第四章 BESIII探测器

北京正负电子对撞机重大改造工程初步设计


4.10.3 TOF电子学
4.10.3.1  TOF电子学系统的任务

BESIII的飞行时间计数器的主要物理目标[1]是通过测量带电粒子的飞行时间，并结合主漂移室（MDC）给出的粒子动量信息，进行带电粒子的鉴别。其能力大小主要由相同动量粒子的飞行时间差和飞行时间计数器的时间分辨率所决定。飞行时间计数器系统的另一个主要功能是提供一个快时间响应信号给触发系统。根据TOF探测器系统设计报告，为满足带电粒子鉴别的物理目标，TOF系统的总时间分辨率应不大于80ps，TOF电子学系统对整个飞行时间测量的不确定性的贡献要不大于25ps。TOF电子学系统的基本功能是进行粒子的飞行时间测量，即所谓的“时间测量”。为了校正由于幅度－游动（Time-Walk）效应带来的时间测量误差， 系统还必须对光电倍增管输出信号的幅度进行测量，即所谓的“电荷测量”。同时，系统还要提供快时间响应信号给触发系统。所以，TOF电子学系统需要完成以下的三项基本功能：

1． 时间测量。
2． 电荷测量。
3． 提供快时间响应信号。

4.10.3.2  前置放大器

 根据高能所TOF探测器组的仿真计算，当磁场为1.0T时，PMT的增益为2.5×105，有近两个数量级的下降。其输出信号幅度则大大减少，主要的信号幅度在50mV左右，经过长距离（15 – 20米）电缆传输后，输出信号的幅度会进一步衰减。下降的多少取决于电缆的高频特性。一般来说，直径为6-7mm的同轴电缆，对带宽为200MHz的信号，20米长度会有大约2.8dB的信号衰减。而直径为2.9mm的同轴电缆，其衰减则高达8dB。因次，高性能的前置放大器（Pre-Amplifier）是必不缺少的。前置放大器的基本设计考虑有以下几点：

1．具有良好的频带宽度

为保证对4ns上升时间PMT输出信号进行不失真放大，前置放大器应具有很好的高频特性。初步的考虑是-3dB带宽不低于150MHz, 即放大器本身的上升时间保持在2.3ns左右。对信号前沿的影响不超过0.65ns。

2. 双线性放大

双线性放大的概念是指对小幅度的PMT输出信号，前置放大器应具有较高的电压增益，以保证足够的信号幅度和信噪比；对较大的信号，前置放大器则只有1-2倍的电压放大倍数，使输出信号仍处于放大器的线性范围。从而扩大了前置放大器的动态范围，并且避免信号过载，过长的恢复时间带来较大的死时间。双线性的拐点设置应由PMT输出信号的仿真结果来确定。

3．全差分放大

尽可能采用全差分放大器（Fully Differential Amplifier），即输入输出均为差分信号的新型放大器，最大限度地提高信噪比和信号的动态范围。而且，前置放大器的输出以差分信号的形式出现，可有效地避免在长距离传输时引进噪声和干扰。
（一）双线性放大的基本原理

CDF系统的TOF读出电子学系统提出了双线性放大的前置放大器设计。图4.10-19是其原理图。该放大器实现双线性的关键元件在二极管D1,电阻R1和R2。静态偏置使得二极管D1截止，该级差分放大器的增益为(R1+ R14)/ R27 = (240+62)/100 = 3，当信号幅度增大到一定时，二极管D1导通，此时，差分放大器的增益则为R14 / R27 = 62/100 = 0.6。两种增益相差5倍。双线性的拐点由二极管D3，D4的管压降大小确定。
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图4.10-19  CDF双线性前置放大器原理图
（二）前置放大器的设计方案

由图4.10-19可以看出，CDF系统的前置放大器完全由分立元件组成，可以较容易地满足前置放大器的高增益，高带宽性特性，但可靠性，长期稳定性和一致性则欠缺。近年来宽频带集成运放的发展，使得采用集成放大器实现高增益，高带宽性的前置放大器成为可能。BESIII系统的TOF双线性前置放大器的设计，将考虑分为两级放大的基本结构，第一级为双线性放大，第二级为固定增益的全差分放大。双线性放大的实现则采取两种技术路线进行试验，分立元件结构和单片电流负反馈（Current Feedback，简称为CF）集成运放的结构。
1． 双线性放大（分立元件）+ 全差分放大  
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图4.10-20  分立元件构成的双线性放大电路原理图

