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W pracy przedstawiono dwa makromodele scalonych wzmacniaczy mocy m.cz. prze-
znaczone do uzytkowania w programie PSpice (model o wigkszej dokladnodci, ale bardziej
zZtozony i model prostszy lecz mnigj dokladny). Oba makromodele cechujg sig stopniem
ztozonosci wielokrotnie mniejszym, niz uklady oryginalne i dokladnosciz modelowania
podstawowych wlasciwosci elekirycznych zadowalajaca w typowych zastosowaniach. Mak-
romodel o wickszej dokladnosci, przeznaczony do modelowania wzmacniaczy mocy o zasi-
laniu symetrycznym, stanowi modyfikacj¢ makromodelu zaproponowanego w [8]. Zapew-
nia on prawidlowe zalesnosci praddéw pobieranych ze Zrédet zasilajacych oraz mocy:
dostarczonej z zasilaczy, wyjéciowej i strat, sprawnosci energetycznej, a po przesterowaniu
rowniez wspolezynnika zawartoéci harmonicznych od napigeia wejsciowego, impedanciji
obciazenia i napieé zasilajacych. Makromodel o mmiejszej ztozonosci jest przeznaczony do
modelowania wzmacniaczy mocy o zasilaniu niesymetrycznym [10]. Przedstawiono struk-
tury makromodeli, algorytmy identyfikacji i przyktady modelowania typowych scalonych
wzmacniaczy mocy. Parametry makromodeli s3 wyznaczane na podstawie typowych
danych katalogowych uktadéw scalonych. Wiadciwosci makromodeli zweryfikowano przez
analize uktadow probnych i pordwnanie wynikow z danymi katalogowymi. Ich praktyczna
przydatnoéé zilustrowano przykladami zastosowania do symulacji komputerowej elektro-
akustycznych wzmacniaczy mocy.

Slowa kluczowe: makromodel, wzmacniacz mocy m.cz., program PSpice.

1. WPROWADZENIE

Symulacja komputerowa ukladow elektronicznych jest przeprowadzana po za-
stapieniu poszczegblnych elementéw biernych, czynnych i uktadéw scalonych ich
modelami elektrycznymi. Uklady scalone mozna modelowa¢ na poziomie elementow
lub zaciskowo (black-box, behavioral modelling) [2, 11]. Modelowanie na poziomie
elementéw jest powaznie utrudnione ze wzgledu na niedostgpno$¢ odpowiednich
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danych technologicznych oraz zlozono$¢ elektrycznej sieci zastgpczej. Powszechnie
jest stosowane modelowanie zaciskowe gdzie uklad scalony jest zastepowany
makromodelem czyli siecia elektryczna, ktorej stopien zloZzono$ci jest znacznie
mniejszy niz stopien zlozonosci modelowanego ukladu a dokladno$é modelowania
waznych elektrycznych wladciwosci jest wystarczajaca dla celdw praktycznych.
Skutkiem stosowania makromodeli jest nie tylko zmniejszenie rozmiaru sieci ele-
ktrycznej, reprezentujacej analizowany uklad scalony (co prowadzi do skrécenia
czasu obliczen i obnizenia kosztow symulacji), ale takze zmniejszenie ewentualnych
problemoéw ze zbieznoscig procedur numerycznych symulatoréow ukladow elek-
tronicznych (w przypadku symulacji na poziomie elementow uktadu zawierajacego
nawet tylko jeden scalony wzmacniacz mocy m.cz. problemy takie moga wystapic
— patrz p. 3). Stosowanie makromodeli jest zatem szczegblnie atrakcyjne przy
wspomaganym komputerem projektowaniu urzadzen zawierajacych wigksza liczbe
ukladbéw scalonych.

Symulacja komputerowa wzmacniaczy elektroakustycznych zawierajacych scalo-
ne wzmacniacze mocy m.cz. bylaby ulatwiona, gdyby w sklad bibliotek modeli
programow obliczeniowych wchodzity odpowiednie makromodele. Popularny i sze-
roko stosowany program PSpice jest wyposazony w biblioteki modeli analogowych
uktadéw scalonych. Jednak zardwno standardowe biblioteki, opracowane przez
firm¢ MicroSim Corporation, lub uzyskiwane za pomoca programu identyfikacii
modeli elementow PARTS, ktory wchodzi w sklad pakietu MicroSim Design
Center, jak i biblioteki opracowane przez poszczegédinych producentdéw ukladow
scalonych nie zawierajag makromodeli scalonych wzmacniaczy mocy m.cz. [4].

W tej pracy problem braku modeli wzmacniaczy mocy m.cz. zostal rozwiazany.
Przedstawiono dwa makromodele scalonych wzmacniaczy mocy m.cz. (o wigkszej
1 mniejszej dokladnosci i ztozonosci). Makromodel o wigkszej dokladnoéci, prze-
znaczony do modelowania wzmacniaczy mocy o zasilaniu symetrycznym, stanowi
modyfikacje makromodelu prezentowanego na konferencji 95 Convention of the
Audio Engineering Society [8]. W modelu tym uwzgledniono wplyw napiecia
sterujacego, impedancji obciazenia i napigé zasilajacych na prady pobierane ze
zrodet zasilajacych oraz na moce: dostarczona z zasilaczy, wyjsciowa 1 strat,
sprawno$¢ energetyczng, a po przekroczeniu progu obcinania, rowniez na wspol-
czynnik zawarto§ci harmonicznych [9]. Makromodel o mniejszej zloZonosci jest
przeznaczony do modelowania wzmacniaczy mocy o zasilaniu niesymetrycznym.
Stanowi on uproszczenie makromodelu o wigkszej dokladnosci i byl prezentowany
na konferencji OSA'96 [10].

Oba makromodele opracowano przy uzyciu typowych technik stosowanych
w modelowaniu: techniki upraszczania (simplification technique) i dobudowywania
(build-up technique) [1, 2]. W pracy przedstawiono struktury makromodeli o wigkszej
dokladnodci i o mniejszej zZtozonosci oraz procedury identyfikacji ich parametrow
i elementow na podstawie typowych danych katalogowych ukladéw scalonych.
Identyfikacja makromodeli zostata zilustrowana przykladami modelowania wzmac-
niaczy TDA2030A i ULI495N. Wiasciwosci makromodeli zweryfikowano przez
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analize uktadow probnych i poréwnanie wynikéw z danymi katalogowymi wzmac-
niaczy mocy, a w przypadku ukladu ULI495N rowniez z wynikami symulacji
komputerowej pelnego schematu ideowego. Praktyczna przydatno$é makromodeli
zilustrowano przykladami zastosowania do symulacji komputerowej elektroakus-
tycznych wzmacniaczy mocy. A

2. MAKROMODEL WZMACNIACZY MOCY M.CZ.
O WIEKSZEJ DOKLADNOSCI

Struktura scalonego wzmacniacza mocy m.cz. jest podobna do struktury wzma-
cniacza operacyjnego. W sklad obu wzmacniaczy wchodza po trzy stopnie wzmo-
cnienia: stopienn wejSciowy zawierajacy parg roznicowa, stopien sterujacy z ob-
cigzeniem dynamicznym i stopieft wyjsciowy z wtdérnikiem komplementarnym
w klasie AB. Moina wigc przyjaé, ze makromodele obu ukladéw scalonych
rowniez moga by¢ podobne. Roéznice dotycza glownie wielkodci praddéw: wy-
jéciowego 1 zasilajacego oraz konieczno$ci modelowania poboru mocy ze Zrodet
zasilajacych w przypadku wzmacniacza mocy. Na podstawie takich przestanek
zostal wyprowadzony makromodel scalonych wzmacniaczy mocy m.cz., podobny
do klasycznego modelu Boyle’a [1].

