateralnom FET-u sa Sotki injekcijom (SINFET). S obzirom da
Sotki barijera obezbeduje ograni€en broj manjinskih nosilaca
ne prouzrokuje znafajno vreme nagomilavanja. Stoga,
SINFET-i rade na vedoj brzini, ali i imaju vecu otpornost kola
u otvorenom stanju nego LIGBT-i. SINFET se ukljucuje pri
manjem padu napona nego LIGBT u zavisnosti od izabrane
visine barijere. Za postizanje kompromisa izmedu brzine i pada



direktnog napona moZe se koristiti kombinacija DMOS-a,
LIGBT-a ili SINFET-a. Osnovna ideja je kontrola nivoa
injekcije manjinskih nosilaca. Stoga, hibridne komponente
kombinuju vertikalni DMOS i LIGBT ili koriste paralelnu vezu
p-n spoja kratko spojenog sa Sotki diodom kao ¥to je to sludaj
kod hibridnog SINFET-a. Hibridni SINFET, na primer,
rezultira sa radnom strujom tri-i-po puta vedom nego kod
LDMOS tranzistora sa uporedivom brzinom ukljudivanja i
isklju¢ivanja.

Na slici 16.(oznake prema sl.2) je prikazan uproscen
diagram otpornosti komponente u ukljuenom stanju ili pada
direktnog napona u zavisnosti od brzine uklju¢ivanja i
iskljugivanja i za kontinualan i za prekidan natin kontrole gejta
komponenti {4].

7. UPOREDNI PRIKAZ DMOS IGBT-A I TIGBT-A

Pored dobrih karakteristika IGBT tranzistori jo§ nisu
dosegli karakteristike tiristora u pogledu maksimalnih struja i
napona i u brzini prekidanja kao kod MOSFET-a. NumeriCke
analize sa nekoliko modela pokretljivosti su izvriene da bi se
simulirao uticaj smanjenja pokretljivosti na karakteristike u
stanju vodjenja [13]. Rasejanje fonona, rasejanje na
povriinskim neravninama 1 rasejanje nosilac nosilac su
primenjene u razli€itim simulacijama TIGBT-a. Rezultati
predstavijeni na sl. 17 pokazuju da se pri velikim gustinama

_
Cl

N’

<

g s

>

;g 4r

2 3t (b)

A o2r

o]

g 1r (a)
t}. N TSN SN N NS VNS DU N S 1 5
) 46 8101214161820

R, (u proizvoljnim jedinicama)

SI.16. Brzina ukljucivanja i iskljucivanja komponente snage
kontrolisane lateralnim MOS-gejtomu odnosu na olpornost u
ukljucenom stanju..
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modelovanja smanjenja kanalske pokretljivosti 1 (d) sa
modelom rasejanja fonona [13].

- i,
PIN
A

S118. TIGBT ekvivalentno kolo.Model objasnjava dinamiku
nosilaca kombinacije PIN diode-PNP tranzistora.
vreme Zivota = 0.1 us

3

Pad napona [V]

-
i
—

TIG8T

o w0 7o aoesoo 1000 1100 1200 1300
Probojni napon [V]

SI. 19. Kompromis izmedju pada napona u ukljuenom stanju i
probojnog napona za optimizovane TIGBT i DMOS IGBT
[13].

struje, smanjenje povriinske pokretljivosti zna¢ajno doprinosi
povedanju pada napona pri direktnoj polarizaciji, medjutim
ima malo razlike izmedju degradacije karakteristika u stanju
vodjenja TIGBT u poredjenju sa planarnim DMOS IGBT.
VaZno je napomenuti da je povriinska pokretljivost veoma
zavisna od tehnoloSlog procesa, mada ovde dati rezultati
pretpostavljaju kvazi-idealne procese.

Efekat PIN diode moZe se fizicki definisati kao
povecanje koncentracije pokretnih nosilaca koje je rezultat
rekombinacije elektron-Supljina u blizini sloja nagomilavanja.
Efekat je izraZen pod uslovima male injekcije (&,,,<0.3) kada
je broj Supljina koje se rekombinuju sa elekironima iz sloja
nagomilavanja uporediv sa delom 3upljina koje stizu do
katodnog kontakta. To je obino slufaj kod ultra-
visockonaponskih komponenti ifili komponenti sa kratkim
vremenom iskljufivanja. Optimalno projektovanje dimenzija
lay-outa narofito odnosa izmedju ukupne duZine sloja
nagomilavanja i Sirine p dZepa vodi ka poboljSanju efekta PIN
diode i stoga znaajnom popravljanju karakteristika u stanju
vodienja.

IzvrSene su numeriCke simulacije iskijucivanja sa dve
vrste opterecenja: rezistivnim i induktivnim. ZakljuCeno je da
su vremena iskljuéivanja vrlo bliska za planami i TIGBT [13].
Znatajno je da za razliku od tren¢ MOS tranzistora, kod
TIGBT-a povecanje oblasti oksida gejta pri lay-outima veoma
visoke gustine trenfa, ne utie na vreme iskljuivanja jer je
kaSnjenje prouzrokovano parazitskim kapacitivnostima sors-
gejt i drejn-gejt vrlo malo u poredjenju sa dugackim vremenom
iskljugenja zbog sporog uklanjanja vi$ka nosilaca iz Siroke n-
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baze Simulacije na~injenih kompromisa izmedju pada napona u

uklju~enom stanju i probojnog napona u isklju~enom stanju za

optimizovane DMOS i TIGBT su prikazane na slici 19. TIGBT
ima superiornije sveukupne karakteristike, najve}e prednosti
ima pri visokim naponima (preko 1000 V) u isklju~enom stanju

i kratko vreme ‘ivota. Prednost je jo{ zna-ajnija pri ve}im

gustinama struje (npr. 300 A/cm?® ) zbog smanjene otpornosti

kanala.
Na osnovu izvrSenih analiza u [13] i [22] mogu se
izvudi sledeci zakijuCcet:

1) Veoma gust proces trenda daje za rezultat bolje osobine u
stanju vodjenja kod TIGBT zbog povecane gustine
pakovanja 1 skracenja duZine kanala Sto je specifi¢no za
TIGBT. Prednost visoke gustine kanala je izraZenija pri
visokim gustinama struje.

2) U TIGBT struja ima prirodniju kvazijednodimenzionalnu
raspodelu §to zajedno sa eliminacijom parazitskog JFET
efekta, smanjuje otpornost u stanju vodjenja.

3) TIGBT dozvoljava fleksibilniji, manje suZen dizajn lay-
outa (npr. najmanja ostvarljiva Sirina p dZepa) Sto moZe
popraviti otpornost u stanju vodjenja pomocu popravljanja
injekcije sloja nagomilavanja (efekat PIN diode) ili
injekcije inverznog sloja (efekat skracenja duZine kanala).
Efekat PIN diode ima najveéi doprinos smanjenju pada
napona kod TIGBT-a sa kratkim vremenom iskljuéivanja
i/ili visokonaponskih TIGBT.

4) Leg-ap efekat je znatno smanjen kod tren¢ struktura zbog
skradenja  duZine kanala i jednodimenzionalnog,
vertikalnog toka 3upljina. '

5) TIGBT je sklon preuranjenom proboju i smanjenju
povriinske pokretljivosti. Medjutim optimalni tehnolo8ki
proces moZe znalajno popraviti povriinsku pokretljivost i
otpornost na proboj, tako da dostignu vrednosti bliske
onim kod planarnih struktura.

8. KOMPONENTE ZA VELIKE SNAGE NA BAZI
SILICIJUM-KARBIDA (SI1C)

Pre viSe od 15 godina vrSena su prva fundamentalna
istraZivanja odnosa specifi¢ne otpornosti driftovske oblasti u
ukljuenom stanju sa probojnim naponom i osnovnim
osobinama materijala. Na osnovu profila elekiri¢nog polja u
uniformno dopiranoj driftovskoj oblasti pokazano je da se za
specifiénu otpornost u uklju¢enom stanju dobija [1]:

4v?
R = p;
" euE;

gde je V, probojni napon, & permitivnost, x pokretljivost
nosilaca, a E, elektri¢na &vrstina. Imenifac izraza (1) nazvan
Baliga-faktor dobrote, koristi se za uporedivanje razliitih
poluprovodnickih ~ materijala  od kojih se proizvode
komponente za velike snage. Koristeci taj faktor dobrote,
predvideno je da ce komponente na bazi GaAs imati 13 puta
manju specifi¢nu otpornost driftovske oblasti. Na osnovu tih
predvidanja proizvedeni su JFET-ovi i MESFET-ovi sa
vertikalnim kanalom i probojnim naponima do 200 V.

Nakon §to su visokokvalitetne plocice silicijum-
karbida sa slabo dopiranim epitaksijalnim slojem postale

5 M
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dostupne, proizvodnja komponenti za velike snage je postala
izvodljiva. Za sve tri politipske modifikacije projektovana je
200 puta manja otpornost u ukljuenom stanju. Prve SiC
komponente za velike snage bili su visokonaponski Sotkijevi
usmeradi. Za silicijum-karbid (SiC) predvideno je jo§ vece
smanjenje otpornosti driftovske oblasti. Teorijska istrazivanja
pokazuju da dée SiC usmerai moci raditi sa naponom
blokiranja do 3kV imati atraktivne karakteristike u ukljuenom

Omski kontakt SORSA

N" Drift - sloj

NT Substrat
Omski kontakt DRETNA
S1.20 Poprecni presek §iC UMOSFET-a.

stanju. Prve Sotkijeve diode od SiC koje su imale probojni
napon 400V konstruisane su 1992, a potom su nacinjene diode
za 1kV [1]. Ove naprave imaju odli¢no ponaSanje u
prekidatkom reZimu i pad napona u ukljufenom stanju od
samo 1V, §to potvrduje teorijska predvidanja. Mada je cena
plotica SiC previsoka, a njihova povrSina premala za
komercijalnu proizvodnju Sotkijevih dioda, smatra se da ce u
sledecem veku Sotkijeve diode od SiC istisnuti sve silicijumske
PiN usmerace.

0d ovog materijala takode se proizvode MOSFET-ovi
za velike snage. Zbog vrlo malih brzina difuzije primesa u SiC
nije praktiéno proizvoditi DMOS strukturu. Najpogodnija
struktura je UMOSFET u kojem je P oblast baze dobijena
epitaksijalnim rastom na N driftnom sloju (s1.20). UMOSFET
struktura takode obezbeduje veliku gustinu kanala koja je
sustinski vaZna za potpuno iskoriS¢enje predvidene niske
specifiéne otpornosti driftovske oblasti u ukljuéenom stanju.
Probojni napon tih UMOSFET-ova ograniCen je na manje od
100V zbog proboja oksida na gejtu. Naime, paZljiva analiza
raspodele elektri¢nog polja u UMOSFET-u pokazuje da je ono
veliko na uglovima rovova. Nadalje, po$to je kritiéno
elektriéno polje u SiC oko 2x10° V/ecm, a elektriéno polje u
oksidu tri puta vece od polja u poluprovodniku, ono moZe
dosti¢i 10’V/cm pri emu nastupa proboj oksida. Jo§ jedan
problem sa MOSFET strukturom je $to vrlo mala pokretljivost
u inverznom sloju (15 cm?/Vs) dovodi do degradacije
specifi¢ne otpornosti u uklju¢enom stanju. To je ilustrovano na
slici 6 gde je izratunata specifi¢na otpornost u ukljucenom
stanju data u funkciji probojnog napona za razlicite vrednosti
pokretljivosti nosilaca u inverzionom sloju. Iz tih krivih vidi se
da SiC MOSFET-ovi sa probojnim naponima do 200V ne
mogu nadma§iti silicijumske komponente. Cak i za vise
probojne napone, osobine SiC MOSFET-ova su znacajno
degradirane lofom pokretljivos¢u u inverznom sloju, pa se
moraju razviti metode za njeno unapredivanje.



Zbog navedenih problema u vezi SiC UMOSFET-a,
predloZena je alternativna strategija za iskori¥cenje niske
specifi¢ne otpornosti: drift oblasti kori¥cenje silicijumskog
MOSFET-a sa malim probojnim naponom (u normalnim
uslovima, tj. pri nultoj polarizaciji isklju¢en) i SiC MESFET-a
ili JFET-a sa visokim probojnim naponom, koji je u normalnim
uslovima ukljugen. Ovaj pristup se takmici sa onim kori¥cenim
za stvaranje Darligtonove konfiguracije bipolarnih tranzistora
za povedanje strujnog pojaanja. Ova konfiguracija naziva se
Baliga-par, prikazana je na slici 21. Silicijumski MOSFET
redno je vezan za sors visokonaponskog MESFET-a ili JFET-a
za velike snage. Mogu se koristiti lateralne ili SiC strukture sa
vertikalnim kanalom. Bitno je zapaziti da je oblast gejta SiC
MESFET-a vezana za referentni izvod (ili sors) silicijumskog
MOSFET-a, a da je ovaj kompozitni prekida¢ upravljan jedino
signalom na gejtu silicijumskog MOSFET-a.
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S1.21 Konfiguracija komponenti u Baliga-paru koji se sastoji
od silicijumskog MOSFET-a i MESFET-a od SiC.
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S1.22 Uporedni prikaz strujno-naponskih karakteristika u
direktnoj polarizaciji za SiC FET napona blokiranja 5kV i
GTO istog napona blokiranja.

Kada se u kudistu Baliga-para prikljuci negativnog
napona na drejn DB direktno polaride strukturu gejta sa
Sotkijevom diodom u kucitu SiC MESFET-a. SiC Sotkijeva
dioda ima odliéne karakteristike u ukljuSenom stanju, jer je
unipolarna komponenta. Stoga Baliga-par sadrZi odli¢nu
flyback diodu ako se u njemu primeni SiC MESFET.

Nedavno je izveden izraz za specifiCnu otpornost u
ukljutenom stanju lateralnog FET-a koji radi na RESURF
principu

2
R =2 i 2
on,sp g[qu ( )

Iz ovog izraza se vidi da je faktor dobrote za lateralni
identidan onom za vertikalni FET. Medutim, kada se uporede
izrazi (1) i (2), vidi se da lateralni FET ima detiri puta bolju
specifiénu otpornost u ukljuéenom stanju. To je bio motiv za
razvoj visokonaponskih lateralnih MESFET-ova i FET-ova.
Najveci dosad postignuti napon blokiranja za lateralni SiC
JFET je 450V.
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S1.23. Poredjenje snage ukupnih gubitaka (Pg) u pojedinim
elementima. Pretpostavijeni napon napajanja je 400 V i struja
motora 15 A. Rezultati za BRT mogu da se primene i na MCT
[6].

Nedavno je predloZeno re¥enje [24], planarnog
visokonaponskog SiC MOSFETA-a, koji je proizveden
kori$¢enjem procesa implantacije kojim se izbegava problem
spore difuzije u SiC-u kod DMOS i formiranje inverznog
kanala kod UMOS. Ovaj MOSFET proizveden u SiC-u
procesom duple implantacije (DIMOS) ima probojni napon
koji premasa 750 V, §to je tri puta vide od predhodno
objavljenih vrednosti sa SiC MOSFET-om. U svakom slu¢aju,
o&ekuje se da ovi pronalasci utiu na sva kola energetske
elektronike koja rade na naponima iznad 100V. Teorijski
izradunata karakteristika SiC FET-a za 5 kV uporedena je na
slici 22 sa trenutno najboljim GTO, pri emu se vidi da su pad
napona u ukljudenom stanju i gubici manji za SiC FET. Na
osnovu ovog se moZe zakljuéiti da postoji mogucnost da SiC
FET-ovi zamene sve silicijumske komponente za radne napone
iznad 100V. Na slici 23 prikazano je poredjenje snage gubitaka
za pojedine komponente u odnosu na prekidalku ucestanost.
Sa dijagrama se jasno vidi prednost SiC komponenti.
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9.ZAKLJUCAK

Pronalazak MOS-upravljanih struktura, narocito
MOSFET-a za velike snage 1 IGBT-a doveo je do
revolucionarnih promena (ponekad nazivanih 1 drugom
elektronskom revolucijom) u projektovanju sistema energetske
elektronike zbog mogucnosti integracije upravljackih kola za
komponente velikih snaga. Smanjenje veliCine i teZine sistema
energetske elektronike koje je iz toga proizaslo omogucilo je
veliki uspeh na trZi§tu. Povecanjem radnih udestanosti
dobijenim smanjenjem prekidackih gubitaka omogucen je rad
na ulestanostima iznad 10 kHz, a to zna¢i smanjenje buke u
sistemima energetske elektronike za Siroku potro$nju kao $to je
upravljanje motorima uz regulaciju brzine, za grejanje,
provetravanje i klimatizaciju.

Razli¢ite komponente snage 1 visokonaponske
komponente kontrolisane MOS-gejtom mogu biti saZeto
prikazane po grupama u zavisnosti od nacina na koji MOS-gejt
kontrolife glavnu struju kroz komponentu. Komponente sa
vecinskim nosiocima imaju bolju brzinu (velika brzina rada) u
odnosu na otpornost komponente u ukljuéenom stanju (koja je
velika). Komponente sa me$ovitim nosiocima (bipolarnog tipa)
teZe da §to viSe smanje otpornost kola u ukljuCenom stanju na
ra¢un brzine. Hibridne komponente su izmedu ove dve
krajnosti. Posebno, za visokofrekventne, visokonaponske i
niskostrujne primene LDMOS tranzistor je komponenta sa
najpoZeljnijim karakteristikama. Na niZim frekvencijama
ukljucivanja i iskljuéivanja i niskim do umerenim strujnim
nivoima, LIGBT obezbeduje istu funkcionalnost uz zna¢ajnu
ustedu prostora

Optimalna konstrukcija i proizvodnja TIGBT dace
bolje performanse od konvencionalnog DMOS IGBT. TIGBT
moZe raditi na veoma visokim naponima (>1000 V) i vrlo
velikim gustinama struje (npr. 300 A/cm®), sli¢no onim kod
GTO komponenti, sa MOS gejt kontrolisanim mehanizmom
iskljuivanja. Ipak ako je komponenta predvidjena da radi na
niskim naponima (< 600 V) i relativno malim gustinama struje
(< 100 A/cm?®), prednost tren& geometrije nad DMOS
strukturom je minimalna. Zbog toga planarni IGBT ostaje
solidno reSenje za odredjene energetske primene Kkoje
zahtevaju relativno nizak napon i male struje. Sa tehnoloske
tacke i sa tacke radnih karakteristika komponente [22], izgleda
veoma verovatno da ce TIGBT strukture koje rade u hibridnom
PIN-ILET modu formirati osnovu za sledecu generaciju
komponenti snage.

Buducnost nagovestava dalje znaCajne napretke u
performansama komponenata za velike snage zamenom
silicijuma  sa  silicijum-karbidom  (SiC). Usavrseni
visokonaponski usmerai od SiC vec su prikazani, a u toku je
ogroman napor istraZivata da od ovog materijala naline
prekidae za velike snage. Tako je Sirom otvoren put za
poboljsanje performansi komponenata za velike snage u
idudem veku, §to ¢e se odraziti na bolje sisteme energetske
elektronike za Siroku potro§nju i industriju.

33

LITERATURA

[1] B.J.Baliga, "Trends in power semiconductor devices",
IEEE Trans. on Elec.Dev., Vol.43, No.10, pp.1717-1732,
1996

[2] K.Shenai, "Optimized trench MOSFET technologies for
power devices", IEEE Trans. on Elec. Dev., vol.39,
p.-1435, 1992

[3] B.J.Baliga, “An overview of smart power technology.”
IEEE Trans. Electron Devices, vol. 38, pp. 1568-1575,
1991.

[4] M.N.Darwish, M.A.Shibib, "Lateral MOS-gated power
devices - A unifield view", IEEE Trans. on Elec.Dev.,
vol.38, no.7, pp.1600-1604, 1991

[5] A.Q.Haung, G.A.J,Amaratunga, "The influence of an
LIGBT on CMOS latch up in power intergrated circuits”,
IEEE Trans. on Elec.Dev., vol.42, no.10, p.1873, 1995

[6] B.J.Baliga, "Power semiconductor devices for variable-
frequency drives", Proc. of IEEE, vol.82, no.8, pp.1112-
1122, 1994

[71 M.Mehrota, B.J.Baliga, "Trench MOS Barrier Schottkey
(TMBS) Rectifer", Solid State Electron., Vol.38, pp.703-
713, 1995

[8] K.Shenai, R.S.Scott, B.J.Baliga, “Optimum
semiconductors for high-power electronics”, IEEE Trans.
on Elec.Dev., Vol.36, no.9, pp.1811-1823, 1989

[9] T.Syau, et al, “Comparison of ultra-low specific on-
resistance UMOSFET structures: The ACCUFET,
EXTFET, INVFET, and conventional UMOSFET’s,”
IEEE Trans. Elect. Dev., vol ED-41 pp. 800-808, 1994.

[10]S.P.Pandarharkar, K.Senai, "Optimization of the anti-
paraller in an IGBT module for hard-switching
applications", IEEE Trans.on Elec.Dev., Vol.44, no.5,
pp.879-886,1997

[11]H.Hagino, et al, "An experimental and numerical study on
the FBSOA of IGBT's", Trans. on Elec. Dev, Vol.43, no.3,
pp.481-488, 1997

[12]F.Udrea and G.Amaratunga, "The trench insulated gate
bipolar transistor- a high power switching device", Proc. of
20th Int.Conf., Miel-95, Ni§, pp.369-374, 1995.

[13]F.Udrea, G.A.Amaratunga, "Theoretical and numerical
comparation between DMOS and trench technologies for
insulated gate bipolar transistors”, IEEE Trans. on
Elec.Dev, Vol.42, No.7, pp.1356-1366, 1996.

[14]M.Nandakumar, B.J.Baliga et al, "Theoretical and
experimental characteristics of the base resistance
controlled thyristor (BRT)", IEEE Trans. on Elec.Dev.,
Vol.39, No.8, pp.1938-1944, 1992

[15]N.Iwanuro, M.S.Shekar, and B.J.Baliga, “Forward biased
safe operating area of emitter switched thyristors, “IEEE
Trans. Elec. Dev., vol.42, pp. 334- 339, 1995.

[16]B.J.Baliga, and R Kurlagunda,”The dual gate base
resistance controlled thyristor, “IEEE Electron Device
Lett. , vol. 16, pp. 223-225, 1995.

[17]1.8.Ajit, "Dual MOS gate controlled thyristor (DMGCT)
structure with short-circiut withstand capability superior to
IGBT", IEEE Elec.Dev.Lett., vol.17, no.6, pp.294-296,
1996



(18] V.Pathasaratahy, A.Bhalla, T.P.Chow, "A 550 V isolated
chanel base resistance controled thyristor (ICBRT)", [EEE
Elec.Dev.Lett., vol.16, no.6, pp.283-285, 1995

[19]F.Udrea, G.A.J.Amaratunga, “The trench inversion layer
emitter thyristor (ILET)", Proc. of CAS'96, pp.425-427,
1996

[20]F.Udrea, G.J. Amaratunga, J Humphrey, J.Clark,
A.G.R.Evans, "The MOS inversion layer as a minority
carrier injector”, IEEE Elec.Dev.Lett., vol.17, no.9,
pp.425-427, 1996

[21]N.Thaper, B.J.Baliga, "The accumalation channel driven
bipolar transistor (ACBT)", IEEE Elec. Dev. Lett., vol.18,
no.5, pp.178-180, 1997

[22]G.AJ. Amaratunga, F.Udrea, "The new generation of
power semiconductor devices", Proc. of CAS'96, pp.469-
478, 1996

[23]C.E.Weitzel et al: “Silicon carbide high-power devices”,
IEEE Trans.on.Elec.Dev., vol43, no.10, pp.1732-1741,
1996

[24]N.Shenoy, J.A.Cooper, M.R.Melloch, "High-voltage
double-implanted power MOSFET's in 6H-SiC", IEEE
Elec. Dev. Lett. vol.18, no.3, 1997, pp.93-95

[25]B.K.Bose, “Power electronics - a technology review”,
vol.80, n0.8, pp.1303-1334, 1992

[26]K.Shenai, “Power Semiconductors Device Design and
Application”, Short Course, 21th Int.Conf, Miel-97, Ni§,
1997.

34

PRILOG Al DEFINI(;IJA SPECIFICNE OTPORNOSTI U
UKLJUCENOM STANIU

Specifigna otpornost u ukljucenom stanju (K,,g)
definise se preko sledecih relacija [26]

Po _Volp _IbRm A
4 A4 -
gde su: P, - snaga disipacije; /p, - struja drejna, V) - napon
drejna, Jp - gustina struje; R, - otpornost u ukljucenom stanju i
A - povrina popregnog preseka. Iz jednatine (Al) vidi se da je
R, =R,,A, ajedinicaza R, je Qcm?.

