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Wstęp                 

 

Pierwsze wzmacniacze klasy D sięgają lat pięćdziesiątych XX wieku [1-2]. Od tego czasu 

znalazły szerokie zastosowanie w elektronice użytkowej ze względu na ciągłe ulepszanie 

technologii półprzewodników mocy. 

Stopnie końcowe wzmacniaczy klasy  D skonfigurowane są w struktury pół-mostkowe lub 

mostkowe, w których tranzystory mocy MOSFET pełnią rolę przełączników (kluczy), 

sterowanych od stanu zamknięcia do stanu otwarcia. Charakterystyki statyczne tych 

elementów w granicznych stanach przewodzenia powinny być zbliżone do charakterystyk 

przełącznika w stanach zamknięcia i otwarcia, a czasy przełączania możliwie jak najkrótsze. 

Maksymalna moc obciążenia limitowana jest przez graniczne wartości prądów i napięć 

zastosowanych tranzystorów, a nie przez ich dopuszczalną moc strat. Straty mocy w tego typu 

wzmacniaczach składają się głównie z dwóch składników: strat mocy przewodzenia 

związanych ze spadkiem napięcia na załączonym tranzystorze oraz strat mocy związanych z 

procesem przełączania tranzystora, gdy jego punkt pracy przemieszcza się przez obszar 

aktywny i jednocześnie mogą wystąpić duże chwilowe wartości napięcia i prądu tranzystora. 

O sprawności energetycznej tych układów w dużym stopniu decyduje właściwy dobór 

elementów ze wzglądu na ich szybkość działania, jak również dobór odpowiednich układów 

sterowania tranzystorów w celu zminimalizowania strat mocy związanych z procesami 

przełączania, bowiem ten składnik może być dominujący w ogólnym bilansie strat mocy. 

Szybki rozwój technologii półprzewodników wywołał ponowne zainteresowanie 

wykorzystaniem wzmacniaczy mocy audio klasy D, zwłaszcza w aplikacjach mniejszej mocy, 

poniżej 50W na kanał [3–30]. Dzięki dużej sprawności energetycznej, małym rozmiarom, 

małym stratom mocy, a tym samym zmniejszeniu rozpraszania ciepła, wzmacniacze klasy D 

znalazły szerokie zastosowanie w wielu konsumenckich systemach elektronicznych, takich 

jak telewizja, systemy nagłośniające, zestawy i systemy kina domowego, telefonia 

komórkowa, systemy radiokomunikacji ruchomej i inne , ponieważ czas między ładowaniami 

akumulatora może być dłuższy [3–7]. Wymagało to jednak rozwiązania wielu problemów w 

celu ulepszenia parametrów elektroakustycznych, energetycznych i kompatybilności 

elektromagnetycznej (EMI) oraz filtracji sygnału wyjściowego [3–30]. Ostatnio, bardzo 

popularnymi rozwiązaniami stały się tzw. bezfiltrowe wzmacniacze  klasy D [3–18], w 

których wyjście wzmacniacza jest bezpośrednio podłączone do obciążenia, a samo obciążenie 

(głośnik) zapewnia filtrację, a tym samym demodulację sygnału dźwiękowego, przy 

znacznym ograniczeniu zakłóceń elektromagnetycznych i zapewnieniu kompatybilności 

elektromagnetycznej EMI. 

 

 
 

 

Zarys pracy doktorskiej 

Treść pracy została zorganizowana w następujący sposób. 

W rozdziale 1 wskazano na osiągnięcia i kierunki rozwoju wzmacniaczy klasy D oraz 

stosowane techniki modulacji PWM. W wielu komercyjnych instalacjach Audio -Video, 

sieciowe odtwarzacze przetwarzają pliki audio zapisane w formatach dźwiękowych: A/52 

(Dolby Digital), ASF (Advanced Systems Format), MP3, WMA (Windows Media Audio), a 

powszechną tendencją jest aby odtwarzanie wszelkich typów plików multimedialnych 

obsługiwane było przez różne wersje programu Windows Media Player [31]. We 

wspomnianych i innych systemach audio, najczęściej wielokanałowych, sygnały audio są 

zapamiętywane, przesyłane i przetwarzane w dziedzinie cyfrowej. Implementacja koncepcji 
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wzmacniacza klasy D w takich systemach stwarza możliwość przetwarzania i wzmacniania 

sygnałów audio w dziedzinie cyfrowej, aż do stopnia końcowego mocy. W stopniu 

końcowym, najczęściej w konfiguracji mostka H, tranzystory mocy MOSFET pracują jako 

klucze, dzięki czemu uzyskuje się wysoką sprawność energetyczną wzmacniacza, a po 

filtracji dolnoprzepustowej wzmocniony sygnał akustyczny dołączony jest do głośników.  

Architektury wzmacniaczy klasy D można ogólnie podzielić na dwie kategorie:  

1. Wzmacniacze klasy D w otwartej pętli z analogową modulacją szerokości impulsu 

APWM (.Analog Pulse Width Modulation), z próbkowaniem naturalnym NPWM (Natural 

Sampled PWM) lub jej cyfrową wersją DPWM (Digital PWM) z równomierną modulacją  

UPWM  (Uniform Sampled PWM). 

2. Wzmacniacze w zamkniętej pętli z modulacją Sigma Delta (Σ-Δ), stanowiącej odmianę  

modulacji gęstości impulsów.  

Na rys. 1.1, pokazano sposoby próbkowania wejściowego sygnału modulującego 

stosowane  w modulacjach APWM i DPWM we wzmacniaczach klasy D w otwartej pętli.   

W modulacjach analogowych APWM stosuje się  naturalne próbkowanie sygnału 

modulującego (NPWM), tzn. czasy trwania impulsów zmodulowanych PWM otrzymywane 

są w wyniku porównania analogowego sygnału modulującego z przebiegiem trójkątnym lub 

piłokształtnym.   

W modulacjach cyfrowych DPWM, zamiast analogowego sygnału ciągłego 

wykorzystywany jest dyskretny sygnał modulujący, otrzymywany po wcześniejszym 

skwantowaniu sygnału analogowego. Szerokości zmodulowanych impulsów prostokątnych są 

proporcjonalne do dyskretnych wartości sygnału modulującego i przy próbkowaniu ze stałym 

okresem sygnału modulowanego otrzymujemy równomierną modulację  UPWM.  

 

Rys. 1.1. Różnice pomiędzy modulacjami: NPWM, UPWM i LPWM 

Stosując dodatkowe próbkowanie sygnału w okresie przełączania Tc, otrzymujemy 

dyskretny sygnał skwantowany bardziej zbliżony kształtem do pierwotnego sygnału 

analogowego, a zmodulowany sygnał DPWM jest bardziej zbliżony do zmodulowanego  

sygnału NPWM przy modulacji naturalnej. Ten rodzaj modulacji może być realizowany jako 

modulacja pseudo-naturalną - PNPWM (Pseudo-Natural Pulse Width Modulation) lub 

linearyzowana – LPWM  (Linearized  Pulse Width Modulation) . 