2.1. Opis makromodelu

Struktura makromodelu scalonego wzmacniacza mocy m.cz. o wiekszej
dokladnosci, przeznaczonego do modelowania wzmacniaczy o zasilaniu sy-
metrycznym, jest pokazana na rys. 1. W makromodelu tym mozna wyrdinié
trzy stopanie. Stopien wejéciowy sklada si¢ z idealnych tranzystoréw g, i @,
oraz zrodla pradowego 1 elementéw pasywnych. Stopied ten modeluje nieliniowe
charakterystyki wejSciowe wzmacniacza, uwzglednia wejSciowe napiecie 1 prad
niezroéwnowazenia, polozenie drugiego bieguna transmitancji wzmacniacza z ot-
warta petla sprzgzenia zwrotnego i umozliwia uwzglednienie réznicy maksy-
malnych szybkoéci zmian napigcia wyjSciowego na zboczu narastajagcym SR7T
1 opadajacym SR™. Wzmocnienie napigciowe stopnia wejSciowego dla wygody
przyjeto jako jednostkowe. Rezystory R, i R, w makromodelu umozliwiaja
niezalezny dobér pierwszego bieguna transmitancji wzmacniacza i wspdlczynnika
SR (w rzeczywistych ukladach wzmacniaczy rezystory  takie sa stosowane
w celu poszerzenia zakresu liniowej pracy stopnia wejsciowego i zwickszenia
odpornoSci wzmacniacza na generowanie dynamicznych znieksztalcen inter-
modulacyjnych [3]).

Stopien poéredni (wraz ze stopniem wyjsciowym) ustala wzrmocnienie ukladu
(elementy G, V, 1 R;), pierwszy biegun transmitancji (Zzrédlo G, i kondensator C,)
oraz maksymalng szybkos§¢ zmian napigcia wyjsciowego SR (wraz ze stopniem
wejsciowym). Kondensator C, jest dostepny na zewnatrz makromodelu i umozliwia
modyfikacje obwodu kompensacji charakterystyk czestotliwo$ciowych wzmacnia-~
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Rys. 1. Struktura makromodelu scalonego wzmacniacza mocy m.cz. o zasilaniu symetrycznym

cza. Sposob jego wlaczenia do makromodelu zapewnia uzaleznienie impedancii
wyjsciowej wzmacniacza od czgstotliwosci.

Stopien wyj$ciowy modeluje zalezno§¢ impedancji wyjsciowej wzmacniacza od
czestotliwosci. Rezystancja wyjéciowa wzmacniacza przy pradzie stalym R,,, jest
suma rezystorow Ry i Ry. W miarg wzrostu czgstotliwodci rezystancja Ry, jest
bocznikowana przez pojemno$¢ wyjciowa stopnia posredniego i przy wigkszych
czestotliwosciach modul impedanciji wyjsciowej maleje do poziomu rezystancji Ry;.
Elementy E.V(4), D, i D, zapewniaja ograniczanie maksymalnego pradu wyj-
$ciowego, za$ elementy Vi D, oraz Vi D, — ograniczanie maksymalnego napigcia
wyjsciowego.

Sekcja mocy makromodelu zapewnia wlasciwe zaleznosci pradéw pobieranych
ze zrodel zasilajacych (prad spoczynkowy, prad pobierany ze Zrodla napigcia
dodatniego i ujemnego), oraz w konsekwencji mocy zasilania, mocy strat i spraw-
noéci energetycznej od napigcia sterujacego i impedancji obcigZzenia. Pob6r mocy
ze zrodel zasilajacych jest modelowany za pomoca wiclomianowych Zrodet
pradowych sterowanych napieciem Gp i Gp,. Stale wspolczynniki wielomianow
zrodel odpowiadaja pradowi spoczynkowemu wzmacniacza (prady tranzystorow
0, i Q, mozna pominac). Zrodta Gy, i Gp, sa sterowane dodatnimi i ujemnymi
(odpowiednio) czeSciami pradu wyjsciowego za posrednictwem pomocniczego
obwodu, zlozonego z diod Dy i D, rezystorobw Rp i Rp, oraz ze zrodia
napieciowego H sterowanego pradem zrodla V, probkujacego prad wyjsciowy.
Diody D; i D sa idealnymi diodami pétprzewodnikowymi, podobnie jak D, do D,.
Transkonduktancje Zrodet Gp i Gpp, transrezystancja zrodla H i rezystancje
rezystorow Rp i Rp, zostaly dobrane w taki sposob, zeby spadki napigé na
diodach D, i Dy mozna bylo zaniedba¢. Przyjety sposob modelowania poboru
mocy ze zrodel zasilajacych zapewnia prawidlowe wielkosci pradow zasilania
w zaleznoéci od pradu wyjsciowego w calym zakresie napig¢ sterujacych, napieé
zasilajacych i impedancji obciazenia wzmacniacza.
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2.2. ldentyfikacja makromodelu

Obliczenia wartoSci elementow i parametréw makromodelu scalonego wzmac-
niacza mocy m.cz. o wigkszej dokladnoSci wykonuje si¢ sukcesywnie (parametry
modelu sg wyznaczane kolejno, niezaleznie od siebie). Podstawe do obliczen stano-
wig nastgpujace parametry katalogowe ukladu scalonego: maksymalna moc wy-
jsciowa wzmacniacza (P,...) przy znamionowej rezystancji obciazenia (R,) oraz
napigciach zasilajacych: dodatnim (V¢) 1 ujemnym (Vyg), spoczynkowy prad
zasilania (I,), wejéciowy prad polaryzacji (f,), wejsciowy prad niezréwnowazenia
(I,s), wejsciowe napigcie niezrownowazenia (V,,), szczytowy prad wyjsciowy (I,,..x)»
wzmocnienie napigciowe wzmacniacza z otwarta petla sprzezenia zwrotnego (4,),
czgstotliwosci odpowiadajace pierwszemu (fp ) i drugiemu (fp,) biegunowi trans-
mitancji napieciowej wzmacniacza z otwartg petla, wyznaczone na podstawie
charakterystyk: amplitudowej | 4, | = f(f) i fazowej arg (4,) = f(f), wspdlczynniki
szybkosci zmian napigcia wyjciowego na zboczu narastajacym (SR*) i opadajacym
(SR™; zwykle SR™ = SR™ = SR), modut impedancji wyjSciowej wzmacniacza przy
pradzie zmiennym (R,,.) i rezystancja przy pradzie statym (R,,,; wielkoéci te czesto
nie sg podawane — odpowiednie parametry modelu sa wtedy szacowane), pojem-
no$¢ kondensatora kompensacji czgstotliwosciowej (C,).

Na podstawie wymienionych parametréw wzmacniacza mocy i zaleznosci
zestawionych poniZej wyznaczane sa wartos$ci poszczeg6lnych elementéw i paramet-
row makromodelu. Zaleznosci te wyprowadzono w podobny sposéb, jak w pracy
[1] z uwzglednieniem specyfiki scalonych wzmacniaczy mocy m.cz. Pominigto
wlaSciwosci wzmacniaczy dotyczace sterowania wspOifazowego (sumacyjnego),
uwzgledniono natomiast poziom wielkosci pradéw wyjsciowych i pobieranych ze
zrodel zasilajacych oraz wielkoS¢ rezystancji wewnegtrznych, a takze dostepno$é
potrzebnych danych katalogowych. Kolejno$¢ obliczen i forma poszczegdlnych
zalezno$ci jest dogodna przy identyfikacji makromodeli scalonych wzmacniaczy
mocy m.cz.