分立元件构成的双线性放大电路原理图如图4.10-20所示，其第一级双线性放大电路是基于CDF的电路原理。第二级是一个增益为2的单片全差分放大器，输出为一互补的全差分放大器。与一般的TOF前置放大器不同的另一点是：PMT也是差分互补输出，利用最后一个打拿级输出与阳极信号极性相反，幅度相近的信号，构成一个互补的PMT差分信号。信号增益近似提高一倍，并可以有效地抑制探测器的输出噪声，提高信噪比。图4.10-21，图4.10-22分别给出了Spice仿真的双线性输入输出曲线和放大器的脉冲响应。
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图4.10-21  输入输出曲线的Spice仿真结果      图4.10-22  脉冲响应的Spice仿真结果
2． 双线性放大（CF集成运放）+ 全差分放大

图4.10-23 由CF运放构成的双线性放大电路原理图。与普通的电压负反馈远放不同，CF运放的带宽-电压增益乘积并不是一个常数，在高电压增益的应用时，仍可保证较高的带宽。该方案的关键是选择高频，高增益的CF运放。很明显，图4.10-23的电路比图4.10-20的分立元件构成的电路简单的多。不过，由于CF运放的反向输入端为低阻输入，双端输入的输入阻抗相差很大，不适宜做差分输入。所以，PMT仍只考虑为阳极输出，不采用差分形式。
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              图4.10-23 由CF运放构成的双线性放大电路原理图

图4.10-24，图4.10-25分别给出了CF运放的双线性放大电路的Spice仿真结果。从Spice仿真来看，两种电路的性能相差不大，最后的选取将根据实际电路的测试来决定。
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     图4.10-24 输入输出曲线的Spice仿真结果    图4.10-25 脉冲响应的Spice仿真结果

3． 单级CF运放结构的方案
 作为备份方案，我们仍然考虑一种固定增益的前置放大器设计，这类似于日本BELLE试验中采取的TOF前置放大器，但增益为15，要大3倍。这也是其困难的地方，该方案的关键是选择高性能的CF运放。但然，若实在困难，仍可考虑两级结构。CF+全差分的形式。

（三）前置放大器的基本指标

前置放大器的指标初步考虑如下：


电压增益：


15


信号带宽：  
    ( 150MHz


上升时间：      
2ns


输出信号：          差分或单端


输出信号动态范围：
0 – 2V  (单端)

    
                  0 – 4V  (差分)


电源：


    
( 6V

4.10.3.3  TOF前端电子学

TOF前端电子学（Front_End Electronics：简称FEE）将由三部分电路组成，即时间测量电路，电荷测量电路和时间平均器电路，时间平均器电路的功能是产生一个快时间信号给触发系统。图4.10-26是FEE的原理方框图。前端电子学的设计准备在VME9U模块中完成。
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图4.10-26  TOF前端电子学原理方框图
为了提高集成密度，减少传输电缆，初步的考虑是32个通道的FEE（32通道的时间测量和32通道的电荷测量）被包含在一个VME9U模块中。FEE的基本工作原理如下：光电倍增管两端的输出信号分别被分成三路：一路输入到高速、低阈值甄别器中，该甄别器的输出信号被送入到一个高性能TDC电路中，为时间测量提供最精确的“Hit”时间信息；一路输入到高速、高阈值甄别器，其输出信号有两项功能：(进入时间平均器，与光电倍增管另一端相应信号求平均，生成快时间信号；(作为一个门控信号，用以控制低阈值甄别器的信号输出和控制用以电荷测量的ADC电路。只有幅度高于高阈值甄别器的甄别阈值的事例才被允许进行时间和电荷测量。高阈值甄别器的触发阈值要考虑到测量效率和实际的背景噪声大小，在实际调试中选取。高、低阈值甄别器的甑别阈值可分别由一个DAC电路程控调节。光电倍增管的第三路输出信号则被输入到ADC电路中，用以电荷测量。

