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Optymalizacja kompresji informacii
w testowaniu uktadow ze Sciezka brzegowa
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W artykule przedstawiono cechy probabilistyczne kompresji informacji wynikajace ze
stosowania technik nieliniowych i mieszanych. We wstepnej czgfci przypomniano definicje
roznych technik kompresji. Zwrécono przede wszystkim uwage na te techniki, ktére stosuje
si¢ do przetwarzania informacji szeregowej. Techniki te majg interesujace cechy probabilis-
tyczne w sensie matego prawdopodobiefistwa maskowania bledow.

Techniki nieliniowe s3 mafo popularne z powodu ograniczen w zastosowaniu do
kompresji rownoleglej. Do rownoleglego przetwarzania wynikéw, szczeglnie waznego
w samotestowaniu wbudowanym nadaje si¢ technika liniowa {rownolegly rejestr MISR).
Techniki szeregowe mozna stosowac bez ograniczen w testowaniu ukladdw projektowanych
zgodnie z koncepcja JTAG — wyposazonych w brzegowa Sciezke sterujaco-obserwacyjna.

W artykule przypomniano autorskie porownanie roznych technik kompresiji, w szczegolno-
§ci na gruncie leoretycznego prawdopodobieristwa maskowania. Przedstawiono zaleznogci
opisujace prawdopodobieristwo maskowania dla polgcze techniki zliczania jedynek, zliczania
przejs¢ i techniki liniowej. Z komentarza do tych wzoréw wynika, iz techniki mieszane cechuja
si¢ ,,przedzialami interesujacymi® cechami probabilistycznymi. Takie techniki kompresji mozna
zastosowal w testowaniu ukladdw, w ktérych wprowadzanie pobudzen testowych odbywa si¢
szeregowo. W artykule nawigzano wigc do takich ukladow (w szczegbnoséci z modutami
wedlug standardu JTAG), proponujac techniki nieliniowe do kompresji wynikow testu.
Przedstawiono dwie koncepcje rozwigzania problemu kompresji — pierwsza z redundancjg
sprzgtu i drugg z kilkukrotnym powtarzaniem festu, przy kazdorazowej rekonfiguracji ukladu
kompresji. W kazdym przypadku proponuje sig stata strukture rejestru liniowego, stosowanego
najpierw jako uklad kompresji LFSR, a nastgpnie jako rejestr liczacy. Przedstawione schematy
s3 punktem wyjscia do programowych symulacji, stanowigcych przedmiot dalszych badaf.

Slowa kluczowe: BSP, JTAG, kompresja informacii, maskowanie, techniki diagnostycz-
ne, testowanie ukladow cyfrowych.
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WSTEP

Dynamiczny wzrost stopnia zlozonosci uktadéw cyfrowych wymusza réwniez
staly postep w dziedzinie testowania. Ze wzgledu na ogromne ilodci informacji
wynikowej w testowaniu bardzo istotne znaczenie maja techniki kompresji infor-
macji. Powszechnie uznana i stosowana technika jest technika liniowa kompresji
informacji ({11, [2], [3]...). Zasadnicza zalete tej techniki stanowi niezmienne dla
wszystkich ciagdw prawdopodobienstwo maskowania bledu, rowniez dla rejestréw
rownolegltych MISR, zwigzane z liczba stopni rejestru n funkcja P=2"" (w
przyblizeniu). Inne znane techniki to techniki zliczeniowe ([4], [5], [6], [7], [8]...),
sposrdd ktorych do najbardziej popularnych nalezy technika zliczania przejsé (TC
—— transition counting) oraz technika syndromowa (SC — syndrome counting).
W dalszych wywodach stosuje si¢ nastgpujace oznaczenia: m — dlugo$é ciagu,
t — liczba jedynek w ciggu, k — liczba przej§¢, czyli zmian wartoSci w ciagu.
Technike zliczania jedynek w ciaggu oznaczono symbolem SC, poniewaz nawiazuje to
do techniki syndromowej. Glowna zaleta tych technik jest nadzwyczaj mala warto$é
teoretycznego prawdopodobienstwa maskowania bledéw dla ciagéw poprawnych,
ktorych cechy zliczeniowe istotnie oddalone sa od swoich median ([7]). Podstawowa
wada (silnie warunkujaca niestosowalno$¢ w testowaniu wbudowanym) jest nato-
miast brak mozliwosci rownoleglej obserwacji i oceny wynikow.
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Rys. 1. Schemat blokowy stanowiska diagnostycznego

Techniki szeregowej kompresji informacji maja jednakze szanse implementacii
w ukladach z brzegowa fciezka sterujaco-obserwacyjna, szczegblnie w kontekscie
rozpowszechnienia standardu JTAG 1149 ([9], [10]). Przyktadowy schemat (z ograni-
czeniem do jednego ukladu testowanego) struktury stanowiska diagnostycznego
z implementacja koncepcji BSP przedstawia rys. 1 (symbol TPG oznacza generator
pobudzeq testowych, UUT — uklad testowany, a poéredniczacy element TAP to
port testowy). Pobudzony ukiad generuje w trakcie testu odpowiedzi, ktore nastep-
nie sg w rejestrze wyjéciowym przetwarzane do postaci szeregowej i moga by¢
poddane dalszej analizie w ukladzie oceny wynikéw. Istnieje mozliwo§é nieznacz-
nego wzrostu stopnia zlozonosci uktadu weryfikatora w celu istotnego podwyzszenia
skutecznoscei (czyli redukcji wartoéci prawdopodobiefistwa maskowania), przy czym
istotne jest to, Ze ten sam weryfikator w koncepcji éciezki brzegowej moze by¢ uzyty
dla wielu ukladéw testowanych. Celowo$¢ dziatan zmierzajacych do zmniejszenia
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ryzyka blednej oceny sprawnosci ukladu na podstawie poréwnania jedynie wyniku
kompresji z wzorcem jest uzasadniona wspdiczesnym rozwojem jakoSciowym.
W szczegolnych przypadkach zastosowan niewykrycie uszkodzenia z powodu real-
nego maskowania bledu moze wigzal si¢ z kosztami, jak i z negatywnym ksztal-
towaniem opinii uzytkownikow.

1. MULTIKOMPRESJA — PODSTAWY TEORETYCZNE, MASKOWANIE

Projektowanie procesu diagnostycznego obejmuje dwie fazy:
1) dobér generatora testu,
2) optymalizacje etapu weryfikacji odpowiedzi.
W dalszej czgsci skoncentrowano si¢ na drugim zagadnieniu, czyli probie doboru
takiej techniki weryfikacji reakcji ukladu badanego, by najmniejszym kosztem
dokonywac oceny, mozliwie najdok}adniej. Techniki kompresji informacji wiaza sie
nieuchronnie z ryzykiem maskowania. Jednym ze sposobéw minimalizacji mas-
kowania jest zastosowanie wyselekcjonowanej techniki kompresji lub uzycie kilku
technik kompresji informacji. Wielokrotna kompresja liniowa odpowiada, jak
wiadomo (np. [7]), kompresji liniowej za pomoca rejestru o sumarycznej dtugosci
(tzn. rownej sumie dlugosci rejestrow skladowych). Laczenie takiej samej techniki
w roznych odmianach jest uzasadnione skierowaniem wiadciwosci detekcyjnych na
przewidywane badz tez dobrze rozpoznane katalogi bledéw. Czeséciej tego rodzaju
analize doboru postaci techniki liniowej (tzn. opisu sprzgzenia zwrotnego rejestru)
prowadzi si¢ wigc w obszarze transmisji danych, gdzie przewidywalno$¢ zachowania
zaklocajacego Srodowiska jest wieksza niz w przypadku wtérnego (w wyniku
uszkodzenia czesto po prostu nieznanej struktury) ,,zaklécania® ciagu danych.

Technika liniowa (AS — signature analysis) charakteryzuje si¢ stala wartoscig
prawdopodobienstwa maskowania w catkowitej przestrzeni ciagéow. Pojedynczo
stosowane techniki zliczeniowe SC i TC charakteryzuja si¢ bardzo malym mas-
kowaniem je$li odpowiednie cechy zliczeniowe maja wartosci oddalone od od-
powiednich $rednich (= m/2). Przykladowy przebieg funkcji maskowania jest silnie
nieliniowy — rys. 2. Dla wartoéci cech (np. liczba jedynek) oddalonych od swoich
median dostatecznie mocno, tzn. ponizej ¢, lub powyzej ¢, maskowanie dla techniki
zliczeniowej jest mniejsze niz dla techniki liniowej o ,,ekwiwalentnej” dlugosci
rejestru. Ekwiwalentna dlugos$¢ oznacza taka liczbe stopni (przerzutnikow), jaka jest
niezbedna do zliczenia maksymalnej liczby zdarzen obserwowanych w badanym
ciagu. Jak wynika z dokladnej analizy ([7]) granice, np. dla zliczania jedynek —z,/z,
daza szybko do mediany wraz ze wzrostem dlugo$ci ciagu m (osiagaja wartosci
X mj2), a z powodu silnej nicliniowo$ci maskowanie szybko maleje wraz z od-
dalaniem si¢ cech zliczeniowych od swoich wartosci granicznych.

Laczne zastosowanie obu tych technik zliczeniowych (multikompresja S&TC
— zliczanie jedynek i przej§¢) stwarza dodatkowe mozliwosci ograniczenia mas-
kowania. W szczegblnych przypadkach moze wystapi¢ sytuacja, ze ciag o $redniej
liczbie jedynek moze mie¢ niewielka liczbg przej$¢ (lub odwrotnie). Wyznaczenie
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Rys. 2. Przyktadowy przebieg funkcji maskowania dla techniki zliczania jedynek

teoretycznego maskowania dla techniki réwnoczesnej kompresji SC i TC w od-
niesieniu do calkowitej przestrzeni mozliwych ciagéw (obejmujacej 2™ wszystkich
m-bitowych ciagdbw przy zalozeniu réwnego prawdopodobiefistwa wystapienia do-
wolnego ciagu) polega na wyliczeniu w oparciu o rachunek kombinatoryczny liczby
ciagow o diugodci m, w ktorych przy ¢ jedynkach wystepuje k przej$¢. Maskowanie
dla techniki S&TC okresla nastgpujacy wzér [7]:

t—1 m—t—1 J ({nkk)erCiﬂ—Lk“J)

B | B+
2 m 2

Pogyrc = om ] +

D0 (2)G)-

2" —1

Lacznie wystapienie dwoch symboli Newtona w liczniku powyzszego wyrazenia
implikuje silne ograniczenie wartoSci maskowania dla cech zliczeniowych odbie-
gajacych od swoich warto$ci $rednich.
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2. KONCEPCJA NIELINIOWEJ TECHNIKI SYMULTANICZNEJ — S&TCAS

Podstawg teoretycznych rozwazan o technikach kompresji jest zazwyczaj uogol-
nione maskowanie. Maskowanie to dla techniki liniowej jest stale w przestrzeni
ciagoéw. Technika S&TC ma bardzo silng nieliniowo$¢, ale dla srednich wartosci cech
zliczeniowych jest niekorzystna. Technika liniowa ma wowczas lepsze wiasciwosci
probabilistyczne. Polaczenie technik rézniacych si¢ rozkladem prawdopodobienstwa
maskowania pozwala przedzialami minimalizowaé (znacznie) ryzyko blednej oceny.

W celu wyznaczenia maskowania dla techniki symultanicznej S&TCAS (zlozZenie
analizy sygnatury oraz zliczania przej$¢ i jedynek) zaldézmy, Ze ciag wynikowy (z
rejestru $ciezki) poddawany jest wstepnej kompresji zliczeniowej. Nastgpnie wielo-
mianowy iloraz (wielomianowej postaci ciagu wejsciowego przez wielomian charak-
terystyczny rejestru liniowego) podlega wspotbieznej kompresji zliczeniowej. W rezu-
Itacie dzielenia wielomianu reprezentujacego ciag wejsciowy przez wielomian sprze-
Zenia zwrotnego otrzymuje si¢ iloraz Q (x) oraz resztg R(x) — rys. 3.
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Rys. 3. Dzielenie wielominadw przez rejestr liniowy — analiza sygnatury

Maskowanie (zgodno$¢ sygnatury S,z wzorcem) wystapi dla kazdego mozliwego
ciggu o dlugosci m — n (z wyjatkiem ciggu poprawnego). W rezultacie, do badania
technikami zliczeniowymi teoretyczng baze¢ stanowi przestrzen wszystkich ciagow
o dtugosci m — n. Taki sposob analizy zawiera wprawdzie pewne ,utrudnienie”,
zapewnia jednak niezalezno$¢ zdarzen (dana sygnatura i okre$lone cechy zliczenio-
we) w sensie probabilistycznym. (ZaloZenie separacji niewielkiej, n-bitowej, czesci
ciagu mozna takie bez trudu realizowaé sprzetowo). W oparciu o podstawy
rachunku prawdopodobiefistwa mozna wyznaczy¢ maskowanie dla S&TCAS jako:

Psgrcas = Psarc(m — 1)« Pyg (m)

gdzie Pg (1) oznacza maskowanie dla techniki liniowej, przy zastosowaniu rejestru
0 n stopniach.
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Wiaczajac do powyzszego rownania poprz.e.:dn‘ie' vyyrai.enie, opisujqcc? praw-
dopodobiefistwo maskowania dla multik’or.npresp mel_lmowej (po_zgstqplenlu pa{a-
metru dhugoéci ciggu m ,,nowa” wartoscia m — n) i po pominigciu przypadkoéw
skrajnych wartoéci cech zliczeniowych (1 =0, t =m —n, k =0, k =m—n- 5,
otrzymujemy nastgpujacy wzor do probabilistycznego opisu maskowania multikom-
presji S&TCAS:

VT (e

| FHL | K1 k
— 5 | m-—n 5

Pgercas = - ]

Kompresja wielokrotna moze by¢ zrealizowana za pomoca odpowiednich ukta-
dow, sprzgtowo dokonujacych wyodrebnienia poszukiwanych cech — rys. 4.

LFSR  OUT—>|

"syndrome counter" )]

INF
CK

[ "transition counter”

Rys. 4. Kompresja wielokrotna w ukiadzie potréjnym

Do realizacji kompresji liniowej uzywa sie rejestru przesuwajacego o liniowym
sprzezeniu zwrotnym, czyli LFSR. Wprowadzana szeregowo informacja spowoduje
ustalenie na koniec ,,0kna pomiarowego” pewnego stanu rejestru — sygnatury,
porownywanej w dalszej kolejnosci z wzorcem. Do kompresji zliczeniowej nalezy
uzy¢ licznika binarnego, zliczajacego ,,w przdd” w chwili wystgpowania okreslonego
zdarzenia w ciagu (np. jedynka na biezacej pozycji — SC lub zmiana stanu
binarnego w ciaggu — TC). Rejestr liniowy o sprz¢zeniu opisanym wielomianem
pierwotnym ma cyk! pracy o dlugodei L = 2" — |, gdzie n oznacza dtugosé rejestru.
Licznik binarny ma dlugo$¢ cyklu prawie taka sama, wigc mozna do zliczania
zdarzen uzy¢ wlasnie rejestru liniowego, funkcjonujacego jako rejestr liczacy. Zada-
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niem uzytkownika jest wowczas doprowadzenie do wejécia informacyjnego
rejestru takiego ciagu, ktory jest stosowany do okreSlania dlugosci cyklu (tzn.
100...0), a takze odpowiednie selekcjonowanie taktéw zegarowych (inicjujacych
zmiane stanu rejestru jedynie w chwili wystepowania poszukiwanych zdarzen
binarnych). W efekcie po wykonaniu testu rejestr jest w stanie znamiennym
dla okreSlonej liczby jedynek — dla techniki SC lub przejs¢ — dla techniki
TC, poniewaz liczby te implikuja okre§long liczbe taktéow zegarowych dla
tego rejestru, powodujac zatrzymanie si¢ w okreSlonym stanie grafu przejsc
rejestru.

Z binarna wartoscia liczby zdarzen stan rejestru wiaze si¢ iteracyjnym row-
naniem, opisujacym LFSR. Uzytkownika interesuje jednakze nie tyle faktyczna
postac wyniku, co zgodno§¢ z wynikiem wzorcowym, na podstawie czego pode-
jmowana jest decyzja o sprawnoSci badanego ukladu. Zaleta przedstawionej na
rysunku 4 struktury jest jej jednolito$¢, istotna w realizacji praktycznej. Takie
sprzgtowe rozwigzanie ukladu do realizacji multikompresji mozna zmodyfikowa¢ do
postaci przedstawionej na rys. 5, odnoszac proponowang koncepcje multikompresji
do testowania ukladow z brzegowa Sciezka obserwacyjna JTAG. W efekcie zmian
zwielokrotnienie sprzetowe zastgpowane jest redundancja czasu. Badany uklad jest
mianowicie stymulowany trzykrotnie ta samg sekwencja pobudzen testowych,
a uklad kompresji w kazdym z obiegdw testu pelni inna role: analizatora sygnatury,
licznika jedynek i licznika przejsc.

INF Ny
Bg
~——J —INP
o LFSR
—C o
LK
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S2 B
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Rys. 5. Wielokrotne zastosowanie programowalnego ukladu kompresji
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WNIOSKI

Nieliniowa kompresja wielokrotna moze by_c’ stosowana w,ukladach z brzegowa
$ciezka obserwacyjno-sterujaca, ponievyai ocenie podlegaja wowczas dane prz'esyla—
ne szeregowo. Zastosowanie technik zliczeniowych ma 1s't(?tny wpl‘yw re;d ukcyjny na
teoretyczne maskowanie, zwlaszcza w przypadku_wartosm c’ec?h ’zhcze‘mowych ciagu
poprawnego znacznie roznigcych si¢ od swoich wartodci $rednich. Technika
S&TCAS moze by¢ realizowana w systemie diagnostycznym poprzez zwielokrot-
nienie struktury ukladu kompresji. W przypadku konieczno$ci minimalizacji na-
kladow sprzgtowych mozna zastosowa ten sam rejestr, przeprogramowujac go
z funkgji rzeczywistego rejestru liniowego do postaci rejestru liczacego. Wystepuje
wowczas naturalna redundancja czasu testowania.

Taka potr6jna technika niesie ze soba nie tylko statystycznie uzasadnione,
obowigzujace dla calej (abstrakcyjnej) przestrzeni ciagdw, obnizenie wartosci praw-
dopodobienstwa maskowania, lecz przede wszystkim stanowi uzupeienie jakoscio-
wo odmiennych koncepcji wyodrgbniania z ciggu testowego cech rozpoznawczych.
Analiza cech probabilistycznych proponowanej techniki multikompresji stanowi
odpowiedni punkt wyjécia dalszych badaf poréwnawczych detekcyjnych wiasciwo-
sci w kontekécie przykladowych ukladow ISCAS, pobudzanych np. testowa sekwen-
cja pseudolosows.
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A. MITAS

OPTIMISATION OF INFORMATION COMPRESSION IN TESTING
OF CIRCUITS WITH BOUNDARY SCAN PATH

Summary

Some special probabilistic features connected with non-linear and mixed information compression
techniques have been presented in the paper. At the beginning the definitions of various compression
techniques have been recalled. These techniques are pointed out, which are used for the treatment of serial
data streams. The techniques have got some interesting probabilistic features — that is very small
probability ol error aliasing.

Non-linear techiques are not popular because of some limits in application for parallel
compression. For this parallel treatment of results, that is very important in built-in self-test, is usually
applied the linear technique (parallel MISR -register). The serial techniques can be used without limits in
circuits testing, that are designed according to JTAG-conception (they have got the boundary
scan-path).

Comparison of various compression techniques, in particular on the base of theoretical probability of
error aliasing, have been recalled from earlier author’s publications. In the article there are some
formulas, that describe the aliasing probability for the joining of the “ones-counting”, “iransilion-
counting” and linear techniques. From the commentary for the formulas we can evaluate, that the mixed
techniques have got some “interesting inlervals” of probabilistic features. The techniques can be applied
for testing of circuits, in which the test stimuli are serial introduced. That is why the paper refers to the
circuits of this kind (in particular with JTAG-modules). It is suggested to apply the non-linear techniques
for test resulls compression.

Two conceptions of solving the compression problems have been presented. The first — with
hardware-redundancy and the other - connected with multiplied test application, accordingly to the
reconfiguration of the test unit. In each case there is proposed the identically structure of linear register. It
is used as LFSR-compression unit and than as counting register. The presented schemas are some starting
points for further researches of software simulations.

Key words: aliasing, BSP, compression methods, digital testing, JTAG, test techniques.
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An algorithm of functional decomposition with
free set variables coding
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An algorithm of functional decomposition with (ree sel variables coding is presented.
The algorithm, based on Curtis’ theory, is an enhanced version of the subdecomposition
algorithm presented in [7]. Moreover, the use of a transcoder allows us to limit the number
of levels and inputs to the subcircuits used to imlement a given logical function. The
described algorithm has been implemented in a procedure of prototype decomposition
program. Results of such a decomposition for y0 function of rd84 benchmark is presented.

Key words: decomposition techniques, VLSI, FPGA circuits.

1. INTRODUCTION

With the increasing interest in the synthesis of multilevel logic in VLSI design,
there is a renewed interest in decomposition. The main topic of this paper is
functional decomposition. Decomposition means breaking a large logic blocks into
several relatively smaller ones. Functional decomposition is a method to achieve this
goal directly by analyzing a function’s properties instead of algebraic transfor-
mations on its representation.

Over the last few years, several companies have introduced a number of different
types of FPGA. In the case of FPGA circuits, decomposition is of primary
importance. The devices contain a large number of cells, or of groups of cells,
organized into blocks (CLD — Configurable Logic Blocks [13], LAB — Logic Array
Blocks [2]). Designing a device based on these blocks requires partitioning the circuit
into subcircuits associated with internal blocks described by LUT’s (Look-Up
Tables) [3, 4, 6, 7, 8,9, 10, 11, 12]. There are different types of cells, or blocks with
different number of inputs and outputs.
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2. THEORETICAL BACKGROUND

The latest trend in digital circuit partitioning is the use of functional decomposition
as the main (and, often, the only) decomposition technique. Various algorithms using
functional decomposition were presented in [4, 6, 7, 8, 9, 10, 11, 12]. They are based on
the Ashenhurst decomposition [1] and its enhancement by Curtis [5].

Curtis proved the fundamental theorem:

U(Xz/Xl) < 2p¢>f(X2a Xl) = F[gl (Xl)a gz(Xl):---s gp(Xl)’ Xz] 1

If the column multiplicity » (X,/X,) is less or equal 27, then the function f(X,, X))
can be decomposed into F form as shown in Fig. 1.

X1 X1 X2
X1 X2
Ul L
GUXTY |eevernnenns gp(X1)
a— F
Y I l y

Fig. 1. Curtis decomposition

The algorithm of simple subdecomposition presented in [7] was based on Curtis’
theory and allowed a function y = f{(I,_,,..., I;, ;) to be implemented in logical
blocks with n, inputs and m, outputs.

Sometimes the use of a transcoder additionally allows the number of inputs to
subcircuits to be reduced when implementing a given logical function (Fig. 2). This
is possible if less than the maximum number of combinations of these variables is
needed to define the on set of the function to be realized.

X1 X1 X2

IUI ool

GrIXTY |eeoee et ap(x1) I—me

Fig. 2. Functional decomposition with [ree set variables coding

A transcoder is described by three parameters (Fig. 2):
n, — the number of inputs, m, — the number of outputs, and k, — the number of
code words, linked by relationships stated below
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k,<2™; m,<n, (2)

Let the function y defined on a set I = {I,_,..., I, I,} allow for functional
decomposition according to the relationship

y=Flg (X,), £2(X}),s gp(Xl)a X,] 3
X, ={L_ 1, I, L)), Xo=1{1_1,0, Loy, L},

The X, is called bound set and the X, is called free set. A direct implementation
of functions g, (X,), g,(X,),..., g,(X,) by logical blocks is possible if the number of
inputs of these blocks 1, conforms with the relationship n, > X,. If the number of
outputs of logical blocks m, > 1 then it is possible to group the functions g and
implement m, functions simultaneously in one block.

Let the complexity coefficient w, (/,_1,..., 1,41, 1,) will be the number of different
words formed by the input variables I,_i,..., I,., I,. The number of different words
formed by the functions g, (X)), g,(X)),..., g, (X,) is w, (g, (X)), &,(X,)..., g, (X))). If
the power of the set X, is greater than [lg,w, (g, (X)), g,(X}),...,g,(X}))], then
introducing an external transcoder can limit the number of input. The transcoder
would have to possess the following parameters:

n= Xy ko> w(g (X)), & X ) g,(X)); @
m, > (g, w, (g, (X)), g, (X)),-es g,(X)]

The last block used to implement the function y is the block implementing the
function F. The number of its inputs is equal to

P + [lgzwk(gl (Xl)a gz(Xl)a"'v gp(XI))]

The above considerations allow us to formulate the algorithm of functional
decomposition with free set variables coding.

3. THE FUNCTIONAL DECOMPOSITION ALGORITHM
WITH FREE SET VARIABLES CODING

Definition 1
By the set of active vectors A, we shall understand the set containing all the
vectors for which the function assumes an active state.

Definition 2

By the full set Py of the set X = {I,_,, I,, I,} we shall understand the set 2* of
vectors containing all the combinations L, H of the variables in the set X, where k =

Let us denote the vectors in Py and A4, respectively by

— k —
PX - {P2—1,,_,, % p"} Bepyeens 1y, Iy Ay - {ar”“'"’ 4 ao} Loty s I Iy
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Definition 3

By the characteristic table of the sets 4, and Py we shall understand a table
A4,V Py of the size rx 2%, whose rows correspond to the elements of 4, columns
— to the elements of Py, and whose elements are determined as follows

=ai_Pj lf chai

t; .
Y o if ptg
where

r=A;

o

Lr=1; j=0,1,., 2! k=X
Definition 4

By a characteristic subset T, (0 < < 2*—1) of the characteristic table 4,V Py
we shall understand the set
r—1 _
T,=\Jt; where r=4;
i=0

¥

k=X, t;— elementof 4,V Py

Example 1:
Let
A,={LLLLL, LLLHH, LHLLH, LHLHL, LHHLL, LHHLH, LHHHL,
LHHHH, HHLLL, HHLHH }13 1, 1110
X ={1,1,}=P,={LL, LH, HL, HH}, jo
The characteristic table 4,V P, is presented in Table 1. From the columns of the

characteristic table it is possible to determine the characteristic subsets T,, T,, T,, T,
(see Table 1).

Table 1
Characterislic table 4, VP,
1413,12,11.10 LL LH HL HH 1.0
LLLLL LLL ) i ]
LLLHHE () ¢ ¢ LLL
LHLLH b LHL b b
LHLHL b S LHL b
LHHLL LHH ¢ ) )
LHHLH b LHH b &
LHHHL b ¢ LHH )
LHHHH ) ¢ b LHH
HHLLL HHL ¢ b b
HHLHH b b () HHIL
I4,13,12

Ty={LLL, LHH,HHL) T)=(LHL,LHH) Tp={LHL,LHH) T3={LLL,LHH, HHL)

Definitions 1—4 allow us now to present the following algorithm for the

implementation of a function y = f(I,_,,..., I}, I,) by logical blocks with », inputs
and m, outputs each and a transcoder for free set variables coding’

TO

-
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1. Consider partitionings of the set I = {I,_,,...,, I;, I} into disjoint subsets X, X,
such that

X <n; XuX,=I XnX,=09.

5. For each partitioning, determine the characteristic tables 4,V PXz and the
characteristic subsets

3. Verify if the characteristic subsets other than PX and @ can be partitioned
into p groups such that an arbitrary characteristic subset belongs to TF or
T*, such that

v

. T¥uTH =Py TiNTHF=d
I1<i<p 1

or, in the particular case if 77" = & then TF < PX{

4. If it is possible to partition the characteristic subsets then it is also possible to
partition the set 4, into p disjoint parts 4,, each of which is the set of active
vectors of a function g;(X,), by applying the following principle:
an arbitrary element g; of the set 4, belongs to the set 4, if there exists a vector
P € P, such that p, © g,

T¥, T¥ — P,EPXZ——» Ay2—>gi(X1).

5. Determine w, (g, (X}), & (X\),..., gp(Xl)L
If [lg, w, (g, (X)), £,(X)).--., £,(X}))] < X, then it is possible to limit the number
of inputs to the block implementing the function F[g, (X)), g,(X),..., g,(X,), X;]
by using a transcoder with the following parameters:

an?Za kt>wk(gl (Xl): gZ(Xl)r": gp(Xl)9 mtz[lgzwk(gl (Xl)a gz(Xx)s"'s gp(Xl))]

6. Select the best solution (strongest limitation of the number of inputs to the block
implementing the function F) by maximizing:

fl + f2 —p —[g,w, (g (X)), £,(X)),- gp(Xl))]'

7. If the number of inputs to the block implementing the function F is greater than
n, then seek a functional decomposition of the function F (step 1).

4. EXAMPLE

The functional decomposition algorithm with free set variables coding has been
implemented in a procedure of prototype decomposition program (Decomp). The
input to the program is a pla file and the output is a set of n,-input, m,-output LUTs
described by pla files.

Let us try to implement the function y0 of benchmark rd84 using Configurable
Logic Blocks (CLB) contained in an FPGA structure by XILINX, series 3000. The
CLB includes a look-up table that can implement any function of five variables, or
any two functions of four variables that use no more than five distinct inputs. The
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CLB has two outputs. If the CLB is used as a transcoder, it will have the following
parameters:

or
=4, m=2 k,=4,

Using the functional decomposition with free set variables coding procedure it is
possible to implement the function y0 of rd84 benchmark in five CLBs, as shown in
Fig. 3. The files describing each CLB are presented in Table 2.

17 16 15 1413 1716 15 14 13 17 16 15 1413 12 11 10

CL

i
[ cier 1]

LT L
82 || cies | [ciss ]

g1 gz g3 tr1 tr2
v
cLBS
| v

X, = {17,16,15,14,13}; X, = {I2,11,10}
Fig. 3. Implementing the y0 function of benchmark rd84 in CLBs of (he XILINX Series 3000

Table 2
Files describing the functions implemented in the individual CLBs
CLB1 CLB2 CLB3 CLB4 CLBS
(transcoder)

s a5 i3 Lio3 i 5
01 ol ol 0 2 .o 1
Albi716 0514 13 b i7i6i5i4 3 i i7i6i5i413 b i2ilio b g3 g2 gl tr2 trd
.ob gl .ob g2 .ob g3 obtr2 tr] by
ps P20 pl6 -p 7 p7
-1111 1 00011 1 00001 1 001 01 00111 1
1-111 1 00101 1 00010 1 010 01 0101- 1
11-11 1 01001 1 00100 1 100 01 01101 1
111-1 1 10001 1 01000 1 0l1 10 0111~ 1
1111~ 1 00110 1 10000 1 101 10 100-~ 1
© 01010 1 00111 1 110 10 1010- 1

10010 1 01011 1 111 11 10110 1

01100 1 10011 1 € e

10100 1 01101 1

11000 1 10101 1

00111 1 11001 1

01011 1 01110 1

10011 1 10110 1

01101 1 11010 1

10101 1 11100 1

11001 1 11111 1

01110 1 e

10110 1

11010 1

11100 1

£
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CONCLUSION

The decomposition technique presented in this paper is a specific multiple disjunc-
tive decomposition. The algorithm presented here can be a valuable addition to the
algorithms, presented in [7], of partitioning a digital circuit into the individual
logical blocks. Experimental results highlight the fact that for those functions which
subject decomposition with free set variables coding by introducing external ‘trans-
coder can be obtain implementation using less number of levels.

10.

11.

12

13.
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D. KANIA

ALGORYTM DEKOMPOZYCJI FUNKCJIONLNEI]
Z KODOWANIEM ZMIENNYCH ZBIORU WOLNEGO

Streszczenie

Artykul przedstawia algorytm dekompozyciji funkcjonalnej z kodowaniem zmiennych zbioru wol-
nego. Zaprezentowany algorytm oparty jest na teorii Curtisa i jest ulepszong wersja algorytmu
subdekompozycji przedstawionego w pracy [7]. Wprowadzenie dodatkowego trankodera pozwala na
ograniczenie liczby poziomow i wejs¢ podukiadow wykorzystywanych do realizacji funkcji logicznych.

Przedstawiony w pracy algorytm, w postaci oddzielnej procedury, zostat zaimplementowany w proto-
typie programu stuzacego do dekompozygji [unkeji logicznych, W niniejszym artykule wynik dekom-
pozycji zostal zaprezentowany na przykiadzie funkcji y, zbioru testowego (benchmark) rd 84.
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Digital FIR filter design
by alternate iterations in the time and frequency domains
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A technique for designing digital FIR filters aided by a computer program in the
MATLAB-WINDOWS environment is presented, based on alternate iterations in the time
and (requency domains. The technique is aimed at designing filters with, generally, complex
frequency response by forcing the complex approximation error magnitude rather than
solely the amplitude response of the filter to the assigned tolerance specifications. The
advantages of the proposed approach are illustrated by a design of a Fractional Sample
Delay filter. If this filter has to meet demanding specifications then the proposed approach
provides a more effective solution than the traditional approach based on windowing
technique using classical window functions.