JAR,A=JER,,,, . (AD

MODERN SEMICQNDUCTOR POWER COMPONENT S
M.B.Zivanov and Lj.D.Zivanov

Abstract - In this paper was done categorization and
comparison of the most important characteristics of existing
silicon power components. Especially, the new research
direction and new design of semiconductor power components
were shown. The most prominent new direction is using trench
structures in power components. Besides new structures
analyze was done for different improvements of known
components. The new trends of power integratet circuits were
shown. Also the possible trends of SiC developments were
discussed



UTICAJ TEMPERATURE NA NAPON PRAGA OTVARANJA MOSFET-a

Aleksandar Iliskovié, Ferid Softié, Elektrotehnicki fakultet u Banjaluci

Sadr¥aj — U radu je izvrSena analiza uticaja temperature
na napon praga otvaranja MOS tranzistora. Dat je precizan
matemati¢ki model a rezultati provjereni eksperimentalnim

putem.
UvGoD

Da bi se uprostio proralun temperaturne zavisnosti
napona V, kada su uslovi zasiéenja tranzistora ispunjeni a
struja drejna konstantna, uvedene su odredene pretpostavke.
Naime, usvojeno je da povrdinski naboj Q ne zavisi od
temperature i da se uticaj konagne otpornosti drejna moZe
zanemariti. Uticaj jonizacije stanja u unutradnjosti osnove
MOS tranzistora na promjenu struje drejna sa temperaturom
uzima se u obzir tako ¥§to se usvaja da se vrijednost
Fermijevog potencijala @, mijenja sa temperaturom. Pored
vrijednosti @ sa temperaturom se mijenja napon Vgg i
pokretljivost 4.

1. UTICAJ TEMPERATURE

S obzirom da se vrijenost struje zasicenja I [1]:

_Co#;Z((VGS;vX ) _%{INC‘:?S] (1-3¢ +2£ %)+

% ==
12
+§{'2li|'q&\] (2(pF—VBS)3/2 (1)

cs

ne mijenja sa promjenom temperature diferenciranjem
jednagine (1) po temperaturi T izlazi:

_allDii;K__*_ BI’D dVGS alb d(pp (2)
9K dT dVgs dT d¢p dT '’
gdje je @, Fermijev potencijal dok je konstanta K:
K — CO“’IZZ 1 i_K_: COZ dp'n . (3)
L dT L dT

Prvi sabirak jednacine (2) moZe se na osnovu relacija (1) i
(3) izraziti u obliku:

0Ip dK _Ip CoZdpy _ [ 1 diy @
9K dT K L dT ptodT )

Strmina tranzistora u zasiéenju data je relacijom:
ol CollrZ ,
Sh ==y, ®)
GS Vs Vas

8m =
tako da drugi sabirak relacije (2) glasi:
dlp dVgs _ , dVgs
oVgs dT ™ dT
Konadno, na osnovu relacije (1), posljednji sabirak
relacije (2) dobija oblik:

dT

(©)

= KVps

2
olp dor _dor ] 1([Nlae, (e - 1)L
d9r dT  dT 2\ ¢t ’ dor

12

dv 2|N|ge;

_(sz—vx)d(p’: +2{ ‘Cl;? : (2¢F—VBS)} )
0

Relacija (7) moZe se izraziti u znatno saZetijem obliku.
Naime, na osnovu relacije

Vx =0us +29F —Vss, (8)
gdje je @ radna funkcija metal-poluprovodnik odredena

E
relacijom @ y5 = @ po "[(PSO +—2—g—+ "PF] , dobija se:
q

aVx _ M.;. 2=1. 9)
dop dor
Diferenciranjem relacije
2C3

=1- Vos —Vyx +20F -V 10
g qus( Gs —Vx +20F ~Vgs) (10)
te smjenom vrijednosti (9) u (10) dobija se:

dt _ 2C§ (_dVX+ ]_ 265 an
dop  Nggg\ dop |V|ge
Imajuéi u vidu relaciju

Nge

Vbs =Vas ~Vx -~ 2+(1-8""), (12)

0
smjenom vrijednosti (9), (10) i (11) u relaciju (7), uz
napomenu da je kod N-kanalnog tranzistora IN|=-N, bice:

olp doF dQF /
=K 2(Vy =V, Vps |- 13) .
305 dT T [ (Vr -Ves)+ DS] (13)

Smjenom vrijednosti (4), (6) i (13) u relaciju (2) izlazi
nakon sredivanja:

WVes _Ip(_1dus| dog[2Wes=Vr) | 4
AT g\ u. dT ) dT | Vb

gdje je, na osnovu relacije (6), strmina tranzistora u oblasti
zasiéenja data relacijom

(15)

Prvi i drugi &lan relacije (14) imaju pozitivne vrijednosti.
Ti &lanovi se medusobno oduzimaju i desna strana te relacije
mo¥e da bude, pri odredenim vrijednostima napona Vgg,

pozitivna, negativna ili jednaka nuli. Prema tome,
promjenom napona Vg ¢ moZe se podesiti radna tatka MOS

tranzistora sa temperaturnim koeficijentom struje drejna
jednakim nuli. Ta vrijednost napona Vg g nalazi se na mjestu
presjeka krive dVgg / dT = f(VG s), definisane relacijom
(14), sa apscisnom osom pravougaonog koordinatnog sistema

gm=KVps.
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\ 0,dVgg /dT). Prethodno je potrebno u relaciji (14)

( Gs '’
navedene parametre izraziti u podesnijem obliku za analizu.

Fermijev potencijal osnove n-kanalnog tranzistora je
pozitivan i dat sa

=£lnm>0.
q

1

(16)

Pr

Gustina nosilaca elektriciteta kod &istog silicijuma mije—
nja se sa temperaturom prema relaciji [2]:

o 4
n; =387-10°T7¥% ¢ e

(17)

Smjenom vrijednosti (17) u relaciju (16), te diferen—
ciranjem po temperaturi izlazi:

dog 3k 1

=—-—-—(0,605- R 18
dT ~ 29 T ( or) (%)
ili zbog moguénosti zanemarivanja prvog ¢lana:
dog 1
=~ -—{0,605- . 19)
aT T ( OF ) (19)

Pokretljivost nosilaca elekiriciteta mijenja se sa tempe—
raturom prema relaciji

o= AT, (20)
gdje je A, konstanta proporcionalnosti. Iz relacije (20) do—
bija se:

1dp, 15
T @1)
u, a7 T
Uzimajuéi u obzir relaciju
I7 1
L == (vgs -Vr), 2)
8&m I

te smjenom relacija (19) i (21) u relaciju (14), pri Cemu se
usvaja da je n= 2, izlazi:

dVGS _ VGS _VT [075_

T = T

U oblasti nezasienja, kada je napon V4 dovoljno male
vrijednosti, temperaturni koeficijenat promjene provednosti
kanala zavisi od promjene pokretljivosti 4 i napona praga
V.. Diferenciranjem relacije

2(0,605 - (p F )

’
Vbs

0.605—
+,605 q).F

—=. @)

ColtnZ
sasly, o=~ (Vas ~Vr) @4)

po temperaturi T izlazi:
_l_dgds =__l__dp':_ 1 dVT (25)

gss AT pt dT Vgg=Vp dT

Prilikom proraduna temperaturnog koeficijenta v, /dT
moZe se sa velikom tadno¥6u usvojiti da povrfinski
ekvivalentni elektriéni naboj Q ., odnosno napon Vgg, ne
zavisi od temperature. Ova pretpostavka provjerena je
eksperimentalnim putem direktnim mjerenjem vrijednosti
dv,/aT kod wvelikog broja razlititih tipova MOS
tranzistora.

Napon praga V, n-kanalnog MOS tranzistora dat je re-
lacijom:

36

2
'-2!le1€x("vgs +20F)
ca ’

anapon V relacijom (8), dok je radna funkcija metai—polu—
provodnik ¢ s :

MoZe se usvojiti da se u relaciji (8) mijenjaju sa
temperaturom Qs 1 ©p . Smjenom vrijednosti (27) u
relaciju (8) i diferenciranjem tako dobijene relacije po
temperaturi T izlazi:

dVx __d9F ,40r _d9r
dT dT ~ dT dT
Temperatumi koeficijenat napona V, n—kanalnog MOS
tranzistora dobija se diferenciranjem relacije (26) po
temperaturi T i smjenom (28) u tako dobijenu relaciju:

Vp=Vy + (26)

E

<pso+;§-+<pf @27

© ps =(PMO'(

(28)

-

dvy _dor +[ 2N lge, - 29)
dT ~ dT | "\ C}(20r ~Vas) '

Temperaturni koeficiienat napona V, p—kanalnog MOS
tranzistora dobija se diferenciranjem sljedece relacije po
temperaturi T :

12
2IN|ge  (Vps -2
Vi =Vig -{ [¥lae.( = ‘pF)} (30)
G
i kori¥€enjem izraza (28) izlazi:
dVr _d9r |, 2|N|ge, _ 31
a7 dT C§(-20F +Vas)

Ako se uzme u obzir da je kod n—kanalnog MOS
tranzistora @r >0 i Vg < 0, dok je kod p—kanalnog
MOS tranzistora situacija obmuta, tako da je @z <0 i
Vgs >0, relacije (29) i (31) mogu se objediniti u jednu, koja
glasi:

dVT =d(PF 1+ r 2!1\4483
dT dT ch(Z‘(PFl'*'lVBSD

Iz relacije (32) izlazi da je znak temperaturnog koefici-
jenta napona praga V, odreden znakom temperaturnog koe-
ficijenta Fermijevog potencijala ¢ osnove tranzistora. Sa
porastom temperature Fermijev energetski nivo Eg
pribliZava se srednjoj energetskoj liniji kod primjesnih polu—
provodnika. Posljedica toga je da se Fermijev potencijal ¢y
kod p—poluprovednika smanjuje, dok kod n—poluprovodnika
raste sa porastom temperature T . Drugim rije€ima, dobija se
da je d@, /AT <0 kod p-poluprovodnika i d¢ /dT >0
kod n—poluprovodnika. Prema tome, kod n-kanalnog MOS
tranzistora biée dV,, /dT <0, akod p—kanalnog MOS tran—
zistora dV,, /aT > 0. Iz iste relacije takode se moZe zakljuditi
da se vrijednost modula temperaturnog koeficijenta napona
praga smanjuje pri smanjivanju koncentracije primjesa N u
osnovi tranzistora. Temperaturni koeficijenat dv, /dT se
smanjuje i pri porastu specifine kapacitivnosti C, dijela
gejt—kanal, tj. pri smanjivanju debljine sloja oksida x,.

(32)



Fermijev potencijal u odnosu na sredi§nju energetsku
liniju £; ima vrijednost ¢. U slu¢aju r-kanalnog tranzi-
stora, kod koga je osnova poluprovodnik p-tipa, Fermijev
potencijal dat je sa

(33)

S obzirom da je p,= N, =|Nd —Na|=lN|, jer je
N4 =0, relacija (33) glasi

kT, M|
F=—In— . 34)
q n
UvrStavanjem izraza za sopstvena koncentraciju
£ 32 3/4
R 2(2mk m,m
h
u relaciju (34) proizlazi da je Fermijev potencijal
N E
Fzﬁfbll_imr+_£). (36)
g A 2 2kT

Iz relacije (36) izlazi da je Fermijev potencijal funkcija
temperature i konceniracije primjesa §to je pokazano na sl.1.

0,3

T=300K =" | I
T=320K I,
/i T340k, | ]

02

/
/‘W_____,.——
//

0.1 T=400K

DN

0.1-1014 N [cm3] 0,5 1014

SI.1. Zavisnost Fermijevog potencijala od koncentracije
pri temperaturi kao parametru.

Primjer proratuna je dat za tipian »n - kanalni MOS
tranzistora.

-1.0 T
N=n-10'4cm3
g n=10
= n=8
gLl R AR S e n=6
: -1,12 A
% n=4
S
S
12 /n=2
350
-1.3 1
300 320 340 3
TK] —»

S1.2. Promjena d o g [d T =f(T).

Tako se pri 7= 350 K i koncentraciji N = 6:10"* cm” dobija
daje dor/dT= -1,12 mV/K (tatka A). Pri proradunu je
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uzeta konstanta 4 za silicijumski materijal 4 = 3,87- 10'® cm”

an . . _ _
K™, energetski procgze3p E, =E,0) = l,2_lwe'\/, Bolcmanova
konstanta k=1,38-107 J/K teg=1,6 107" C,

Temperaturni koeficijenat Fermijevog potencijala » -ka-
nalnog MOS tranzistora dobija se diferenciranjem relacije
(36) po temperaturi T:

d 1 1( kT Eg)
ERF o~ F——[3—+——"§—J, 37)
dr T 2T\ ¢ q
ili
d(pF 1 3 (pg) ]((pg )
——|op-2or-——-2|x-——|E_gp|. (38
aT T(Q’F ST T\ TeF (38)

U relaciji (38) zanemaren je drugi ¢lan u maloj zagradi
kao znatno manji od vrijednosti ¢ 1 ¢, /2. Kako je uvijek
©r <0, /2 kod nedegenerisanih poluprovodnika, dobija se da
je temperaturni koeficijenat Fermijevog potencijala osnove
n-kanalnog MOS tranzistora negativan (sl.2). Relacija (19)
predstavlja specijalni slucaj relacije (38), koja vaZi za bilo
koji poluprovodnik p-tipa.

Navedena promjena je funkcija dvije promjenljive tako da
se dobija trodimenzionalni dijagram (s1.3). U tacki A
temperatura je 7= 350 K, koncentracija N=6- 10" cm”, te
je promjena d@ g /dT=-1,12mV/K.

-1,1 4
1,12
-1.15

LAl Ny —
350 “:ix"'" .
21011

TK '~ a0

SI. 3. Dijagram promjene Fermijevog potencijala u
funkciji temperature i koncentracije.
Povecéavanjem koncentracije primjesa u poluprovodniku
dolazi do poveéanja Fermijevog potencijala (s1.4) a zavisnost
postaje prakti¢no linearna sa promjenom temperature.

0,45 | T
T N=n-1016[cm3]
et P —— T n=10
9 \ —— =3
0,3
n=1
0,25
20 340 360
300 3 T[K]

Sl.4. Zavisnost Fermijevog potencijala pri vecim
koncentracijama primjesa.



Medutim, promjena d@p/dT u sluaju veéih
koncentracija se smanjuje (sl.5). Sa povecanjem
koncentracije temperaturna zavisnost ostaje prakti€no
linearna kao i kod manjih koncentracija (sl.2).

-0,6 T T

N=n-1016[cm-3]
g n=10
> -0,7 —n=7
E =5
% n=3
T
s 08
o
=1
-0,9
300 320 340 360
TK] —

SL5. Uticaj nivoa koncentracije na promjenu Fermijevog
potencijala d g [dT .

Analognim postupkom dobija se vrijednost Fermijevog
potencijala i njegovog temperaturnog koeficijenta za p-ka—
nalni MOS tranzistor. U ovom slugaju osnova tranzistora je
poluprovodnik n—tipa, pa vaZi relacija:

N
0p = —-klan< (39)
q9
Smjenom vrijednosti (35) u relaciju (39) izlazi
N E
@F=-£ 1nu-—3-znT+—i ) (40)
q A 2 2kT
§to daje:
d(pF 1 3 (Pg 1 (pg
— == +—@r+—=|=—| =+ . 41
e T[(PF 5 P 2) T(z OF (41)

Relacije (38) i (41) mogu se objediniti u jedan izraz, pa se
dobija:

ii_(ﬂf_:;l[_(pi_ M]

42
dT T\ 2 (“42)

pri emu se znak minus odnosi na n —kanalni, a znak plus na
p—kanalni MOS tranzistor. U sluaju p—kanalnog tranzistora

temperaturni  koeficijenat d @ /dT je pozitivan, jer je
" uvijek @, /2>|(p FI.Smjenom vrijednosti (42) u relaciju
(32) dobija se temperaturni koeficijnat napona praga

4V 1% _ _ YNees
aT _+T( 2 |¢F!] 1+\[C§(2'cpp|+|VBS|)

Iz relacije (43) izlazi da je temperaturni koeficijenat
napona praga negativan kod 7 —kanalnih, a pozitivan kod p—
kanalnih MOS tranzistora.

Da bi se graficki predstavile zavisnosti promjene napona
praga otvaranja o temperaturi dV; /dT kao i temperaturni
koeficijent tog napona (dVy /dT)/V; biée analiziran
silicijumski ~ poluprovodni¢ki ~ materijal  kod  koga
koncentracija primjesa iznosi N = n-10' cm™, n= 13,57,
specifi¢na kapacitivnost dijela gejt-kanal C, = 0,0169'107

. (43)

F/em?, ¢, = 8,854 107" F/em, €,= 1,06 107" F/em, V= 0.
Tada je:

_ T In n
11594 3,87 . T3/2 _5—7018/T

dvy _dor|,, 1,696~103~n-|
dT  dT 2856 ¢F |

QF

(44)

'0,002 == L '072
N=1016 [cm-3] T
g-o,o(n N=3.1016 [em™3] 03%
= g
& N=5-1016 [em?] &
=~ ~
50,004 045
&~
N=7-1016 [cm3] E

-0,005 -0,5

300 310 320 330 340 350 360

TK] ——

SI.6. Promjene napona praga dV; /dT sa temperaturom.

Tako vidimo (s.6) da se pri porastu koncentracije od
N = 10 cm™ do N = 7 -10"cm™ , kod temperature
T = 300K, dobija promjena temperaturnog koeficijenta
napona praga otvaranja sa —0,2 %/K na 0,4 %/K.

2. EKSPERIMENTALNI REZULTATI

Mijerenja su izvrena na n kanalnom MOSFET-u u oblasti
temperatura od 300 K do 360 K. Takode je izvrSen proracun
promjene napona praga otvaranja po temperaturi u funkeiji
koncentracije primjesa i temperature u istom opsegu.

A\\’,

—
S
> 2,8
=}
~ -3
2 15 cp-3
§ a2l 2,3 1013 ¢cm
o 3,3 I
b
3,4 4 b e
i
i
3,6 i
I
381 i
i
4 I
L}
b
1015 21008 == = 360
3 1083 a0 0
41015 320
N [cm’3] 51015 300 T'K]

S1.7. Zavisnost dV;/ dT za n—kanalni tranzistor.

Tako pri T=350 Ki N =23 10 cm™ navedena

promjena iznosi — 3,3 mV/K.
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4 2 T | -02%
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SI. 8. Parametarski dijagram zavisnosti 0T vy ar
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/
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& A s // )
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Sl 9. Eksperimentalni rezultati Iy = f(Vss, 7)

Na sl.8 prikazani su rezultati dobijeni proradunom. Na
lijevoj  ordinati nanesena je promjena napona praga
otvaranja po temperaturi dok je na desnoj ordinati dat
temperaturni koeficijent napona praga otvaranja u funkciji
temperature. Kao parametar uzeta je promjena koncentracije
primjesa N U tatki A pri T = 350 K vrijednost

temperaturnog  koeficijenta napona praga otvaranja
1 dVy
——-t= - 0,33 %K dobija se pri
Vr dT

koncentraciji N=23 10" em™

Rezultati mjerenja za posmatrani n- kanalni tranzistor
predstavljeni su grafi¢ki na sl. 9 gdje je data zavisnost struje
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drejna I, u funkciji napona Vg za dvije temperature
T=27°Ci T=87°C.

Posebno je izdvojen dio krive u okolini napona praga
otvaranja tako da se moZe izrafunati da promjena napona
iznosi:

dVy /dT=(1,2-1)/(27-87)= — 0,00333 V/K = - 3,33 mV/K.

Za relativnu promjena napona praga otvaranja se dobija:

(dVy /dT)/Vy =-0,333 % /K.



Na sl.10  predstavljeni su rezultati mjerenja

VIp = f(Vgs—Vy). Uokimo da je dobijena linearna

zavisnost . Ugao nagiba pravca obiljeZen je sa . Kako se
izraz za struju I’ moZe opisati relacijom [3]:

b =k (Vs ~Vr) 45)

tada se koeficijent smjera [k, , odnosno k, moZe izratunati

04-02
tgf=———=04
kao: s 1-05 (46)
ky =1g*B=0,16 mA/ V>,
AL
T T=350K
0,6
0,4
0,2
p
0 0,5 1 15 2
— (Vs VD [V]
S1.10. Zavisnost ﬁ'_: f(Ves=Vr ).
3. OZNAKE

C, - specifi¢na kapacitivnost dijela gejt—sors,
7 - §irina kanala,

L —duZina kanala,

x, —debljina sloja oksida,

U, - pokretjivost elektron,

€, - dielektri¢na konstanta supstrata €,= €€,
¢ —Fermijev potencijal

© s —radna funkcija metal-poluprovodnik,
@50 — potencijal energetske barijere Si0,-Sj,
Vs — naponski ekvivalent povriinskog naboja Q__,
Vgs — Napon osnove prema masi,

V, —napon praga otvaranja,

E, - 8irina energetskog procjepa,
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N - koncentracija primjesa,

n; —koncentracija nosilaca elektriciteta kod &istog
poluprovodnika,

&, — strmina tranzistora,

k - Bolcmanova konstanta &= 8,62 107 eV/K,

h - Plankova konstanta A= 6,626 . 107 Js,

g —naboj elektrona g=1,6.107°C,

k; —konstanta ,

k, —koeficijent smjera,
A, - konstanta proporcionalnosti,

A —konstanta zavisna od poluprovodnitkog materijala,

m, , m,— efektivne mase elektrona odnosno Supljina.
n=k; /%,

4. ZAKLJUCAK

Provedena detaljna analiza uticaja temperature na napon
praga otvaranja MOSFET-a pokazuje da se proralunski
dobijene vrijednosti za tipi¢an tranzistor podudaraju sa

eksperimentalno  izmjerenim  vrijednostima  realnog
tranzistora.
Uticaj temperature i koncentracije na analizirane

parametre predstavljen je grafitki egzaktnim dijagramima
tako da se, osim posmatranih, mogu precizno o€itati
koordinate i drugih tadaka.
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Abstract— This paper presents the analysis — of
temperature influence to the treshold voltage in MOSFET. It
contains the precise mathematical model and results are
confirmed in the experiment.

TEMPERATURE INFLUENCE TO THE TRESHOLD
VOLTAGE IN MOSFET

Dr Aleksandar Iliskovi¢, Mr Ferid Softi¢.



ADRESIBILNI SENZOR TEMPERATURE

Bojan Lekovi¢, Branimir Dordevi¢, Milun Jevtié, Elektronski fakultet u Nisu

Sadrzaj - U ovom radu obradena je jedna realizacija
adresibilnog senzora femperature niske potrosnje (nekoliko
mW). Posle koncepcije izrade adresibilnog senzora
temperature, koji pored merenja frekvencije i ostvarivanja
funkcyje  adresibilnosti  ima I zadatak linearizacije
karakteristike senzora, predstavijena je najpre njegova
struktura  zasnovana na T/ konvertoru [ RISC
mikrokontroleru, zatim je razvijena metodologija za
kalibraciju senzora generisanjem look-up tabele i na kraju je
dat jedan protokol za komunikaciju.

1.Uvop

Svedoci smo razvoja najnovije generacije senzora
koji pored osnovnih funkcija: pretvaranja fizicke u
elektricnu veliéinu 1 konvertovanja tako dobijenog
signala u oblik pogodan za obradu imaju jo§ niz
dodatnih funkcija koje im daju odlike inteligentnih
senzora. Ovi senzori su adresibilni, ne retko i sa
moguénos§éu autokalibracije i samotestiranja. Preko
komunikacionog kanala povezani su sa procesnim
radunarom.

Cilj ovog rada jeste realizacija adresibilnog senzora
temperature. Senzor treba da bude: adresibilan,
relativno dobre tacnosti (<1%), niske potrosnje -
pogodan za baterijska napajanja 1 relativno jednostavan
za serijsku proizvodnju. Realizovan je 1 ovde izloZen
senzor temperature koji moZe da ima Sirinu mernog
opsega od 10 do 100°C. Namenjen je za merenje
temperature u opsegu od 0°C do 100°C.

Prihvataju¢i da se senzor realizuje raspoloZivim
komponentama (mada moZe da se proizvodi i kao
integrisana komponenta) kao najprihvatljivije reSenje
odabrani su: NTC termistor, komparatori 1
mikrokontroler koji obezbeduju nisku potro$nju.
Analogni deo senzora je baziran na neposrednom T/f
konveroru sa NTC termistorom dok merenje
frekvencije, linearizaciju karakteristike senzora (look-
up tabela) 1 funkciju adresibilnosti obavlja
mikrokontroler PIC12C509. Adresibilni senzor
komunicira sa nadredenim mikroracunarskim sistem po
protokolu za komunikaciju koji je predloZen na kraju.