1．双阈甄别器

如图4.10-26所示，TOF前端电子学将采用高、低甄别器，进行双阈甄别，以提高定时精度。高速比较器是设计高、低甄别器的关键。目前有几种高速比较器可供选择：MAXIM公司的MAX9693，MAX9601，Analog Device公司的AD9687，SPT公司的SPT9693 和SPT9689等。就性能价格比来说，MAXIM公司的MAX9693可能是较好的选择。我们拟先进行一些测试，然后再做最后的选择。

2．时间测量

时间测量是FEE的最基本功能。为了满足25ps的时间分辨和多次击中的要求，CERN微电子组研制的HPTDC芯片[2] 无疑是最佳的选择。HPTDC是一个多通道，具有多次击中功能和可编程的时间分辨能力的时间/数字变换芯片。当选择其最高时间分辨工作模式时，HPTDC工作在8通道模式，其时间测量的分辨可达25ps； 在低时间分辨工作模式时， HPTDC工作在32通道模式，其时间测量的分辨最高可达100ps。

HPTDC的工作原理

HPTDC实际上是一个时间标志TDC，或者说是一个数据驱动TDC[3] 。其结构可以分为两大部分：时间测量部分和数据缓存处理部分。其原理如图4.10-27所示。
( 时间测量部分
时间测量部分的基本工作原理是基于锁相环技术和两种内插技术。 锁相环电路将输入与束流严格同步的40MHz参考时钟倍频为320MHz，用以一个所谓的粗计数器（coarse counter）进行计数。倍频的时钟再送入一个延迟环（Delay Lock Loop，简称：DLL）电路中进行内插，或者说进行时钟分相（时钟延迟）。32个延迟单元完成32个分相时钟，从而达到100ps的时间分辨。为了获得更高的时间精度，在最高时间分辨的工作模式中，利用延迟线内插技术，将击中的（Hit）信号延迟4次，各个延迟均为25ps，分别输入到4个TDC通道中，各自独立地锁定延迟环电路的32个分相时钟的状态，实现25ps时间分辨。保证了高精度的时间测量要求。两次内插相当于将一个时钟周期细分为128个状态，因此，相对于粗计数器的说法，两次内插机制对时钟状态的记录则可称为“细计数器”的计数。
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如图4.10-27  HPTDC原理方框图

当一次击中发生时，“Hit”信号的时间标记，即：“粗”计算器的当前计数和“细”计数器记录的这一时刻时钟的状态被存入通道缓存器（Channel Buffer），其时间分辨为25ps。当L1触发信号到达时，“粗”计算器的当前计数被作为触发时间标记存入触发存储器(Trigger FIFO)，其时间分辨为25ns。

( 数据缓存处理部分
数据缓存处理部分完成“Hit”时间信息的编码，并存储在一个数据缓存器（L1 Buffer）中。 只有那些满足触发匹配（Trigger Match）的事例，其“Hit”时间数据才会被挑选出来，送入输出缓存器（Readout FIFO）读出。触发匹配机制由“粗”计算器的初始值（Offset），触发时间标记的初始值（Offset）和Trigger Latency三者之间的关系给出。当HPTDC的“粗”计算器工作在环行计数器模式时，其三者之间的关系如式3-1给出：

Latency=[(Coarse_count_offset)-(Trigger_count_offset)]Modulus(2**12)   (3-1)
如图4.10-28所示：用对应于一次L1触发信号所记录的触发时间标记计数，减去Trigger Latency的大小，得到一个实际上是束流对撞时刻的时间标记（严格地讲，是对应于束流对撞时刻的40MHz时钟时间标记）。依此时间点打开一个时间窗，寻找对应的“Hit”时间标记。对BESIII的TOF时间测量而言，时间窗应为60ns。包含在这个时间窗的“Hit”时间计数即为触发匹配的事例，可以送入输出缓存器（Readout FIFO）等待读出。整个过程采用了流水线的工作方式。图4.10-29是一个基于触发匹配的时间窗示意图。

图4.10-28 数据驱动TDC的概念
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图4.10-29 基于触发匹配的窗口
HPTDC的时间测量，直接得到的是粒子到达探测器的“Hit”时间与对应的L1 Trigger时间。粒子的飞行时间，则要通过离线分析，根据Trigger Latency的大小（在BESIII触发系统设计中，目前为3.2(s），找到相应对撞时间所对用的时钟信号，再通过束团与束团之间所固有的时间关系，推算出粒子真正的飞行时间。
使用HPTDC的两种可能的方法：