Key words: Digital filters, fractional-sample delay filters, fast Fourier transformation.

1. INTRODUCTION

In this paper a technique for designing finite impulse response (FIR) filters using
the fast Fourier transform (FFT) algorithm is presented. The FIR filter design
problem is formulated to alternately satisfy the frequency domain constraints on the
magnitude of the complex approximation error bounds and the time domain
constraints on the impulse response length. The design scheme is based on iterations.
Each iteration requires computation of the FFT and its inverse. The technique is
simple and versatile. It allows for the approximation of a filter of any arbitrarily
chosen complex frequency response characteristics with arbitrary complex ap-
proximation error specifications as well. The iterative design process can be readily
modified, extended to more than one dimensions and organized in an interactive
way giving an insight into the intermediate results.

The problem of designing an FIR filter consists of determining the impulse
response A[n] or its frequency response H (e/*), so that given requirements on the
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filter response are satisfied. The impulse response here is selected as centred at the
origin, i.e. for this response the discrete-time independent variable » for a FIR filter
of lenght N takes the values n =0, +1,..., (N — 1)/2, where N is an odd integer. The
causal filter ﬁ[n], n=20,1,.,N —1 can be obtained by delaying 4[n] by (N — 1)/2
sample intervals as given by

hlnl=hn—WN-1/2, n=0,1,.,N—1, (1)

For the causal FIR filter, which is a liner shift-invariant system, the input-output
relation is represented by

=Y Ak - k] @)
k=10

where x[n] and y[n] are the input and output sequences, respectively.
The frequency response H(e/*) corresponding to the non-causal impulse
response A[n] is expressed as

(N —1)/2
HE™)y= ) hlnexp(—j2nfn), |f]<1/2 (3)
n= —(N—1)/2
and H (e/*) is a periodic function of the frequency f with the period equal to 1. Thus
it is sufficient to specify the frequency response of the filter in the region |f] < 1/2.

In order to meet given specifications, an adequate filter length N needs to be
detrmined. Generally, there is a trade-off between the filter length and the frequency
domain specifications, which are most frequently formulated in the form of bounds
on the filter’s amplitude response. The filter length may be determined through an
iterative process. If the filter length is fixed, then the tolerance parameters must be
properly adjusted to meet the design specifications.

The design technique proposed in this paper is based on specifying bounds on the
complex approximation error magnitude rather than on the amplitude response of
the filter solely. This allows for an FIR approximaticn of filters whose impulse
response is not necessarily symmetric, as is the case of linear-phase filters. A typical
example of a filter whose impulse response is generally non symmetric is the
fractional-sample delay (FSD) filter [1], [2] which finds a number of aplications, e.g.,
in synchronisation and incommensurate resampling. This filter is used further to
illustrate the potential of the proposed design technique.

2. THE PROPOSED DESIGN TECHNIQUE

The idea of the proposed technique of designing digital FIR filters by alternate
iterations in the time and frequency domains is presented in Fig. I in the form of
a block scheme of the design algorithm. The iterative method begins with a finite-
extent real sequence

{hwo [n]}(iv(}l—)/xz)/z = { hy:[n]} Q’(Xrlw)/lz)/z lico = hni[1]lico, =0, +1,.., + (N=1)/2 (4)
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i=12,.. i
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. -1
_{ TN b FK
by

Fig. 1. Block scheme of the proposed algorithm lor designing digital FIR filters by allernate iterations in the
time and [requency domains. Broken lines with arrows indicate the additional parameters and characteristcs
introduced from outside the loop

This sequence is the impulse response of an initial ({=0) FIR filter design of length
N, where it is assummed that N is an odd integer. A good candidate for the initial
estimate can be obtained, e.g., by windowing by means of a classical window [3] the
infinite impulse response A, [n], n=0, +1,... of an ideal filter whose frequency
response is H,(e/*”). This can be achieved by using
1/2
hlnl= | H,e™)edf ®)

—1/2
with a chosen window function wy[n], n =0, +1,..., +(N—2)/2 to get
hyoln) - hmwyln], n=0, +1,.., +(N-1)/2. (6)

This impulse response is the input to a loop in Fig. 1 where it undergoes
processing in successive iterations: { = 0, 1, 2,.... In the loop the impulse response (4)
is symmetrically elongated according to the following relationship

hyiln], |n] < (N—1)/2
0, V=12 <|n| < (K=1)/2,
where K > N and K is an odd integer. This operation is performed in Fig. 1 by an

elongator E,. Next, the discrete Fourier transform (DFT) of length K of the
sequence (7) is computed, as given by

(M

. A ,
{ hg:[n]} (f(}l—)/lz)/z = Eg{hy;[n]} (—N(X/L)/]Z)/z = {

A . (K—=1)/2 )
{HK,i[k]} (5(—1&'1—)/12)/2 = Fg{hg(n]} (;‘(Kl—)/lz)/z = Z hg:[nlexp (—j2nnk/K),
n= —(K~—1)2
®)
k=0, £1,..., +(K-1)/2

by using the K-point DFT operator Fy.
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Of paramount importance in Fig. 1 is a block callefi FPF, intended for
constraining the desired features and parameters of the filter in "the frequency
domain. This forcing is done here by using the complex approximation error
magnitude to impose the desired constraints on the filter frequency response. The
complex approximation error is defined as

Exilkl = Hyalkl — Hg,[k], k=0, £1,.., £(K - 1)/2, ®

where {Hy ,[k]} |%x Y5, stands for a set of K equidistant frequency points of the
ideal frequency resonse H,(e/*), i.e. Hy [k] = H,(e”™)|,= yx with k as in (9). In
the FPF block a new frequency response in the given set of frequency points is

created, according to the following relationship

G,A[k]z{ Hy,[K] i |Ei[k]| < 64[K]
A” Hy k] — Okl Ex ;[k]/| Exi[k]] if |Eg[k]]| > 6,[k]

where 0 < d.[k] <1, k=0, +1,..., (K~ 1)/2 is a real-valued deviation charac-
teristics for the complex approximation error magnitude. The imposed constraints
are given on the right-hand side of Eq. (10). The core of the technique is outlined
below. According to (10), if the complex approximation error magnitude, | Ex :[K]],
at a given point k, is not greater than the deviation §.[k], then the frequency
response Gg;[k] at this point takes the value Hy,[k]. Otherwise, a modified
frequency response value is assigned to this point. Namely, the current value H x.ilk]
is replaced by the value for which the complex approximation error is
Oxlkl Exi[k]/| Ex:[k]| = 6 [k]e/*#54 instead of Ex,[k]. Consequently, the error
magnitude is replaced by the maximal allowed value §;[k] and the error phase
remains unchanged.

The deviation characteristics 6,[k] reflects the degree to which it is allowed for
the desired filter to deviate from an ideal filter. In the case of selective filters with
one passband and one stopband in the nonnegative frequency range 0 < /' < 1/2, this
characteristics assumes the values: 6, in passband and 6, in stopband, where d,and &,
stand for the maximum passband and stopband deviation of the complex ap-
proximation error magnitude from the ideal zero value. For example, for a zero-
phase lowpass filter with passband and stopband cutoff frequencies: J,=k,/K and
J, = k,/K respectively, the ideal frequency response is

1, k=0, +1,..., +k
+

P
0, k=k, £k + D, £EK—-1)2 o

(10)

HK',d[k] ={

and the deviation characteristics is

6 [K] ={ 5y k=0, 41, tk,

2

Normally, the deviation characteristics in the transition band ( /5 f,) remains
unspecified. Then, this band is called the off-care band.




{!

TOM 44—1998 Digital FIR filter... 329

Once the discrete-frequency response G ;[k] (10) has been obtained, the impulse

response
& =112

1 ,
{gK,.-[n]}‘_ l)/2)/2 =Fg'{ Grilkl} (E(K 1)/12)/2 =K Z GK,i[k] exp (j2rnk/K),

k= —(K—1)2
(13)
n=0, +1,., +(K—1)2

corresponding to (10) is computed by using the inverse K-point DFT operator
denoted in Fig. 1 by Fz'. Next, the time-domain constraint is imposed on the
filter’s impulse response. This constraint requires that the filter coefficients must be
zero outside the region n =0, +1,..., (N — 1)/2. According to this, the impulse
response gx;[n] is symmetrically truncated from length K to N, to give the
sequence

{bx: [n]} —(Nl)/12)/z = Tx{gk,: [”]} T )/12)/2 =gg:nl, n=0, +1,., +(V — 1)/2. (14)

Finally, the sequence { b, [n]} Vw53 is treated as the input sequence for the next
iteration. Thus at the elongator input we have

hN()[ ]a Z=O
hviln] = {bN, nl, i=1, 2,.. (15

The algorithm is stopped when the magnitude of the complex aproximation error of
the discrete-time frequency response Hy ;[k] fulfills the condition

|Ex.[K]l < o[ k] (16)

for all k for which the deviation characteristic has been specified. If the algorithm is
stopped at the i-th iteration stage, the impulse response of the target filter is

hyln) = bysnlnl, n=0, 1., +(N — 1)/2. (17)

Consequently, each iteration of the algorithm consists of making successive im-
position on time and frequency domain constraints onto the current iterate. The i-th
iteration consists of the following steps:

e Elongate the i-th iterate from Ay, [n] to Ag,[n] (7).

e Compute the DFT of the i-th iterate Ay ;[n] (8).

e Check the condition (16). If this condition is not fulfilled for all k of interest, for
which the deviation characteristic has been specified, then impose the constraints
given in (10) to obtain G ;[k]. Otherwise exit by taking by, ,[n] from the
(i — 1)-st iteration as the target filter impulse response A, [n] (17).

e Compute the inverse DFT, gx,[n], of G (k] (13).

e Impose the time-domain constraints by truncating gx;[n] to obtain by ,[n] (14).

e Assign by ;[n] to Ay, [1] to be the input for the next iteration stage.
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3. DESIGN EXAMPLE AND DESIGN TOOLS

In order to display the performance of the proposed design technique, we present
an illustrative numerical example and compare the results with those obtained with
the classical windowing technique [3] and with the optimal Chebyshev design [4].
The algorithm was coded in MATLAB [5]. The filter chosen was a fractional-sample
delay (FSD) filter [1], [2]. The design here was aimed at reducing the maximal size of
the ripples exhibited by the frequency response approximation error magnitude of
the FSD filter initially designed using the windowing technique.

The desired frequency response of the FSD filter is defined as given by

H,(e”*) = exp(—j2nfd), |fI<1)2, (18)

where d stands for the fractional delay which is a noninteger fraction of a sample
interwal, and |d| < 0.5. The amplitude response of this ideal filter is 1 and the group
delay response is d. The impulse response corresponding to (18) is

hyln] =" =sinc(n—d), n=0, +1,.. 19)

In our example the design specifications for the FIR approximation to this filter in
the discrete-frequency domain are as follows (cf. (11)):

Hy[k] = exp(—j2nkd/K), k=0, +1,., +k, (20)

with d = 0.3. The desired bandwidth (DBW) of our FSD filter is specified to be
DBW = 0.45. For the convergence of the iterative algorithm in Fig. 1 it is important
to have the cutoff frequency represented accurately on the frequency grid of the
DFT algorithm. Because of this the passband cutoff frequency for the FSD filter
assumed in the example is

f,=DBW KK, @1

where [x Istands for the integer part of x not smaller than x, and the number of the
frequency point in (20) corresponding to f, must be k, = K /,- Thus the filter has one
passband and a transition band. The deviation characteristic for the FSD filter in the
passband is specified to be (cf.(12))

Sxlkl=6, k=0, +1,., +k, (22)

with the tolerance parameter §, = 0.0025. The discrete-frequency response (20) as
well as the deviation characteristic (22) remain unspecified in the transition band.
Thus k = +(k, + 1),..., +(K — 1)/2 are the numbers of frequency points belonging
to the off-care band. In the example, the approximating filter length is N = 35 and
the size of the DFT is K = 11N = 385. The filter characteristics obtained after 20
iterations are illustrated in the upper part of Fig. 2 in the form of the amplitude
response and the group delay response, both zoomed in the desired bandwidth,
DBW. The middle part of Fig. 2 shows the performance of the initial filter. This was
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Fig. 2. Amplitude response and group delay response of the FSD filter designed by the proposed iterative
method (upper part) and by using the von Hann window (middle part). The lower part shows the reference
optimal Chebyshev design
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obtained by the classical windowing technique using the offset von Hann window [1]
of the same length N = 35. The maximal values of passband ripples for the iterated
design from Fig. 1 as compared with the von Hann design were significantly reduced
from approximately 0.0085 to 0.002 (more than 4 times) on the amplitude response
and from 0.07 to 0.035 (twice) on the group delay response. The total peak complex
approximation error magnitude measured in the filter passband decreased from the
initial value 0.01 (—40dB) to the desired value 6, = 0.0025 (— 52dB). This confirms
that the proposed design technique convincingly proves its worth.

If the length of the FFT is very large, the iterations converge to the optimal
Chebyshev (minimax) approximation (see the lower part of Fig. 2) which minimizes
the Chebyshev norm [4], i.e. the maximal value of the complex approximation error
magnitude in the FSD filter passband. However, to achieve the performance of the
iterated design close to the optimal one, one must have the possibility to intervene in
the design process. this is because ideally the iterative algorithm should be m-
plemented via the discrete-time Fourier transformation with the frequency variable
continuous rather than discrete. The convergence of the practical algorithm strongly
depends on the FFT length. Moreover, the precise value of the passband edge, the
constrained value of the tolerance parameter &, and the initial design are also very
important for convergence. Experience shows that when the filter has to meet
demanding specifications, even very small changes in the constrained parameters
may strongly influence the iterative process and speed up the design time. Thus it
was indispensable to have a design tool at disposal through which the designer could
modify the iterative process in an interactive way having an insight into
the intermediate results.

To meet these requirements a graphical user interface in MATLAB-WINDOWS
environment was created [5]. Fig. 3 shows the main window for communication with
the FIR filter design algorithm from Fig. 1 without programming commands.
Shown in this window are buttons for modification of the inital design and for
influencing the constrained parameters at every stage of the design process. Also in
this window the dynamical changes in the most important filter characteristics can
be observed. Actually, Fig. 3 gives a snapshot taken during an interactive process of
attempting to achieve an optimal FSD filter design with an equiripple complex
frequency response approximation error magnitude (cf. the lower part of Fig. 2).
Such a design was reached here after 4172 iteration steps using a FFT of length
K = 8192.

CONCLUSIONS

In this paper a technique employing alternate iterations in the time and
frequency domains has been presented aimed at designing FIR filters with complex
frequency response. the iterative algorithm employs the FFT at each iteration. The
design process has been organized in an interactive way by means of a graphical user
interface in a MATLAB-WINDOWS environment in order to facilitate the conver-
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gence of the iterates and to speed up the design time. Experience shows that the
algorithm converges to an optimal Chebyshev solution which minimizes the maxi-
mal value of the complex frequency response approximation error magnitude.
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E. HERMANOWICZ, M. ROJEWSKI, M. BLOK

PROJEKTOWANIE FILTROW CYFROWYCH FIR
NA DRODZE NAPRZEMIENNYCH ITERACJI
W DZIEDZINIE CZASU 1 W DZIEDZINIE CZESTOTLIWOSCI

Streszczenie

W pracy przedstawiono wspomagang programem komputerowym w Srodowisku MATLAB-WIN-
DOWS metodg projektowania filtrow cyfrowych FIR na drodze naprzemiennych iteracji w dziedzinie
czasu i w dziedzinie czgstotliwosci. Metoda jest przeznaczona do projektowania filtréw o generalnie,
dowolnej zespolonej charakterystyce amplitudowo-fazowej. W ramach specylikowanego przedziatu
tolerancji wymuszany jest modut zespolonego bledu aproksymacji charaklerystyki amplitudowo-fazowej,
a nie blad samej tylko charakterystyki amplitudowej. Zalely melody sg ilustrowane przykladem
projektowania filtru o opo6znieniv ulamkowym. Jezeli ten [iltr ma speliaé ostre wymagania, to
proponowana metoda dostarcza bardziej efekiywnego rozwiazania niz podejécie tradycyjne oparte na
metodzie wykorzystujacej technike okien klasycznych.

Stowa kluczowe: filiry cylrowe, fillry o opdznieniv utamkowym, szybkie przeksztalcenie Fouriera.
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Wplyw zjawiska samomodulacji fazy na transmisje danych
wykorzystujaca zjawisko konwersji modulacji czestotliwosci
na modulacj¢ amplitudy

KRZYSZTOF PERLICKI
Instytut Telekomunikacji, Politechnika Warszawska

Otrzymano 1998.04.29

Autoryzowano [998.06.27

W artykule przedstawiono analizg wplywu zjawiska samomodulacji fazy na parametry
systemu transmisji danych wykorzystujacego zjawisko konwersji modulacji czestotliwosci
na modulacje amplitudy powodowana przez dyspersj¢ chromatyczng $wiattowodu z dwu-
poziomowym wyjSciowym sygnatem optycznym.

Artykut jest kontynuacja publikacii [1], ktdra zawiera podstawowe informacje dotycza-
ce: zjawiska konwersji modulacji czestotliwodci na modulacje amplitudy w standardowym
$wiatlowodzie jednomodowym z dwupoziomowym optycznym sygnalem wyjsciowym i sys-
temu transmisji danych wykorzystujacym efekt konwersji. W artykule skoncentrowano sie
wylacznie na analizie wplywu nieliniowego zjawiska samomodulacji fazy na parametry
omowionego w [1] sysiemu.

Slowa kluczowe: telekomunikacja $wiattowodowa, konwersja modulacii czestotliwosci
na modulacje amplitudy, zjawisko samomodulacji fazy.

1. ZJAWISKO SAMOMODULACII FAZY

Wystgpowanie zjawiska samomodulacji fazy (ang. Self-Phase Modulation)
w $wiattowodach spowodowane jest efektem nieliniowego zalamania §wiatla pole-
gajacym na zalezno$ci wspolczynnika zalamania od nateZenia $wiatla. Zjawisko to
okreslane jest jako efekt Kerr’a. Wspolczynnik zalamania zalezy od czestotliwodci
1 natezenia $wiatla zgodnie z nastepujacy zaleznoscia [2]:

n(w, |E*) = n*(w) + n,| E]?, (M

gdzie n(w) jest czlonem liniowym wspélczynnika zalamania, |E|? — natezenie
Swiatla w §wiatlowodzie, a n, jest nieliniowym wspélczynnikiem zatamania. Nielinio-
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wy wspolczynnik zalamania wynosi okoto 3,2 107'° cm?/W [3]. Ze wzgledu na to, ze
promien modu w $wiatlowodzie jest maly (4—6 um), a jego tlumienno$§¢ jest
mniejsza od 1 dB/km, to mimo tak malej wartoSci nieliniowego wspolczynnika
zalamania zjawiska nieliniowe mozna zaobserwowac¢ we widknie optycznym nawet
przy niezbyt duzym natezeniu Swiatla. Przesunigcie fazy przez pole elektryczne
w $wiattowodzie po przebyciu pewnej drogi L okreéla sie wzorem:

¢ =hknL="k(m+n,|E|*)L. )

Czg$¢ nieliniowa przesunigcia fazy ¢y, = n,k|E|* L powstaje na skutek samomo-
dulacji fazy i jest odpowiedzialna za poszerzenie widma propagujacych sie w §wiatto-
wodzie impulséw. Efekty nieliniowe maja wplyw na wlaciwosci propagacyjne
swiatlowodu gdy dtugos¢ nieliniowa (Ly,) jest poréwnywalna lub mniejsza od
dlugosci badanego traktu $wiattowodowego. Dhugoéé nieliniowa mozna okreélié na
podstawie nastgpujacej zaleznoSci:

L= G)
e Y Py
gdzie:
y — wspolczynnik nieliniowoéci;
P, — moc szczytowa impulsu na wejsciu $wiatlowodu.

2. OPIS BADANEGO SYSTEMU

Analiz¢ transmisji z wykorzystaniem konwersji modulacji czestotliwoéci na
modulacj¢ amplitudy przeprowadzono dla systemu przedstawionego na rys. 1 o na-
stepujacych parametrach:

Nadajnik

— znormalizowana odpowiedZ czgstotliwo$ciowa lasera wynosi jeden;
— moc wyjéciowa z lasera —4 dBm;
— moc wyjsciowa ze wzmacniacza koficowego (EDFA1) +13 dBm;

Tor optotelekomunikacyijny

— wzmocnienie wzmacniacza EDFA2 réwne 20 dB;

— $wiatlowéd jednomodowy standardowy o wspolczynniku dyspersji rownej, dla
A = 1550 nm, D = 17 ps/nm - km, tlumiennosci « = 0,2 dB/km i wspolczynniku
nieliniowodci y = 2,17 W~ km~! [4].

Odbiornik

— wzmocnienie przedwzmacniacza w odbiorniku (EDFA3) rowne 20 dB;
— warto$¢ fotopradu wytworzonego przez fotodiode wynosi:
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A
i0) =" Py 0+ 1, @

gdzie:

I, — prad obejmujacy efekty wynikajace z obecnosci szumu,
1 — dlugoé¢ fali $wiatla,

— sprawnos$¢ kwantowa detektora,

]
¢ — ladunek elektronu,
5 — stala Plancka,
¢ — predkos¢ swiatta.
Swiattowod
EDFA1 EDFA2 EDFA3
-4dBm  *13dBm G=20dB G=20 dB

Rys. 1. Schemat badanego systemu N — nadajnik (laser), EDFA]l — wzmacniacz koncowy nadajnika,
EDFA2 — wzmacniacz umieszczony na 100 km, EDFA3 — przedwzmacniacz w odbiorniku, O ~— od-
biornik z filtrem

W odbiorniku zastosowano dolnopasmowy filtr Butterwortha pierwszego rzedu
o nastgpujacej charakterystyce amplitudowe;j [5]:

) ) e — “

gdzie:
wr — pulsacja, przy ktorej nastepuje spadek wartosci Hpg (jw) 0 3 dB,
o — pulsacja.

W celu okreslenia zachowania si¢ systemu w funkcji dlugosci traktu swiatlo-
wodowego przyjeto ze:

a) dla malych odleglosci tj. dla L od 0 km do 30 km w systemie wystgpuje
przedwzmacniacz EDFA3 i brak jest wzmacniaczy EDFA1 i EDFA2,

b) dla srednich odlegtosci tj. dla L od 40 km do 120 km obok przedwzmacniacza
EEFA3 wystepuje wzmacniacz koncowy EDFAI,

c) dla duzych odlegtoéei tj. dla L > 140 km dodatkowo w celu skompensowania
strat na setnym kilometrze umieszczono wzmacniacz przelotowy EDFA2.

Badania zostaly przeprowadzone dla traktow optotelekomunikacyjnych dtugosci
od 100 km do 200 km. Analizie zostal poddany system transmisji danych, o prze-
plywnosci 5 Gbit/s zakodowanych za pomoca kodu bifazowego (Manchester) opar-
ty na konwersji modulacji czestotliwoséci na modulacje amplitudy [1].
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Rys. 2. Pary maksymalnej zmiany pulsacji dla stanow o czasie trwania 7 = 100 ps i 7 = 200 ps
w [unkcji diugoéci toru $wiattowodowego; Oy max = 20 e

Dewiacja pulsacji optycznej odpowiadajaca stanom wysokim i niskim o czasie
trwania 100 ps i 200 ps zostala przedstawiona na rys. 2 [1]. Analiza zachowania si¢
omawianego systemu zostala przeprowadzona na pseudoprzypadkowej sekwencji
stanow niskich i wysokich dlugoéci 27—1. Do opisu propagacji fali $wietlnej
w §wiatlowodzie wykorzystano nieliniowe rownanie Schrodingera, ktére zostalo
rozwigzane metodg dwukrokowa (ang. Split-Step Fourier Method) [6].

3. ANALIZA WPLYWU ZJAWISKA SAMOMODULACIJI FAZY
WYKORZYSTUJACA KONWERSJE MODULACIJI CZESTOTLIWOSCI
NA MODULACIJE AMPLITUDY

Jezeli przyjmiemy, ze moc szczytowa Iimpulsu na wejSciu $wiattowodu
Py = +13 dBm i warto$¢ wspolczynnika nieliniowosci y = 2,17 W' km™! [4] to
z zaleznoéci (3) otrzymujemy dlugos$¢ nieliniowa réwna Ly, = 23 km. Uwzgled-
niajac fakt, ze badamy system dlugodci powyzej stu kilometréw nalezy si¢ spodzie-
wac, ze efekt nieliniowy w postaci zjawiska samomodulacji fazy bedzie mie¢ wplyw
na wlaSciwosci propagacyjne $wiattowodu, a w konsekwencji na zachowanie sie
calego systemu. Problemem jest czy to zjawisko nieliniowe zwigksza czy zmniejsza
wartoéci analizowanych przez nas parametrow systemu. Przebadano wlasciwosci
systemu dla przypadku, w ktérym uwzgledniono nieliniowosci §wiattowodu i bez jej
uwzgledniania. Badania przeprowadzono pod katem analizy dwéch parametrow:
parametru Q i stosunku sygnalu do szumu (S/N). Parametr Q zostal zdefiniowany
jako stosunek roznicy $redniej wartosci pradu odpowiadajacego stanowi wysokiemu
i niskiemu do poziomu szumoéw [7]: ‘

Q=1 =, (6)
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Wielkoséci [ . I o odpowiadaja Sredniej wartosci pradu zwigzanej odpowiednio.
ze stanem wysokim i niskim, a gy, g, sa okre$lone nastgpujacymi zaleznosciami [7]:
1
g, = (o'gig—sp,l + o-gp—sp,l )i (7)
1
0-0 = (Jsz‘ig—sp,() + G-gp«sp,())ia (8)
gdzie: o
0hg—sp.1 1 0 %g— .0 jest moca szumu zdudnienia sygnalu uzytecznego z szumem emisji
spontanicznej odpowiednio dla stanu wysokiego i stanu niskiego;
O«gp_sp’,, afpwsp,o jest moca szumu zdudnienia emisji spontanicznej odpowiednio dla
stanu wysokiego i stanu niskiego.
Warto$¢ stosunku sygnalu do szumu (S/N), w obecnoéci przedwzmacniacza
optycznego typu EDFA okre$lono w nastgpujacy sposob [8]:

(]
SIN=-— > L ©)

sig—sp + O—gn—sn’

gdzie:

A, 1, e, h, c — jak we wzorze (4),

G — wzmocnienie wzmacniacza;

P — poziom mocy optycznej;

0% _ — moc szumu zdudniania emisji spontanicznej;

0%—sp — moc szumu zdudnienia sygnalu uzytecznego z szumem emisji spon-
tanicznej.

Narys. 3,4, 5, 6, 718 przedstawiono zmiang wartosci parametru Q w funkgji f;,
filtru odbiornika dla systemu $wiattowodowego dlugosci L = 100 km, 120 km,
140 km, 160 km, 180 km i 200 km przy uwzglednieniu nieliniowosci widkna optycz-
nego i bez jego uwzglednienia. Przeprowadzone symulacje pozwalaja stwierdzié, ze
w wyniku wzajemnego oddzialywania nieliniowego zjawiska samomodulacji fazy
z dyspersja chromatyczng §wiatlowodu nastgpuje polepszenie wartosci parametru
Q w porOwnaniu z wynikami uzyskanymi dla §wiattowodu bez uwzglednienia
nieliniowo$ci. Wzrost wartosci omawianego parametru (AQ) przy fp= 5 GHz
pokazano w tabeli 1. W tabeli 2 przedstawiono poréwnanie wartosci stosunku
sygnatu do szumu elektrycznego (S/N) dla poziomu niskiego i wysokiego, zdefinio-
wanego zaleznoscia (9), dla $wiattowodu z uwzglednieniem nieliniowoéci i bez jej
uwzglednienia. Przyjgto, Ze pasmo elektryczne odbiornika Av, = 5 GHz.

Analizujac wyniki prezentowane w tab. 2 mozna powiedzie¢, ze dla stanu
wysokiego stosunek sygnalu do szumu jest wigkszy w przypadku uwzglednienia
nieliniowego zjawiska samomodulacji fazy wystepujacego w Swiatlowodzie niz
W przypadku jego nie uwzglednienia. Podobne wyniki otrzymano dla transmisji typu
»dimension” przedstawionej w [9, 10]. Zauwazalny wzrost parametru AQ i paramet-
tu AS/N,,, , ktory jest roznica miedzy S/N,,, dla przypadku, w ktérym uwzgledniono
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Tabela 1

Warto§¢ AQ przy roéznych diugosciach toru $wiattowodowego

Dlugos¢ traktu swiatlowodowego [km] AQ [dB]
100 . 0,62
120 0,67
140 0,45
160 2,31
180 2,81
200 3,21

Tabela 2
Wartos¢ stosunku sygnatu do szumu dla $wiatlowoddw z uwzglednieniem nieliniowodci 1 bez jej
uwzglednienia; /N, — stosunek S/N dla stanu niskiego, S/N, , -— stosunek S/N dla stanu wysokiego

swiatlowod z uwzglednieniem $wiattowdd bez uwzglednienia
L [km] nieliniowosci nieliniowoéci
S/N,, [dB] S/N,,, [dB] S/N,, [dB] S/N,,, [4B]
100 46,71 50,55 47,02 50,29
120 42,72 46,46 43,08 46,18
140 58,90 62,74 59,31 62,07
160 54,44 58,98 55,54 57,97
180 50,58 54,91 51,80 53,88
200 46,84 50,78 48,09 49,73

zjawisko samomodulacji faz i bez jego uwzglednienia, wraz ze zwiekszeniem dlugosci
traktu $wiattowodowego wynika z faktu, ze nieliniowe przesunigcie fazy (@)
wzrasta wraz z odlegloscia [3].

Wzrostow: stosunku sygnalu do szumu dla stanu wysokiego przy uwzgled-
nieniu nieliniowosci Swiatlowodu towarzyszy rownoczesny spadek wartodci tego
stosunku dla stanu niskiego w poréwnaniu ze $wiattowodem, w ktoérym
nieliniowo$¢ nie zostala uwzgledniona. Wskazuje to na wzrost roéznicy poziomow
mocy optycznej miedzy tymi stanami, czyli na wzrost wartosci wspdlczynnika
ckstynkcji. Nieliniowe zjawisko samomodulacji fazy powoduje wyraZny wzrost
odstepu miedzy wartoSciami stosunku sygnalu do szumu dla stanu wysokiego
i niskiego.

Poszerzenie widma impulséw na skutek zjawiska samomodulacji fazy zwiazane
jest z czasowa zaleznoicia ¢y;. Zmiana fazy powoduje, ze czestotliwosé wzdhuz
impulséw rdzni si¢ od czgstotliwosci srodkowej. Roznica ta jest réwna [2]:

OQxnr y
5 t e e
w (t) 3, o - (10)
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gdzie:
A0, ) — amplituda w L = 0 km;
Ly — jest tzw. skuteczna odlegtodcia okreslong w nastepujacy sposob:

Li= (1 —e™h) an

gdzie o jest tu stalg thumienia.

Powstajacy na skutek samomodulacji fazy migotanie ro$nie wraz ze wzrostem
odleglosci, co powoduje, ze nowe skladowe spektralne sa tworzone w sposob
ciagly podczas rozchodzenia si¢ impulséw. Skladowe te poszerzaja widmo
w stosunku do tego, ktéore bylo na poczatku [2]. W wyniku wzajemnego
oddzialywania poszerzenia widma i zjawiska konwersji modulacji czestotliwoéci na
modulacj¢ amplitudy, powodowana przez dyspersi¢ chromatyczna, nastepuje
wzrost wartoSci parametru Q i wartosci stosunku sygnatu do szumu dla stanu
wysokiego.

WNIOSKI

W artykule zaprezentowano wyniki analizy numerycznej wplywu zjawiska samo-
modulacji fazy na wybrane parametry systemu transmisji opartej na zjawisku
konwersji modulacji czgstotliwosci na modulacje amplitudy. Na podstawie przep-
rowadzonych badan stwierdzono, ze w wyniku wzajemnego oddzialywania po-
szerzenia widma sygnatlu powodowanego przez samomodulacje fazy i zjawiska
konwersji modulacji czestotliwoéci na modulacje amplitudy nastepuja wyrazne
zmiany w wartoSci parametru Q i stosunku sygnahi do szumu. Obecno$é nieliniowe-
go zjawiska samomodulacji fazy powoduje wzrost wartosci parametru Q oraz
warto$ci stosunku sygnalu do szumu dla stanu wysokiego przy jednoczesnym
spadku wartoSci stosunku sygnatu do szumu dla stanu niskiego; co wskazuje na
wzrost warto$ci wspolczynnika ekstynkcji. Roznica miedzy wartosciami parametru
0 i warto§ciami stosunku sygnatu do szumu dla $wiattowodu dla ktorego uwzgled-
niono nieliniowoé¢ i dla §wiattowodu bez jej uwzglednienia wzrasta wraz ze
wzrostem dlugoéci toru optotelekomunikacyjnego.
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K. PERLICKI

INPACT OF SELF-PHASE MODULATION ON FM-AM
CONVERSION SUPPORTED TRANSMISSION

Summary

The author investigate the impact of self-phse modulation on the FM-AM conversion supported
transmission with a binary oplical signal al the receiver. The propagation of optical field through a linear
and nonlinear {iber is described by nonlinear Schrédinger equation, which is solved numerically by the
split-step Fourier method. The computer simulations are caried out for a system with the following
characteristics. The transmitted optical signal is modulated by an augmented PRBS of length 27— 1. The
fiber dispersion is 17 ps/nm - km, the loss is 0,2 dB/km and the nonlinear coetTicient is 2,17 W-! km ™', the
fiber length is from 100 km to 200 km. Optical in-line amplifier is inserted at 100 km. The gain of the
amplifier is chosen to compensation of the {iber loss. A first order Butierworth [ilter at the receiver is
used. In particular impact of self-phase modulation on signal to noise ratio is investigated. Results of
numerical simulations show that interplay between dispersion of standard fiber and self-phase modula-
tion increases signal Lo noise ratio.