W każdej z wyszczególnionych wyżej metod modulacji PWM, zarówno analogowych 

jak i cyfrowych, można wyróżnić modulację jednobrzegową (Single sided modulation - S) lub 

dwubrzegową (Doule sided modulation - D). Sygnał PWM z modulacją dwubrzegową niesie 

więcej informacji o sygnale modulującym, przy tej samej częstotliwości przebiegu 

modulowanego [32-39].  

UPWM

NPWM

LPWM

additional sample time

UPWM

NPWM

  cTn 1   cTn 1
cnT
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     Zastosowanie klasycznych, analogowych wzmacniaczy klasy D w cyfrowych systemach 

audio, z wejściowym sygnałem cyfrowym PCM, wiąże się z koniecznością każdorazowego 

przetworzenia sygnału cyfrowego na sygnał analogowy w precyzyjnym przetworniku C/A, 

aby następnie przekształcenie go na sygnał zmodulowany NPWM. To przekształcenie jest 

często nazywane konwersją PCM na PWM 

Aby wyeliminować konieczność stosowania w konwerterach PCM na PWM dość 

skomplikowanych układów - precyzyjnych przetworników C/A – proces modulacji PWM 

można zrealizować bezpośrednio przy zastosowaniu algorytmów cyfrowej modulacji 

szerokości impulsów DPWM, gdzie wejściowy sygnał PCM jest przetwarzany bezpośrednio 

w ciąg 1-bitowych impulsów PWM [32-39], [45-49].   

Standardowa DPWM z równomiernym próbkowaniem UPWM (ang. Uniform PWM) , 

chociaż bardzo prosta, nie może być wykorzystana we wzmacniaczach akustycznych ze 

względu na jej wrodzoną naturalną nieliniowość [32- 35]. 

 

Algorytmy DPWM stosowane w akustycznych wzmacniaczach klasy D są dość złożone, a 

ponadto muszą być realizowane w czasie rzeczywistym, przy dość wysokiej częstotliwości 

kluczowania stopnia końcowego (zależnie od rodzaju modulacji DPWM, 250cF  kHz). 

Z tego powodu, w praktycznych rozwiązaniach cyfrowych wzmacniaczy klasy D rozwinęły 

się główne dwie metody realizacji modulatorów DPWM: 1) modulacja DPWM realizowana 

w oparciu o wielobitową modulację sigma-delta (Σ-Δ) z układem kształtowania szumów 

kwantyzacji (częściej stosowana w praktyce ze względu na łatwiejsze kompromisy pomiędzy 

parametrami układu dla uzyskania zadanych parametrów wyjściowych) oraz 2) standardowe 

modulacje DPWM z kompensacją wstępną, charakteryzujące się próbkowaniem sygnału 

modulującego najbardziej zbliżonym do próbkowania przy modulacjach naturalnych NPWM 

i układem kształtowania szumów rekwantyzacji. Poprzez interpolacje wejściowego sygnału 

PCM otrzymujemy dyskretny sygnał skwantowany bardziej zbliżony kształtem do 

pierwotnego sygnału analogowego, a zmodulowany sygnał DPWM jest bardziej zbliżony do 

zmodulowanego  sygnału NPWM przy modulacji naturalnej. Ten rodzaj modulacji nazywany 

jest modulacją pseudo-naturalną - PNPWM (ang. Pseudo-Natural Pulse Width Modulation) 

lub linearyzowaną – LPWM   (Linearized  Pulse Width Modulation).  

 

Standardowe modulacje DPWM z kompensacją wstępną stwarzają możliwość emulacji 

wszystkich czterech podstawowych metod modulacji NPWM w cyfrowych aplikacjach 

wzmacniaczy klasy D (tj. NADS, NADD, NBDS, NBDD),  a w szczególności dwubrzegowej 

modulacji klasy BD (NBDD), (Natural sampled Class-BD Doule sided) uznawanej jako  

optymalna modulacja PWM, ze względu na łatwość filtracji sygnałów różnicowych na 

wyjściu stopnia końcowego wzmacniacza klasy D. Spośród czterech podstawowych rodzajów 

modulacji NPWM, modulacja NBDD, która jest odpowiednikiem trzypoziomowej wersji 

modulacji  PSCPWM (Phase Shifted Carrier Pulse Width Modulation) i jest najlepsza pod 

względem wyjścia różnicowego DM (Differential Mode) i ma zdecydowanie najbardziej 

atrakcyjną charakterystykę widmową, która zawiera znacznie mniej niepożądanych 

składowych widmowych niż wszystkie inne metody PWM [32-32], [36-39]. 

Modulator NBDD posiada jednak pewną wadę, ponieważ na jego wyjściu sumacyjnym 

CM (Common Mode) pojawia się sygnał sumacyjny, obecny w pełnej skali nawet przy bardzo 

niskim poziomie sygnału modulującego, o szerokim widmie zawierającym nieparzyste 

harmoniczne częstotliwości przełączania i ich parzyste składowe intermodulacyjne (IM). 

Szybkie przełączanie tranzystorów wyjściowych MOSFET, duże skoki napięć wyjściowych     

w zakresie napięć na szynach zasilających stopień końcowy wzmacniacza, szerokie spektrum 

częstotliwości sygnałów PWM mogą prowadzić do emisji zakłóceń o wysokiej częstotliwości 
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RF ze stopnia wyjściowego, ścieżek na płytce drukowanej, filtrów i kabli głośnikowych, które 

stają się przypadkowymi antenami [3-10]. 

 

Cyfrowa modulacja PNPWM jest atrakcyjna z punktu widzenia możliwości ograniczenia 

zniekształceń nieliniowych w paśmie podstawowym sygnału modulującego do dowolnie 

niskiego poziomu, a dla jej realizacji wykorzystywane są powszechnie znane i ugruntowane 

numeryczne metody obliczeń, ale trudne do realizacji w czasie rzeczywistym, ponieważ 

wymagają zbyt dużych nakładów obliczeniowych. 

