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Tekniske spesifikasjoner:

e W= Bredde

e L = Lengde

e Q= Betegnelse for transistorene som brukes
e [p = Drain strammen

e Vgs = Gate source spenning

e V. = Effektivverdi

e V.= Terskel spenning

e R= Motstand

e u = Ladningsbarermobilitet 1 subtrat

e Cox = Kapasistans i oksid laget.

e (Cc= Kompensajons kapasistansen

e r14= Motstanden i drain source omradet ( sma signal modell )
e A,= Spennings forsterkning

e g, = Transkonduktans

e Visp = Gate drain speninngen

e Vsb= Source bulk spenning

e Gy = Ladningskonduktansen drevet av buffer trinnet
e y = Gamma

e ¢. = Fermi kapasitanser

e Zout = Utgangsimpedansen

e (Ceq= Ekvivalent kapasitans

e gs = body effekt kondutans

e O = Justerings ledd

e A= Forsterkning
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1 Innledning

Hva er en wavelet ?

Waveletbegrepet er en diminiutivsform for wave og betyr liten belge. Den er et supplement til
fourieranalysen, men er et bedre analyseverktey innenfor omradet som omhandler
tidsavhengig signal. Fourieranalysen gir informasjon om eksistensen for hver av
frekvenskomponentene. Det er vanskelig a tids - og frekvensbestemme disse komponentene.
Grunnen er at basisfunksjonene gitt ved eksponentialfunksjonen har uendelig rekkevidde.
Samme gjelder for de tilhgrende sinus - og cosinusfunksjonene.

En méte 4 unngé lokaliseringsproblemet med den uendelige rekkevidden til sinus- og
cosinusfunksjonene i fourieranalysen, er & utfore en vindusoppdeling av funksjonen. Metoden
betegnes som Short Time Fourier transformasjon. Det aktuelle signalet multipliseres med en
vindusfunksjon. Produktet som fremkommer fouriertransformeres. Sa flyttes vinduet og denne
fremgangsmaten gjentas til hele signalet er dekket. Ulempen ved denne analysemetoden er at
god tids - og frekvensopplesning ikke kan oppnés samtidig.

Waveletteorien bruker mye av det samme verktey og metodikk som FT. Den benytter et
uendelig antall basefunksjoner. Disse gar under betegnelsen Mother wavelet. Fourieranalyse
begrenser seg til anvendelse av sinus- og cosinus som basisfunksjoner. Mother wavelet-
funksjonene benyttes i funksjonsbehandling av signal eller bilde. Fordelen med
waveletanalyse sammenliknet med tilsvarende i fourier er at forstnevnte kan béde lokalisere
og tidsbestemme signalets frekvenskomponent. Fourier transformasjonen kan bare behandle
lokaliseringsproblematikken.

Wavelettransformasjonens metodikk

Analogt med STFT analysen splitter wavelet transformasjonen signalet opp 1 segmenter som
hver multipliseres med en funksjon. Kontinuerlig wavelet transformasjon (CWT) ble utviklet
som et bedre alternativ til STFT for 4 lose opplesningsproblemet. CWT deler signalet opp 1
wavelets (smd bglger). Det dreier seg om sma svingninger med hoy tidslokaliseringsgrad.
Basisfunksjonene for CWT er en skalert og forskjevet utgave av en tidslokalisert Mother
wavelet. Folgelig brukes CWT til 4 lage tids / frekvensrepresentasjon av et signal som har
god tids- og frekvenslokalisering. CWT- beregninger gir mange wavelet koeffisienter som er
en funksjon av skalering og forflytning. Skalering inneberer forsterrelse eller komprimering
av et signal. Bredskalering vil si signalforsterrelse. Motsvarende svarer smalskalering til
signalkomprimering



Wavelets anvendelsesomrader

Sentrale wavelet - anvendelsesomrédder er signalbehandling, komprimering,
menstergjenkjenning, stoyanalyse, medisinsk instrumentering, dybdemalinger, registrering av
bevegelser og analyse av radioteleskopiske signal. Bade hoy - og lavfrekvenssignaler kan
analyseres med dette verktoyet.

Et utviklingspotensial for hgyfrekvente transformasjonskretser basert pa wavelet fins i radar-
og kommunikasjonssignal - prosessering bade i militer - og sivil sammenheng.

Realisering av en transformasjonskrets

Realisering av en wavelet basert transformasjonskrets utfores ved hjelp av et sett med
oscillatorer (oscillatorbank) som detekterer 1 de aktuelle frekvensomradene. Den
spenningskontrollerte oscillatoren produserer de to kvadratursignalene, hhv. I og Q. Deretter
bruker detektorkretsen to multiplikatorer som multipliserer disse signalene med
inngangssignalet. Videre forsterkes, lavpassfiltreres og kvadreres signalene. Hensikten med
kvadreringen er & hindre at signalene nuller hverandre ut. Til slutt summeres
kvadreringsutgangene for 4 produsere det synkrone utgangssignalet.

Dette er da et mal for energiinnholdet i inngangssignalet ved den gitte frekvensen. Signalet ut
fra detektoren kan anvendes i en signalbehandlingsprosess. Et eksempel er signaldigitalisering
etterfulgt av datakomprimering.

I kapitel 2 diskuteres den valgte kretslosningen 1 detalj. En mer detaljert matematisk

beskrivelse av wavelet folger i kapitel 3. Simuleringsresultater for en VCO/ detektorkretsen
er presentert 1 kapitel 4.

Brukte Cadence - basert analyseverktey med 90nm prosessor.



1.2 Problemstilling

Vér problemstilling er a realisere en slik kontinuerlig wavelet transformasjonskrets. Kretsen
bestér av en bank av kvadratur spenningskontrollerte oscillatorer (VCO) med tilhgrende
synkrondetektorbank. Hver VCO har en bestemt frekvens som fungerer som senterfrekvensen
for tilherende filtermottaker. Utgangen til synkrondetektoren representerer energien av
inngangssignalet innenfor det aktuelle frekvensbandet. Skjemaet nedenfor viser en enkel
VCO/detektorkrets for bruk i kontinuerlig waveletanalyse. Frekvensreferansen i1 skjemaet
nedenfor kan brukes til flere slike kretser pa ulike frekvenser.

Frekvens
referanse

PLL VCo Hay frekvente

kortral inngangssignal
LPF SpEnning
. , I—} Signal
Synkron Utaan
VOO [senter frekvens | LD eteltar —m= Utgang

&)

Figur 1.1: Eksempel pa en enkelt overferingskrets for bruk i kontinuerlig
wavelettransformasjon



Synkrondetektoren bestar av to like parallelle grener for I- og Q komponentene. Hver av disse
grenene inneholder forst en multiplikator for ekstraksjon av I- og Q innholdet 1
inngangssignalet. Deretter folger en dc - sperre, en forsterker/lavpassfilter og en kvadrerer.
Diagrammet til synkrondetektoren er vist i figur 1.2. Utgangen gir energiinnholdet i signalet
for den gitte frekvensen. Lavpassfilteret sarger for at bare lavfrekvensproduktet mellom VCO

— signalet og inngangssignalet slipper gjennom detektoren.

Inngangssignal e va= S00mV

VCO_krets '
c

Forsterker ,I', LPF

C=10pF

[ LPF

C=10pF

)

Kvad rering

@ utgang

=10pF
‘ | 20dB
Multiplikator
R=100K
Q
C=10pF
>< | | Forsterker
| | 20dB
Multiplikator —_
R=100K

&

Kvad rering

Figur 1.2: Diagrammet til synkrondetektoren

1.2.1 Komponentbeskrivelse av kretsen

e Her anvendes to separate, faseforskjovne VCO produserte signaler med betegnelser
hhv. I og Q. Disse gér til inngangene pé de respektive multiplikatorene. Slik

multipliseres inngangssignalet med VCO signalet.

e Videre passerer de to utgangssignalene fra multiplikatorene en dc- sperre som

bevirker at forsterkeren far riktig arbeidspunkt.

e S4 folger en forsterkning pd 20dB og en lavpassfiltrering. Lavpassfilteret i figuren er

ikke realisert.

e Deretter en kvadrering av hvert av de to signalene.

e Til slutt utfores en summasjon av de to signalene. Lavfrekvensinnholdet i denne
summen representerer nd energiinnholdet i inngangssignalet innenfor bandbredden til

detektoren.



1.3 Kapiteloversikt

e Kapitel 1: Innholder innledning og problemstilling.
e Kapitel 2: Detaljert komponent- og kretsbeskrivelse. Beskrivelse av signalforlopet
e Kapitel 3: Matematisk beskrivelse av waveletanalyse.

e Kapitel 4: Resultatet av simuleringene for en VCO/detektorkrets.






Kapitel 2

Krets - komponentbeskrivelse

2.1 Introduksjon

Her gis komponentbeskrivelsen en hagyere detaljeringsgrad for a fa bedre oversikt over
signalveiene. Systemet bestar av en totrinns cmos - forsterker. En slik forsterkertype
forekommer ofte bade i bipolar - og cmos - sammenheng. Den er meget fleksibel.

Her anvendes en enkelt oppbygd VCO bestéende av invertere. Bandbredden til detektoren
skal ligge innenfor bandbredden til VCOen. Pa grunn av at vi i forsterker realseringen ikke
tok med lavpassfilter, fas ikke den frekvensseleksjon som enskes. Lavpassfilteret serger for at
bare lavfrekvensproduktet mellom VCO — signalet og inngangssignalet slipper gjennom
detektoren.

Derfor far vi ikke realisert dette. I tillegg anvendes en lavspenningsbasert cmos- multiplikator.
Sistnevnte brukes 1 multiplikator-, summer- og kvadreringssammenheng. Forsterkerens
operasjonsomrade var [- 1,1]V. De resterende komponentene 14 innenfor 1V omradet.

I dette kapitlet beskrives ikke alle de anvendte komponentene under avsnittet ”
Komponentbeskrivelse av kretsen ” 1 1.2. I folge oppgavens krav skulle VCO-kretsen
generere to kvadratursignaler, I og Q. Var realisering av VCO — kretsen kunne ikke utfore
denne funksjonen. Dette nedvendiggjorde allpassfilter som tilleggskomponent.Begrensninger
i Cadence- programmet gjorde at vi ikke kunne ha utlegg som inkluderte kondensatorverdier
storre enn 864f F og maxbredde 200um.



2.2 Forsterker

Vi har benyttet en typisk totrinns cmos operasjonsforsterker svarende til blokkdiagrammet gitt
nedenfor, ref[1]. Totrinnsforsterkning inneberer to forsterkerenheter koblet i serie. Vi
anvender dessuten en enhetsforsterker pa utgangen (bare ved ohmske motstander).

Ved lave impedanser trengs vanligvis en bufferfunksjon. Dersom kretsen er ren kapasitiv, er
det sjelden nedvendig med utgangsbuffer. Slik has i realiteten en tretrinns forsterkning. Forste
trinn er en differensial- forsterker med enkel utgang. Common source forsterker utgjor
vanligvis trinn to. Av stabilitetshensyn brukes en kondensator C som tilbakekobling. Da den
er plassert mellom heyforsterkerens inngang og utgang (trinn to), karakteriseres den ofte som
en Miller kapasitans. Arsaken er at forste trinns kapasitive ladningsvirkning gir sterre
nominell verdi.

Comp
< Vout
+
Vin Al
<—
Dif%eren sielt Forsterknings Utgangs
trinn buffer

inngangstrinn

Figur 2.1: Forsterkerens byggeblokker



Kretsen 1 figur 2.2 viser et bias — og differensielt inngangstrinn med felles common source
stromforsyning. Anvendte tre forskjellige spenningsnivéer: vdd, null og -1 V. Det
differensielle inngangstrinnet, common source og utgangsbuffere ble tilkoblet -1 niva.

Vdd vdd W= 150 Wi = 30.000um | Wdd

¢ .
L= 180 nm ’ L= 180 nm
gz W =005 um o1z
L= 180 nm

W = 10.0%0 um
L=1g0mm 91

W= 32 950um,
W a0 Ca 1251 F L= 180
Wel0as1um gy Qai\u-l:.l 050 um "‘"’{
L= 180 nm Lo 1agnm | |
Win_minus win_plhuss
W= 37.500um
. Qa Q9 Wi = 37.500um |
L= 180 nm [ :| F_ L= 180 am
W= 19 ng'JJTr . e W =950 um W= 37 500um
L= 180 mm s |: L= 180 nm
L= 180 nm Q13
Wa e W o= £3.9%50um
W= 37.500um Wa IS0t Wi = 37.500um L= 180 nm
L= 180 rem 010 Q11 L« 180 nm L= 184 nm) Q14
A= 1.5kahm — G —
Bias - krets s ) ) uss
Differensielt Common -source Ut
H H : g Ngs
— G inngangstrinn tnnn tc gang

buffer

Figur 2.2: Skjema av totrinns forsterker

I appendix B fins opamputskrifter som resultat av endringer gitt nedenfor:

e Transistorlengdene ble tilordnet verdien 180nm (2 ganger opprinnelig
minimumslengde)

e Motstanden ble nedjustert fra 8KQ til 1.5 KQ.
e Simuleringene ga verdier for transistorbreddene.

e Kondensatorverdien ble satt til 125f F som er 1 grenseomradet for at forsterkeren skal
begynne a oscillere.