Key words: optical communicalion, {requency modulation to amplitude modulation conversion, self-
phase modulation.
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Zjawiska termiczne wplywajg w istotny sposob na wiasnosci i parametry elementow
poiprzewodnikowych oraz ukladéw scalonych. Dotyczy to zaréwno ich modeli stato-
pradowych jak i modeli dla pradu zmiennego. W syluacjach, kiedy zjawiska termiczne
odgrywajg istotng rolg, modele elementdw rdznia si¢ zasadniczo, zardwno jakodciowo jak
i ilodciowo, od ich odpowiednikéw znanych z klasycznej teorii nie uwzgledniajacej tych
zjawisk. Z kolei, posta¢ modeli elementdw wplywa na parameltry robocze, okreslajace
wiasnosci funkcjonalne, ukladow elektronicznych skonstruowanych z wykorzystaniem tych
clementow.

W pracy przedstawiono metod¢ wyznaczania nieizotermicznych modeli matosygnato-
wych elementéw pélprzewodnikowych i pokazano takie modele dla wybranych elementdw,
uzyskane na podstawie tej metody. Na kilku przykladach zilusirowano wplyw nieizoter-
micznej postaci modeli malosygnalowych elementéw na wlasnosci ukladdow, a takze
przyloczono inne konsekwencje i korzysci wynikajace ze stosowania takich modeli.

Stowa kluczowe: elementy pétprzewodnikowe, zjawiska termiczne, modele matosyg-
nalowe.

1. WSTEP

W klasycznej teorii elementéw poélprzewodnikowych wplyw temperatury na ich
wilasnoéci i parametry przewaznie sprowadza si¢ do rozwazenia wplywu temperatury
otoczenia. Jednak w rzeczywisto$ci temperatura wngtrza elementu, nazywana tez
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czesto temperatura zlacza, moze rozni¢ si¢ znacznie od temperatury otoczenia.
Wynika to ze zjawiska samonagrzewania polegajacego na zamianie energii elektrycz-
nej wydzielajacej si¢ w elemencie na cieplo i na nieidealnych warunkach od-
prowadzania ciepla do otoczenia. W wyniku tego zjawiska w stanie termicznie
ustalonym nastepuje wzrost temperatury elementu ponad temperatur¢ otoczenia
o skladnik zalezny od iloczynu mocy elektrycznej rozpraszany w elemencie i waz-
nego jego parametru termicznego — rezystancji termicznej, $wiadczacej o efektyw-
noéci odprowadzania ciepla z elementu do otoczenia. W ukladach scalonych
wskutek umieszczenia elementdéw w bezposrednim sasiedztwie na wspolnym podlozu
nalezy uwzgledni¢ wzajemne oddzialywanie termiczne migdzy nimi. Oczywiscie,
takie wzajemne oddzialywanie moze mie¢ miejsce takze w ukladach hybrydowych
lub ukladach montowanych klasycznie o duzej ggstosci upakowania.

Wplyw zjawisk termicznych na charakterystyki statyczne elementéw prowadzi
w ukladach elektronicznych do zmiany wspdirzgdnych punktu pracy, w stosunku do
wyznaczonych na podstawie zalezno$ci klasycznych, bez uwzglednienia samona-
grzewania. Charakterystyki (modele) statyczne elementéw uwzgledniajace zjawisko
samonagrzewania sg nazywane w niniejszej pracy charakterystykami (modelami)
nieizotermicznymi, w przeciwienstwie do zaleznoséci klasycznych, ktoére mozna okres-
li¢ jako izotermiczne.

Przy pobudzeniu elementu przebiegiem zmiennym (typowo jest to prad lub
napiecie) powstaje w nim skladowa zmienna temperatury wnetrza. Dotyczy to,
oczywiscie, zarowno duzego jak i malego sygnalu. W niniejszej pracy sa rozwazane
modele malosygnatowe, ktore analogicznie do sytuacji opisanej powyzej sa tu
nazywane nieizotermicznymi i to samo okreslenie dotyczy parametrow w nich
wystepujacych. Modele takie sa analizowane w literaturze od dawna — nalezy tu
przede wszystkim wymieni¢ pionierska pracg Muellera z 1964 roku [1], ale ostatnio
ich znaczenie zdecydowanie zyskuje na waznosci, migdzy innymi wskutek zmniej-
szania rozmiaroéw elementéw w ukladach scalonych, czy tez wskutek rozwoju takich
technologii jak SOI (krzem na izolatorze), gdzie zastosowanie podioza biernego
powoduje pogorszenie warunkéw odprowadzania ciepta z ukladu do otoczenia, np.
[2]. W przypadku nieizotermicznej analizy malosygnatlowej parametrem termicznym
elementu jest jego przejSciowa impedancja termiczna (w dziedzinie czasu) lub
zespolona impedancja termiczna (w dziedzinie czestotliwosci).

Konsekwencja uwzglednienia w modelach malosygnatowych zjawisk termicz-
nych jest to, ze w zakresie malych czestotliwosci, gdzie inercja elektryczna elemen-
tow podlprzewodnikowych ze zlaczem pn wywolana przez pojemnosci takie, jak
pojemnos$¢ barierowa i dyfuzyjna, jest do pominigcia, z powodu efektéw termicz-
nych nieizotermiczne parametry malosygnalowe elementoéw staja sie wielkoSciami
zespolonymi. Tak wigc w rozpatrywanym przypadku inercja termiczna prowadzi do
inercji elektrycznej, co ujawnia si¢ poprzez pojawienie sie pojemnoéci i indukcyjnoéct
w malosygnatowych schematach zastgpczych tych elementdw.

W niniejsze] pracy w rozdziale 2 przedstawiono sposOb tworzenia nieizotermicz-
nych matosygnalowych modeli elementow polprzewodnikowych i ukladbéw scalo-
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nych. W rozdz. 3 pokazano postac takich modeli dla wybranych elementéw: diody
ze zlaczem pn (rozdz. 3.1), indywidualnego tranzystora bipolarnego (rozdz. 3.2)
oraz scalonego tranzystora bipolarnego (rozdz. 3.3), a takze dla indywidualnego
tranzystora MOS (rozdz. 3.4). W rozdz. 4 pokazano na wybranych przykladach
wplyw postaci nieizotermicznych modeli nieizotermicznych na: szumy typu 1/f diody
ze ztaczem pn (rozdz. 4.1), na wzmocnienie napieciowe ukladu wzmacniacza z tran-
zystorem bipolarnym (rozdz. 4.2) oraz na wlasnosci pradowego zrédla scalonego
(rozdz. 4.3). Omowiono tez (rozdz. 4.4) sposob wyznaczania rezystancji termicznej
tranzystora bipolarnego na podstawie pomierzonej jego nieizotermicznej malosyg-
nalowej rezystancji wyjSciowej. Przedstawione w pracy rozwazania dotycza zakresu
malych czgstotliwosci, gdzie w modelach elementdéw mozna pominaé inercje elekt-
ryczna wnoszong przez typowe pojemnoSci jak pojemno$¢ barierowa, dyfuzyjna
oraz pojemnos¢ struktury MOS.

Niniejsza publikacja stanowi przede wszystkim podsumowanie prac dotyczacych
nieizotermicznych parametrow malosygnalowych elementéw potprzewodnikowych
i ukladéw scalonych, prowadzonych przez autoréw w latach 1993 —1997. W pracy
poruszone sa takze nowe zagadnienia, wczeSniej przez autoréw nie publikowane.
Dlatego tez nie zamieszczono tu wielu szczegolow wyprowadzen poszczegdlnych
podawanych zaleznosci, odsylajac zainteresowanych do wczesniejszych publikacii.
Takze wykaz bibliografii ograniczono do zasadniczych pozycji, a szerszy przeglad
literatury na temat okreslonych zagadnien mozna znalez¢ w cytowanych pozycjach.

2. METODYKA TWORZENIA NIEIZOTERMICZNYCH MODELI
MALOSYGNALOWYCH ELEMENTOW POLPRZEWODNIKOWYCH

W celu sformulowania nieizotermicznego malosygnalowego modelu indywidual-
nego elementu polprzewodnikowego nalezy [3, 4, 5]:

a) podac jego nieizotermiczne charakterystyki statyczne, tj. zaleznoéci, w ktérych
uwzgledniono wplyw temperatury wngtrza ¢, na parametry modelu. Dla dwéjnika
jest to zalezno$¢ typu i(y, ¢,), dla czwornika sq to dwie zaleznosci, np. w postaci
rownan admitancyjnych g (upe, uwy, t;) 0raz ipy (Uwe, twy, t;). Jak widag, tem-
peratura wngtrza staje si¢ jedna ze zmiennych w modelu,

b) poda¢ model termiczny elementu, tj. zalezno§¢ temperatury wnetrza od mocy
elektrycznej wydzielajacej sie w elemencie,

¢) przeprowadzi¢ lineryzacje nieizotermicznych charakterystyk statycznych (z punk-
tu a) wzgledem pradu (pradow), napiecia (napiec) i temperatury wnetrza,

d) wyeliminowa¢ temperature wnetrza z liniowych réwnan otrzymanych w punkcie
¢ poprzez wykorzystanie modelu termicznego z punktu b.

Dla oddzialywajacych termicznie na siebie elementéw ukladzie scalonym [4]
trzeba w punkcie a) sformulowaé 2N + M réwnan opisujacych ich nieizotermiczne
charakterystyki statyczne, gdzie N jest liczba czwornikow, za§ M — dwdjnikdw.
Trzeba tez podaé M + N réwnah opisujacych ich modele termiczne. Jezeli zalozy sie
(co uczyniono w niniejszej pracy) pobudzenie elementu malym sygnalem o postaci
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harmonicznej, to wowczas nalezy traktowaé w rownaniach liniowych, otrzymanych
wedtug punktu ¢, ,,maly sygnal” jako male amplitudy zespolone. Dotyczy to zaréwno
pradow i napig¢, jak tez temperatury wnetrza i mocy elektrycznej. Dla przykladu, y
oznacza tu amplitude (zespolong) temperatury wnetrza, 7, skladowa stala tem-
peratury wngtrza w punkcie pracy, za$ ¢, wielkoé¢ chwilowa tej temperatury. Aby
unikna¢ niejednoznacznoscei, jako oznaczenie czasu przyjeto tu symbol z.

W przeprowadzanej analizie model termiczny jest okreSlony przez zespolona
impedancj¢ termiczng, gdyz dotyczy ona dziedziny czestotliwoéci. Zespolona im-
pedancja termiczna jest transformata Laplace’a odpowiedzi termicznej elementu na
pobudzenie mocg elektrycznyg w postaci funkcji Diraca (lub transformate pochodne;
odpowiedzi na uskok jednostkowy). Czgsto przyjmuje sig, np. [6], odpowiedz
termiczna elementu na pobudzenie uskokiem jednostkowym mocy, nazywana jego
przejsciowa impedancja termiczng Zy, (t), w postaci funkcji

Zlh(r) :th'zan'[l —exp<“'§_>]’ (1)

gdzie Ry, jest rezystancja termiczna elementu, suma skladnikow a, jest rowna
jednosci, za$§ t, sa termicznymi stalymi czasowymi. Liczba skladnikow sumy
we wzorze (1) odpowiada w przyblizeniu liczbie dajacych sie wyrdznié czedci
w konstrukeji elementu: chip polprzewodnikowy, metalowa podstawa, obudowa,
radiator itd.

Przy przyjeciu opisu Z,, (t) wedlug wzoru (1), zespolona impedancja termiczna
Z:(jw) jest dana zaleznoScia

Zr(jw) = Ry, ; 1‘_‘_7:0%'1 . 2

W przypadku wzajemnego oddziatywania termicznego elementéw, jak to ma
miejsce w ukladzie scalonym, w dziedzinie czasu o przyroécie temperatury wnetrza
i-tego elementu wskutek wydzielania si¢ mocy elektrycznej w j-tym elemencie mowi
wzajemna przejéciowa impedancija termiczna Zyii (r), w odroznieniu od poprzedniej
sytuacji, gdy mowa byla o wlasnej przejéciowej impedancii termicznej i-tego elemen-
tu Z,; (v). Zalozono, ze postac funkcyjna zaleznosci wzajemnej impedancji termicz-
nej Zy,;i(r) od czasu jest identyczna jak dla wilasnej impedancii termicznej Zy; ()
— wzor (1), zatem posta wzoréw na wzajemne zespolone impedancje termiczne
Zyj; () jest tez identyczna, jak dla impedancji wlasnej Zy; (jo) wedlug wzoru (2).
Zalezno$¢ zespolonej amplitudy skladowej zmiennej temperatury wngtrza T, od
mocy elektrycznej jest nastepujaca

T,(jo) = Zp(jw)- P(jw). 3
Skladowa zmienna mocy elektrycznej P, dla diody ma postaé
P,(jw)=1,-U,+ I, U, (4a)

gdzie symbole pradu i napigcia I, U, dotycza wspotrzednych punktu pracy, zaé I,
U, sa amplitudami zespolonymi, zgodnie z uprzednio podanym ustaleniem.
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Dla tranzystora bipolarnego przyjeto, Ze w zakresie aktywnym normalnym
skladowa zmienna mocy P, wyraza si¢ wzorem

Pb(jw) =Ic Upe+ I Uc (4b)
za§ dla tranzystora polowego

P/;(j(u):ID.Uds-}_[d.UDS‘ (40)

3. NIEIZOTERMICZNE PARAMETRY MALOSYGNALOWE
WYBRANYCH ELEMENTOW POLPRZEWODNIKOWYCH

W rozdziale tym przedstawiono nicizotermiczne modele malosygnalowe wy-
branych elementdéw polprzewodnikowych. Otrzymano je na podstawie procedury
opisanej w poprzednim rozdziale, gdzie tez podano posta¢ modeli termicznych
uzywanych w analizie dla wszystkich rozpatrywanych elementow. Jak wynika
z punktu a) podanej procedury, ostateczna posta¢ modelu malosygnalowego zalezy
od przyjetego nieizotermicznego modelu statycznego elementu.

3.1. DIODA ZE ZLACZEM p-n

Ponizej pokazano nieizotermiczny model malosygnalowy idealnej diody ze
zlaczem pn [3, 7]. Do rozwazan przyjeto diodg idealna, o powszechnie znanej postaci
pradowo-napigeciowych izotermicznych charakterystyk statycznych

ip () = Is'(exp ZU - 1). (5)

T

Aby otrzymac charakterystyki nieizotermiczne, nalezy uwzglednié wplyw tem-
peratury na parametry wystgpujace w modelu opisanym réwnaniem (5): sa to
potencjal termiczny U, oraz prad nasycenia I. Jezeli przyjmie si¢, ze potencjal
termiczny zalezy liniowo od temperatury, za§ prad nasycenia wykladniczo, to
ostateczna postac nieizotermicznych charakterystyk statycznych diody jest nastepu-

jaca (z pominigciem 1 w nawiasie w zaleznosci (5))
iy up, 1)) = A-exp&’-k:yﬂ*, (6)

—t,
q

gdzie 4 oznacza stala niezalezng od temperatury, za$ U, = 1,21 eV.
Po linearyzacji powyzszych charakterystyk oraz po przeksztalceniach, zgodnie
zmetodyka opisana w rozdz. 2, ostatecznie impedancja elektryczna diody jest réwna [3, 7]

oy Te A UD'ZT(j(O)
20D = ) 7 Gy T, M
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Na rys. 1 przedstawiono przykladowy przebieg modutu i fazy impedancji
opisanej wzorem (7) dla wartoéci parametréow elektrycznych i termicznych od-
powiadajacych diodzie malej mocy [7]. Jak wida¢, w rozpatrywanym przypadku
inercja termiczna prowadzi do inercji elektrycznej w zakresie od zera do czestotliwo-
sci rzedu 0,02 Hz, na co w istotny sposob wplywaja przyjete do obliczen wartosci
termicznych stalych czasowych.

0.08

[Z(jw)|
(]

T

00001 0001 001 01 f 10 100 1000 10000
f [Hz]

Rys. 1. Zaleino$¢ od czgstotliwo$ei modutu oraz kata fazowego impednacii elekirycznej diody obliczonej
wg wzoru (7)

Dla zakresu czgstotliwoéci, w ktorym zespolona impedancja termiczna diody
moze by¢ przyblizona jednym skladnikiem sumy z réwnania (2) moina podaé
reprezentacj¢ ukiadowa impedancii elektrycznej diody. Jest ona pokazana na rys. 2
wraz ze wzorami opisujacymi elementy pokazanego tam ukladu zastepczego diody.

=M Up Ry,
[ = ——
‘ e c 1+th"D')"
t
T
C= —r——
fie=AUp Ry,
Nz L
M7
L= B
1T+R A ly

Rys. 2. Matosygnalowy nieizotrmiczny ukiad zastepezy diody w przypadku jednej dominujacej termicz-
nej stalej czasowej ©
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3.2. TRANZYSTOR BIPOLARNY

W celu wyprowadzenia nieizotermicznego modelu malosygnalowego tranzystora
bipolarnego zalozono [8] nastgpujaca postac jego nieizotermicznych charakterystyk
statycznych, stusznych dla zakresu aktywnego normalnego, dla konfiguracji o wspo-
Inym emiterze

. i .
uge (g, t;) = Up(t)) -m}ﬁ + Ugy + iy r(2) (8a)
BS
. . Uc .
Ic (uce, Ips t./) =f,[1+a (tJ - to)] ) <1 =+ ULE) g (8b)
E

W charakterystykach powyzszych zostala uwzgledniona wykladnicza zalezno$é
pradu nasycenia ziacza emiterowego od temperatury (wystepujacy w zaleznoéci
(8a) parametr s nie zalezy juz od temperatury) oraz liniowa zaleznoé¢ wspolczyn-
nika wzmocniepia pradowego f od temperatury (B, oznacza warto$¢ tego
wspolczynnika w temperaturze doniesienia 4, za§ ,,a” to temperaturowy wsp6l-
czynnik zmian f5). Wystepujacy w tych charakterystykach potencjat termiczny U,
zalezy liniowo od temperatury i taka samg zalezno$¢ przyjeto dla rezystancji
zastgpczej r obszarOw emitera i bazy. We wzorze (8b) U, oznacza napiecie
Early’ego.

Postgpujac zgodnie z procedura opisana w rozdz. 2 otrzymano nastepujace
wzory na elementy macierzy [A,] tranzystora [8]

U Ioo A, Zp Uep- (1 4+ aAT)
l o= __MT_'_ . 1 I e | T ijE J 9
G <]B 7‘> [ (IB-r—f—UT)-M ( a)
1 1, I
M=~ 47 A Zp Uc (L4 @ ATy | J6 b — 26 (9b)
CE U, (1 + _qg)
E
hay ="1"'/1’-(1+a+AT)2' | 2 (9c)
€ M 0 J UE
1 . Io-(1+a AT
By = ” NIia Z,+ _E_(ﬁ_“fl_,ﬁ_!) (9d)

Uee\ |
U.-[1+ ¢
(1)

gdzie
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Rys. 3. Zalezno§¢ od czgstotliwosci modultu (rys. 3a) i kata fazowego (rys. 3b) nieizotermicznej admitanciji
wyjsciowej tranzystora bipolarnego
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W pracy [9] pokazano pomierzone i obliczone zaleznosci od czestotliwosci
modulu i kata fazowego elementoéw macierzy [4], dla tranzystora malej mocy BC211.
Tu, dla przykladu, na rys. 3 pokazano zalezno$¢ modulu (rys. 3a) i kata fazowego
(rys. 3b) parametru Ay, tj. nieizotermicznej admitancji wyjsciowej [9, 10].

Podobnie jak dla diody, mozna dla zakresu czgstotliwosci, w ktérym dominuje
jedna termiczna stala czasowa podaé reprezentacje ukladowa elementow macierzy
[4].- Na rys. 4 pokazano [9, 10] ukiad zastepczy odpowiadajacy admitancji Ay, wraz
ze wzorami opisujacymi elementy tego ukladu.

l+a-AT
Rl=le Sy lea R,
U, (n--iF-J
U,
I
R2= £
R1 R2 o)
UE‘[I'& DCEL]
U, .
t
|
B Ic-(t+a-AT) -7
L C C:_C_(..___.,U_l_
UE-[H,—CEJ
Y SE, Ug
L= {1+a-AT)-1
4__1_+LA_"_HC.3‘R”‘]

Te-
- |
ol
B

Rys. 4. Matosygnalowy nieizotermiczny schemal zastgpczy odpowiadajacy admitancji wyjsciowej tran-
zystora bipolarnego w przypadku jednej dominujgcej stalej czasowej ©

3.3. SCALONY TRANZYSTOR BIPOLARNY

W niniejszym rozdziale przedstawiono nieizotermiczny model malosygnatowy
scalonego tranzystora bipolarnego [4, 5]. Dla uproszczenia zalozono, ze oddziatuje
on (dalej oznaczany symbolem T1) termicznie tylko z jednym tranzystorem bipolar-
nym (T2). Zalozono tez, Ze tranzystory te nie sa polaczone ze soba elektrycznie.
Wykazano [4, 5], Ze model malosygnalowy tranzystora T1 jest wowczas dany przez
uklad rownan

Ui .

ICI Ur:cl :;
=, | " (10)

Uth 1[)2 \

71112 B UL‘LZ‘
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Jak widac z zaleznoéci (10), model malosygnalowy tranzystora scalonego zawiera
16 parametrow, ktorych definicje wynikaja bezposrednio z podanego zapisu macie-
rzowego. Dla przykiadu, ponizej podano wzér na nieizotermiczna admitancije
wyjéciowa tranzystora T1, ktora jest opisana nastgpujacym wzorem

I cl
Hyye = -
U cel {1 .1 ,U_ =0

_ (Gg+M, a2y, 18) (1-M, P,)+ M, Mya,0ay Zryy Zay e Iy Uces
B a- M:'Pl)'(Mz'Pz)“ M, M, a6, Zyy Zngy Iy Iy Ucgi * Ucez

gdzie: Py =a, Zyy Io Ueg,

Py =a," Zry Icz* Ucgs,

M, =(1+a ATy)",

M, =1+ a, ATy,)™ !,
G, jest izotermiczna konduktancja wyjéciowa tranzystora T1, wynikajaca z efektu
Early’ego o postaci:

{11)

Gal aaicx _ I,
Ucgy 14 U(,El U
Us, El

Pominigcie we wzorze (11) wzajemnego oddzialywania termicznego miedzy tranzys-
torami prowadzi do wzoru (9d). Por6wnanie wynikéw obliczer i pomiaréw omawia-
nego parametru dla tranzystora scalonego podano w pracach [4, 5].

Niektore z elementéw macierzy [H], z zaleznoéci (10) wynikaja jedynie ze
wzajemnego oddziatywania termicznego miedzy tranzystorami (przy braku polacze-
nia elektrycznego miedzy nimi). Dla przykiadu parametr H,,, zdefiniowany na-
stepujaco

Ubei 03 (Rs + Qs Ry)
H,=-— =
14 0, + 1-0. R °

UocZ Toty Dy Uey = 0

(12)

gdzie
P7'ZT22' UCEZ
1 PIO'ZTZZ' UCEZ
P7'ZT22' UCEz'Pm‘ZTm “Ucr
1 - Plo'ZTzz' UCEZ

Q) =P, Zyyy I+ “(Py+ Pio* Zna Icy)

Qs = Py Zry Ucgy +

Py + Py Zryy Iy
I — Plo'ZTzz' UCEZ
Plo'ZTzl : UCEI
1 - Plo'Z'rzz’ UCEZ

Q6=

O, =
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Ps'Zm' Ucez
R, = -
1 ‘Ps'ZTu‘UCEi
Ps Lz I
Ry =
I - PS'ZTn “Ucri
- adla
> 1+ a ATy,
UBEI Ugn
P, — BBl “eo
7 Ty,
R
Usz |, Ueme
Uk,
4l
10 1 ‘+' a2 ‘ ATJz

mowi o przenoszeniu si¢ sygnatu elektrycznego z wyjscia T2 na wejécie T1 wskutek
sprz¢zenia termicznego tych elementow, zatem nie ma on odpowiednika w modelu
izotermicznym.

Na rys. 5 pokazano pomierzony i obliczony przebieg modutu parametru H,,. dla
dwoch tranzystorow z uktadu scalonego UL1111 [5], dla ré6znych warto§ci mocy

2.008
- ULT111N
0.007 lc,=40mA T.=294K
e o, =10mA
I el 0.005 o1 = 1Em
’ s =30mMA - —
c2 Ucgs=Ucga =5V

0.004
0.003
0.002

0.001

0
0.0001 0001  0.08 0.1 1 10 100 1000

f [Hz]

Rys. 5. Zaleino$¢ od czgstotliwoici modulu parametru H,,, tranzystora bipolarnego
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wydzielajacej si¢ w tranzystorze T2. Jak wida¢, w rozpatrywanym przypadku
wzajemne oddzialywanie termiczne tranzystoréow ujawnia si¢ do czestotliwosci rzedu
kilkudziesigciu hercow.

3.4. TRANZYSTOR POLOWY MOS

Dla tranzystora MOS przyj¢to nastgpujaca postaé jego nieizotermicznych chara-
kterystyk statycznych w zakresie nasycenia
. B 2 .S
in (o, Ups, 1) = - (1) [ugs = U, (t)FF - 1 4 72520 (13)
gdzie napigcie Upg, odpowiada granicy migdzy zakresem nasycenia i nienasycenia.
W powyzszym modelu uwzgledniono wplyw temperatury na napiecie progowe U,
oraz na parametr B. Przyjeto nastepujaca postac¢ tych zaleznoéei

U, (t) = U, (t) = Ag (t;— 1) (14a)

), (14b)

gdzie U,(f,) to napigcie progowe w temperaturze odniesienia z, za$§ A, jest tem-
peraturowym wspolczynnikiem zmian napigcia progowego. Parametr U, odpowied-
nik napigcia Early’ego w tranzystorze bipolarnym, wynika z efektu modulacji
napi¢ciowe]j dlugosci kanatu. Oczywiscie, dla idealnego tranzystora MOS mozna
przyjac, ze prad staty bramki nie plynie i dlatego do opisu tego elementu wystarcza
tylko jedna zalezno$¢ statyczna.

Procedura opisana w rozdziale 2 prowadzi do nastepujacej postaci nieizotermicz-
nych admitancji y,, oraz y, tranzystora MOS w punkcie pracy okre$lonym przez
wspotrzedne (1, Ups, T,)

B(t;) = B, (#)" <;Q

J

1 1

— S R

Us |, Uns— Upso v

Uk
SO 15
Y2 D l“ZT'[D'Ups")’ ( a)
(21, B(T)]"?
Ya = e )] (15b)
I“ZT'ID'UDS'V
21 1

gdzie y Ups— U(T) " Ty

Na rys. 6 pokazano obliczone wedlug powyzszych wzoréw zaleznosci modutu
admitancji wyjSciowej y,, (rys. 6a) oraz transadmitancji y, (rys. 6b) tranzystora
MOS male] mocy. Jak wida¢, wplyw zjawisk termicznych na warto§é tego parametru
jest widoczny w zakresie matych czgstotliwosci do 0,1 Hz, co zalezy od przyjetych do
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Rys.6 Zaleznos¢ od czgstotliwodci modutu nieizotermicznej admitancii wyjsciowej ¥y, (rys. 6a)
oraz transadmitancji y, (rys. 6b) tranzystora MOS

obliczen warto$ci termicznych stalych czasowych modelu termicznego tego elemen-
tu. Analogiczne zaleznosci, jak wzory (15), dla nieco zmienionego modelu statycz-
nego tranzystora podano w pracy [3].
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4. PRZYKLADY ZASTOSOWAN NIEIZOTERMICZNYCH PARAMETROW
MALOSYGNALOWYCH ELEMENTOW POLPRZEWODNIKOWYCH

Jak wcze$niej zaznaczono, posta¢ modeli matosygnalowych wplywa na parametry
robocze ukladow skonstruowanych z uzyciem tych element6w, co ponizej zilustrowano
na przykladach wzmacniacza napigciowego na tranzystorze bipolarnym (rozdz. 4.2)
oraz ukfadu zrodia pradowego (rozdz. 4.3). W rozdziale 4.1 pokazano wplyw efektow
termicznych na pomiary szuméw typu 1/f elementéw na przykladzie diody pn.
W rozdziale 4.4 opisano sposéb wyznaczania rezystancji termicznej tranzystora
bipolarnego na podstawie pomiaru jego nieizotermicznej rezystancji wyjsciowe;.

4.1. SZUMY 1/l DIODY ZE ZLACZEM p-n

W zakresie matych czgstotliwosci dominujacym skladnikiem szuméw wielu
elementéw polprzewodnikowych sa szumy o charakterystyce widmowej typu 1/f*
Od dawna istnieja liczne kontrowersje na temat pochodzenia tych szumoéw, a takze
charakteru ich widma, np. [12]. Wedtug wielu teorii, we wzorze opisujacym wydaj-
nos¢ pradowego generatora szuméw wykladnik « powinien przyjmowac wartosé
rowng 1. W wielu przypadkach stwierdzono, na podstawie pomiardéw napiecia
szumow, zmiang wartoSci wykladnika o w zakresie malych czgstotliwosei, co
probowano tlumaczyé w rézny sposéb. Ponizej wykazano, ze w zakresie matych
czgstotliwoscei charakterystyka widmowa napiecia szuméw diody moze wykazywaé
zmiang warto$ci wykladnika o w funkcji czestotliwo$ci, mimo ze zrodlo szuméw
diody, scharakteryzowane przez generator pradowy, posiada stalg wartos¢ wyklad-
nika o. Tak wiec wykazano, ze jednym z powodow obserwowanej, na podstawie
pomiardéw napigcia szumow, zmiany wartoéci o, charakteryzujacej pradowy genera-
tor szumoéw, moga by¢ zjawiska termiczne.

Na rys. 7a pokazano sposob dolaczenia zrodia szumoéw pradowych o charaktrys-
tyce widmowej typu 1/f (zalozono « = 1) do diody scharaktryzowanej impedancja
elektryczna Z (jw), zaé na rys. 7b przedstawiono wyniki obliczen napiecia szuméw
(w jednostkach wzglednych) na zaciskach diody. Jak wida¢, charakterystyka wid-
mowa napigcia szumow nie moze by¢ opisana przebiegiem o stalej wartosci o i, dla
przykladu, dla bardzo malych czestotliwosci o jest rzedu 1,2.

Pomiary szumoéw typu 1/f czgsto prowadzi si¢ w celach badawczych w zakresie
bardzo malych czestotliwosci i dlatego pokazany powyzej efekt wystepujacy w tym
zakresie moze by¢ interesujacy.

4.2. WZMACNIACZ NAPIECIOWY NA TRANZYSTORZE BIPOLARNYM

Na rys. 8 pokazano prosty uklad wzmacniacza napieciowego o obcigzeniu
rezystancyjnym, z wykorzystaniem tranzystora bipolarnego jako elementu aktyw-
nego. Wzmocnienie napigciowe K, takiego ukltadu jest wyrazone wzorem

U /Zzlc

K= "—_ .
Use  hie (hye + GL) — hyze Py,

(16)
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Rys. 7. Malosygnatowy nieizotermiczny schemat zastgpezy diody z uwzglednieniem zrédia szumow 1 /T
(rys. 7a) oraz zalezno$¢ napigcia szumow diody od czestotliwosci (rys. 7b)

R, =460Q

eg(t) in

Rys. 8. Ukiad wzmacniacza napigciowego

Na rys. 9 pokazano pomierzony i obliczony wedtug wzoru (16) przebieg modulu
wzmocnienia napigciowego analizowanego wzmacniacza [5, 9]. Jak widaé, znaczne
zmiany modutu wzmocnienia w funkcji czestotliwosci sa w rozpatrywanym przypad-
ku widoczne az do czgstotliwoéci rzedu 500 Hz. Jak wykazaly obliczenia, zakres ten
zalezy od relacji migdzy rezystancja obciazenia R, a odwrotnoécia modutu admitan-
cji wyjsciowej. Jezeli obie te wielkosci przybieraja wartosci wspolmierne, to zakres
czegstotliwosci, w ktorym modul K, nie jest staly, ulega rozszerzeniu.