目前已知HPTDC存在着一些缺陷，主要是由于40MHz时钟信号以及逻辑电路串扰带来的微分非线性。根据2002年7月最新版本（Ver.2.1）HPTDC芯片使用手册，HPTDC1.2版本的芯片在最高时间分辨工作模式时，其时间分辨的均方根值为58.9ps，经过查表校正，可以达到17ps。如图4.10-30和表4.10-3所示。我们期待着在2002年年底的新版本，也就是 HPTDC的最后版本中，这些非线性问题可以得到校正。

稳妥起见，为了保证TOF电子学25ps的时间分辨，在HPTDC使用中， 我们准备两种方案：单独使用HPTDC芯片或使用时间扩展电路（Time Stretcher，简写为：TS）配合HPTDC芯片方案。后者类似于BELLE试验的时间测量方案。
若在HPTDC的最后版本中，非线性问题可以得到校正。则单独使用HPTDC芯片是可行的，也是最简单的方案。
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图 4.10-30  HPTDC工作在最高时间分辨模式的微分非线性和积分非线性

         （基于码密度测试方法）
表4.10-3  基于电缆延迟方法测试的HPTDC时间分辨

	Mode
	Resolution

	Low resolution
	0.34 bin(265ps)

	Medium resolution
	0.44 bin(86ps)

	High resolution
	0.65 bin (64ps)

	High resolution

DLL tap adjust

INL table correction
	0.35 bin (34ps)

	Very high resolution
	2.4 bin (58ps)

	Very High resolution

DLL tap adjust

INL table correction
	0.72 bin (17ps)


由于HPTDC的同一通道具有同时测量信号前、后沿的能力，做为后备的方案，一个时间扩展电路可以放在HPTDC之前，时间扩展系数为4，HPTDC则工作在100ps时间分辨模式。我们正在设计一个将HPTDC和KEK设计的时间扩展电路结合在一起的测试电路，对这一模式进行评估。 

3．电荷测量

对于电荷测量，有两种方案可供选择：幅度测量和波形数字化。

幅度测量是传统的电荷测量方法，其原理是对光电倍增管输出的电流信号进行积分，积分器的信号幅度代表了光电倍增管输出的总电荷量。由于信号的上升时间是相同的，因而可以由信号的幅度信息近似推出由于固定的甄别阈带来的时间误差。到目前为止，世界上主要的物理实验的TOF电子学都采用这种方法。因而，这种方法是成熟的。

波形数字化是用高速的ADC电路将光电倍增管输出的信号波形全部记录下来。很显然，波形数字化方法可以提供更多和更精确的信息，包括幅度，上升和下降时间。这将非常有利于修正幅度-时间游动效应带来的误差，以及修正基线漂移，堆积等因素带来了的误差。但由于光电倍增管的输出信号是一非常快的信号，上升时间一般在10ns以下。将如此快的信号波形数字化需要非常快的ADC电路。虽然近年来商用的闪电型ADC（FADC）速度已高达每秒数百兆次变换（MSPS），甚至一千兆次变换（GSPS），但价格非常昂贵，且功耗无法忍受。所以一直未能在TOF电子学中看到应用。LBNL实验室研制的ATWD（Analog Transient Waveform Digitizer）[4] 芯片使这一愿望可能实现。

在我们的设计中，将首先考虑波形数字化方法进行电荷测量。目前正在进行ATWD芯片的评估板设计，待测试结果再做最后的决定。因此，幅度测量方法仍作为备用的方案考虑。
( ADC精度

无论采用那种方法，都必须估算ADC的精度，或者说ADC的位数。初步考虑，设低甄别阈在50mV左右调节，高甄别阈在250mV左右调节。电荷测量的目的是进行幅度-时间游动修正，因为只有高于高阈甑别器甑别阈的PMT信号才进行时间测量，因此，无须对幅度低于高甄别阈的PMT信号进行幅度测量。由于信号幅度越小的PMT信号，其幅度-时间游动误差越大，所以，刚刚高于高甄别阈的PMT信号，其幅度-时间游动误差最大。根据Varner的分析方法[5] ，我们可以估算用于电荷测量的ADC的精度。

设上升时间近似为一条直线，并假设幅度-时间游动修正后允许的时间误差为10ps。由图4.10-31的几何关系可得：
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这里，
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图4.10-31  ADC的LSB估算

事实上，由于信号幅度越大的PMT信号，其幅度-时间游动误差越小。对于10ps的低甄别阈处引起的时间误差，在高甄别阈处对应的幅度范围是3.16mV。而对于3V 处的PMT信号，对应的幅度范围是约530mV。或者说幅度高于3V的PMT信号有530mV的幅度变化时， 在低甄别阈处引起的时间误差为10ps。因此可以忽略3V以上的PMT信号对幅度-时间游动误差的影响。所以，设最大幅度为3V，动态范围可用式（3-4）来计算。


         
[image: image20.wmf]949

16

.