 

Linearyzowane modulacje LPWM są prostsze w realizacji i wymagają mniejszych 

nakładów obliczeniowych, dlatego w pracy doktorskiej skoncentrowano się na tych 

sposobach modulacji, tym bardziej, że głównym celem pracy była implementacja 

hybrydowego, linearyzowanego 9-bitowego lub 10-bitowego modulatora LBDD do 

sterowania stopniem wyjściowym akustycznego wzmacniacza klasy BD, w oparciu o 

mikrokontroler STM32 i programowaną linię opóźniającą z odczepami PTDL 

(Programmable Tapped Delay Line) [45-52]. Zadaniem modulatora jest możliwie jak 

najwierniejsze odwzorowanie dwubrzegowej modulacji NBDD, która charakteryzuje się 

najbardziej złożonym algorytmem obliczeniowym i wymaga największych nakładów 

obliczeniowych w czasie rzeczywistym. 

 

Cyfrowy modulator LBDD, emulujący optymalny modulator NBDD, posiada tę samą 

wadę co jego prototyp, tj. na jego wyjściu sumacyjnym CM pojawia się sygnał sumacyjny, 

obecny w pełnej skali nawet przy bardzo niskim poziomie sygnału modulującego, o szerokim 

widmie zawierającym nieparzyste harmoniczne częstotliwości przełączania i ich parzyste 

składowe intermodulacyjne,  

Dla rozwiązania tego problemu, w pracy doktorskiej opracowano rozszerzone układy 

cyfrowych modulatorów LBDD PWM oraz LPSC PWM  (Linearized Phase Shifted Carrier 

Pulse Width Modulation), przystosowanych do sterowania nowych oryginalnych 

wzmacniaczy akustycznych klasy BD w otwartej pętli ze zrównoważonym wyjściem w trybie 

wspólnym, posiadającym stałe napięcia na wyjściu CM [9-10], [45-52].  

 

Przedstawiono cele badawcze i tezy pracy. 

Niniejsza praca dotyczy algorytmów przetwarzania sygnałów niezbędnych do konwersji 

cyfrowych danych audio, uzyskanych ze źródła, na cyfrowy sygnał o modulowanej 

szerokości impulsów, który steruje tranzystory MOSFET stopnia końcowego akustycznego 

wzmacniacza klasy D. Głównym celem pracy była implementacja hybrydowego, 

linearyzowanego modulatora LBDD z kompensacją wstępną do sterowania stopniem 

wyjściowym akustycznego wzmacniacza klasy BD, ze zrównoważonym wyjściem dla 

sygnałów wspólnych CM, o stałej wartości napięcia na tym wyjściu. 

Algorytmy kompensacji wstępnej stosowane w cyfrowym przetwarzaniu sygnałów DSP, 

składające się z następujących bloków modułowych:  

− Interpolacja,  

− Obliczenia z dużą dokładnością położenia początków i końców czasu trwania impulsu 

LBDD PWM w n-tych okresach kluczowania,  

− Kształtowania szumów kwantyzacji, 

zostały zdefiniowane w teorii, zaprojektowane i przesymulowane w programie Matlab, a 

następnie  zostały zaimplementowane w oparciu o metodę hybrydową z wykorzystaniem 

mikrokontrolera STM32 i programowaną linię opóźniającą z odczepami PTDL. 

 



 
 

7 
 

Algorytm obliczeniowy położenia początków i końców czasu trwania impulsu PWM 

w każdym okresie przełączania wymaga dwuetapowej interpolacji wejściowego sygnału 

PCM. W pierwszym etapie interpolacja realizowana jest ze współczynnikiem 

nadpróbkowania K, dzięki której odstęp pomiędzy dwoma sąsiednimi próbkami jest równy 

okresowi kluczowania Tc, natomiast w drugim etapie interpolacji wprowadza się Q 

dodatkowych próbek sygnału PCM równomiernie rozłożonych w okresie kluczowania Tc i 

aproksymuje się sygnał modulujący w tym przedziale odcinkami prostoliniowymi, 

przechodzącymi przez interpolowane próbki PCM. 

 

Obliczone z dużą dokładnością wartości położenia początków i końców czasu trwania 

impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania, wymagałyby bardzo dużej rozdzielczości 

czasowej kwantyzatora na wyjściu modulatora, transformującego obliczone czasy na ciąg 

fizycznie generowanych impulsów PWM, co z kolei wymagałoby zastosowania bardzo 

wysokich (nieakceptowalnych w praktyce) częstotliwości generatora taktującego 

kwantyzator. Zastosowanie procesu rekwantyzacji pozwala z jednej strony na redukcję 

(obcięcie) długości słowa bitowego Nq obliczonej wartości położenia początków i końców 

czasu trwania impulsu PWM do mniejszej rozdzielczości Nrq, tym samym ograniczenie 

rozdzielczości kwantyzatora, ale z drugiej strony, pozwala na kształtowanie generowanych 

szumów rekwantyzacji. Rekwantyzowany sygnał cyfrowy, po przejściu przez układ 

kształtowania szumów kwantyzacji zawierający pętle sprzężenia zwrotnego z filtrem, 

zachowuje niezmienione składowe widma sygnału PWM w paśmie podstawowym sygnału 

modulującego, zaś szum kwantyzacji zostaje przesunięty poza to pasmo, do zakresu 

wyższych częstotliwości, odfiltrowywanych w procesie demodulacji.  

Cyfrowy modulator LBDD PWM, emulujący optymalny modulator NBDD PWM, posiada 

tę samą wadę co jego prototyp, tj. na jego wyjściu sumacyjnym CM pojawia się sygnał 

sumacyjny, obecny w pełnej skali nawet przy bardzo niskim poziomie sygnału modulującego, 

o szerokim widmie zawierającym nieparzyste harmoniczne częstotliwości przełączania i ich 

parzyste składowe intermodulacyjne,  

Celem pracy było również opracowanie rozszerzonych układów cyfrowych modulatorów 

LBDD PWM oraz LPSC PWM, przystosowanych do sterowania nowych oryginalnych 

wzmacniaczy akustycznych klasy BD w otwartej pętli ze zrównoważonym wyjściem w trybie 

wspólnym, posiadających stałe napięcia na wyjściu CM. 

 

Tezy rozprawy doktorskiej: 

1. Zaproponowane algorytmy cyfrowej linearyzowanej modulacji szerokości impulsów 

LPWM (ang. Linearized Pulse Width Modulation) z kompensacją wstępną stwarzają  

możliwość realizacji w czasie rzeczywistym wszystkich czterech podstawowych metod 

modulacji LPWM (tj. LADS, LADD, LBDS, LBDD) w cyfrowych aplikacjach 

akustycznych wzmacniaczy klasy D, a w szczególności linearyzowanej dwubrzegowej 

modulacji klasy BD (LBDD), (ang. Linearized Class-BD Doule sided), emulującej 

dwubrzegową modulację szerokości impulsów klasy BD z naturalnym próbkowaniem 

(NBDD), (ang. Natural sampled Class-BD Doule sided), uznawanej jako optymalna 

modulacja PWM ze względu na łatwość filtracji sygnałów różnicowych na wyjściu 

stopnia końcowego wzmacniacza klasy D. 