Tranzystory Q, 1 Q, (rys. 1) sa modelowane za pomoca najprostszych modeli
o parametrach f,, I, oraz f8,, I,. Prady kolektoréw obu tranzystoréw sa jednakowe,
a ich warto§¢ wyaika z wymaganej wielkosci wspdlczynnika SR*:

C,  SR*
Lo = Iy = k=22 M

Wspolczynnik korekcyjny k& wprowadzono w celu zwigekszenia dokladnosci wspol-
czynnikow SR* i SR~ makromodelu. Jego warto$¢ dobrano doswiadczalnie jako
rowna k = 1,09.

Jezeli wielko$¢ wspolczynnika ,,slew rate” na zboczu opadajacym jest mniejsza, niz
na zboczu narastajacym, wtedy Cj jest rowne:

Ce= SR- G, @
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natomiast gdy SR* < SR, to jako Q, i Q, nalezy uzy¢ tranzystory p-n-p i we
wzorach (1) i (2) zastapi¢ miejscami SR* i SR™, a jedli na podstawie dostepnych
danych nie jest mozliwe zroznicowanie wspdlczynnikow SR, to do zaleznosci (1)
nalezy wstawi¢ SR, a Cp przyja¢ rowne zeru [1].

Wielkoéci wspblczynnikéw SR* i SR~ nie zawsze sa podawane. Mozna je
wyznaczyé na podstawie pasma przenoszenia mocy f, lub znanej amplitudy mak-
symalnego, nieznieksztalconego napigcia wyjsciowego V, wzZmacniacza przy czes-
totliwosci f,, jako:

S‘R = 2nVomax p? (3)

gdzie: f, — pasmo przenoszenia mocy lub gorna czestotliwo§C graniczna
' wzmacniacza przy wielkim sygnale,
V,max — amplituda napiecia wyjSciowego przy czgstotliwodci f, znana lub
obliczona jako: V... = +/ 2P (f,) R;.

Wejsciowe napiecie i prad niezrownowazenia sa uzyskiwane w wyniku przyjecia
réznych parametréw modeli tranzystorow Q, i O, (napigcie niezrownowazenia jest
wynikiem réznych pradéw nasycenia zlacz, a prad niezrownowazenia — roznych
wspolczynnikéw wzmocnienia pradowego):

By = L B, = L )
Ib "I“' E‘ Ib _2“
— —16 — Vos
I =8-107"4 Is; = Ig expl —— ) (5)
Vr

gdzie V, =k Tjq = 25,85 mV (T = 300K), a warto§¢ pradu I, przyjeto za [1].

Wartoéci rezystordw Re, i R, sa zalezne od poloZenia pierwszego bieguna
transmitancji wzmacniacza z otwarta petla sprzezenia zwrotnego i mozna je wy-
znaczy¢ jako:

Ro=Ro=5——=f ©)

Jednostkowe wzmocnienie pierwszego stopnia uzyskuje sig, gdy sa spelnione za-
leznosci:

G, =~ )

Ra=Ry=- bt P (Ra —KT). ®)
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Prad zrodla gy jest sumag pradow emiterowych tranzystorow Q, i Q,:

Bi+1 B+1
Ipp = —5— +—"—— | I. 9
EE ( B + £ cl &)
Kondensator C; wplywa na polozenie drugiego bieguna transmitancji wzmacniacza
z otwarta petla:

L (10)

G 4n Reyfra
Rezystory Ry i1 Ry, latwo jest wyznaczyC jeSli sa znane rezystancie wyjsciowe
Rour 1 Rose (Roy = Roue, Ry = R, — Ry,e). Czgsto jednak brak jest tych danych.
Warto$¢ rezystora Ry, mozna wtedy przyja¢ rowna Ry, = 1Q [8]. Od rezystora
Ry, zalezy szczytowy prad wyjsciowy wzmacniacza. W makromodelu wzmacniacza
mocy m.cz. to kryterium lepiej okreSla warto$¢ rezystora Ry, niz inne kryteria

proponowane w [1]:
|4 24,10 R
Ry = T -ln<v- vl Cf). (11

B ]() max ISI ROZ

Hoczyn G, R, wplywa na wzmocnienie 4 i jedna z wielkosci G, lub R, mozna
zalozy¢. Przy wzmocnieniu modelowanego wzmacniacz z otwarta petla sprzezenia
rzedu 10*—10° zalecana warto$§¢ rezystora R, wynosi 100 kQ [1]. Teraz G, mozna
obliczy¢ jako:

G,= A, (12)

Prady nasycenia diod D, i D, przyjmuje sie rowne I, za§ wzmocnienie zrodia
sterowanego E. jest roOwne jednosci.

Ograniczanie napigcia wyjéciowego nastgpuje gdy dioda D, lub D, przechodzi
w stan przewodzenia. Jesli prady nasycenia tych diod sa réwne Iy = Lp, =1,
i obcinanie jest symetryczne, to napigcia zrodet V. i ¥, mozna obliczy¢ jako:

Ve=Vi=Vec—2Pypux R, + Vp-In (_1- /gﬁﬁ‘i’f ) (13)
I R,

Elementy sekcji mocy zostaly dobrane w taki sposdb, aby blad modelowania
poboru pradu ze Zrodel zasilajacych 6 nie byl wigkszy od 0,02% przy pradzie
wyjSciowym o maksymalnej wartosci 3,5 A. Aby spadki napieé U, na przewodza-
cych diodach D, i Dy (przyjeto U, = 0,7 V) mogly zostaé z doktadnoscia do 0,02%
pominigte w stosunku do napigcia Zrodla sterowanego H, transrezystancja zrodia
must spetnia¢ warunek:

S =B < 0,02%,
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stad
V] Makror
U 0,7
H= 2> ’ = 1000 £. 14
8 Lymas  2°107%:3,5 [A] (14) E—
‘ *
Zatem spelnienie przyjetego kryterium dokladnoSci jest mozliwe, przy wartosciach :
pozostalych elementéw sekcji mocy mieszczacych sig¢ w typowych przedziatach .
wielkosci, gdy elementy sekcji mocy sa nastgpujace: *
transrezystancja zrodla H: H=1kQ, *
rezystancje rezystorow Rp, 1 Rpy: Rp = Rp; = 1 MQ *
diody D i Dy takie, jak D, do D, Lps= Lps= Iy, *
wspolczynniki zrodta wielomianowego Gp: Py = I, P, =1 mS§, -
wspolczynniki zrodla wielomianowego Gy Py= I, P, = —1mS. ;

2.3. Makromodel scalonego wzmacniacza mocy TDA2030A |

W celu zilustrowania przedstawionej procedury identyfikacji zostaly wyznaczone
elementy makromodelu ukladu scalonego TDA2030A. WartoSci potrzebnych da-
nych katalogowych sa nastgpujace [7]: maksymalna moc wyjsciowa P, ., =22 W
przy nominalnej rezystancji obcigienia R, =4 Q i napigciach zasilajacych
Vee = — Vg =18 V, spoczynkowy prad zasilania I, = 50 mA, wejSciowy prad ,
polaryzacji I, = 0,2 pA, wejéciowy prad niezréwnowazenia I, = 0,02 pA, wejsciowe
napiecie niezréwnowazenia V,, =2 mV, szczytowy prad wyjsciowy I, = 3,5 A,
wzmocnienie napieciowe wzmacniacza z otwarta petla sprzgzenia zwrotnego
A, = 31800 (90 dB), czestotliwodci f,; = 300 Hz i f,, = 2 MHz, wspolczynnik ,,slew
rate” SR+ = SR~ = SR =8 V/us (przy zamknietej petli sprzezenia zwrotnego
i wzmocnieniu napieciowym 26 dB), Ry, R,. i C, nie sa znane; zakladamy

, =30 pF.