3

3

max

»

=

D

=

mV

V

V

V

R

                         （3-4）

由式（3-4）可知，要求用于电荷测量的ADC至少为10位精度的ADC。

需要注意的是，上述分析公式是在将上升沿近似为直线的假设下进行的。在采用波形数字化后，由于采样间隔至少可达1ns，对前沿有4次采样，这种情况下，可以对前沿进行高阶逼近，所得精度会进一步得到提高。因此，在波形数字化中，10位精度的ADC是足够了。在幅度测量方法中，考虑到实际的有效位，采用12位的ADC是比较保险的做法。
( 波形数字化方法

(  ATWD工作原理

ATWD是一个10位4通道的A/D变换芯片，其采样频率范围为0.3~2GSPS。完全可满足BESIII的TOF电子学需要。不同于普通的FADC，ATWD将采样和数字化分时进行。在采样工作模式，外部触发信号（高甄别器输出信号）启动ATWD同时对4个通道的输入波形进行高速采样，并将采样值分别立即存入由电容器构成的模拟存储器，每个通道有独立的128个电容器用以保持128次采样值；在数字化工作模式，片内的128个Wilkinson型ADC并行地同时对一个通道的128个电容器保持的采样信号进行变换，并由4:1多路器切换，完成4个通道的数字化。

尽管ATWD的采样频率可高达2GSPS，但它并不需要外部提供相应高的时钟频率，采样时序控制由内部逻辑提供。ATWD只需要一个40MHz频率的外部时钟给Wilkinson型ADC的计数器使用。这将使电路设计大为简单，同时避免了超高速时钟和相应数字逻辑电路对模拟信号的干扰。另外，Wilkinson型ADC的使用，避免了FADC中大量高速比较器的使用，极大地节省了功耗。4个通道集成在一个52脚的芯片上，也大大提高了集成密度。这些都极为有利于TOF电荷测量电路的设计。
(  ATWD的变换时间

由于ATWD内部采用Wilkinson型ADC，因此变换时间比较长。尽管40MHz时钟的两个沿都被ATWD使用，对于满幅度的信号，一个通道的变换时间仍在15(s左右。对于4K/s的平均计数率来说，这会带来一个较大的测量死时间。另外，由于四个通道共用一套ADC，数字化四个通道的输入信号将需要大约60(s。

( “乒乓”工作模式

为了克服由于ATWD变换时间带来的死时间，我们计划采用“乒乓”工作模式，用两个通道完成一个PMT信号的波形数字化。由于一片ATWD芯片中的4个通道是由同一个触发信号启动工作，“乒乓”工作模式时的通道切换必须在两个ATWD芯片之间进行。图4.10-32是其原理方框图。

每一个AWTD芯片接受两个相邻的塑料闪烁体的4路光电倍增管（PMT）输出信号，即：同一个塑料闪烁体的两端光电倍增管的输出信号被输入到同一个AWTD芯片中。如图4.10-32所示：A，B两个AWTD芯片通过一个4路1:2模拟信号多路器接受4路PMT输入信号。由于相邻塑料光闪烁体同时被“击中”的可能性较小，虽然当某塑料闪烁体被击中时，一个AWTD芯片的四个通道同时开始采样，但只有同一个塑料光闪烁体的两个通道有数据，数字化时也只需变换这两个通道的信号。因此，对一个AWTD芯片来说，其死时间为30(s。
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图4.10-32  AWTD“乒乓”工作模式原理方框图
但是，这种“乒乓”工作模式只能解决在死时间内同时出现两次“击中”的问题，若这时再有第三个“击中”事例出现，则第三个“击中”事例只能舍弃。不过，同时出现三次“击中”事例的概率很小。按照泊松分布，设平均计数率为
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，则在Δt（30(s）时间内出现3次“击中”事例的概率[6]为：
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出现3次“击中”事例的概率很小，可以忽略不计。