2.2.1 Bias krets

For a fé en biaskrets til & fungere stabilt med hensyn pa de aktuelle overforings-
spesifikasjoner, er det foreslatt kretsen gitt ved figur 2.3. Den regulerer spenning og strem for
resten av kretsen.

e Taa

W = 10051 um. ) = 10050 um
L= 180mnm 9 L= 180 nm

Wi = 10,050 um

% = 10.0% um "
- q3 9% L 180 nm

L= 180 nm

W= 2,950 um
Q5 L= 180 m

W= 19.950um .
L= 180 nm

=—15&01T% — Grd

Bias - krets

Figur 2.3: Skjema for bias — kretsen

Skjema for biaskretsen viser at (W/L); = (W/L),. Stromspeilsparet Q;, Q, gir samme
stromstyrke pé begge sider av denne ligningen og videre at Ips=Ips. For sleyfa som utgjeres
av Qs, Qs og R, gjelder relasjonen nedenfor:

Vise = Vagss +Ips * R ngnlng 2.1

Kombinasjon av ligning 2.1 med det forhold at Ips = Ipg, 1 tillegg til relasjonen Vg = Vgs— Vi
, far Ve formen:

21,

Vet = Ligning 2.2

[0
Cox(—
My (L)

10



Subtraksjon av terskelspenningen V, pa begge sider gir som resultat:

Veits = Verrs HIps * R Ligning 2.3

Ved & anvende likheten Ips = Ips 1 ligningene 2.2 og 2.3 ovenfor fis sammenhengen:

21 21 -
D6 = DS +1Ips * R Ligning 2.4

0] ]
/unCOX(I)6 ,LlnCOX(I)S

Tilsvarende gjelder:

o e LR Ligning 2.5

w 0]
/’lnCOX(I)é /unCOX(I)S

For at ligningen over skal gjelde, mi transistorbredden til Qs vere fire ganger sé stor som
transistorbredden til Qg .
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2.2.2 Spenningsvurderinger

Common - Source - delen har en tilbakekoblingstransistor inkludert kondensator med en
kompensasjonsfunksjon. Hensikten er & justere for uenskede spennings- og oscillasjons-
virkninger. Det indikeres i skjemaet nedenfor.

W= TS0 wi = 30000um | Vdd
Widd dd 1’3_; . a7 L= 180 nm
Wi = 10,050 um W = 10.0%0 um Q1
=180 nm 91 92 5
L L= 130 nm

Mode 1

W s 34.950um
W= 10,050 Cr= 125 F L= 180 nm
W =10.050um g3 as i um
; L= 180 nm
L= 180 nm

Win_minus |

e 300 win_phss
& IF500um
! s 04 Wi = 37 500um
L= 180 nm _4 9 ? ] F* L= 160 mm
W e 19.950um j| 6 W = 4950 um W= 37.500um
L=180mm " Nade 2 |: L= 180 nm
L= 180 nm Q13
o W e 43 350um
W= 37 500um W = 37.500um W= 37 500um L= 180 nm
L= 180 nm G910 Q11 L= 180 nm L= 180 rem|
A= 1.5 kahm —_— G
Bias - krets s 'y Differen 5|te!t Common -source
inngangstrinn Trinn ta Utgangs
— Gnd buffer

Figur 2.4: Opampens spenningsfordeling

Ved fjernning av kompensasjonskomponentene Q3 og Cc, blir Vo = Vin. Q13 fungerer som
en motstand i triodeomradet sett fra Q4 - gate og Q3 — source omradet. Samme
spenningsniva for Vi,. og Vin: vil gi lik stremstyrke gjennom Qg og Qs . Spenningen pé
gate- inngangene til Qi4, Q16 ognode 2 er like stor. Summen av spenningene Vgss + Vase
gir spenningen inn pa node 1.

Forsyningsspenningen gjor at vi ma justere komponentene og tilleggsmotstanden ved Vss —
tilkoblingen. Dette reduserer spenningen til Q3.
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2.2.3 Forsterkning

I lavfrekvensomradet blir totalforsterkningen den viktigste opamp- parameteren. De aktulle
tre delene som skal vurderes er vist i figur 2.5.

Vhias Vdd T
W= 7500w Wi = 30.003um

ar ;
L= 180 mm a7 L= 180 nm
g1z

Wi = 34.950um Wid

Co= 125 F =180 rm
1 15
Win_minus Wbias_2 | |
[ - 'l ahEs
W= 37.500um 44 |:r;ua r_;pg | |
Lo rEaam .'._ 37 500um ‘.'tiut}
L= 180 nm W= 37 .500um
r,uz L= 180 nm
Wi = £3.950um
W= 37500 Wi = 37.500um Wi = 37.500um L= 180 nm
"'___ 12.;.".,3-? Tf,u-:li| 4{ |:‘ L= 180 nm L= 180 nm *‘ |E,u: ’—{ |:r,11u
vss'¥ Differensielt W vss COMMOn-Source Wi Wiss
inngangstrinn trinn to Utgangs
Buffer

Figur 2.5: De viktigste opamp parametrene

Uttrykket for forsterkningen til differensialleddet er gitt ved ligningen:

A/l = gms(rds9 // rdsll) ngnlng 26

Videre er transkonduktansen:

W W I, I
= 2u.C,| — | lps =,]24,C, | — | 22 Ligning 2.7
gm8 :up ox( L jg D8 ﬂp ox( L jg 2 g g

Et tilneermet uttrykk for utgangsimpedansen til rg5; er gitt ved :

rg = L Ve + Vs Ligning 2.8
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der a er en variabel med en ca. verdi 5x107° \/z . Kort kanal - effekter tas ikke med 1 denne
m

vurderingen. Det ber bemerkes at en gkende grad av komponenttetthet gjor dette momentet
stadig viktigere i dagens designproblemer.

Skjemadelen for trinn to bestar av common - source transistorene Q;; og Q4. Disse
komponentene forsterker opampen.
Dette gir en forsterkning i trinn to gitt ved:

AVz = _gm14(rd512 /! rdsl4) Ligning 2.9

Trinn tre utgjores av buffertrinnet til common - drain. Stremforsterkeren bestéar av
transistorene Q;5 og Q16 (source follower). Arsaken er at spenningsfelgeren folger Qs -
spenningen. Dette gjelder ikke i faseforskyvningssituasjoner.

Fordi Qs utgjer en brenn isolert fra bulken, har Qs - substratet samme spenningsniva som
spenningskilden til Q;s. I tillegg fas et lite likespenningstap fra gate til Q;s— kilden.

Forsterkningen til source follower trinnet er gitt ved:

Omis N
A, = Ligning 2.10
" G+ s + Gt + Gusie

Nér source tilkobling av Qs - substratet ikke lenger er mulig, fas forsterkningen:

gmlS H :
A, = Ligning 2.11
" GL+ s + Tsis + s + G
der gs er bodyeffekten gitt ved:
K Ligning 2.12

g5 = —=———=
2 NSB +|2¢F ”

Kapasitive ladninger er ikke inkludert 1 beregningene.
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2.2.4 Vurderinger av frekvensresponsen

En krets som viser frekvensamplituden er vist i figur 2.6. Trinn eni forsterkeren har en
pmos inngang. Det inneberer at andre trinnet har en nmos-transistor. Dette opplegget
maksimerer overforingskonduktansen til drivtransistoren i dette trinnet, som er et kritisk
punkt ved hoyfrekvente situasjoner. Gitt at Cc er kompensasjonskondensator 1 trinn to. Denne
ignoreres ikke. Arsaken er dens store betydning i alle frekvensomrader. Unntak utgjores av
frekvensen nar unit- gainomradet for opampen. Unit- gain inneberer at absoluttverdien av
forsterkningen er lik 1. Videre neglisjeres Q3. Denne kretsforenklingen gjor
signalbehandlingen raskere pa bekostning av neyaktighet.

Wdd
W s 7.500u . W e 3no0oum | ¥dd
L= 180 mm a7 L= 180 nm
Q12
. Wdd
W= 34.250um
Ci =125F L= 180 nm Q15
Win_minus Vin_phuss vl | | -
Wi = 3IT.500um ; Wi = 37 500um | |
L= 180 nm a8 Q3 )
L= 180 nm Viout
Wi = 37 500um H
i=gm*in |:m oo e
Wi = £3.950um
Wi = 37 500um Wi = 37 500um L= 180 ram
L= 180 nm G103 o - 37 %00um L= 180 nm| 014 Q16
L= 180 nm —_—
v Differensielt ¥ wss Common-source Wuss ¥ ouss
inngangstrinn trinn tc Utgangs

buffer

Figur 2.6: Forenklet opamp for frekvensanvendelser i midtbdndomradet

Frekvensresponsberegninger for de tre aktuelle delene er gitt nedenfor:
I trinn to anvendes en kapasitiv load pé ferste trinn i samsvar med Cc. En ekvivalent C,, (sett

fra V) er gitt ved:

C, =C.(1+A)=C.A, Ligning 2.13

eq

Trinn en har en forsterkning gitt ved:

A| :\%:_gmlzoutl Lignlng 2.14

n
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der utgangsimpedansen Z ,, fins ved:

outl

‘l/sCeq Ligning 2.15

Zoutl = r-ds9||rdsll

For frekvenser i midtbandomradet har vi Ceq - dominans. Derfor kan vi skrive et tilnermet
uttrykk for Zqy gitt ved:

Z o ;L; Ligning 2.16
sC,  SCCA
Totalforsterkningen blir:
Vot g I
s =L -AAA=AA =" Ligning 2.17
A= = ARA = AR

Ved & anta A3 =1, reduserer ligning 2.17 seg til:

,A\/(s)=gm1 Ligning 2.18

SCe
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2.3 En lavspennings cmos - multiplikator for RF - anvendelse

Gitt et lavspennings cmos - multiplikatorsystem, ref [2] med kvadreringskarakteristikk.
Biaseringskretssystemet er vist i figur 2.7. En stor symmetri- og fleksibilitetgrad, foruten &
veere lite plasskrevende gjor den til en hensiktsmessig analog multiplikator 1 forskjellige
kommunikasjonssammenhenger.

Diagrammet anvendes for multiplikator-, summer- og kvadreringsfunksjoner. Biaseringsdelen
og core (kjernedelen) fungerer til ssammen som en multiplikator. Inngangskoblingen til
biaseringskomponentene gir kvadreringsresultatet.

Inngangssignalene til X 1 (ovre bias) og X 2 (nedre bias) gir tilherende utgangssignaler
(X_1+A 1) og (X 2+A 2). Konstantene for dc - offset betegnes hhv. A 1 og A 2. Denne
summen passerer gjennom core for & danne multiplikatorfunksjonen Z gitt nedenfor.

Z =AX2+ A, X2+ AX,X,+ A, Ligning 2.19

%1 ) x1+A1
—=—m»  Bias -
z
Corg |———
X2 ) X 2+A 2
——»  Bias —

Figur 2.7: Blokkskjema for biaseringskretslop
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2.3.1 Biaseringsdelen

Biaseringskretsen gir summasjon som vist 1 figur 2.8. Den bestér av to kanaler (X; og X;) med
lik tidskonstant. De matte justeres for & tilpasse en frekvens i MHz — omrédet. Tilherende
koblingskondensatorer betegnes hhv. C 1 og C 2. En egenskap ved cmos teknologi er at
avtagende resistans gir skende strom. Transistorene (Q3, Qg), (Q4, Q7 ) 0g (Qs,Qs) virker
som lineare resistanser med utgangsstrammer (Io; , Iy2) som er proporsjonale med
inngangsspenningene (X;, X»). Stremmene Ip; og lp, summeres sammen gjennom resistansen
R 2 (Rout) og gir en utgangsspenning som er proporsjonal med summen av
inngangsspenningene. Transistorene Q; og Q, serger for en stabil biaseringkrets. Kretsen
endrer ikke pé faseforskjellen mellom inngangssignalene. Derimot er faseforskjellen mellom
inngangene og utgangen pa 180 grader. Opprinnelig kondensatorverdi var pa 1pF.
Kondensatoren har en usikkerhet gitt ved( +/-20%). Resulterende kapasitansverdi ble 864f F.

vdd
R_1
100 |K ohm
=—— ——R3
- L R ™ 100K ohm
—==— 600 ohm
Vout
>
W=012um
hay oo L=180nm
_ v — UL ZLINTT |_ r
‘E‘"_—l ;JtlEum L=180nm Qb
st | Y[ |
| [QB
| Qs | | W= 1um
W= 0.12um | : Q7 L=180nm
L=180nm W= lum i
_ [Qz | r[ Q4 L=180nm W= 0.3um
W= 0.30 L=180nm
L=180nm
C1=2864fF — Gnd C2=28p4fF
v ¥
X 1 X_2

Figur 2.8: Summerkretsen
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2.3.2 Multiplikator

Med henvisning til figur 2.7 ser vi at biaserings - og coredelen til sammen far
multiplikatorfunksjonen. Coredelen som er vist 1 figur 2.9 utferer selve multipliseringen.
Kretsenanalysen gar ut pa a beregne det kvadratiske forholdet mellom strem / spenning for
mos- transistoren 1 metning for & produsere ensket utgangsverdi.