Na podstawie tych danych wyznaczono nastgpujace elementy i parametry

makromodelu:
I =1I,=1308 pA, Cp=0, B, =0622857, pB,=0683421, I;=380" 10710 A,
I, = 8,64353 107" A (T = 300 K), R, = Rz = 556,11 Q, G, = 1,7982 mS, R, =
= R, =35794 Q, I;p=262,0 uA, C, =71,55pF, Ry =1,0Q, Ry =0,31907 Q,
R,=1000kQ, G,=17684S, E.=1, Ve=Vy=56631V, H=10 kQ,
Ry = Rpy = 1,0 MQ, wspolczynniki wielomianowego zrodla Gp: P, =50 mA,
P, = —1,0mS, wspolczynniki wiclomianowego zrodla Gp:  Py= 50 mA,
P, = 1,0 mS. Obliczanie wartosci elementow i parametréw makromodelu z doklad-
noscia do szeéciu lub pieciu cyfr znaczacych jest konieczne aby uzyskac zadowalaja-
ca dokladnos¢ makromodelu.

Wyniki tych obliczen w formacie dostosowanym do formatu modeli w biblio-
tekach podukladéw liniowych programu PSpice zamieszczono w tablicy 1. e
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Makromodel scalonego wzmacniacza mocy m.cz.

podukiad 6w liniowych programu PSpice

Tablica 1

TDA2030A w formacie bibliotek modeli

connections:

* ok K ok ok R Kk * 4

Q1 11 1
Q2 12 2
RC1 5 11
RC2 5 12
cl 11 12
RE1 13 15
RE2 14 15
IFE 15 3
GA 16 O

R2 16 0
c2 16 17
GB 17 0
rROZ 17 ©

D1 17 18
D2 18 17
EC 18 0
RO1 17 21
D3 21 19

vC 5 189
D4 20 21
VE 20 3
VP 21 4
H 22 0
D5 22 23
RP1 23 O
D6 24 22
RP2 24 O
GPL 5 0

Gp2 O 3

.ENDS

TDAZ2030A audio power amplifier "macromodel" subcircuit

non-inverting input
inverting input

| negative power supply

! I l

l
!
| | | output
|
| I | l |

. SUBCKT TDAZO030A 1 2 3 4 5

13 TDAZ2030AQ1
14 TDA2030AQ2
556.11

556.11
71.550E-12
357.94

357.94
262.00E~6

12 11 1.7982E-3
100.0E3
30.0E-12

16 O 176.84
1.0

TDA2030AD1
TDAZO30AD1

4 0 1.0
0.31907
TDA2030AD1
5.0631
TDAZO030ADL
5.6631

VP -1.0E3
TDAZ030AD1

1E6

TDA2030AD1

1E6

POLY (1) 23 0 .05 .001
POLY (1) 24 O .05 —.001

.MODEL TDA2030AD1 D (IS=8.00E-16)
.MODEL TDA2030AQ1 NPN
.MODEL TDAZ2030RQZ NPN

positive power supply

(I5=8.00000E-16 BF=622.857)
(IS=8.64353E~16 BF=688.421)
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2.4. Weryfikacja makromodelu wzmacniacza TDA2030A

W celu zweryfikowania uzyskanego makromodelu wykonano za pomoca pro-
gramu PSpice obliczenia jego parametrow elektrycznych i porownano ich wyniki
z danymi katalogowymi wzmacniacza. Na rysunku 2a przedstawiono charakterys-
tyke przejsciowa (liniowos$ci) wzmacniacza z otwarta pgtla sprzezenia zwrotnego
przy sterowaniu stalopradowym. Odczytane z tej charakterystyki wzmocnienie
napieciowe A, wzmacniacza wynosi 31788, maksymalne napigcie wyjsciowe, od-
powiadajace liniowej pracy wzmacniacza V., jest rowne 13,265V, a wejéciowe
napiecie niezrownowazenia — 2,008 m¥V. Wielkoéci te praktycznie nie rdznig si¢ od
parametréw modelowanego wzmacniacza. Najwigkszy blad wynosi 0,4%. Wejscio-
wy prad polaryzacjii wynosi 200,0 nA, a wejsciowy prad niezrOwnowazenia
— 20,0 nA. Ich warto$ci wyznaczono po skompensowaniu wejsciowego napigcia
niezroOwnowazenia za pomoca autonomicznego zrodla napigciowego — 2,008 mV.
Obie wielkoéci pradéw sa rowne pradom modelowanego wzmacniacza.

Rysunek 2b przedstawia zalezno§¢ modulu i argumentu transmitancji napigcio-
wej wzmacniacza od czestotliwosci. Analizg wykonano przy otwartej petli sprzgzenia
zwrotnego po skompensowaniu wejsciowego napiecia niezrOwnowazenia za pomocg
zrodla napigciowego o sile elektormotorycznej — 2,008 mV wlaczonego w szereg ze
zrodlem sygnatu sterujacego. Wzmocnienie przy najmnigjszych czestotliwosciach
wynosi 31793 a czestotliwoéci dwdch najnizej lezacych biegunéw, odezytane z chara-
kterystyki fazowej makromodelu, wynosza odpowiednio 298,1 Hz (blad —0,7%)
i 1,998 MHz (blad —0,1%).

Opgraniczniki napiecia i pradu wyjsciowego badano przy zamknigtej petli sprzgze-
nia zwrotnego w ukladzie wzmacniacza o wzmocnieniu 26 dB. Dzialanie ogranicz-
nikow ilustruje rys. 3. Rysunek 3a przedstawia przebiegi czasowe napigcia wy-
jéciowego przy trzech wielkosciach napigcia wejsciowego odpowiadajacych pelnemu
wysterowaniu i przesterowaniu wzmacniacza. Napigcie wyjsciowe jest ograniczane
na poziomie +/—13,195 V. Napigcie wyjSciowe wyznaczone na podstawie
maksymalne] mocy wyjsciowej wzmacniacza powinno byé rowne V.. =
= /2P, .. R, = 13,27 V (blad mniejszy, niz 0,6%).

Na rysunku 3b pokazano przebiegi czasowe pradu wyjsciowego wzmacniacza
pobudzonego sygnalem sinusoidalnym i obciazonego znamionowa rezystancja ob-
ciazenia. 4€), a nastgpnie rezystorem 3Q 1 2. Napiecie wejsciowe odpowiada
pelnemu wysterowaniu, ale nie przesterowaniu wzmacniacza (V,, ,, = 0,65 V). Ogra-
niczanie pradu wyjsciowego wystepuje przy wartosci 3,5015 A (btad 0,04%). Zgod-
no$¢ poziomoéw ograniczania napiecia wyjSciowego i pradu wyjsciowego wzmac-
niacza TDA2030A i jego makromodelu jest bardzo dobra.

Wspdlczynnik szybkosci zmian napigcia wyjsciowego badano rowniez w ukladzie
wzmacniacza z zamknigta petla sprzgzenia zwrotnego o wzmocnieniu 26dB, przy
pobudzeniu fala prostokatna o amplitudzie 0,6V odpowiadajacej pelnemu wy-
sterowaniu (ale nie przesterowaniu) wzmacniacza. Na rysunku 4a sa pokazane
przebiegi czasowe pobudzenia i odpowiedzi wzmacniacza. Maksymalna szybkosé

Rys. 2.
a) chara
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Rys. 2. Charakterystyki makromodelu wzmacniacza TDAZ2030A z otwarta petla sprzezenia:
a) charakterystyka przej§ciowa przy sterowaniu stalopradowym, b) charakierystyki czestotliwosciowe:
amplitudowa i fazowa
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zmian napigcia wyjSciowego jest jednakowa na zboczu narastajacym i opadajqcym
1 wynosi 7,997 V/us (btad mniejszy niz 0,04%).