③ 幅度测量方法

幅度测量采用了基于“积分器＋FADC”的方案，电路由积分器、FADC、流水线FIFO、寻峰电路及读出FIFO组成。原理方框图如图4.10-33所示：
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图4.10-33 幅度测量的原理方框图

原理上，这个方案并不复杂。每当PMT信号超过高阈甄别器的甄别阈，积分电路对输入的PMT信号进行电荷-电压幅度转换，然后由一个12位ADC进行数字化变换，其输出的数字数据被存入到一个流水线FIFO存储器中。该流水线FIFO存储器的深度应与流水线FIFO存储器L1触发延迟时间相匹配，当L1触发信号有效时，与此时间对应的数据应正好出现在流水线FIFO存储器的末端等待输出。同时，寻峰电路打开一个时间窗来寻找峰值，峰值数据减去基线数据后即为代表本次好事例的数据。 最后，事例数据被存储在事例缓存器中等待VME读出。

幅度测量方法的读出电路目前正在设计之中。

4．快时间信号

当粒子击中某塑料闪烁体的不同位置时，其两端的PMT输出信号的时间不同，最大的时间差发生在粒子击中在某一端时。这时，△Tmax= L/C。其中：L是塑料闪烁体的长度，C是光在塑料闪烁体中的传播速度。只有当粒子击中塑料闪烁体的中点位置时，两端的PMT输出信号的时间才相同。因此需要一个时间平均器来得到两端的PMT输出信号的平均时间，无论粒子击中在塑料闪烁体的什么位置上，时间平均器都在一个相同的延迟时间后，产生出快时间信号给触发系统。图4.10-34是一个数字延迟线时间平均器的工作原理图。具体电路设计正在考虑之中。
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                   图4.10-34 数字延迟线时间平均器

4.10.3.4  系统时钟

为了精确地测量粒子的飞行时间，TOF电子学系统必须知道每一个事例对应的束团对撞的精确时间。在BESII系统中，TOF电子学采用了所谓的“Pick Up”信号作为束团对撞的时间零点。“Pick Up”信号是由距离碰撞点很近的钮扣型“Beam position monitor”感应产生的，可用来表示束团对撞的时间零点。但在BESIII系统中，由于：（1）束团对撞的周期非常小，为8ns；（2）束团长度大大减少，使得“Pick Up”信号的宽度很窄，约为几百ps，上升、下降时间都非常快，只有100ps左右。处理这样快的信号是极其困难的。

TOFIII电子学系统将采用与对撞时间严格同步的加速器RF时钟信号来代替“Pick Up”信号。频率为40MHz的参考时钟可以从加速器的499.8MHz的RF信号产生。由于加速器的499.8MHz的RF信号的频率稳定性非常好，精度为10-6，因此可以由该RF时钟源产生出高质量的时钟信号来。

鉴于当前的BEPCII加速器时序系统设计方案中并未考虑TOFIII 电子学对40MHz时钟的需求。我们必须考虑自己设计一个高性能的40MHz参考时钟系统。

40MHz参考时钟电路将由三部分组成：

1．40MHz时钟产生电路。

2．80米远距离时钟传输电路。

3．1:N时钟驱动和分布电路（时钟扇出）。

电路框图如图4.10-35所示。图4.10-35的考虑是在RF源的控制室先生成40MHz的时钟信号，然后传输到TOF实验室再分布和驱动。若BEPII采用与KEKB加速器类似的时序系统，或者40MHz的光电转换器件不够好，也可以考虑直接传输RF高频信号，在TOF实验室再产生所需的40MHz时钟。其方框图如图4.10-36所示：
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图4.10-35  40MHz参考时钟电路方案一
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图4.10-36  40MHz参考时钟电路方案二

为满足80ps的总时间分辨指标，40MHz的时钟信号的晃动（均方根值(）应不大于20ps。为实现这一目标，电路设计有以下考虑：

1．40MHz时钟产生

从499.8MHz的RF时钟源产生40MHz的参考时钟，可以有两种途径：(采用锁相环（PLL: Phase Lock Loop）技术。(采用分频技术。
( 锁相环方法
利用单片的锁相环芯片设计40MHz时钟产生电路将是最佳的方法。一是可以利用锁相环技术来滤除输入时钟信号的高频噪声，对输入时钟信号进行“提纯”；二是电路简单，避免不必要的电路带来的时钟信号抖动。锁相环方法的电路方框图如图4.10-37所示：
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图4.10-37锁相环方法的电路方框图