//{I'dd

——=——R =1000K chm
Vout

|

W=3.600um W=3.600um
L=100nm L=100nm

Gnd

Figur 2.9: Core-delen

Metningsligningen for strom gjennom coredelen er gitt ved:

I, = K Ve = Vo ) Ligning 2.20

2L

der K = uCox, W =bredde, L =lengde, V;, = gate —source — spenning og
V;, = terskelspenning .
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Av Figur 2.10 kan vi se at metningsomradet for transistorstremmen i coredelen er 250uA.
Tilherende spenning er 459mV.

DiZ Response

1_?5—_]_ ;'DLI'[I‘JLIT 1

=
=

E
00 7T0/MZ7d

I {uA)

-1003
ao0d T

I {uA)

o
0.0 25 5 75 1.0 1.25 15

F 458.23mV  250.17uf 1 458.23my  250.17uadc deld':.-‘ .o 004 = 0.0000

Figur 2.10: Metningsomradet for transistoren i Core-delen

Viantar V gso — Vi = Vovo. Videre settes A= V. Storrelsene V gso 0g Vovo er hhv
hvilespenningen for Vgs og hvilepspenningens overdrive.

Inngangsverdiene til mos - transistorene finnes ved a lgse ligningssystemet:

Ve —Vou = X, + A Ligning 2.21
Vess Vi = X, + A Ligning 2.22
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Et uttrykk for Vout for coredelen er gitt ved:

V. =B x X, x X, Ligning 2.23

der B er en konstant

En mulig feilkilde kan vere at vi ikke har tatt hastighetsmetningen med i vurderingen.
Ofte kan det vaere aktuelt & inkludere en ikke-idealisert parameter (1+ &) i andre ledd i
ligning 2.20.

En mer detaljert framstilling av multiplikatorkretsen i figur 2.7 er gitt i figur 2.11. Det
fremgér at vi har to biaseringskretser. En pa hver side av core - delen. Utgangen av den
venstre biaseringsdelen er koblet som inngang til coretransistoren Q. Tilsvarende er utgangen
av den heyre biaseringsdelen koblet som inngang til coretransistoren Q.

Vout er utgangssignalet fra core. Venstre biasinngang har betegnelsen X 1 og hoyre

biasinngang X 2. Vi har lik tidskonstant for begge bias komponentene. Alle komponentene
har felles Vdd og Gnd.

/@d /‘ﬁd

R1 R
100| K ohm R_3 = 1000 K ohm 100(K ohm
E Wout %
R_2 RS
== Goohm = 800 ohm
W=3.600um W=3.600um
L=100nm L=100nm
[oe 7]
W= 0.1Zum W= 0.12um
W= 0[12um L =180nm W= 0[12um L=180nm
= L=180nm
il | [ oo | et
| — 6nd | [ 12
W= 0.12um | | @® - W= 0.12um | 1@ -
L=180nm W= 1um L=180nm W= 1um
| [a2 | [ qa L=180nm | o |r[Qll L=180nm
| | | = 0.3l
V= 0.3unf | =180nm
=180nm
C1=864fF — Gnd C2=864fF — Gnd
T X 2
X1

Figur 2.11: Multiplikatorens kretsskjema.
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2.4 VCO - Krets

Virkematen til VCOen er at den generer et frekvensavhengig signal proporsjonalt med
inngangsspenningen. Folgelig vil denne frekvensen ligge mellom inngangsspenningens
frekvensgrenser. I figur 2.12 vises skjema for en typisk enkel oppbygd VCO- kontroll - krets.
Kretsen er implementert av tre invertere, hver med en faseforskjell pa en halv periode.
Faseforskyvning for utgangssignalet blir 180 grader. I tillegg kommer en forsinkelse pd en og
halv periode 1 forhold til inngangssignalet. Ved & bruke en inverter som tilbakekobling, hadde
vi tilnermet fitt vdd/2. Forutsetning for & fa oscillasjon blir at antall invertere mé utgjore et
oddetall (3,5,7..). Forsyningsspenningen er koblet til gateinngangen for transistoren Q.
Strommen vil passere fra Q 1 til Q; som utgjer en pmos - transistor. Den fungerer som
stromforsyner til everste lag av transistorene. Tilsvarende for Q;; som er en nmos - transistor.
P& samme mate som for Q, spiller den rollen som stromforsyner for nedre transistorlag.
Overste lag bestod av pmos- transistorer, mens nederste lag utgjorde nmos- transistorer. Som
beskrevet 1 appendix B skulle resultatet ha vert en sinusformet kurve. Dette nedvendiggjorde
folgende designendringer:

e [ gverste lag byttet vi ut de tre transistorene lengst mot hayre med nmos - transistorer.
e [ nedre lag ble de tre nmos - transistorene lengst mot hgyre erstattet med pmos -
transistorer.

vdd Wdd Wi d Wi d
_ W =12.000um W =12.000um
W =12.000um E"'_—lléfn':'”"“ Le 180mm L= 183nm
t=1mnm o1 Ibi—{ oz —{ o3 4{ 04
W =14.000um W =14 000 um ILr».' =11§j.l:l:ll:lum_
L=180nm r L=180nm - = [
4 |95 —3 QE 3 Q7
Vout
Foa
w =l1z.000dm W =12.000um W =12.00dum |
L=1FJnm B L=180nm| r L= 180nm
— |9E L | oo L— | g1o
-l
Vo€ W 14 G00um W =14 .000um W =14.000um
L= L20nm r L=180nm B L= 1820nm r
W =0.800um g1 — 013 014
L= 180nm i ’_c i L
Gnd Gnd Gnd Gnd

Figur 2.12: VCO- kontrollert krets
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Kapitel 3

Waveletanalyse

3.1 Introduksjon

Her behandles waveletkonseptet mer detaljert. For & kunne forsta tilherende teori, trengs
fundamentale kunnskaper i fourieranalyse hvor integrasjonsteori er en viktig del.
Fourierintegralet beregnes over uendelig tid. Dette bevirker at uansett tidsplassering av en
frekvens 1 signalet, vil beregningsresultatet bli likt. Fouriertransformasjonen gir opplysninger
om frekvensfordelingen i signalet. Denne transformasjonstypen vil ogsé veare updlitelig ved
gjengivelse av skarpe overganger som er sentralt i bildeanalyse. Her utgjer wavelet et langt
bedre analyseverktoy.
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3.2 Fourier transformasjon

En Fouriertransformasjon er et integral. Den kan alternativt betraktes som en kontinuerlig
form av fourier serier. Sentralt i denne teorien er at en hver periodisk funksjon kan uttrykkes
som en sum av sinus- og cosinusfunksjoner, hvor hver av disse innholder forskjellige
frekvenser og amplituder. Fouriertransformasjoen har ulike definisjonsmater, ref. [3]. Et
eksempel er gitt nedenfor:

0

F(u)= _[ f (x)e ™™ dx Ligning 3.1

— 00

F(u) har folgende virkning:

1- Beskriver hvordan frekvensen fordeler seg i signalet.
2- Vi far vite hvor god tilneermelse signalet er i forhold til det opprinnelige.
3- Forteller ogsa hvor sinus- og cosinus- funksjonen til sammen overlapper f(x)

Transformasjonen i ligning 3.1 innebarer multiplikasjonen av f(x) med kompleksfunksjonen
e?M™ og deretter integrasjon av produktet. Frekvenskomponentene finnes ved  bruke Eulers
formel:

eIP= cos o+ jsing . 1 vért tilfelle fis:

-2mjux

e = cos(2mux)+jsin(2nux). Ligning3.2

I en fouriertransformasjon kan leddene integreres enkeltvis, selv om ikke alle komponentene
nedvendigvis konvergerer.
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Nedenfor behandles to signaler med hhv. en og to komponenter.
Det forste signalet y; er uttrykt ved:

yi1=sin(o,t) Ligning3.3

PN

Frekvens

Figur 3.1: Sinusfunksjonen med vinkelhastighet @, og tilherende fouriertransformasjon,
ref.[4].

Det andre signalet y; har ligningen:
y>=sin(®,t) Ligning3.4

|l

T T f i f T

||| f II| ||| f II| ||I I II| |II I ||| |II I ||| |II || || ||
I |"|'||||"|'||"|' |||
"| T
| | SIRIN | 1B
‘II "'u.""u""."' |||| |

i 12 1= 20

Amphae

= d & BB

a
i
8
g
ul
-
g
1
i

Figur 3.2: Sinusfunksjonen med vinkelhastighet @, og tilherende fouriertransformasjon,
ref.[4].

Av figurene 3.1 og 3.2 ser vi tydelig at de har forskjellige transformasjonsresultat.
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Neste fouriertransformasjon er en summasjonstransformasjon utfort pa signalene gitt ved
summen i lign.3.5.

sin(,t) + sin(®,t) Ligning3.5

2 i T T T i T
5 " P " f
Il i ||I il It |'| | i ||| I|
ol | | [ I i f | ] i [ | | |
| | | | |
1 1 1 i i 1 ' (Y | | .
ap I|‘II |I I Iul 1 | |__|I l I I|‘II i I lu'l | || II-II II I Il"‘ 1 I Iull \ II.Il 1 | Il"‘ |I _
Y t I|I | III III I|I III \f |
1l 1! | |
L) |~| W L) Inl Ill L] Inl '.II
1 1 ' 1
@ 2 4 ] B = H 4 15 T o
Lh T
1o -
oG- F| -
x |
] [ | 4
i ]
- |I b I | -5
(Y 1
= R 1
a k] 1 I 1 1 1 1 1 1
[ u o T &2 =] &0 T an
Frebyvm=s

Figur 3.3: Summen av to sinusfunksjoner med vinkelhastighet hhv. @, og w, , ref. [4]

Vi registrerer to transformasjonstopper 1 figur 3.3.

3.2.1 Invers Fouriertransformasjon

Med invers fouriertransformasjon rekonstruerer man signalet, men vi fér ikke helt identisk
signal tilbake. Det aktuelle uttrykket er gitt ved, ref.[3]:

f(x)= [F(u)e’™du  Ligning3s

De to transformasjonsformene er symmetriske, bortsett fra minustegnet i
eksponentialfunksjonen. Den beskriver f(x) som en vektet sum av de enkelte
frekvenskomponentene. En kan vise at FT har en invers 1 (ligning.3.1 og ligning.3.6), som
muliggjer fram- og tilbakegang mellom opprinnelig funksjonen og dens transformerte.
Ulempen ved fourieranalysen er at man bare far frekvensinformasjon, men ikke
tidsinformasjon. En far ikke informasjon om signalets begynnelsestidspunkt.

26



3.3Short Time Fouriertransformasjon

En behandlingsmetode for lokaliseringsproblemet med hensyn pa den uendelige
rekkeutviklingen til sinus — og cosinus- funksjonene, er vindusoppdeling av funksjonen. Dette
betegnes Short Time Fouriertransformasjon og er gitt ved uttrykket, ref.[3]:

STFT (u,7) = j f(X)-g(x—1)-e > *dx Ligning3.7

der f(x) definerer signalet og g(x) definerer vindusfunksjonen.

Ved passende forminskning av vinduene, kan man finne verdier for de forskjellige
frekvenskomponentene. En komplikasjon er at det oppstér heyfrekvente stayeffekter pa
randen. Det henvises til Heisenbergs usikkerhetsprinsipp. Sammenhengen mellom vindus-
bredden og lokaliseringsevnen av frekvenser gis en matematisk beskrivelse. Vi kan ikke fa
god tids - og frekvensopplesning samtidig. Det blir et prioriteringssparsmal.