Na rysunku 4b pokazano przebiegi czasowe pradéw pobieranych ze zrodel
zasilajacych (Zrédla napigcia dodatniego i ujemnego) oraz pradu wyjSciowego.
Ilustruja one dzialanie makromodelu i moga stuzy¢ do obliczania mocy
dostarczonej, mocy wyjsciowe] I mocy strat, oraz sprawno$ci energetycznej
i wspolczynnika zawartosci harmonicznych w funkcji amplitudy napiecia wej-
sciowego.

Wyniki wykonanych obliczen potwierdzaja uzyskanie bardzo dobrej zgodnosci
wlasciwosci makromodelu z parametrami i charakterystykami katalogowymi mode-
lowanego uktadu scalonego. Roznice wielkosci parametréw obliczonych dla makro-
modelu i parametrow katalogowych nie przekraczaja jednego procenta. Mozna
zatem uznac, ze opracowany makromodel cechuje si¢ wysoka dokladnoscia i nadaje
si¢ do wigkszosci zastosowan praktycznych.

2.5. Przyktad zastosowania makromodelu wzmacniacza TDA2030A

Przydatnos¢ opracowanego makromodelu do komputerowej symulacji wzmac-
niaczy elektroakustycznych ilustruje przyktad wzmacniacza o mocy 60W, prze-
znaczonego do trojdroznego aktywnego zespotu glosnikowego [7]. Schemat ideowy
wzmacniacza jest pokazany na rys. 5. Kazdy z toréw zawiera aktywny filtr roz-
dzielajacy (zwrotnicg) i wzmacniacz mocy zbudowane na jednym ukladzie scalonym
(tzw. ,filtr aktywny mocy”). Zrealizowane sa trzy filtry (dolnoprzepustowy, §rod-
kowoprzepustowy i gérnoprzepustowy) drugiego rzedu o charakterystykach But-
therwortha i czestotliwosciach podziatu 300 Hz i 3 kHz. Wzmocnienie napigciowe
i moc torow Srednio- i wysokotonowego sa mniejsze od wzmocnienia i mocy toru
niskotonowego ze wzglegdu na roinice w efektywnosci i impedancji gloénikow
kazdego z torow.

W torze niskotonowym wzmacniacza prad pobierany przez obciazenie jest
wigkszy od maksymalnego pradu dostarczanego przez uklad scalony. Dodatkowy
prad pochodzi z tranzystoréw Q1 (dodatnia czg§c) i Q2 (czg$¢ ujemna). Tranzystory
sa sterowane spadkami napig¢ na rezystorach 1,5Q, ktoére sa wynikiem przeplywu
pradow zasilania ukladu scalonego. Ich rezystancja decyduje o podziale pradéw oraz
mocy strat pomiedzy ukladem scalonym i tranzystorami.

Analiza wzmacniacza z rys. 5 bez postuzenia si¢ makromodelem uktadu scalone-
go jest wlasciwie niewykonalna, bo chociaz jest znany uproszczony schemat ideowy
wzmacniacza mocy TAD2030A [7], to brak jest informacji o modelach wystepuja-
cych w tym schemacie tranzystoréw. Uzycie zaproponowanego w tej pracy makro-
modelu umozliwia wykonanie symulacji komputerowej wzmacniacza. Wyniki réz-
nych analiz sa przedstawione na rys. 6. Rysunek 6a przedstawia charakterystyki
amplitudowe toru nisko-, §rednio- i wysokotonowego wzmacniacza. Przebieg charak-
terystyk, czestotliwoSci podziatu i wzmocnienia oraz moce wyjsciowe tordw sa
zgodne z [7].
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Rys. 5. Schemat ideowy elektroakustycznego wzmacniacza mocy do trojdroznego aktywnego zespolu
glo$nikowego

Przebiegu czasowe pradow w torze niskotonowym wzmacniacza pokazano na
rys. 6b. Przy napieciu wejSciowym o amplitudzie 0,45V prad wyjéciowy osiaga 3,8 A,
podczas gdy maksymalna wielko$¢ pradu wyjéciowego ukladu scalonego wynosi
okolo 0,6 A, aminimalna —0,54 A. Maksymalna wielko$¢ pradu kolektora tranzysto-
ra Q1 wynosi 3,2 A, a tranzystora 02 — 3,25 A. Prady tranzystorow nie sa jednakowe
z powodu roznic w charakterystykach wejsciowych i wspolczynnikach wzmocnienia
pradowego tanzystorow n-p-n i p-n-p. Zgodnos¢ wielkoéci mocy wyjsciowej i wspot-
czynnika zawarto$ci harmonicznych, uzyskanych w wyniku symulacji komputerowej
i zamieszczonych w [7], uzyskuje si¢ po zamodelowaniu ukladu scalonego przy
maksymalnym pradzie wyjsciowym 0,6 A. Od pradu wyjsciowego najsilniej zalezy
napiecie zrodet V.1 V. Przy pradzie 0,6 A napiecia tych zrodel wynosza 2,8 V.
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Rys. 6. Wyniki analizy wzmacniacza do trojdroznego aklywnego zespolu glo$nikowego: a) charakterystyka
amplitudowa, b) przebiegi czasowe pradow
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Przebiegi czasowe pradow ilustruja dziatanie wzmacniacza i stuza do obliczania
mocy dostarczonej, mocy wyjéciowej i mocy strat w ukladzie scalonym i tranzys-
torach, oraz sprawnosci energetycznej 1 wspolczynnika zawarto$ci harmonicznych
w funkcji napiecia wejsciowego. Ze wzgledu na znieksztalcenia nieliniowe
sygnalow przy najwickszych mocach, moc wyjsciowa byla obliczana jako
P,, = RMS[V(OUT)]- RMS [I(RL)] za§ moc dostarczana ze zrodel zasilajacych,
jako P,= 18- AVG[I(VEE) — I(VCC)], amoc strat, jako ich réznica. Aby u$rednic
funkcje RMSi AVG przebiegi napie¢ i pradow byly calkowane w kilkunastu okresach
pobudzenia. Z wykonanych obliczen wynika, Ze wzmacniacz jest w stanie dostarczy¢
do obcigzenia o rezystancji 4 moc 25W przy bardzo malych znieksztalceniach
nieliniowych i 30W przy wspolczynniku zawarto$ci harmonicznych 4 = 0,5%.
Sprawno$¢ energetyczna przyjmuje wielkosci typowe dla wzmacniacza mocy klasy B.

Wyniki analiz wykonanych z zastosowaniem przedstawionego makromodelu
wskazuja na pelna zgodno$¢ parametrow obliczonych przy uzyciu tego makro-
modelu z parametrami elektroakustycznego wzmacniacza mocy do trdjdroznego
zespohu glosnikowego zamieszczonymi w [7].

3. MAKROMODEL WZMACNIACZY MOCY M.CZ.
O MNIEJSZEJ ZLOZONOSCI

Makromodel o mniejszym stopniu zloZonosci jest przeznaczony do modelowania
wzmacniaczy mocy m.cz. o zasilaniu niesymetrycznym. Wzmacniacze takie maja
mniejsza moc wyjsciowa (0,SW do 10W), a ich dane katalogowe zwykle nie
zawieraja informacji o wejsciowym pradzie polaryzacji, wejSciowym napigciu i pra-
dzie niezrownowazenia, wspolczynniku maksymalnej szybkosci zmian napigcia wy-
jsciowego SR i polozeniu biegunéw transmitancji napigciowej z otwartg petla
sprzezenia zwrotnego (jest podawana gorna czgstotliwo$¢ graniczna wzmacniacza
z zamknieta petla sprzezenia w zaleznosci od zewngtrznego kondensatora kompen-
sacji czestotliwoséciowej).