锁相环芯片可以考虑采用MICREL公司的SY89421[7] ，其输入频率范围为30~560MHz，输出范围为20~1120 MHz。输出晃动的典型值为10ps（RMS）。目前，我们仍在调研，寻找信号晃动更小的锁相环芯片。

( 分频方法
采用分频电路来完成40MHz时钟信号的产生也是一个可行的方法。为了保证时钟信号的晃动指标，分频电路可以用ECLinPS系列[8] 的芯片设计。如MC10E0168位二进制同步计数器。
 

图4.10-38 分频方法的电路方框图

2．80米远距离时钟传输

对于80米远距离的时钟信号传输，目前的设想是采用光纤传输。

相对于同轴电缆，光纤传输具有许多优点。如：( 良好的电磁抗干扰性。( 较小的电子学噪声。( 信号衰减小。( 温度稳定性好，等等。因此，为避免高精度40MHz时钟在远距离传输中受到外界电磁场的干扰，减少信号衰减和晃动，时钟信号传输媒介拟采用光缆。另外，为了尽量减少温度变化所带来的影响，我们计划采用一种具有相位稳定性能的光缆（Phase Stabilized Optical Fibel：PSOF）[9]。PSOF光缆的温度系数非常小，只有
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，而普通光缆的温度系数约为
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。 根据KEKB的测量，当传输距离等于或小于100米时，不用反馈也可以得到高质量的时钟信号，其短时间晃动为
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。PSOF光缆已为多个高能物理实验室采用，如LEP[10]，Spring[11]，KEKB[12]， KEK-ATF[13] 和SLAC。KEKB采用的PSOF光缆是由日本SUMITOMO公司[14]和FURUKAWA ELECTRIC公司[15]生产。可以考虑作为选购的参考。

光电转换器件（Optical Transmitter：E/O，Optical Receiver：O/E）的性能是影响时钟传输的另一重要因数。在前述的KEK测试中，他们采用了ORTEL公司Ortel 3510A（E/O）和Ortel 4512A（O/E），其温度系数分别是
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。在KEKB 加速器时序反馈系统中[16]，光电转换器件采用了Lucent Technologies Inc。的3740A，3540A和4518B。表4.10-4是它们的一些基本参数，也可以考虑作为选购的参考。
表4.10-4  Specifications of Transmitter/Receiver modules
	Model#
	Wave-lenght
	Optical power
	DC Photo

Responsibility
	Freq

	Transmitter

3740A
	1310nm

+/-30nm
	7mW
	
	0.1-4GHz

	3540A
	1550nm

+/-30nm
	4mW
	
	0.1-5GHz

	Receiver

4581B
	1.3/1.5µm
	
	>0.7A/W
	0.1-10GHz


3．时钟的分布和驱动
若考虑每一个FEE模块包含16通道的，整个TOF系统至少需要28个VME，时钟信号的Fanout模块是必须的。可以考虑的技术如下：

1. 采用锁相环技术的无相位延迟的1:N时钟驱动技术。

2. ECL/PECL差分时钟驱动技术。

3. LVDS差分时钟驱动技术。

时钟扇出电路可考虑设计为VME插件或NIM插件。我们准备采用On Semiconductor [20]公司的NB100LVEP221芯片。该芯片是一个扇出系数为1:20的LVPECL/LVECL时钟驱动芯片，时钟晃动的均方值仅为1ps。两个芯片即可实现所有的时钟扇出。

一个使用SY89421V和NB100LVEP211芯片的评估电路设计正在考虑。电路将包括40MHz时钟产生和扇出功能。其原理方框图如图4.10-39给出。
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图4.10-39  时钟评估电路的原理方框图

4.10.3.5  扇出电路

除了时钟扇出电路，还有若干个信号需要扇出。它们是：L1触发信号，复位信号，触发检测信号和校准信号。这些扇出电路无须计算机控制，可以设计为NIM插件。按每个插件扇出16路信号考虑，共需8个NIM插件。
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