2. W praktyce, każda ze zlinearyzowanych modulacji LPWM (tj. LADS, LADD, LBDS, 

LBDD) może być zaimplementowana w cyfrowym modulatorze DPWM dla akustycznego 

wzmacniacza klasy D tylko wtedy, gdy w algorytmie obliczania początków i końców 

czasu trwania impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania zostanie zastosowany proces 

rekwantyzacji, a transformacja obliczonych czasów na ciąg fizycznie generowanych 
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impulsów PWM zostanie zrealizowana w kwantyzatorze o hybrydowej strukturze, w 

której  starsze bity przekształcane są w kwantyzatorze opartym o metodę licznikową, zaś 

młodsze bity w kwantyzatorze opartym o programowaną linię opóźniającą z odczepami 

PTDL. Proces rekwantyzacji, poprzez kształtowanie szumów kwantyzacji, prowadzi do 

redukcji (obcięcia) długości słowa bitowego Nq obliczonych początków i końców czasu 

trwania impulsu PWM w n-tych okresach kluczowania do mniejszej wartości Nrq, a tym 

samym pozwala na ograniczenie rozdzielczości czasowej kwantyzatora na wyjściu 

modulatora transformującego obliczone czasy na ciąg fizycznie generowanych impulsów 

DPWM. Kwantyzator hybrydowy zapewnia kompromis pomiędzy liniowością 

charakterystyki przetwarzania, a niezbyt wysoką częstotliwością generatora taktującego 

kwantyzator licznikowy.  

3. Implementacja cyfrowych modulatorów LPWM z kompensacją wstępną jest trudniejsza 

niż modulatorów DPWM realizowanych w oparciu o wielobitową modulację  sigma-delta 

(Σ-Δ), które są częściej stosowane w praktyce ze względu na łatwiejsze kompromisy 

pomiędzy parametrami modulatora zapewniającymi zadane parametry wyjściowe. Jednak 

zastosowanie modulatorów LPWM z kompensacją wstępną stwarza możliwość emulacji 

wszystkich odmian analogowych wzmacniaczy klasy D, a w szczególności wzmacniaczy 

klasy BD z dwubrzegową modulacją NBDD, uznawanej jako  optymalna, ponieważ w 

widmie częstotliwościowym sygnału PWM nie występują składowe o częstotliwości 

kluczowania wraz z prążkami bocznymi, co  jest równoważne podwojeniu częstotliwości 

próbkowania.  

4. Rozszerzone układy cyfrowych modulatorów LBDD PWM oraz LPSC PWM są 

przystosowane do sterowania nowych oryginalnych wzmacniaczy akustycznych klasy BD 

w otwartej pętli ze zrównoważonym wyjściem w trybie wspólnym, posiadających stałe 

napięcia na wyjściu CM.  

 

 

W rozdziale 2 na podstawie przebiegów analitycznych oraz analizy w programie Matlab 

dokonano zbiorczego porównania widm częstotliwościowych czterech podstawowych 

modulacji z próbkowaniem naturalnym NPWM: NADS, NBDS, NADD, NBDD. Wyróżniono 

dwubrzegową modulację NBDD PWM jako optymalną, ponieważ w jej widmie 

częstotliwościowym nie występują składowe z nieparzystym indeksem częstotliwości 

kluczowania, ani ich składowe boczne, co jest równoważne podwojeniu częstotliwości 

próbkowania.  

 
Rys. 2.3. Widmo częstotliwościowe sygnału różnicowego przy  modulacji NBDD,  

dla: Fc = 352,8kHz, fm = 9,8kHz, M = 0,95, df = 0,98kHz. 
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Rys. 2.4. Widmo częstotliwościowe sygnału wspólnego przy  modulacji NBDD,  

dla: Fc = 352,8kHz, fm = 9,8kHz, M = 0,95, df = 0,98kHz. 

Zatem, przy zastosowaniu modulacji NBDD znacznie łatwiej jest odfiltrować wszystkie 

niepożądane składowe widma sygnału różnicowego lub możliwe jest dwukrotne obniżenie 

częstotliwości kluczowania (zwiększenie sprawności energetycznej wzmacniacza). 

Wskazano, że przy dwubiegunowych modulacjach NBDS i NBDD występują sygnały 

wspólne, co stanowi niewątpliwą wadę tych modulacji, bowiem wiąże się z koniecznością 

dodatkowej filtracji tych sygnałów.  

Podobnie jak dla naturalnych modulacji NPWM zdefiniowano cztery podstawowe rodzaje 

cyfrowych modulacji szerokości impulsów UPWM: UADS, UBDS, UADD, UBDD. Na 

podstawie przebiegów analitycznych oraz analizy w programie Matlab dokonano zbiorczego 

porównania widm częstotliwościowych wszystkich rozważanych cyfrowych modulacji 

UPWM.  

 
Rys. 2.8. Widmo częstotliwościowe sygnału różnicowego przy  modulacji UADS,  

dla: Fc = 352,8kHz, fm = 9,8kHz, M = 0,95, df = 0,98kHz. 

Pokazano, że widma te zawierają składową podstawową o częstotliwości sygnału 

modulującego i jej wyższe harmoniczne, składową o częstotliwości kluczowania i jej 

harmoniczne oraz wiele składowych intermodulacyjnych. Obecne w sygnałach z modulacją 

UPWM wyższe harmoniczne sygnału modulującego leżą w paśmie podstawowym sygnału i 

nie jest możliwe ich odfiltrowanie. Na podstawie analiz spektralnych sygnałów 

zmodulowanych, dla wszystkich czterech rodzajów modulacji cyfrowych: UADS, UADD, 

UBDS, UBDD wyznaczono współczynniki zniekształceń nieliniowych THD sygnału 
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różnicowego DM po demodulacji, jako stosunek średniokwadratowej wartości 10-ciu 

wyższych harmonicznych do harmonicznej podstawowej. 

 

Rys.2.9 Współczynniki THD dla modulacji UADS i UADD, przy Fc = 352,8kHz 

 

Rys.2.10. Współczynniki THD dla modulacji UBDS i UBDD, przy Fc = 352,8kHz 

 

 

W rozdziale 3 przedstawiono ogólne metody linearyzacji cyfrowych modulatorów 

DPWM, głównie algorytmy kompensacji wstępnej stosowane w cyfrowym przetwarzaniu 

sygnałów DSP.  

 
Rys. 3.8. Modulacja LADD przy Q=5 dodatkowych próbkach w okresie kluczowania Tc. 
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Dla czterech linearyzowanych modulacji szerokości impulsów: LADS PWM, LBDS 

PWM LADD PWM LBDD PWM przedstawiono algorytmy wyznaczania położenia 

początków tp(n) (zboczy narastających)  
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impulsów DPWM w kolejnych n-tych okresach przełączania Tc.  