2. ADRESIBILNI SENZOR TEMPERATURE

Strukturu adersibilnog senzora temperature ¢emo
najlakSe uoditi ako najpre razmotrimo tok i nacin
generisanja informacije o temperaturi na slici 1. Kao
pretvara¢ temperature u elektriénu veli¢inu, obzirom na
relativno uzan radni temperaturni opseg, najprikladniji
je NTC termistor. Termistor je uklju¢en u kolo

MIKROKONTROLER

ks

e
y

KOMUNIKACIONI KANAL

| frekvencije

look-up tabela
|
L

Slika 1. Tok generisanja informacije o temperaturi

neposrednog T/f konvertora koji temperaturu ambijenta
konvertuje u frekvenciju koju zatim meri
mikrokontroler PIC12C509. Promena frekvencije T/f
konvertora sa temperaturom je nelinearna pa je za
linearizaciju neophodno generisati tabelu uporednih
vrednosti frekvencija 1 temperatura (look-up tabelu) i
nju smestiti u programsku memoriju PIC-a. Posto
mikrokontroler obavi merenje, on onda pretrazuje look-
up tabelu i1 iz nje Cita normalizovanu vrednost
temperature.

Dobije podatak o izmerenoj temperaturi treba, na
zahtev  nadredenog  mikroracunarskog  sistema,
proslediti kroz komunikacionu liniju. Drugim re¢ima
potrebno je omoguciti obostranu komunikaciju senzora
i nadredenog mikroradunarskog sistema a u nekim
slu¢ajevima i medusobnu komunikaciju izmedu samih

ADRESIBILNI SENZOR TEMPERATURE
A v
. T __§ MIKROKONTROLER
& D PIC12C509
NTC f
T/F KONVERTOR ;
TRANSIVER ZA
RS -485

g KOMUNIKACIONA LINUA i 2 >

< LINUA ZA NAPAJANJE 2 >

Slika 2. Blok struktura adresibilnog senzora
temperature
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- najgori sluéaj sa gornje strane
- kriva dobijena za R5=150k-10%
- kriva dobijena za B=4600 + 3%
- kriva dobijena za taéne vrednosti elemenata
- kriva dobijena za B=4600 - 3%

kriva dobijena za R5=150k+10

- %
- najgori sluéaj sa donje strane N
’///////////////////’///i

1 ki, : o 1 L  § i 1 1 L 1 1 J
33 34 35 36 37 38 39 40 41 42 43 44 45
termperatura (O)

50000

45000 |-

OmMmQgnNw

frekvencija (Hz)

40000

35000

30000

25000 -

Slika 4. Zavisnosti frekvencije od temperature T/f
konvertora za razliéite vrednosti elemenata

senzora. Ovo se moZe izvesti ili multipleksiranjem
linija, kada svaki senzor ima posebnu komunikacionu
liniju, ili adresiranjem senzora kada svi senzori koriste
jednu komunikacionu liniju, a mikroraCunar im se
obra¢a po adresi. Druga varijanta je otito jeftinija 1 u
ovom radu implementirana. Kona¢na blok struktura
adresibilnog senzora izgleda kao na slici 2.

Pored komunikacione linije svakako je neophodna i
linija za napajanje. Melutim na ovom mestu ie bitno
ista}i da se adresibilni senzor temperature projektuje sa
kolima ekstremno niske potro{nje tako da je mogu}e
primeniti i baterijsko napajanje.

3. ANALOGNI DEO

Za realizaciju analognog dela adresibilnog senzora
temperature najpodesniji je direktni T/f konvertor [2]
na bazi astabilnog multivibratora prikazanog na slici 3.

9N

):
|
]3 100K
\/
V —=—5V R3 21 '
T 7{TLC352
i

+1% =

R4

150k
C1
270p t_lo%

+2% B=4600 =
+3%

Slika 3. T/f konvertor kao analogni deo
adresibilnog senzora temperature

Simulacijom predloZene $eme u programskom
paketu PSPICE 7.1, za razliZite vrednosti elemenata (u
skladu sa navedenim tolerancijama) dobijena je
familija krivih kao na slici 4.

Kao $to mozemo videti, velike razlike u frekvenciji
dva ista T/f konvertora, na istoj temperaturi, u radnom

opsegu, predstavljaju ozbiljan problem. Na 7alost,
nikakvim podesavannjem konvertora dobijene krive se
ne mogu poklopiti. Dobra osobina ovog konvertora je
nezavisnost frekvencije od vrednosti napona napajanja.

Look-up tabelu moZemo odrediti snimanjem
karakteristike, odnosno merenjem frekvencije T/f
konvertora u odredenom broju ekvidistantnih

temperaturnih ta¢aka. Ako Zelimo da adresibilmi senzor
u radnom temperaturnom opsegu ima tacnost od 0.1°C
onda je neophodno look-up tabelu snimiti sa korakom
0.05°C. Za relativno uzak temperaturni opseg od 10°C ,
veé je neophodno izvesti 200 merenja. Medutim, to u
ovom trenutku i nije jedini problem. Obzirom na
tolerancije elemenata u kolu, svaki T/f konvertora ima
jedinstvenu karakteristiku, 3to prakti¢no znaci da se za
svaki senzor ponaosob mora generisati look-up tabela,
odnosno izvesti pomenutih 200 merenja. U slucaju
masovne proizvodnje, ovo moze da predstavlja
nepremostiv tehnoloski problem. Prilikom generisanja
look-up tabele se zato moZemo posluziti jednom
drugom idejom. Umesto da odredujemo karakteristiku

T/f konvertora merenjem u jako puno ekvidistantnih
tataka, merenje moZemo izvesti u samo 3 temperaturne
tatke (pocetak, sredina i kraj temperaturnog opsega
npr.) a karakteristiku generisati uz  pomo¢
aproksimacione zavisnosti frekvencije T/f konvertora
od temperature koja se odreduje upravo na osnovu
rezultata pomenuta 3 merenja.

Merenjem frekvencije svakog T/f konvertora u tri
(temperaturne) tacke dolazi se do dovoljno podataka za
aproksimaciju zavisnosti frekvencije T/f konvertora od
temperature, pojedinacno za svaki senzor. Dakle, svaki
senzor bi sadrzao look-up tabelu vrednosti frekvencija i
temperatura, generisanu prema njemu odredenoj
aproksimacijonoj funkeciji. Kalibracija senzora bi,
dakle, bila softverska.

Aproksimativan izraz za frekvenciju oscilovanja
naseg astabilnog multivibratora je:

1
f=——7T O

"
Ae o +C

gdeje A = 2C,R,(25°C)In2, Bje parametar termistora,
C=CRin2 [1]

4. APROKSIMACIJA KARAKTERISTIKE
NEWTON-KANTOROVICEVIM METODOM

Da bi se stiglo do valjane aproksimacione funkcije,
karakteristike T/F konvertora neophodno je odrediti tri
parametra: A, B i C. Izraz (1) moZemo napisati 1 kao

)

g(A,B,C)= -f=0

1 1

—)
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Merenjem frekvencije T/f konvertora u tri tacke, Ty,
T, i T, dobijamo dovoljno podataka da oformimo
sistem jednaéina (3) koji se moZe lako numericki resiti



po A, B 1 C, primenom Newton-Kantorovic¢evog
metoda [3]. Za reSavanje ovog sistema nelinearnih
jednacina dobra su pocetna reSenja A=2C,R,(25°C)In2,
B=4600 (parametar termistora) i C=C,R;In2.

BABO=—G T =0
Ae " T +C
£,(AB.C)= 11‘ -f,=0
i Bz )
e +C
! :
gz(A‘BvC): (L_L) —./‘\‘:O
ge " +C

Na ovaj nadin odredena je aproksimaciona kriva za
T/f konvertor u radnom opsegu 0°C-50°C sa tackama
aprokimacije 0°C, 25°C i 50°C. Tom prilkom
napravljena je prosecna greSka aproksimacije od 14,3
Hz/°C i maksimalna greska od 69Hz na 44°C, na kojoj
je osetljivost konverzije 2001Hz/°C, §to zapravo
predstavlja maksimalnu gresku od 0.03°C [1].

Posto se dobije tana aprokismacija zavisnosti
frekvencije T/f konvertora od temperature, dobijeni
rezultati se pretacu u look-up tabelu, koja se postupkom
softverske kalibracije senzora upisuje u programsku
memoriju PIC mikrokontrolera [4].

5. PRINCIP RADA ADRESIBILNCG
SENZORA TEMPERATURE

Od strane nadredenog mikroracunarskog sistema
predviden je samo jedan zahtev a to je: "informaciju o
prethodno izmerenoj vrednosti temperature poslati
nadredenom racunaru". Adresibilni senzor se odaziva
na primljeni zahtev slanjem trazene vrednosti koja je
rezultat zadnjeg obavljenog merenja. Odavde vidimo
da nadredeni sistem ne &eka dugo na odziv, vec
adresibilni senzor odmah odgovara slanjem poruke. Po
obavljenom slanju poruke senzor pocinje nov merni
proces kojim se priprema informacija za slede¢i odziv.
U toku procesa merenja, Senzor nema mogucnost
komunikacije, tako da se na mestu nadredenog
mikroradunara vodi ra¢una da se jednom adresibilnom
senzoru ne $alju zahtevi u intervalima kra¢im od 0.5s
[1] ili pak duZim od nekog unapred definisanog
vremena, kako informacija o merenoj temperaturi ne bi
bila suvise "stara".

6. SOFTVERSKA KALIBRACIJA

Da bi senzor uopS$te mogao da radi korektno,
neophodno je najpre izvrsiti njegovu kalibraciju. U
veéini sluCajeva, postupak kalibracije se izvodi tako Sto
se meri etalon fizicke veli¢ine, a podesavanjem
parametara mernog kola utie da njegov odziv bude
odgovarajuci.

Najpre  merenjem  frekvencije, a  zatim
pretrazivanjem look-up tabele, adresibilni senzor
temperature formira odziv. Kako taCnost senzora
isklju¢ivo zavisi od ta¢nosti merenja frekvencije i
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ta¢nosti  sadrzaja look-up tabele, to postupak
generisanja programa 1 look-up tabele kao i samog
programiranja mikrokontrolera predstavlja softversku
kalibraciju.

Za postupak softverske kalibracije, pored samog
senzora, neophodni su

e PC racunar sa softverom za kalibraciju

e PIC programator

® komora za kalibraciju

e digitalni frekvencmetar

e precizni termometar

Komora za kalibraciju je temperaturna komora za
odrzavanje $to konstantnije neke vrednosti temperature.
Grejanje komore se reguliSe PID regulatorom.
Minimalne ali ipak prisutne varijacije temperature se
mogu  znaajno  usporiti upotrebom  prirodnog
integratora temperature kakvo  je recimo
transformatorsko ulje. Sama kalibracija se izvodi tako
§to se u komoru za kalibraciju postavi adresibilni
senzor tako da se termistor nade u posudi sa
transformatorskim uljem. Temperatura u komori se
podesi na vrednost prve merne tacke, zatim se saCeka
izvesno vreme (i do 2 sata) i potom meri frekvencija
T/f konvertora digitalnim frekvencmetrom, a
temperatura ulja preciznim termometrom. IdentiCan
postupak se izvede i za ostale dve merne tacke.
Rezultati dobijeni merenjem u tri tacke (t, f)), (t), f),
(t;,f;) se potom ubacuju u racunar kako bi on na osnovu
opisanog metoda za aproksimaciju  zavisnosti
frekvencije T/f konvertora od temperature, generisao
look-up tabelu senzora. Postupkom programiranja
mikrokontrolera PIC12C509 okonéana je softverska
kalibracija adresibilnog senzora temperature. Senzor je
sada spreman za upotrebu.

Postupak  softverske  kalibracije  adresibilnog
senzora temperature se moze automatizovati.
Primenom veé realizovanog senzora ne izbegava se
samo upotreba termometra ve¢ se i omoguc¢ava da PC
radunar automatski bude obaveSten o temperaturi u
komori za kalibraciju. Ako se sa druge strane omoguci
da PC kontroliSe temperaturu u komori, onda se
postupak kalibracije moZe izvesti 1 u vide
temperasturnih tataka. Nekalibrisani senzori se mogu
najpre isprogramirati bez look-up tabele tako da umesto
informacije o temperaturi $alju informaciju o
frekvenciji, ¢ime se izbegava upotreba digitalnog
frekvencmetra, a zatim ih po obavljenom merenju PC
moZe preko programatora doprogramirati.

Na kraju, ako se umesto PIC12C509, koji se moze
programirati samo jednom (One-Time-Programmable),
izabere neki mikrokontroler koji ima mogucnost
reprogramiranja, onda se periodi¢no moZe izvoditi 1
postupak rekalibracije. Rekalibracija adresibilnog
senzora temperature moze biti vrlo bitna za tacnost
obzirom da se posle izvesnog vremena, usled starenja,
menjaju parametri u kolu T/f konvertora. Usled



promene parametara, rezultati merenja frekvencije vise
ne odgovaraju vrednostima iz look-up tabele pa je
primereno novonastalim uslovima potrebno generisati
novu look-up tabelu.

7. PROTOKOL ZA KOMUNIKACIJU

Postoji veéi broj standardizovanih protokola za
komunikaciju sa adresibilnim senzorima. Radi
jednostavnosti ovde je predlozen standard  koji
podrazumeva da postoji posebna parica za napajanje
senzora a posebna za komunikaciju. Konkretno
komunikacija izmedu realizovanog adresiblnog senzora
i nadredenog mikroradunarskog sistema je asinhrona
serijska i na fizickom nivou je definisana standardom
RS-485.

Format poruke kojom se nadredeni mikroratunarski
sistem obraca adresibilnom sezoru dat je na slici 5.

i zaglavije edrezni deo
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Slika 5. Format poruke ka senzoru

U zaglavlju se najavljuje dolazak poruke bajtom
00H. Zatim sledi bajt adrese. Prvih 5 bitova sluzi za
kodiranje adrese adresibilnog senzora $to znai da je
moguce postaviti ukupno 32 senzora. Ovo se uklapa u
standard RS-485 koji predvida maksimalno = 32
prijemne jedinice. Preostalih 3 bita u bajtu adrese su
"000". Iza adresnog dela nalazi se kontrolni bajt za
proveru ispravnosti prenosa. SadrZaj kontrolnog bajta
moZe biti komplementirani sadrZaj adresnog bajta.

Ovom porukom je prozvan jedan od adresibilnih
senzora. Od njega se ofekuje odziv. Format poruke
kojom se adresibilni senzor odaziva nadredenom
mikrora¢unarskom sistemu dat je na slici 6.
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Slika 6. Format poruke koju $alje senzor

podatek

a

Format ove poruke takode ima zaglavlje koga ¢ini
bajt 00H. Zatim sledi bajt adrese, gde je opet prvih 5
bitova iskori$¢eno za kodiranje adrese senzora koji se
odaziva. Preostalih 3 bita su "000". Iza adresnog dela
sledi deo za podatke, za koji je rezervisan jedan bajt, ili
opciono dva bajta u zavisnosti od rezolucije 1 opsega
merenja. Senzor ne 3alje vrednost temperature, veé
samo indeks odabrane vrednosti (normalizovana
vrednost temperature) iz look-up tabele koja najvise
odgovara merenoj frekvenciji. Na pr. u opsegu merenja
od 34°C do 44°C postoji ukupno 201 diskretna vrednost
temperature koje se razlikuju za po 0.05°C. Vrednost
koju indeks moZe da uzme tada nalazi se u opsegu 32
do 232, §to &ni ukupno 201 vrednost. Nadredini
mikroradunar na osnovu normalizovane vrednosti

temeprature iz prispele poruke lako 1izraéunava

temperaturu.

Cesto se, medutim, moZe desiti da je temperatura
ambijenta van opsega merenja. U tom slucaju trebamo
kodirati sledeée poruke: "temperatura ambijenta je
ispod opsega merenja", “temperatura ambijenta je
iznad opsega merenja", "T/f konvertor ne radi".

Na kraju, sledi kontrolni bajt za proveru ispravnosti
poruke na mestu prijema. Sadrzaj ovog bajta moze biti
komplementirani zbir sadrzaja adresnog 1 dela
podataka.

8. ZAKLJUCAK

Razmatranja u ovom radu pokazala su da se moZe
proizvesti adresibilni senzor temperature proizvoljne
Sirine mernog opsega (ali ne manje od 10°C) za
temperaturni opseg od 0°C do 100°C. Na bazi
simulacija procenjuje se da senzor mernog opsega od 0-
50°C ima maksimalnu gresku manju od 0.1°C. Senzor
mo¥e da radi sa napanjem od 2,5 do 6V pri ¢emu je
potrodnja senzora u aktivnom stanju pri 2,5V manja od
2mW, dok u “idle” stanju ima potro$nju za dva reda
veli¢ine manju.

Ako se umesto iskoriS¢enog mikrokontrolera PIC
12C509 iskoristi PIC iste familije 16C54 lako se
adresibilni senzor temperature moZe realizovati 1 sa
lokalnim pokazivanjem.

Korak dalje, za serijsku proizvodnju senzora,
predstavlja sistem za automatizovanu softversku
kalibraciju adresibilnih senzora odnosno izrafunavanje
i upisivanje look-up tabele.
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Abstract - In this paper a realization of a low power
consumption addressable temperature sensor is
presented. After brief principal concept of the sensor,
which by the frequency measuring and providing
addressabiluty, utilizes SEensor characteristics
linearization, it was introduced, firstly sensor structure,
based on temperature to frequency converter and RISC
microcontroller, and then a new methodology for
sensor software calibration.
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Merno-informacioni sistemi sa distribuiranom i nedistribuiranom inteligencijom
Sasa Risti¢, Mile Stojéev
Elektronski fakultet u Nisu

Sadriaj: U radu je opisana koncepcija merno-informacionog sistema sa aspekta distribucije inteligencije. Ukazano je na
opstu struktgtu mernog informacionog sistema, sa posebnim osvrtom na dva pristupa u distribuciji inteligencije. Navedene
su prednosti distribuirane u odnosu na nedistribuiranu inteligenciju. Takode, prikazani su nadini implementacije

inteligencije u mernom informacionom sistemi.

1. Uved

Mermno-informacioni sistemi se danas $iroko primenjuju u
indistrijske i naufne svrhe. Prvenstveno su ovi sistemi
namenjeni za prihvatanje veceg broja podataka od procesa i
njihovo kontinualno pradenje sa jednog mesta [1]. Primena
mikroprocesora, mikroradunara i pametnih senzora je
dovela do znaajnih promena u koncepciji rada mernih
informacionih sistema. Ugradnjom mikroradunara i
pametnog senzora u merni sistem, uz pomoc¢ hardverskih i
softverskih sredstava, moguce je ostvariti znamo tanije i
preciznije merenje ulazne veligine. Sistemi kod kojih je
procesor sastavni deo merno-upravljackog bloka su poznati
kao Embedded- sistemi [2]. Uloga procesora je viestruka:
bira optimalni memi opseg, eliminiSe uticaj smetnii,
odreduje pojalanje sistema, vr§i obradu i prikaz rezultata
merenja i dr. Sa metroloZke tacke glediSta, primama uloga
procesora koji je ugraden, kako u pametni senzor, tako i u
jedinici za obradu rezultata, jeste da smanji gre¥ku i poveca
preciznost pri merenju [3].

U radu de biti razmatrana koncepcija razvoja memog
informacionog sistema sa aspekta distribucije inteligencije.
Cilj rada ogleda se u identifikaciji prednosti implementacije
distribuirane nad nedistribuiranom  inteligencijom u
sistemima kakvi su merni informacioni sistemi. U radu je, u
sekciji 2, definisana struktura memog informacionog
sistema i identifikovani njegovi osnovni gradivni blokovi.
Sekcija 3 odnosi se na distribuciju inteligencije, na
prednosti koje nudi i na&ine njene implementacije. Sekcija 4
predstavlja zakljucak.

2. Struktura merno-informacionog sistema

U sisteme za obradu informacija svrstavaju se danas
radunari, merni sistemi, sateliti, word-procesori, automati za
prodaju, slajd projektori i dr. Svi oni na specifi¢an nagin
viie obradu informacija o nekom procesu. Za nas od
interesa je izu€avanje arhitektura, procesnih mogucnosti i
performansi memo-informacionih sistema. Globalna blok
Sema ovakvog sistema prikazana je na Slici ].

P S ;
Pramtikyi —d  Usmi i e [ g Pt
e B pretvas cbrads pevet | .. e

Slika 1. Blok Sema merno-informacionog sistema

Kao §to se vidi sa Slike 1, sistem ¢&ine tri kaskadno
povezana gradivna bloka: ulazni pretvara€ (senzor), blok
obrade (procesor), i izlazni pretvaral (aktuator). U
najvedem broju sluZajeva, senzor vrdi konverziju neke
neelektriéne u elektriénu veli€¢inu. Blok obrade prihvata
veci broj ulaznih signala, vr3i obradu nad njima i pobuduje
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blok izlaznog pretvaraga. Obi¢no je struktura bloka obrade
zasnovana na nekom procesoru ili vedem broju njih. Izlazni
pretvaraé visi konverziju podataka u oblik pogodan za
povratno dejstvo na proces, analizu, prikaz, predaju
rezultata nadredenom sistemu i dr.

A. Ulazni pretvarac - senzor

Ulazni pretvarag, ili alternativno nazvan senzor, je sklop
koji moZe detektovati ulazni signal (ii energiju) i
konvertovati ga u odgovarajudi izlazni signal (ili energiju).
Klju¢na karakteristika senzora je, dakle, konverzija energije
iz jednog oblika u drugi.

Senzor &ine tri celine: senzorski element (ulazni element za
modifikaciju), pretvaralki element i~ element =za
kondicioniranje signala. Tipi¢ne veli¢ine fizi¢kog domena
koje se dovode na ulaz senzorskog elementa su:
temperatura, protok, vlaZnost, pritisak i td.

B. Blok obrade

Blok obrade (Slika 2.) sastoji se od: a) veceg broja
akvizicionih modula AM,, i=1,...,n; b) spreZne mreZe; i c)
ulazno-izlaznih jedinica, kao 3to si diskovi, displeji i dr.
Ulazi bloka obrade predstavljaju izlaze senzora, a mogu biti
analogni i digitalni. Izlazi bloka obrade se vode prema
jzlaznim pretvaradima. Preko spreZne mreZe, akvizicioni
moduli mogu medusobno razmenjivati podatke i pristupati
deljivim resursima (diskovi, displeji i dr.).

A
Disk
.—-a‘AMp—u
od ¥
mreza
saora,
(0248
Pobuda z2
— A ) 'm‘-m
proces

Slika 2. Opsta blok Sema bloka obrade

C. Izlazni pretvarac

Izlazni pretvara& (Slika 3) predstavlja blok koji se koristi za
generisanje signala pomocu kojih se vrSi upravljanje
procesom.

Na izlazu generiSu se dva tipa signala: analogni i digitalni
(on/off). Analogni signal se generiSfe pomocu D/A
konvertora. U cilju prilagodavanja elektri¢nog interfejsa



merno-informacionog sistema i procesa, na oba izlaza -
analognom i digitalnom, ugraduje se le€ i odgovarajuci
interfejs. Uloga interfejsa je da izvidi  elekirino
prilagodenje naponskih i strujnih pobudnih signala koji se
povratno vode prema procesu, a leta - da pamti informaciju.

Idazi iz bloka

Slika 3. Izlazni pretvarac

3. Distribuirana i nedistribuirana inteligencija

Na Slici 4. a) i 4. b) prikazan je koncept realizacije mermno-
informacionog sistema sa aspekta distribucije inteligencije.
Kod klasi¢nog pristupa (Slika 4 a)) senzor prihvata velifinu
koju treba da proceni, i nakon odgovarajuée konverzije,
predaje je u digitalnom ili analognom obliku AM-u. AM
vr3i obradu i, ako je to potrebno, generie izlazne signale
kojima se vrsi povramo dejstvo na proces. Naime, procesor
u sastavu AM-a se Koristi za generisanje jedne ili vise
pobuda koje treba da definiSu stanje procesa (vrednost
napona u odredenoj tacki, vredmost struje u odredenoj
grani, pomeraj, temperaturu i dr.). Da bi se ocenio efekat
povratnog dejstva, osim podataka o procenjenoj velicini,
procesor AM-a mora da prihvata i statusnu informaciju sa
ulaznih i izlaznih pretvarafa. Statusna informacija ukazuje
na: 1) greske u radu (pretvaral jeste/nije logiekiffizi¢ki
prisutan), 2) greSke u dovodu napajanja (defekt izvora za
napajanje, kratak spoj ili prekid u kablovima za dovod
napajanja), 3) greSke/prekid u prenosu informacije (prekid u
kablovima za prenos informacija  ili veliki uticaj
indukovanih smetnji), 4) ambijentalne uslove rada (dam,
nod, povecanje temperature, pritiska itd.). Nakon prihvata
podataka i statusa, procesor u AM-u visi obrady,
arhiviranje, prikaz rezultata, a potom, ako je to potrebno,
generise upravljagke signale kojima se vrsi povratno dejstvo
na proces. Kod ovakvog pristupa procesor je uglavnom
zauzet obavljanjem velikog broja U/l aktivnosti na nivou
direktnog a ne sistemskog upravljanja, tako da odziv moZe
da postane kriti€an sa aspekta vremena izvrienja, Sto je
posebno vazno kad sistem radi u realnom vremenu.