Makromodel o mniejszej zlozonoéci stanowi uproszczenie pelnego makromodelu
wzmacniacza o zasilaniu symetrycznym przedstawionego w p. 2. Pomimo prostej
budowy modeluje on z zadowalajaca dokladnoscia pobor mocy ze zrodla zasilajace-
go oraz uwzglednia nastgpujace wlasciwodci wzmacniacza: rezystancje wejsciows,
wzmocnienie napigciowe przy otwartej petli ujemnego sprzezenia zwrotnego, poloze-
nia pierwszego bieguna transmitancji przy otwartej petli, wplyw kondensatora
obwodu kompensacji na charakterystyki czgstotliwosciowe wzmacniacza, zalezno$c
impedancji wyjéciowej od czestotliwosci oraz ograniczanie napigcia wyjSciowego
WZIMAacniacza.

Wspomagana komputerem analiza pelnego schematu ideowego uktadu scalone-
go jest praktycznie niewykonalna z powodu niedostgpnosci odpowiednich danych
technologicznych, potrzebnych do modelowania elementéw polprzewodnikowych.
W przypadku niektorych analogowych ukiadow scalonych analiza taka zostala
przeprowadzona, a wyniki opublikowane (np. analiza wzmacniacza operacyjnego
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nA741). W [5] jest zamieszczony przyklad analizy scalonego wzmacniacza mocy
m.cz. UL1495N. Mimo pewnych niedostatkow modelowania tranzystoréw (pomi-
nigcie czesci dynamicznej modeli) wyniki analiz wzmacniacza z tym ukladem,
podobnie jak jego dane katalogowe, mogg shuzy¢ do weryfikacji opracowanego
makromodelu. Dlatego jako przyklad scalonego wzmacniacza mocy m.cz. o zasila-
niu niesymetrycznym, ktorego makromodel zidentyfikowano i zweryfikowano, zo-
stal wybrany uklad UL1495N.

Przyjety w [5] punkt startowy analizy stalopradowej wzmacniacza z ukladem
scalonym UL1495N jest odlegly od koncowego punktu pracy uktadu. Proby zmiany
tego punktu startowego prowadzily do braku zbieznosci procedur numerycznych
programu PSpice. Wida¢ stad, Ze przy symulacji na poziomie elementéw ukladu
zawierajacego nawet tylko jeden scalony wzmacniacz mocy m.cz. problemy ze
zbieznofcig procedur numerycznych symulatoréw ukladéw elektronicznych moga
wystapi¢. Symulacja wzmacniacza, w ktéorym uklady scalone sa zastapione
makromodelami jest wolna od takich trudnosci, nawet gdy w sklad wzmacniacza

wchodzi kilka ukladéw scalonych sprzezonych galwanicznie (np. wzmacniacz
ACE-bass [8]).

3.1. Opis makromodelu

Struktura makromodelu scalonego wzmacniacza mocy m.cz. o mniejszym stop-
niu zlozonodci jest pokazana na rys. 7. W schemacie tym stopien wejsciowy zostal
pomini¢ty w stosunku do modelu pelnego, jedynie rezystor R, ustala rezystancje
wejSciowa wzmacniacza. Stopien  posredni, skladajacy sie z elementéow
G,(V(1)—V(5) i R,, ma jednostkowe wzmocnienie napi¢ciowe i uwzglednia
polozenie bieguna transmitancji napigciowej wzmacniacza z otwarta petla sprzezenia
zwrotnego (wraz ze stopniem wyjSciowym i kondensatorem Cj). Kondensator Cp,
dolaczony na zewnatrz makromodelu (migdzy koncowki 3 i 12), umozliwia kompen-
sacje charakterystyk czestotliwosciowych wzmacniacza w taki sam sposdb, jak
W rzeczywistym wzmacniaczu.

Stopien wyjsciowy modeluje zalezno$¢ impedancji wyjéciowej wzmacniacza od
czgstotliwosci. Rezystancja wyjsciowa przy bardzo malych czestotliwo$ciach jest

5 § 14
DVC (R pvpi
RI RP R2 RE RO
EE V(14) 1‘ DI
VP1 S S .
7 o3 * b2 VP 12
GA (V(1)-V(5)) GB V(3)
HI(VP) @® VE L“——‘“——O
H 3 e 10

Rys. 7. Struktura makromodelu wzmacniacza mocy m.cz. o zasilaniu niesymetrycznym

TOM 44—

rowna re
czestotliv
stopnia
E . V(14)
zacisku
cniacza.
Pobd
zrodia p
czynkow
pradu w
D, 1 rezy
(probko
podobni
H i rezy
na przev
poboru
spoczynl
energety
cniacza

Wart
wzmacn
paramet
moc W,
napieciu
pigciowe
jest zna
wzmacn
graniczr
densato:
cniacza
thumien:
rezystor
scalone;

Na
ponizej
modelu.
niaczy
danych
jest dog




r. { Telekom.

cza mocy
w (pomi-
uktadem,
cowanego
. 0 zasila-
wano, zo-

- ukladem
Yy Zmiany
erycznych
w ukiadu
blemy ze
ych mogg
astapione
nacniacza
macniacz

zym stop-
wy zostal
zystancje
lementow
wzglednia
przezenia
sator Cp,
kompen-
0sdb, jak

niacza od
ciach jest

14
P VP1

12

10

ym

TOM 44--1998 Makromodele scalonych wzmacniaczy... 463

robwna rezystancji rezystora R, Kondensator C, powoduje, ze w miare wzrostu
czestotliwosei rezystancja R, jest bocznikowana przez pojemnosé wyjéciowa
stopnia po$redniego i impedancja wyjSciowa wzmacniacza maleje. Elementy
E.V(4), V., Vi D, i D, zapewniaja wladciwg warto$¢ napiecia stalego na
zacisku wyjSciowym 1 ograniczanie maksymalnego napiecia wyjSciowego wzma-
cniacza.

Pobér mocy ze zrodla zasilajacego jest modelowany za pomoca wielomianowego
zrodla pradowego G,. Staly wspolczynnik wielomianu odpowiada pradowi spo-
czynkowemu wzmacniacza. Zrodlo G, jest sterowane dodatnia poltéwka przebiegu
pradu wyjSciowego za posrednictwem pomocniczego obwodu zlozonego z diody
D, i rezystora R, oraz ze Zrédla napigciowego H sterowanego pradem wyj$ciowym
(probkowanym przez Zrodio V,). Dioda D, jest idealna dioda pdlprzewodnikowa
podobnie jak D, i D, Transkonduktancja zrédla G,, transrezystancja Zrédia
H i rezystancja rezystora R, zostaly dobrane w taki sposdb, zeby spadek napiecia
na przewodzacej diodzie D, mozna bylo zaniedbaé. Przyjety sposéb modelowania
poboru mocy ze zrodla zasilajacego gwarantuje prawidlowe wielkosci pradéw:
spoczynkowego 1 zasilajacego, a takze mocy zasilania, mocy strat i sprawnoéci
energetycznej w catym zakresie napigé sterujacych i impedancji obcigzenia wzma-
cniacza oraz napiec zasilania,

3.2. Identyfikacja makromodelu

Wartoéci elementdéw i parametréw uproszezonego makromodelu scalonego
wzmacniacza mocy m.cz. wyznaczane sg kolejno, niezaleznie od siebie na podstawie
parametroéw katalogowych wzmacniacza. Sa to nastgpujace parametry: maksymalna
moc wyjsciowa (P, ,.) przy znamionowej rezystancji obciazenia (R,) oraz
napigciu zasilajacym (Vec), spoczynkowy prad zasilania (/,), wzmocnienie na-
pigciowe wzmacniacza (4,) z otwarta petla sprzezenia zwrotnego (jeSli nie
jest znane, mozna zalozy¢ warto$¢ 1-10° do 3:10%, wzmocnienie napieciowe
wzmacniacza z zamknigta petla sprzgzenia zwrotnego (A4,¢;), gorna czestotliwosé
graniczna (f,) wzmacniacza z zamknigta petla sprzezenia i zewngtrznym kon-
densatorem kompensacji czgstotliwosciowej (Cy), rezystancja wyjsciowa wzma-
cniacza (Ry,,) przy zamknigtej petli sprzezenia zwrotnego lub wspdlczynnik
thumienia K = R, /Ry, rezystancja wejsciowa wzmacniacza (R,), rezystancja
rezystora petli sprzezenia zwrotnego (Ry) — zwykle wbudowanego do ukiadu
scalonego.