Po obliczeniu tych czasów zastosowano proces rekwantyzacji: 

 
Rys. 3.11. Model  rekursywnego układu kształtowania szumów kwantyzacji  

z kwantyzatorem traktowanym  jako  addytywne  źródło szumu. 

w celu obniżenia rozdzielczości długości słowa bitowego obliczonych początków i końców 

czasu trwania impulsu PWM do mniejszej wartości, przy której możliwa jest praktyczna 

realizacja hybrydowego modulatora, 

Na podstawie rekwantyzowanych wartości obliczonych początków i końców czasu 

trwania impulsu PWM w programie Matlab wyznaczono przebiegi czasowe zmodulowanych 

sygnałów wyjściowych oraz przeprowadzono analizy spektralne dla wszyskich czterech 

rozważanych modulacji LPWM. 

Występujące w sygnale z modulacją LPWM wyższe harmoniczne sygnału modulującego, 

których amplitudy i fazy zależą od stosunku częstotliwości m cf F ,  ilości Q wprowadzonych 

dodatkowych próbek w drugiej interpolacji, a także wartości indeksu modulacji M, są 

źródłem zniekształceń tego sygnału. 
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Rys. 3.16. Przebiegi czasowe i widmo sygnału różnicowego DM przy modulacji LBDD 

dla: fm = 9,8kHz ; fm = 19,8,kHz ; Fc = 352,8 kHz 

 

  

  
 

Rys. 3.17. Zniekształcenia nieliniowe dla jednobrzegowych modulacji LADS oraz LBDS oraz dla 

dwubrzegowych modulacji LADD oraz LBDD. 
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 W celu porównanie wszystkich czterech linearyzowanych modulacji LPWM, dla każdej 

modulacji LPWM wyznaczono rodziny charakterystyk współczynników zniekształceń 

nieliniowych THD sygnału różnicowego po demodulacji, jako stosunek średniokwadratowej 

wartości składowych widma zawartych w paśmie podstawowym do 50 kHz, do harmonicznej 

podstawowej sygnału modulującego.  

Zależności współczynników THD w funkcji częstotliwości m cf F zostały wyznaczone 

każdorazowo na podstawie pełnej analizy spektralnej sygnałów różnicowych LPWM, dla 

zadanego zestawu parametrów: m cf F ; Q ; M.  Charakterystyki THD zostały wyznaczone w 

funkcji stosunku częstotliwości m cf F , dla parametrów: 0,  1, 2, 3, ....,7Q   oraz 

0,95 ; 0,5 ; 0,1M  . Charakterystyki te dla 74  Q  prawie pokrywają się 

z charakterystykami dla 3Q , dla wszystkich czterech rozważanych  modulacji LPWM. 

 

W rozdziale 4 opisano architektury cyfrowych modulatorów szerokości impulsów 

LPWM, które konwertują rekwantyzowane dane cyfrowe określające położenie początków 

tp(n) i końców tk(n) impulsów DPWM w kolejnych n-tych okresach przełączania Tc w  

fizyczny ciąg 1-bitowych impusów o modulowanej szerokości do sterowania stopniem 

wyjściowym wzmacniacza klasy D. Układy takie zaliczane są do grupy konwerterów 

cyfrowo-czasowych DTC (Digital to Time Converter).  

 

 
Rys. 4.3. Implementacja kwantyzatora cyfrowo-czasowego DTC w oparciu o programowaną linię opóźniającą  

         z odczepami PTDL. a). Architektura układu, b). Przebiegi czasowe w układzie. 
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Najpierw przedstawiono implementacje cyfrowych modulatorów szerokości impulsów 

DPWM realizowanych albo w oparciu o metodę licznikową, albo w oparciu o programowaną 

linię opóźniającą z odczepami PTDL, a następnie opisano hybrydowe modulatory szerokości 

impulsów DPWM, które wykorzystują obydwie, wcześniej omówione metody, łącząc w sobie 

zalety obu metod, tj. liniowości charakterystyki kwantyzatora w metodzie licznikowej i dużej 

rozdzielczości kwantyzatora w metodzie wykorzystującej linię opóźniającą z odczepami. 

Przedstawiono projekt hybrydowego konwertera cyfrowo-czasowego DTC z pętlą 

synchronizacji opóźnienia DLL dla cyfrowego modulatora LDBD. 

 

W rozdziale 5 przedstawiono oryginalną architekturę i implementację 9-bitowego (lub 10-

bitowego) zlinearyzowanego modulatora szerokości impulsów LPWM dla wzmacniacza klasy 

BD, opartego na metodzie hybrydowej z wykorzystaniem mikrokontrolera STM32 i dwóch 

programowalnych liniach opóźniających z odczepami PTDL. Opisano zasadę linearyzacji z 

kopensacją wstępną, zaimplementowaną na mikrokontrolerze STM32. Hybrydowy 9-bitowy 

kwantyzator konwertuje 6-MSB bitów (7-MSB bitów) metodą licznikową w oparciu o 

peryferia mikrokontrolera STM32, natomiast pozostałe 3-LSB bity - metodą opartą na PTDL. 

 

 
Rys.5.6. Architektura Układ przetwarzający 3-LSB (2: 0) bity danych - z wykorzystaniem 

kwantyzatora opartego na 3-bitowej linii opóźniającej  PTDL; a) Schemat układu,  

 b). przebiegi sygnałów sterujących i wyjściowych w dziedzinie czasu. 

 W pracy przedstawiono wyniki badań symulacyjnych w programie Matlab oraz badań 

eksperymentalnych, weryfikujących poprawność działania algorytmów przetwarzających 

cyfrowe dane audio, a także dokładność przetwarzania oryginalnego konwertera DTC, 

zbudowanego w oparciu o układy peryferyjne mikrokontrolera STM32 i dwie programowalne 

linie PTDL. 
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Rys. 5.10. Oscylogramy dwóch z synchronizowanych 

impulsów 6-MSB LADSLPWM, generowanych metodą 

licznika (od góry); Generowanie impulsów 6-MSB 

LADDLPWM na wyjściu  modulatora LADDLPWM (od 

dołu). 

 
Rys. 5.11. Oscylogramy przebiegów czasowych generowanych 

przez 9-bitowe modulatory  LADDL i LADDR (od góry) oraz na 

wyjściu modulatora LBDD PWM w trybie różnicowym DM (od 

dołu). 

 

 

 

Rys. 5.13. Charakterystyki widmowe sygnału na wyjściu modulatora LBDD PWM w trybie różnicowym DM, 

wyznaczone eksperymentalnie za pomocą szerokopasmowego analizatora widma. 