Kod strukture sa Slike 4 b), izmedu procesa i AM-a
ugraduje se senzor sa ugradenom inteligencijom. Ovakvom
koncepcijom moguce je ostvariti auotonomnost u
upravljanju i distribuiranu cbradu. Na ovaj nadin procesor
AM-a se oslobada sledeéih aktivnosti:

a) direktnog upravljanja radom senzora,

b) direktnog generisanja i potpune ili delimiCne kontrole
povratnog dejstva.

S obzirom da pametni senzor U vedem broju sluéajeva
generise digitalni a ne analogni izlaz, to je i odnos
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ugradenog hardvera za analogno i digitalno procesiranje u
AM-u promenjen. Naime, broj analognih ulaza je smanjen,
a to znadi da je i broj upravljackih signala redukovan. Kod
ovakve koncepcije postoji mogucnost da procesor AM-a
izda komandu senzoru za obavljanje specifiénog zadatka,
recimo statistitke obrade 1000 prihvacenih vrednosti,
automatskog pode3avanja mernog opsega, anuliranje ofseta,
podefavanje nule, linearizacije i dr. Nakon prihvacene
komande i obavljene akcije, senzor predaje podatke AM-uu
analognom ili digitalnom obliku. Digitalni prenos se obi¢no
ostvaruje ugradnjom odgovarajuceg elektrinog intefejsa
(RS232, RS485 i dr.) i kori¥enjem neke od standardnih
Handshake procedura.

U fazi projektovanja strukture sistema sa distribuiranom
inteligencijom, sa Slike 4 b), projekiant mora da donese
sledede odluke:

a) koje funkcije i zadatke treba da obavi procesor u AM-u, a
koje senzor,

b) na koji nain i koje funkcije i zadatke procesora AM-ai
senzora treba implementirati hardverski, a koje softverski.

Obi¢no, u pametnom senzoru koji ima digitalni izlaz,
hardverski se implementira upravijafka jedinica (Control
Unit), staza podataka (Data Path) sa relativno malim
brojem internih registara za privremeno ¢uvanje podataka u
toku obrade, i resursi specifiéne namene, kao 3to
supojatava¥i sa fiksnim pojatanjem, A/D konvertor
(obicno sa prekomemim uzorkovanjem), izvor referentnog
napona i struje, logika za podeSavanje ofseta napona i
struje, logika za linearizaciju, logika za digitalni prenos
podataka i izlazni pojataval (4, 5, 6]. Pametni senzori se
realizuju sa analognim, digitalnim, ili analognim plus
digitalnim izlazima. Kod pametnih senzora sa analognim
izlazima kondicioner &ne operacioni pojatavati sa fiksnim
i programabilnim pojatanjem, izvori referentnog napona,
multiplekseri za izbor ulaznog signala i izlazni naponski ili
strujni stepeni. Upravljatka logika, koja je sastavni deo
kondicionera, obitno se realizuje kao konalni automat.
Funkcije koje se obavljaju mogu biti: merenje ulazne
veli¢ine, automatsko biranje mernog opsega, podesavanje
nule i linearizacija karakteristika senzora. Kod pametnih
senzora sa digitalnim izlazima stazu podataka Cine:
analogni ulazni pojafava& i filtar, kolo za uzorkovanje i
dranje, A/D konvertor, veci broj internih registara za
priviemeno pamdenje podataka, ALU i interfejs logika za
spregu sa AM-om. Upravljagka jedinica se obi¢no realizuje
kao konagni automat, mikrokontroler ili procesor RISC tipa.
Funkcije koje obavlja senzor sa digitalnim izlazom su:
procena merene velicine, antomatskko biranje mernog
opsega i pojatfanja, podesavanje nule, statistiCka obrada,
paméenje podataka, predaja podataka AM-u i prijem
podataka i komandi od AM-a po unapred definisanoj
handshake proceduri. Deo strukture senzora je i elektronika
za generisanje povratnog dejstva ma proces. Obi&no, ovu
elektroniku &ni vedi broj lefeva, D/A konvertori, razna
interfejs kola, pretpojadavai i izlazni naponski ili strujni
pojagavaéi.
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Slika 4. Merno-informaciont sistem sa aspekta distribucije inteligencije; a) klasican sistem - sa nedistribuiranom obradomn; b)
sistem sa distribuiranom obradom i pametnim senzorom

3.1 Prednosti distribuirane inteligencije

Iz prethodnog izlaganja evidentne su znacajne prednosti
uvodenja lokalne pameti. One se mogu izloZiti kroz nekoliko
tacaka.

1) Upravljagka jedinica senzora preuzima veci broj funkcija
koje je, kod klasi¢nih sistema, obavljao procesor AM-a. Na
ovaj na¢in procesoru AM-a prepusteno je da obavlja
kompleksnije funkcije koje se odnose na rad sistema,
posebno sa aspekta integralne pouzdanosti u radu i
sposobnosti za upravljanje radom u realnom vremenu.

2) Procesor senzora je sada bliZi procesu i ima izvedenu
mogucnost direkinog upravijanja hardverom koji je u sprezi
sa procesom. Na ovaj nadin moguce je prikupiti veci broj
dijagnostickih podataka o stanju/statusu procesa i, u
kodiranoj formi, predati ih procesoru AM-a. Procesor AM-a,
na osnovu primljenih dijagnostickih podataka, vodi evidencju
o stanju svakog senzora i blagovremeno preduzima akcije
kada ustanovi da moZe dodi do kvara u sistemu.

3) Senzor obavlja automatsko merenje i korekciju greSaka
koje proisti€u usled promena karakteristika senzorskog
elementa. Greske se mogu javiti usled strujnog ili naponskog
ofseta, vremenskog ili temperaturnog drifta, nelinearnosti
prenosnih karakteristika, starenja materijala i dr. Ugradena
programska podrSka u pametnom senzoru treba da obezbedi
periodi¢no testiranje ispravnosti rada, kao i funkciju
rekalibracije. Nove kalibracione konstante ; se obi¢no
odreduju tabelarno ili izraGunavanjem.

4) Prenos digitalnih podataka izmedu pametnog senzora i
AM:-a je standardizovan, kako u smislu definicije elektri€nog
interfejsa, formata poruka, tako i protokola po kome se vrsi
razmena poruka. Primeri ovih standarda su VXI, IEEFA88,
CAMAC, PFOFIBUS i dr [7,8].

5) Cinjenica da se razmema podataka izmedu pametnog
senzora i AM-a obavlja po nekom od standardizovanih
protokola, ukazuje na to da senzor moZe da preda i primi
podatke i komande. Komande koje prima odnose se na
samotestiranje, autokalibraciju, eliminaciju odredenog
senzora u sluaju kvara, izbor diferencijalnog umesto
asimetriénog ulaza, izbor koeficijenata filtara, programiranje
pojacanja i dr.

6) Svakom pametnom senzoru se moze dodeliti grupna ili
individualna adresa koja ga na jedinstven nacin identifikuje.
Ovakvim pristupom obezbeduje se vezivanje pametnih
senzora sa procesorom AM-a u razli€ite topologije. koje
mogu biti: tacka ka tacki, zvezda ili visetackasta.

3.2 Implementacija inteligencije

Po identifikaciji aplikacija pogodnih za distribuiranje
inteligencije, projektant mora odrediti odgovarajuci metod
implementacije inteligencije. Pri tome se mora dati odgovor
na osnovno pitanje: Gde je pogodnije. sa stanovista
inteligencije, implementirati inteligenciju: u pametnom
senzoru, procesoru AM-a ili izviSiti balans raspodele
inteligencije? Hijerarhijski posmatrano, sve zadatke koji se
odnose na merenje ulazne veli¢ine i generisanje povratnog
dejstva prema procesu, sa danaSnjeg aspekta razvoja
poluprovodni¢ke tehnologije, pogodnije je implementirati u
pametnom senzoru. Sa druge strane, zadatke koji se odnose
na funkcionisanje sistema kao celine, njegov integritet,
pouzdanost i dr., treba implementirati u AM-u. Sa stanovista
realizacije sistema, mogucnosti su dosta brojne. Upravljacke
jedinice pomenutih gradivnih blokova mogu se zasnivati na
konadnim automatima realizovanim pomocu SSI, MSI ili
VLSI kola, uz pomoc kola po porudzbini (obi¢no ASIC tipa),
kao i komercijalno raspoloZivim  mikroracunarima,
mikrokontrolerima i specijalizovanim  racunarskim
sisternima. Svaki pristup ima dobre i loSe strane. Naime,
Zesto se mora praviti kompromis izmedu cene, gabarita
sistema, snage obrade, memorijskog prostora i U/
mogucnosti.

A. Implementacija inteligencije u senzoru

Pametni senzori se danas uglavnom implementiraju kao AS/C
kola (aplikaciono specifiéna integrisana kola), kod kojih se
upravljacka jedinica realizuje kao konaCni automat, a stazu
podataka &ne analogna i digitalna interfejs-kola
(programabilni ~ pretpojacavaci, multiplekser, kolo za
uzorkovanje, A/D konvertor, izvori referentnog napona.
digitalni filtri, ALU jedinica, D/A konvertori, komunikacioni
kontroleri, izlazni stepeni i dr). U najvecem broju slucajeva
ovakva resenja karakteriSu se potpunom autonomnoscu u
radu, moguénostima za autokalibraciju, samotestiranje i
raciometrijsko odredivanje merene veli¢ine. Razvoj pametnih
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senzora na bazi ASIC kola je ekonomski isplativ samo kod
velikih serija, s obzirom na relativno dug period razvoja i
velika ekonomska ulaganja.

Drugo reSenje implementacije inteligencije kod pametnih
senzora ogleda se u ugradnji mikrokontrolera. Veliki broj
proizvoda&a mikrokontrolera, kao 3to su Texas Instruments
[9], Hitachi [10], NEC [11}, Microchip [12} i dr., realizuje
danas mikrokontrolere na bazi modularne nadgraduje.
Sustina ovakvog pristupa sastoji se u sledecem: oko jezgra
sistema, koje &ini CPU jedinica (4-, 8-, 16- ili 32-bitna),
dograduje se memorijski i U/ podsistem. Memorija moZe
biti PROM, UV EPROM ili EEPROM, kapaciteta od 2 kB do
32 kB, ili RAM, kapaciteta od 128 B do 8 kB. U/I podsistem
&ni: nekoliko tajmera i broja€a, “pas-Cuvar” (watchdog)
tajmer, paralelni i serijski U/l interfejs, one-slope viSeulazni
A/D konvertori, D/A konvertori, LCD drajver, PWM (Pulse
Width Modulation) stepen i dr. Jedna od kljuénih
karakteristika ovih mikrokontrolera je izbor naina rada sa
smanjenom potroinjom. Ova osobina je od izuzetne vaZnosti
kada se realizuju udaljeni pametni senzori sa baterijskim
napajanjem i mikropotrosnjom (Micropower Remote Deta
Acquisition System). Mikropotroinja moZe da se postigne
postavljanjem odredenih U/I biokova u pasivno (idie) stanje,
promenom taktne frekvencije u opsegu od fmax do fmin
(finin=32 kHz) i operativno¥cu u opsegu promene napajanja
0d 2,7 V do 6 V (Low Power Consumption).

I pored evidentne prednosti koje se mogu ostvariti ugradnjom
odgovarajuée programske .podrske, osnovni medostatak
ovakvog pristupa ogleda se u nemogucnosti direktne sprege
kontrolera sa poluprovodnidkim senzorskim elementom.
Naime, potrebno je ugraditi odgovarajuéi analogni interfejs
koji bi obavljao funkcije bloka Pretvaracki element i,
delimicno, bloka Element za kondicioniranje. Ovakva se
koncepcija danas, uglavnom koristi kada se pametni senzor
realizuje kao hibridno kolo i kada nije potrebna masovna
serijska proizvodnja.

B. Implementacija inteligencije kod AM-a

Da bi detaljnije ukazali na problem implementacije
inteligencije u AM, nephedno je sagledati koje sve zadatke
treba da obavi AM. Zadaci AM-a su sledeci:

1) Prhvatanje analognih ulaznih signala amplitudno-,
frekventno- ili fazmo modulisanih, koji su strujnog ili
naponskog, simetri¢nog ili asimetri¢nog oblika.

2) Opciono, obezbedivanje galvanskog razdvajanjg ulaza
od elektronike AM-a. Ostvanije se izolacionim pojatavafem
na principu opto-, transformatorske- ili kapacitivne sprege.

3) Prhvatanje digitalnih sigpala. U najvedem broju
slugajeva, ulazni stepen se realizuje kao opto-spreZni. Izlazi
opto-spreznog pretvarada su elekiriéno kompatibilni sa
paralelnim i serijskim portovima procesora.

4) Fliminacija napona na zajedni¢kim krajevima (bruma).
5) Biranje odgovarajuéih analognih ulaza korif¢enjem
MUX-2“knal”.

6) Pojatanje ulaznog signala. Ostvaruje se programabilnim
pojatavafem. Signal ma izlazu pojatavata treba da bude
prilagoden opsegu pune skale A/D konvertora.

7) Uzorkovanje i dranje.” Kod
amplitudski ~ modulisanih  veligina
implementirati ovu funkciju.

sporo promenljivih
nije  potrebno

8) A/D konverzija. Vrii se konverzija ulazne veli¢ine u
broj.

9) Filtriranje. Ugradpjom banke filtara vrSi se razdvajanje
spekiralnih komponenti frekventno modulisanog ulaznog
signala.

'10) UobliZavanje frekventno medulisanog ulaznog signala.
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11) Simultano merenje frekventno modulisanog signala.

12) Konverzija fazno modulisanih signala u amplimdnoQ ili
impulsno Sirinski modulisane signale.

13) Prihvatanje impulsno S3irinski modulisanih signala i
merenje faktora popune.

14) Prihvatanje izmerenih podataka od strane procesora AM-
a, u paralelnom obliku (&ita se stanje brojaga ili izlaza A/D
konvertora. :

15) Obrada rezultata u digitalnom obliku (digitalno
filtriranje, provera ulazne velifine u odnosu na zadate
pragove, statistitka obrada, arhiviranje i dr.}.

16) Prikaz rezultata. Ukljuluje vizuelizaciju procesa koji se
nadgleda, kao i zvuZno i svetlosno upozoravanje.

17) Sprega sa procesorima na niZem i viSem nivou
hijerarhije.

18) Generisanje izlazne veliéine koja predstavija povratno
dejstvo prema procesu.

19) Sofisticiranije funkcije (automatsko biranje mernog
opsega, automatsko pode&avanje nule, eliminacija naponskog
i strujnog ofseta, raciometrijsko merenje, samotestiranje i
dr.).

20) Proto&na obrada po viSe kanala istovremeno.

Danas su najbrojniji AM-ovi koji se koriste za prihvatanje
analognih, amplidudski modulisanih signala. Obiéno, kod
ovakvih tipova AM-ova broj digitalnih ulaza koji se
prihvataju, ograniZen je na 2 do 3. Shodno potrebama trZista,
proizvodagi integrisanih kola su protekle decenije razvili veci
broj monolimih AM-ova za prihvatanje  analognih,
amplitudski modulisanih ulaznih signala. Periferijski
analogni akvizicioni modul AD7581 / SDM862 proizvod
firme Analog Device [13] / Bumr Brown [14] Periferijski
analogni akvizicioni modul se koristi kao periferija procesora
u bloku obrade sa Slike 1, kojom se direkmo upravlja od
strane procesora.

Programabilni periferijski akvizicioni modul ML2200 firme
Micro Linear [15] ima sledeu kijuénu karakteristiku:
njegovu strukturu &ine dve jedinice: staza podataka (MUX,
S/H & A/D, RAM za podatke, U/T port) i upravljatka
jedinica (sekvencer, intrukcioni RAM), 3to ga &ini
programabilnim. Naime, procesor u bloku obrade izdaje
komandu koja se implementira od strane upravljacke logike,
obavlja odgovarajude zadatke i predaje rezultat. Komande se
odnose na konfigurisanje sistema u smislu selekeije tipa
ulaza (simetrian ili asimetri€an), broja bitova u konverziji i
dr.



Struktura autonomnog akvizicionog modula tipina je za
realizaciju u obliku ASIC kola. kakvi su proizvodi firme
National Instrumenation [16]. Sistem se Kkoristi za
prihvatanje kako analogaih, tako i digitainih veli€éina. Radom
sistema upravija ugradeni raCunar. Ugradeni raunar moZe
biti 8-, 16- ili 32-bitni, tipa mikrokontroler, SBC, DSP, PC ili
specijalno projektovano integrisano kolo.

Protoni autonomni akvizicioni modul takode omogucava
implementaciju svih funkcija bloka obrade. sa tom razlikom
Sto je moguce realizovati istovremenu protoénu obradu veceg
broja signala sa razli€itih ulaza, bez opasnosti od pojave
hazarda u toku obrade. Hazardi se mogu javiti - zbog
zavisnosti po podacima, upravljanja i koriScenja resursa.
Arhitekture ovakvih akvizicionih .modula su tipi¢ne za
viSenitne (rmuitithread) maSine [17].

Zakljucak

Kao rezime moZe se redi sledece: Distribucijom inteligencije
u memnom informacionom sistemu, tj. ugradnjom lokalne
pameti u senzor, dobija se samostalna upravljacka jedinica, a
blok obrade, tj.procesor AM-a, oslobada velikog broja
relativno primitivnih operacija koje se odnose na proces
procene merene veliine. Svakom senzoru se dodeljuje
jedinstvena fizicka adresa, a to zna€i da se senzeri mogu
vezivati na proizvoljan naéin, a ne grupisati po njihovoj
funkcionalnosti. Procesor AM-a moZe od senzora pribavljati i
dijagnosticke a ne samo podatke o merenoj veli€ini. To
omogucuje blagovremeno preduzimanje akcija, ¢j. predikciju
otkaza. U sluéaju neke hazardne situacije senzor moZe da
inicira prenos hitne poruke ka procesoru AM-a, i da zahteva
brzo opsluZivanje, recimo u nekoj alarmnoj situaciji.
Postojeci nafini implementacije distribuirane pameti, bilo da
se radi o projektovanju kola po narudzbini ili ugradnji
komercijalno raspoloZivih mikroprocesora ili
mikrokontrolera, emoguduju da se sve nabrojane prednosti u
smislu funkcija, efikasno implementiraju po isplativoj ceni.

U svetu se danas, takode, uvode standardi u komunikacijama,
odnosno razmeni podataka izmedu jedinica memih
informacionih sistema. Najpoznatiji standardi su VXI,
[EEE488; CAMAC, PFOFIBUS i dr.
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Abstract - The concept of measuring-information system
from aspect of distributed intelligence is described in this
paper. The global structure of the measuring-information
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distribution. Benefits of distributed in respect to non-
distributed intelligence are enumerated. Some methods for
implementation of intelligence into measuring-information

system are considered, too.
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OPTIMALNI PRIJEMNIK SIGNALA
KOJI SE PRENOSE ENERGETSKIM VODOVIMA

Vidosav Stojanovié i Srdan Dordevié
Elektronski fakultet u Nisu, Beogradska 14, 18000 Nis

Sadrzaj — U radu je opisan optimalni prijemnik
signala koji se prenose energetskim vodovima. Os-
novne prednosti optimalnog prijemnika, u odnosu
na standardna resenja, su poveéana osetljivist i mo-
guénost daljinskog programiranja. Poveéana oset-
ljivost je ostvarena primenom adaptivnog aktivnog
RC filtra koji potiskuje mreini napon bez predhod-
nog slabljenja. Jednovremeni prijem svih tonfrek-
ventnih signala omogucuje da se prijemnik daljinski
programira za prijem bilo kog tonfrekventnog sig-
nala.

I. UvoD

Uobitajeno redenje je da prijemnik MTK signala
sadrzi na ulazu atenuator i filtar propusnik opsega
frekvencija. Atenuator na ulazu smanjuje mrezni
napon radi zastite integrisanih kola prijemnika, dok
je filtar, propusnik opsega, podesen na frekvenciju
primanog MTK signala. -Ovo resenje ima dva ne-
dostatka. Prvi nedostatak je da atenuator, pored
mrenog napona, istovremeno slabi i napon koris-
nog signala, odnosno smanjuje osetljivost prijem-
nika. Drugi nedostatak je da prijemnik nije u stanju
da prima drugi MTK signal, osim onaj na koji je
u toku proizvodnje podesen filtar propusnik opsega
frekvencija.

U radovima [1] i [2] opsana je sinteza polinom-
skog filtra za potiskivanje mreinog napona, koji
slabi mrezni napon vise od 70 dB samo u sluéaju
kada je filtar idealno podesen. Adaptivni filtar,
primenjen za realizaciju optimalnog prijemnika, de-
limiéno je opisan u radu [3]. Ovim filtrom se, teorij-
ski, moze ostvariti beskonatno slabljenje mreZnog
napona.

Na Slici 1 prikazana je blok sema optimalnog
prijemnika.

Kolo za obradu mreznég napona radi samo kada
vrednost mreinog napona, preostala nakon filtri-
ranja adaptivnim analognim filtrom, na ulazu u
A/D konvertor prekorati propisanu vrednost. Ovo
se dogada ili kada se frekvencija mreZnog napona
promeni ili kada komponenate tokom vremena pro-
mene vrednost. U tom sluéaju, kolo za obradu
mreznog napona podesava koeficijente adaptivnog
filira tako da se pol slabljenja filtra izjednaci sa
frekvencijom mreze.

Obrada tonfrekventnih signala, koja je detaljno
opisana u radu [4], sastoji se od dva kaskadno spreg-
nuta digitaina filtra propusnika opsega frekvencija.
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Slika 1. Blok sema optimalnog prijemnika

U radu je opisan softver za podesavanje adap-
tivnog analognog filtra propusnika  visokih
frekvencija koji je realizovan tako da nula prenosa
prati promene frekvencije mreze. Podesavanje nule
prenosa realizovano je potenciometrima sa digital-
nim upravljanjem, &ija se vrednost odreduje mikro-

ratunarom prijemnika. Na ovaj naéin je postignuto

da vrednost mreznog napona na izlazu adaptivnog
filtra bude uvek manja od unapred zadate vred-
nosti, §to omoguéava direktno prikljutenje filtra na
mrezu bez dodatnog slabljenja. Posto ulazni filtar
prima sve MTK signale to se prijemnik moze soft-
verski podesiti za prijem bilo kog MTK signala.

II. ADAPTIVNI FILTAR
A. Aproksimacija

Analogni filtar je propusnik visokih frekvencija.
Kvadrat modula amplitudske karakteristike filtra
dat je izrazom:

1

| Ha(w?) [P= o W
14 (55;)203(%‘)(;3-:7’")

gde je € usvojeno tako da maksimalno slabljenje
u propusnom opsegu iznosi 1 dB, Ci(z) je Che-
byshevljev polinom treceg reda prve vrste, w, je
grani¢na frekvencija, a wy, frekvencija nule preno-
sa, koja je jednaka sa frekvencijom mreze.
Prenosna funkcija H(s) se odreduje uobicajenim

postupkom. Najpre se izvrsi smena w? = ~su



izraz (1), a zatim usvoje polovi koji se nalaze u
levoj poluravni kompleksne promenljive,
2 2

$° +w
3 T g ; (2)
s$° 4+ azs® +a1s+ aqp

gde su: ap = 2.484949 - 10°, a; = 2.299393 - 108 i
a; = 2.603384 - 103.

H(s)=s

B. Realizacija

Visokopropusni filtar treceg reda sa konaénom
nulom prenosa moZe se realizovati kolom koje je
prikazano na Slici 2 [5].