W pracy [7] przedyskutowano wptyw oddziatywan termicznych w tranzystorze
bipolarnym uzytym w torze pomiarowym miernika szumoéw jako element wzmac-
niajacy na wyniki pomiaréw szumoéw elementow. Wykazano, ze wyniki te moga byé
znieksztalcone wskutek opisanego wyzej efektu niestaloici modulu wzmocnienia
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Rys. 9. Zalezno$¢ od czestotliwosci modulu wzmocnienia napigciowego wzmacniacza z rys. 8
napigciowego ukladu wzmacniacza w funkgji czestotliwosci, widocznego dla malych
i bardzo malych czestotliwodci. Jest to efekt, wywolany zjawiskami termicznymi
zwigzany z wlasnosciami funkcjonalnymi toru pomiarowego, a nie z wplywem

zjawisk termicznych na szumy badanego elementu, co poprzednio opisano w roz-
dziale 4.1 dla diody. Oba te efekty moga wystapi¢ niezaleznie od siebie.

4.3. SCALONE ZRODLO PRADOWE

W zrodle pradowym pokazanym na rys. 10, zrealizowanym w wersji scalonej
tranzystory sg ze soba polaczone elektrycznie oraz oddzialuja na siebie termicznie.

.12V s 10V
i §
|

10k 0.1k

/ ™~
\
I
éN

Rys. 10. Scalone Zrodto pradowe
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Rys. 11. Zalezno$¢ od czgstotliwosci modutu impedancji wyjéciowej zrodla pradowego z rys. 10 (ob-
jasnienie krzywych w tekscie)

Na rys. 11 przedstawiono wyniki obliczen modutu impedancji wyjsciowej Z,,, tego
zrodla dla trzech przypadkow: analiza izotermiczna (krzywa a), analiza elektroter-
miczna bez uwzglednienia wzajemnych sprzezen termicznych miedzy elementami
(krzywa b) oraz analiza elektrotermiczna z uwzglednieniem tych sprzezen (krzywa
c). Przyjete do obliczen wartosci parametrow elektrycznych i termicznych elementéw
tworzacych zrédio pradowe odpowiadaja ukladowi scalonemu ULI111.

Jak wida¢ z rys. 11, wyniki analizy elektrotermicznej roznia si¢ znacznie od
wynikéw analizy izotermicznej w zakresie czestotliwosci do okoto 100 Hz. Wartosci
modutu impedancji wyjéciowe] uzyskane z analizy elektrotermicznej sg znacznie
mniejsze niz z analizy klasycznej, gdy nie uwzglednia si¢ sprzezen termicznych miedzy
elementami. Warto dodac, ze o ile do wykonania obliczen cytowanych w poprzed-
nich rozdzialach uzyto prostych, stosownych programéw (np. MATHCAD), o tyle
przeprowadzenie obliczen dla nawet stosunkowo prostych ukladow, w ktérych
elementy sa sprzgzone elektrycznie i termicznie wymagalto programéw specjalizowa-
nych (np. SPICE). W omawianym przypadku analizy Zrodla pradowego wykorzysta-
no zmodyfikowang wersj¢ SPICE’a, przystosowana do analizy elektrotermicznej [5].

4.4. POMIAR REZYSTANCII TERMICZNEJ TRANZYSTORA BIPOLARNEGO

W celu okreSlenia nieizotermicznej rézniczkowej konduktancji wyjéciowej g,
nalezy wzo6r (9d) zapisaé dla czestotliwoéci /= 0

g,=a It Ry. (17)
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Ze wzoru tego widaé, ze pomiar tej konduktancji pozwala obliczy¢ rezystancije
termiczng tranzystora, przy danym pradzie kolektora, jezeli dodatkowo WYZNaczy
si¢ wspdlezynnik ,,a” zmian temperaturowych parametru B. We wzorze (17) pomi-
nigto, nieistotny w tym przypadku, wplyw efektu Early’ego na konduktancje
wyjsciowa. Taka metode pomiaru mozna okreélié jako statyczna.

Przeprowadzone pomiary wykazaty [11], ze w zakresie stusznosci modelu
statycznego tranzystora przyjetego do wyprowadzenia zaleznoéci (17) uzyskano na
podstawie pomiaréw g, wartosci rezystancji termicznej tranzystora bliskie (z
dokladnojcig rzedu 10%) warto$ciom uzyskanym za pomoca metody standardowe;.
Tak wigc ta prosta statyczna metoda, nie wymagajaca zadnej aparatury specjalis-
tycznej koniecznej w przypadku wykorzystania metody standardowe] pomiaru
rezystancji termicznej, moze byé w niektorych przypadkach z powodzeniem
stosowana w praktyce.

ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono metode wyznaczania nieizotermicznych modeli matosyg-
nalowych elementow polprzewodnikowych i pokazano takie modele dla wybranych
elementow, uzyskane na podstawie tej metody. Na kilku przyktadach zilustrowano
wplyw nieizotermicznej postaci modeli malosygnalowych elementéw na wlasnoéci
ukladow, a takze przytoczono inne konsekwencje i korzysci wynikajace ze stosowa-
nia takich modeli.

Warto doda¢, ze po linearyzacji charakterystyk nieizotermicznych elementu
mozna pozostawi¢ w modelu temperature jako jedna ze zmiennych (czyli mozna
poming¢ punkt c) metody opisanej w rozdz. 2). Wowczas mozna zdefiniowaéd
parametry elementu mowiace o jego elektrycznej odpowiedzi, w postaci pradu lub
napigcia, na sygnal w postaci temperatury. Taka sytuacje rozpatrzono w pracy [3].
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W.J. STEPOWICZ, J. ZAREBSKI1

NONISOTHERMAL SMALL-SIGNAL PARAMETERS OF SEMICONDUCTOR DEVICES

Summary

The thermal phenomena influence models of semiconductor devices considerably; it concerns the d.c.
characteristics and the small-signal circuits as well. In the well-known models the effect of the ambient
temperature is only taken into account, and therefore these models can be denominated as isothermal. In
fact, due Lo the selfhealing phenomenon, the junction (inside) lemperature differs from the ambient
temperature. Under steady-stale, the junclion {emperature rise above the ambient temperature depends
on the thermal resistance of the device and on the dissipated power. Under any a.c. current or vollage
exilation, the a.c. component of the junction temperature appears. The models including selfheating can
be denominated as nonisothermal. In some cases, as in 1Cs, the mutual thermal interactions between the
devices have to be taken into consideralions, additionally. In this paper the a.c. nonisothermal
small-signal models of some semiconductor devices are discussed. Due to the thermal effects, in the low
[requency range the small-signal nonisothermal parameters of the devices become complex. Since in this
range the electrical inertia resulting in the diffusion and junction capacitances can be neglected, the
thermal intertia leads to the small-signal circuits with the new capacitances and inductances. In the paper
the influence of the nonisothermal small-signal paramelers on the performance of some circuits: the
voltage amplifier and current source is shown. As well, some results concerning the 1/I noise model of the
pn diode are given, and a new method of the thermal resistance measurement sof the BJT, based on its
nonisothermal output conduclance, is presented.

Key words: semiconductor devices, thermal effects, small-signal models.
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Notation

A — conslant in eqn (1),

B — constant in eqn (1),

F — function given by eqn (1),
G — function given by eqn (2),
kK — Boltzmann constant,

m - exponent in eqn (1),

n  -— exponent in eqn (1),

g — electron charge,

r, — nonisothermal differential resistance,

r; — isothermal dilferential resistance (at T, = T),

R, — thermal resistance,

T, — ambient temperature,

7, - junction temperature,

V., —- potential corresponding to the bandgap, extrapolated to T=0 K, in silicon
V,=121V,

b, — height of the potential barrier in the metal-semiconductor (ms) junclion.

The breakdown phenomenon is found practically in all semiconductor devices wilh
nonlinear pn or ms junctions. It delimits the safe operalion area of these devices. On the
other hand, some semiconductor devices, for example the Zener diodes and avalanche
photodiodes, operate in the breakdown region. So, understanding the performance of
semiconductor devices at breakdown is of great importance.

Key words: breakdown phenomenon in pn and ms junctions, thermal effects.
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1. INTRODUCTION

The breakdown region of semiconductor devices with any nonlinear junction
(pn or ms) is generally understood as the region in which a small change of the
reverse voltage leads to a considerable change in the reverse current. The electrical
breakdown can be caused by the impact ionization or/and the tunneling (Zener)
effect. At this breakdown the d.c. charcteristics can have the vertical asymptote at
the breakdown voltage or, in more sophisticated models, the turnover point, at
which the differential resistance changes its sign from positive to negative, occurs,
e.g [1].

When the selfheating phenomenon is taken into account, the d.c. characteristics
in the breakdown region are determinated by interactions between electrical,
mentioned above breakdown effects, and thermal ones, and then such kind
of breakdown mode can be called as electrothermal [2]. In most cases the
turnover point is present on the d.c. characteristics, which are S-shaped mostly.
Then the d.c. characteristics can be called as the nonisothermal ones. In
some cases the electrothermal interactions due to selfheating only, without
any electrical breakdown included in analysis, lead to the S-shaped d.c. cha-
racteristics as well. In such cases this breakdown mode can be called as
the thermal breakdown [2].

The aim of this paper is to show that the thermal breakdown is symptomatic for
the common, well-known form of the d.c. characteristics i(v, T;), which describe
different junction devices discussed here: the silicon pn diode, the Schottky diode
and the bipolar transistor. In Sec. 1 on the basis of the d.c. nonisothermal
characteristics the coordinates of the breakdown point (i, », T;) are derived. In
Sec. 2 some experimental results illustrating the thermal breakdown are shown.

2. THEORY

The d.c. characteristics of some junction semiconductor devices can be presented
in the form

F=i(v, fI}):A-v”'-T}“exp(—i}. 1)
J
Selfheating causes the junction temperature rise above the ambient temperature
due to the electrical power dissipated in the device and nonideal conditions of heat
removal to surroundings. The thermal model of the device, i.e. the dependence of the
junction (inside) temperature T; on the disspated electrical power, can be expressed
under steady-state condition as

G=T,Gv)y=T,+iv Ry(i,v, T). 2)

In general, the thermal resistance R,, can be dependent on the coordinates (Z, v) of
the operation point and on the temperature (T; and/or T,).
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The nonisothermal differential resistance r, of the device, described by the
relations (1) and (2), is as follows

| OF 0G
dT, 0i

T oE oFaG G2)
ov 9T, ov

For the variables (v, i, T}) the following identity can be written

X @

As seen from eqn (4), for the device with the positive derivative 8i/dv the temperature
coefficients of current and voltage have to be opposite signs.

Some modifications under assumption of the linear dependence of the junction
temperature on electrical power dissipated in the device (ie. with R, = const) lead to

g o0i
o ‘;anﬁv (3b)
4 | — iR ov 0i’

P T

ov . . . . S
where r, = 5 can be treated as the isothermal differential resistance, which is
i

positive in the considered case.
. .00, . . .
It is easy to prove that the derivative a7 18 positive for the device described by

eqn (1), and therefore this device has the S-shaped d.c. characteristics. In this case
the resistance r, changes its sign from positive to negative after passing zero value.
The change takes place at the thermal breakdown point with the coordinates
(]}3 Uys Zz) ’

The thermal breakdown temperature T, is to calculate provided the differential
resistance is equal to zero. To s1mphfy the calculatlons without losing any
important feature of the breakdown, the power ,,n” in eqn (1) is assumed to be zero.
In fact, in eqn (1) the influence of temperature caused by the exponential factor is far
stronger than by the factor T7. The above condition is given by

L s

and the thermal breakdown temperature T, % calculated from eqn (5) is equal to

1/2
S EN
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The second solution of eqn (5) gives the value of T}, approximately equal to B, i.e.
far beyond the values of the allowable junction temperature. The other coordinates
of the breakdown point are as follows

’ T; B
v, = R A B exp( T;,) @)
B
i,=A-exp <—~ T> ®)
jt

To shorten the formulas, the coordinates (i, »,) given by eqns (7) and (8) are
expressed by the coordinate T, — eqn (6).

As seen, the junction temperature of the thermal breakdown T, depends on the
ambient temperature 7, and the parameter B only. The current and voltage
coordinates depend on the parameter 4 as well, whereas the thermal resistance
Ry, 1s present in eqn (7) merely. These three coordinates fulfil the following
condition

AT,‘! = T}r —T,= L0, Ry )

To demonstrate the influence of B and T, on AT}, some calculations results are
shown in Table 1.

Table 1
Calculated values of A7},
T,[K] 300 350 400 450
AT, | B=7000K | 141 195 | 259 | 334
Kl "p_1a000K | 67 92 | 121 15.5

As seen, the temperature increment AT, increases with the increasing of the
ambient temperature at B = const, and it decreases with the increasing of B at
T, = const. The differential coefficients describing these changes of T}, are as follows

oT, [ 4T,
0T, AT,
8~ "B o, <" v

gt
The derivaives of i, v, with respect to T,, B and A can be calculated as well. The
.oy,
derivative ——*- is given here only
ath

it = L (12)
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3. EXPERIMENTAL RESULTS

To illustrate the thermal breakdown of some semiconductor junction devices
some measurements results are discussed below.

The semiconductor devices mentioned in Sec. 1 are characterizied by different
values of the constant B:

a) for the silicon pn diode B = iqk V.. = 7000 K, if the reverse current is deter-
minated by the generation current and B = 14000 K, if the reverse current is given

by the saturation current,

[
b) for the Schottky diode B = ﬁq&lb
¢) for the BIT with the voltage drive B = 1-(V,, — vyz).

k
In the silicon pn diode the condition (9) can be fulfilled, i.e. the thermal breakdown
can take place, if the value of the thermal resistance is high or/and the reverse
current is high. In practice, this situation is possible at high ambient temperatures.
As known, in the high tempratures range the value of the saturation current can be
of the same order of magnitude as the generation current.

Measurement scarried out revealed possiblilty of the thermal breakdown in the
silicon pn diode at high ambient temperatures [3]. In Fig. 1 the d.c. characteristics of
the silicon diode BA 159 measured at 7, =486 K (beyond the allowable tem-
perature for this device) are shown, and the coordinates of the turnover point Q are
given. The measured value of B is equal 9400 K, what can evidence, that the both
currents — the generation and saturation current form the reverse current at this

BA159 T, =486K

[mA]

-6
Q(-6,4 mA; -68 V; 514 K)
.7
-8
-9
-70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0

v V]

Fig. 1. The d.c. characteristics i (v) of the reverse-biased pn silicon diode; O denotes the breakdown point
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ambient temperature. The measured and calculated (on eqn (6)) values of AT}, are
practically identical and equal to 28 K. The value of the electrical breakdown
voltage of this diode measured at T, = 300 K by a curve tracer was about 1500 V,
while at 7, = 486 K was about 68 V, as seen from Fig. 1. The observed deteriora-
tion of blocking performance of the diode delimits its use in high-temperature
electronics.

In Schottky diodes (these considerations concern power diodes first of all) the
reverse current is much higher than in silicon pn diodes, and so the condition (9) can
be easier fulfilled, even at room ambient temperatures. In Fig. 2 the measured d.c.
characteristics of the medium power Schottky diode 1M5832 are shown at the
different ambient temperatures [4]. As seen from this figure, the measured values of
the junction temperature rises AT, amount about 20 K, and they are in good
agreement with the calculated ones. As known, the typical values of the allowable
reverse votage do not exceed 200 V for Schottky diodes, and one of the main factors
limiting their allowable voltage is the thermal breakdown, at higher ambient
temperatures especially.

-i[mA]
1M5832
30 | T, =348K
AT =18K
20. T2=327K
’ AT =19K T,3=297K
10 ATy=21K
/_’_’_/ -v[V]
10 20 10 40 50

Fig. 2. The d.c. characteristics i (v) of the reverse-biased Schottky diode

In the BJT the thermal breakdown can take place as well. In Fig. 3 the S-shaped
input characteristic iz (vgg) of the small-power BJT BC 108 are depicted [5]. The
transfer characteristic i (vzz) have the same S-type shape as i, (vgz), because these
both characteristics have the functional form like eqn (1). It is worth mentioning,
that in the considered case the output characteristics i.(vcgz) with vzz as the
parameter are S-shaped as well. The typical value of the junction temperature rise
AT, is equal about 15—16 K at medium currents and at room temperatures. At high
currents the influence of the series resistances of the base and emitter regions on the
coordinates of the turnover point becomes important. These resistances can play the
stabilizing role in operation of the device [4].
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i
s[kAl BCE108
Vg =4V T,=296K
300]  Veg,=6V
200
100
Vgg [MV]
— f—-

600 650 700

Fig. 3. The d.c. input characteristics i, (v,,) of the BIT

4. CONCLUSIONS

In this paper it is shown that for some semiconductor devices described by the
function like eqn (1), the thermal breakdown can affect their d.c. characteristics
considerably — it takes place in the reverse-biased silicon pn diode, in the
reverse-biased Schottky diode and in the BJT, as it is shown above. The thermal
breakdown is understood here as the situation, in which the nonisothermal differen-
tial resistance changes its sign, since the considerable changes of current at small
changes of voltage, specific for the ,,classical” breakdown, are not always evident.
Moreover, to get the thermal breakdown, the reverse bias of the junction is not
necessary — see the d.c. input characteristics of the BJT. Other junction devices
described by the formula like (1) and (2) should exhibit the thermal breakdown as
well. The S-shaped d.c. characteristics of these devices determine their thermal
instability at the supplying from the constant voltage source.

The essential formulas (1), (2) and the other following dependences resulting
form the are valid for the thermistor and the intrinsic semiconductors, too. These
devices have no nonlinear junction, and therefore it is not admitted to explain the
S-type shape of their characteristics by the thermal breakdown. In [6] the thermistor
is disccused as an example of ,,thermal and electrothermal instabilities”, and the
coordinates of the turnover point for this device are given there in the same form as
eqns (6) —(8) here. The conditions of the thermal breakdown in semiconductors are
discussed in [9], but the scope of this paper is limited to semiconductor crystals,
without any pn or ms nonlinear junctions.

The electrothermal interactions, which are responsibile here for the negatively
sloped d.c. characteristics, not always lead to the S-type. Unipolar transistors [4],
heavily-doped semiconductor resistors [7] and even BJTs at high currents beyond the
SOA [8] can have the N-type d.c. characteristics due to thermal effects. For unipolar
transistors and semiconductor resistors, as well as for thermistors, using the term
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,.breakdown” is disccusable. For the N-type characteristics the nonisothermal differential
conductance changes its sign from positive to negative. In this case the thermal
instability can take place, when the device is supplied from the constant current source.
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W.J. STEPOWICZ

PRZEBICIE TERMICZNE W ZLACZOWYCH ELEMENTACH POLPRZEWODNIKOWYCH

Zjawisko przebicia wystepuje praktycznie we wszystkich elementach pélprzewodnikowych ze zigczem
pn lub mp spolaryzowanych zaporowo. Ogranicza ono obszar bezpiecznej pracy wielu elementow,
jednak, z drugiej strony, praca w zakresie przebicia jest typowa dla takich elementéw jak, dla przykladu,
diody stabilizacyjne i lotodiody lawinowe. Na statycznych charakterystykach i(u) w zakresie przebicia
duzym zmianom pradu odpowiadajy mate zmiany napigcia. Na charakterystykach tych czgsto wystepuje
punkt, w kiérym rezysiancja rozniczkowa elementu zmienia znak z dodatniego na ujemny. Na ksztalt
charakterystyk i () w zakresie przebicia maja wplyw zardwno zjawiska elektryczne (jonizacja zderzenio-
wa i efekt tunelowy), jak i termiczne. W ogdinym przypadku, wskutek sprzgzenia zjawisk elektrycznych
i termicznych, mozna mowié o przebiciu elekirotermicznym. W pracy wykazano, ze w elementach ze
zlaczami pn lub mp, opisanych dobrze znanymi zaleznosciami i (), moze wystapic¢ przebicie o charakterze
termicznym, spowodowane jedynie zjawiskiem samonagrzewania zlacza oraz wyznaczono wspoétrzedne
(4 v, T,) punktu przebicia termicznego. Przebicie termiczne zilustrowano na przykiadach diody krzemo-
wej ze zlaczem pn, diody Schottky’ego oraz tranzystora bipolarnego. Oprocz rozwazan teoretycznych
przedstawiono wyniki stosownych pomiarow przeprowadzonych dla wymienionych elementow.

Stowa kluczowe: zjawisko przebicia w zigczach pn i mp, efekty termiczne.
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Principles of model parameters identification by means of ANN-like approximators of
multivariable mappings are reviewed briefly. The technique offers very high speed and
Jower noise-induced error compared to traditional methods. However, the ANN training
beconies {ime consuming and somewhat unconlrollable at large range of unknown model
paramelers and high accuracy level required. It is proposed to use a modular, classifier-
approximator architecture to get rid of this deficiency. Results of computer simulation are
presented to illustrate the idea. Neural network-based system designed for model parameter
identification is proposed. This prolotype architecture of the identification system im-
plements both analog and digital network. Classifier network is realised as an analog
circuit. FPGA-based digital circuit is used as the classifier control and interface to other
subsystems. This modular system has been constructed in the form of two extension cards
for PC computers. Learning process is performed by the host PC. Ten chips of Kohonen-
type classifier network have been designed and manufactured in 2 pm CMOS technology.
Testing of the PC extension cards has been completed. Functional measurements of the
whole system have been started.

Key words: parameter idenltification, neural networks, signal processing, analog clas-
sifier.

1. INTRODUCTION

Parametric modelling of dynamic systems is a widely used technique of desc-
ribing physical systems of interest. Parameterised mathematical equations of a given
system provide its consistent model which can be easily used in computer simulation
and design processes. Searching for a fast and reliable method of parameter
estimation based on system observation is a crucial problem in many applications
[1]. It has been proven that artificial neural networks (ANN) that have universal
approximation capabilities [5] (such as multilayer perceptron) can be employed for
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the dynamic system parameter estimation task [6]. Samples of investigated dynamic
system under test (SUT) response are applied to a feedforward ANN. Estimated
parameter values are produced at the ANN outputs. Thus the ANN approximates
the mapping from the SUT observation space into the SUT parameter space. This
mapping is learned by the ANN during a training process. Unfortunately, required
size of ANN and the training time increase strongly with the approximated
parameter range and assumed accuracy of approximation. Learning process can
stick in local minima in case of complex dependencies between parameters and
observations. A modular neural network containing observation classifier and
parameter approximator was proposed in [16] to overcome these difficulties. The
domain of the mapping is partitioned into a number of nonoverlaping regions. Thus
the task of parameter estimation can be decomposed into a set of local parameter
mapping operations. The classifier makes a decision to which region an observed
vector belongs. This information is then used to select an appropriate weight vector
of the approximator network. Design of hardware realisation of modular parameter
estimation system is described herein.

2. PROBLEM DEFINITION

Consider a physical system represented by its adequate mathematical model. The
model can be a set of differential/difference/algebraic equations of constant coef-
ficients (parameters). Assume model structure is known but actual values of the
parameters are unknown. To identify the parameters, the system is excited by
a predetermined test signal (stimulus), specified either in time or frequency domain
depending on the nature and properties of the system. The system response
¥ = (¥15---» )" to the stimulus is measured, where (.)' denotes the vector transpose. It
forms, either directly or after suitable preprocessing, the system observation vector
¢ = (P Qy), k>N and pe® <RY. The parameter identification problem is
defined as follows: given the observation vector ¢ find estimates 0 = ,,.. 0 ) of
the model parameters 0 = (,,...,0,)', N > p. The model parameters 0 ® < ‘.R” are
assumed constant during the observatlon interval (but the system may be slowly
time-varing). For a fixed stimulus, the observation vector is a multivariable function
of the model parameters {¢ = f(0): R —» R} [1].

Some additional measures have to be undertaken to make the problem solvable.
Namely, the stimulus signal definition, sampling moments selection (or input
frequencies selection in the case of sine-wave testing) and the choice of the
preprocessing algorithm have to be decided in a way which ensures that a unique
inverse mapping {0 = /7' (p): RY - R} from the observation domain @ to the
parameter domain @ exists. The optimum experiment design theory [2] is useful at
this stage. It is assumed in this paper that the inverse mapping of interest exists and
is unique.

In most practical cases, the mapping ¢ = /(0) is nonlinear and is not analytically
invertible. Finding the parameter values in such cases requires iterative computer
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get y; /*measure system response*/

¢ = h(y); [*compute observalion vector*/

b = 6, [¥initialize parameter vector*/

i= 0

do {
e = [¢;—eol; [*calculate error in observation*/

P=1i+1;

0, =0,_,+A0; Jupdate parameters to minimize observation error*/
} while ((e>¢_thresh) and (i<i max));

Fig. 1. Pseudo-code for parameter identification by iterative model tuning

calculations, eg. those necessary to perform a least-square-error (LSE) model tuning
[1], see Fig. 1. Limited speed of computers causes that model parameter iden-
tification by means of such numerical techniques is a slow process. For some system
models, formulae that describe the relationship between the observations ¢ and the
parameters § can be arranged to take a linear form. Parameter identification is
obtained in such cases by solving a set of linear equations for 0 [3]. This still takes
a substantial amount of computer time which is further increased by the time needed
to determine coefficients of the equations, eg. through multiple numerical integ-
ration [4]. In conclusion, traditional techniques of model parameter identification

are computationally costly and can not be applied to real-time identification for
many systems of practical interest.

3. PARAMETER IDENTIFICATION BY MEANS OF ANN APPROXI-
MATORS

It can be noticed that model parameter identification is the process of evaluating
the vector value of the inverse mapping /= (¢) given the observation vector @. On
the other hand, it is well known [5] that artificial neural networks (ANNG5) are able
to approximate any continuous compact-support function to any degree of ac-
curacy. It was then postulated in [6] that ANNs can be used to approximate the
mapping of interest 8 = g(p) = /' (¢), provided they have been trained properly,
see Figs. 2 and 3. The training itself is an iterative process which can take
a substantial amount of computer time. However, it is done once only for a given
model and its parameter range. After the training, in the recall mode, the ANN
produces its response, ie. model parameter values, in a very short time — just in one
shot in the case of feedforward neural networks. High speed is therefore one of the
advantages of the ANN-based parameter identification technique. This feature
makes it suitable for real-time applications.

In the approach of [6], the ANN performs the function of nonlinear associative
memory {NAM). Linear associative memory (LAM) was also proposed [7] as
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get y; //measure system fesponse
“@-.= h(y); //compute observation vector-
. {/(preprocessing)
0 = _glo); ffcompute ANN aproximatof response
oo =

Fig. 2. Pseudo-code for parametér iiienliﬁcalion with the use of ANN approximator

{0;; 05i=0, ...., N}; ’ /*de]'me the set of training examples®/
wo=w; [*mitialize weight vector®/
i=0; [¥initialize iteration index*/
do {
e =10 [*initialize error variable¥/
for § =0; j<N; j+ +);
& =¢+ |0, — 0,]; [*accumulaie paramelter error*/
w, = w,_ +Aw; {*updaie weight vector to minimise parameter error¥/
} while ((e>¢ thresh) and (i <i_max));

Fig. 3. Pseudo-code for ANN approximator training

a means to obtain preliminary parameter estimates of nonlinear systems. Obviously,
LAM-identified parameters are of limited accuracy [7], [8]. Using second-order
polynomials for the approximation resulted in accuracy improvement over the LAM
[7]. Both LAM and NAM provide higher speed when compared to standard
techniques for model parameter identification — by a few orders of magnitude,
depending on the model equations [9].

Training the ANN approximator for model parameter identification involves
minimising the differences between the actual and target parameters, whereas the
model-tunning technique produces parameter values by minimising differences
between the model and system observations. Therefore, the ANN trained on noisy
observations becomes less sensitive to those input data which would normally affect
much the LSE-fitted model parameters. This is another advantage of the ANN-
based technique, which is its higher noise immunity when compared to traditional
methods. A more detailed analysis of this property can be found in [9].

The novel technique discussed can be applied to any model: linear, nonlinear,
continous or discrete, provided that the mapping 0 = /! (p) exists and there is
a network able to approximate it with a tolerable error. The [numerous] applications
range from electronic circuit parametric testing [10], [11], through control engine-
ering [12] to medical diagnosis support and biomedical engineering [9] .The tech-
nique can also be used for indirect mesurements. Part of the current research work,
aimed at futher development of the technique, relates to investigation of the ANN
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approxlmator ablhty to produce parameter values with an acceptable error at an
mcreaced range of model parameters. To illustrate t]:us problem consxder an

1 () 0[ 02

where 8, 0, and 0, are 3 unknown parameters. The response (1) is quite ubiquituous,
eg. it may represent biological multicompartmental systems [13] or step response of
electronic circuits [10] It is assumed in this example that the parameters can take
their values from a cuboid as foilows

{@ 06<9 <14,02<0, <10 08<0,<12}. 2

A well-known smgle—hndden layer perceptron, w1th sigmoidal nonlinearity in the
hidden layer and linear combiner as the output unit, was trained using a two-stage
procedure employing the backpropagation algorithm followed by a direct search,
modified Davies-Swann-Campey numerical minimistaion procedure [14]. Three
separate networks have been trained, one for each parameter. The inputs to the
networks were the model observations, ie. values of y(#) calculated from (1) at
3 distinct time moments: ¢, = 0.56, ¢, = 2.61 and ¢, = 12.9. The training patterns
were calculated from (1) on a regular lattice of 8 points per each parameter range,
total of 512 points. The respective parameter values were the target quantities to be
learned by the ANNs. After the training, the networks were tested on a denser grid
of 20 points per parameter, total of 8000 test vectors.

Result of an ANN training depends on the starting point in the weight space. To
illustrate this feature, each of the networks considered was trained 30 times, with the
initial weights taken at random from the range [—0.5, 0.5]. Figs. 4a to 4c show the
results of the training as obtained for a number m of hidden-layer sigmoidal units
ranging from 1 to 5. The average test error decreases with m as intended, although
rather slowly, see Fig. 4a. At the same time, the ratio of the test error standard
deviation to the error mean value increases with m, Fig. 4b. Thus by increasing the
network complexity in order to achieve higher approximation accuracy, one in-
troduces more uncertainty to the training procedure instead. This can be explained
by the fact that with the increased number of weights of the ANN, there appear new
local minima of the error function which is minimised during the training. It
becomes then more likely that the training algorithm is trapped by a local minimum
and is unable to reach the global one. At the same time, an increase of m leads to an
exponential increase of the training time, Fig. 4c. Similar results were obtained for
identification of the other parameters of the model (1), as well as for a 4-parameter
model [10]. In conclusion, this approach to achieving higher accuracy of ap-
proximation (through an increase of the number of hidden-layer neurons) does not
seem practical. There is a need for developing an ANN architecture whose training
will produce more predictable results.
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ms test error: mean value

0,04
0,031

# neurons, m

(a)

rms test error: standard deviation
to mean value ratio

# neurons, m

(b)

training time: mean value {in seconds)

# neurons, m

(©)

Fig. 4. Identification of parameter 0,: MLP approximator performance over 30 training sessions
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4. MODULAR ANN ARCHITECTURE

It is well known, that in case of polynomial approximation of a smooth
single-variable function v (x) on a compact set of real numbers, xe <a,b> < R, the
demand for higher-order polynomial terms, necessary to maintain a given accuracy
level, increases with the range r = |b—a| of the independent variable. For a narrow
range F, retaining a linear term only may prove satisfactory. Similar property is
attributed to single- and multi-variable function expansion using other base func-
tions, not only polynomials. This suggests a solution to the problem addressed in the
previous section. Namely, it is proposed to split the observation domain @ of the
mapping into a number M of non-overlapping regions @, i = 1,..., M such that their
union covers the whole domain, @&, U ®,u...®,, = &. Since a unique continuous
mapping from the observation space to the parameter space exists, there are
; M regions @, in the parameter space, such that ®, U @, U ...0, = 0, each corres-
E ponding to a respective region @, i=1,...,M. As M increases, the range of the

parameters within each of the regions ©, and the range of the observations within
E each of the regions @, both decrease. The approximation task within each obser-
vation region becomes then simpler, since the mapping 0 = /' (¢), @ € ®; is closer to
a linear relationship compared to its complexity over the whole domain, g €@,
where the nonlinearity is more pronounced. As a consequence, lower complesity
approximator network is needed within each of the regions to maintain a given
accuracy level. It is necessary, however, to decide which region a given observation
vector belongs to.

The idea discussed in the previous paragraph can be realised using a modular
ANN architecture which employs a classifier and a bank of ¢ approximators. Each
approximator of the bank is preoptimised in terms of its weight vector w to provide
lowest possible error wihtin teh respective region. The classifier first allocates an
acquired observation vector to one of the ¢ regions, ¢ € @,. The proper approximator
ANN is then invoked, to produce the parameter vector values within the region 6,
0=g,(p) =/ ' (p)ed,. The block diagram of the proposed modular architecture is
shown in Fig. 5.