 

 

W rozdziale 6 przedstawiono nowe architektury i implementacje oryginalnych 

wzmacniaczy audio klasy BD w otwartej pętli, ze zbalansowanym wyjściem w trybie 

wspólnym. Stopień wyjściowy każdego proponowanego wzmacniacza zawiera typowy 

mostek H z czterema tranzystorami MOSFET i czterema dodatkowymi przełącznikami 

MOSFET, które równoważą i utrzymują stałą wartość wyjściową w trybie wspólnym, zatem 

nie ma potrzeby stosowania filtracji sygnałów wspólnych w trybie CM. Prezentowane 

wzmacniacze wykorzystują rozszerzony schemat modulacji LBDD PWM lub LPSC PWM.  

Gdy stopień wyjściowy jest zbudowany tylko na tranzystorach NMOSFET, sterowniki 

bramek wymagają zasilania typu „floating‖, a sygnały sterujące bramkami tranzystorów 

muszą być izolowane galwaniczne. Zastosowanie komplementarnych tranzystorów MOSFET 

w stopniu wyjściowym znacznie upraszcza systemy sterowania bramkami. Proponowane 

wzmacniacze zostały porównane pod względem parametrów wyjściowych w trybie 

różnicowym (DM) i trybie wspólnym (CM) ze wzmacniaczem klasy BD w typowej 

konfiguracji mostka H, sterowanego z modulatora NBDD PWM. 
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Rys. 6. 3. Wzmacniacz audio klasy BD ze zrównoważonym wyjściem CM, z rozbudowanym cyfrowym 

modulatorem LBDD PWM: a). Schemat ideowy stopnia wyjściowego; b). Przebiegi czasowe na wyjściach 

modulatora i stopnia wyjściowego wzmacniacza; c). Schemat logiczny rozbudowanego modulatora LBDD 

PWM. d). Sterownik bramkowy z pływającym napięciem zasilającym typu „floating‖  oraz z galwaniczną 

izolacją sygnału sterującego LBDD PWM. 

 

Fig. 6.5. Wzmacniacz audio klasy BD ze zrównoważonym wyjściem w trybie CM, wykorzystujący modulację 

LPSC PWM: a). Nowa topologia stopnia wyjściowego; b). Implementacja czasów opóźnienia załączenia NMOS 

i PMOS c). Przebiegi czasowe na wyjściach wzmacniacza i sygnały sterujące  z opóźnionymi 

czasami załączania NMOS i PMOS (bezpośrednio na bramkach tych tranzystorów). d). Schemat blokowy 

modulatora PSC PWM. 

1 2 3,  i S S S
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a). Class-BD amplifier shown in Fig.1 with conventional LBDD modulator 

 
 

b). Class-BD amplifier shown in Fig. 4 with extended LBDD PWM modulator 

 
 

c). Class-BD amplifier shown in Fig. 5 with extended LPSC PWM modulator 

 
 

 
Rys. 6.7. Sprawność i moc wyjściowa w funkcji wskaźnika modulacji M oraz THD w funkcji częstotliwości 

sygnału audio dla trzech wzmacniaczy pokazanych: a) na rys.6. 1 ;  b) na rys. 6.4 ;  c) na rys. 6.5, odpowiednio. 

 

Badania symulacyjne w programie SPICE i badania eksperymentalne wykazały, że 

proponowane wzmacniacze klasy BD mają podobne parametry jak prototypowy wcmacniacz 

z optymalną modulacji NBDD, a jednocześnie mają zrównoważone wyjście CM o stałym 

napięciu, eliminując w ten sposób główny czynnik przyczyniający się do emisji 

promieniowania (EMI). 
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a). Left-half and Right-half H-bridge outputs before ( left) and after 

(right) filtration 

  

b). Differential Mode output  
DM

OUTV  before (left) and after 

(right)filtration 

  

c). Common Mode output 
DM

OUTV  before (left) and after (right)filtration 

 

 

Rozdział 7 zawiera podsumowanie otrzymanych wyników oraz wnioski końcowe. 

 

      Zaproponowano nową i oryginalną architekturę oraz implementację 9-bitowego (10-

bitowego) zlinearyzowanego układu modulatora LBDD PWM dla cyfrowego wzmacniacza 

mocy klasy BD. Cały algorytm przetwarzania sygnałów i danych w modulatorze został 

zaimplementowany w oparciu o metodę hybrydową z wykorzystaniem mikrokontrolera 

STM32, wraz z jego urządzeniami peryferyjnymi, oraz dwóch ogólnodostępnych, 

katalogowych, 3-bitowych programowalnych linii opóźniających PTDL.  
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Przeprowadzono obszerną weryfikację algorytmów przetwarzania sygnałów i danych, 

zaimplementowanego układu, a także symulację w programie MATLAB oraz badania 

eksperymentalne proponowanego 9-bitowego hybrydowego modulatora LBDD PWM. 

      Porównanie współczynników THD symulowanych w MATLAB wskazuje, że nawet 

prosty algorytm LBDD (przy Q = 1), wykorzystujący rekurencyjny model kształtowania 

szumu kwantyzacji z dwoma pętlami sprzężenia zwrotnego pozwala na znaczną poprawę 

liniowości modulatora w porównaniu z innymi rodzaje DPWM. W przypadku wyższych 

wartości Q, modulator LBDD może dodatkowo zmniejszyć poziomy THD, zbliżając się do 

optymalnego analogowego modulatora NBDD. 

      6-MSB bitowy kwantyzator oparty na metodzie licznikowej charakteryzuje się 

stosunkowo niezbyt dużym stopniem skomplikowania i wykazuje doskonałą liniowość 

konwersji cyfrowo-czasowej. W tym celu wszystkie bloki funkcjonalne w systemie muszą 

być idealnie zsynchronizowane, a okres przełączania Tc w podsystemach LADDL PWM i 

LADDR   PWM musi rozpocząć się w tym samym czasie. 

Przedstawiony w pracy oryginalny konwerter 3-LSB bitowy, wykorzystujący 

zintegrowany 3-bitowy programowalny PTDL, jest również bardzo prosty i charakteryzuje się 

dużą dokładnością przetwarzania. Wszystkie programowalne czasy opóźnienia „krok do 

kroku‖ w linii PTDL odnoszą się do „kroku zerowego‖, który odnosi się do styku 

wejściowego. Czas opóźnienia w kroku zerowym wynosi 5 ns, ale nie ma wpływu na 

dokładność przetwarzania, ponieważ wszystkie lokalizacje czasów początków ( )pt n  i końców 

( )kt n  zmodulowanych impulsów fizycznego ciągu 1-bitowych impulsów LBDD PWM są 

opóźnione o ten sam czas 5 ns.  