Slika 2. Topologija adaptivnog filtra

U opstem sluéajﬁ, kada dvostruki T-most nije
u ravnotezi, prenosna funkcija ovog kola je data
izrazom
s 5383 + 5232 + 513 + 1 (3)
dgst + a38% + @282 +ay35+1
Koeficijenati funkcije prenosa ovog filtra u funkciji
od elemenata kola iznose

H(s) =

K= BRsCs
(1+r+712)

by = my7?,

E)g = T‘r2n

51 =T

aq = kn(l +c + C2)T2 ToT1
as =k, {T T1 [1 +e+(1 - ﬂ+cl)_]

+ TI(CZ R:+c RJCS)(T0+R5C1)
+ 7((1 = B)R1C3+mimi)(To+ RsCs)

+ 1C R, [(1+c1)ro+c1RsC,]}

R
ay =kn{(CzR,+01 R,Cs)(to+m +TIRT:+RSCI)

R
+((1 - 5)0331+7'1T1)(To+T2+Tz°R;:-+C'1Rs)

+ 7 [(1+T1)TO+(1+C1).CJR3+(‘31+TI)RSC.¢] }
iy =k, {(1+T1)(To+Cst)+(Cz+01C's)(Ra+Rs)

+(1 —ﬂ)Cs(RH'Rs)-{-nn(l-{- ].4.1-2

Pri ¢emu su
Clcg RIRZ

G (C1+C3) By = (Ry + R2)
Co=C1+Cy R,=Ri+ Ry
1 = Eg T2 = -R—s

R, R,
1',";1 = C.‘ngRsR, To = RsCs
G = 9_4_ 2 = gi

Cs CS
n = C3R, 72 = CpR3

1 Ry

= TrnEn TR

Klizat deli potenciometar R; na dva dela Ry i Ry
pa je uvedeno sledeée skraceno obelezavanje: R; =
By 4+ Ry i Ry = Ryp + Ryp. Isto tako je Rz =
R3s + Rus.

Kada je dvostruki 7-most u ravnotezi pol i nula
na realnoj osi u ravni kompleksne promenljive se
potiru i kolo sa Slike 2 postaje filtar treceg reda sa
konaénom nulom prenosa.

Uslovi da dode do ravnoteze dvostrukog T-mosta
na frekvenciji mreze w,, su [6]:

R1R;C5 = R3(Cy + C3)(Ry + R2) (4)

1

2 _

™ (B1+ R2)R3C1C ®)
Uslovi (4) i (5) su ispunjeni za potencijalno simet-
rican dvostruki T-most: R; = R, R, = pR R; =
pRI(p+1),Ci =C,Co=C/piC3=C(p+1)/p.
Prenosna funkcuja filtra (3), kada je dvostruki 7-
most podesen, dobija oblik dat izrazom (2). Koefi-
cijenti prenosne funkcije filtra u tom slucaju iznose:

W

_whltatoe
T g 144

o = b, [ O)F pler $ 1)

PToT
l+a+r2, p+1 2¢;
+ T2 pCR.'r‘(2 bt +1)]
_ 147 p+1
02 = ha{ et o [ 2 - B+ 2m +

+i[p+l(2 ,3)+r1+c1]}

gde je 7 = RC, odnosno, w, = 1/(RC). Ostali
parametri imaju iste oznake kao u jednalini (3).
Nepoznati elementi filtra odreduju se reSavanjem
sistema od &etitri nelinearne jednacine sa cetiri ne-
poznate.
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Da bi zadovoljili relacije (1) i (2) potrebno je is-
tovremeno menjati vrednosti dve komponente mos-
ta. Usvojeno je da se jednim potenciometrom, R,
menjaju otpornosti Ry i Ry pri temu njihov zbir os-
taje konstantan, a da se drugim potenciometrom,
R;3, menja otpornost R3. Na ovaj nalin je ost-
vareno podesavanje frekvencije nule prenosa, poten-
ciometrom R, a slabljenje istovremenom prome-
nom R; i Ry, odnosno potenciometrom R;.

Promenjiva otpornost B3 odredjuje se nezavisno
od polozaja klizaéa potenciometra R;, a moZe se
izratunati iz uslova (5)

1
T Ci1C(Ryy + Raz + Ri)wl,

Ris — Ras.  (6)

Pod pretpostavkom da je R3 podeseno tako da je
frekvencija nule prenosa na frekvenciji mreZnog na-
pona wr,, zamenom izraza (6) u izraz (4) dobija se
kvadratna jednaéina &ije je resenje

(7)

' 4(C1+Ca)
- o N vl Wi - I
\/ER11+R22+R1) C1CoCowl”

Jednatinom (7) odredjen je poloZaj klizata poten-
ciometra R; u funkciji od vrednosti elemenata dvo-
strukog T-mosta i frekvencije nule prenosa, da bi se
obezbedilo beskonaéno slabljenje mreznog napona.
Na Slici 3 prikazana je karakteristika slabljenja fil-
tra sa Slike 2 za nominalnu frekvenciju mreinog
napona i dva granitna slu¢aja. Otpornici R; i Res
se podesavaju tako da su uslovi (6) i (7) ispunjeni
za fm =49 Hz, 50 Hz1i50.5 Hz.
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Slika 3. Karakteristike slabljenja anslognog filira
za fm =49 Hz,50 Hzi50.5 Hz.

Na Slici 3 je prikazan i gabarit propusnog opsega
sa grani¢cnom frekvencijom koja je jednaka najnizoj
frekvenciji tonfrekventnog signala f, = 183} Hz.
Slabljenje na granici propusnog opsega je manje od
3 dB. Nizoj frekvenciji mreZnog napona odgovara
vele slabljenje u propusnom opsegu i obrnuto.

C. Osetljivost

Maksimalne vrednosti otoprnika R; i R:3, pored
promene frekvencije mreze, zavise i od usvojenih
tolerancija i stabilnosti karakteristika upotrebljenih
komponenata. Analizom osetljivosti dvostrukog T-
mosta odreduje se uticaj komponenata kola na pro-
menu polozaja nule prenosa u ravni kompleksne
frekvencije, a samim tim i na slabljenje mreznog na-
pona. Koristeéi jednatine (6) i (7) mozemo odred-
iti promene otpornika Ry i R,; u zavisnosti od
promena ostalih elemanata dvostrukog T-mosta i
promene frevencije mreze

ARﬂ _ Ij BRﬂ é_;t‘i
Rl _Z( )

AR¢3 _ 2 z; 6R¢3 A.’l:j
R3 _2( )

gde su z; kapacitivnosti, otpornosti u mostu i frek-
vencija mreinog napona. Izrazi u malim zagradama
su, ustvari, logaritamske osetljivosti promenljivih
otpora Ry i Re3. Pod pretpostavkom da su prome-
ne komponenata male, izratunavanjem logaritam-
skih osetljivosti promenljivih otpornosti Ry i Re3z
i zamenom u (8) dobija se:

ARn _ pR11 o pRae Ve
R, (1-p)Ri " (1-p)Ry 7
2
p p
p 2p Awn
p - 1 % p - 1 wnm (9)
ARs _ R Ve _ Ray Ve
R3 Ri(p+1) Fu Ri(p+1) ™
R
- %VRI, - VC\
- Ve, - Qéi’ﬁ
Wm

gde su V;; = Az;j/z; relativne promene elemenata,
odnosno relativne tolerancije. Relaitvna odstupa-
nja potenciometara Ry i Res zavise od vrednosti
parametra p koja odredjuje odnos vrednosti eleme-
nata u mostu. Izborom ovog parametra moze se
znatno uticati na polozaj polova odnosno, odstu-
panje karakteristike slabljenja od nominalne vred-
nosti u propusnom opsegu. Kako su apsolutne pro-
mene R; i R, iste odnos relativnih prirastaja bice
u odnosu p : 1. Polovi su osetljiviji na promene R,
nego na promene R; pa je potrebno usvojiti p > 1
da bi promena amplitudske karakteristike bila sto
manja.



[zraz (9) nije pogodan za izratunavanje proinene
otpornika zbog sluéajnog karaktera promena vred-
nosti elemenata kola. Zbog toga je potrebno izvriiti
statisti¢ku analizu kola. Ova analiza se zasniva na
odredivanju varijanse otpornika R i Ry ako su
poznate varijanse komponenata kola

() = (& L SR (s

J—l
Uz(Rta) = Z(

gde su %(z;) varijanse vrednosti pasivnih kompo-
nenata dvostrukog T-mosta.

(10)
IJ 3Rt3

}.2 az )2 2( J)

Ukoliko se usvoji p = 5 i promena elemenata kola
od 1%, opseg u kome se menjaju relativne vrednosti
Ry i Ry je priblizno:

AR

131
7.41
7 < %

AR
Rs

Sa ovako odabranim vrednostima, promena poloZa-
ja polova i realne nule prenosa u ravni kompleksne
frekvencije, moze se kompenzirati promenljivim ot-
pornicima R; i Rss.

Opseg promene otpornostx R;; usled va.rlra.nja.
frekvencije mreZe, za usvojenu vrednost p = 5, je od
-2.5% do +5 % od vrednosti otpornosti R;. Prom-
ena otpornost R; usled statistickih odstupanja el-
emenata mosta iznosi +5 %, pa se vrednost ot-
pornika R, odredjuje iz uslova da promenljiva ot-
pornost R, iznosi 17.5% njegove vrednosti.

Adaptivni filtar je realizovan sa jednim integri-
sanim kolom, X9C103 firme XICOR, koje sadrzi
getiri potenciometra otpornostx 10 kQ Minimalna
promena otpornostl iznosi 100 Q, 5to je procen-
tualno 0.21 % njegove vrednosti. Ovoj promeni
otpornosti odgovara promena frekvencije nule od
0.035 H=.

-4.91% <——

-3.93% < < 5.93%

IiI. SOFTVER

A. Filtar propusnik niskih frekvencija

Potiskivanje harmonika mreZnog napona moZe se
izvrsiti niskofrekventnim nerekurzivnim dlglta.lmm
filtrom. Impulsni odziv ovog filtra dat je izrazom:

1, zak=0, SN -1,
k) = .1
hrp(k) {0,zak<0ik>N—1 i)

Primenom formule za zbir prvih N ¢&lanova niza
dobija se prenosna funkcija filtra propusnika niskih
frekvencija

2

11-2-N
N1-=z-1"

L
N
k

z—k

Hpp(z) = (12)

Il
o

n

Izvriena je normalizacija sa /N da bi pojacanje filtra
na nultoj frekvenciji bilo jednako 1.

Frekventni odziv se izraéunava smenom z = e/*T
u izraz (12)

NWT

—j(N - 1)‘l’2Z 1 sin( )
N wT
sm(-—2—)

Hpp(w)=e (13)

Karakteristika slabljenja je oblika sin(z)/z dok
je fazna karakteristika linearna.

Nule prenosne funkcije (13) nalaze se na frekven-
cijama:

fs
z = k—'v

f N
Na osnovu ovoga se moZe odrediti red filtra N
tako da polovi slabljenja budu jednaki sa harmoni-

cima mreZne frekvencije:

k=1,2,...

fs
fm

U konkretnom sluéaju, za tonfrekventni signal
frekvencije f, = 216% H z frekvencija odmeravanja
iznosi fs = 6f, = 1300 Hz pa je najmanji broj
za N = 26. Medutim, poito se ovim filtrom fil-
trira ispravljeni mreZni napon to red filtra mozZe
biti dvostruko nizi, N = 13.

Prenosna funkcija (12) mozZe se realizovati di-
rektno ili kaskadnim povezivanjem nerekurzivnog i
rekurzivnog dela. Na Slici 4 prikazana je struktura
direktne realizacije ove prenosne funkcije koja je
pogodnija za implementaciju na mikrora¢unarskom
sistemu.

N =kst (14)

Slika 4. Struktura filtra propusnika niskih frekvencija

Na Slici 5 prikazana je amplitudska karakteris-
tika niskofrekventnog filtra &ija je struktura prika-
zana na Slici 4.
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Slika 5. Karakteristika slabljenja niskofrekventnog filira
san=13i26. f, = 1300 Hz.
B. Filiar propusnik visokih frekvencije

Filtar propusnik visokih frekvencija dobija se
jednostavnom transformacijom filtra propusnika
niskih frekvencija Hpp(2)

Hyp(z)=1- Hpp(z)

Prema tome, struktura ovog filtra je paralelna veza
filtra niskih frekvencija i invertora, kao &to je to
prikazano na Slici 6.

N

~®
[ A ]

®)

Slika 6. Struktura filtra propusnika visokih frekvencija

Struktura na Slici 6 stvara fazni pomeraj od
180°, medutim, to nije od znataja za rad prijem-
nika.

Na Slici 7 prikazana je karakteristika slabljenja
filtra propusnika visokih frekvencija za N = 13 i
N = 26. Na ulazu u filtar imamo napon mreZne
frekvencije i zbog toga je potrebno da red filtra
iznosi N = 26. Radi poredenja na istoj slici je
prikazana i karakteristika slabljenja filtra dvostruko
viseg reda.
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Slika 7. Karakteristika slabljeﬁja viskofrekventnog filtra
san=13i26. f, = 1300 Hz.

Ukoliko se Zeli poveéanje minimalnog slabljenja
filtra u nepropusnom opsegu potrebno je izvrsiti
kaskadno povezivanje vise sekcija.

C. Simulacija

Simulacija potinje od osmobitne A/D konverz-
ije napona na izlazu adaptivnog filtra. Napajanje
filtra je asimetri¢no sa +5 V. Zbog toga, kada se
ne emituje tonfrekventni signal, napon na ulazu u
A/ D konvertor ima oblik

u; = Uy + Up sin(27 [ T), (15)

gde je U, = 2.5 V jednosmerni napon koji se moze
menjati tokom vremena usled promene napona na-
pajanja ili vrednosti elemenata filtra, a Un je pre-
ostala vrednost mreZnog napona posle filtriranja
adaptivnim filirom. Napon U, se pojavljuje uko-
liko dode do promene mrezne frekvencije ili pro-
mene vrednosti elemenata filtra usled temperature
ili starenja. Simulacija dalje sadrZi:

e Filtriranje napona (15) visokofrekventnim
filtrom (N = 26) da bi se odstranila jednosmerna
komponenta U,, a zadrZao samo mrezni napon
U, preostao posle filtriranja adaptivnim filtrom.

o Ispravljanje ovako dobijenog napona, odnosno,
izratunavanje apsolutne vrednosti. Na Slici 8
prikazan je isprekidanom linijom.

e Filtriranje ispravljenog napona filtrom propus-
nikom niskih frekvencija (N = 13). Rezultat je
srednja vrednost napona, E,, koja je na Slici 8
prikazana punom linijom. Kada napon En, prede
propisanu vrednost podeSava se najpre poten-
ciometar R, a zatim i R, radi njegovog sma-
njivanja.

Da ne bi doslo do odsecanja brojeva tokom fil-
triranja duzina registara je kod filtra propusnika
visokih frekvencija odabrana tako da su registri od
R, do Ry duzine jednog bajta dok je R; duzine
dva bajta. Kod filtra propusnika viskih frekvencija



registri od Ry do Ry su duzine dva bajta dok je R,
duzine tri bajta.
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Slika 8. Rezultati simulacije za tonfrekventni signal

fo = 283%

Na Slici 8 se vidi prelazni rezim koji traje probli-
Zno t, ~ 30 ms.

IV. ALGORITAM

Mikroracunar je vro malo zauzet obradom ton-
frekventnih signala. Ostatak vremena se moze isko-
ristiti za obradu mreZnog napona i podeSavanje
adaptivnog filtra da bi se obezbedio minimum mre-
znog napona na ulazu u A/D konvertor.

Postupak odredjivanja poloZaja klizaca promen-
jivih otpornosti Ry i R; mikrokontrolerom, sastoji
se od sledeéih koraka:

(i) Izratunavanje srednje vrednosti amplitude os-
novnog harmonika mreinog napona E,, na
izlazu NF filtr u bloku za obradu mreZnog
napona. '

Poredi se E,, sa zadatom maksimaino dozvo-
ljenom amplitudom filtriranog mreZnog napo-
na na izlazu filtra E,,.-. Ukoliko je E,, <
Enmaz prelazi se na korak (i), a ukoliko nije
pristupa se promeni otpornosti.

Podesava se frekvencija konatne nule prenosa
w,, promenom otpornika R:3. Ukoliko se do-
bije Em < Emnec prelazi se na korak (i). U
suprotnom sluéaju prelazi se na korak (iv).
Podesava se slabljenje nule prenosa prome-
nom otpornika R; dok se ne dobije da je Ep, <
Enmec. Zatim se prelazi na korak (i).

(ii)

(iif)

(iv)

V. ZAKLJUCAK

U radu je opisan optimalni prijemnik signala koji
se prenose energetskim vodovima. Prijemnik se sas-
toji od adaptivnog analognog aktivnog RC filtra i
mikrokontrolera za obradu mreZnog napona i MTK
signala.

Prednosti optimalnog prijemnika u odnosu na
standardni su sledeée: poveéana osetljivost za red
velicina i moguénost daljinskog programiranja. Os-
etljivost je povelana &injenicom da prijemnik na

ulazu nema atenuator za slabljenje mreznog napona
radi zastite integrisanih kola od previsokog napona.
Selektivno kolo, za izdvajanje tonfrekventnog sig-
nala, ne nalazi se na ulazu filtra vec je programski
implementirano i zato je mogucde realizovati prijem-
nik sa daljinskim programiranjem za prijem proiz-

voljnog MTK signala.

U toku vremena, kada ne prima tonfrekventni
signal, mikrokontroler podesava adaptivni filtar da
odrzi mreZni napon na izlazu filtra u propisanim
granicama. Povecanje mreZnog napona na izlazu
adaptivnog filtra moze biti usled promene frekven-
cije mreze ili promene vrednosti komponenata zbog
temperature ili starenja.
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Abstract — The paper offers a description of an
optimal receiver for signal transmitted through ac
power networks. The main advantages of the op-
timal receiver, with respect to the classic solution,
are increased sensitivity and a possibility of remote
programming. The increased sensitivity is achieved
by implementing an adaptive RC active filter which
suppresses the main ac voltage without previous at-
tenuation. Simultaneous receiving of the all tone-
frequency signals provides the possibillity of remote
programming.

OPTIMAL RECEIVER FOR SIGNAL TRANSMI-

TTED THROUGH THE POWER NETWORK,
Vidosav S. Stojanovié & Srdan D. Dordevié
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TESTABILNO DIGITALNO INTEGRISANO KOLO SPECIFICNE NAMENE
SA UGRADJENIM ANALOGNIM MULTIPLEKSERIMA

S. Jankovié, D. Maksimovié, V. Zivkovi¢, P. Petkovi¢, V. Litovski
Elektronski fakultet, Beogradska 14, 18000 Nis, Jugoslavija

Sadrzaj - U radu su opisani osnovni zahtevi za
projektovanje jednog digitalnog kola specificne namene
koje se moZe koristiti kao deo uredjaja za merenje
elektricne snage. Sastavni deo kola predstavijaju
analogni multiplekseri Ciji rad kontrolisu digitalni
signali. ObrazloZene su opste odluke o organizaciji
topologije Cipa, a zatim je delaljno opisan projekat
analognog multipleksera, kao kljucne komponente
neophodne za efikasan rad kola. Posebno je opisan 1
deo &ipa projektovan sa ciljem da se omoguci testiranje
kako digitalnog, tako i analognog dela Cipa.

1. UVOD

Prednosti projektovanja integrisanih kola specifi¢ne
namene (Application Specific Integrated Circuits -
ASIC) u odnosu na projektovanje i proizvodnju
elektronskih uredjaja zasnovanih na standardnim
integrisanim kolima dobro su poznate. Ipak znalaj
njihove primene nalaZe autorima da osnovni motiv za
uvodjenje ovih kola u redovnu proizvodnju obrazloZe i
u ovom radu. Zna¢aj ASIC kola moZe se sagledavati
kroz poboljsanja kako tehnoloskih tako i elektri¢nih
karakteristika. Medjutim, osnovni razlog uvodjenja
novih tehnologija, a time i poboljSanja elektricnih
osobina kola leZi u ekonomskom motivu. Naime,
pravilnim izborom tehnologije projektovanja u
zavisnosti od sloZenosti kola, zahteva za kvalitetom i
obimom proizvodnje, ASIC kola su, sa stanovista
proizvodnje i  eksploatacije, ~ekonomiCnija od
standardnih integrisanih kola.

Ekonomska opravdanost sa aspekta proizvodnje
ogleda se u, po pravilu, znatno niZoj ceni ASIC kolau
odnosu na cenu svih standardnih integrisanih kola koja
se zamenjuju. Pored toga, vreme rada neophodno za
ugradnju jednog ASIC kola daleko je krace od
odgovarajudeg rada neophodnog za ugradnju veceg
broja standardnih integrisanih kola. Najzad, smanjeni
gabariti uredjaja u koji su ugradjena ASIC kola dodatno
smanjuju cenu proizvodnje. S druge strane, ekonomska
opravdanost primene ASIC kola sa stanoviSta
cksploatacije ogleda se u smanjenim troSkovima
odrzavanja, vecoj pouzdanosti, a time i vecim ugledom
kod krajnjih korisnika uredjaja. ’

U ovom radu opisujemo projektovanje jednog
integrisanog kola specifiéne namene koje se moZe
upotrebiti u uredjajima za merenje elektriCne snage.
Kolo sadrzi digitalni i analogni deo. Analogni deo kola
ini multiplekser realizovan sa devet kontrolisanih
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prekida&a. Kontrolidudi signali generisu se u digitalnom
delu kola.

Digitalni deo projektovan je metodom standardnih
elija  (standard cells - SC) dok je, zbog svoje
specifi¢nosti, analogni deo projektovan po pravilima
potpunog projektovanja (full custom design). Posebna
paZnja u projektovanju posvecena je ugradnji dodatne
logike koja omogucava efikasnu testabilnost celog kola
(Design for Testability DFT). Projektovanje
zasnovano na DFT dozvoljava proveru funkcionisanja
pojedinih delova ipa.

Opisanc kolo projektovano je pod radnim nazivom
LPEK0O01 u Laboratoriji za projektovanje elektronskih
kola na Elektronskom fakultetu u Niu. Naruceni su, i
isporudeni, uzorci realizovani u ES2 tehnologiji kod
stranog partnera. Uzorci se trenutno testiranju. Posle
parcijalne provere svih delova kola ponaosob,
ustanovljena je funkcionalna ispravnost ugradjenih
reSenja.

Razlozi koji su uticali na izbor stila projektovanja,
opisani su u drugom poglavlju. Trece poglavlje
posveceno je projektovanju analognog multipleksera. U
getvrtom poglavlju opisana je DFT realizacija i
prikazan deo rezultata testiranja.

2. ODLUKE O IMPLEMENTACII LAYOUT-a

Softver kori¢en za projektovanje Cipa je
ALLIANCE [1]. Shodno osobinama kori$cenog alata za
CAD (projektovanje pomocu raunara), ve¢ na pocetku
moraju biti donete odredene odluke o organizaciji Cipa.
Alternative su sledede: realizacija standardnim celijama
ili datapath strukturama i kori$cenje fiksnih blokova ili
njihovo razbijanje i apsorbovanje na viSim nivoima
hijerarhije.

Prvi izbor odnosi se na stil projektovanja. U kolu se
ne pojavljuju celije koje obradjuju visebitne rei, a
nema ni velikih lokalnih magistrala. Osim toga, priroda
kola je asinhrona i ne namede stroga vremenska
ograni&enja. Svi ovi faktori idu u korist implementacije
standardnim delijama, a na taj naCin obezbeduju se i
fleksibilniji uslovi u fazi povezivanja.

Drugi izbor vezan je za hijerarhijsku organizaciju
&ipa. Fiksan blok ostaje celina na sledecem visem nivou
hijerarhije. Druga mogucnost je- apsorcija blokova i
svodenje projekta na jedan nivo hijerarhije.
ALLIANCE CAD alat ne obezbeduje efikasan ruter na
nivou makrodelija. Postoji samo block-to-block ruter,
sposoban da medusobno poveZe dva bloka uz relativno



loSe iskoricenje povrSine silicijuma. Shodno ovome,
i8lo se na maksimalnu mogucu upotrebu rutera na nivou
standardnih delija. Rezultat je fizi€ka hijerarhija sa
samo dva makrobloka, digitalni i analogni. Digitalni
deo realizovan je standardnim Ccelijama, a mreZa
analognih multipleksera projektovana je full cusfom
stilom (potpuno projektovanje po narudzbini).

Layout &ipa prikazan je na slici 1. Dve pravougaone
podoblasti jasno su vidljive u okviru aktivne povriine
ipa.