Na podstawie tych parametrow ukladu scalonego i zaleznoci zestawionych
ponize] wyznaczane sa warto§ci poszczegdlnych elementéw i parametréw makro-
modelu. W zaleznoSciach tych zostala uwzgledniona specyfika scalonych wzmac-
niaczy mocy m.cz. o zasilaniu niesymetrycznym (wielkoSci pradow, dostepnoéé
danych katalogowych, itp.). Kolejno&¢ obliczen i forma poszczegdlnych zaleznoéci
jest dogodna przy identyfikacji modeli takich wzmacniaczy.
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Rezystancja rezystora R, makromodelu jest réwna rezystancji wejSciowe]
wzmacniacza. Konduktancja zréodla pradowego G, jest zalezna od wzmocnienia
wzmacniacza z zamknieta petla sprzezenia zwrotnego Ay, 1 czestotliwo$ei od-
powiadajacej biegunowi transmitancji wzmacniacza z zamknigta petla f,. Mozna
ja wyznaczy¢, jako: '

Gu = ZnAVCL CFf;z (15)

Aby wzmocnienie stopnia bylo jednostkowe, R, musi by¢ rowne R, = 1/G,. Rezystor
R, tatwo jest obliczy¢ jesli jest znana rezystancja wyjSciowa wzmacniacza Ry,
Ay
Ry = - Ryge. 16
0 AVcL 0, ( )

Czesto jednak brak jest takich danych. Wtedy mozna zatozy¢é warto§¢ wspolczyn-
nika tlumienia K od 10 do 40 i stad oszacowac wielko$¢ rezystancji wyjsciowej, jako
Royge = RL/ K.
Od iloczynu G, R, zalezy wzmocnienie 4, wzmacniacza, stad G, jest roOwne:

Ay(R,+ R
G, = _‘KE_«_Q ______ L ) (17)
G, R, Ry Rp,,

Ograniczanie napiecia wyjsciowego nastgpuje gdy dioda D, lub D, przewodzi.
Jesli przyjmiemy, ze Lp, = I, = I, to przy zaloZeniu, Ze obcinanie jest symetryczne,
wartosci zrodel napieciowych V.1V, mozna obliczy¢ jako:

Voo o - T
Vem=Vp=-+SC — /2P, xRy, + VyIn 2Py s Re : (18)
2 RL ‘ISI

Wspolczynnik wzmocnienia sterowanego zrodla napigciowego Ej jest rowny 0,5,
a zalecane wartosci elementoéw sekcji mocy sa nastgpujace: transrezystancja zrodia
H = 1,0kQ, rezystancja rezystora R, = 1,0MQQ, dioda D, taka sama, jak D, i D,
(I,ps = I;), wspolczynniki zrodta wielomianowego Gp: Py = I, P, = 2,0mS.

3.3, Makromodel scalonego wzmacniacza mocy ULI1495N

W celu zilustrowania tej procedury zostal zidentyfikowany makromodel scalone-
go wzmacniacza typu ULI495N. Wartosci potrzebnych danych katalogowych sg
nastepujace [6]: Ve =9V, P, o = 0,65W, R, = 15Q, I, = 6mA, 4, = 10* (osza-
cowane i zweryfikowane przez symulacje ukladu scalonego UL1495N), Ay = 200
(26dB), f, = 15kHz przy Cp= 68pF, R,=1,4AMQ (wg danych katalogowych
R, > 1MQ, warto§¢ 1,4MQ uzyskano w wyniku symulacji pelnego ukladu
UL1495N), R, = 7,7k (wbudowany do ukladu scalonego).’

Na podstawie tych danych wyznaczono wartosci elementéw i parametrow
makromodelu: R, = 14MQ, G, = 1,28mS, R, = 781 Q. W celu wyznaczenia rezys-
tora R, zakladamy warto§¢ wspolczynnika thumienia K = 15 i szacujemy wielko§¢
rezystancji wyjsciowej Ry, = 1Q, stad R, = 503, Lepszym oszacowaniem rezystan-
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cji R, jest wartos¢ 57,8 Q uzyskana w wyniku symulacji petnego ukiadu wzmacniacza
UL1495N. Te wielko$¢ przyjmiemy do dalszych obliczen. Konduktancja Zrodia
sterowanego G, jest rowna 840S, I = Lp, = Lp; = 8-107°A, V.=V, =60,93V
(Vomx =44V), E;=05 H=10kQ, R,=10 MQ, wspoOlczynnik zrodia Gy
P, = 6mA, P, = 2,0mS.

Wiyniki tych obliczen w formacie zgodnym z formatem modeli w bibliotekach
poduktadow liniowych programu PSpice zamieszczono w tablicy 2.

Tablica 2
Makromodel scalonego wzmacniacza mocy m.cz. ULI495N w formacie bibliotek modeli
podukiadow liniowych programu PSpice

* .
* UL1495N audio power amplifier "macromodel" subcircuit
*
* connections: non-inverting input
* | inverting input
* | | frequency compensation
* | | | output ground
* | | | | positive power supply
* | | | | | input ground
* ! ! | b ! output
* ! ! l ! | I !
.SUBCKT UL1495N 7 5 3 10 14 8 12

RI 5 7 1.4E6

GA 3 0 7 5 1.28E-3

R2 3 0 781

RF 21 5 7.7E3

GB 21 0 3 0 840

RO 21 O 57.8

EE 28 21 14 0O 0.5

D1 28 22 UL1495ND

vC 14 22 0.93

D2 24 28 ULL495ND

VE 24 0 0.93

VP 28 12

H 26 0 VP 1.0E3

D3 26 27 UL1495ND

RP 27 0 1.0E6

GP 14 O POLY (1) 27 O .006 .002

.MODEL UL1495ND D (IS=8.00E-16)

.ENDS

*
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3.4. Weryfikacja i przyklad zastosowania makromodelu wzmacniacza UL1495N

W celu zweryfikowania uzyskanego makromodelu wykonano obliczenia jego
parametrow elektrycznych i poréwnano ich wyniki z danymi katalogowymi ukladu
scalonego ULI495N i z wynikami symulacji komputerowej wzmacniacza mocy
zawierajacego pelny schemat ideowy ukladu scalonego [5]. Obliczenia wykonano za
pomoca programu PSpice, a ich wyniki przedstawiono na rys. 81 9.