      Praktycznie zmierzony poziom THD na wyjściu modulatora LBDD PWM ma nieco 

wyższy poziom niż uzyskany w symulacji Matlab. Jednak z praktycznego punktu widzenia są 

one całkiem zadowalające, zapewniając SNR na poziomie 80 dB i THD niższe niż 0,3% w 

paśmie podstawowym audio do 20 kHz. 

     Zaletą cyfrowego modulatora LBDD PWM jest również łatwe programowanie 

odpowiedniego czasu opóźnienia na zboczach narastających wszystkich sygnałów sterujących 

tranzystorami MOSFET stopnia mocy, co w praktyce pozwala ograniczyć prądy skrośne 

w procesach przełączania tranzystorów. 

    Unikalną zaletą opracowanego 9-bitowego (10-bitowego) modulatora LBDD PWM dla 

cyfrowego wzmacniacza klasy BD częstotliwości akustycznych jest to, że jego podstawową 

konfigurację, można go zaimplementować za pomocą tylko mikrokontrolera STM32, dwóch 

ogólnie dostępnych katalogowych 3-bitowych programowalnych linii opóźniających PTDL i 

kilkunastu standardowych bramek logicznych. 

Od strony teoretycznej, jak i praktycznej, opisano i przetestowano dwa oryginalne 

wzmacniacze audio klasy BD z otwartą pętlą i zrównoważopnymi wyjściami w trybie 

wspólnym CM. Stopień wyjściowy każdego proponowanego wzmacniacza zawiera typowy 

mostek H z czterema tranzystorami MOSFET i czterema dodatkowymi przełącznikami 

MOSFET, które równoważą i utrzymują stałą wartość napięcia na wyjściu wspólnym w trybie 

CM. 

Każdy ze wzmacniaczy wykorzystuje rozbudowany schemat modulacji cyfrowej LBDD 

PWM lub LPSC PWM i został zaimplementowany na komplementarnych parach MOSFET. 

Symulacje SPICE i badania eksperymentalne wykazały, że proponowane wzmacniacze mają 

podobną wydajność audio do prototypu z optymalnym schematem modulacji NBDD PWM, a 

jednocześnie mają zrównoważone wyjście wspólne CM, ze stałą wartością napięcia 2
DD

V  na 

tym wyjściu.  

Filtracja niepożądanych składowych widma na wyjściu różnicowym w trybie DM 

testowanych wzmacniaczy jest bardzo łatwa, ponieważ widmo częstotliwości nie zawiera 
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harmonicznych częstotliwości przełączania i nie ma składowych IM wokół nieparzystych 

wielokrotności częstotliwości przełączania. Ponieważ wzmacniacze te jednocześnie mają 

zrównoważone wyjście wspólne CM, ze stałą wartością napięcia 2
DD

V  na tym wyjściu, to 

można radykalnie ograniczyć , a raczej  wyeliminować filtr wyjściowy.  

 

 

Są to w pełni bezfiltrowe wzmacniacze klasy BD  ze zrównoważonym wyjściem 

wspólnym w trybie CM. Stopnie końcowe tych wzmacniaczy mogą być sterowane przez 

rozbudowane modulatory, zarówno analogowe NBDD PWM lub PSC PWM, jak i 

cyfrowe  LBDD PWM lub LPSC PWM. 

Proponowane wzmacniacze klasy BD mają nieco wyższe THD niż prototypowy 

konwencjonalny wzmacniacz z modulacją LBDD PWM, ponieważ są sterowane przez 

rozbudowane modulatory, co daje więcej błędów taktowania dodawanych w każdym okresie 

przełączania Tc przez sterowniki bramek. Współczynnik THD wszystkich testowanych 

wzmacniaczy jest wyższy dla wyższej częstotliwości przełączania 
1 328 kHzcF  niż dla, 

2 164 kHzcF  , ponieważ względne błędy taktowania są większe dla krótszego okresu 

przełączania Tc. 

We wzmacniaczach klasy BD ze zbalansowanym wyjściem wspólnym CM zaleca się 

stosowanie niezbyt wysokiej częstotliwości przełączania (w przedstawionym rozwiązaniu

2 164 kHzcF  ), co skutkuje wyższą sprawnością energetyczną i niższymi THD, nawet przy 

zredukowanym filtrze wyjściowym LC. 

Rozległe badania symulacyjne w SPICE oraz badania eksperymentalne wykazały, że 

proponowane wzmacniacze klasy BD mają podobne parametry jak prototypowy wzmacniacz 

klasy BD z optymalną modulacją NBDD, a jednocześnie posiadają zrównoważone stałe 

napięcie wyjściowe w trybie CM, co umożliwia realizację bezfiltrowych wzmacniaczy klasy 

D, jednocześnie eliminując lub znacznie zmniejszając zakłócenia promieniowania 

elektromagnetycznego (EMI). 

W praktyce ze względu na niedoskonałe przebiegi napięć sterujących tranzystorami 

MOSFET, na wyjściu CM wzmacniacza generowane są krótkie impulsy szpilkowe, łatwe do 

odfiltrowania przez zredukowany filtr wyjściowy LC, nawet przy bardzo niewielkiej wartości 

indukcyjności L. 

 

 

 

Podsumowanie 

Wszystkie postawione cele badawcze w pracy zostały w całości osiągnięte, a tezy pracy 

doktorskiej zostały uzasadnione, udowodnione i potwierdzone badaniami symulacyjnymi i 

eksperymentalnymi.   

Jeden z głównych celów pracy, jakim było opracowanie od strony teoretycznej oraz 

implementacja cyfrowego, linearyzowanego modulatora szerokości impulsów DPWM 

z kompensacją wstępną do sterowania nowych, oryginalnych wzmacniaczy akustycznych 

klasy BD, ze zrównoważonym wyjściem dla sygnałów wspólnych w trybie CM, o stałej 

wartości napięcia na tym wyjściu, został w pełni zrealizowany. 

Dużą część pracy poświęcono algorytmom przetwarzania sygnałów niezbędnych do 

konwersji cyfrowych danych audio, uzyskanych ze źródła, na cyfrowy sygnał o modulowanej 
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szerokości impulsów DPWM. Skoncentrowano się na linearyzowanych, rozbudowanych 

modulatorach szerokości impulsów LBDD PWM i LPSC PWM z kompensacją wstępną, 

umożliwiających możliwie jak najwierniejszą emulację naturalnych modulacji NBDD PWM 

lub PSC PWM. 