Foretrekkes god tidsopplesning, velges smale vinduer. God frekvensopplesning forutsetter et
bredt vindu som gir de enskede frekvenskomponentene.

Av Figuren 3.4 ser vi fouriertransformasjonen av det stasjonere signaluttrykket, ref.[5]:

f(t) = sin(w;t) + sin(w,t)  Ligning3.8

y Smplitude s _ Amplitude:

0 10 20 30 40

Figur 3.4: Stasjonart signal med tilherende fouriertransformasjon, ref.[5].
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Tilsvarende ser vi i figuren 3.5 fouriertransformasjonen av det ikke- stasjonare signalet
ref.[5]. Funksjonskjernen er gitt ved tilordningen:

Xt)= w,t hvist<60 og w,t hvist>60

1__ﬁmplitudi: ™™
I
L1 .

o |‘| ’ 100 . 150

i —+ Frekvens

—

.J ] lll]l g ' '

]
-1 0 an 4 60 8l

Figur 3.5: Gir fouriertransformasjonen av det ikke - stasjonaere signalet, ref.[5].

Figurene 3.4 og 3.5 ombehandler hhv. stasjonare og ikke- stasjonare signaler. Forskjellen
mellom dem er at forstnevnte ikke beveger seg langs tidsaksen, 1 motsetning til sistnevnte. Av
samme figurer framgar at fouriertransformasjonene blir like, selv om de opprinnelige
funksjonene er ulike. Forklaringen er at de har samme frekvenskomponenter, men forskjellige
tidslokalisering. Fouriertransformasjonsanalysen viser eksistensen av disse
frekvenskomponentene. Den gir ikke tidsinformasjon for de ikke- stasjonare signalene.
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Figur 3.6: Viser vindus- funksjonen ved de fire tidspunktene to,t;,t; og t3. ref.[4].

Vindusbredden ma vere lik signalsegmentet der hvor vi har stasjonere signalforhold. Forst
plasseres vindus - funksjonen w(t=t0). Denne funksjonen multipliseres med signalet. Det
fremkomne produkt betraktes som et nytt signal som skal fouriertransformeres. Fordi
signaldelen oppfattes som stasjonzrt innenfor vinduet, vil transformasjonen gi en riktig
frekvensrepresentasjon av signalet. Neste trinn blir forflytning av vinduet til en annen tid. Sa
utfores signalmultiplikasjon og fouriertransformasjon av det resulterende produktet. Dette
gjentas inntil hele signalet er dekket. Resultatet ses i figuren ovenfor.
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3.4Wavelet Transformasjon

Wavelet transformasjon leser lokaliseringsproblemene 1 forbindelse med
fouriertransformasjon, ref.[3]. Disse waveletfunksjonene brukes til & representere signaler
eller bilder. Hovedforskjellen mellom FT og WT er at ved & anvende FT pa et signal, kan man
lokalisere frekvenskomponenter. Derimot greier man ikke a tidsbestemme dem. Waveletteori
- anvendelse muliggjor bade posisjons- og tidsbestemmelse av komponentene. Ved wavelet
transformasjon byttes ¢ >" i ligningen 3.1 med en mer generell basisfunksjon. Den aktuelle
basisfunksjonen har ikke nedvendigvis uendelig rekkevidde. Dette forholdet eller hurtige
avtagelse gjor det nadvendig a ga et trinn videre enn det fouriertransformasjonen gjor. Det
innebarer tids- eller stedsbestemmelse pé detaljniva for signalet.

3.5Continous Wavelet Transform

Alternativt til Short Time Fouriertransformasjon ”STFT”, ble Continous Wavelet Transform
”CWT” utviklet for & handtere opplesningsproblemet, ref.[6]. Wavelet - avbildning brukes til
a dele opp signalet 1 wavelets, dvs. sméa svingninger med stor opplesning. Kontinuerlige
wavelet transformasjon brukes til & konstruere tids / frekvens representasjon med hensyn pé et
signal. Det gir god tids- og frekvensbestemmelse. CWT er et effektivt verktoy for & beskrive
endringsegenskaper for ikke- stasjonere signaler. Kan ogsa brukes for & avgjere om et signal
er globalt stasjonert. I tilfelle signalet ikke er stasjonart, kan CWT anvendes til & beskrive
datastreommens stasjonardel. Tilsvarende STFT-analyse innebarer waveletanalyse
signalsegmentering med hensyn pé frekvens og pafelgende funksjonsmultiplikasjon. Deretter
beregnes transformasjonen enkeltvis for de forskjellige segmenter for tidsdomene- signalet.

STFT og CWT er forskjellige pa to viktige omrader:

e Fouriertransformasjonen av signalet i vinduet beregnes ikke. Derfor blir en
enkeltstdende topp betraktet som en sinus kurve. Konsekvensen er at negative
frekvenser ikke beregnes.

e Vindusbredden endres under transformasjonen. Gjelder for hvert signalspektrum.
Dette er den viktigste egenskap ved wavelettransformasjonen. Formelbeskrivelse er
gitt nedenfor:

CWT Y (7,8) =y, (7,8) = [ X(Oy *, (DAt Ligning 3.9 (a)

1 T

t_
\Vr,s—\/g ( ) (b)

S

Av ligningene ser vi at transformasjonssignalet er en funksjon av de to variablene tau og s
som angir hhv. forflytning og skalering. w (t) er en transformerings (forflytnings) funksjon.
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Betegnes Mother wavelet. (referert til figuren nedenfor).

FAN LI
Wavelst flnksion

Wi
Figur 3.7: wavelet - funksjon y, ref.[5]

A
UUUF -

Jorfhittet wavelet funksion
W E-k)

Figur 3.8: wavelet funksjon forskjovet med storrelsen k, ref.[5]

Forflytningsprinsippet anvendes pa samme méate som STFT- tilfellet. Den er knyttet til
plassering av vinduet, dvs. vinduet forflyttes gjennom signalet. I motsetning til STFT har vi 1
wavelet ikke frekvensparametere. Anvender i stedet skaleringsparametere definert

ved: Trekvens” Figuren 3.8 viser forflytningsprinsippet. Forskyvningen av waveletbelgen blir
rekvens
da w (t-k) der k forskyvningsparameteren. Skaleringsprinsippet som er en matematisk

operasjon, enten ekspanderer eller komprimerer signalet i tidsdomenet.
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Figur 3.9: Resultat av forskjellige frekvens- og skaleringsparametere. ref. [4].

Vi ser av figuren at s=0.05 betegner minste skala, og s=1 betegner storste skala. Matematisk
vil en gitt funksjon f{(st) tilsvare en komprimert versjon av f(t) dersom s >1. Tilsvarende for vi

1
en ekspandert versjon hvis s < 1. P4 grunn av skaleringsdefinisjonen gitt ved Trekvens’ vil en
V

skalaverdi s >1 ekspandere signalet. Tilsvarende vil s < 1 komprimere signalet i
waveletkonseptet.

Her ligner skaleringsparametere i waveletanalyse pa den som anvendes i kartanalyse.
Hoyskalering i kartanalyse inneberer en lite detaljert gjengivelse. Motsvarende gir

lavskalering en hey detaljeringsgrad. Graden av menstergjenkjenning avhenger av signalets
frekvensniva.

En rekke funksjoner er utviklet for CWT- koeffisientberegning. Morlet, Mexican Hat, Haar,
og Mother funksjonene er nevneverdige begreper. Anvendes ofte i det aktuelle fagomradet.

Viktige egenskaper/forskjeller mellom disse funksjonene gis i nedenstdende beskrivelser,
ref.[3].
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3.5.1 Haar waveleten

Harr wavelet er best egnet til lokalisering langs forste aksen. Lite egnet til
frekvensbestemmelse pa grunn av skarpe overganger. Figur. 3.10 angir en typisk Haar
wavelet.

1AY
0.51
1 0<x<— 0 ol5 1 >
1 X
w(X)=9-1 —<x<1 45l
2
0 ellers .
Figur 3.10. Viser funksjonens grafen til y(x),
Ligning 3.10 ref.[3]

3.5.2 Morlet wavelet

Den er gitt som en sinus funksjon multiplisert med en Gauss — funksjon. Denne funksjonen
har en kompleks- og en realdel. Sistnevnte er gitt ved formelen:
AY

3 3 5 .’1\/20 vl =, 3 4
p(x)=e™ 00{72' lixj P41

Figur 3.11. Grafen til belgefunksjonen y(x),
Ligning 3.11 ref.[3]

Vi fir symmetri om y-aksen.
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3.5.3 Mexican Hat wavelet
Ved to gangers derivasjon av en Gauss- funksjon fas Mexican Hat — utgaven av wavelet.

AY
05t
Aﬂ\é/ﬁ 0 1\_2// 4
XZ
v () =(1-x")e
Ligning 3.12 Figur 3.12: Mexican Hat-wavelet, ref.[3]

Figuren viser symmetri om y — aksen.

3.5.4 Mother wavelet
Karakteristikken for Morther wavelet er at basisfunksjonen med dette navn danner
utgangspunkt for eller generer alle funksjoner av type v, (X) ved & variere pd parametere a

og b eller bare b.
(X) 1 X—b} . i
=—y — |Lignina 3.
Yab /—a a gning 3.13

Samtlige vinduer som benyttes er enten en forstorrelse eller en forminskelse, dessuten en
forskjevet versjon av den valgte Mother - wavelet. CWT koeffisientene dannes ved a
multiplisere en skalert, forskjovet versjon av den valgte wavelet funksjonen . Deretter

beregnes integrasjonsproduktet over de aktuelle tidsintervallene. Som resultat av denne CWT
- beregningningen fas en mengde wavelet koeffisienter C, som er en funksjon av skalerings —
og posisjonsparametre, ref [4]
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C(skalering, posisjon) = J. Y (skalering, posisjon, t)dt Lign .3.14
Komponentberegninger for wavelet er gitt nedenfor:

I- Velg en wavelet og sammenlign den med en startseksjon av signalet

2- Regn ut tallet C. Den viser grad av samsvaret mellom wavelet og tilherende
signalseksjon. Jo sterre verdi av C, jo bedre signaltilneerming. Med andre ord, hvis
signal - og waveletenergi er lik 1, kan C oppfattes som en korrelasjonskoeffisient.
Beregningsresultatet vil avhenge av valgt waveletform.

Signal

-
j

n (T
I

g

E Tl
o

P

Wavelst

Figur 3.13: Signal med tilherende wavelet, ref [5]

3- Forflytt waveleten til en ny posisjon mot heyere. Gjenta trinn 1 og 2 til hele signalet er
dekket.

Signal
Wavel '"‘,_;
avelet ‘:> :—-"n_,lllu' :

Figur 3.14: Waveletforskyvning til en ny posisjon, ref.[5]
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1- Skalerer C - wavelet. Deretter gjentas trinnene 1,2 og 3.

Signal

i
Al
i | \
|"I v

|

Wavelat

C =0.2247

Figur 3.15. Et eksempel pa sterk wavelet ref.[5]

2- Gjenta trinnene 1,2,3, og 4 for alle skaleringsverdiene. Ved & sammenligne figurene 1
og 3, ser vi at det er samsvar mellom teori og praksis. Max verdi av C gir best
signaltilneerming

Na er alle mulige koeffisienter ferdig beregnet med hensyn pa de forskjellige skaleringer og
seksjoneringer av signalet. De resulterende koeffisienter kommer fra regresjonsanalyse pa
waveletberegningene av det opprinnelige signalet.
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3.6 Diskrete wavelet transformasjon

Diskret og kontinuerlig wavelet transformasjon har mye til felles. DWT inkluderer
forskjellige frekvens- styringsfiltre med hensyn pd multippel signalskala - analyse, ref. [6].
Signalet ledes gjennom en serie hoypassfiltre ved heyfrekvensanalyse. Motsvarende gjennom
en serie av lavpassfiltre for lavfrekvensanalyse. Vi kan fi felgende problemer dersom vi
anvender CWT ligningen 3.9 pé et diskret signal. En kan fa flere wavelets som ikke er
anvendbare pa det diskrete signalet. De fleste wavelet transformasjoner er ikke- analytiske og
kan bare lgses numerisk ved hjelp av resurskrevende algoritmer.

3.7 Wavelet stpyfjerning

Waveletanvendelse med hensyn pa steyfjerning inkluderer en rekke felter hvor steydeler av
signalet dempes eller fjernes. Den mest anvendte metode er en spesiell
belgedempingsprosedyre utviklet av personene med navn Donoho og Johnstone.