£~ APPROXIMATOR —-,Lolé
. P outeut
WS Tj
9 e ¢ ol
iNpUT " ]WJHWi!...]Wq|

weight memory bank

CLASSIFIER I—

Fig. 5. Proposed modular ANN architecture, WS - weight switching module
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5. COMPUTER SIMULATION

Computer simulation was performed to apply the modular ANN to the iden-
tification of parameters of model (1). Three independent neural networks were
trained, each for an individual parameter 0,, 0, and 0,. It was found in many of our
experiment that such a solution is more efficient than using a single, three output
ANN, both in terms of reduced size, reduced training time and increased repeatabili-
ty of results obtained. A minimum-Euclidean-distance classifier was trained to
tesselate the observation domain into ¢ = 5, 10, I5 and 20 regions. Two approxima-
tor structures were then taken into account, an MLP with 2 sigmoidal neurons (11
weights) and a rational function (RF) network [15] with 13 weights. The g ap-
proximators were trained using a numerical minimisation routine and then tested on
a dense grid of 8000 points covering the whole parameter domain (2). S_oine of the

rms test error

0,025,71
0,02}
0,015¢.
0.01
0,005
o
# regions
(a)

training time {in seconds)

# regions

(b)

Fig. 6.Identilication of parameter ,- modular architecture performance for a typical training session using
MLP approximators with m = 2 sigmoidal neurons
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results obtained are shown in Fig. 6, for MLPs approximating parameter 0,. The
standard deviation of the rms error over a number of training sessions tends to
_ Jecrease with g from already low values, so it is not presented here. With increasing
4 the rms test error decreases to much lower values than those obained for the
_single MLP, compare Fig. 4a nad Fig. 6a. The total time needed to train a lower-
_error modular ANN structure tends even to decrease with the error value, which is
scen from the comparison of Figs. 6a and 6b. On the contrary, the single-
. approximator architecture needs longer training times to achieve lower errors, cf.
 Figs 4a and 4c.

' These results are encouraging and prove the usefullnes of the modular ANN
architecture. In general, for a given g, lower error values and shorter training times
_were experienced with the RF network which is a promising approximator architec-
ture for this application. It needs futhter investigation to decide which approximator
structure, MLP or RF, is more suitable for the task of model parameter iden-
tification with high accuracy. Training of the modular architecure is definitely
a better controlled and predictable process compared to the training of a single
large-size approximator network. The price paid for that is a slightly increased time
needed for identification, namely this time is extended by a period dnecessary to
classify the observation vector. Parallel classifiers may help reduce this period to
acceptable values.

6. HARDWARE ANN SYSTEM FOR MODEL
PARAMETER IDENTIFICATION

Functional design of the proposed parameter identification ANN system, as
described in Section 4, is illustrated in Fig. 7. Control circuit, programmed by a PC
host .computer, initialises data sampling and controls data classification stage. First,
signal generator excited by the control circuit delivers a test voltage waveform to
the system under test (SUT). It is assumed that the observed SUT is characterised
by known parametric model and its time response to the test signal depends on

SYSTEM RESPONSE APPROXIMATOR
SAMPLING CIRCUIT ANN
HOST
7/
PC COMPUTER
CLASSIFIER
ANN

TEST SIGNAL CONTROL >
GENERATCOR CIRCUIT

Fig. 7. Block diagram of ANN-based parameter identification sysiem
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model parameters. Control circuit determines also time moments of SUT response
sampling.

The sampling circuit delivers the vector of SUT response samples to the input of
the neural network approximator. Simultaneously, the same signals are fed to the
analog classifier, which takes decision as to which weight set should be used for the
parametr approximation stage. Classifier output is sampled by the host PC which
loads appropriate weight vector to the approximator network. Finally, SUT para-
meters are estimated by the ANN approximator.

System parameter identification process is controlled and supervised by the host
PC computer. The host PC programmes time moments of SUT response sampling,
initialises SUT observation and data processing. It reads also A/D converted signal
samples, classifier internal voltages and its output. It downloads approximator
network architecture and appropriate weight vector to signal processor extension
card, transfers SUT observations to the approximator network and reads estimated
SUT parameters. Learning process of classifier and approximator ANNs is also
controlled by the PC host computer. Two modes of the classifier learning are
possible and will be tested in the prototype system. One is off-line training using
a computer-simulated classifier and then mapping the weights on the chip. The
second is a closed-loop training where the weights are updated on-chip but the
weight increments are calculated by the host computer.

7. DIGITAL APPROXIMATOR

Digital realisation of the approximator ANN is preferred to achieve the required
high accuracy of dynamic system (SUT) parameter identification. This approach
guarantees reproducibility of obtained results. PC extension board containing
Analog Devices ADSP21062 digital signal processor emulates the approximator
network in the prototype system described. Advanced architecture of the digital
signal processor makes it well suited for the task at hand.

Multilayer Perceptron (MLP) network has proven to provide good parameter
estimation results in computer simulations [9], [10], [11]. Hardware implementation
of such a network is planned. For a given system, separate MLP networks will be
used for each parameter estimation of any considered SUT.

Network learning process will be implemented off-line in the host PC computer.
Approximator will be trained using the backpropagation algorithm in first ex-
periments. Furthermore, genetic algorithms combined with selected gradient search
optimisation method are planned to be tested. Comparison of these approaches with
selected numerical optimisation methods of multivariable functions will be perfor-
med. The most efficient network training method will be mapped onto the DSP
board.

Analog Devices ADSP-21062 SHARC is a very powerful signal processor
possessing wide set of features making it well suited for neural network modelling.
The 32-bit floating-point computation units: multiplier, ALU and shifter make it
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capable of multiplication and accumulation of two wide range arguments in a single
machine cycle. This feature is usefull for two vectors dot product calculation which
is very common operation in ANN processing. Dual-ported on-chip static RAM can
be simultaneously accessed by processor’s arithmetic logic unit and its peripheral
devices. This solution allows for very fast exchange of modelled neural network
weight vectors and other parameters. Host port and multiprocessor interface
implemented in ADSP-21062 speeds up information exchange with other devices
and allow parallel data processing by several processors. Internal timer can help in
time-dependent processes realisation.

As an alternative to MLP, rational function [15] approximator architecture is
also considered to be implemented.

8. ANALOG CLASSIFIER

Data sampling and classification subsystems will be placed on a single extension
card to simplify control and synchronisation of signal processing stages. Schematic
diagram od these systems is presented in Fig. 8. ight-gray colored rectangles
represent data acquisition subsystem components. It samples SUT response y (¢) to
the test signal and stores the quantized samples in the observation digital memory.
Analog sample values Yy are also available on the subsystem outputs and serve as
input vector to analog classifier.

ANALOG ANN NETWORK
CLASSIFIER OuUTPUT

ENCODER
/l\ W P~

DiA
CONVERTER

=

WEIGHT
MEMORY T
AND CONTROL

FPGA
== Circuit

Fig. 8. Data acquisition and classification subsystems
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White color blocks in Fig. 8 for the classification subsystem. The ANN classifier
realised as analog Kohonen-type network requires weight refreshing circuit which
contains sequentially addressed weight memory and D/A converter. Weight value
W and its address 4, are simultaneously fed to the ANN classifier. Network output
S,, is coded in output encoder into binary word A, which can be read by the host
computer. The host PC computer interface circuit is represent by a dark gray
rectangle in Fig. 8.

The task of the classifier network is to allocate given observation vector to one of
the M regions. It selects the appropriate weight vector for the approximator module.
A Kohenen-type classifier is proposed as a Learning Vector Quantizer, where
splitting the observation damain into regions is performed by the neural network
itself. A block diagram of this network, based on circuit described in [17] is shown in
Fig. 9. The network input is an N-element vector, connected to the input layer. Each
neuron in this layer distributes buffered signal to M computing units in competitive
layer through the synapse array. The programmable synapse array is composed of
NxM synapse cells. It corresponds to NM-elements array of weight vectors.

To reduce the number of chip inputs, the address decoder for synapse array is
implemented providing the number of log, (NM) instead of NM inputs. Each of
M computing neurons calculates square of Euclidean distance between its weight
vector and the input vector. The competitive process of selecting on of the neurons
in performed for the whole layer by the winner-takes-all operation. The winner-
takes-all cirucit contains M competitive circuits which perform paralleled compari-
son between M square of Euclidean distance values and then choose a single winner.
The wining neuron is determined according to the minimum distance between its
weight vector and the input vector. In the learning phase, the synapse weights
corresponding to the wining neuron are updated according to the learning rule as
specified in [17]. Weight update is performed by an external circuit. Next, the new
weight values are stored in the synapse array. During the recall phase, each input
vector activates one of M output neurons. This allows to load appropriate weight
vector into the approximator network.

Control and weight refreshing of analog classifier will be performed by a digital
FPGA circuit. It will implement also observation sampling control circuit, obser-
vation memory and a part of the PC host interface. XILINX XC4000 series of
FPGA devices are being used. Their specific features make them well suited to this
problem. XC4000 series features dual ported memory and reloadable counters
implementation. Capability of design decomposition into several chips will make it
independent of a specific chip type. Topology of digital circuit implemented in
FPGA is stored in its internal RAM memory and must be downloaded each time on
power up. Programming of FPGA configuration will be performed by the PC
computer. PC interface is being designed using low-scale-integration PLD devices.
They will realise serial FPGA programming interface and assure proper location of
digital control circuit registers in the PC 1/O space.
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Fig. 9. Block diagram of Kohonen-type neural network analog classifier realisation
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9. PRELIMINARY MEASUREMENT OF THE PROTOTYPE SYSTEM

First measurements of the constructed system performance have been carried
out. Tests of analog input signal path including A/D conversion showed small noise,
not exceeding 2 LSB for 14-bit converter. Fig. 10 illustrates the measured noise
signal at the output of A/D converter while the input was shortcircuited to the
ground. Subsystem connections and cooperation of different system blocks were also

tested out.
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Noise [quantization interval]
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Discrete time

Fig. 10. Measured noise signal at the output of A/D converter

Fig. 11. Three-input, 8-neuron Kohonen neural network chip
(manufactured as a part of KBN grant 8T11F01010)
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As an alternative to Kohonen classifier, a discrete analog perceptron network
with fixed weight values was built. A comparison of the two networks performance
is planned.

Then chips of Kohonen classifier were manufactuired in 2 ym analog CMOS
technology. Fig. 11 shows a photo of one of them. As concluded after preliminary
testing, 80% of them were fabricated with no detectable technological defects. An
example of measured transfer characteristics of an on-chip Gilbert mufltiplier circuit
of a neurone synapse is illustrated in Fig. 12. Functional measurements of the
constructed prototype parameter identification system have been already started.
The results of them will be published in a separate paper.
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Fig. 12. Measured iransfer characleristics of an example Gilbert multiplier circuit

10. DISCUSSION AND FINAL CONCLUSIONS

The prototype design of ANN system for parameter identification was presented
in this paper. The role and operation of its functional blocks were discussed. The
system is now under CAD design and simulation tests. Once have been built, the
prototype ANN mixed-signal system will serve as a tool for experimental verifica-
tion of the novel, recently proposed technique for fast and robust model parameter
identification [6]. Extensive tests are planned using a variety of system under test,
including parametric testing of CMOS circuits based on power supply transient
responses [11]. The effect of observation noise on the identification process accuracy
will also be experimentally investigated to verify results of numerical simulation
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[6]—[11], [14], [16]. It is expected that a significant advance to the information
processing technology will be made by introducing the proposed ANN-based
parameter identification technique into practice.
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A. MATERKA, P. PELCZYNSKI, M. STRZELECKI

ANALOGOWO-CYFROWY PROTOTYPOWY SYSTEM
DO IDENTYFIKACJH PARAMETROW MODELL
Z WYKORZYSTANIEM SIECI NEURONOWYCH

Streszczenie

W artykule przedstawiono metodg identyfikacji parametréw uktadu dynamicznego z wykorzystaniem
sieci neuronowych. Metoda ta zapewnia duza szybko$¢ identyfikacji oraz niewielkie wartogci bledow
zwigzanych z zakloceniami szumowymi w porOwnaniu z metodami tradycyjnymi. Z drugiej strony
proces uczenia sieci slaje si¢ czasochlonny przy rosnacej liczbie estymowanych parametréw i je-
dnoczesnym zachowaniu duZej dokladnofci estymacji. Dlatego zaproponowano zastosowanie modu-
larnego ukiadu sieci o strukturze klasyfikator-aproksymator. Dzialanie takiej sieci wyjazniaja przed-
stawione przykiadowe symulacje komputerowe. Zaprezentowano rowniez projekt realizacji sprzgtowej
prototypowego ukfadu modularnej sieci do identylikacji parametrow. Uklad wykonano w postaci
dwoch kart w standardzie ISA wspolpracujacych z komputerem klasy IBM PC. Zawierajg one
m.in. analogows sie¢ wykorzystywana do klasyfikacji. Do sterowania sieci oraz komunikacji z kom-
puterem wykorzystano ukiady FPGA. Proces uczenia sieci jest realizowany z wykorzystaniem komputera.
Zaprojektowano i wykonano 10 ukladow scalonych w technologii 2 pm CMOS, realizujacych funkcje
klasyfikatora Kohonena. Przeprowadzono peme testowanie kart rozszerzajacych. Rozpoczeto badanie
funkcjonalne calego systemu.

Slowa kluczowe: identyfikacja parametrdw, sieci neuronowe, przetwarzanie sygnalow, analogowy
klasyfikator.
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Analiza parametrow czasowych architektury potokowe;
specjalizowanych procesorow sprzetowych

KAZIMIERZ WIATR
Instytut Elektroniki, Akademia Gérniczo-Hutnicza w Krakowie

Artykul dolyczy zagadnien zwiazanych z poszukiwaniem nowych jako§ciowo
metod zwigkszania szybkosci wstgpnego przeiwarzania obrazéw dla potrzeb szczegolnej
klasy systemow wizyjnych, bedacych czescia systemoéw sensorycznych, stosowanych
dla potrzeb aulomatyki i sterowania w czasie rzeczywistym. Poszukiwanie tych
metod polegalo na dazeniu do zrownoleglenia obliczen wstgpnego przetwarzania
obrazéw, poprzez dobér takich elementéw obliczeniowych (procesordw) i takiej
transmisji pomigdzy nimi (architektura), aby calkowity czas obliczen byt mozliwie
najmniejszy.

W opracowaniu przeprowadzono rozwazania leoretyczne, dotyczace réznych architek-
tur rownoleglej pracy specjalizowanych procesoréw sprzgtowych, ze szczegblnym uwzgled-
nieniem parametréw czasowych poszczegolnych rozwiazan. Uzasadniono wybér architek-
tury potokowej specjalizowanych procesoréw sprzgtowych. Przedstawione koncpecje zo-
staly zweryfikowane w badaniach eksperymentalnych, ze szczegblnym uwzglednieniem
paramelréw implementacji procesorow w ukiadach FPGA. Wainym aspekiem przed-
stawionych badaf jest faki, ze zostaly one ukierunkowane w nuri §wiatowych prac
badawczych na polu dedykowanych dla uzytkownika struktur obliczeniowych (ang. Cus-
tom Computing Machines).

W artykule przedstawiono analiz¢ parametrow czasowych dotyczaca wyboru architek-
tury jednostki wieloprocesorowej do szybkiej realizacji zadan wstepnego przetwarzania
obrazow wizyjnych. Wykorzysiujac wezesniejsze doswiadczenia autora w zakresie sys-
temow czasu rzeczywistego zaproponowano zaimplementowanie w architekturze potoko-
wej specjalizowanych procesoréw sprzgtowych zbudowanych w oparciv o uktady pro-
gramowalne FPGA. Przedstawiono takze wyniki prac eksperymentalnych ze szczegblnym
uwzglednieniem czaséw opodznient dla poszezegolnych operacii.

Slowa kluczowe: systemy czasu rzeczywistego, architekiury systemdéw wieloprocesoro-
wych, ukiady programowalne.

I. POZIOMY PRZETWARZANIA I ANALIZY OBRAZOW

W algorytmach analizy obrazéw mozna wyrdznié kilka poziomédw analizy

I przetwarzania obrazu. Najczescie] przyjmuje si¢ trzy poziomy analizy obrazow

(rys. 1)
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algorytmy

parametry i sekwencje operacji

ouT
sterowanie obiektem

Rys. 1. Poziomy analizy obrazow systemu wizyjnego czasu rzeczywistego

I — Najnizszy poziom analizy obrazéw nazywany jest czgsto wstepnym prze-
twarzaniem sygnatu wizyjnego. Ma on na celu: eliminacj¢ zakiocen, wydoby-
wanie obiektu z tla, detekcje krawedzi, ustalanie poziomoéw szarosci pikseli
nalezacych do interesujacego nas obiektu na podstawie histogramu, réwno-
wazenie histogramu itp.

II — Sredni poziom analizy obrazow obejmuje: segmentacje obrazu, lokalizacje
obiektow, rozpoznanie ksztaltu obiektu i wyrdznienie cech charakterystycz-
nych tego ksztaltu.

Il — Najwyzszy poziom przeprowadza analize zloZonej sceny w sensie analizy
ruchu obiektu i na biezaco steruje obiektem oraz pozostalymi poziomami
systemu wizyjnego (zadaje algorytmy oraz parametry i sekwencje operacji).

Przedstawiona na rys. 1 struktura systemu wizyjnego ukazuje pnadto wy-
stgpujace powigzania (sprzgzenia) pomiedzy réznymi poziomami systemu wizyjnego.
Wyniki 1I 1 IIl etapu przetwarzania obrazu moga mieé wplyw na parametry
i kolejno$¢ wykonywanych operacji na I najnizszym poziomie oraz na algorytmy
przetwarzania na Il poziomie. Wiadciwoéé ta znajdzie zastosowanie w dys-
kutowanych rozwiazaniach i konkretnych propozycjach autora, w szczegdlnosci
dotyczacych rekonfigurowalnych struktur hardware’owych. Nowe mozliwosci
w tym zakresie, jakie daja uklady programowalne wysokiej skali integracji
typu FPGA o konfiguracji pamigtanej w wewngtrznej pamieci SRAM, pozwalaja
na zmiang na biezaco (ang. on-line) zaréwno parametrow przetwarzania, jak
rowniez algorytméw przetwarzania, co wykorzystano w opisanych dalej ory-
ginalnych rozwigzaniach strukturalnych, zaproponowanych dla systeméw wizyjnych
w robotyce.

Zadania najnizszego poziomu systemu wizyjnego, realizujacego wstepne prze-
twarzanie obrazu, realizowane sg jako operacje jednopunktowe (przekodowanie
LUT, normalizacje i skalowania, wyréwnywanie histogramu, binaryzacja, operacje
na dwu obrazach itp). lub jako operacje kontekstowe (konwolucyjne filtry dolno-
przepustowe i gornoprzepustowe, konwolucyjne detektory krawedzi, filtracja media-
nowa 1 logiczna, operacje morfologiczne itp.)




TOM 44 —1998 Analiza parametrow czasowych... 393

2. PRZETWARZANIE OBRAZU W CZASIE RZECZYWISTYM

Istotne znaczenie dla operacji przetwarzania obrazéw ma aspekt pojecia czasu
rzeczywistego. Pojecie to ma bowiem dos¢ zroznicowane definicje, ktore $cisle wiaza
sie z rodzajem obiektu lub procesu, z jakim sg zwiazane.

Czas uplywa I jest wymiarem, na ktory ludzka dzialalno$¢ nie ma Zzadnego
wplywu. Dla przedstawionych w tym opracowaniu rozwazan wazna jest skala
czasu, tzn. jak duze sg przedzialy czasu wazne z punktu widzenia interesujacego
nas obiektu lub procesu. W szczegblnoéei interesuje nas system mikrokom-
puterowy wyposazony w kamer¢ wizyjng i sterujgcy na podstawie otrzymywanych
z niej obrazow obiektern obserwowanym (sterujacy system wizyjny). Dla takiego
systemu funkcjonowanie w czasie rzeczywistym oznacza, ze podejmowane przez
system decyzje realizowane sa w tempie obstugiwania tego procesu. Mozna to
wyrazi¢ stwierdzeniem, ze sterujacy system wizyjny dziala w czasie rzeczywistym,
jezeli czas reakcji systemu jest niezauwazalny przez proces technologiczny.
Oznacza to, ze opoOznienie pomiedzy zmianami przebiegajacymi na obserwowanej
scenie a konieczna odpowiedzia systemu sterujacego, wynikajaca z algorytmu
sterowania, jest niewielkie czyli niezauwazalne. Czgsto wobec takich systemow
uzywa si¢ okre§len: system o dzialaniu bezposrednim lub system pracujacy na
biezqco (on line).

W tym kontekS$cie pojecie czasu rzeczywistego jest pojeciem wzglednym. Mozna
to zilustrowa¢ przyktadami ukazujacymi roznorodne systemy sterujace czasu rzeczy-
wistego, tzn. z bardzo roznymi skalami czasu. W szczegdlnosci moga to by¢ systemy
stosunkowo wolne (np. sterowanie pojedynczym skrzyzowaniem ulic — dynamika
rzedu kilkunastu sekund jest zupelnie wystarczajaca), systemy Sredniej szybkosci
(np. przemysl maszynowy: obrabiarki, walcownie — wymagane czasy reakcji rzgdu
0,1 s) 1 systemy bardzo szybkie (np. systemy militarne, bardzo szybka robotyka
— wymagane czasy liczone w ms). Zatem dla potrzeb niniejszego opracowania
mozemy przyjac, ze system czasu rzeczywistego przeznaczony do sterowania proce-
séw, to taki system, w ktorym przetwarzanie zmiennych procesowych bedzie
realizowane z taka szybkoscia, aby wynik tego przetwarzania mogt by¢ uzyty do
skutecznego sterowania tym procesem. Gdyby powyisze czasy reakcji systemu
sterujacego porownac z czasami obliczen zwigzanych z analiza obrazéw wykonywa-
nych przez klasyczne systemy (np. klasy IBM PC), to okaze sie, ze opoOznienia
wnoszone przez takie systemy sa wielokrotnie wigksze od dopuszczalnych.

Dla ilustracji mozna przytoczy¢ kilka pomiaréw przeprowadzonych przez autora
u poczatkow referowanych w tym opracowaniu badan (rok 1991):

1. obliczenie mediany w oknie 3 x 3 piksele dla obrazu 512 x 512 pikseli:

— IBM-PC 386SX/20 MHz — 407 s,

— MC68030/20 MHz — 156 s,
2. tworzenie szkieletu dla obrazu 512 x 512 pikseli:

— IBM-PC 386SX/20 MHz — 69 s,

— MC68030/20 MHz — 14 s.
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Dlatego uzasadnione jest poszukiwanie skutecznych metod szybkiego przetwa-
rzania i analizy obrazéow wizyjnych dla potrzeb systemow czasu rzeczywistego. We
wszystkich wspomnianych wczedniej zastosowaniach wymagany czas jest stosun-
kowo krotki. Dlatego autor przyjal, Ze minimalny czas, w jakim mozna dokonywag
wstepnego przetwarzania sygnalu wizyjnego, zwiazany jest z czestotliwoscia prze-
twarzania sygnatu z kamery wizyjnej przez przetwornik A/C (wzér 1). Oznacza to
podjecie proby realizacji na biezaco (on-line) operacji wstepnego przetwarzania
obrazéw wizyjnych (ang. preprocessing), w miar¢ naptywania danych z przetwornika
A/C (tzn. w czasie odpowiadajacym czasowi trwania jednego piksela):

t,= 1/14,75 MHz = 67.8 ns (1)

Powyzsza czestotliwo§¢ probkowania przetwornika A/C wynika z potrzeby
stosowania w systemach sensorycznych kwadratowego ksztaltu piksela dla za-
chowania parametrow obiektow zwigzanych z ich ksztaltem [16]. Jezeli czas ten
okazaltby si¢ zbyt krotki, nalezy zréwnolegli¢ obliczenia i/lub wprowadzi¢ linie
opbzniajace i czas ten wydluzy¢ o calkowita wielokrotno$¢ tej wartosci.

3. PARAMETRY CZASOWE WSTEPNEGO PRZETWARZANIA OBRAZU

Realizacja algorytmow wstepnego przetwarzania obrazow oznacza w praktyce
wykonanie prostych operacji na bardzo duzej ilosci danych. Wiaze si¢ to z bardzo duzag
liczba przeslan typu pamig¢ — procesor — pamie¢ dla pobrania operandu i zapamigtania
wyniku operacji. Szczegdlnie niekrorzystne w tym zakresie sa operacje kontekstowe,
dokonujace transformacji punktu wraz z jego otoczeniem w nowy punkt.
Wykonanie samych tylko przeslad wymaga znacznego czasu procesoréw i znacznie
obciaza (blokuje) magistrale systemu wieloprocesorowego. Iloéé wielokrotnych
przestan operandow, dla przykladowych operacji na obrazie o rozdzielczodci
512 x 512 pikseli i 8-bitowej precyzji poziomu szarosci, przedstawiono w tabeli 1.

Tabela 1
Liczba przestan operandow w operacjach wslgpnego przetwarzania

Transformacija

Liczba przestan

Liczba przestan

Liczba przestan

na | piksel na | obraz w czasie 1 s
LUT 1 262 144 6553600
Mediana
5.punkiowa 5 1310720 32768000
Konwolucja 3 x 3 9 2359296 58982400

Ograniczenie liczby przestan to zadanie, ktorego rozwiazanie powoduje ja-
koéciowa zmiang problemu szybkosci realizacji tych obliczen. Podobnie przedstawia
sic problem czasu realizacji stosunkowo prostych operacji na danych wizyjnych.
Zastosowanie mechanizmu eliminacji lub ograniczenia tych probleméw postawil
sobie za cel autor niniejszego opracowania.
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Tabela 2
Liczba prostych operacji we wslepnym przetwarzaniu obrazu
. . . Liczba dodawan Liczba przestan
Transformacija Liczba mnozen X , . .
lub poréwnan operandow i wyniku
LUT 0 6553600/s 13107 200/s
Mediana:
5-punkiowa 0 65536000/s 39321 600/s
9-punktowa 0 294 912000/s 65536 000/s
Konwolucja 3 x 3 58984400 52428800/s 65536000/s

W tej sytuacji uzasadniona jest potrzeba dokladnego okreilenia opdznienia
wnoszonego przez system wizyjny lub jego poszczegélne elementy sktadowe. Zgod-
nie z rys. 1, odpowiedZ systemu wizyjnego na zmiany zachodzace na obiekcie
obserwowanym 1 jednoczesnie sterowanym po przetworzeniu wejéciowe; informac;ji
wizyjnej. Calkowity czas wnoszonego opoznienia wyniesie:

tsys = takw + t] + tll + tIII + tOUT (2)

gdzie: ¢, — opoznienie wnoszone przez system, t,,, — opoOznieniec wnoszone przez
uktad wzmacniaczy wejSciowych i przetwornika A/C, ¢, — opdznienie wno-
szone przez I poziom analizy obrazéw (wstgpne przetwarzanie), ¢, — op6z-
nienie wnoszone przez II poziom analizy obrazéw (segmentacja itp),
ty; — opoznienie wnoszone przez III poziom analizy obrazéw (rozpoznawa-
nie kszaltow itp.), toyr — opbznienic wnoszone przez uklady wyjsciowe
sterujace obiektem.

Z punktu widzenia niniejszego opracowania wazny jest czas opdznienia wnoszo-
ny przez element ¢; ze wzoru (2) czyli wstepne przetwarzanie danych wizyjnych.
Analizujac dane zawarte w tabelach 1 i 2 tatwo dojé¢ do wniosku, ze wielkosé tego
opoznienia jest zalezna od dwu rodzajéw wnoszonych opozniei: opdznienia wno-
szongo przez element obliczeniowy i op6Znienia zwiazanego z transmisja do/od
elementu obliczeniowego danych/wyniku obliczen, zgodnie ze wzorem 3):

=t at Iy g 3)

gdzie: t,, ;, — czas zwigzany z transmisjg
danych.
Biorac pod uwge, Ze operacje obliczeri i transmisji wykonywane sa wielokrotnie

mozna zapis wzoru (3) uszczegolowi¢ do postaci wzoru (4):

czas zwiazany z obliczeniami, ¢, , —

M

b a ¢
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gdzie: M — liczba pikseli (np. 512x512), a — liczba operacji wstgpnego prze-
twarzania, b6 — liczba operacji arytmetycznych zwiazanych z obliczaniem
nowej wartosci piksela dla danej operacji, ¢ — liczba transmisji danych
(argumentow i wyniku) zwiazanych z dana operacja dla jednego piksela.
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Obliczony we wzorze (4) czas realizacji obliczen I poziomu analizy obrazow czyl
wstepnego przetwarzania danych wizyjnych nie uwzglednia czasu pobrania i deko.-
dowania kodu rozkazéw odpowiedzialnych za wykonanie programu zwiazanego
z realizacja operacji wstepnego przetwarzania. Nalezy zatem wzor (3) uzvpelni¢
skladnikami odpowiedzialnymi za transmisje i dekodowanie kodu instrukcji pro-
gramu wstepnego przetwarzania.

t} = t()blid + ttrAd + tlr»ro: + tdekv_r(): (5)

gdzie: ¢, ,. — czas zwiazany z odczytywaniem kodow rozkazow, Lgek ro- — Czas
zwiazamny z dekodowaniem rozkazéw przez procesor.
Uwzgledniajac elementy skladowe poszczegdlnych opdzniet mozemy wzor (5)
zapisa¢ w postaci uwzgledniajacej rozmiary obrazu (liczbe pikseli), liczbe operacii
wstepnego przetwarzania oraz elementarne czasy obliczen i transmisji (wzor 6):

M a b M a ¢ M a d M o e

tI: Z Z Z t()bl;dg'k_*‘ Z Z Z ttrid,‘j[+ Z Z Z ttr_ro:,'jm + Z Z Z tdek_ro:,'jn (6)
i=1j=1k=1 i=1j=11=1 i=1j=1m=1 i=1j=1n=1

gdzie: d — liczba transmisji zwigzanych z pobieraniem koddéw rozkazéw i ar-

gumentow nie bedacych danymi wizyjnymi (np. adresy skokéw) dla danej
operacji, e — liczba rozkazéw podlegajacych dekodowaniu dla danej operacji
wstepnego przetwarzania.

Wz6r (6) okresla czas wykonania kilku operacji (liczba okre§lona parametrem
a) wstgpnego przetwarzania obrazu. Jednym z celow niniejszego opracowania
jest minimalizacja opdznienia wnoszonego przez I etap przetwarzania obrazu
czyli minimalizacja wartosci czasu ¢, Mozna to osiggna¢ poprzez minimalizacje
czasow realizacji obliczen skfadowych ¢, , (np. zwigkszanie czgstotliwosci zegara
procesora) lub minimalizacj¢ czaséw transmisji danych i wynikéw obliczef
t, 4 (bardziej wydajna magistrala) oraz minimalizacj¢ czasu transmisji i deko-
dowania rozkazéw (podobnie jak poprzednio). Innym sposobem skrocenia tego
czasu jest ograniczenie liczby operacii wstgpnego przetwarzania (parametr a)
lub rozdzielczosci (parametr M).

Wzér (5) nalezaloby takze uzupehié opoOznieniami wnoszonymi przez uklad
akwizycji obrazu i uklady transmisji przetworzonych danych do dalszego prze-
twarzania. W niektorych rozwigzaniach czas transmisji przetworzonych danych
zawiera si¢ w elemencie f, , i w zaleznodci od rozwigzania nalezy odpowiednio
modyfikowaé wzor (7).

t}, = ttrawe =+ tobl_d + z‘tr_d + ttrdm: =+ tdek__m: + ttr‘wy (7)

gdzie: ¢, ,, — czas zwiazany z przekazaniem cyfrowych danych wizyjnych do
procesoréw 1 etapu, ¢, ,, — czas zwigzany z transmisja danych po prze-
tworzeniu w I etapie do dalszej analizy.
Zamiarem autora jest poszukiwanie optymalnej struktury i architektury logicznej
systemu wieloprocesorowego do szybkiego wstepnego przetwarzania obrazu w cza-
sie rzeczywistym, opartej na analizie powyzszych parametréw czasowych, tak aby




TOM 44 —1998 Analiza parametrow czasowych... 397

czas t; byl minimalny, z jednoczesnym zachowaniem dotychczasowych parametréow
tych obliczen (tzn. minimalizacja czasu ¢, z zachowaniem wcze$niejszej rozdzielczosci
i liczby operacji wstepnego przetwarzani). W tym celu w dalszych rozwazaniach
przedstawione zostana dosigpne architektury systeméw wieloprocesorowych.