Zostały zdefiniowane w teorii, zaprojektowane i przesymulowane w programie Matlab® 

algorytmy kompensacji wstępnej, składające się z bloków modułowych: interpolacji, 

obliczenia położenia początków i końców czasu trwania impulsu LBDD PWM lub LPSC 

PWM w n-tych okresach kluczowania i kształtowania szumów kwantyzacjia, a następnie 

zostały zaimplementowane w oparciu o metodę hybrydową z wykorzystaniem 

mikrokontrolera STM32 i programowanych linii opóźniających z odczepami PTDL.  

Opracowano w pełni oryginalną architekturę konwertera cyfrowo-czasowego DTC, który 

konwertuje rekwantyzowane dane cyfrowe, określające położenie początków tp(n) i końców 

tk(n) impulsów DPWM w kolejnych n-tych okresach przełączania Tc, w  fizyczny ciąg 

1-bitowych impusów o modulowanej szerokości do sterowania stopniem wyjściowym 

wzmacniacza klasy D. a następnie został on zaimplementowany w oparciu o mikrokontroler 

STM32 i programowaną linię opóźniającą PTDL. 

Zaproponowano nową i oryginalną architekturę oraz implementację 9-bitowego (10-

bitowego) zlinearyzowanego układu modulatora LBDD PWM dla cyfrowego wzmacniacza 

mocy klasy BD. Cały algorytm przetwarzania sygnałów i danych w modulatorze został 

zaimplementowany w oparciu o metodę hybrydową z wykorzystaniem mikrokontrolera 

STM32, wraz z jego urządzeniami peryferyjnymi, oraz dwóch ogólnodostępnych, 

katalogowych, 3-bitowych programowalnych linii opóźniających PTDL.  

Przeprowadzono obszerną weryfikację algorytmów przetwarzania sygnałów i danych, 

zaimplementowanego układu, a także symulację w programie MATLAB® oraz badania 

eksperymentalne proponowanego 9-bitowego hybrydowego modulatora LBDD PWM. 

Porównanie współczynników THD symulowanych w programie MATLAB® wskazuje, że 

nawet prosty algorytm LBDD (przy Q = 1), wykorzystujący rekurencyjny model 

kształtowania szumu kwantyzacji z dwoma pętlami sprzężenia zwrotnego pozwala na znaczną 

poprawę liniowości modulatora, w porównaniu z innymi rodzajami modulacji DPWM. 

W przypadku wyższych wartości Q, modulator LBDD może dodatkowo zmniejszyć poziomy 

THD, zbliżając się do optymalnego analogowego modulatora NBDD. 

6-MSB bitowy kwantyzator oparty na metodzie licznikowej charakteryzuje się stosunkowo 

niezbyt dużym stopniem skomplikowania i wykazuje doskonałą liniowość konwersji 

cyfrowo-czasowej. W tym celu wszystkie bloki funkcjonalne w systemie muszą być idealnie 

zsynchronizowane, a okres przełączania Tc w podsystemach LADDL PWM i LADDR PWM 

musi rozpocząć się w tym samym czasie. Praktycznie zmierzony poziom THD na wyjściu 

modulatora LBDD PWM ma nieco wyższy poziom niż uzyskany w symulacji Matlab®. 

Jednak z praktycznego punktu widzenia są one całkiem zadowalające, zapewniając SNR na 

poziomie 80 dB i THD niższe niż 0,3% w paśmie podstawowym audio do 20 kHz. 
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Zaletą cyfrowego modulatora LBDD PWM jest również łatwe programowanie 

odpowiedniego czasu opóźnienia na zboczach narastających wszystkich sygnałów sterujących 

tranzystorami MOSFET stopnia mocy, co w praktyce pozwala ograniczyć prądy skrośne 

w procesach przełączania tranzystorów. 

Unikalną zaletą opracowanego 9-bitowego (10-bitowego) modulatora LBDD PWM dla 

cyfrowego wzmacniacza klasy BD częstotliwości akustycznych jest to, że jego podstawową 

konfigurację można zaimplementować za pomocą tylko mikrokontrolera STM32, dwóch 

ogólnie dostępnych katalogowych 3-bitowych programowalnych linii opóźniających PTDL i 

kilkunastu standardowych bramek logicznych. 

Drugim, ważnym celem pracy było opracowanie oryginalnych nowych architektur  

wzmacniaczy akustycznych klasy BD, charakteryzujących się  zrównoważonym wyjściem dla 

sygnałów wspólnych, tj. posiadających stałe napięcie na wyjściu sumacyjnym w trybie CM.  

Stopień wyjściowy proponowanych wzmacniaczy audio klasy BD zawiera typowy mostek H 

z czterema tranzystorami MOSFET oraz cztery dodatkowe przełączniki MOSFET, które 

równoważą i utrzymują stałą wartość napięcia na wyjściu sumacyjnym w trybie wspólnym. 

Przedstawione w pracy wzmacniacze klasy BD wykorzystują rozbudowane schematy 

modulacji LBDD PWM lub LPSC PWM.  

Gdy stopień wyjściowy jest zbudowany tylko na tranzystorach NMOSFET, sterowniki 

bramek wymagają zasilania typu „floating‖, a sygnały sterujące bramkami tranzystorów 

muszą być izolowane galwanicznie. Zastosowanie komplementarnych tranzystorów MOSFET 

w stopniu wyjściowym znacznie upraszcza systemy sterowania bramkami. Proponowane 

wzmacniacze zostały porównane pod względem parametrów wyjściowych w trybie 

różnicowym (DM) i trybie wspólnym (CM) ze wzmacniaczem klasy BD w typowej 

konfiguracji mostka H, sterowanego z modulatora NBDD PWM. 

Obszerne badania symulacyjne  w programie SPICE oraz badania eksperymentalne wykazały, 

że proponowane wzmacniacze klasy BD mają podobne parametry jak prototypowy  

wzmacniacz klasy BD z optymalną modulacją NBDD, a jednocześnie mają zrównoważone 

wyjście dla sygnałów wspólnych o stałym napięciu, umożliwiając tym samym realizację  

bezfiltrowych wzmacniaczy klasy D.  

Filtracja niepożądanych składowych widma na wyjściu różnicowym w trybie DM 

testowanych wzmacniaczy jest bardzo łatwa, ponieważ widmo częstotliwości nie zawiera 

harmonicznych częstotliwości przełączania i nie ma składowych IM wokół nieparzystych 

wielokrotności częstotliwości przełączania. Ponieważ wzmacniacze te jednocześnie mają 

zrównoważone wyjście wspólne CM, ze stałą wartością napięcia na tym wyjściu, to można 

radykalnie ograniczyć , a raczej  wyeliminować filtr wyjściowy, przy równoczesnej eliminacji 

lub znacznym ograniczeniu zakłóceń elektromagnetycznych radiacyjnych (EMI). 

Są to w pełni bezfiltrowe wzmacniacze klasy BD  ze zrównoważonym wyjściem wspólnym w 

trybie CM. 
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