3.8 Wavelets sammentrekningsprinsipp

Prinsippet anvendes i en rekke forskjellige stoyfjerningsalgorimer. Deres oppgave gér ut pa
fjerning eller dempning av enkelt koeffisienter i wavelet transformasjoner. Stoyen wavelet -
transformeres ogséd. Vi ensker & fjerne disse komponentene. De aktuelle algorimene klarer &
fjerne storparten av disse wavelettransformerte stoykomponentene. P& den maten oppnés
nesten stoyfri signaltransformasjon.
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3.9 Filterbank

Den kontinuerlige wavelet - transformasjonen (CWT) som utferes av en chip er en analog
filtreringsfunksjon, ref [7]. Den er nesten lik Gabor spectrogram [8] metoden. Gabor —
ekspansjons spektrogramet bestar hovedsaklig av to separate todimensjonale
interpolasjonsfiltre. P4 den méten kan det brukes effektivt mhp. fourier -transformasjons-
beregninger. Den kontinuerlige wavelet - transformasjonen (CWT) og diskret wavelet
transformasjonen (DWT) gir forskjellige resultater selv om begge utforer avbildninger av
signalet med hensyn pa tids / frekvens- simuleringer. P4 figur 3.16 kan vi betrakte dette.

Frequency-Time Representation

Wavelet chip outputs
3 4

Figur 3.16: Frekvensen som x-akse og tiden som y-akse, ref.[7]

Dette resultatet fas 4 ved a starte med en blokk av diskrete mélinger og utfere sekvensielle
hoy- og lavpass- digitalbaserte filtreringer. Samme prosedyre pa lavpassutgangen for 4 lage et
bandpassignal i serier kalt for ’forsinkelsestrinn”. Hver slik forsinkelse deler frekvensrommet
av det lopende intervall i to halvdeler, mens den dobler tidsrommet. Slik blir tidsfrekvens
produktet konstant. CWT deler signalet opp i en mengde logaritmeskalerte frekvensband ved
a la det passere gjennom en bandpassfilterbank. En filterbank er en array av bandpassfiltre
som deler inngangssignalet i forskjellige komponenter. Hver enkelt frekvens representerer et
intervall av det opprinnelige signalet.

VCO — spennings kontroll- frekvensen er dimensjonert til 4 produsere en sekvens av
hensiktsmessig fordelte frekvenser, ref [9] Nar det gjelder wavelet - transformasjonen har vi
at frekvensene er geometrisk relatert, dvs. at fi;; = afi, hvor fj og fi;; er de suksessive VCO
frekvensene, og o > 1 betegner proporsjonalitetskonstanten
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Kapitel 4

Simuleringsresultater

4.1 Introduksjon

I dette kapitlet gis simuleringsresultater for en enkel VCO / detektorkrets. Utforte to
forskjellige simuleringeringstyper for denne kretsen. Hensikten var & observere hvordan
utgangen gir energiinnholdet 1 signalet for den gitte frekvensen. VCO frekvenskontroll
spenningen er justert for & produsere en konstant frekvens.
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4.2 En parametic analyse av VCO/detektoren

Vi ensket 4 ta et frekvens-sweep rundt den frekvensen pa ca. 45SMHz som anvendes 1 denne
oppgaven. Cadence-programmet klarte ikke & utfere en kontinuerlig analyse av dette. Derfor
ble det anvendt en analyse pé splittet form. Frekvensenomradet var 35-55MHz med et
delintervall pa SMHz. Utforte samtidig noen ekstra malinger naer 4SMHz.

Resultatet ble fouriertransformert for de ulike frekvensene. Dette var nedvendig da
forsterkeren 1 detektorkretsen ikke kunne utfere den nedvendige lavpassfiltreringen. Deretter
ble utgangssignalet (energien) malt ved DC fra fourierspekteret og plottet som funksjon av
inngangsfrekvensen. Ved 4 trekke en kurve gjennom disse punktene observerer vi en tydelig
respons ved en inngangsfrekvens pd 45MHz, som svarer til VCO frekvensen.

2a0 T T T T T T

200 .

150 F -

100 -

Utgangssignalet (mi)

a0 - -

|:| t | | | |
4.3 4.35 4.4 4.45 4.5 4.55 4.6 4.65 4.7

Inngangsfrekyvens (MHZ) w10

Figur 4.1: Viser utgangssignalet som funksjon av inngangsfrekvensen

Figuren ovenfor viser utgangssignalet som funksjon av inngangsfrekvensen for en enkel
VCO/detektorkrets. Responsen er meget skarp. Mulig arsak er bandbredden til VCO-signalet.
I oppgaveutforelsen ble det benyttet konstant sweepfrekvens da bare en kanal ble brukt.

For & undersoke om den aktuelle frekvensen til VCO/detektorkretsen ligger innenfor
bandbredden til VCO-kretsen, métte vi finne VCO-bandbredden. Et problem oppsto nér vi
skulle finne bandbredden til VCOen. Cadence-programmet kunne ikke finne bandbredden pa
en enkel mate.
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4.3 En annen type test

I figur 4.2 ser vi resultatet av en inngangsfrekvens pd 10MHz. Denne frekvensen ble forst
summert til, deretter trukket fra VCO signalet med frekvens 45SMHz. Figuren viser responsen
som skyldes multiplikatorens summe- og subtraksjonsfrekvenser, samt inngangsfrekvensen
og dens harmoniske ledd. Det viser samtidig nevendigheten av & bruke et lavpassfilter for &
skille ut den inngangsfrekvensen som svarer til VCO-frekvensen.

— dftéw " fltgang” Presult "tran-tran™ 3.54e-07 4 55e-06 65536 "Hamming" 1 dftCaher...
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Figur 4.2: Diskret fouriertransformasjon
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Diskusjon

Signalet ut fra VCO splittes opp i to identiske signaler ved bruk av allpassfiltere. Folgelig fés
to like, men faseforskjovne signaler, I og Q. Andre belgetyper som er aktuelle & behandle
med en variant av den VCOen vi har brukt, er en-dimensjonale bolger, ref [7] (longitudinale
belger). Kretsen i var oppgave er ikke designet for dette formal. Her benyttes en
lavspenningsbasert cmos- multiplikator[2] som anvendes i sammenheng med multiplikator,
kvadrerer og summer. Sentrale fordeler er et stort bruksomrade, foruten lite plasskrav.
Alternativt kunne vi anvendt en multiplikator av type wide - range Gilbert [10] 1
oppgaveutferelsen. Hver VCO har en bestemt frekvens som fungerer som senterfrekvensen
for tilherende filtermottaker. Utgangen til synkrondetektoren representerer energien av
inngangssignalet innenfor det aktuelle frekvensbandet. Formélet var & observere hvordan
utgangen gir energiinnholdet i signalet for den aktuelle frekvensen.

Ved en chipbasert analog- cmosteknologi passerer signalene gjennom en logaritmisk skalert
bandpassfilterbank. Resultatet er en matrise av diskrete punkter som beskriver
inngangssignalet som en funksjon av frekvens og tid. I hver banddel hastighetssamples
signalet (anvender Nyqusit teoremet). Dette gér ut pa at samplesignalet mé ha
minimumsfrekvens som er minst dobbel sé stor som den sterste frekvensen 1 det signalet som
skal samples, dvs. famplesignal > 2 max frekvens fOT signal som skal analyseres. Ofte er det
vanskelig & summere et stort antall heyfrekvente signaler ved hjelp av analog kretsteknologi. |
var kretsanvendelse brukes ikke et gaussbasert bandpassfilter som er beskrevet i ref. [7].
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KonKklusjon

Vi skulle lage en analog transforamsjonskrets basert pd wavelet. Den skulle lages ved hjelp
av kvadratur- spenningskontrollert oscillator (VCO) og en tilherende synkrondetektor.
VCOen som vi bruker har en bestemt frekvens. Synkrondetektorutgangen representerer
energien av det gjeldende inngangssignalet innenfor det aktuelle bdndpassfilteret.
Kvadraturkomponenten til VCOen multipliseres med inngangssignalet, forsterkes, kvadreres
og summeres til slutt. Observasjonene samsvarer vesentlig med teorien. Signalgjenkjenning
utfores effektivt ved en slik wavelet- basert krets.

En mindre krets kunne gjort realiseringen av utlegget enklere. Det ble ikke mulig fordi noen
komponenter ikke kunne utfore de tiltenkte funksjoner. VCOen som vi realiserte kunne bare
gi et signal.

For a lose dette problemet koblet vi allpassfiltre til VCOen. Slik fikk vi to faseforskjovne
signaler. Alternativ realisering kunne veert & benytte tre VCOer av type som er beskrevet i
artiklene ”A TUNABLE QUADRATURE OSCILLATOR WITH ONLY
TRANSCONDUTANCE ELEMENTS AND GROUNDED CAPACITORS”. Praktisk
oppkobling av dette var enkelt, men teorien beskrevet i artikkelen var uklar pa sentrale
punkter. Medforte en del realiseringsproblemer.

Lignende problemer gjorde seg gjeldende ved gjennomlesning av artikkelen "HIGH —SPEED
VOLTAGE-CONTROLLED OSCILLATOR WITH QUADRATURE OUTPUT” . Teori-
behandlingen her var mer relatert til andre problemstillinger. Designfigurenes virkemate var
vanskelig & forstd .

En annen mulighet kunne vert benyttelse av VCOen beskrevet 1 artikkelen ”An Analog
Transform Chip”. Vanskeligheten her var at designskjemaet inneholdt komponenter som ikke
var forklart/beskrevet i tilherende tekset. Folgelig kunne ikke disse nyttiggjeres i cadence -
realiseringen.

En fullstendig utleggsutarbeidelse hadde vert mulig om VCOen kunne produsert to signaler

og en dc- justerende biaseringskrets erstattet dc-sperrene. Kondensatorene utgjorde et
problem fordi utlegget ikke kunne lage kapasitansverdier pa over 864f F.
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Videre arbeid

En videreforing av oppgaven kunne veart en kretsutvidelse. Kan realiseres ved & ta i bruk
flere VCO/detektorkretser. Slik gkes kanalantallet og signalutferelsen effektiviseres. Vi fér et
filterbanksystem som muliggjer parallellprosessering av signaler med ulike frekvenser.
Denne maten & analysere signaler pa, 1 kombinasjon med fleropplesningsteknikken for
signalbehandling har eksistert parallellt som uavhengige metoder. Utviklingstrenden gar mot
syntese av disse to signalanalysemetodene. Man ber realisere VCOer med I- og Q utgang
direkte (uten bruk av ekstra allpassfilter). Dessuten er det hensiktsmessig & innfere en
lavpassfunksjon i forsterkerne, eller separat.
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Appendix A
Utlegg
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A.1Utlegget til Biasdelen

Utlegget av bias-kretsen til forsterkeren er vist i figuren A.1. Symmetrimaksimering ble
utprovd for & minimere stoynivdet. Valgte & bruke fingers pa transistorene siden det viste seg
at de blir for lange 1 utlegget. Den storste transistoren vi hadde var pa 19.950um. I moderne
produksjonsprosesser hvor nedenstdende komponenttype utvikles, har man klart & eliminere /
flerne forstyrrende gradienter. Et viktig unntak gjelder fabrikasjon av fingerstrukturer. Her
spiller randdivergenser en viktig rolle, noe man ma ta hensyn til. Som det framgar av figur
A.1 benyttes metall 1 hovedsakelig i sammenkoblingen av drain-delene. Tilsvarende i1 source-
delene. Pa gatesammenkoblingene benyttet vi et polybasert stoff.

e e ke s e e, B b .

Figur A.1: Utlegget til Bias-kretsen
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A.2Utlegget til Diff - forsterkeren

Diff - forsterkerutlegget er vist 1 figur A.2. Som 1 bias - kretsen forsekte vi &
symmetrimaksimere utlegget. Derfor ble fingersteknikken benyttet. Hensikten var a
minimalisere utlegget. Metall type 1 ble brukt til transistorsammenkobling. NW (n-brenn)

omgir samtlige pmos transistorer. Hensikten var at bulken til alle pmos - transistorene skulle
kobles til vdd.
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Figur A.2: Utlegget til Diff — forsterkeren
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A.3Utlegget til Buffer- forsterkeren

P& figur A.3 kan man se utlegget til common — source - og bufferdelen av forsterkeren.
Forsgkte symmetrimaksimering. Hovedsakelig ble metall 1 benyttet for a koble
komponentene sammen. For & unnga kortsluttning métte vi i tillegg anvende metall 2. Den
anvendte kondensatoren, cfrm1mS5", matte ligge i metallomradet fra 1 til 5. Tre forskjellige
spenningsnivéer ble brukt. Dette gjorde det nedvendig & skille mellom gnd - og vss- nivéene.
Problemet loste vi ved & legge en nw rundt den kanten som skulle til vss. Arsaken var at
utlegget ikke kan godta gnd (null) - og vss- spenningsniva samtidig.