Donji deo &ipa na slici 1 predstavlja mreZu devet
analognih  multipleksera. Pet multipleksera  je
medusobno povezano, dok je Cetiri potpuno nezavisno
sa svim pristupima dostupnim preko ulazno/izlaznih
pinova &ipa. Prisustvo analognih signala zahteva i
specifiéne stopice. Baferovanje signala je eliminisano,
dok je zadriana diodna zastita ulaza. Svi prekidaci
upravljani su signalima iz digitalnog dela ¢ipa, tako da
je mogude paralelno testiranje prekidaCa za vreme
nekog od digitalnih testova.

Logicki deo kola (gornji deo Cipa na slici 1) sastoji
se od dva l4-bitna delitelja frekvencije, dva 4-bitna
binarna brojada, jednog 5-bitnog brojata, koji su

medusobno povezani preko registara i kombinacione
logike.

3. PROJEKAT ANALOGNOG MULTIPLEKSERA

Analogni multiplekser je najosetljiviji deo projekta.
On je najodgovornija komponenta za precizno
mnoZenje impulsno-Sirinskih mnoZaca (u literaturi
poznati kao time-division ili mark to space mnoZali)
(2], [3].

CMOS prekidad je izabran zahvaljujuéi dobro
poznatim prednostima u odnosu na NMOS prekidac.
Dinami¢ki opseg analognog signala u on stanju
znalajno je povecan. n- i p-kanalni tranzistori vezani su
paralelno i pobuduju se komplementarnim klok
signalima, tako da je problem struje ubacenog
naelektrisanja (clock feedthrough) delimi¢no redukovan
[4]. Ipak, CMOS prekidal takode nije savrSen.
Otpornost prekidaca kada vodi je konacna i zavisna od
primenjenog ulaznog napona. Ne sme se zaboraviti i
efekat ubalenog naelektrisanja, koji jo§ uvek nije
zanemarljiv. Ostali nedostaci prekidaca nisu od znacaja
za ovaj projekat.

SL. 1. Layout kola

Korisni¢ki zahtevi vezani za prekidace su vrlo
strogi. TraZi se da otpornost u on stanju bude manja od

150 Q. Varijacije otpornosti sa promenom ulaznog
napona treba da budu manje od 5% u radnom opsegu
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(oko 2.5 V). Ipak, najveci problem nastaje usled efekta
ubacenog naelektrisanja. Njegova direktna posledica je
postojanje ofseta (razdeSenosti) nule, Sto prouzrokuje
nedopustive nepreciznosti mnozZaca. Ovo nas je navelo
da prekida¢ realizujemo na nacin prikazan na slici 2.
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SL. 2. Sematski prikaz
implementiranog prekidaca

Kada je uprevljacki signal ¢ na visokom naponskom
nivou, prekida¢ je u on stanju i signal se prenosi od IN
ka OUT. Nizak naponski nivo na signalu ¢ otvara
prekida¢ i dovodi na masu po jedan terminal
transmisionih gejtova, spre¢avajuéi pojavu ubaCenog
naelektrisanja.

Za multipleksiranje signala potrebna su dva gore
opisana prekidada, tako da je konacno reSenje prikazano
na slici 3.
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=
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SL.13. Analogni multiplekser

SPICE [5] simulacija ukazala je da tranzistori koji
Cine transmisione gejtove prekidada moraju imati veliki
W/L odnos (odnos Sirine i duZine kanala) da bi se
zdovoljio korisni¢ki zahtev o maloj otpornosti u on
stanju. N-kanalni tranzistor treba da ima W/L odnos
180:1, dok je ovaj odnos dupliran kod p-kanalnih
tranzistora.

Prakti¢na realizacija ovakvih tranzistora dobija se
paralelnim vezivanjem vedeg broja jednakih paralelnih
tranzistora organizovanih u stack konfiguraciju [6], kao
na slici 4. Drejnovi 1 sorsovi svih tranzistora
medusobno su povezani metalom, dok je za
povezivanje gejtova koriscen polisilicijum.

SOURCE

Sl. 4. Stack konfiguracija tranzistora
sa velikim W/L odnosom

)

S1. 5. Layout analognog multipleksera



Vedina drejn-sors veza opsluZuje dva razliita
tranzistora, Stedeci na taj naCin povrsinu silicijuma i
redukujudi parazitne kapacitivnosti sors-supstrat i drejn-
supstrat spojeva.

Layout analognog multipleksera prikazan je na slici
5. Post-layout SPICE simulacija, sa parametrima i

dimenzijama ekstrahovanim iz samog /Jayout-a,
potvrdila je ispunjenje korisni¢kog zahteva. Otpornost
prekidada u on stanju je izmedu 105 i 130 Q u celom
opsegu ulaznog napona (0 do 5 V).

. TO
Q-Q3 U-Q |
CLOCK CLX CIlK
R R
RESET ! l

Sl. 6. Testna struktura koriscena kod 14-bitnih brojaca

4. TESTIRANIJE CIPA

Uvedena je dodatna logika kako bi se omogucila
DFT realizacija. Sastoji se od jednog demultipleksera
tipa 3 u 8 &iji je zadatak da postavlja Cip u jedan od
sedam testnih reZima i normalni reZim rada.

MSB-ovi (bitovi najvede teZine) svih brojaca su vec
opservabilni preko primamnih izlaza &ipa. Jedan od
Zetvorobitnih brojata moZe da radi u dva moda -
trigerovane rastuom ivicom jednog ili opadajucom
ivicom drugog klok signala. 14-bitni brojati su
podeljeni na 4-bitne sekcije umetanjem multipleksera.
U cilju ustede na broju dodatnih pinova potrebnih zbog
opservabilnosti, izlazi 4-bitnih broja¢a su prilikom
testiranja skupljeni u jedan XOR-ovan pin. Sustina
ideje prikazana je na slici 6.

Podto 5-bitni broja¢ obavlja specifinu funkciju u
kolu, testiran je posebno. To je i uslovilo da najduza
testna sekvenca bude 2° dugatka. Dve nezavisne testne
sekvence duZine 2* kori§éene su za testiranje 4-bitnog
broja¢a sa dva moda rada. Pored toga, dva kratka testa
koris¢ena su za testiranje preostale kombinacione
logike. Sedmi testni mod upotrebljen je za testiranje
analognih multipleksera koji nisu opservabilni preko
stopica Cipa.

Dodatna testna logika nije znalajno povecala
koriéenu povrSinu silicijuma, aktivna povriina Cipa je
poveéana za manje' od 7%. Na drugoj strani, testni
troskovi 1 vreme testiranja su znaSajno redukovani.
Istovremeno je postignut visok stepen pokrivenosti
defekata [7].

Testna strategija je simulirana i verifikovana
logickim simulatorom u okviru sistema ALECSIS [8].
Kao primer, rezultati simulacije za kolo sa slike 6 dati

su na slici 7. Kada u kolu nema defekata testni izlaz
(signal TO) ostaje na niskom nivou tokom cele testne
sekvence, kao Sto je prikazano na slici 7a. Kratki
impulsi posledica su malih razlika u propagacionim
ka¥njenjima signala na razliitim putevima. Odziv kola
sa defektom dat je na slici 7b. Dobijeni talasni oblik
signala TO je rezultat defekta Q stuck-at-0 u
proizvoljnom flip-flopu.

..a)
RESET
nnnn nnnnnannnon
crock uuuuu%?n%%umuumuum%ﬂ
TO
[1] 1 2 3 4 5
TIME
b)
RESET I
TEST
nnnn nnnnnAnnnn
croee uuuuu’%%%umuumuum%ﬂ
TO
(1] 1 2 3 4 _5
TIME
Sl. 7. Testni odziv:
a) kolo bez defekata
b) kolo sa defektom
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5. ZAKLJUCAK

Opisan je projekat digitalnog ASIC-a sa ugradenom
mreZom analognih multipleksera. Ukupna povrSina &ipa
je 11.085 mm’. Logitki deo zauzima 65% aktivne
povr§ine &ipa, dok je 35% zauzeto analognim
prekidagima uz odredene neefikasnosti zbog nedostatka
kvalitetnog rutera na nivou makrocelija. Broj tranzistora
na &ipu, oko 10000, jo§ jedan je pokazatelj sloZenosti
&ipa.

Cip je projektovan i proizveden u CMOS 1.0p ES2

tehnologiji. Zbog obaveze Cuvanja tajne prema
narudiocu, Sema kola i detaljniji rezultati su
izostavljeni.
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NAPAJANJE FLUORESCENTNIH LAMPI KORISCENJEM
REZONANTNIH INVERTORA

Nikola Bajié, Branko L. Dokié
Elektrotehnicki fakultet Banja Luka

Sadriaj - U radu je dat pregled mekoliko rezonaninih
topologija koje se koriste za efikasno napajanje
Sfluorescentnih lampi. Visoka efikasnost, kod ove vrste
invertora, ostvarena je primjenom rezonaninih tehnika koje
omogucuju promjeme stanja prekidackog elementa pri
nultom naponu Uili stryji, &ime se minimiziraju prekidacki
gubici. Upotrebom samoosciluyjudeg invertora u klasi E,
realizovana je jedna varijanta skiopa za visokofrekventno
napajanje fluorescenine lampe. U cilju dobijanja efikasnog
kola sa minimalnim brojem komponenata, predioemo je
rjedenje sa sklopom u klasi E sa nesinusnim izlazom.
IzvrSena je eksperimentalna provjera dobijenih kola.

1.UVOD

U danadnje vrijeme znadajan dio proizvedene elektri¢ne
energije (25% [3]) se koristi za rasvjetu. U cilju racionainije
potro¥nje kao izvor svjetlosti se, zbog svoje efikasnosti, sve
vife koriste fluorescentne lampe. Naime, fluorescentne
lampe generiSu svjetlost &iji je intenzitet po jedinici ulazne
snage oko 4 puta veéi (70-80 lm/W) u odnosu na standardne
sijalice sa Zamom niti (17-23 Im/W) [1]. Takode, Zivotni
vijek fluorescentnih lampi je mnogo duZi: 20000 prema 700
tasova kod sijalica sa Zamom niti. Na slici 1 prikazana je
tipidna v-i karakteristika fluorescentne lampe [1].

A
4

IH S SRRy

V}{ vP v

Slika 1. Tipi&na v-i karakteristika fluorescentne lampe.

U iskljutenom stanju fluorescentna lampa ima veoma
veliku otpornost. Kada napon izmedu elektroda dostigne V5,
gas u lampi postaje jako jonizovan, pa dolazi do generisanja
elektritnog luka izmedu elektroda, odnosno do ukljudenja
(“paljenje”™) lampe. Napon ukljufenja lampe V, ima
vrijednost od 500V do 1200V i zavisi od karakteristika
lampe (duZine i pregnika cijevi, vrste i pritiska gasa, tipa
elektroda), nadina uklju¢ivanja (sa ili bez grijanja elektroda)
i radne frekvencije. Nakon ukljuivanja, napon lampe pada
na radnu vrijednost Vy, koja tipi&no iznosi od 40V do 110V
i takode zavisi od karakteristika lampe. Prilikom pada
napona sa vrijednosti V, na V, , lampa posjeduje
karakteristiku negativne otpornosti (slika 1). Dakle, za
napajanje fluorescentne lampe potrebno je:

- obezbijediti napon na lampi potreban za start (napon
ukljudenja Vy),

- ograni&iti struju lampe u radnom reZimu. 61

U radnom reZimu preporuduje se¢ napajanje lampe
naizmjeniénom  strujom.  Postojanje  jednosmjeme
komponente struje kroz lampu ubrzava troSenje elekiroda
dime se smanjuje Zivoini vijek lampe. Pri mreZnom
napajanju za dobijanje napona ukljufenja, najeile se
koristi elektromehani€ki starter i induktivnost L. U radnom
reZimu induktivnost L, koja ima relativno veliku vrijednost i
velike dimenzije, sluZi za ograniCenje struje kroz lampu.
Zbog nepostojanja sinhronizacije pri  startu (napon

paljenja se dovodi na lampu u slufajnom trenutku nakon
iskljuéivanja startera i moZe imati vrijednost nedovoljnu za
ukljulenje), startna procedura se ponavlja sve dok napon
lampe ne bude dovoljan za ukljufenje. Zbog rada na
mre2noj frekvenciji, javljaju se oscilacije u ja€ini generisane
svjetlosti (“fliker”) od 100Hz. Ovo moZe zadavati vizuelne
probleme zbog stroboskopskog efekta koji se javlja na
rafunarskim monitorima i rotirajuéim maSinama. U
posljednje vrijeme posvecuje se velika paZnja projektovanju
sklopova za  visokofrckventno  (VF)  napajanje
fluorescentnih lampi kojima se prethodni nedostaci
eliminiu. Pri tome se napon mreZe ispravlja i filtrira tako
da se jednosmjerni napon dovodi na invertor koji
obezbjeduje VF  napajanjc lampe. Pored ovoga pri
primamom napajanju iz mreZe, prema postojeéim
standardima, obavezna je upotreba EMI filtra i kola za
popravku faktora snage. Pri akumulatorskom napajanju u
sastavu invertora s¢ nalazi VF transformator malih
dimenzija pomoéu koga se postiZe napon potreban za rad
fluorescentne lampe. Efikasnost lampe pri radu na visokim
frekvencijama (f> 25kHz) se povecava za 10-20% u odnosu
na rad na mreZnoj frekvenciji, dok se napon ukljuéivanja V;
smanjuje [2). Da bi se zadrZala visoka efikasnost pri
upotrebi fluorescentne lampe, potrebno je obezbijediti visok
faktor iskoris¢enja elektronskog kola koje generile potreban
naizmjeniéni VF napon za napajanje cijevi. Rezonantni
invertori obezbjeduju visoku efikasnost i pri radu na veoma
visokim frekvencijama (nekoliko stotina kHz). Naime, kod
ove klase invertora promjena stanja prekidala se ostvaruje
pri nultom naponu Vili struji &ime se minimiziraju
prekidadki gubici. Rad invertora na veoma visokim
frekvencijama omoguéuje smanjenje dimenzija reaktivnih
komponata. S obzirom na smanjenu disipaciju (postoje samo
omski gubici) dozvoljeno je smanjenje dimenzija hladnjaka.
Na taj nadin je omoguéena izrada invertora minimalnih
dimenzija. Za napajanje fluorescentne lampe mogu se
koristiti sljedeée rezonantne topologije:

- rezonantni invertori klase D u polumosnoj topologiji [2-4],
- rezonantni push-pull invertor [6],

- rezonantni invertori u klasi E [7,8].

U narednom tekstu biée opisane navedene topologije.

2. REZONANTNI INVERTORI U KLASI D

Ovaj pretvara se moZe koristiti podjednako uspjeSno i
pri akumulatorskom, kao i pri primamom napajanju iz
mreZe. Maksimalni napon na prekidaCu je jednak naponu
primarnog izvora &to je posebno znadajno u sludaju mreZnog
napajanja. Ovdje ée biti, bez smanjenja opStosti, obja¥njen



princip rada jedne varijante rezonantnog invertora u klasi D
pogodne za napajanje fluorescentne lampe bez obzira na tip
primarmog izvora. Pri tome je, u slufaju akumulatorskog
napajanja, potrebno  upotrijebiti  transformator  sa
odgovarajuéim odnosom transformacije da bi se obezbijedili
naponi potrebni za rad lampe (napon ukljulenja i radni
napon). Zbog velike zavisnosti prenosne karakteristike od
optereéenja u okolini rezonantne frekvencije f, najbolja
topologija za napajanje fluorescentnih lampi je paralelni
rezonantni pretvara& [2], &ija je Sema prikazana na slici 2.
Fluorescentna lampa je predstavljena pomoé¢u otpornika Ry
koji prije ukljugenja ima beskonaZnu vrijednost, a u radnom
re¥imu kona&nu vrijednost odredenu radnim uslovima.
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Slika 2. Paralelni rezonantni pretvarat u polumostnoj
topologiji.
Odgovarajuéa normalizovana frekventna karakteristika

Ve (j_w) prikazana je na slici 3 (u odnosu na osnovni
Vi )

harmonik napona v;).

Pri veoma velikoj otpornosti optereéenja Ry, u okolini
rezonantne frekvencije, na izlazu se generife veoma visok
napon potreban za ukljudenje fluorescentne lampe. Nakon
ukljutenja smanjuje se faktor dobrote upotrijebljenog
oscilatornog kola Q (smanjuje se vrijednost otpornosti Ry),
pa se smanjuje i napon lampe na radnu vrijednost.
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Slika 3. Frekventna karakteristika V.(o) kola sa sl. 2.
V(o)

Ovaj invertor se najée¥¢e koristi pri prekidatkim
frekvencijama f vidim od rezonantne frekvencije
upotrijebljenog oscilatornog kola f. Na slici 4 dati su talasni
oblici struje drejna ip , napona izmedu drejna i sorsa vps ,
tranzistora M, i struje rezonantne induktivnosti i, za /> f,.
U tom slulaju oscilatorno kolo predstavlja induktivno

harmonikom napona v; ). Zahvaljuju¢i tome, prekidacki
clementi se ukljufuju pri nultom naponu &ime su
obezbijedeni minimalni prekidagki gubici. Naime, za
vrijeme ukljufivanja tranzistora M vodi odgovarajuca
antiparalelna dioda D (slika 4), pa napon na njemu za to
vrijeme ima pribliZzno nultu vrijednost (napon na direktno
polarizovanoj diodi). Takode, zbog ukljudivanja tranzistora
pri nultoj vrijednosti, paraleino tranzistorima mogu se vezati
kondenzatori male vrijednosti kojima se, za vrijeme
iskljugivanja tranzistora, odgovarajui napon Vps pridrZava
na pribliZno nultoj vrijednosti. Na taj nalin se minimiziraju
prekidagki gubici i prilikom iskljugivanja tranzistora.
Regulacija izlazne snage, odnosno jaine svjetlosti koju
generi¥e lampa, moZe se vriiti promjenom radne frekvencije

>1)-

Slika 4. Talasni oblici struje ip i napona vps MOSFET-a M,
istruje i, pri f>f,.

U [3] je kori¥ena serijsko-paralelna rezonantna topologija
kod koje je ostvareno grijanje elektroda u cilju ukljudenja
lampe pri niZem naponu ukljufenja Vp. Na taj nalin se
produZava Zivotni vijek lampe.

3. REZONANTNI PUSH-PULL INVERTOR

Na slici 5§ prikazana je $ema strujno napajanog

rezonantnog push-pull pretvarala kod koga je ostvarena
promjena stanja prekida&a pri nultom naponu.
Tranzistori M, i M, se pobuduju signalima faktora popune
D=0.5 na frekvenciji jednakoj rezonantnoj frekvenciji
oscilatornog kola preslikanog na primarnu  stranu
upotrijebljenog transformatora. Zbog rezonantnog karaktera
napona Vp, i Vp, , tranzistori se ukljuuju i iskljuéuju pri
nultom naponu, &ime je obezbijedena visoka efikasnost. Na
slici 6 prikazani su talasni oblici napona na drejnu v, 1 vp, u
odnosu na pobudne napone vg, i Vg, . Maksimalni napon na
drejnu tranzistora M, i M, iznose nV,. Kondenzator C,
ogranitava struju lampe u radnom reZimu. Upotrijebljeni
transformator ima odnos transformacije n kojim se
obezbjeduje potreban radni i probojni napon lampe.

optereéenje, te struja i, kasni za naponom (osnovnim 62
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Slika 5. Rezonantni push-pull pretvarag.

Za pobudu ove konfiguracije rnogu se koristiti, za ovu svrhu
specijalno namijenjena, integrisana kola UC3871/2. IC
UC3871 predstavlja rjeenje koje integrife funkcije kontrole
i pobude pri napsjanju fluorescentne lampe sa hiadnom
katodom (CCFL) namijenjene za osvjetljenje LCD-a u
notebook ralunarima, kao i funkcije kontrole flyback
pretvarala za napajanje LCD-a. IC UC3872 omoguduje
kontrolu i pobudu rezonantnog push-pull konvertora pri
napajanju raznih vrsta fluorescentnih lampi (CCFL, neonska
lampa itd.) U oba prethodna slufaja se kao primami izvor
koristi akumulator (5V-20V), a regulacija ulazne struje
push-pull invertora se obavlja pomoéu dodatnog buck
pretvaraca.
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Slika 6. Karakteristi®ni talasni oblici kola sa slike 5.

4. REZONANTNI INVERTORI U KLASI E

Rezonantni invertor u klasi E sa sinusnim izlaznim
naponom, takode se moZe koristiti za visokofrekventno
napajanje fluorescentne lampe. Ovaj invertor predstavlja
jednotranzistorsku topologiju koja se moZe upotrebljavati
za akumulatorsko, kao i za mrefno napajanje fluorescentne
lampe. U [7] je data realizacija invertora u klasi E napajana
iz mre2e na radnoj frekvenciji od 500kHz uz kori¥¢enje
BIMOS prekidats.

Osnovno kolo invertora u klasi E prikazano je na slici 7.
Invertor radi u optimalnom reZimu ako napon drejna v, i
izvod ovog napona u trenutku ukljuéivanja tranzistora i,
imaju nultu vrijednost, tj.:

¥p (tu ) = O’ (1)
dvp (O]
dt ’=’u = 0' (2)

Na taj nalin se minimiziraju prekidacki gubici tranzistora
prilikom ukljugivanja. Prekidalki gubici prilikom
iskljudivanja su takode smanjeni zbog toga Sto kondenzator
C, , za to vrijeme, pridrZava napon drejna na pribliZzno
nultoj vrijednosti. U sluaju beskonadne vrijednosti
prigulnice (struja iz izvora V, konstantna), ovi uslovi se
mogu ostvariti kori¥¢enjem projekine procedure date u [4].

L¢ C L

R

Vo |
Vo L M AMTEG

Slika 7. Osnovno kola invertora u klasi E.

U optimalnom reZimu rada efikasnost ovog invertora moZe
dostiéi vrijednost do 96%. Pri otpornostima opterecenja
koje su manje od optimalne vrijednosti R [4], invertor radi u
suboptimalnom reZimu, pri &emu je uslov (1) zadrZan, dok
(2) prestaje da vaZi. Za otpornosti opterefenja koje su veée
od optimalne, prestaje da vaZi i uslov (1). U tom slugaju se
tranzistor ukljuduje pri konanom naponu na drejnu zbog
Zega se znatno poveéavaju prekidalki gubici.

Za postizanje probojnog i radnog napona potrebno je
obezbijediti odgovarajuéu transformatorsku spregu sa
fluorescentnom cijevi. Na slici 8 prikazano je kolo invertora
u klasi E prilagodeno za napajanje fluorescentne lampe.
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Slika 8. Kolo za na;)ajanje fluorescentne lampe u klasi E.

Upotrijebljeni transformator odnosa transformacije n
sluzi i za prilagodenje impedanse. Induktivnost L, i
kondenzator C, sluZe za obezbjedenje ukljuenja lampe i
uzimaju se u obzir prilikom proraduna invertora. Pri startu, u
ovom sludaju, se obavlja grijanje elektroda lampe, &ime se
smanjuje napon ukljuenja Vp. Na taj nalin se obezbjeduje
duzi Zivotni vijek lampe. U prakti¢nim realizacijama kolo se
koristi u suboptimalnom reZimu rada (u blizini granice sa
optimalnim slufajem). Kao i kod invertora u klasi D,
regulacija izlazne snage moZe se ostvariti promjenom
prekidagke frekvencije. Na slici 9 prikazana je Sema
dobijenog sklopa za akumulatorsko napajanje fluorescentne
lampe sa samooscilujuéim invertorom u klasi E [8].
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Slika 9. Samooscilujuéi invertor u klasi E prilagoden za
napajanje fluorescentne lampe.