4. ARCHITEKTURY SYSTEMOW KOMPUTEROWYCH

Jedna z pierwszych klasyfikacji architektur systemow komputerowych zostala
przeprowadzona przez M. Flynna [3]. W modelu przyjetym przez Flynna wydzielono
w systemie: jednostki przetwarzajace JP *Jednostka Procesora), jednostki sterujace JS
(Jednostka Sterujaca) oraz pamie¢ MP (Modutl Pamigci). Podstawa tej klasyfikacii jest
liczba strumieni danych SD (Strumien Danych) i liczba strumieni rozkazéw SR
(Strumien Rozkazow). W tym ujeciu wyrdznione sa cztery klasy architektur systemow.

Pierwsza z nich jest architektura SISD (ang. Single Instruction-stream Single
Data-stream) charakteryzujaca si¢ pojedynczym strumieniem rozkazéw i pojedyn-
czym strumieniem danych. Organizacja SISD charakteryzuje typowe komputery,
w ktorych rozkazy sa wykonywane sekwencyjnie (rys. 2).

SR

Js JP SD MP

Rys. 2. Architektura systeméw typu SISD

Kolejna jest architektura SIMD (ang. Single Instruction-stream Multiple Data-
stream) charakteryzujaca si¢ pojedynczym strumieniem rozkazéw i wielokrotnym
strumieniem danych. W architekturze tej wiele jednostek przetwarzajacych JP
przetwarza oddzielne strumienie danych. Wszystkie JP sa podporzadkowane jednej
jednostce sterujacej JS (jeden strumiei rozkazéw). Organizacia SIMD (rys. 3)
charakteryzuje komputery macierzowe.

SR

Rys. 3. Architektura systemow typu SIMD
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Rys. 4. Architektura systeméw typu MISD

Architektura MISD (ang. Multiple Instruction-stream Single Data-stream) posia-
da wielokrotny strumien rozkazow i pojedynczy strumien danych. Wedtug literatury
[8] wprowadzenie tej klasy architektur zostalo podyktowane glownie kompletnoécig
klasyfikacji, bowiem trudno znalezé system komputerowy, ktory jej odpowiada.
Wedhug innych autoréw architekturze MISD mozna przyporzadkowa¢ m.in. kom-
putery systoliczne — w szczegdlnosci znany w zastosowaniach obrazowych cyto-
komputer. W architekturze tej wiele jednostek sterujacych JS steruje praca wielu
jednostek przetwarzajacych JP (wielokrotny strumien rozkazéw). Natomiast dane
stanowig jeden strumien przekazywany przez jeden procesor JP do nastepngo
(pojedynczy strumien danych). Architektura taka jest przedstawiona na rys. 4.

Architektura typu MIMD (ang. Multiple Instruction-stream Multiple Data-
stream) charakteryzuje si¢ wielokrotnym strumieniem rozkazéw i wielokrotnym
strumieniem danych. Taka architektura wykorzystywana jest w duzych systemach
— przy czym zdarzaja sie systemy $cigle i luzno polaczone. Schemat blokowy tej
architektury przedstawia rys. 5.

SR

SR
3R SR
ﬁl JSH Je FD—)
SR - sD - SR

Rys. 5. Architekiura systemow typu MIMD
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5. WYBOR ARCHITEKTURY

Analizujac przydatnc§¢ powyzej przedstawionych architektur nalezy poréwnad
przeplyw strumieni danych i rozkazéw w systemie wizyjnym i w tych architekturach.
Architektura SISD z rys. 2 w klasycznych rozwigzaniach posiada wspolny dostep
do pamigci danych i rozkazow. Z tego powodu zmodyfikowano rys. 2 wprowadzajac
multiplekser rozdzielajacy informacje z modutu pamigci pomiedzy jednostke steruja-
ca i jednostk¢ procesora (rys. 6). W rzeczywistych ukladach multiplekser taki

SR

MP

Js JP SD

MUX

Rys. 6. Architektura systemow typu SISD z klasycznym modutem pamigci MP

| znajduje si¢ w kazdej strukturze mikroprocesora. Czas realizacji zadanych do
obliczen algorytmow dla takiego systemu mozna zapisaé odpowiednio modyfikujac
wzor (6), poniewz czas t, 4=t ,,. = ty mp- Moina zatem zapisaé:

M M a d
4 =3
i=1j

b M a ¢ M a e
> Lobi_azy + DI tu. MP,-jIZ > i mpy, + IS Laek _rozij, 3
1hk=1 i=lj=11=1

i=1|j i=] j=1m=1 i=1j=1n=1

o

SISD

i

gdzie: 1, yp — jest czasem dostgpu do modulu pamigci czyli do zasobéow pa-
migtajacych dane i rozkazy.
W nowoczesnych mikroprocesorach dekodowanie rozkazéw odbywa sie rowno-
legle do transmisji nastgpnych bajtéw danych i dlatego z duzym przyblizeniem dla
wspolczesnych systemow SISD wzor (8) mozna zapisaé w postaci (9):

M a b M a ¢ M a d
[;’sst = Z Z Z Lobi_ay + Z Z Z la_mpy + Z Z Z La_mpyy, ®

i=]j=1k=} i=1j=1/=1 i=1j=1m=1

W systemach wizyjnych czasu rzeczywistego zalezy nam, aby czas ¢, byt jak
najmniejszy. Mozna oczywifcie dazy¢ do minimalizowania poszczegdlnych sklad-
nikoéw wzoru (8) lub (9). Prace takie sa prowadzone i wynikaja z technologicznego
rozwoju mikroprocesor6w i innych komponentéw systeméw obliczeniowych, pro-
wadzgc jednocze$nie takze do poprawy parametréw systemow wizyjnych. Zamiarem
autora jest jednak poszukiwanie innych jakosciowo metod szybkiego przetwarzania
wstgpnego danych wizyjnych w czasie rzeczywistym, poprzez dobér takich elemen-
tow obliczeniowych (procesory) i takiego ich polgczenia (architektura), ktore po-
zwolilyby skladniki te w istotny sposéb ograniczy¢ lub catkowicie wyeliminowadé.

W pierwszym rzedzie nalezaloby ograniczy¢ lub wyeliminowaé czas zwigzany
z odczytem i dekodowaniem rozkazow programu realizujacego proste operacje
wstgpnego przetwarzania. Sg to skladniki Lir roziim 1 Lok _roziin WE WzOIZE (6). MoOZna to
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Rys. 7. Architektura systemu SISD pozbawionego transmisji kodow rozkazow

osiggnaé wprowadzajac specjalizowane procesory sprzgtowe, ktére w swojej struk-
turze logicznej beda mialy zakodowany program prostych operacji wstepnego
przetwarzania. Architektura takiego systemu zostala przedstawiona na rys. 7, na
ktorym zaznaczono jako jeden modul strukture FPGA, w ktorej zawiera sig
Jednostka procesora JP i jednostka sterujaca JS. Specjalizowane procesory sprzetowe
bardzo korzystnie jest implementowaé w strukturach FPGA [16, 20].

Woéwcezas czas wykonania operacji wstepnego przetwarzania danych wizyjnych
ograniczy si¢ do jednego skladnika ze wzoru (6):

M a ]
t,l,S'ISD = Z Z Z Tobi_age (10)
i=1j=1k=1

Polaczenie kilku takich procesoréw wymaga odpowiedniej ich synchronizacii,
aby po wykonaniu pierwszej operacji wstepnego przetwarzania obrazu pierwszy
specjalizowany procesor byt dezaktywowany i jednocze$nie uaktywniat sie drugi itd.
Wszystkie procesory korzystaja bowiem ze wspdlnej pamieci. Wprowadzenie kilku
zestawow pamieci porzadkuje zawarte w nich dane wizyjne, niemniej nie przyspiesza
pracy procesorow przylaczonych do wspoélnej magistrali. Architekture takiego
systemu przedstawia rys. 8.

Architektura systemu z rys. 8 bardzo przypomina architekture systemu MISD
z rys. 4. Jest to oczywiscie jedynie podobienstwo graficzne. Na rys. 4 poszczegdlne
strumienie danych SD i strumienie rozkazow SR sa aktywne jednocze$nie, natomiast

/FPGA | [FPGA !  FPGA |
fos [ ]us | ius |
'SRl 1SR | sSR!
Pamigé| | ' [Pamiec
'9[> AN wdeo | 1 P i ap [ e i up | Viaeey

....... —_—— - - R |
/\ sD SDI SD sD SD
< BUS

Rys. 8. Architektura systemu z procesorami SISD
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w systemie z rys. 8 czas magistrali 1 pamigci sa dzielone pomigdzy poszczegdlne
procesory tak, ze w danym przedziale czasu aktywny jest tylko jeden procesor (jeden
strumien danych SD i jeden strumien rozkazow SR).

Dalsze poszukiwania ograniczenia czasu realizacji I etapu przetwarzania danych
wizyjnych prowadza do préby eliminacji ostatniego duzego skladnika we wzorze (6),
odpowiedzialnego za transmisj¢ danych wizyjnych pomigdzy procesorami (Z, 4)-
Byloby to mozliwe, jezeli procesory z rys. 8 pracowalyby synchronicznie, a dane
moglyby by¢ przekazywane z wyjscia pierwszego procesora na wejscie drugiego itd.
Sytuacje taka prezentuje rys. 9. Nastgpuje tu kolizja w dostgpie do magistrali
systemowej (BUS) przez pierwszy i ostatni procesor (JP). Jednak przy wigkzej liczbie
procesoréw zyski czasowe sa znaczne, a problem dostgpu do magistrali mozna
rozwigza¢ innymi metodami.

'FPGA || FPGA |  |FPGA !
as |1 s [ieee i | us |
‘s ISR | ISR |
P 3 S 2
pamied| 30 'SD ! | Pamigé
")D —>1AIC"'9 videa | 1} JP ¥ JP I 7 JP i | video wy

R T - A
/\ SD sD r sD sD
< ‘ BUS >

Rys. 9. Architektura MISD specjalizowanych procesoréw sprzgtowych

Przedstawiona na rys. 9 architektura jest typowym przyktadem architektury
MISD wedlug klasyfikacji zaproponowanej przez Flynna, bowiem wielokrotny
strumien rozkazoéw SR pracuje jednoczes$nie (w tym samym przedziale czasu).
Architekture uwidoczniona na rys. 9 mozna sprowadzi¢ do postaci graficznej
bardziej przypominajacej to, co zaproponowal w swojej klasyfikacji Flynn (rys. 10).

Latwo mozna zauwazy¢, ze architektura taka nie wprowadza do czasu obliczen
opéznienia zwiazanego z odczytywaniem i dekodowaniem kodu rozkazu. W tej
sytuacji nalezy zmodyfikowaé wzdr (6) na czas realizacji obliczen wstepnego
przetwarzania danych wizyjnych dla tej architektury, ktéry przyjmie postac:

M a b M a ¢

t;MISS = Z Z Z t()bl"dg'k + Z Z Z ttr_diﬂ (11)
i=1j=1k=1 i=1j=1/=1

Nalezy zatem oczekiwac, Ze czas obliczen w architekturze MISD bedzie znacznie

mniejszy niz w poprzednio prezentowanej architekturze SISD, ze wzgledu na brak

sktadnik6éw odpowiedzialnych za transmisj¢ i dekodowanie kodow rozkazow. Po-
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Rys. 7. Architektura systemu SISD pozbawionego transmisji kodoéw rozkazow

osiagna¢ wprowadzajac specjalizowane procesory sprzgtowe, ktére w swojej struk-
turze logicznej beda mialy zakodowany program prostych operacji wstgpnego
przetwarzania. Architektura takiego systemu zostala przedstawiona na rys. 7, na
ktorym zaznaczono jako jeden modul strukture FPGA, w ktorej zawiera sig
jednostka procesora JP i jednostka sterujaca JS. Specjalizowane procesory sprzgtowe
bardzo korzystnie jest implementowaé w strukturach FPGA [16, 20].

Wowcezas czas wykonania operacji wstepnego przetwarzania danych wizyjnych
ograniczy si¢ do jednego skladnika ze wzoru (6):

M a b
t};SD = Z Z Z Lobl_djy (10)
i=1j=1k=1

Polaczenie kilku takich procesorow wymaga odpowiedniej ich synchronizaci,
aby po wykonaniu pierwszej operacji wstgpnego przetwarzania obrazu pierwszy
specjalizowany procesor byl dezaktywowany i jednoczesnie uaktywnial si¢ drugi itd.
Wszystkie procesory korzystaja bowiem ze wspolnej pamigci. Wprowadzenie kilku
zestawOw pamigci porzadkuje zawarte w nich dane wizyjne, niemniej nie przyspiesza
pracy procesorOw przylaczonych do wspolnej magistrali. Architekture takiego
systemu przedstawia rys. 8.

Architektura systemu z rys. 8 bardzo przypomina architekturg systemu MISD
z rys. 4. Jest to oczywiscie jedynie podobienistwo graficzne. Na rys. 4 poszczegolne
strumienie danych SD i strumienie rozkazow SR sa aktywne jednoczes$nie, natomiast
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Rys. 8. Architektura systemu z procesorami SISD
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w systemie z rys. 8 czas magistrali i pamieci sa dzielone pomigdzy poszczegblne
procesory tak, ze w danym przedziale czasu aktywny jest tylko jeden procesor (jeden
strumient danych SD i jeden strumien rozkazéw SR).

Dalsze poszukiwania ograniczenia czasu realizacji I etapu przetwarzania danych
wizyjnych prowadza do proby eliminacji ostatniego duzego skladnika we wzorze (6),
odpowiedzialnego za transmisj¢ danych wizyjnych pomiedzy procesorami (¢, u)-
Byloby to mozliwe, jezeli procesory z rys. 8 pracowalyby synchronicznie, a dane
moglyby by¢ przekazywane z wyjscia pierwszego procesora na wejscie drugiego itd.
Sytuacje taka prezentuje rys. 9. Nastgpuje tu kolizja w dostepie do magistrali
systemowej (BUS) przez pierwszy i ostatni procesor (JP). Jednak przy wickzej liczbie
procesoroOw zyski czasowe sa znaczne, a problem dostgpu do magistrali mozna
rozwiaza¢ innymi metodami.

{FPGA | FPGA |  |FPGA |
fus |1t us fieee i s |
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Rys. 9. Architektura MISD specjalizowanych procesoréw sprzgtowych

Przedstawiona na rys. 9 architektura jest typowym przykladem architektury
MISD wedlug klasyfikacji zaproponowanej przez Flynna, bowiem wielokrotny
strumien rozkazow SR pracuje jednoczeSnie (w tym samym przedziale czasu).
Architekture uwidoczniona na rys. 9 mozna sprowadzi¢ do postaci graficznej
bardziej przypominajacej to, co zaproponowal w swojej klasyfikacji Flynn (rys. 10).

Latwo mozna zauwazy¢, ze architektura taka nie wprowadza do czasu obliczeh
opOznienia zwigzanego z odczytywaniem i dekodowaniem kodu rozkazu. W tej
sytuacji nalezy zmodyfikowaé wzér (6) na czas realizacji obliczerr wstepnego
przetwarzania danych wizyjnych dla tej architektury, ktéry przyjmie postaé:

M s Z ; 2 Lobi_ay + ) Z Yt g (11

i=1j=1k=l i=lj=11=1

Nalezy zatem oczekiwaé, ze czas obliczef w architekturze MISD bedzie znacznie
mniejszy niz w poprzednio prezentowanej architekturze SISD, ze wzgledu na brak
skladniko6w odpowiedzialnych za transmisj¢ i dekodowanie kodéw rozkazdéw. Po-
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Rys. 10. Architektura MISD specjalizowanych procesor 6w sprz¢towych (narysowana zgodnie zkonwencja
zaproponowang przez Flynna)

nadto nalezy zauwazyC, ze transmisja danych pomiedzy procesorami zachodzi
rownocze$nie. Podobnie obliczenia realizowane sa w poszczegdlnych procesorach
rownolegle. Dlatego wzor (11) nalezy odpowiednio zmodyfikowaé uwzgledniajac
rownoczesnos¢ tych procesdw.

a ag
f}'MISD = ,;1 tob/vdj + /; ttr_ﬂdj (12)

Niestety, zgodnie ze wzorem (7) czas realizacji I etapu przetwarzania obrazu
zapisany w (11) nalezy uzupelni¢ skladnikami odpowiedzialnymi za czas transmisji
danych wizyjnych z pamigci wejSciowej do pierwszego procesora i z ostatniego
procesora do pamigci wyjsciowe]j (wzor 13).

14

Uropsp = Lir_we +/Zl Lobi d, +jzl by 4 + b vy (13)

W tej sytuacji nietrudno zauwazy¢, ze skladniki odpowiedzialne za transmigje
danych wizyjnych z pamigci wejSciowej do pierwszego procesora i z ostatniego procesora
do pamigci wyjSciowej mozna byloby wyeliminowaé, gdyby udalo sie zbudowaé
odpowiednie bloki wieloportowych pamieci wizyjnych, zdolnych w czasie rzeczywistym
przekazywac te dane z duza szybkoscia przez obie bramy, w sposob synchroniczny do
pracy procesorow sprzgtowych. Wowczas schemat systemu mozna bytoby zmodyfiko-
wac do postaci z rys. 11, a czas realizacji obliczen 1 etapu okre§llony bylby wzorem (12).

Postac¢ wzoru (12) uw1daczma jak znacznie opbznienie wnoszone przez architek-
turg MISD, zlozong z procesoréw dedykowanych, jest mniejsze od analogicznego
op6znienia wnoszonego przez najczeéciej uzywana architekture SISD (opisanego
wzorem 9 lub 10). Nalezy si¢ spodziewac, ze czas ten jest o kilka rzedow mniejszy, co
rzeczywiscie odpowiadaloby charakterowi poszukiwan innych jakos$ciowo rozwig-
zan, prowadzonych przez autora.

Po glegbszej analizie przydatnosci architektury MISD do wstepnego przetwarza-
nia obrazéw wydaje si¢ ona w naturalny sposéb dostosowana do natury danych
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Rys. 11. Architektura MISD specjalizowanych procesorow sprzgtowych (z bezposrednia transmisjg danych
z/do pamigci)

obrazowych pochodzacych z kamery wizyjnej i przetworzonych przez przetwornik
analogowo-cyfrowy. Podobne podobiedstwo dotyczy strumieni rozkazéw. Wymie-
nione w rozdziale 1 operacje wstgpnego przetwarzania obrazu sa jednakowe dla
danej operacji dokonywanej na calym ciagu danych wizyjnych — strumieniu danych
(np. operacja LUT lub konwolucja). Nastgpujace po sobie operacje sa niezalezne,
tzn. niezaleznie sterowane przez wlasny strumien rozkazow (kazdy procesor w struk-
turze FPGA posiada wlasny strumien rozkazow, co daje w efekcie wielokrotny
strumien rozkazow). Dzigki temu wnoszone opodznienie moze by¢ tak male. Ar-
chitektury SIMD i MIMD nie maja takiego podobiefistwa swej struktury do natury
sygnalu wizyjnego, i w zwiazku z tym ich efektywno$é, zwiazana gléwnie ze
skomplikowana ich budowa, na tym etapie przetwarzania obrazéw nie jest inte-
resujaca.

Architektura MISD jest §ciéle zsynchronizowana, a jej dzialanie opiera si¢ na
przeplywie strumienia danych przez odpowiednio uporzadkowany szereg elementow
przetwarzajacych, z ktorych kazdy wykonuje przypisana do siebie operacje. W ni-
niejszym opracowaniu okreslenie architektura potokowa bedzie uzywane dla okres-
lenia takiej whasnie architektury (w literaturze pojecie przetwarzanie potokowe jest
takze uzywane do okre$lania sposobu wykonywania nastepujacych po sobie roz-
kazdw). Przetwarzanie danych na strumieniu (potoku) danych wymaga oczywidcie
zastosowania odpowiedniej architektury jednostek obliczeniowych i odpowiedniego
ich przylaczenia do sygnalu wejsciowego, polaczenia pomiedzy soba oraz wy-
prowadzenia danych na zewnatrz lub do dalszego przetwarzania. Architektura
potokowa pozwala na przetwarzanie sygnatu video z kamery wizyjnej jeszcze przed
plerwszym zapisaniem go w pamigci komputera. Eliminuje sic w ten sposéb
czasochlonne przeslania pamigé — procesor — pamieé wymagane w innych systemach
przetwarzania obrazu (takze wieloprocesorowych),
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Uzasadniajac dokonany wybor architektury MISD jako optymalnej dla systemu do
wstepnego przetwarzania sygnatu wizyjnego, nalezy wymienic¢ szczegOlowo jej walory:

1 — eliminacja bardzo czasochlennych przeslan pamie¢ — procesor — pamigé
danych wizyjnych w czasie wstepnego przetwarzania,

2 — rownolegla realizacja operacji wstepnego przetwarzania
przez dedykowane procesory sprzetowe,

3 — mozliwo$¢é przetwarzania danych jeszcze przed zapisaniem ich w pamigci

w przypadku: stosowania kamery z kolejnoliniowym wybieraniem linii,
wykorzystywania jednego potobrazu lub stosowania specjalnych translatorow.
Potokowe przetwarzanie sygnatu video narzuca duze wymagania wobec proceso-
ra potokowego, ktory ma dokona¢ pelnego przetworzenia danych punktu (piksela),
zanim nadejdzie kolejna porcja informacji z kamery wizyjnej (kolejny piksel). Czas,
jakim dysponuje procesor potokowy, jest SciSle zwiazany z czgstotliwoscia prob-
kowania przetwornika A/C przylaczonego do wyjscia kamery analogowej. Wynika
on z czasu przetwarzania jednego obrazu przez kamere i jego podzialu na linie
i piksele (por. wzor 1).

6. OPOZNIENIA WNOSZONE PRZEZ PROCESORY

W module implementacji projektu mozliwa jest interaktywna analiza opOznien
miedzy poszczegdlnymi punktami ukladu FPGA, ktdra ma na celu identyfikacje
problemow zwigzanych z dokladna analiza przebiegbw czasowych. OpédZnienia
w ukladach FPGA zaleza od sposobu rozmieszczenia logiki w konkretnym ukladzie
scalonym. Przykladowo na rys. 12 przedstawiono model opéznien w potokowym
procesorze logicznym. Opoznienie dla danych wizyjnych w najprostszych proceso-

Dane_Video WE

Rejestr
wetl

U

Dane_Video WY

tp Procesor Em— | Rejestr
Dane_Video_F|FO potokowy L /1 W ‘

Rejestr 3p

we?2
t1p t2p

Opéénienie Opdznienie Opdénienie ._______>
Sterowanie_WE tis 2s t3s ;
Sterowanie WY

Rys. 12. Opdznienia w uktadzie potokowego procesora logicznego
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rach zwigzane jest z buforowaniem danych wizyjnych na wejsciu i wyjSciu oraz
z realizacja operacji zgodnej z funkcja danego procesora. Sygnaly sterujace z jednej
strony musza by¢ opbznione celem zapewnienia procesorowi odpowiednich sekwen-
¢ji zboczy sterujacych, z drugiej — wnoszone dla sterowania opbznienie musi by¢
identyczne jak dla danych wizyjnych. W opracowanej architekturze potokowej
zalozono, Ze opoOznienia te begda wielokrotnoScia czasu trwania jednego cyklu
magistrali potokowej (1/15 MHz = 66 ns), odpowiadajacego jednemu pikselowi.
Kazde zaprezentowane na rys. 12 opdznienie sktada si¢ z opdznienia wnoszonego
przez logike¢ kombinacyjna, przerzutniki i polaczenia. Mozna to zapisa¢ wzorami:

m n

tlsi = tiBUF WE+ Z tijLUT+ Z tikcr)n (14)
_ =~ -
m n
b = D b+ 0 likg (15)
j=1 k=1
m n
YED) Ljpyr + ) Yk pon T Ligur wy> (16)
j=1 k=1 -
gdzie: ¢, ,» — OpOZnienie wnoszone przez bufor wejsciowy, ¢, . .. — opoz-

nienie wnoszone przez bufor wyjsciowy, ¢; - — op6znienia wnoszone przez
tablice LUT blokéw CLB uzytych do realizacji danej funkeji, £, — op6z-
nienia wnoszone przez polaczenia pomiedzy zasobami uzytymi do realizacji
danej funkcji.

Zaprezentowany we wzorze skladnik 7, ., reprezentuje soba op6znienia wnoszone
przez uzyte poszczegodlne linie sygnatowe (bezposrednie, dlugie, specjalne), ich bufory
oraz matryce przelaczajace (rys. 13 oraz tab. 3). Zatem uzywany we wzorach (12) 1 (13)
czas fo, 4 0znacza w praktyce sume czasow ;.. Opoznienia wznoszone dla przetwarza-
nych danych wizyjnych i dla sygnatow sterujacych z zalozenia sa takie same (wzbr 17).

tobl_d, = tls,— + tZ.v, + tls, = tlp, + th,. + t3p,a (17)

gdzie: ¢, — opodznienia na drodze danych wizyjnych, ¢, — opdznienia na drodze
sygnalow sterujacych,

Przykladowa analiza czasow opéznien dla procesora logicznego:

DEW/S_VID_IN2 to CLB_R7C5.K

to Clock Input Blk S7 7,1 ns
Blk U240.1 to ODEV/s_pos 9.6 ns
Blk ODEW/S_VID _IN2 to Bik S7 7,1 ns
CKBR2C8 HMI1_Q<0>
SO 17,8 ns

SO to Pad 16,4 ns
34,2 ns
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Rys. 13. Opdinienia w ukfadzie programowalnym FPGA

Tabela 3
Opoéznienia wnoszone przez niekiore polaczenia wewnetrzne uktadu FPGA
r?;‘:f:;i’l‘f\xxiggsepr ez XC4003-6 XC4005-6 4010-6
LONGLINES z ul&adu 10B N 3,6 ns 39 ns 4,5 ns
LONGLINES z logiki wewnetrznej | 42ns 4.8 ns 6,0 ns
HALFLINES z ukfadu IOBWM“ R 3,3 ns 3,9 ns 5,1 ns
}EZFLINES;i;g?;klfwéwngtrznej 4,8 ns 54 ns 6,6 ns
Pierwszy GLOBAL SIGNAL o 6,1 ns ) 6,1 ns 6,1 ns
Drugi GLOBAL SIGNAL © 6S5ns | 65ms 6,5 ns

Przy zalozeniach ze:

e dane z magistrali potokowej zatrzaskiwane sa sygnalem Sterowanie_WE,

e dane z pami¢ci TRAM (FIFO) wyprowadzane sa sygnalem Sterowanie_ WE;
dane Dane Video_WE doznaja na drodze wewnatrz ukladu opdznienia:
Top = 34,2 ns.
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Tabela 4
Opbdznienia blokéw CLB i 1/0O
Rodzaj opdznienia X C4000-6 XC4000-5
Logika kombinacyjna 8 ns 7 ns
Generowanie przeniesienia 8 ns 6 ns
TBUF z jednym pull-up 12,1 ns 9,9 ns
TBUF z dwoma pull-up 5,5 ns 4.5 ns
Zapis do CLB_RAM 7 ns 5,5 ns
Odczyt zCLB_RAM 10 ns 7,5 ns

Przykladowo dla implementacji potokowego procesora logicznego wynikaja z po-
wyzSsZego nastepujace wnioski:

e maksymalne opdznienie danych z pamieci FIFO w stosunku do danych

przychodzgcych z magistrali potokowej wynosi 10 ns,
e dane z magistrali potokowej mozna zatrzaskiwaé bezposrednio sygnalem
Sterowanie _ WE,

e dane z FIFO spoznione sa o 10 ns w stosunku do sygnatu sterujacego (nalezy
80 opoznic¢ o 20 ns dla bezpieczenstwa — ¢,,),

® opoznienie na odcinku od rejestrow zatrzaskujacych dane z magistrali potoko-
wej 1 dane z FIFO, poprzez sumator, az do rejestru wyjsciowego wynosi
27,6 ns (na tym odcinku nalezy opodznié sygnal Sterowanie_ WE o 30 ns
_ tZs)s

® rejestr wyjSciowy opoznia dane maksymalnie o 10 ns, dane na wyjsciu
powinny pojawi¢ si¢ minimum 10 ns przed sygnalem sterujacym Sterowa-
nic_WE (na tym odcinku nalezy opdznié sygnal Sterowanie_We o dalsze
20 ns — f3,).

Efekty pracy routera sa zapisywane w zbiorach komunikatéw (*.out, *.rpt) oraz
dla udanego przebiegu routingu w zbiorze opisujacym dana implementacje (*.Ica).
W [16, 19] zaprezentowano przykladowe implementacje dla procesora logicznego
(odejmujgcego dwa obrazy) i medianowego na poziomie schematu LCA oraz
wydruk komunikatow (zbior *.QUT).

W trakcie weryfikacji opracowanych wskazan dla konstrukcji systeméw do
wstepnego przetwarzania danych wizyjnych dokonano oceny parametrow czasow
realizacji algorytméw w opracowanym systemie przetwarzania potokowego. Ele-
mentami skladowymi opodZnienia wnoszonego przez podsystem wstepnego prze-

. twarzania danych wizyjnych sa opdznienia wnoszone przez poszczegdlne procesory

i komunikacja pomiedzy nimi. Warto w tym miejscu przytoczy¢ wzor (12):

a a
t;'MISD = j;l fobt_a; + ,'; X (18)

dzie: ¢,, , — opoOznienie wnoszone przez dany procesor sprzetow a — liczba
obl_dj p P yp przgiowy,
procesorow sprzgtowych w architekturze potokowe;j.
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Wykonywane operacje sa §cifle zwigzane ze struktura danego procesora, a dane
wizyjne z jednego procesora automatycznie znajduja si¢ na wejsciu nastgpnego.
Ewentualny czas transmisji danych pomiedzy procesorami zwiazany jest glownie
z buforowaniem danych wizyjnych i dopasowywaniem wnoszonych opo6zniefi dla
poszczegolnych sygnaldow (danych i sterowania). Odpowiednie bufory znajduja sig
na module procesora (uzgadnianie opdznien tych grup sygnalow odbywa sig
w obrebie danego procesora). Polaczenie wyjscia jednego procesora sprzgtowego
z wejéciem nastgpnego wykonane jest jako polaczenie galwaniczne o niewielkiej
dlugoéci. Zatem czas opdznienia WnoSzZOnego przez procesor fuy g4 zawiera w sobie
sktadnik opéznienia zwiazanego z transmisja danych pomiedzy procesorami potoko-
wymi (sktadnik ten jest trudny do wydzielenia ze wzgledu na wysoka skalg integracji
caloéci schematu procesora). W tej sytuacji wzoér (18) nalezy zmodyfikowac do
postaci (19):

a

t;;;mn = j; Lobi_dj 19

Opoznienie wnoszone przez dany procesor f,y s Wynosi od jednego do kilku cykli
magistrali potokowej. Jeden cykl magistrali potokowej zwiazany jest z czgstotliwos-
cia zegara i wynosi 1/15 MHz = 66 ns. Dla konwolucji 3 x 3 op6znienie odpowiada
czasowi przestania 3 linii obrazu przez architekture potokowa i wynosi 3 x 512 cykli,
a dla mediany 2 linii obrazu czyli 2 x 512 cykli. Rzeczywiste czasy wnoszonych przez
procesory hardware’owe opdznien zestawiono w tabeli 5.

Tabela 5
Rodzaj operacji xgg;?;ﬁz
Operacja look-up-table z pamigcia ROM 66 ns
Operacja look-up-table z pamigcia RAM 132 ns
Operacja zliczania histogramu 66 ns
Operacja odejmowania dwu obrazow 132 ns
Operacja mediany 5-punktowej 68 pus
Operacja mediany 9-punklowej 68 ps
Operacja konwolucji 3x 3 102 ps
Dwukierunkowy gradient Sobela 3 x 3 102 ps

Dla pordéwnania przytoczyé nalezy wartosci wnoszonych opoinien (czasow
obliczef) zwiazanych z realizacja analogicznych operacji przez inne systemy lub
moduly. Opéznienia te podawane w literaturze zebrano w ponizszej tabeli porow-
nawczej (tab. 6), przy czym niektore elementy tabeli sa puste ze wzgledu na brak
danych. '
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Tabela 6
e, | orerie s | Konwolus
Architektura potokowa 66 ns 132 ns 102,0 ps
DT2858 [24] 180 ms 250 ms 1180,0 ms
DT2878 [24] 300 ms 800,0 ms
TMS 320 [97] 2200,0 ms
TMS C40 [1 -June 1995] 141,6 ms
TMS C80 [1 -June 1995] 524 ms
FT200 2xi860, bus 200MHz [3] 51,9 ms

7. PODSUMOWANIE

Miara efektywnosci przeprowadzonych rozwazan jest czas realizacji operaciji
przetwarzania danych w architekturze potokowej. Wyniki obliczei zawarto w ta-
beli 5 i latwo jest je poréwnac z dotychczas stosowanymi rozwigzaniami, ktérych
parametry zawarte sa w tab. 6. Porownanie powyzszych czasbw moze wydawaé
sic na pozor nieuzasadnione. Z jednej strony zestawiono osiggnigte przez autora
czasy przetwarzania jednego piksela, z drugiej za$ czasy przetwarzania calego
obrazu. Zludzenie takie wynika jednak z zasadniczych réznic w architekturze
obu rozwiazan. Przykladowo efektywny czas obliczenia konwolucji przez procesor
TMS-C40 wyniesie 141,6 ms od momentu zgromadzenia calego obrazu w pamieci.
Procesor potokowy oblicza konwolucj¢ zanim obraz zostanie wpisany do pamieci
wnoszac opoznienie 102 ps przy zapisie kazdego piksela, tzn. ostatni piksel zostanie
zapisany takze 102 ps pozniej niz gdyby nie bylo procesora konwolucji na drodze
sygnalu wizyjnego.