[ o e, e o o o g B g e g o i iy oy Bl e LT S

Figur A.3: Utlegget til Buffer - delen.
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A.4Utlegget til hele forsterkeren

Sammenkobling av utleggene A.1, A.2 og A.3. Vi har hovedsakelig brukt metall 1 for
sammenkoblingen, men ble nedt til bruke metall 2 i et par omrader. Som i buffer - delen ble
nw plassert rundt den kanten som skulle til vss pa diff- delen. Hensikten var at utlegget ikke
godtar forskjellige spenningsnivéer, dvs. gnd og vss. Den delen som skulle til vss fra diff - og
bufferdelene ble sammenkoblet via en pinne. Pa figur A.4 kan man se hele forsterkerutlegget.

Figur A.4: Utlegget til hele forsterkeren - delen
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A.5Utlegget til multiplikatoren

Figur A.5 viser utlegget av multiplikatoren. Av plasshensyn ble 100K € motstanden erstattet
med en seriekobling pa fem 20K Q2 . Benyttet rnodrpo motstanden fordi den har bedre
egenskaper enn de andre aktuelle motstandene. Simuleringen som inkluderte rhiporpo -
motstanden ga et mye darligere resultat enn tilsvarende for rnodrpo. Antagelig skyldes det at
rhiporpo- motstanden er polybasert som er lettere stoypavirkelig. Opprinnelig
kondensatorverdi var pa 1pF. Pa grunn av dens betydelige usikkerhet ( +/-20%) oppnadde vi
bare en verdi pa 864f F. Kondensatorens store plasskrav nedvendiggjorde bruk av lange
ledninger.
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Figur A.5: Viser utlegget av multiplikatoren
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A.6Utlegget til VCO - kretsen

Utlegget til VCOen er vist i figur A.6. Forsgkte & symmetrimaksimere av hensyn til
plassutnyttelse og steybetraktninger. Anvendte fingersprinsippet pé hele systemet. Det store
antall ledninger nedvendiggjorde en losning med tre metallag. Forst ble bulken til nmos -
transistorene koblet til en substratkontakt som ble viderekoblet til jord. Tilsvarende for pmos -
transistorene. Tilherende bulk skulle til vdd. Dette ble lost ved & plassere pmos transistorene 1
en bronn. I dette isolerte systemet ble det plassert en brennkontakt som ble viderekoblet til
vdd.
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Figur A.6: Viser utlegget til VCO-en
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A.7 Utlegget til summeren

I figuren nedenfor ser man utlegget av summeren. Her erstattes en 100K €2 med en
seriekobling pa fem 20K Q. Tilsvarende framgangsméte som i multiplikatoropplegget.
Anvendte samme type motstander og kondensatorer. Smétransistorbruk viste seg & vare lite
gunstig. Arsaken var at stoybidragssummen fra smatransistorene var sterre enn tilsvarende for
den store transistoren. Det ble forst oppdaget i utlegget.

Figur A.7: Utlegg av summeren



Appendix B
Simuleringsresultater av
de enkelte komponentene
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B.1 Forsterkerens AC-simulering og stabilitetsvurderinger av skjema og
utlegg

Her presenteres AC - simulering og stabilitetsvurderinger av forsterkeren. Av figur B.1
framgar det at vi har en ikke - inverterende forsterker med en forsterkning pa 10 ganger.
Forsterkningen har hey inngangsmotstand, men lav utgangsmotstand (nesten null). Sweep -
omradet er (-1V til 1V). I figurene B.2 og B.3 vises AC- simuleringene av hhv. skjema og
utlegg til forsterkningen. Grafene viser spenningen som funksjon av frekvensen. I skjema B.2
observeres et knekkpunkt pad 65.9MHz og en forsterkning pa 9.7V. Tilsvarende ses i figur B.3
et knekkpunkt pd 70.23MHz og en forsterkning pa 9.99V. Eneste forskjell mellom skjema og
utlegg er at ved hoye frekvenser pa 10" vil forsterkningen oscillere pa utlegget. Det framgar
tydelig pd figuren til utlegget. Grunnen til at det oscillerer ved GHz omradet er at Cadence -
programmet ikke klarer & simulere i hele utleggets verdiomrade.

w1l
C) widc=1"

vl |\
Puss 1, Vout

-‘R“-‘_\_\_\
Wiminus| -
wa=1%"
R = 40 K oh
@ freq=1GH= Ll enm

——— Gnd —— R = 4 K ohm

— Gnd
Figur B.1: Viser simuleringen av den ikke- inverterende opampen.
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Figur B.2: AC-simulering av skjema til forsterkeren
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Figur B.3: AC- simulering til forsterkerutlegget
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Grafene i figur B.4 og B.5 viser dB forsterkning med tilherende faseforskyvning. Vi har en
forsterkning pa ca. 20dB med en badndbredde pa ca 67MHz. I figur B.4 vises hhv. fase og
forsterkning som funksjon av frekvens. Fasen betraktes i stabil tilstand ved 180 grader. Det
tilsvarer en forsterkning pa 8.87dB. Siden signalforsterkningen pé utgangen er 11 ganger
storre enn pa den negative inngangen, oppnas en forsterkning pad mindre enn 11 dB. Dette
virker rimelig. P& utlegget i figur B.5 har vi en forsterkning pd 9.99dB ved en fase pa 180
grader.

AC Response
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10 10l 10?4 10 10% 1wt 1% 107 10® 10% 1010

F 504 61MHz 8.877cB 1 551.24MHz -TERMEHERg duldy 4662 1MHz -189.7dB =

Figur B.4: Fasevurdering og forsterkning av skjema til forsterkeren.
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Figur B.5: Fasevurdering og forsterkning av utlegget til forsterkeren.
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B.2 Transientsimulering og diskret fouriertransformasjon av
multiplikatoren i skjema og utlegg

Pa figur B.6 betraktes to 50mV vekselspenningskilder. Tilherende frekvenser er pa hhv.
10MHz og 20MHz

W1

Multiplikator

va=50m | T
freq=10MHz

Grd —

va=50mV
freq =20MHz

Grd

Figur B.6: Transientsimulering av multiplikatoren

I figurene B.7 og B.8 ses to forskjellige grafer, hhv. for skjema og utlegg. De til venstre viser
spenningen som funksjon av tiden. Utgangsspenningen er produktet av V_1 og V_2. Disse har
hhv. frekvensene 10MHz og 20MHz. Multiplikasjonen utferes ved forst & ta maksverdien.
Nar denne har nadd null - niva, starter den andre.

Tilsvarende viser skjemaene til hoyre i grafene B.7 og B.8 amplituderesponsen som funksjon
av frekvensen. Eneste synlige forskjell er at utslaget er mindre pa utlegget enn pé skjemaet.
Det forklares som spenningstap pa grunn av lange ledninger. Utlegget er designet nar opptil
skjemaet.
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Figur B.7: Transientsimulering og den diskrete fouriertransformasjon av skjemaet til

multiplikatoren.
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Figur B.8: Transientsimulering og den diskrete fouriertransformasjon av utlegget til
multiplikatoren
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B.3 Transientsimulering av skjema og utlegg for VCO

Referer til figur B.9. To allpassfiltre ble koblet etter hverandre for & 4 en best mulig sinus -
formet kurve. Viktigste funksjon til filteret er at den slipper alle frekvenser gjennom, men
bevirker en forsinkelse (delay) mellom de enskede frekvenser. For & tilpasse all passfilteret til
denne oppgaven, var det nedvendig med justeringer. Ved heye frekvenser fungerer
kondensatorene som en kortslutningskrets. Slik dannes unit gain spenningsbuffer.
Motsvarende har vi at ved lave frekvenser og DC, virker kondensatorene som en &pen krets
og fungerer som en inverterende forsterker med unit gain.

Forst mélte vi ut fra VCOen. Deretter ut fra all passfilteret. Pa tross av disse justeringene i
VCO designet, hadde responssignalet fremdeles trekantform. For & fa bedre sinusform kobles
to allpassfiltre etter hverandre. Arsaken til at vi ikke her kunne bruke to lavpassfiltre etter
hverandre, var at dempningen ble for stor. Dempningsverdien skulle veert 9dB. Hensikten var
oppnd en VCO- utgangsfrekvensverdi under S0MHz. For a realisere dette brukte vi en VCO-
inngangsspenning pa 100mV. Verdien ble funnet ved testing. En V-puls ble brukt som
forsyningsspenning, fordi Cadence - programmet ikke var i stand til 4 sette initialbetingelser
pa VCO - utlegget.

vdd

vV 1=0.0
V-puls) V_2=1.0
tr=1p
R_6=28.5K ohm
R_7=30K ohm R_8= 30K ohm
R_3=45K ohm R_4=45K ohm % W
R2=30K ohm == WU W" U
Wminus| _
R_].: 30K ohm Wrminus _ C_2=lBDfF \.bul_|}
C_1= 39.59fF ut | Vphes| 4
Ve m I I Wphss| 4 | |
R 9=285K ohm
vdc % -
100mVY ==R 5= 30K chm
. —_— Gnd
Gnd —
— — Gnd Q .
ol

Figur B.9: Justert krets etter innkobling av all passfilteret
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Kretssimulering i figuren ovenfor ses pd hhv. figurene B.10 og B.11. Kurvene til venstre viser
transientsimuleringene av inngangssignalene I og Q. Til heyre ses de diskrete
fouriertransformasjonene av skjema og utlegg.

Inngangsspenningen til VCOen ble oppjustert med 15mV i utlegget. Arsaken er storre
tidsforsinkelse pé utlegget.

Pé venstre side av figurene til B.10 og B.11 ser vi signalresponsen som funksjon av tid.
Signalene far nesten identiske amplituderesponser. Frekvensverdien er 4SMHz.

Cadence - programmet kunne ikke handtere den aktuelle initialverdi pa utlegget. V- pulsen
som ble brukt som alternativ kunne tilordnes to forskjellige spenningsnivaer. Dette ble lost
ved forst & sette spenningsniva til null. S& ble pulsen gitt en forsinkelse (delay). Deretter
tilordnes spenningsverdien 1V som bevirket oscillasjon.

Tilsvarende angir grafene til hoyre i figurene B.10 og B.11 amplituderesponsen som funksjon
av frekvensen. Avlest frekvens er 45SMHz. Det framgér tydelig av grafene.
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Figur B.10: Transientsimulering med tilherende diskret fouriertransformasjon av skjemaet
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Figur B.11: Transientsimulering med tilherende diskret fouriertransformasjon av utlegget
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B. 4 Transientsimulering og diskret fouriertransformasjon av

summeren i skjema og utlegg

Pa figur B.12 betraktes to ekvivalente vekselspenningskilder med spenning 100mV og

frekvens 20MHz. Forsyningsspenningen var pa 1V.

Wdd
vdc=1W
Wl
Gnd
_ surmmer ﬂ;ﬂ}
W
wa =100 m .-"“\_/
freq =20MHz
% wa =100 mv
freq =20MHz
Grd ——
Gnd

Figur B.12: Transientsimulering av summeren

Grafene til venstre 1 figurene B.13 og B.14 viser spenningen som funksjon av tiden.
Tilsvarende gir figurene til hoyre amplituderesponsen som funksjon av frekvensen.