Proradunski postupak za osnovne elemente sa Seme dat je u
[8]. Otporni razdjelnik R, - R, 1 spreZni kondenzator Cg
obezbjeduju prednapon od 4V koji je potreban za siguran
start. Kad napon na gejtu dostigne napon praga (koji je po
specifikacijama proizvodada za vedinu MOSFET-a snage
manji od 4V), tranzistor M poéinje voditi i u tom trenutku
startuje rad invertora. Takode, prednapon na gejtu
vrijednosti napona praga tranzistora V, , omoguéuje
pobudivanje MOSFET tranzistora signalom faktora popune
od priblizno D=0,5. Ovo je potrebno jer je, u slucaju
samooscilujuéeg invertora, pobuda MOSFET-a pribliZzno
sinusoidalna, a ne impulsna kao kod vanjski pobudivanog
invertora u klasi E. Induktivnost I, u radnom reZimu
ogranitava struju lampe. Kondenzator C, omoguéuje
dobijanje napona lampe potrebnog za start i kroz njega tede
struja grijanja elektroda. Njegova vrijednost se izralunava iz
uslova da je rezonantna frekvencija oscilatornog kola u
sekundamom krugu (C, , L, i induktivnost sekundamog
namotaja) jednaka radnoj frekvenciji f IzvrSena je
eksperimentalna verifikacija dobijenog kola na radnoj
frekvenciji od f=100KHz prilagodenog 2za napajanje
fluorescentne lampe snage 18W pri akumulatorskom naponu
V,=12V. Za realizaciju su kori¥éene sljedede vrijednosti
clemenata kola: R,=33KQ), R,~16kQ, Cg&=1pF, L~ImH,
C,=62nF, C,=90nF, Lr = 28uH, induktivnost magnetizacije
primara L~15uH, pri éemu su odnosi transformacije n,=1,
n=15, a faktor dobrote upotrijebljenog oscilatornog kola je
Q=5. Upotrijebljen je tranzistor IRF540. Od magnetskih
komponenti upotrijebljena su SIEMENS-ova jezgra
ETD29/N67. Potvrdeni su veoma mali prekidacki gubici na
tranzistoru, pa za realizaciju ovog kola nije potrebna
upotreba hladnjaka.

5. REALIZACIJA SA KOLOM U KLASI E SA
NESINUSNIM IZLAZOM

Prethodno data samooscilujuéa konfiguracija omoguéava
efikasno visokofrekventno napajanje fluorescentne lampe,
ali je za realizaciju potreban relativno veliki broj elemenata.
U ovom radu je predloZeno jedno jednostavno rjelenje
napajanja fluorescentne lampe pomodu pojafavala snage u
klasi E sa nesinusnim izlaznim naponom. Ovo rjeSenje
predstavlja konfiguraciju sa minimalnim brojem elemenata i
u optimalnom reZimu rada pruZa visoku efikasnost. Na slici
10 prikazana je osnovna delija ovog pojatavada.

Vrijednost otpornosti optereéenja R, odredujemo na osnovu
relacije [9]:
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Slika 10. Osnovno kola pojaavaca u klasi E sa nesinusnim
izlazom.

Vrijednosti reaktivnih elemenata odredujemo iz uslova
optimalnog rada iz relacija [9]:

0065R,,
L= : 4
7 4

0.163
C= ) 5
7R, (%)

gdje je: f- prekidatka radna frekvencija.
Na slici 11 dati su karakteristiéni talasni oblici ovog
pojatavaia pri radu u optimalnom reZimu.
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Slika 11. Karakteristiéni talasni oblici kola sa slike 9.

ip

Osnovni nedostatak ovog kola su visoke maksimalne
vrijednosti napona i struje tranzistora. Naime, maksimalna
vrijednost napona na drejnu u optimalnom reZimu rada je
Vpeu=3.85V, , a struje drejna I, =4I, [9], gdje je I, srednja
vrijednost ulazne struje, dok u suboptimalnom reZimu rada
ove veli¢ine dobijaju jo¥ veée vrijednosti. Takode, visok
sadrzaj vidih harmonika u izlaznom signalu moZe biti uzrok
znadajne RFI.

Na slici 12 prikazano je kolo ovog pojacavaa
prilagodenog za akumulatorsko napajanje neonske lampe od
18-20W gdje je, za pobudu MOSFET-a, upotrijebljen
astabilni multivibrator realizovan sa CMOS kolom
CD4049UB. Vrijednosti elemenata su odredene iz uslova
optimalnog rada na osnovu relacija (4) i (5), uz izvjesne
eksperimentalne korekcije kojima se uzima u obzir uticaj
preslikane vrijednosti kapacitivnosti C, i otpornosti lampe u



radgom reZimu na rad kola." Pri tome, u cilju postizanja
optimalnog rezima rada, potrebno je podesiti da talasni
oblici struje i napona tranzistora M budu kao na slici 11.

i: 7

Slika 12. PredloZeno kolo za akumulatorsko napajanje
fluorescentne lampe.

Kolo se koristi za akumulatorsko napajanje fluorescentne
lampe pri V,=12V. Pri tome je dozvoljena promjena ulaznog
napona od 10 do 16V. U cilju dobijanja kradih vremena
ukljudivanja i iskljuéivanja MOSFET-8 M, struje punjenja i
praznjenja odgovarajuée ulazne kapacitivnosti MOSFET-a,
povecavaju se paralelovanjem preostalih § invertora kola
CD4049UB (invertor I, sa slike 12). U cilju manje potrosnje
iz akumulatora obavljen je proraun za snagu P=10W (3)
§to prouzrokuje rad lampe na snazi manjoj od nominalne
(18W). Kolo radi na prekidatkoj frekvenciji f=100kHz, a
vrijednosti upotrijebljenih elemenata su: C=22nF, L=17yF,
C,=270pF, R,=50kQ) (podeSeno na 22kQ), C,=56pF i
R,=150kQ). Upotrijebljen je MOSFET tranzistor IRF640 i
SIEMENS-ovo jezgro ETD29/N67. Kondenzator C, se
koristi za ogranienje struje lampe u radnom reZimu. Odnos
transformacije upotrijebljenog transformators je n=15
(N;=9, N,=140). U realizaciji, paralelno akumulatoru V, ,
vezan je elektrolitski kondenzator od 470uF kojim se vrii
filtriranje parazitnih VF oscilacija koje se javljaju zbog
iskljuivanja prekidaa pri velikoj struji. Zbog tolerancija
upotrijebljenih elemenata, optimalan rad kola se moZe
obezbijediti pode¥avanjem frekvencije upotrijebljenog
astabilnog multivibratora tako da se za napon i struju drejna
dobiju talasni oblici kao na slici 11. Grijanje upotrijebljenog
tranzistora je zanemarivo, pa nije potrebna upotreba
hladnjaka. Zbog veoma malih prekidalkih gubitaka
omoguéeno je dalje poveéanje prekidatke frekvencije, Eime
se smanjuju dimenzije kola i povedava efikasnost rada
lampe [1]. Izlazna snaga se moZe u odredenom opsegu
mijenjati promjenom frekvéncije astabilnog multivibratora.

6. ZAKLTUCAK

Rezonantne  topologije, 2zahvaljujuéi  smanjenim
prekidatkim gubicima, imaju visoku efikasnost i mogu da
rade na veoma visokim frekvencijama, pa se mogu
realizovati sa minimalnim dimenzijama. Kod napsjanja
fluorescentne lampe ovo je veoma bitno jer se povecanjem
radne frekvencije poveéava njena efikasnost. Pri mreZnom
napajanju , 2zbog niskog napona na prekidaCima,
najpogodniji je rezonantni invertor u klasi D, dok se pri
akumulatorskom napajenju najéeiée upotrebljava strujno
napajana  push-pull  rezonantna  topologija.  Od
jednotranzistorskih topologija koristi se invertor u klasi E.
Realizovana su kola za akumulatorsko napajanje
fluorescentne lampe uz kori¥éenje kola sa samooscilujuéim

invertorom u klasi E i kola u klasi E sa nesinusnim izlazom.
U oba slutaja, pri napajanju lampe snage 18W, su potvrdeni
minimalni prekidafki gubici na tranzistorima pri radnoj
frekvenciji od 100kHz.
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Abstract - An overview of resonant topologies suitable for
efficient fluorescent lamp operation is given in this paper.
High efficiency is achieved by zero voltage and/or zero
current switching technique that minimize switching losses.
One variant of high-frequency ballast for fluorescent lamp,
is realized by implementation of class E self-oscillating
inverter. In order to achieve efficient circuit with minimum
number of components, class E device with non-sinusoidal
output is proposed. Experimental verification of achieved
circuits is done also.

RESONANT INVERTERS FOR FLUORESCENT
LAMP BALLAST APPLICATIONS

Nikola Bajié, Branko L. Doki¢
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NPOJEKTOBABE CHAXKHUX YITPASBYYHHUX
CEHIBHY IIPETBAPAYA

Hparan Mawuuh, Munan Pagmanosub, Eaexiliporcku gaxyaitieii y Huusy

Canpxaj - Y oeox pady fipuxasaro je ipojexiliosarse
YApazsy4Hux ceHOsuy npeiisapaya. IIpedaoxcen je
MO0en KOJU Jje UPUMEHBUS Y COPISEPCKUM TaKeiuma
3a cumyaayujy koaa. 3a meiliaane HACHLASKe U3BPDULEHO
Je lopeberse ca HO3HATUM PeuiersUMA 34 OCHOSHE HapHe
U HeilapHe De30HAHIIHEe M0008e Y (yHKUuUju 00HOCa
OYXHCUHE U TpeyHUKa HACTIa8Ka.

1. YBOJ

Cenpsrd mpeTBapad je NOJyTaJacHa DE3OHAHTHa
CTPYKTYpa KOja ocUMIyje y JIOHTHTYJHHAJIHOM IpaBIly.
Y HajmpocTHjeM OOJIHKY CacTOjH ce Off jeJHOr WIH BHIIe
[IMe30KepaMUIKHX IIPCTEHOBa, IPHUTHCHYTHX wu3Meby
MeTaJIHUX HacTaBaKa (cnuka 1). [Tuesomwnouune cy ca
CYIIPOTHOM OpHjeHTal[joM HOoJIapU3aljyje, a OiBOjeHe Cy
€EeKTPONOM KOja Ce Hajlasd y 4YBOPY OCLWIOBama
npeTBapada M Ha KOjy ce JNOBORNM MOGYJHH HAIOH.
Cropera musMmeby IMe3sOKepaMHUKMX eJleMeHaTa W
MeTaJlHMX HAacTaBaKa, Kao ¥ nopehame OTIOPHOCTH Ha
HCTe3ambe Cy NOCTHIHyTH MeXaHHNYKUM NpeHaNpesaheM
CTPYKType Yy JIOHTHTYJQMHAIHOM IIpaBly HOMoORy
3aBpTHA.

Pangna pesoHaHTHa (peKBEHIHMja OBAKBOI IIPETBa-
pada je HIKa Off I[OjefHHaYHMX JeOIbHHCKHX
pEe30HaHTHHX (peKBEHIMja, HeonrrepehieHor miesokepa-
MHYKOI' IIDCTEHa WIM METalHUX HacTaBaka. BpepgHocT
pe3oHaHTHe (pekBeHUHje fie 3aBUCHTH Of IMMEH3Hja U
aKyCTHIKMX KapaKTepDHCTHKa METallHUX HacTaBaka X
NMe30KepaMHUIKHX NPCTeHoBa. 3a €MHTOpCKe MpHMeHe
nuesoKepaMuka Tpeba [a HOocefyje BEeIMKH eJeKTpo-
MeXaHW4YKM (akTop chpere, BHCOKY Kupujery
TeMIIEpaTypy, MaJle JUeleKTpUIHe Iy6uTKe u cTabuiHe
BpEMEHCKE U TeMIlepaTypHe KapakTepHcTHKe. Hajpuime
ce KOPHCTH OJIOBO-IMPKOHMjyM-TUTAaHATHA KepaMHpKa
(PZT-4 u PZT-8) y 061uKy AMCKOBa I IPCTEHOBA, YHjH
je MpeYHHK Mamby Off A/4 JIOHTHTYJUHAIHUX OCLIalyja,
Kako 6u ce u3berna chpera ca pagujanHuaM (60YHuM)
BuOpanyjaMa. 3a MeTaJiHe HACTaBKe KODHCTE Ce
MaTepHjajiH pas/IMIuTe IYCTHHE, KaKo Ou ce nosehale
aMIUIMTyle BUOpalMja Ha pafgHOj IOBPIOWHHM EMHTOpa,
Kao W fga Om ce mnobominano mnpuinarobeme ca
onrepeheme.

2. MOJEJINPAIGE ITPETBAPAYA

Cenpeud mpeTBapay, Kao IITO je MOMEeHyTO, CAaCTojd
ce off (cmuka 1):
a) akTHBHOT CJioja WWIH M3BOpa OCIWIalHja of
HHE30€J’I€KTPH‘IHC KEpaMHKe,
6) pedIeKTOPCKOr cJioja KOjU NPEACTABIbA 3a[ibH [0
npeTBapaya, Hajuemrhe je uspabeH ofi Yenuka,
B) eMHTOpa KOjH NPEHOCH OCIMIalije Off M3Bopa [0
pagHe  cpenuHe, Hajuemmhe je  w3paken of
LypanyMHHHjyMa.
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Cn. 1. Hlemaiticku fipuxas ceneuy tpeifisapayia

KepaMuka ce Hamaja eJIeKTPOHCKHM OCIWJIaTOPOM
nofelleHNM Ha (PHKCHy (DPEKBEHLHMjy M IIpeTBapad U

OKONHA CpefjiHa Cce pa3MaTpajy Kao [pUHYIHU
OCIVJIATOPHH CHCTEM.
KapakTepuCTHKe  KOMIIO3HTHHMX  YJITPa3sBYYHHX

IMHE30eJIeKTPHYHIX IIpeTBapada y OJM3UHE OCHOBHE
pe3oHaHTHe (PpeKBeHIHje MOTY Ce ONMCATH MapajlelIHOM
BE30M PEJHOI PE3CHAHTHOI KOJIa M KOHJEH3aTopa, IIpH
9eMy je OBaKBa €KBHBAJICHTHa 1IeMa JOBOJHHO TadHa 3a
MHOI'€ [IPaKTHYHE IIpUMEHE.

MebyTum, oBakaB IPHCTYIl HHje [OrojaH Kof
KOHCTPYKIHje CeH[IBUY IpeTBapada ca Byile HOOyIHUX
NME30KEepaMUYKHX  IUIOYMIA MWIM €3  METaJlHuM
HACTaBI¥Ma IIPOMEH/BHBOI IIpeceKa MW  PpasIMiIuTe
¢dopMe, CTEerHyTHX MeTajlHUM 3aBpTHeM. To ce mpe
cBera OfHOCM Ha HeMoryhHocT u36opa M KOHTpOIe
napaMeTapa IOjeJMHHX CacTaBHMX [eJIoBa IpeTBapada
MDY 1erOBOM IpopadyHy. 360r Tora ce KoJ NpopadyHa
OBaKBHX CJIOXKEHMX OCIMJIATOPHMX CHCTeMa IoOybheHux
MMIe30KePaMHIKUM [IPCTEHOBHMa IPHMEY)y Apyraduju
Ha4VHH MOJIeNINpaiba.

36or cBoje CIIOXEHOCTH MaTeMaTHIKH TpeTMaH
TakBOr npobieMa je Texak. [lucame akTyelHHX
jelHauydHa MoOJiena IIOfpa3yMeBa pasMaTpame 5
cpefvHa, KOje YHHe J[EJIOBH IpeTBapada M HeroBe
rpaHMlie, Kao H pasMaTpalke KepaMHKe Kao
IME30€JIEKTPUIHOI KPUCTalla ¥ KOHA4HO, NIPETIIOCTABKY
[ia Cy CBe HENOo3HaTe (PyHKILHje BpeMeHa ¥ 3 KOOpIUHATE
npocropa. Yak ¥ y Mame CIIOXKEHOM MOJIeNy fo06ujeHOM
KaJja IIpeTBapad ¥uMa IUIMHAPHYHY CHMETPHjy OKO OCe U
KOjH je pasMaTpaH y OBOM pajly, OBakaB HpHCTYN Y
[popadyHy je H3y3eTHO KOMIUIMKOBaH. Y IIHTepaTypH
IocToje  [Ba IPUCTYyIAa Y MOJENHpamy CeHIBUY
npeTBapaya.

Y OpBOoM Clydajy KOPHCTH ce BeoMa jefHOCTaBaH
MareMaTduku npucryn [1]. ['paHMYHM yclnoBH Ha
UBHIlaMa IIpeTBapada Cy HrHoprcaHud. Kepammka je
IpelCcTaB/beHa Kao IIacHBaH, XOMOTEH, W30TpOIaH
ME[IHjyM, OGHOCHO Ha HAYMH Ha KOjH Cy MPElCTaBJbeHH U
pedeKTOpcKM H eMHTOPCKH HacTaBak. Taxkobe,
HENo3HaTe BeIH4YMHE Cy (yHKIMje BpeMeHa M CaMo
JIOHTHTYIMHATIHE KOOpfuHaTe. PedepeHTHa oca ce



TIOKJIalla ca OCOM IOJiapH3alidje, Koja je B oca CUMEeTpHje
npeTBapada  UDHUNMHApMYHOr  obmumxa. Kepammuxa,
pedprieKTOp H €MHTOp CY NacHBEH MENHjyMH (DUIHYKH
[PEACTaBlbEHH IHXOBEM TYCTHHaMa O H MOJYJIMMa
enacTAYHOCTE FE, H TeOMETDHjCKH INpEelCTaBbeHH
BHUXOBOM AyxHHOM | ¥ mnonpedmEM npecexoM S. Kpos
BHX Ce NPOCTHPY CaMO pABAHCKE JIOHTHTYIHHAIHE
Tanacy 6p3une c=(/E) °. OBaKBOM aHaJA30M JONA3H ce
JIO ONIUTE jeJHaYUHE CEHABUY mpeTBapadya [1]:

cos(k,l,) sin(k,,l,,) COS(kele) -
2y ol e, o
+er Sin( krlr ) COS( kPlP) COS( kel‘) *

+Z cos k L cos(k )sm k, l

rae je Z,,,-Z,/Zp, Zp=2/Z, , Z=p; c; S; KapaKTepUCTHYHA
UMIeNanca 3a (=7, pH e, a k; Tanacgs 6poj:
2
k=—=2nf &
A E,

]

@)

I'paduaxu ce jegmaumna (1) MoxXe npEKasaTH Kao
l,=f(l,), yxonmro ce pebbuHA KepaMHKe [, cMaTpa
no3HaTHM mapaMeTpoM. Kao uIycrpaldja NPeTXOQHO
HaBe[eHOT, Ha CIHIM 2 je NPHKa3aHa 3aBHCHOCT NyXKMHE
eMHUTOpa Off Iy>KHHE peIEKTOpa 3a CEH[IBHY NpeTBapay
ca ykymHOM JeGmuHOM KepamEke L,=10 mm, 3a
pe3oHaHTHY <peKBeHIHjy npeTsBapada f=26.06 kHz.
IpeTsapau ca OBOM pE3OHAHTHOM (PEKBEHIMjOM
KOHCTpYACaH jeé Y LEbY CKCICPHMEHTalHE BEpHpH-
KalEje MojieNia IPEIoKEHOr ¥ oBoM pafy. [Ipu ToMe cy
IMMeH3Wje TmpeTBapada Gmne cnepehe: [,=42 mm,
[,=31.5 mm, §,=S,= §,=40 mm.

le ¢{ m

3
)
Cn. 2. I'paghuuru iipukas jeonavune (1)

1
Ir C( m

Ha ocHoBy ciuKe 2, 3a [yXuHy eMHATOpa /=42 mm
nyxmuHa pediexropa je [,=56.5 mm, OGHOCHO 32 NyXHHY
pednexropa [,=31.5 mm gyxnHa EMHTOpA je 1,=513
mm. HefocTaTax HaBe[eHOr MPUCTYHIA Y NPCjeKTOBAY
ornefa ce y HoOWjeHMM BENHKAM OCTYNamMMa 32
ny*xuHe HacraBaka. To je 36or Tora mTo jegHaumHa (1)
BaXM y Ciydajy Mane fgyxuHe (meObMEE) cacTaBHHX
fleNioBa MpeTBapaya, OFHOCHO y CIy4ajy Kaja je Gp3uHa
ynTpasByKa y eJIEMEHTHMa MpeTBapada NpPUGIMKHO
koHcrauTHa (c=(p/E;)"®). PasmaTpama y HPETXONHOM
Heny papa anpoOKCHMaTHBHE Cy [pHUpOfe, Mapa
reHepanHo  fajy  pesynTate  OnHCKe — peanHHM.

67

AnpokcuManmja je Onmka IUTO je MamkmH  OJIHOC
MONyNpedYHNKa eJeMeHTa HU TajlacHe [yXuHe a/A.
IIpoMena Gp3uHe NpocTHpaka JORTHTYAHHANHAX Tajaca
ca nosehameM oHOCa /A MOXe ce BHACSTH Ha CIMUH 3.
Ha cmumm 3 cy mpuxasaHe JOHTHTYAHEaMHE Gp2mHe 3a
opsa TpH pe3CHAHTHa Mo[a, Kao TadHa pelieha
Pochhammer-Chree jemHavuHe 32 HUNHHEIPEYHY YEIHIHY
LIATIKY 6eckoHauHe yKuEe [2]:

2
4kzw-o<w)f-l<@a>—[zkf-%]f,ma)x
Pr

x{z;u" (hoa) pem Jo(hoa)}

rge ¢y A u u Lame-0BH KoeUIMjeHTH, J, 4 J;, Bessel-oBe
dyexnyje, a J’; 1 J ') BEXOBH H3BOJH X

p,®’° k2
A+v2u T

©)

2
;,12 ._._&_al__
U

B = K@)

¥

Pemema (c,=wk,) cy HOpMaln30BaHa ca PEHICHEM 32
JIOHTUTYIHMHANHY Op3WHy Tajaca y TaHKOM HAaCTaBKY

((p/E.)*).

c .e .¢4 .6 .8 I .2 . ¥ B .t

aA/
Cn. 3. Bpaura noHZuillyOunanHux iiasdaca 3a ipsa
flipu moda y 6eCKOHAUHO] HeAu"HO] WUIKU

Pochhammer-Chree peliesme ONIITHX jefAHaYMHA
NMHeapHe eNacTHYHOCTH BaKH caMo 32 GECKOHATHO YTy
KpyXHy WMOKy, Koja HHje IPHTHCHYTa Ha OGHMMHO]
noppmued. VicnymapameM OBHMX TPaHHYHHX YCJIOBa,
KapaKTepUCTHYHA jeJHa4MHa Ce MOXe HamHucaTH Yy
o6nuky [3]:

40’ B8 T, (B)I,(8)-260] J,(B)I,(8)+

Ha?-p 2)2J,(;3)jo(5) =0
BesguMeH3HOHH TaNacHH GpojeBu «, B H 6 ¢y y BesH
ca Ge3uMeH3NOHOM ydecTaHomhy @, Ha cefiehn HauwH:
o’+p%= wf

a’+8’ =[wf(1—2v)]/(1— v)

e je w=(wa)/(j2/p)**, a v je Poisson-0B ORHOC.

Vinax, pememe 3a OECKOHaYHy IUMIKY ce MOXe
IIOCMATpaTH Kao pellieke 3a KOHa4YHy LIMIKY aKo ce
yBelly TpaHMYHH YCNOBM Ha KpajeBHMa IHMIHHIPA,
ONHOCHO aKo ce cmaTpa fa Cy  aKCHjajHO

)
al-

()



(TOHrUTYOMHANHO) Hampes3ame M pajHjaiHM IIOMepaj
jeRHaKH HYJNH Ha KpajeBHMa IIHIKE.

Ha cnunu 4 npekasaEd Cy OPETXOQHO HaBegcHHA
IIPUCTYNY Y MORENUpamky METAHAX HacTaBakKa 3a Cly4aj
yenuyHOr HacTaBKa (v=0.29), rge je HOManH3OBaHa
yH4eCTaHOCT @), fHaTa y YHKUHJH ORHOCAa RYXKHHE
HacTaBKa M merosor mpeuyndka (k). Takobe, Ha HCTO]
CTUNHM Ccy IpHKa3aHa TayHa pellermha ONIITHX je[HadKHa
JMWHeapHe €NAacTHYHOCTH 3a CJIOoOOgHM  HWIMHAAp
KOHa4YHe QyXuHe, NOCHjeHa HallaXXeHEM pellema Y
06nuky OeckoHawyAmx Hu3oBa [3]. Taunocr pemema
3aBucH Off Opoja wiaHoBa Hu3oBa. IIpukasasu cCy
OCHOBHM TIIapHM ¥ HEHAapHH pE30OHAaHTHH MOJIOBH
HobujeHd pas3IMYATHM METOJMMa MOJIENTpamba.

4 - — — , .
\ N :
3.5¢ N SN ]
e B . OCHOBHH 1
. HapEH MOR
2.5 . o ]
on 2} N ~ -
OBHE ==
L.5r _— HENApHE MO -
o jeHONImMeH3EORANHA TEOPHj2 .
05 - —— Pochhammer-Chree i
’ Ta4YHO pEHICHE
0.5 1 1.5 2 2.5 3
h
Cn. 4. Ilopeberse pazau-uiiux meiio0a MoOeaupara

IMopen Tora, Ha ciOMOH 4 je HpHKasaH H rpaduk
mobHjeH jeOHOAMMEH3HOHAJHMM MOMEJIOM HaCTaBka,
KOJH Ce KOPUCTH Y Opy20.:# HauHHy MOJENNpamka CeHIBHY
npeTBapaya, Kaja ce y3uMajy y o63up NHe30eIeKTPHYIHA
cBojcrBa nobGynaux PZT nmoynna [4].