Rozwazmy nastepujacy przyklad: jezeli algorytm wstgpnego przetwarzania da-
nych wizyjnych wymaga zastosowania procesorow potokowych: look-up-table, licze-
nia histogramu, medianowego, procesora konwolucji, dwukierunkowego gradientu
Sobela i odejmowania dwu obrazoéw, to opdZnienie wniesione przez te procesory
bedzie suma opdznien procesorow sktadowych, co mozemy obliczyé powolujac sie
na wzdér (19).

MISD

6
ty7 = z Lobi_a; = 6615 + 66ns + 68 ps + 102 ps + 102 ps + 132 ns = 272,3 ps. (20)
J=1

W tym miejscu warto zebrac zalety opracowanych procesoréw potokowych:
* bardzo krotki czas obliczen,

* bardzo krotki czas przyjecia i wystania danych,

* mozliwo$¢ dynamicznej zmiany parametrow przetwarzania,

mozliwo$¢ dynamicznej rekonfiguracii kolejnoéci operacii,

*
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* procesory sg autonomiczne i mozna je niezaleznie projektowac.
Wymagania opracowanych procesorow potokowych sa nastepujace:
* konieczno$¢ zachowania przez procesory wymogow czasowych:

— jednakowe opoznienia dla danych i sygnaléw sterujacych,

— wnoszone opdznienie wielokrotnoscia czasu przestania jednego piksela,

* kolejnoliniowy sygnal wizyjny dla procesoréw realizujacych operacje kontek-
stowe.

Powyzsze prace zostaly zweryfikowane eksperymentalnie. Opracowano i wyko-
nano szereg procesorow potokowych z wykorzystaniem ukladow programowal-
nych FPGA firmy Xilinx [18]. Wykonano takze modul zapewniajacy wspolprace
tych procesorow oraz ich komunikacje z kamera wizyjng i magistrala VME
(rys. 14). Prace te byly mozliwe dzigki finansowemu wsparciu Komitetu Badand
Naukowych.

Rys. 14. Modul architektury potokowej z procesorem LUT



TOM 441998 Analiza parametrow czasowych... 411

(=)

19.

20.

W N

S 0o

1.

12.

13.

14.

15.

16.

17.

18.

BIBLIOGRAFIA

. Advanced Imaging, PTN Publishing Co., New York, June 1995

N. Alexandris: Design of Microprocessor-Based Systems. Prentice Hall 1993
AL. Decegama: The Technology of Parallel Processing — Parallel Processing Architectures and
VLSI Hardware. Prentice Hall, New Jersey 1989

4. MJ. Flynn: Very High-Speed Computing Systems. Proc. 1EEE, 1966, Vol. 54, Nri12
5. K. Hwan g ddvanced Computer Architecture, Mc-Graw Hill 1993
- Y. Iwata, M. Kawamata, T. Higuchi: Design of fine VLSI array processor for

real-time 2-D digital filtering. IEEE Sympsium on Circuits and Systems, Chicago 1993
RY.K ainu: Advanced Computer Architecture. Prentice Hall 1996

S. Kozielski, Z. Szczerbinski: Komputery réwnolegle. WNT, Warszawa 1994
YH. Lee, CM. Krishna: Real-Time Systems IEEE 1993

-B. Liebowitz, J. Carsomn: Multiple Processor Systems for Real Time Applicationsw.

Prentice Hall — New Jersey 1985

T. Luba, MA. Markowski, B. Zbierzchowski Komputerowe projektowanie
ukiadéw cyfrowych w strukturach PLD. WKY., Warszawa 1993

LL Miller, AR. Hurson, SH. Pakzad: Parallel Architecture for Data/Knowledge
Based Systems. IEEE 1995

R. Tadeusiewicz Sysiemy wizyjne robotéw przemyslowych. WNT, Warszawa 1992

R. Tadeuwsiewicz Komputerowa analiza i przetwarzanie obrazow. Wydawnictwo Fundaciji
Postepu Telekomunikacji, Krakow 1997

K. Wiatr: Pipelined Architecture of Reconfigurable Specialised Processors Jor a Real-Time Image
Data Pre-Processing. Proc. of the IEEE International Conference on Signal Processing—ICSP — 96,
Beijing— China 1996, IEEE Press, s. 649 —652

K. Wiatr Architektura specjalizowanych procesorow potokowych do obrobki wstepnej danych
wizyjnych w czasie rzeczywistym. Kwartalnik Elekironiki i Telekomunikacji PAN, 1997, Zeszyt 1,
s. 121 —-148

K. Wiatr A Dedicated Hardware Logic Processor for a Real-Time Image Data Pre-Processing.
Proc. of the IASTED & IEEE Internalional Conference: CONTROL’97, Cancun—Mexico, 1997,
1IASTED Acla Press, Anaheim — Calgary — Zurich, s. 207 —-210

K. Wiatr Specialised Architecture of Dedicated Hardware Processors for a Real-Time Image Data
Pre-Processing. Proc. of the EUROMICRO International Conference: Real-Time Systems. Tole-
do—Spain, 1997, IEEE Compuler Press, Washington — Brusssels —Tokyo, s. 180

K. Wiatr Dedicated Hardware Processors for a Real-Time Image Data Pre-Processing
Implemented in FPGA Structure. 9th International Conference on Image Analysis and Processing
— ICIAP*97, Florence—Italy, 1997, Springer — Verlag, Berlin, vol. 11, 5. 69—75

XILINX: Data Book, San Jose, 1996




412 K. Wiatr Kwart. Elektr. | Telekom.

K. WIATR

TIME PARAMETERS ANALYSIS FOR PIPELINE ARCHITEKTURE
OF SPECIALISED HARDWARE PROCESSOR

Summary

This paper deals with the problems connected with searching for new, faster methods of image
pre-processing required in a special class of image processing systems, being part of sensory systems
applied in automatic control engineering. This search consisted in striving after parallel arrangement of
image pre-processing computations, by selection of such computational elements (processors) and such
a transmission between them (architecture), that the total computation time was the least possible.

The paper includes theoretical considerations concerning various architectures of parallel-operating
specialised hardware processors, with emphasis on execution times ol individual operations. The selection
of pipeline architecture of specialised hardware processors has been justified. The concepts presented have
been verified by experiments, using processors implemented in FPGA structures. The work presented is
a contribution to worldwide intense research on developing user dedicated “Custom Computing
Machines”.

The paper presents lime parameters analysis concern on select multiprocessors architecture for high
speed image preprocessing. To verify the concept the following processors have been worked out:
look-up-table, median filter, convolver, logic processor, and histogram processor (implemented in FPGA
structures). The paper includes experimental delay time for particular operations.

Key words: image processing systems, architekiure hardware processors.
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W pracy poddano krytycznej ocenie dwie metody identyfikacyjne najczeSciej im-
plementowane w przemystowych regulatorach mikroprocesorowych PID wraz ze stosowa-
nymi metodami doboru nastaw regulatordéw o dzialaniu cigglym. Prezentowane metody
zaliczane sg do dwodch grup metod identyfikacji i doboru nastaw: metody odpowiedzi
skokowej, metody oscylacyjne.

Metoda odpowiedz skokowej zaproponowana przez H.P. Preussa, implementowana
jest w serii regulatorow SIPART firmy Siemens. Drugg metoda jest metoda zaproponowa-
na przez J.J. Asiroma i T. Higglunda, wykorzystuje ona zmodyfikowany ekperyment
oscylacyjny Zieglera-Nicholsa. Na podstawie przeprowadzonych badan symulacyjnych
w niniejszej pracy podano zalety i wady prezentowanych metod.

Stowa kluczowe: metody identyfikacji, regulacja PID, nastawy regulatora PID, symula-
cja komputerowa.

WSTEP

Pomimo szybkiego rozwoju algorytmow sterowania, nadal szerokie zasto-
sowanie maja regulatory realizujace algorytm regulacji PID. Rozwdj techniki
komputerowej sprawil, iz w ostatnich latach coraz szersze zastosowanie znajduja
regulatory mikroprocesorowe wyposazone w procedury samoczynnego doboru
nastaw tzw. regulatory z samonastrajaniem [3], [5], [6], [8] posiadajace istotng
przewage nad regulatorami klasycznymi. Regulatory z samonastrajaniem stosuje
sic w ukladach, w ktorych z uplywem czasu zmieniajg si¢ parametry procesu
regulacji (parametry obiektu, warto$¢ zadana, poziom zaklécen itp.). W re-
gulatorach tych stosowane sa roine rodzaje procedur identyfikacji sterowanego
obiektu i doboru nastaw, i jak wykazuje praktyka, nie ma wsréd nich metod
idealnych.
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Rys. 1. Zamkniety uktad regulaciji

W niniejszej pracy zwrécono uwage na kilka istotnych zalet i wad cechujacych
dwie metody samonastrajania. Pierwsza z nich, przedstawiona przez Hansa Petera
Preussa [9], dalej nazywana metoda Preussa nalezy do grupy metod odpowiedzi
skokowej. Druga metoda wykorzystuje sposob podany przez J.G. Zieglera i N.B.
Nicholsa [10] ,zautomatyzowany” przez J. Astréoma i T. Higglunda [1],
mianowicie wyznacza si¢ parametry drgan krytycznych zamknigtego ukladu
automatycznej regulacji, w ktorym regulator o dzialaniu cigglym zastapiono
przekaznikiem dwupolozeniowym. Obie metody dotycza identyfikacji obiektow
sterowania i doboru nastaw regulatoréw w zamknietych ukladach regulacji
(rys. 1).

METODA PREUSSA

Metoda ta zaliczana jest do metod odpowiedzi skokowej, polega na identyfikacji
parametrow (k, T, n) tzw. modelu Strejca:

k

CO= T M
gdzie: £k — wzmocnienie obiektu,

T — stala czasowa obiektu,

n — rzad obiektu.
Metoda ta wymaga otwarcia petli sprzezenia zwrotnego podczas przeprowadzania
eksperymentu identyfikacyjnego. Wzmocnienie k& obiektu wyznaczane jest jako
iloraz przyrostow sygnaldw wyjsciowego do wejSciowego pomiedzy dwoma stanami
ustalonymi (rys. 2) wedlug nastepujacej zaleznosci:

Ay
k=-—, 2
A @
gdzie Ay jest zmiang wartosci sygnalu wyjéciowego odpowiadajaca zmianie sygnatu
wejsciowego o Au, a Au — zmiana sygnalu wejsciowego.

SRR

W
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Rys. 2. Idenlylikacja parametrow odpowiedzi skokowej

Pozostale parametry tzn. T oraz n wyznaczane sa przy pomocy ogolnie znanej
rekurencyjnej metody najmniejszych kwadratow [7]. Zastosowanie ww. metody
w wersji rekurencyjnej podyktowane jest brakiem mozliwosci przechowywania duzej
ilosci danych pomiarowych w pamieci fizycznego urzadzenia identyfikacyjnego np.
przemyslowego mikroprocesorowego regulatora PID.

Nastawy regulatora PID o transmitancji:

T,

!

1
Gp(s) = /c,,<1 + ~»S;+ ﬂ,.s)
w prezentowanej metodzie wyliczane sg w oparciu o nastepujace kryterium:
|G.(Jw)~1 dla 0<wc< w,, 3)

gdzie: G_(jw) — transmitancja widmowa zamkniglego uktadu regulacji z regulato-

rem PI lub PID,

w, — maksymalna warto$¢ pulsacji m, dla ktorej spetniony jest warunek (3)
Optymalne nastawy w sensie kryterium (3) przedstawiono w tabeli 1.

W celu wyznaczenia nastaw dla obiektéw rzedu I-go i 2-go nalezy skorzystac
z innych metod doboru nastaw.
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Tabela 1
Optymalne nastawy regulatorow Pl oraz PID dla modelu Strejca wg metody Preussa
Typ Optymalne nastawy
regulator
guiatora k, T, T,
1 n+2 T
Pl e —{n 2 _
4dkn—1 3 (n+2)
17 6 T 244 3
PID 1 Tnt+16 2 (Tn + 16) T,'L.ui—,_
16k n—2 15 Tn + 16

METODA ASTROMA —HAGGLUNDA

W metodzie tej [1] wykorzystano eksperyment Zieglera— Nicholsa polegajacy na
dolaczeniu regulatora typu P (proporcjonalnego) do zamknietego ukladu regulacji
z badanym obiektem o transmitancji G, (s) i doborze takiego wzmocnienia regulato-
ra k,,, przy ktorym wystapia w ukladzie drgania o stalej amplitudzie 4,, i okresie
T, Powstanie w ukladzie drgan o parametrach A4, i T, warunkowane jest
spelnieniem zaleznosci Nyquista

G, (jw) G (Jo) = —1, : C)

gdzie: G,(jw) — transmitancja widmowa obiektu,
G (jw) — transmitancja widmowa regulatora.

W metodzie Astréma—Hdégglunda regulator proporcjonalny zastapiono prze-
kaznikiem dwupolozeniowym, ktérego transmitancyjna zastgpowana jest tzw. funk-
cja opisujaca (5) tego przekaznika. Charakterystyke statyczna przekaznika dwu-
polozeniowego przedstawiono na rysunku 3. Funkcja opisujaca i jej zastosowanie do
opisu nieliniowych ukladéw automatyki przedstawiona zostata w [4].

wy

-h h we

Rys. 3. Charakterystyka statyczna przekaznika dwupoioZeniowego
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J(A)=%§<J;_<%>Z—j%> dla A>h (5)

gdzie: 4 — amplituda pierwszej harmonicznej sygnalu wejSciowego przekaznika
dwupolozeniowego
B — amplituda sygnatu wyjsciowego przekaznika dwupolozeniowego,
h — szeroko&cC petli histerezy przekaznika dwupolozeniowego.

W powyzszej metodzie dokonuje si¢ pomiaru okresu oscylacji krytycznych
T,.. oraz amplitudy drgan 4,,, na podstawie ktorej wylicza si¢ warto$¢ wzmocnienia
krytycznego rownego co do wartosci funkcji opisujacej (5) przekaznika dwupoloze-
niowego bez histerezy (k2 = 0), mianowicie

4B
ki =——. 6
kr - Ak, ( )

Nastepnie wyznacza si¢ nastawy regulator a Pl badz PID wg metody Zieglera —
— Nicholsa [10] przedstawione w tabeli 2.

Tabela 2
Nastawy regulatora o dziataniu ciaglym wg Zieglera —Nicholsa
Typ Nastawy regulatora
regulatora k, T, T,
P 0.5 ki, - _ —
Pl 0.45 &, 0.85 T, -
PID 0.6 k,, 057, 0.12 T,

POROWNANIE DZIALANIA PREZENTOWANYCH METOD

Poréwnanie skuteczno$ci dzialania przedstwionych metod identyfikacji obiektu
1 doboru nastaw regulatora cigglego pracujacych w ukladzie zamknietym pokazane
zostanie dla obiektoéw wieloinercyjnych wspolpracujacych z regulatorem PI. Dobor
nastaw regulatora Pl wedlug zalecen zawartych w metodzie Preussa prowadzi
zwykle do otrzymania odpowiedzi aperiodycznej z niewielkim przeregulowaniem,
przy skokowym pobudzeniu ukladu, zaréwno dla obiektow wieloinercyjnych o roz-
nych statych czasowych o transmitancji w postaci:

k

G(s) =

, 7
Ts+ DH(Ths+ D (T,s+ 1) 0
jak réwniez dla obiektéw opisanych transmitancja w postaci modelu Strejca:
k
G(s) =" 8
© =T 1 ®
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Tabela 3
Wartosci nastaw regulatora Pl w eksperymencie, ktérego wyniki
przedstawione sg na rysunkach 4i 5

Metoda doboru nastaw Obiekt 4-go rzedu Obiekt 20-go rzedu
. . k, = 0.59 k,=0.20
P Qe r P
Zielgera— Nicholsa 7! = 26,83 T'= 16711
k, =017 k,=0.10
& r »
Preussa T,=10 T = 36.67

Poza tym, jak si¢ okazuje takie zachowanie ukladu regulacji jest niezalezne od rzedu
obiektu (badania obejmowaly obiekty od 3-go do 20-go rzedu).
Powyzsze wnioski potwierdzaja wykresy przedstawione na rysunkach 4 oraz 5.
Obiekty w badanym ukladzie opisane byly transmitancja (8) o nastepujacych
parametrach:

l.n=4,k=3,T=25,

2.n=20,k=3,T=35,
natomiast warto§ci nastaw regulatora PI przedstawiono w tabeli 3.

Na rysunkach 4 i 5 przedstawiono réowniez wykresy sygnalu wyjsciowego dla
tego samego ukladu regulacji, dla ktoérego nastawy regulatora PI dobrane zostaly

10.00 —
Ziegler - Nichols
8.00 —
sygnal wejsciowy

v ;
3 6.00 -
2
£
= Preuss
K] -
2
.é_
= 4.00 —
=
<

2.00 — \/WA

0.00 T I T ] T I T T

0.00 100.00 200.00 300.00 400.00
Czas

Rys. 4. Przebiegi przejSciowe procesu regulacji w ukladzie zamknigtym dla obiektu inercyjnego
4-go rzgdu (nastawy wg Zieglera — Nicholsa oraz Preussa dla regulatora PI)
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Preuss
8.00 —
)1 sygnal wejiciowy
6.00 — ~
(1
Y
S Ziegler - Nichols
8
2
<
L 400 —
2
3
5 B
2.00 — \/
0.00 ' f ' I ' I
0.00 1000.00 2000.00 3000.00
Czas

Rys. 5. Przebiegi przejSciowe procesu regulacji w ukladzie zamknigtym dla obiektu inercyjnego 20-go rzedu
(nastawy wg Zieglera— Nicholsa oraz Preussa dla regulatora PI)

przy wykorzystaniu metody Astréma—Hdigglunda i doborze nastaw regulatora wg
Zieglera— Nicholsa (wartosci nastaw regulatora przedstawiono w tabeli 3).

Mozna fatwo zauwazy¢, ze metoda Preussa dla obiektéw inercyjnych jest
bardziej skuteczna w konfrontacji z metoda Astréma—Héigglunda polaczona z do-
borem nastaw regulatora wg Zieglera— Nicholsa, lecz nie mozna na tej podstawie
jednoznacznie rozstrzygna¢ problemu, ktéra z metod jest lepsza, gdyz metode
Preussa cechuje powazne ograniczenie — mozna ja stosowaé wylacznie wtedy, gdy
transmitancj¢ obiektu mozna przyblizy¢ transmitancja o postaci (8) zaproponowanej
przez Strejca, a do tego potrzebna jest pewna wiedza a priori o sterowanym obiekcie,
czego nie wymaga metoda Astréma—Hdigglunda. Metoda Astroma— Hégglunda
w polaczeniu z doborem nastaw wg Zicglera— Nicholsa posiada réwniez pewne
istotne wady. Jedna z nich jest to, ze amplituda drgan krytycznych, a w konsekwen-
cji tego rowniez wzmocnienie krytyczne k, wzyznaczane z zaleznoéci (6), silnie
zalezg od histerezy przekaznika dwupolozeniowego. Metoda ta zostala opracowana
dla przekaznika bez histerezy (h = 0), przy czym wprowadzenie histerezy (4 $# 0)
powoduje wzrost odpornoéci metody na zaklocenia sygnatu wejéciowego przekaz-
nika, ktory to decyduje o momentach stabilnych przelaczen w procesie identyfikacii.
Zaleznos¢ k,, = f(h) przedstawiona zostala na rysunku 6.
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8.00 )
=3, n=1, k=3, B=3
T=5, n=2, k=3, B=5
. 600 —
= T=5, n=3, k=3, B=$
] i
5
2 T=5, n=4, k=3, B
= T=10, n=4, k=3,
= 400 —
B
3
§
3
i
2.00 —

0.00
| ' | T I f i
Histereza 3

Rys. 6. Wykres k;, = f(h) dla obiektow o transmilancji G(s) = -————;

Na wspomnianym rysunku wida¢ wyraznie silna zaleznoé¢ k. = f(h) dla
obiektéw niskiego rzedu, dla obiektéw o rzgdzie inercji n > 10 zalezno§C ta
jest znikoma, stad wniosek, Zze dla obiektdow wysokiego rzedu histereza prze-
kaznika w eksperymencie identyfikacyjnym praktycznie nie wplywa na wy-
znaczenie wzmocnienia krytycznego, a co za tym idzie na wyznaczenie wzmo-
cnienia regulatora ciaglego (patrz tabela 2). Poza tym z rysunku 6 mozna
wywnioskowaé, ze wzmocnienie krytyczne w funkciji histerezy dazy do granicznej
wartosci: /

4
kkrgr = ;/; 2
gdzie: k — wzmocnienie obiektu.
Poniewaz
4B
=~ »
nAkr

oraz przy wzroscie histerezy do wartoSci maksymalnej, przy ktorej nie zostaja
zerwane drgania w ukladzie, czyli jest jeszcze spelniony warunek:

kB> h )
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amplituda drgan w ukladzie wynosi
Akr = kB:

gdzie: B — amplituda sygnatu wyjsciowego przekaznika dwupolozeniowego.
Stad

_ 48
krgr — kB ?
oraz
4
kkrgr = 7;1; .

Histereza przekaznika w eksperymencie identyfikacyjnym ma réwniez duzy
wplyw na wyznaczenie okresu oscylacji krytycznych T, ktéry to rosmie prawie
liniowo ze wzrostem histerezy (rys. 7), co wraz z niewlasciwie wyznaczonym wzmoc-
nieniem krytycznym k,, przy histerezie s # 0 prowadzi do powaznych zmian
w doborze wartosci nastaw regulatora, w nast¢pstwie czego nastepuje znaczne
pogorszenie przebiegu procesu regulacji w uktadzie zamknietym.

300.00 —

Tosc

T=5, n=20, k=3, B=§
200.00

T=5. n=10, k=3, B=5

100.00 T=10, n=4, k=3, B=5§

T=5, n=d, k=3, B=3

Okres oscylacji krytyconych

=5, n=3, k=3, B=5
T=5. n=2, k=3, B=$

oy & S 1=5, n=1, k=3, B=3
I ' ]
0.00 4.00 8.00 12.00

Histerezu h

Poréwnanie przebiegow procesu regulacji nadaznej (tu: okresowo stalowartos-
ciowej), dla ukladu, w ktérym wlasciwie dobrano nastawy (przy histerezie przekaz-
nika w eksperymencie identyfikacyjnym 4 = 0) oraz w ukladzie, w ktérym dobrano
nastawy regulatora na podstawie parametrow drgan krytycznych, uzyskanych
w ukladzie z przekaznikiem o histerezie /4 # 0 przedstawia rysunek 8.
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10.00 —
het
800 — sygiial wejsciowy
AN
2
S 6.00 —
g .
< =10
5 i
S
2
& 400
)
2.00 — \//\
0.00 L E A S S
0.00 100.00 200.00 300.00 400.00

Cras

Rys. 8. Przebiegi przejiciowe procesu regulacji w ukladzie zamknielym dla obiektéw wieloinercyjnych
— dobdrnastaw regulatora z wykorzystaniem melody przekaznikowej (nastawy wg Zieglera — Nicholsa dla
regulatora PI)

Nastawy regulatora PI wynosza odpowiednio:

— dla A= 0:
k,=0.59,
T, = 26.83;

— dla h = 10:
k,=0.25,
T, =49.32.

Wyniki przedstawione na rys. 8 uzyskano dla obiektu o transmitancji,
wyrazone] zalezno$cia (8) z nastgpujacymi wartoSciami parametrow: n = 4,
k=3, T=15. Kolegjnym istotnym mankamentem metody Astroma—Higglunda
,»-0dziedziczonym™ po metodzie Zieglera— Nicholsa jest to, iz dane parametry
drgan krytycznych A4, (stad tez k), T,. charakteryzuja nieskonczenic wiele
réinigcych si¢ migdzy soba obiektow regulacji, co prowadzi do doboru je-
dnakowych nastaw (dla danego typu regulatora: P, PI, PID) dla diametralnie
réznych obiektow.
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12.00 —

Obickt 3-go rzedu

_ /__

Obiekt 4-po rzedu
8.00 —
L L\ WANEP-N
§ .
5
~
T 4.00 —
B
- A
3 ] AN
0.00 —

Sygnat wejsciawy

-4.00 . I T I . 1

0.00 200.00 400.00 600.00
Czus ¢

Rys. 9. Przebiegi przejiciowe procesu regulacji w ukladzie zamknietym dla roznych obiektow o takich
samych parametrach drgan krytycznych (nastawy wg Zieglera— Nicholsa dia regulatora PI)

Efekt takiego doboru nastaw mozna zaobserwowaé na rysunku 9, gdzie dla dwoch
réznych obiektow:
3-go rzedu o transmitancji

G (s) 6
(8.665 + 1)°

oraz 4-go rzgdu o transmitancji

— e ,3 ——
(s +D?
otrzymuje si¢ te same parametry drgan krytycznych:

A =478, stad k, = 1.33,

G(s)

T, = 3142,
a co za tym idzie takie same nastawy np. dla regulatora PI:
k, = 0.60,
T, =26.71.
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Uwaga: Niewielkie roznice wartosci nastaw dotyczacych ukladéw, ktérych przebiegi
procesow regulacyjnych przedstawiono na rys. 8 (dla 4 = 0) oraz rys. 9 wynikaja
z faktu, iz w pierwszym przypadku nastawy wyliczono w oparciu o eksperymentalne
wyznaczenie parametrow drgan krytycznych, natomiast w drugim przypadku para-
metry te wyznaczono analitycznie.

Stosujac eksperyment przekaznikowy Astroma—Hégglunda nie mozna podob-
nie jak w metodzie Preussa ustali¢ nastaw dla obiektéw 1-go i 2-go rzedu, co
wynika z niedokladno$ci metody funkcji opisujacej (rozpatruje sie tylko 1-sza
harmoniczng sygnalu wyjéciowego regulatora dwupolozeniowego). W mysl tej
metody w ukladzie z obiektem 1-go lub 2-go rzedu i przekaznikiem bez histerezy
(h = 0) nie powinny wystgpowa¢ drgania swobodne o stalej amplitudzie, chociaz
w rzeczywistosci drgania takie wystgpuja w obu przypadkach. Problemem jest
rowniez rozroznienie czy w ukladzie znajduje si¢ obiekt 1-go, 2-go czy wyzszego
rzgdu. Jedynie w prosty sposéb mozna odréinié drgania w ukladzie z obiektem
inercyjnym l-go rzedu od innych sytuacji poprzez wprowadzenie histerezy do
przekaznika, wtedy amplituda drgaf w tym ukladzie jest rowna szerokosci histerezy
przekaznika.

PODSUMOWANIE

Reasumujac wysunigte wyzej wnioski mozna wypunktowaé zalety i wady bada-
nych metod.

Zalety metody Preussa:

1. ldentyfikowane modele dobrze odzwierciedlaja dynamike obiektu rzeczywistego
dla obiektow intercyjnych.

2. Mozliwo$¢ implementacji algorytmu w nieskomplikowanych systemach mikro-
procsorowych.

3. Dobra dynamika przebiegu procesu regulacji przy wykorzystaniu tej metody do
identyfikacji i doboru nastaw.

Wady metody Preussa:

1. Dlugi czas identyfikacji — zalezny od dynamiki obiektu — koniecznoéé wstepnej
znajomosci dynamiki obiektu.

2. Koniecznos¢ przerwania procesu regulacji — pomiaréw dokonuje si¢ w ukladzie
otwartym.

3. Wystgpowanie przeregulowania w zamkni¢tym ukladzie regulacji przy doborze
nastaw regulatora PID wg zalecen niniejszej metody.

4. Ograniczony zakres stosowania metody do ukladéw inercyjnych oraz inercyjnych
z opOznieniem — niemozno$¢ stosowania metody do ukladéw oscylacyjnych
(zalozenie modelu Strejca).
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Zalety metody Astréma—Héigglunda:

1.
2.
3.

Automatyzacja procesu doprowadzenia ukladu do stanu drgan krytycznych.
Brak koniecznoSci otwierania petli sprzezenia zwrotnego w ukladzie regulacii.
Krotki czas ustalania si¢ drgan krytycznych w ukladzie — krotki czas iden-
tyfikacji — krotki czas wystgpowania zaklocenia pomiarowego w ukladzie
regulacii.

Wprowadzenie histerezy do przekaznika dwupolozeniowego zmniejsza wplyw
zaklocen na proces ustalania drgan krytycznych w badanym uktadzie.

. Prostota metody umozliwia latwa jej implemenacje w nieskomplikowanych

systemach mikroprocesorowych (pomiar T, przez pomiar przedzialu czasu
pomiedzy kolejnymi przejSciami przez zero sygnalu wyjSciowego, pomiar amp-
litudy A, poprzez wyliczenie powierzchni pod krzywa bedaca w przyblizeniu
sinusoida).

Wady metody Astréma— Héagglunda:

1.

10.

Mozliwo$¢ okreslenia parametrow drgan krytycznych dla obiektéw o transmitan-
cjach rzedu wickszego niz 2.

Warunek wystepowania drgan w ukladzie kB > h.

Silna zalezno$¢ wzmocnienia krytycznego od histerezy dla obiektéw niskiego
rzedu.

. Niejednoznacznos¢ identyfikacji — dane parametry drgan krytycznych (4,,, T,..)

charakteryzuja nieskofczenie wiele obiektéw regulacii.

BIBLIOGRAFIA

SVl Astrdém, T. Hagglund: Automatic wning of simple regulators with specifications on

phase and amplitude margins. Automatica, 1984, vol. 20, nr 5, s. 645—651

L. Billmann, J. Rupp: Adaptive PID-Regler fiir thermische Prozesse. Automatisierungs-

technische Praxis, 1989, vol. 31, nr 7, 5. 327—330

.CC Hang KK. Sin: A comparative performance study of PID auto-tuners. IEEE Control

Systems, 1991, vol. 11, s. 41 —47

. T. Kaczorek: Teoria ukladiw regulacji automatycznej. WNT, Warszawa 1974
.J. Koj, M. Zelazny: Badania poréwnawcze procedur samostrojenia regulatoréw mikro-

procesorowych. Pomiary Automatyka Konirola, 1996, nr 12, s. 325—329

-T.W. Mucai, K. Wojtas: Algoryim samostrojenia zastosowany w regulatorze EFTRONIK

XS, typ U 496. Pomiary Automatyka Kontrola, 1997, nr 3, s. 86— 89

.A. Niederlinski: Systemy komputerowe automatyki przemyslowej. t. 2 Zastosowania. WNT,

Warszawa 1985

-Z. Ogonowski: Samonastrajajgcy algorytm PID w regulatorze EFTRONIK-M. Pomiary

Automatyka Kontrola, 1989, nr 9—10, s. 219—221

- H.P. Preuss: Robuste Adaption in Prozessreglern. Aulomatisierungstechnische Praxis, 1991,

vol. 33, nr 4, s. 178 —187

J.G. Ziegler, N.B. Nichols: Optimun settings for automatic controllers. Trans. ASME,
1943, vol. 65, 5. 433 —444




426 H. Kunert Kywart. Elektr. [ Telekom.

H. KUNERT

SELECTED IDENTIFICATION AND SETTING METHODS
AS USED FOR SELF-TUNING CONTROLLERS

Summary

Two identification methods most [requenily used in industrial microprocessor-based PID controllers
including selecting methods for settings of continuous controllers have been subjected to censoriously
considerations. The methods presented are classified to two groups of identification and setting selection:
step function response methods, oscillation methods.

The step [unction response method as proposed by H.P. Preuss has been implemented in Siemens
SIPART series controllers. The second method set forth by J.J. Astrém and T. Hégglund makes use of
Ziegler — Nichols oscillation experiment. The paper, basing on the simulalion examinations carried out,
discusses advantlages and drawbacs of these methods.

Key words: identilication methods, P1D control, PID conlroller sellings, computer simulalion.
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Wilasnosci percepcyjne wzroku ludzkiego
a charakterystyki monitoréw
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Celem badan, ktdrych opis zawarto w niniejszej publikacji, bylo zbadanie zlaeznosci
migdzy wlasno$ciami wzroku ludzkiego a charakierystykami monitorow telewizyjnych dla
obrazéw monochromatycznych. Omowiono dosyé dobrze znane wasnofci wzroku ludz-
kiego w odniesieniu do funkcji wrazliwoéci na kontrasi. Zbadano zalernosé luminancji
ekranu od poziomu sterowania dla rzeczywistych monitoréw i mowiono tzw. linearyzacje
percepeyjng, czyli wzrokowa optymalizacja zaleznoéci liminancji monitora od poziomu
sterowania.

Slowa kiuczowe: monitory telewizyjne, wzrok ludzki, luminancja ekranu.