65



Forklaring til figur B.13

I figuren overst til venstre ses den inverterte summen av inngangssignalene Vin_1 og Vin 2.
Utgangssignalet (Vout) har en toppverdi pa 608.74mV med tilherende bunnivaverdi
473.1mV. DC- niviet beregnes som gjennomsnittet av disse verdiene. Det blir 540.9mV.
Differansen beregnes ved (topp — dc)- nivaet. Tilsvarende for (bunn — dc ) — nivéet.
Absoluttverdien for begge blir 67.8mV. Denne verdien avleses til hoyre i1 figur B.4.2.
Forsterkningen A er gitt ved uttrykket:

A= Absoluttverdien(differansen) _ 67.8mV
Inngangsspenningen 100 mV

= —0.67 (negativt fortegn).
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Figur B.13: Transientsimulering til venstre og diskret fouriertransformasjon til heyre av
skjema
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Forklaring til figur B.14

Som beskrevet ovenfor er Vout den inverterte summen av inngangssignalene Vin_1 og Vin_2.
Tilsvarende beregnes utgangens toppverdi som er 578.44mV og bunnivaverdi 443.63mV.
Dette gir et dc- nivd pa 511.035mV. Beregningen gir samme absoluttverdi for
nivaforskjellen mellom (topp - dc) og (bunn — dc ) som i beregningene rett over og far verdien
67.8mV. Det kan avlese i figuren til hoyre. Eneste forskjell er forskyvning av dc - nivéet.
Forsterkningsverdien blir den samme.
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Figur B.14: Transientsimulering til venstre og diskret fouriertransformasjon til heyre av
utlegget
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An Analog Wavelet Transform Chip

R. Timothy Edwards

Michael D. Godfrey*

ISL, Dept. of Electrical Engincering

Stanford University
Stanford, California 94305

Abstract— This paper describes the theory and im-
plementation in subthreshold analog CMOS technol-
ogy of a circuit which performs continuous wavelet de-
compositions of a one-dimensional (e.g., audio) input.
The analog wavelet outputs are the output of a loga-
rithmically scaled bank of bandpass filters; each band
is sampled at a rate proportional to the Nyquist rate
of the highest frequency content of that band. The re-
sult is a matrix of diserete points deseribing the input
signal as a function of both frequency and time. The
filter function of each hand is gaussian shaped in order
to best resolve the uncertainty relation hetween time
and frequency at each sampled point.

[ INTRODUCTION
The authors have designed and built a chip which per-
forms coutinuous wavelet transfors on its input using
analog subthreshold CMOS circuits fabricated in a stan-
dard process.

The Continuons Wavelet Transform (CWT) performed
by the chip is an analog filtering function similar to what
is known as the Gabor spectrogram [1. Tt is not to he
confused with the Discrete Wavelet Transform (DWT),
although the result of both transforms is a similar time-
frequency description of a signal.  That description is
shown graphically in Fig. 1. The DWT produces
this result by starting with a block of discrete data and
performing successive high- and low-pass digital filtering.
The filtering is repeated on the low-pass output in order to
band-pass the signal in a series of stages called “dilations.”
Each dilation divides the frequency space of the current
interval in half while doubling the time span, thus keeping
the time-frequency product constant. The CWT divides a
signal into a set of logarithmically-scaled frequency bands
hy passing it through a bank of bandpass filters. The sim-
plest and most natural form of the bandpass filter is a

This chip was designed by "I Edwards under the divection of
M. D. Godfrey, and fabricated by Zilog Corporation of Campbell,
California. Zilog provided the [unding for this project.

Frequency-Time Representation

Wavelet chip outputs

a)

Time »

Discrete points
represent sampled
outpul

Gaussian filler
representation of
the time-frequency
plane

Fig. 1. Output sampling and frequency-time representation
of the input.

gaussian-shaped function,

flw)=em/% (1)

which is also gaussian-shaped (and therefore effectively
bandlimited) in the time domain. A few other useful filter
functions have heen investigated in [1, 2], The CWT as de-
seribed is merely a band equalizer; in order to produce the
most efficient description in terms of the time-frequency
uncertainty relation, each frequency band is sampled at
a rate proportional to its bandwidth. The result is that

cach rectangle in the thme-frequency plane has an equal
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arca representing the effective time and frequency band-
widths of the gaussian filter (with some overlap).

Fig. la shows how proper sampling of the transform out-
puts creates a set of poluts which best describes the nput
signal as a function of both time and frequency. If the
filter bands are sampled in the binaryv-tree tashion shown
and the channels are centered on a log, scale, the sam-
ples can be easily time-division multiplexed into a single
output stream. Fig, 1h is o representation of the gaussian
filter functions which produce each sampled value.

This chip was built as an alternative to using a com-
puter or DSI? system to perform the same transform: the
advantages of this approach are reduced size and power
consumption. The resulting analog implementation is in-
flexible in terms of ahility to reprogram the function per-
formed, and requires dealing with the problems ol temper-
ature sensitivity, variable process parameters, and noise
injection throughout the civeuit, However, we helieve that
the cireuit will be effective for speech signals and will be
smaller and cheaper than the digital alternatives. The eir-
cuit is based on the Analog VLSI techniques described by
Carver Mead in Analog VLST and Neural Systems [3].

II. CoMPLEX DEMODULATION

[n order to simplify the process of designing bandpass fil-
ters that maintain a gaussian shape while allowing vari-
able center frequency and width, we use a demodulation
process to convert the center frequency of each filter band
to zero before filtering: the result is that each required
bandpass filter is reduced to two lowpass filters which are
relatively simple o design. This process is known as com-
plex demodulation [1] and is described below.

The input function is designated by fi,(#). In order to
demodulate it with respect to some given {requency w,
(one of the center frequencies of the wavelet decomposi-
tion), we use the following multiplication:

fuut (f} = 2LPF (fin(t}(c‘:”"*'rt —isin *‘cr” . (2)

Since the low-pass filter LPF(-) is assumed to be real, and
fin(t) is real, then the output f,.(t) must necessarily be
cowplex-valued, and can be represented by

font(t) = frear(t) + 1 fimag t). (3)
Therefore,
Freallt) = 2LPF (fi,(t) cosw,t) (4)
and
frunne(t) = 2LPF (fi,(t) sinw,t). ()

In other words, the “real” and “imaginary” parts are both
results which are easily obtained by multiplying the input

by two sinusoids which are 90° out of phase with each
other.

Each part (sine and cosine) of the demodulation process
produces a new signal which contains the sum and the
difference of the original and “carrier” frequencies. Since
we are demodulating the carrier frequency down to zero,
we are interested only in the difference, so we low-pass
filter the funetion to get rid of the part containing the sum
of the two signal frequencies. The remaining difference
does not ditferentiate between signals on one side or the
other of w, since w, is now at zero and negative frequencies
have no physical meaning. However, this information is
preserved in the relationship between frea(t) and fig (1),
as shown by the exact reconstruction below,

In order to remodulate the signal back to its original
frequency, we perform the following multiplication:

fi:.(f-} = four(t)(coswt — isinw.t). (6)

This is the same function as the demodulation (2) ex-
cept for the change in sign. We multiply ont the real and
imaginary parts of this equation to get a purely real result,
whicl is the reconstruction of the original input:

f'm("} = L‘ca:]("}('“ﬁ"“‘c! + .!Iiuuly.(” 'L;i“"“'t'!' [T}

Here the signs have worked out such that the remodu-
lating sinusoids have exactly the same phase relation as
the demodulating sinusoids. Note that no low-pass fil-
ter is needed for reconstruction. In the instance of the
continuous wavelet transform, the low-pass filter for the
demodulation can be combined with the gaussian filter of

the transformation.
ITI. WAVELET GaussiaN FuncTiox

The design of the circuit which approximates a gaussian
filter (as described by Grossman [1]) is based on a prob-
ablility argument. Because the signals arve first demodu-
lated, it is only necessarv to create one half of a gaussian
centered around zero. When the signals are remodulated
to their respective center frequencies, this low-pass filter
will behave as if it were reflected symmetrically across the
modulation frequency, becoming a band-pass filter with
gaussian characteristics.
Equation (8) describes the filter we designed:

‘Jr.- "
He - (557) )
‘in T8 T

This filter consists of a cascade of n follower-integrator
sections in series. Although (8) converges to a delta func-
tion in the limit as n — o¢ for constant 7, it can be shown
that when 7 is replaced by an expression which maintains
constant bandwidth, the transfer function approaches the
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gaussian function (1) as n — oo, A proof of this equation
can be found in [3] which shows that the gaussian shape is
an example of the central limit theorem: in other words

it is a result of the use of cascaded stages and is relatively
independent of the shape of the filter.

For n sections in cascade, the relationship hetween 7
and o from (1) is

1

T ——
Ty/nln(2)

(9)

Due to considerations of signal-to-noise ratio, and the abil-
ity to generate a given constant 7 from a voltage applied
to the follower-integrators, we chose a cascade order of five
sections. The circuit is shown in part in Fig. 2.

.
-
" P +
/') I +'/ r v
Vi - L~ T . VB
" +/r p— Voauss LOpE
- T TopF T -
Vaauss Vid
Vdd
Fig. 2. -ascaded stages of a filter approximating a

half-ganssian function.

The center frequencies of the filters in the filter bank are
spaced on a log, scale. Assuming speech-quality band-
width for the input signal, we decided that six outputs
would be sufficient, giving typical center frequencies of
OkHz, 4.5kHz, 2.25kHz, 1.125kHz, 562.5Hz, and 281.25Hz,
The center frequency of the highest-frequency filter is de-
terniined by an oscillator which can be generated either
on-chip for a voltage-controlled frequency, or off-chip for
a stable frequency. The center frequencies of the rest of
the filters are determined by dividing down the oscillator
appropriately.

The bandwidth of each ganssian filter is set automati-
cally with respect to the others with the exception of the
first and last filters, which have widths adjustable using
two control voltages VgaussH and VgaussL. In terms of
the transfer function (8) for the filter, the parameters 7 of
the highest- and lowest-frequency filters are fixed by these
control inputs. 7 should be ealeulated to assure that the
width of each ganssian is proportional to the value of the
center frequency.,

IV, Tne VoLTAGE-CONTROLLED OSCILLATOR
A, The Hysteretic Inverter

This circuit, shown in Fig. 3, is the low-power analog VLST
equivalent of the latch. The cirenit is a transconductance

Schematic vdd
° V’f nr
}7 }—o V;’u
400(F

| th_\

Vbi[r\

Fig. 3. The hysteretic inverter/latch circuit.

amplifier with a positive feedback connection. The ca-
pacitor prevents large voltage swings on the side opposite
the ontput, and so prevents the civenit from sticking in
a latched state, The bias voltage Vhias is set appropri-
ately to place the transistor in the subthreshold region.
The limited amount of current prevents the circuit from
switching very fast, so it can only be used in instances
where slow switching time is acceptable. In the wavelet
transform, it is used to produce the oscillatory output for
the modulators, so its highest rate for intended applica-
tions is on the order of 10 kHz. The switching points of
the hysteretic inverter are close to power and ground, and
are a weak function of Vhias.

B. Voltage-Controlled Oscillator

Fig. 4 shows the voltage-controlled oscillator (VCO) used
in this civeuit. The VOO operates using the principle that
the saturated current output of wide-range amplifier (A1)
produces an almost perfectly linear rise in the voltage on
the capacitor at its output, When that voltage reaches a
critical value, the hysteretic inverter flips states, reversing
the values ou the inputs to amplifier (A1), Consequently,
charge is pulled off of the capacitor and the voltage drops
linearly until reaching the critical low value which causes
the hysteretic inverter to change state again. The fre-
quency of the output Vout (cosine) is dependent on the
time required for the capacitor to charge and discharge,
which is dependent on the current drive of the amplifier,
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Fig. 4. Low-power voltage-controlled oscillator.

which is controlled by the bias voltage V. The two in-
verters in the main part of the circunit (a) ensure a clean
square wave at the output.

The +90° phase-shifted square wave output is produced
by a simple feed-forward adaptive circuit (b). A follower-
integrator amplifier (A2) tracks the average value of the
input, which in this case is the triangle wave produced
by the charging/discharging capacitor of the main oscil-
lator (a). This midpoint value is compared to the ac-
tual value of the triangle wave using a high-gain amplifier
(A8) which then acts as a signum function. The result
is a square wave output which is quarter cycle behind the
main oscillator output. The value of OscLowBias should
be set to ensure a slow adaptation. The digital inverter
at the output of the circuit ensures a clean square wave
signal.

The frequency f of the oscillator is proportional to the
exponential bias voltage V{.

V. WAVELET CHIP SLICE

Due to the parallel nature of the analog wavelet compu-
tation, this chip is easily created using abutting slices of
circuitry. There are twelve slices in all, each containing
the logic to divide down an incoming clock (oscillator)
signal, low-pass filter the oscillator to produce a smooth
sine (or cosine) wave, multiply this modulating signal with
two different inputs (one of them for the signal decompo-

sition part of the transform, the other for the reconstruc-
tion half), filter the decomposition result with a gaussian-
shaped function, and aggregate (average) the reconstrue-
tion result with the result from all other slices to produce a
final result. The slices alternate between those producing
sine wave modulating signals and cosine wave modulating
signals (defined by their phase relation to one another).
Each sine-cosine pair of slices receives the same value of
Vgauss for the gaussian filter. This value is tapped oft
of a long polysilicon resistor which reaches across all the
filter banks and has fixed endpoint values.

A block diagram of the entire Wavelet Transform chip
is shown in Fig. 5.