3. EKCIIEPHMEHTAJIHH JEO

Ha cnuny 4 je IpuKa3saHO H pElicEke 3a DE3OHAHTHE
(ppekBeHIMje 3a OCHOBHE MapHe ¥ HeNapHe MOJOBE
nobujeHo mnoMohy jeHONMMEH3HOHANHE TEOpHje 3a

gyradke Iimnke. Tafa ce TacHBHH  €JIEMEHTH
(pednekTOp, EMHTOp, 3aBpTalk), MOTY IPE[CTABUTH
ommre mHo3HaTuM cumerpuyrM T (wm  II)
YeTBOPOMOJIKEMA Ca CIIHKE 5.
—{ o
Zy Z1
Z

o—
Cn. 5. Exeusanenilina uiema 6004 3a
MelllanHe HacllasKe U 3aspiliars

Y exBHBaJIeHTHO] IIEMH LeJIOT IpeTBapayia CBaKH Off
OBHX eJeMeHaTa MpeicTaBlbeH je Ofrosapajyhum
geTBOpomonoM. EleMeHTH IIeMe KOjH OfroBapajy
jEMHOPONHNM, CHMETPHUYHHM HacTaBIHMa pasiIWIATHX
IyXWHa ¥ MaTepHjayia ofpebyjy ce Ha OCHOBY U3pa3a:

—-iZ
3=z ==

u Z, @)

sing,
IpH 9eMy je Z=p;c;S;K @=(wl)/c;3a I=e, pu I. Y OBOM
pamy kopumheH je PSpice Mopen OpeHOCHOTr BoOJa
KapaKTepHCTHYHE HMIEflaHCce Z; H Kalllbewa T=I/;
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KOjH je pealu3oBaH IPEKO 3aBHCHUX CTPYjHHMX HM3BOpa
[5].

Ha ocHOBY cltEKe 4 MOXKE CE YOUMTH [ja CE CMamEmEM
JIOHTWTYAHHAIHE 6p3usHe pelieke nobujero
jEIHOMMMEH3HOHAIHOM TEOPHjOM MOXKe IpHOIIKHATH
Pochhammer-Chree pemery, NpE 4eMy je ONOpaBJaHOCT
cMapema Te OpsmHe objamimeHa y NPeTXONHOM Jeny
pana. HapaBro, oBo je Mmoryhe pgo ompebeHe myxuHE
HacTaBKa, HCIIOK KOje je OBaj MOHNeN HEeNpHXBaT/bHB. 3a
Oyrayke HacTaBKe BHOM Cé Ha ce pelliekha HobHjeHa
Pa3iUYUTHM MIPUCTYIIMMA aCUMIITOTCKY NpuOIIKaBajy.

Y oBOM papy IpopadyyH cMambea JIOHTHTYIHHAIHE
Op3KEHE yNTPa3sBYYHHX Tajaca H3BPIICH je (DUTOBamEM

onroBapajyhux JIOHrHTyfuHanHEX Op3WHa  BOJOBa
MOCTYNKOM TpHKa3zaHoOM y pagy [6], a Ha OCHOBY
€KCIepHMEHTATHUX Mepena CIMYHUX OHHMa

OpHKa3aHWM Ha CcIdIu 6, 3a CBEe CacTaBHE [eJIOBE
nperBapaya. Ha cnuny 6 garo je mopebeme 3aBUCHOCTH
OCHOBHE pe30HaHTHE (PpeKBEHIMje jeQHOT HacTaBKa Off
EroBe OYKUHE.

#{Hz] x10*
5.5 e T
Y 12.'9 d
5t \\ \ ) ER—— =
!
- : /‘
at i ]
!
I g
35 _Mi10l
40
3t EXCTIEPEMEHT
— — jeTHOJEMEH3. TEODHja
- —= = = Pochhammer-Chree
25
I[m]
0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1 0.11 0.12

Cn1. 6. 3asucHocili 0CHO8He pe30HaHiHe pexeenyuje 00
Oyxcune Haciliaexa 00 maitiepujana DURAL D5

Pe3oHaRTHe ¢peKBeHIIHje Cy MEPEHE Ha BUOPaLMOHO]
nnaTdopMH 3a cIo6ONHM HacTaBaK Off AypaslyMHHH]yMa,
9Hja je reoMeTpHja NpHKa3aHa Ha UCTOj CIMIM, a KOJU je
xopuuiheH y KOHCTPYKIMjH IpeTBapaya 3a noTpebe oBor
paga. OuurienHa cy  OACTyNama  pE30OHAHTHHX
chpexBeHIja P MaluM [y:KHWHaMa HacTaBKa. 3a Behe
IyXUHE EKCIEPH-MECHTAIHY DE3yNTaTH Ce aCHMITOTCKH
npubnmxasajy  pesyniraTAMa  fobujeEMM  momohy
jEeIHOMUMEH3NOHAHE TeopHje, OQHOCHO
KapaKTEepHCTHI#A [OOHj€HO] Ha OCHOBY 3aBHCHOCTH
pEe30HaHTHE (ppeKBeHNHje Off NyKUHE BOa ca CIIHKE 5.

Kopumherr Mason-0B Mofen mo6GygHor —mMeso-
eNeXTPUYHOr TpPCTeHa KOju ocmunyje y neGIbUHCKOM
MOJy TIpHKa3aH je y pafy [5], mpu demy je u 3a Op3uny
3ByKa Yy KepaMHIH INpHMeHeHa IPEeTXONHO OIMCaHa
npolenypa. BpeRHOCTH NHE30KEPaMHYKHX KOHCTaHTH
MopudukoBaHe cy 360r INpPHMEHmEHOr  CTaTHIKOr
MpUTHUCKa, THe ce Y GPEKBEHTHOM OICEry KOjH je Of
WHTEepeca NHE30KepaMWYKH [pPCTeH IOHalla Kao
KOHJICH3aTOD.

Ha ocHOBy oOBakBOI IIpHCTyna 3a o0a HacTaBKa
mpeTBapada, 3aBpTak ¥ INOOYIHY NHe30KEPaMHKY,
xoprmhemeM PSpice 6.0 Mofena nprKasaHor y pagy [5],



M3BPIUCHO je MOLEUpame H NIPOjeKTOBakbe IPETBapaya
ca ciuke 1 u ynopebeHo ca eKcHepHMEHTATHHM
pesynratuMa. Ha cmumm 7 npukasame ¢y
CKCNepYMEHTalHa ¥ CHMyJHpaHa KapaKTepHCTHKa
3aBHCHOCTH cnabibema Off (PpeKBeHIHje, MPH YeMy ce
MOXe€ YOYHUTH BHXO0Ba BEJIMKa CIHAIHOCT.

T P eksper

0

f{Hz] x

Cn.7. Exciiepumeniianna u PSpice kapaxifiepuciliuxa
cnabroersa 00 hpexsenyuje

ExcnepuMeHTallHa  KapakTepHCTHKa  cnabbema
CHHUMJbEH2 j€ Ha aHaJNM3aTOpy MpeXa 3a KOHKDETHH
OpeTBapay ca pe30HaHTHOM pexBeHIHjoM f,=26.06kHz,
IpH YeMY je CHEMJbEHA KapaKTepUcTHKa cnabibema 360r
BEJIMKOT OIicera NpOMEHE HMIENaHCE.

4. BAKBY9JAK

Y oBoM pafy je mNpHKa3aH Ha4YMH MOJCNHpPama
yIATpa3ByYHHX CeHABWY IpeTBapaya. [loce6Ha maxmma
nmocBeheHa je MpojeKTOBaky METAJIHAX HacTaBaka, IIPH
JeMy je paTo mnopeheme pasnMIATHX IpHCTyOa ¥
onpebuBamy BHXOBHX pe3CHAHTHHX (ppekBeHOHWja. [daT
je HayuH MopgmdmKaNyje jeMHONMMEH3HOHANHE TEOpHjE,
KOjEHM ce oOMoryhaBa MOJelHpame H IPCjeKTOBamE
IpeTBapaya ca HacTaBIMMa Cpe[muX AyxuHa. Mnak, y
cy4ajy KpaTKHX HacTaBaka (HIp. KOf IpeTBapada ca
f,=40 kHz xoju ce XOpHCTE y YITpa3sBYYHHM CHCTEMHMa
3a ymirhele) OBaKaB IIPUCTYN je HemofecaH. Ha ocHOBY
KOHKDETHOI IpUMepa IIOKa3aHO jeé f[a je TadHOCT
KOpHIIheHOTr MOJeNa 3afi0BO/baBajyha W H3Ha OHE KOja
ce 3axTepa 3a BehHHy almMKanyja.
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Abstract - In this paper designing of the ultrasonic sandwich
transducers is described. Model that is applicable to circuit
simulation packages is proposed. For metal end-parts
comparison of fundamental even and odd modal frequency
with known solutions for varying height-to-diameter ratio is
performed.

DESIGNING OF THE ULTRASONIC
SANDWICH TRANSDUCER
Dragan Mancic, Milan Radmanovic

69



I[TPUKA3U KIBUT A

EJTEKTPOHUKA 2 - TPAH3UCTOPU

npod. ap Anexkcangap Unuikosuh, EnekTpoTexHUIKY (HaKyITET H

MepunyHCcKa eeKTpoHuKa, bamanyka, 1997, 408 crpana, hupwinia.

W3Bop u3 penensuje.

EnexTponuka 2, cagp>Ku MeT IOTWIaB/ka U HAcTaBak je Kwure EnexTporuka 1.
36o0r Tora je IeT HOBUX NOIVIaBlba, Koja ynHe ENeKTpoHNKY 2, 03HaYeHO OpojeBrMa Of
6 mo 10.

Kmura nma 408 crpanuia Texcra, 154 cnuke, bubnuorpadujy (54 pedepenie)
¥ IPUPOJHU CHUCTEM eJIeMEeHaTa, Kao MOCEeOHM MpHUJOr. Y IIECTO] IJJaBU OIHCAHE CY
bumnoapsy TpaHsucropu. O6janitbenn ¢y GU3NIKYA MPOLUECH Y THM TPaH3UCTOpUMA K
JaTa je HBHUXOBa MaTeMaTWdka WHTephpeTaluja. HajommmpHuje moriasibe uMma 160
cTpaHHIla ca 61 clIMKOM ¥ OmHCcyje OHIIONapHE TpaH3WCTOpEe Of OCHOBHEX IpoIeca y
BUMa 3aKJBYYHO Cca OIMCOM IpeJa3HuX pexuma y TpaHsucropy. IlpBmx mepmeceT
CTpaHWIIa OMNHWCyje pacmofje]y MHOTeHIMjala, KOHIleHTpanuje Haboja W cTpyje 4
CTaTHUKe KapakTepucTmke Tpansucropa. Cnepmehmx 20 crpammma nocBehere cy
TpaHMYHUM PEXHMMEMa paja OunonapHux TpaHsucropa. [Toce6Ha naxma noceehena je
omucy ¢eHOMeHa MPOOOJHUX HATMOHA TpaH3ucropa. [JudepeHUujanHn DapaMeTpu U
NUMHAMHUYKY MOJENy OMIOoJIapHUX TpaH3uWcTopa onucand cy y cneaehux 40 crpanuna.
[Ipena3Hu pexxuMu y OUMONIapHUM TpaH3UCTOpUMA ONKCaHu ¢y Ha ckopo 50 cTpaHuna.
Hata je aHanu3a IpeJla3sHUX peXyuMa METOAOM EJIEeKTpUYHOI Haboja Ha OCHOBY
eKBUBAJICHTHUX IeMa. Takobe je mocebHa makma mnocBeheHa aHaNMWM3HW yTHIAja
TeMIiepaType Ha CTaTH4Ke KapaKTepHUCTUKe TPaH3UCTOpa.

Cenma riaBa Kure uma 22 crpagune u 10 couka. Onucanu cy NpUHININA paja
TpaH3ucTopa ca edekroM nospa. Ofjammern ¢y TOTpeOHU TEPMUHHU U HaBEEHE CY
BUXOBE CKpaheHuie. YKa3aHO e Ha IIOTIYHO paslIM4yUTe MIPUHIOMIE paja
YHUTIOJIADHUX TpPaH3WUCTOpa ca ympaBmbadkuMm p-n crnojem (JFET) m yHUIONApHEX
TpaH3UCTOpa ca u3oaoBaHuM rejroMm (MISFET).

Ocma rmaBa mma 80 crpanuna u 30 cimka. Y TOM HOIUIaB/bY ONMCAaHU CY
YHUIIOJIAPHY TPaH3UCTOPH Ca YIpaBbaykuM p-n cmojeM. [laT je geTalbaH IpopadyH
CTATWYKUX KapaKTEPUCTHKa THUX TPAaH3UCTOpa U HUXOBUX HudEpEeHINjalHuxX
nmapameTapa. Takobe je ommcaH YTHlla] NpOMjeHEe MOKPET/BUBOCTA HOCHUIIAla
eJeKTpUINTEeTa Ha paj TpaH3ucropa. [IpomjeHa edekTUBHE [yKHHE KaHaja -
TpPaH3WCTOpa ONHKCaHa je Kao mocibenuna (PU3UUKOr Ipoleca W MAaTEMaTUUKH je
mpopauyHata. YTmia] Temmnepatype Ha pan JFET-a pmeramHO je objammber Ha 20
CTpaHHIla OCMOT TIorJIaBiba. Ha Kpajy mornasiba yKpaTKO Cy ONKCAHE CHEIU(HIHOCTA
npo6oja KO OBE BpCTE TPAH3UCTOPA.

Du3WUKKM HpOlecH Ha MOBPIIMHY IOJNYIPOBOJHMKA OIMCAHU Cy Yy [IEBETOM

nornasiby. OBo noriasibe uMa 71 crparuny u 30 ciauka. Y MOYETKy je OIMcaHa IojaBa
3aKpHUBJBCHOCTH EHEPIeTCKUX 30HA U [yOHNHE [jjelioBama eIEKTpUYHOT Nosba. M3Bpiiex
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je IpopaYyH eNeKTPOCTATYKOr IOTEHIHjala ! jaulHe eNeKTPUYHOT 110Jba § O6IacTH
npocTopHor Haboja. [TocebHa maxma nocseheHa je popMuUparmy MHBEP3HOT II0Jba I
NpOpavyHy HETOBUX KapakTepucTuka. IIpopauyHaTa je HMOBpIIMHCKA NPOBOTHOCT
NOJYNIPOBOHAKA W  ONHKCAaHO [EjCTBO  €JIEKTPHYHOI IIojba HA  IIOBPIIWHY
nonynpoBofgHuka. KanmanutusHocT MOS CTPYKType W eKBUBaJIeHTHA IIIEMa JE€TaJbHO
Cy OIIMCaHW Ha IIETHAECT CTPaHMIla JEBETOT NoraBba. [loce6Ha maxkma noceehena je
OTIMCY paja ¥ MpopavyHy MapaMeTapa NOBPIIXHCKY KOHTposucane MOS cTpykType.

Hecero nornaspe uMa 63 crparune u 23 ciouke. [Toceheno je y mormyHocTn
NMpopavyyHy CTaTWYKUX KapaKTEpUCTHKa U NapaMeTapa YHHUIIOJApHUX TPaH3UCTOpa ca
n3onoBaHuM rejToM. IleHTpansHo Mjecto 3ay3mma MOSFET ca n-kanamom. Hat je
aHaIUTUYKA OONMK CTATHUKUX KapaKTEpUCTHKA, IPH YeMy je y3eT y o03Wp W yTHIa]
nmapaMeTapa OCHOBE TpaH3HCTOpa Ha Te KapakTepucruke. CrenupuyHOCTA p-
kaHamgor MOS Tpansucropa moceGHO cy ommcaHe. [ucepeHImjamHn mapaMmeTpu
ofpebeHn cy y oONuKy IOBOJBHOM 3a MIPOPavyH Ha OCHOBY I'€CMATpPHUjCKUX W (PU3AYKHX
napamerapa MOSFET-a. IToce6Ho je o6pabena mpoBOgHOCT ApejH-cOpPC U MOKAa3aHo je
la Ta MPOBOJHOCT HUje Hyna, Beh Ja nMa HeKy KaOHaUHY BPHjEIHOCT, KOja 3aBUCH Off
ecpekaTa ckpahuBama [yXuHe KaHama. YTumaj TemmepaType Ha pag MOS
TpaH3WCTOpa OIMCaH je Ha JeceTakK CTpaHuIa TekcTa. Kpaj moriaeiba omwmcyje
IpoOojHe HallOHe TPaH3UCTOoPa.

Ha kpajy kmure HaBefleHa je nuTepaTypa (54 pedepeHne), a kao mocebaH
IIPUJIOT JaT je IIEPHOJHH CHCTEM elIeMeHaTa.

V3noxeHa Marepwja je JeTabHO oOpabeHa ca mnpenusHuM QUIKUKAM
objalImbehbrMa I MaTeMaTHUKUM HHTepIpeTanzjama. Y TOM IOIIeny, ciobofgaH caM
ncrahu, cagp:kaj KBHUre Ipesasuiasy NoTpebaH HUBO JOAMIIIIOMCKUX CTYAHja U3 OBE
obmactu. 3aTo he oHa 6uTH Off U3y3eTHE KOPUCTH IOCTAUIIIOMI[MA Ha CMjepOBHMa 32
SJIEKTPOHUKY U MUKPOEJIEKTPOHHUKY. :

3ajegso ca mpBoM KuroM (EnekTponmka 1 - ¢dm3mka MONynpoBORHHKA H
nuofie) ayropa npod. ip A. Unomkosuha oBa Kibura he oMoryhuty fa ce HacTaBsa Ha
npefMeTuMa eleKTpoHuKe EnexTpoTexHWYKoOr (hakyiaTeTa y bamanyny mopurse Ha
HUBO CIHYHUX KypceBa €BPOINCKHX YHABEP3UTETA. -

Kmura je HanucaHa BeoMa pa3yM/bUBHM je3UKOM. CBaky HOBH IIOjaM j€ jaCHO
necduHrcad. OPu3pyKa W MaTeMaTUUKa WHTEpIpeTaldja ce y HOTIYHOCTH AOIYHY)Y
ypHeh” Tako KOMIIAaKTHY W BeoMa jacHy IjenuHy. VI3BpcHy HONyHy 4YMHE MHOTE
WIyCcTpaldje U OpojuaHy MpuMjepr Koju he 3HauajHO momohu jacHUjeM pa3yMujeBamby
MaTepHje.

Penenzent:
Bpanxko [lokuh




YITYTCTBO 3A AYTOPE

V wvacomucy EJIEKTPOHMKA o6jaB/byjeMO HaydHE ¥ CTPYIHC pagoBe U3
eNEKTPOHUKE, y HajIIMpeM CMHCIY, Kao IITO Cy: ayToMaTHKa, TeeKOMyHAKAIH]C,
padyHapcKa TeXHUKa, eHepreTuKa, HyKneapHa i Me[IALIHCKA eJIeKTPOHNK, aHamsa 1
cHHTe3a €JEeKTPOHCKEX Koja U CHCTEMA, HOBe TEXHOIOTHjE W MaTepHjana 'y
enexTpoHuld, UTA. OcuM HaydHUX, IperyiefHAX U CTPYIHAX pagosa, Tpe3eHTYjeMO
HOBE IIPOU3BONIE, IIpUKa3yjeMO HOBE KIbUIE, MarucTapcke 4 JOKTOPCKE TE3C. C umbeM
ma ce omMoryhu yHUDUIIPAHE Texamuke obpaje papgoBa H [OjeHOCTaBILEHE
[IITaMIIarka Jacomuca EJJEKTPOHUKA, naje ce OBO YIyTCTBO 33 ayTope.

PanioBu ce JOCTaBIbajy YPERHUKY gacomuca €NEKTPOHCKOM IOMITOM MM Ha
agpecy ®akynTera (obe apmpece ce Haymase Ha nonebuHu MpBE Kopulle) Ha JUCKETA 1
OfIITaMIIaHO ¥ TPH npuMjepKa.

Cpa Tpu TpEMjepKa paja tpeba fa OyAy opITaMIaHa caMo ca jefHe CTpaHe
mmcra dopmaTa A4 muvensmja 210x297mm, OFHOCHO wupuae 8277, pucuHe 11.697,
ropme 1 [OH-€ MapruHe Off 17, nujeBe U HecHE MapruHe on 1.25”, a 3a 3aruaB/be u
HyMepauyjy CTpaHula octapurz 0.5” (header m foother cy 0.5”). Pag Moxe ouTH
HATIICAH Ha CPIICKOM WM €HIJIECKOM jesuky. Paj 06aBe3HO MOpa GUTH IHCAH Y ABUJE
xosone. Cyrepumiue ce ayropuMa fa pagoBe o6pabyjy Ha HEPCOHAHOM padyHapy
kopucrehn Iponecop TeKCTd WORD FOR WINDOWS, a 3a CIiKe rpadpEUKy IpOrpam
CORELDRAW. I'padukony Uy 3 W3BOPHUX MpOrpama, Tj. W3 Iporpama y Kojuma cy
nobujern. Pap He Tpeba 3aBpluaBaTH Ha [OUeTKy CTpaHune. AKO 3a[ibad CTpaHHIA
pyKonrca Hije TONyHeHa, KOJIOHE Ha TOj CTpaHuIN Tpe6a cBECTH Ha HCTY AYXUHY.

Ha cpefuHy IpBe CTPaHULE Pajad HAMUCATH y TOTydeTy (bold) HacnoB pana
croBrMa BenmuuHe 12pts. 3aTAM, Takobhe Ha CpEJUHH IpBE CTPAHIIC nomjepeHo 3a 1
poper; y OfHOCY Ha HAaclloB paja, Tpe6a HABECTU HMEHa ayTopa I JMeHA HHCTATYI]2
y KojuMa Cy 3amoCIeHH, BeNUUIHOM CJIOBa KOjoM Cy ITaMIabi i ocTaly [UjeNOBA
texcra. Ocrane fujenoBe PyKomuea tpe6a oOpafuTh y IBHUje KOJIOHE pasMaKHyTe 3a
10mm. Paj KynaTi y Tpopefly BelHdnHe { 7 BeJMUMHOM CJIOBa HE MarboM Off 10pts.
[Tocnmje HacnoBa paja X UMEH ayTopa CImjefu KpaTaK capip¥kaj Ha CPICKOM je3uKy
nucaH Kyp3uBOM (italic). ITopHacoBe y pykonucy mucati y nonygeTy (bold) BeNUKAM
CIOBMMA BENIMYMHE Kao y TeKCTY (He MabuM Off 10pts). Ceaku paji MOpa 1ocjefoBaTi
Ha TIOUETKYy MOHACIOB YBOJ, a Ha Kpajy TOfHACIOBE 3AKIbYUYAK 1
JINTEPATYPA. Ha kxpajy pana Hajasn ce KpaTak cafipKaj (Abstract) ¥ HacJIoB pafa
Ha eHITIECKOM je3UKy ca IMEHMMa ayTopa.

OmnepaTope ¥ O3HaKe BEMINHA Koje He y3umajy 6pojHe BpHjeNHOCTH mAcATH
O6WUHEM CJIOBAMA, a O3HAKe BEJATHHA KOje MOry y3uMaTH 6pojHe BpHjeAHOCTH
mucaT Kyp3uBOM (italic). Jemmaumse ce ALY y jemHOj KOJIOHH Ca HyMepal#joM Y3
mecHy WBHUIY. AKO ce HE XeI npeniaMare jefHATIHE I crKe, HcTe ce MOTY
CTABUTH IPEKO 00€ KOTIOHE.

Wnycrpanyje (Tabdene, CIUKe, rpaduKOHA 1 c11.) Mory, o norpebu, fa 6yny
mpe Off jefiHE KOJOHE. Wsuap Tabene Tpeba 2 cToju HATMHC HIP: Tabemna 2.
Pesynrari eKcIEpHMEHTATHAX Mmjepersa . CIAIBO BaXH 38 ciuke u rpadukoHe, ¢ THM
[IITO TPOTPATHHA TEKCT Uie UCTIOR cnuKe Uiy rpaduKoHa.

Ha kpajy papa Tpeba TomHcaTh gopuIiheHy JUTepaTypy OHAM PENOCIHENIOM
KOjuM je To3uBaHa y TEKCTY. JlutepaTypy y TeKCTY Tpe6a HaBOJOTH Y YIIACTEM
zarpafama, HIIp: ...¥ [2] je mOKa3aHo. ..
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