1. WSTEP

Celem badan, ktérych opis zawarto w nineijszej publikacji, bylo zbadanie
zaleznosci miedzy wlasno$ciami wzroku ludzkiego a charakterystykami monitorow
telewizyjnych dla obrazéw monochromatycznych. W pracy mozna wydzieli¢ dwie
zasadnicze czeSci. W pierwszej omowiono dosyé dobrze znane wlasnosci wzroku
ludzkiego w odniesieniu do funkcji wrazliwosci na kontrast. Druga czgsé jest
zwigzana z badaniami rzeczywistych monitoréw i tzw. linearyzacja percepcyjna,
czyli wzrokowa optymalizacja zaleznosci luminancji monitora od poziomu ste-
rowania.

Na wstepie, za praca [9], omoéwimy bardzo krotko mechanizm widzenia czlowie-
ka. Wzrok ludzki sklada si¢ z trzech podsysteméw [9]: optycznego, detekcji i systemu
wstepnego przetwarzania odebranych sygnalow. System optyczny oka [9] sklada sie
z rogowki pelniacej rolg soczewki skupiajacej, Zrenicy, regulujacej ilos¢ Swiatla
wnikajac, do oka oraz soczewki majacej zdolnosci akomodacyjne. Promienie §wietl-
ne sa odwzorowywane gtownie na plamce z6hej bedacej fragmentem siatkdwki
o najwickszej rozdzielczosci.
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System detekgji [9] bazuje na zjawisku zamiany w fotoreceptorach siatkowki fali
elektromagnetycznej na potencjaly elektrochemiczne, ktore s3 nastgpnie przenoszo-
ne jako impulsy do kory moézgowej. Istnieja dwa rodzaje komoérek fotorecep-
torowych: preciki o maksimum absorpcji dla diugosci fali rownej 500 nm oraz trzy
rodzaje czopkow o maksimach absorpcji na dlugosciach fal 450, 530 i 570 nm.
Absorpcja pojedynczego fotonu [9] zapoczatkowuje reakcje chemiczne powodujace
zmiane rdznicy potencjalow migdzy wnetrzem komorki fotoreceptora a Srodowis-
kiem. Zmiana polaryzacji jednego miejsca komorki nerwowej pociaga za sobg
zmiane polaryzacji sasiednich odcinkéw komorki, a taka fala zmiany polaryzacji
podazajaca wzdluz wiokna nosi nazwe impulsu nerwowego. Receptory sa zor-
ganizowane w dwa systemy reagowania zalezne od natgzenia $wiatla [9]:

— widzenie skotopowe, przy malych natgzeniach §wiatla, kiedy w procesie widzenia
biora udzial preciki, oko reaguje na energi¢ pojedynczych fotonow (prog widzenia
ponizej 20 fotondw na sekundg), ale rozréznianie koloréw nie jest mozliwe,

— widzenie fotopowe, przy duzych natezeniach swiatla, w procesie widzenia biora
udzial czopki i rozréznianie kolorow jest mozliwe.

W trakcie wstepnego przetwarzania redukowana jest ilo$¢ informacji docierajaca
do moézgu. W oku istnieje okolo 120 milionéw czopkdw 1 6 miliondéw precikow,
natomiast informacja wzrokowa jst przekazywana w glab mozgu (nerw wzrokowy)
za pomoca okolo 1 mln komoérek zwojowych [9]. Komoérka zwojowa laczy si¢
z fotoreceptorami (przez komorke dwubiegunowa) w stosunku 1:1 tylko w obrgbie
plamki zoltej. W pozostatych obszarach oka jednej komorce zwojowej odpowiada
wiele fotoreceptorow zgrupowanych w tzw. pole receptorowe. Podczas przenoszenia
bodzca z receptorow do komorek zwojowych réwniez forma bodZca ulega zmianie.
Powolne zmiany potencjatu receptorowego zostaja zamienione w potencjaly ig-
licowe. Mozna to poréwnaé do zamiany postaci analogowej na postac binarna.

2. MODELE MATEMATYCZNE WRAZLIWOSCI WZROK U LUDZKIEGO

Dla okre$lenia wrazliwosci wzroku ludzkiego wykorzystuje sie pojecie kontrastu
progowego lub jego odwrotnosci, a mianowicie tzw. funkcji wrazliwosci na kontrast
(ang. contrast sensitivity function). Kontrast progowy jest to kontrast obiektu, przy
ktoérym obserwator zaczyna rozrozniaé obiekt od tla. Zgodnie z definicja kontrastu
Michelsona, kontrast wyraza si¢ zaleznoscia

i M
gdzie L. jest wartoScia maksymalna luminancji, zas L,, jest wartoscia srednia
luminancji. Z kolei wrazliwo$¢ jest definiowana jako S = 1/C, gdzie C, jest
kontrastem progowym. Ze wzgledu na roézne wlasnosci wzroku u rbéznych osob,
powyzsze pojgcia uwzgledniaja usrednienie badan na duza grupe obserwatorow.
Kontrast progowy hib jego odwrotno$¢ jest mierzony zazwyczaj dla bardzo prostych
obiektow, takich jak jednorodne kwadraty o réznych wymiarach lub sinusoidalne
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siatki o roznej czestoSci przestrzennej. Jedna z pierwszych prob ilosciowego
okreSlenia zaleznoSci kontrastu progowego zostala podjeta przez Rogersa
t Carela [1]. Na podstawie badan empirycznych i opracowania ich wynikéw
za pomoca analizy regresyjnej drugiego rzedu, znalezli oni formule empiryczna
uzalezniajacq kontrast progowy siatki sinusoidalnej od parametréw, takich
jak: luminancja siatki, luminancja tla, wymiary katowe siatki i jej katowa
czgsto$C przestrzenna.

Z nowszych modeli wrazliwosci wzroku ludzkiego na kontrast mozna wsppmnie¢
o modelach Bartena [2] i Daly’ego [3]. Om6wimy je nieco dokladniej. Model Bartena
[2] uwzglednia nastepujace zjawiska 1 parametry:
— wzrost kontrastu progowego przy szumach zewnetrznych (np. szumach kine-
skopow),
— wymiary przestrzenne rozpatrywanego obrazu,
— szumy wewngtrzne: fluktuacje fotopradu docierajacego do fotoreceptoréow
w oku, ktore sa zalezne od luminancji obrazu i $rednicy Zrenicy oraz szum
Neuronowy generowany w systemie nerwowym,
— filtracje gérnopasmowa na wstgpnym etapie obrobki obrazu w systemie ner-
wowym, spowodowana przez boczna inhibicj¢ w komédrkach zwojéw nerwowych;
boczna inhibicja polega na odejmowaniu od obrazu jego przefiltrowanej dolnopas-
mowo wersji,
— funkcj¢ przenoszenia modulacji (modulation transfer function) oka ludzkiego,
ktora powoduje filtracj¢ dolnopasmowa sygnalu przestrzennego, obejmujaca row-
niez aberracje oraz $wiatlo rozproszone.

Uwzglednienie tych zjawisk daje nastgpujace wyrazenie na funkcje wrazliwosci
na kontrast [1, 2]

M opt (u)

1 [T
S(u)_k\/i I o, . ; 0 VIS
(m*rr:%@?‘*‘ W’)(Wﬂ*(@))

@

W powyzszym wzorze u jest czgstoscia przestrzenna w cyklach na stopien katowy.
Zjawiska szumowe s3 tu uwzglednione w pierwszym nawiasie pod pierwiastkiem:
pierwszy skladnik jest zwiazany z wewngtrznym szumem fotonowym, drugi
— z przefiltrowanym szumem neuronowym, a trzeci ((Dexl(u)) wyraza gestos¢ wid-
mowa szumo6w zewnetrznych. Drugi nawias pod pierwiastkiem wynika z ograniczo-
nych zdolnosci wzroku ludzkiego do u$redniania przestrzennego; istnieje maksymal-
ny wymiar katowy oraz maksymalna liczba cykli, w ktérych wzrok moze u§redniaé
(calkowac) informacje w obecnosci roznych zrédel szumowych. Drugi czton wyraza
to, ze kat uSredniania jest rowny najmniejszemu z trzech parametréw: wymiarom
katowym obiektu, maksymalnemu katowi uéredniania oraz katowi wizualnemu
wyznaczonemu przez liczbg cykli. Optyczna funkcja przenoszenia M,,, (1) jest dana
zaleznoS$cia
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M., (1) = exp (—n’a?u?), 3

gdzie wartosé o zalezy od Srednicy Zrenicy oka.

We wzorze (2) I jest iluminacja (o§wietleniem) oka wyrazona przz I = (n/4)d*L
(d — érednica Zrenicy, L to iluminancja obiecktu w cd/m?), k= 3.3, y = 0.025,
h = 357.3600 fotonéw/(td sec deg?), T = 0.1 sec. Wariancja kontrastu odpowiadaja-
ca szumowi neuronowemu wynosi ®,=3-107% sec deg®. Z kolei funkcja opi-
sujgca filtracje szumu neuronowego dana jest przez F(u) = exp (—u?/u3),
gdzie u, = 8 cykli/deg. Wartosci pozostatych parametrow sa nastepujace:
X, =12 deg, N, = 15 cykli. Zalezno§¢ (2) dobrze zgadza si¢ z danymi eksperymen-
talnymi dla 1074 < L <10%cd/m?,

0.5 < X, < 60 deg, 0.2 <u < 50 cykli/deg.

Z kolei model Daly’ego [3] uwzglednia nastgpujace zjawiska:

— wilasnoéci adaptacyjne siatkowki oka, powodujace nieliniowa alezno$§¢ czulosci
oka od luminancji,

— zmiany czulosci w zaleznosci od czestotliwoéci przestrzennej i odlegloéci obser-
wacji spowodowane akomodacja oka, efektywna aperturg fotoreceptoréw oraz
pasywnymi i aktywnymi polaczeniami neuronowymi,

— zmiany wrazliwosci oka w zaleznodci od ekscentrycznosci obicktu (pozycji
w polu widzenia) i szumow zewngtrznych.

Natomiast nalezy zaznaczy¢, ze nie sa w tym modelu uwzglednione zjawiska
zwiazane z wlasnofciami detekcyjnymi kory mobzgowej, takie jak: hierarchizacja
czestosci przestrzennych, wlasnoéci maskujace zwigzane z kontrastem w ssiednich
obszarach, funkcje psychometryczne opisujace wzrost prawdopodobienstwa wy-
krycia przy wzroscie kontrastu itd. W tym modelu funkcja wrazliwoéci na kontrast
wyraza §i¢ wzorem:

SGw 0, L X3 vy By =Symin| S(,— “ Lx3).swL x| @
bwa . wa- bW(_)
gdzie [3]
bw, = 0.856 v,
1
bw, R

1-—0b 1+ ob

bwg = < 5 )cos 40 + Ty

Z kolei

S(u, L, X2) =[(3.23 - (u® X2)* + 112 Adecue =2 /1 + 0.06e%<", (6)
gdzie
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A4=08(+07/L)%2, B=03(+ 100/L)". @)

S, jest maksymalng czulo$cia zalezna od wrazliwosci osobniczej. Przecigtna warto$é
wynosi 250. Pozostale oznaczenia sa nastepujace:
v, — odleglo$¢ obserwacji w metrach,
L — luminancja w c¢d/m?,
X, — wymiary katowe obiektu w stopniach,
E — ekscentryczno$¢ w stopniach, k& = 0.24,
) — orientacja obiektu w stopniach, ob = 0.7
e=10.0..
W przypadku obecnosci szumu zewnetrznego, funkcja wyrazona zaleznoécia (4)
musi zostaé zastapiona przez [3]

S(ng @, L, X(zj, I)d, E, ’777713) T s tre i.’f?"’ Comonm e e S T T NI minhe 3 (8)
/ E)+ Wi nk,

S*(u, 6, L, X2, ”

gdzie n,,, jest wartoécia Sredniokwadratowej gestoéci przestrzennej szuméw na
czestotliwo$¢ przestrzenng. Model ten daje rezultaty zgodne z do$wiadczeniem
W nastgpujacym zakresie parametrow: luminancja 10~ < L < 10* cd/m?, czestosci
przestrzenne 0.1 <u < 50 cykli/deg, orientacja 0 < 0 < 180 deg, ekscentrycznosé
0 < E < 20 deg, odlegloé¢ obserwacji 0.25 < v, < 3 m.

3. NAJWAZNIEJSZE WLASNOSCI WZROK U LUDZKIEGO

Powyzsze modele, cho¢ niemal kompletne, sa trudne do bezposredniego za-
stosowania ze wzgledu na swe skomplikowanie. Stad w dalszych rozwazaniach
skoncentrujemy si¢ na pewnych uproszczeniach wlasnoéci wzroku odzwiercied-
lanych przez wszystkie modele. Do podstawowych wlasno$ci wzroku, ujetych przez
wszystkie modele i potwierdzonych badaniami do$wiadczalnymi, nalezy zalezino§c
kontrastu progowego od poziomu luminancji oraz od czestoéci przestrzennej obser-
wowanego wzorca. Zaleznofci te pokazano na rys. 1 i rys. 2 [4]. Z obydwu tych
rysunkow widac, ze kontrast progowy maleje wraz ze wzrostem luminancji. Mozna
tu wyrdzni¢ dwa obszary:

— pierwszy tzw. Rose- de Vries, w ktorym dominuje szum fotonowy o rozkladzie
Poissona i w ktérym kontrast progowy C, jest odwrotnie proporcjonalny do
pierwiastka z luminancji L: C; ~ 1 /\/ L,

— drugi tzw. Webera, w ktorym kontrast progowy jest niezalezny od luminancii:
Cr = const,

Nalezy takze zauwazyé, ze dla kazdego poziomu luminancji istnieje pewna
czgsto$C przestrzenna, na ktora oko ludzkie jest najbardziej wrazliwe. Zmiany tej
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Rys. 1. Konrast progowy w funkcji czgsto$ci przestrzennej przy réznych poziomach luminancji. Na
podstawie [4]
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Rys. 2. Typowa zalezno$¢ kontrastu progowego od luminancji. Na podstawie [4]
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czestoscl dla czterech rzedow wielkosci zmian luminangji sa stosunkowo niewielkie:
dla malych wartoéci luminancji ta czgsto$¢ wynosi okoto 1 cykl/deg, za$§ dia duzych
poziomobéw luminancji — okolo 4 cykl/deg.

4. WLASNOSCI SZUMOWE MONITOROW

Poniewaz o wlasnosciach wzroku ludzkiego moéwimy tutaj w kontekScie obser-
wacji obrazu na monitorze trzeba wspomniec o charakterystycznym w tym przypad-
ku zjawisku, a mianowicie o szumach kineskopow [7, 8]. Mozna je podzieli¢ na szum
czasowy i szum przestrzenny. Szum czasowy jest spowodowany przez szum wzmac-
niacza sygnatu wideo, szum érutowy wiazki elektronéw oraz szum fotonowy. Z kolei
szum przestrzenny jest spowodowany przez ziarnisto$¢ luminoforu I zmiane jego
wilasnosci w zaleznosci od polozenia. Szum czasowy polega na przypadkowych
zmianach w czasie luminancji danego punktu na powierzchni ekranu. Szum prze-
strzenny jest spowodowany przez przypadkowe zmiany luminancji punktéw na
powierzchni ekranu w zaleznosci od ich polozenia przy sterowaniu majacym
zapewnic¢ jednakowa luminancje. W odréznieniu od szumu czasowego, szum prze-
strzenny nie ulega zmianom w czasie. Jasne jest, Ze szumy te wystepuja jednoczesnie
1 na przyklad mierzac parametry szumu przestrzennego nalezy uwzgledniaé szum
czasowy.

Obecnos¢ szumu pogarsza zdolno$¢ postrzegania. Aby spostrzec roéznice lumi-
nancji AL musi ona by¢ wigksza o pewien czynnik od odchylenia $redniokwad-
ratowego szumoéw o [7, 8]:

AL =k, 0. )

Tutaj wartos¢ k, moze by¢ interpretowana jako warto$¢ progowa stosunku sygnahu
do szumu. Jest ona SciSle zwigzana z prawdopodobiefistwem wykrycia (spostrzeze-
nia). Dla prawdopodobienistwa spostrzezenia 50% wielk 0$¢ k, powinna byé rzedu 3.1,
za$ detekcja z prawdopodobienstwem bliskim 100% wymaga wartosci k, przekra-
czajacych 5 [7, 8]. Warto$¢ stosunku sygnatu do szumu SNR dla obiektu o malym
kontradcie, wySwietlanego na ekranie monitora mozna wyrazi¢ zaleznoécia [7]

SNR = \/5 el (10)

gdzie n jest liczbg piksli nalezacych nominalnie do obiektu, L, — luminancija tla, o,
~— odchyleniem standardowym szumu (czasowego i przestrzennego) kineskopu dla
pojedynczego piksla tla, wreszcie C jest kontrastem obiektu zdefiniowanym we
wzorze (1). Jesli przez SNR, = L,/o, oznaczymy stosunek sygnatu do szumu dla
pojedynczego piksla kineskopu, to wowczas kontrast progowy C, mozna wyrazié
wzorem [7]

1 k
Cr= |- -2
T \/ 2n SNR, (1
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Zalezno$¢ SNR, od luminancji dla dwéch réznych typow monitorow pokazano
narys. 4 [7]. Z przedstawionych zaleznosci widaé, ze dla duzych poziomoéw luminan-
cji stosunek SNR, dla pojedynczgo piksla nie zalezy od wartosci luminancii.
Dominujacym zrodlem szumu jest wtedy szum przestrzenny. Z kolei, dla coraz
mniejszych wartosci luminancji stosunek sygnatu do szumu maleje, a o wlasnoéciach
szumowychzaczyna decydowal szum czasowy. Przy rozpatrywaniu wzoru (11)
nalezy zwroci¢ uwage na to, ze jest to szczegdlny przypadek omowionych poprzed-
nio modeli Bartena i Dale’a, w ktorych uwzgledniono jedynie wplyw szumow
zewnetrznych., Oznacza to w szczegdlnosci, ze liczba piksli n nie moze dowolnie
wzrasta¢ i zgodnie z modelem Bartena jest ograniczona maksymalnym katem,
w ktorym wzrok ludzki moze usrednia¢ obraz (~12°). Ponadto wzor (11) nie
uwzglednia wplywu czestosci przestrzennej, luminangji i innych parametrow maja-
cych wplyw na wilasnoéci wzroku ludzkiego.

5. LINEARYZACIJA PERCEPCYJINA

Dla prawidlowego odbioru obrazu istotne jest, aby jednostkowe zmiany pozio-
mu sterowania jaskrawoscia obrazu robily na obserwatorze wrazenie jdnakowych
niezaleznie od poziomu tej jaskrawosci (i poziomu sterowania). Linearyzacja percep-
cyjna polega na wlasnie takim przekodowaniu sygnalu sterujacego, aby rowne
zmiany w poziomach sterowania (wartoéciach cyfrowych sygnalu wejsciowego)
wytwarzaly zmiany luminancji, ktore sa percepcyjnie rOwnowazne w calym zakresie
luminancji.

Dla linearyzacji percepcyjnej wykorzystuje sic omowione poprzednio pojecia
kontrastu progowego C, i funkcji wrazliwoéci na kontrast. Oznaczymy poziom
sterowania (warto§ci cyfrowe na wejsciu) przez G, za§ przez P oznaczymy po-
strzegang jaskrawo§¢ obrazu. Postrzegana jaskrawo$C obrazu jest zwigzana z jego
luminancja L zaleznoécia [5]

L
iL
P=h(L)~ Jié(L)' (12)
Linin !

gdzie C(L) jest warto$cig kontrastu progowego w zaleznosci od luminancji pokaza-
na na rys. 2. Naszym zadaniem jest znalezienie takiego przeksztalcenia L = [(G)
poziomu sterowania G na luminancje L, ktoéra przy zwigkszeniu o 1 poziomu
sterowania powoduje liniowa zmiang w postrzegane] jaskrawosci. Latwo mozna
wykazac [5], ze ta funkcja dana jest wzorem

~1 ,Ii’?li“f
L=f(G)=h <G G>, (13)

max
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gdzie £~' jest funkcja odwrotna do funkcji # wyrazonej przez (12), za$ G, jest
maksymalnym poziomem sterowania, a P, jest maksymalna postrzegana jask-
rawoscig.

Istotnie, mamy

Gmax Gmax
Przyklad optymalnej funkcji linearyzujacej /(G) pokazano na rys. 3.

P=h[f(G)]=h ':/1_' (P‘““* G)] _ Do (14)

o0

L2l

Lumtinancix {
=
[

0033
0.00331
" 1 1 } !
0.00086 5 =0 100 150 200 255

Poziom stercwania
Rys. 3. Przyktad optymalnej funkcji linearyzujacej f(G) [6]

Wielko$¢ kontrastu progowego mozna przyblizy¢ wzorem [5]

w=afi+(2)]" (s)

W powyzszym wzorze L, jest luminancja okreslajaca granice miedzy regionem Rose-
de Vries a regionem Webera, C, jest warto$ciag kontrastu progowego, p okresla
nachylenie charakterystyki w regionie Rose- de Vries, za§ m okre§la przebieg
charakterystyki w rejonie przejéciowym. Dla obliczenia funkcji linearyzujacej w jaw-
nej postaci skorzystamy z asymptotycznej postaci kontrastu progowego Cr(L),
danej w pracy [5]
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C, da L>1I,

Cr(L) = L, : (16)
G |7 dla L<L

WielkoSci parametrow L,, C, zaleza m.in. od rozmiaréw, rodzaju i otoczenia
obserwowanych obiektow. Podstawiajac (16) do (12) otrzymujemy

————— L
h(L) C—f——:«/ VL) ® = /Z; dla

0

17
~~~~~~ \/ —(JL, - \/me)+ﬁl <L> é 751 (f) dla L>1L,.

Wreszcie, funkcja linearyzujaca percepcyjnie moze by¢ otrzymana przez pod-
stawienie wzoru (17) do (13). Dostajemy wtedy

L< L,

T M

cnitor &

ol T Manitor B

SNR per pixet

4' 1 1 lillill 1 I LA L | 1] 1 P T ATHY

0.3 3 30 300
Lununancja (edim?2)

Rys. 4. Zaleino§¢ SNR,, od luminancji dla dwoéch rdznych typéw monitorow [7]
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G \2 G
B of G o max
L(G)=Ly(1+0.51In (Lpu/Ly)) <Gm> da L <L, (G “1+05In (me/Lo)>’
(18)
Lma.‘( G Gmax
L(G)=Lyexp Kz“n "LT) - 2J dn b=l (G * 14050 (Lmaux/Lo))'

Jak wige widag, funkcja L (G) nie zalezy od wartoéci Cy a jedynie od Ly, oraz L,.
Funkcje linearyzujace percepcyjnie sa pokazane na rys. 7 dla 3 rdéznych wartosci
parametru L,

6. WYNIKI BADAN RZECZYWISTYCH MONITOROW

Interesujace jest zbadanie, jaki przebieg ma funkcja L(G) w rzeczywistych
monitorach. Przebadano kilka typéw monitoréw pod wzgledem zalezno$ci luminan-
cji ekranu od poziomu sterowania. W tym celu zostal napisany krétki program
pozwalajacy nada¢ calemu ekranowi jednolita luminancj¢ odpowiadajaca wartosci
sterowania o zadanej wielkoéci z przedzialu 0...255. Monitory byly monitorami
kolorowymi, ale program pozwalal wyswietlaé odpowiednie poziomy szarosci. Do
szacunkowych pomiaréw luminancji energetycznej stuzyla glowica odbiorcza mier-
nika tlumiennoéci $wiattowodu, pokazana na rys. 5a). Pomiar polegal na przy-
tknigciu glowicy do powierzchni ekranu i odczytaniu mocy odbieranej przez glowice
odpowiadajacej réznym poziomom sterowania. Nastepnie pomiary byly korygowa-
ne poprzez odjgcie mocy §wiatla rozproszonego pochodzacego od Zrodel innych niz
ekran (mocy $wiatla przy calkowicie wygaszonym ekranie). W ten sposéb latwo jest
otrzymac wzgledna zalezno$é¢ luminanciji np. w odniesieniu do poziomu maksymal-
nego, gdyz odbierana przez glowice moc jest oczywiscie do tej luminancji propor-
cjonalna. Znacznie trudniejsza sprawa jest wyznaczenie luminancji energetycznej,
a zwlaszcza luminancji (jasnosci) fotometryczne;.
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Rys. 5. Pomiary luminanciji enrgetycznej: a) wyglad glowicy, b) oznaczenia uzywane przy obliczeniach
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Dokladne wyliczenia, oprécz znajomodci zaleznosci czulosci widmowej foto-
detektora (ktora byla znana), wymagajg rowniez znajomosci charakterystyki wid-
mowej $wiatla emitowanego przez ekran (ktora nie byla znana). Dlatego obliczenia
luminancji maja jedynie charakter szacunkowy. Oznaczenia stosowane dla obliczen
strumienia $wietlnego pokazano na rys. 5b). Uzywajgc oznaczen z tego rysunku,
mozna wyznaczy¢ kat brylowy, jaki zajmuje apertura fotodetektora widziana
z elementu ekranu odlegltego o r od érodka symetrii:

T
,dz S
4 coss T Dd?

= Dris T4y ) (19)

@,

Zmienne «, D, d, r sa okreslone na rys. 5b. Element powierzchni, ktéry widzi
aperture fotodetektora pod takim katem brylowym, jest rowny

AS = 2nrdr. 20)

Z kolei natgzenie promieniowania [ zwigzane jest z luminancja energetyczng L,
zwigzkiem:

I =L, cosaAS, 21

a z moca promieniowania @ zaleznoscia
I=— (22)

Zatem laczac zaleznoéci (19) do (22) mozna obliczyé moc pochodzaca od wszystkich
elementow odleglych o r od $rodka obszaru emitujacego $wiatto:

' 7[2 dZ D 2
d(p (T) = W, I = Wy, L‘, COS AS = 2- (B“i_i;”’:-z‘)*z Le rdr. (23)
Catkowita moc wyraza si¢ zaleznoscig
z zZ
o= (ao@yar=""r a2p? (.9 (24
2 (D*+r?)* )

0 0

Zmienna Z jest okre§lona na rys. 5b. Liczac powyzsza calke przez podstawienie
u= D?+ r?, otrzymujemy

o="r g !

4L (i @)




TOM 44— 1998 Wilasnosci percepeyjne wzroku. .. 439

Po podstawieniu wartosci liczbowych dostajemy ostatecznie
Px2107°L, . (26)

Powyzsza zaleznos¢ jest przyblizonym zwiazkiem migdzy luminancja (energetyczna)
L,, amoca $wiatla padajacego na detektor. Jegli gestos¢ widmowa mocy emitowanej
przez zrodio §wiatla oznaczyé przez N (4), to wtedy luminancje fotometrycznag
L mozina wyrazi¢ wzorem

-+ o0
85
L~05-100¢-k,, | RO85 wm) W()N () da. @27)
R(4)
[¢]

Tutaj @ jest moca $wietlng wskazywana przez przyrzad (w watach), R(.) jest
czuloécig fotodetektora na odpowiedniej dlugosci fali, Koux = 6731m/W [9], za$
W (4) jest widzialnocia wzgledna dla widzenia dziennego [9].

Niestety, jak juz wspomniamo, nie byla znana charakterystyka widmowa N ()
swiatla emitowanego przez monitor, co uniemozliwialo dokladne obliczenie, zardw-
no mocy promieniowania padajacego na detektor, jak i luminancji fotometrycznej,
gdyz czulo$¢ detektora byla zalezna od dlugoscei fali. Dla obliczen szacunkowych
przyjeto, ze efektywna dlugosé fali emitowana przez monitor byla rowna sredniej
z dlugodci fal dla ktorej poszczegolne fotoreceptory w oku maja maksymalna
czuloéé, a wiec okolo 520 nm. Zatem, ostatecznie, wskazanic @ przyrzadu mierzace-
g0 moc optyczna mozna bylo zwigzaé z luminancja fotometryczng za pomoca
szacunkowej zaleznosci:

R(0.85 pm)
R(0.52 um)
gdzie W (4 = 0.52 ym) = 0.71.

Na rys. 6 pokazano wyniki badan zaleznosci luminancji od poziomu sterowa-
nia dla rdéznych monitoréw. Widaé, ze zakres zmian luminancji zwlaszeza dia
gorszych typow monitordw jest bardzo niewielki, a charakter tych zmian bardzo
odbiega od charakterystyk linearyzowanych percepcyjnie. Natomiast monitory
wyzszej klasy maja przebieg charakterystyki zblizony do charakterystyki linearyzo-
wanej percepcyjnie. Nalezy podkresli¢c, ze bardzo istotny wplyw na przebieg
charakterystyk mialo ustawienie poziomu kontrastu i jaskrawos$ci monitora.
Charakter otrzymanych krzywych jest bardzo podobny do wynikéw badan

d

L~ Koo W =052 um)-0.5-10°~ 0.6 10"@'—%@— (28)
m-Ww

3

nonitoréw o wysokiej rozdzielczodci uzywanych w radiologii, prezentowanych
v pracy [10].

Z badan wynika, 7e charakterystyki rzeczywistych monitorow nalezaloby kory-
sowac tak, aby byly one maksymalnie zblizone do charakterystyk linearyzowanych
sercepeyjnie. Mozna tego dokonaéd przez odpowiednia zmiane poziomu sterowania
nonitora. Jesli linearyzowana zaleznogé luminancji od poziomu sterowania dana jest
vzorem (18) L = L(G), zaé rzeczywista zaleznosé dla danego monitora wyraza sie
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Rys. 6. Zalezno$¢ luminancji ekranu od poziomu wyslerowania dla 10 réznych typow monitoréw.
Producenci monitoréw nie sa podani celowo. Zaleznosci olrzymano dla §rednich Ilub zalecanych przez
producenta ustawien jaskrawosci i kontrastu
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Rys. 7. Zaleznos¢ luminancji ekranu od poziomu wysterowania dla monitora wyzszej klasy oraz wzorcowe
charakterystyki zlinearyzowane percepcyjnie obliczone zgodnie z zaleznoicia (15) dla L, = 3, 10, 30 cd/m?
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wzorem L = L., (G), to wtedy dany poziom sterowania G nalezy zamieni¢ na
poziom (', spelniajacy zalezno$é

L= L(G)= Ly (G'), (29)
stad szukane odwzorowanie dane jest wzorem
G’ = L [L(G)], (30)

gdzie L (G) dane jest przez (18) za$ przez L ;.., oznaczono funkcje odwrotna do L., (G).

Zastosowanie dla rzeczywistych obrazow przeksztalcenia zgodnego z (30) pozo-
wlito poprawiC odbierana subiektywnie jako$¢ obrazu. Pomimo tego, ze obliczenia
luminancji sa jedynie szacunkowe, a co za tym idzie lineraryzacja percepcyjna moze
by¢ dokonana jedynie w sposdb przyblizony, jednoczesna obserwacja obrazu przed
1 po linearyzacji wykazata wyzszo$¢ obrazu linearyzowanego percepcyjnie, zwlaszcza
jesli chodzi o widoczno§¢ szczegolow obrazu, ktére na oryginale znajduja sie
w ciemnych jego czgsciach. Zwro¢my uwage raz jeszcze na to, e linearyzacja
percepcyjna musi by¢ dokonywana osobno dla kazdego monitora, a nawet osobno
dla poszczegodlnych ustawiens jaskrawosci i kontrastu.

PODSUMOWANIE

Wiasnosci percepcyjne wzroku ludzkiego maja zasadniczy wplyw na to, jak
odbieramy obraz widoczny na ekranie monitora telewizyjnego. Przeprowadzone
badania monitoréw wykazaly, ze wlasnosci niektoérych typow monitordéw, zwlaszcza
mniej znanych firm, znacznie odbiegaja od optymalnych (linearyzowanych percep-
cyjnie) charakterystyk. Te wady mozna czeéciowo skorygowaéd przez poddanie
poziomu sterowania nieliniowemu przeksztatceniu danemu przez (30). Jak wykazaly
badania, prowadzi to do poprawy odbieranej subiektywnie jako$ci obrazu. Niestety,
poprawa nie zawsze jest mozliwa ze wzgledu na ograniczony zakres zmian luminan-
cji niektorych monitoréw. Ponadto nalezy jeszcze raz podkresli¢, ze sama linearyza-
cja byla dokonywana w sposéb przyblizony, glownie ze wzgledu na szacunkowe
obliczenia luminancji monitoréw. Poprawa dokladnoséci pomiardw wymaga znajo-
mosci widma Swiatla emitowanego z ekranu monitora.
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HUMAN VISION PROPERTIES AND THE CRT MONITORS CHARACTERISTICS
Summary
The dependence between human vision and characteristics of CRT monitors is investigated for
monochrome images. The contrast sensitivily function models of Barten and Daly are described. The
command level dependence of luminance is measured for various CRT monitors. The concept of

perceptual linearization is also discussed.

Key words: image processing, human vision properties, CRT monilors, [uminance.
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