VI. CHIP SPECIFICATIONS
Power Supply: +5V DC £5%

e [nput mean value: 2.5V £0.5V

Input p-p amplitude: 0.4V
e [nput frequency range: 80Hz to 10kHz
o Number of output channels: 12 (6 pairs)

Silicon area: 1.96 x10%um? (in 2.0 micron CMOS

process)

Chip package: 68-pin PLCC
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A novel quadrature oscillator 1s realised with only transconductance elements (TEs) and grounded capacitors. The
realised quadrature oscillator uses only two inverting and two non-inverting transconductance clements, along
with two grounded capacitors, The quadrature oscillator enjoys the attractive features of low component count,
independent frequency tuning and suitability for integration in MOS technology.

Keywords: Active networks, Transconductance element; g,-C oscillators

1 INTRODUCTION

Recently, the transconductance elements and grounded capacitor (TGC)-based circuits have
become very popular in the design of active networks [1-3]. The TGC circuits possesses
superior high frequency performance and economised chip arca requirement as compared
with operational transconductance amplifier (OTA)-based circuits, along with its MOS com-
patibility for monolithic implementation [4-10].

In this paper a novel quadrature oscillator (QOC) is given which uses only transconduc-
tance elements and grounded capacitors. The resulting QOC is in the TGC form. The
QOC enjoys independent frequency control through gate voltage (Vg). The QOC was
designed and verified using PSPICE-simulation.

2 CIRCUIT REALISATION
The inverting linear transconductance element (ITE) is shown in Figure 1, along with its

CMOS implementation, symbol and circuit model [1, 2]. The non-inverting transconductance
element (NTE) realisation and symbol is shown in Figure 2. The proposed TGC quadrature

*Corresponding author.
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FIGURE 1 Inverting transconductance element (a) CMOS implementation; (b) Symbolic representation;
(¢) Circuit model,

oscillator using ITE and NTE is shown in Figure 3(a). It is basically realised by cascading an
ideal integrator with an adjustable-pole inverting integrator in a closed loop configuration.
The gain of the two integrator-loop of Figure 3(a) can be expressed as

V3 o Zm1/C1 Zma/C2 (1)
" s+ (g2 — gm3)/C1 § i
The characteristic equation from (1) is
o —_— o o
5_2 NA&Em2 i onﬁ) om‘loi:ﬂf-l —0 2)
& GGy
which gives the condition of oscillation as
Zm2 = Zm3 (3)
and the frequency of oscillation as
o 1()’ 4 1/2
Smilsn
Wo = | ——— (4)
( GG )

With g1 = g2 = g and € = C; = C, the frequency of oscillation can be expressed as

My = on-a (5)

v !E » lo — \ 16=9n V

FIGURE 2 Non-inverting transconductance element.
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QUADRATURE OSCILLATOR
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FIGURE 3 (a) TGC-quadrature oscillator; (b) Phasor diagram.

From (3) and (4) it is obvious that the QOC of Figure 3(a) can be set to oscillate through g

Sm2

and g3, while the frequency of oscillations can be controlled through g, and gu4. Thus it

provides non-interactive tuning of the frequency of oscillation. At oscillating frequency

T
ts‘:!i!

" = —jols,  where o0 = =—
/ wC

(6)

s=juy

Equation (6) depicts the quadrature outputs of the oscillator as shown in Figure 3(b).
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FIGURE 4 (a) Simulation-results of TGC quadrature oscillator of Figure 3(a).
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FIGURE 4 (b) Frequency tuning with gate voltage V.

3 SIMULATION RESULTS

To verity performance, the QOC of Figure 3(a) was simulated by PSPICE using the
CMOS transconductance element of Figure 1(a) with CMOS model parameters given in
reference [2]. Initially the QOC of Figure 3(a) (with nodes X and ¥ shorted) was designed
with gate voltage Vg =43V (for which the transconductance value is 62 pmho), the
Cy = (3 = 0.986NF for f, = 10kHz. The condition of oscillation was set by controlling
the gate voltage of ITE2. The waveshapes obtained are shown in Figure 4(a), which clearly
shows the quadrature outputs and thus verify the theory. The frequency of oscillation was
controlled by gate voltage Vg of ITEL and NTE2 of the QOC. The variation of frequency
of oscillation with Vg is shown in Figure 4(b), which is lincar within 17 kHz.

4 CONCLUSION

A novel quadrature oscillator with only transconductance elements and grounded capacitors
is given. The given oscillator uses low component count and provides non-interactive tuning
of its frequency of oscillation through gate voltage control. The quadrature oscillator is
attractive for monolithic implementation in CMOS technology. The simulation results on
the oscillator verity the theory.
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HIGH-SPEED VOLTAGE-CONTROLLED
OSCILLATOR WITH QUADRATURE
QUTPUTS

Indexing term: Oscillators

A voltage-controlled oscillator topology is described that
combines a fully-differential four-stage ring oscillator with a
balanced exclusive NOR gate frequency doubler, and pro-
vides both inphase and quadrature output signals at twice
the ring oscillator frequency. These quadrature signals have a
period of only four gate delays, which implies high frequency
operation.

Introduction: Voltage-controlled oscillators (VCOs) are funda-
mental building blocks for several communication circuits,
Additionally, VCOs with quadrature outputs are particularly
important for circuits such as binary-phase-shift-keyed
(BPSK) demodulators, guadricorrelator frequency discrimi-
nators, and high-speed clock-recovery circuits. High speed is
an extremely important property in fully-integrated fibre-optic
receiver design, where the maximum VCO oscillating fre-
quency of the clock-recovery circuit often limits the maximum
obtainable data rate. Preblems with limited VCO speeds have
been circumvented in some cases, for data rates above
2-5Gbit/s, by surface-acoustic-wave (SAW) filters, which
extract the clock signal after a nonlinear operation has been
performed on the data. However, this has led to bulky hybrid
receivers with difficulties related to interconnections and tem-
perature stability. For a fully integrated receiver, the high-
speed VCO of the clock-recovery phase locked loop is usually
a distributed or lumped resonator-type oscillator with a
maximum frequency that can approach the f,,_ of the device.
Problems with these types of oscillators are that they require
precision inductors or transmission lines fabricated on chip,
and the tuning range is usually quite small. In contrast,
digital-output oscillators, such as ring oscillators and multi-
vibrators, are simple to design; they can have a large tuning
range, but are typically limited to a maximum frequency of
approximately f, . /10. This Letter will present a new topol-
ogy for a high-speed digital-output VCO with both inphase
and quadrature outputs at f,,./4, and a single output at
Jouax/2. Which is directly applicable to clock recovery in multi-
gigabit per second fibre-optic data links.!

Concept: The core of the VCO is a four-stage ring oscillator
as shown in Fig. 1. As oscillation requires an odd number of

Fig. 1 VCO core consisting of four-stage ring osciilator

inversions, the polarity of the differential input to one of the
delay cells is reversed. When an even number (n) of matched
delay elements is used, then each pair of taps separated by n/2
stages will be 90° out of phase. For example y, and y, are
quadrature pairs, as are y, and y,. When each of these pairs is
mixed, as in Fig. 2, the resulting signals, I and @, are at twice
the ring frequency, and are themselves in quadrature. Another
level of frequency doubling can also be performed by mixing 7
and @ to obtain a signal X at four times the ring frequency. A
disadvantage of this type of VCO is that the time jitters of
both the doubled and quadrupled frequency outputs are
approximately the same as for the original ring oscillator
signal. As a result, the effective phase jitter, as a proportion of
the period of oscillation, is doubled and quadrupled, respec-
tively. Fully differential design helps to minimise this effect by
reducing initial jitter due to common-mode noise and espe-
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cially due to power supply coupling, which is a major source
of jitter in high-frequency oscillators.

el

VCNTR

—~J bias

Fig. 2 VCO with | and @, inphase and quadrature, double frequency
outputs, and quadrupled frequency output X

Circuit: To demonstrate the concept, the oscillator of Fig. 2
was designed and simulated. The differential current-mode-
logic (CML) circuit, as shown in Fig. 3, was used as the delay
element in the ring oscillator. The control voltage Veyre
changes the oscillating frequency by varying the load capac-
itance of reversed biased base-emitter junctions. Additionally,
the bias current adjusts the centre Irequency to account for
process and temperature variations.

Ve
Fig. 3 Differential pair used as delay element for ring oscillator

Frequency doubling is performed by the fully symmetric
circuit of Fig. 4, which has the property of equal delay paths
for each input signal.? Half of this circuit is a Gilbert multi-
plier, or equivalently, a CML exclusive NOR gate. Because
the delay time through the bottom differential pair is longer
than through the top pair, a single Gilbert multiplier cell will
give rise to asymmetrical output waveforms, when used as a
frequency doubler; more severely, this resuits in an output
voltage with a DC offset that can be significant at high fre-
quencies. To avoid these problems, two Gilbert cells are con-
nected in parallel. Their output currents are summed at the
load resistors, which produces symmetric output waveforms
with no offset voltage, and also results in no added phase
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error, when this circuit is used as a phase detector in a phase
locked loop.®

biasM
WT&OOH %100[1 %LOU{I %4000 %lﬂﬂﬂ. ?iz.oon

Fig. 4 Fully-balanced exclusive NOR gate mixer circuit

Simulation results: The VCO circuit was simulated using the
models for an AlGaAs/GaAs hetercjunction bipolar transistor
(HBT) process.* These model parameters were optimised by
comparing simulated results to measured data of the core
VCO of Fig. 1. For a 3 x 10zm? minimum emitter area, the
process is characterised, for typical bias conditions (I, =
2mA), by a unity-current-gain frequency (f;) of 22 GHz, and a
unity-power-gain frequency (f,.) of 20GHz. The nominal
gate delay is approximately 50ps. The differential I and @
signals at 5-1GHz are plotted in Fig. 5. The property of 90°
phase separation is clearly evident. Due to the full symmetry
of this circuit, no systematic phase offset occurs. However, in a
reai circuit the phase separation of the two signals will differ
shightly from 90° depending on the degree of matching
between the delay elements in the ring, A plot of the signals y,
and X are given in Fig, 6, showing the increase in frequeéncy
by a factor of four. The frequency of X was simulated to be as
large as 11 GHz, which is slightly latger than f,../2.
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Fig. 8 Simulated differential inphase and quadroture waveforms at
3-1GHz
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Conclusions: A topology for a high-speed VCO with quadra-
ture output signals has been presented. The concept was
demonstrated in simulation. A single output signal is available
with a frequency of approximately f,,,./2, and two quadrature
outputs arc available at a frequency of f,,/4. The com-
bination of circuit simplicity, high speed, and quadrature
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outputs makes this VCO attractive for clock-recovery schemes
in multigigabit per second fibre-optic data links.
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INFLUENCE OF RESIDUAL FACET
REFLECTIVITY ON NONLINEARITIES IN
SEMICONDUCTOR OPTICAL AMPLIFIERS

Indexing terms: Amplifiers, Optical communication, Optical
amplifiers

A dynamic mode] for multichannel amplification by semicon-
ductor optical amplifiers is used to predict the influence of
the residual facet reflectivities on intermodulation distortion.
For 25dB of singlepass gain a reflectivity of 5 x 107 will
result in 3 dB excess distortion.

Introduction: Semiconductor optical amplifiers are attractive
for use in integrated broadband systems because of their
ability to amplify a number of frequency division multiplexed
channels simultaneously. Naturally, the intermodulation dis-
tortion {IMD) or four wave mixing due¢ to the amplifier must
be carefully assessed as already reported in the literature (e.g.
References 1-3). We present a detailed numerical model
which, contraty to the previcusly reported analytical models,
can account for the residual facet reflectivity. It is shown that
high residual facet reflectivity leads to a significant increase in
the IMD level.

Numerical model: The model describes the dynamic behaviour
of the output fields for all the amplified channels in a multi-
channel system. From the slowly varying envelope approx-
imation and the boundary conditions for an active
Fabry-Perot resonator, the envelope of the output field E_(t)
(taken inside the cavity) for channel number ! is expressed by*

E (1) = ryrygZe*®e™E (1 — 21) + g,e/®e PE{t — 1) n

Here 1 is the singlepass transit time, r, and r, are the facet
reflectivities, g, is the singlepass gain and ¢ is the phase delay
through the amplifier. §, = (w, — w,)t gives the detuning, ie.
the phase difference between the signal frequency w; and the
resonance frequency , for a reference Fabry-Perot mode.
The input ficld in channel | is expressed by Egt)e 1" where
E,{¢) is the envelope of the channel expanded around «, and
given by E{t)e ™% **), Here £,{f) and ¢,, denote the ampli-
tude and phase of the envelope and Q is the channel spacing.

The single pass gain g, of the amplifier of length L is modei-
led by

g, = A L/ZHE NN — No) ~ Dyula — 0pN))2 —adil (2)
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