Na rysunku 8a pokazano zalezno$¢ napigcia wyjsciowego od wejsciowego
makromodelu z otwartg petla sprzgzenia zwrotnego przy wysterowaniu staloprado-
wym (zamiast kondensatora sprzggajacego z obcigzeniem zastosowano zrédlo napie-
ciowe 4,5V eliminujace skltadowa stata). Jak wynika z rysunku wzmocnienie
napieciowe wynosi 9986 V/V, a maksymalne miedzyszczytowe napiecie wyjéciowe
— okolo 8,8V (ograniczanie napigcia wyjsciowego na poziomie 0,1V i 8,9V).

Rysunek 8b przedstawia charakterystyki amplitudowe makromodelu z otwarta
i zamknigta petla ujemnego sprzgzenia zwrotnego. Parametrami krzywych sa pojem-
nosci kondensatora kompensacji czestotliwodciowej. Wzmocnienie przy matych
czestotliwodciach wynosi okoto 80dB (pgtla otwarta), lub 46 dB (petla zamknigta),
a czgstotliwo$ci graniczne przy zamknietej petli sa zgodne z [6]. Dla poréwnania
wykonano symulacje komputerowa pelnego ukladu wzmacniacza UL1495N. Roz-
nice pomigdzy charakterystykami amplitudowymi makromodelu i wzmacniacza przy
zamknietej petli sprzgzenia zwrotnego nie przekraczaja 1dB.

Impedancja wejSciowa makromodelu jest zgodna z przyjeta wartoScia i wynosi
1,4MQ, a modut impedancji wejéciowej obliczonej dla pelnego schematu
wzmacniacza ULI495N  jest zalezny od = czgstotliwosci i nieco mniejszy
(1,35MQ 1,38 MQ). Na rysunku 9a pokazano zalezno$¢ modutu impedancji wyj-
sciowej obliczona dla makromodelu przy otwartej petli sprzezenia zwrotnego z roz-
nymi pojemnosciami kondensatora kompensacyjnego. Jest widoczna silna zalezno$é
impedancji wyjSciowej od pojemnosci tego kondensatora. Dla poréwnania ob-
liczono impedancje wyjsciowe pelnego ukladu wzmacniacza UL1495N. Roéznice
pomigdzy odpowiednimi modutami impedancji wyjsciowych makromodelu i wzmac-
niacza nie przekraczaja 20%. :

Dzialanie ogranicznikow napigcia wyjsciowego ilustruje rys. 9b. Na rysunku jest
pokazana zalezno$¢ napigé wyjsciowych makromodelu od czasu przy trzech war-
todciach napigcia wejsciowego w warunkach pelnego wysterowania i przesterowania
wzmacniacza. Napigcie wyjsciowe jest ograniczane na poziomie okolo 4,4V, co
odpowiada katalogowej wielkosci maksymalnej mocy wyjéciowej 0,65 W. Podczas
symulacji pelnego schematu wzmacniacza uzyskano takie same wyniki.

Przedstawione wyniki potwierdzaja uzyskanie bardzo dobrej zgodnoéci wias-
ciwosci makromodelu z charakterystykami i parametrami katalogowymi scalonego
wzmacniacza mocy oraz z wynikami symulacji komputerowej pelnego schematu
ideowego ukladu scalonego UL1495N. Dokladnos¢ zaproponowanego makromode-
lu mozna uznac jako zadowalajaca w typowych zastosowaniach praktycznych.
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4. WNIOSKI I UWAGI KONCOWE

Makromodele wzmacniaczy mocy m.cz., przedstawione w tej pracy, cechuja sie
znacznie mniejszym stopniem zloZonoSci niz oryginalne wzmacniacze. Redukcja
liczby wezlow 1 galezi jest co najmniej pieciokrotna w przypadku makromodelu
o wigkszej dokladnosci i co najmniej dziesigciokrotna w przypadku makromodelu
uproszczonego. Dzigki temu jest mozliwe uzyskanie wielokrotnie krotszego czasu
symulacji i obnizenie jej kosztow. Makromodel zawiera zaledwie 10 zlaczy p-n
(makromodel o wigkszej dokladnoéci) lub 3 zlacza (makromodel uproszczony) co
zasadniczo zmniejsza problemy zwigzane ze zbieznoscia procedur numerycznych
symulatoréw uktadéw elektronicznych.

Zaproponowane struktury i procedury wyznaczania parametréw i elementdw
modeli umozliwiaja identyfikacj¢ makromodeli scalonych wzmacniaczy mocy m.cz.
na podstawie ich danych katalogowych. Ewentualne niekompletne dane jest latwo
uzupelni¢ wynikami prostych pomiaréw lub oszacowaniem niektorych parametrow.
Kazdy parametr wzmacniacza jest modelowany kolejno, niezaleznie od pozostalych.
Struktury modeli i metodyka identyfikacji ich parametréw uwzglednia specyfike
scalonych wzmacniaczy mocy m.cz.

Makromodele sa zbudowane z elementow akceptowanych przez program PSpice,
a dzigki zachowaniu struktury podobnej do makromodelu wzmacniacza operacyj-
nego, makromodele scalonych wzmacniaczy mocy moga by¢ dolaczane do bibliotek
poduktadow liniowych tego programu lub bezposrednio do plikéw danych wej-
Sciowych, przygotowanych w formie listy polaczen. Algorytmy wyznaczania ele-
mentéw i parametréw makromodeli moga by¢ podstawa do napisania odpowied-
niego programu komputerowego identyfikacji makromodeli wzmacniaczy mocy
m.cz. i dolaczenia go do segmentu PARTS pakietu MicroSim Design Center.

Napiecia 1 prady stale i zmienne koncoéwek prezentowanych makromodeli sa
zgodne z napigciami | pradami stalymi i zmiennymi odpowiednich koncowek
modelowanych ukladow scalonych. Oba makromodele zapewniaja prawidlowe
przebiegi czasowe pradow pobieranych ze zrodel zasilajacych oraz modeluja zalez-
no$¢ mocy wyjéciowej, mocy zasilania i mocy strat od napiecia sterujacego, rezystan-
cji obcigzenia wzmacniacza i napig¢ zasilajacych. Przytoczone wyniki symulacii
komputerowej $wiadcza o zadowalajacej dokladno$ci makromodeli i ich przydatno-
sci do typowych zastosowan praktycznych. Symulacja komputerowa umozliwia
optymalizacj¢ makromodeli, prowadzaca do zwigkszenia ich dokladnosci, dzieki
prostym zwiazkom miedzy parametrami makromodeli i danymi katalogowymi
wzmacniacza. Makromodele i metodyka identyfikacji ich parametrow moze byé
stosowana rownie dobrze do modelowania scalonych wzmacniaczy mocy m.cz., jak
i wzmacniaczy zbudowanych z elementow dyskretnych. Rodzaj tranzystorow i zto-
zono$¢ struktury nie ma wplywu na przebieg i wynik modelowania.
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J. STANCLIK

MACROMODELS OF INTEGRATED CIRCUIT AUDIO POWER AMPLIFIERS
Summary

This paper deals with two macromodels of integrated circuit audio power amplifiers intended for
PSpice computer program (the more accurate and complex model and the less complex and accurate
model). The both macromodels are much less complex than the original amplifiers but accurate enough
for typical applications. The more accurate model, intended for amplifiers supplied from two symetrical
supply sources, is derived from [8]. It ensures the proper values of currents taken from the supply sources,
the supplied power, output power and dissipated power as well as the power efficiency and total harmonic
distortion factor depending on the input voltage, load impedance and supply voltages. The less complex
macromodel refers to amplifiers supplied from one supply source [10]. The macromodel structures,
identification algorithms and identification examples of typical integrated circuit audio power amplifiers
are also presented in the paper. Macromodel parameters are evaluated from typical data sheet.
Performance characteristics of the macromodels have been verified by their analysis and the comparison
of the results with the data sheets. Finally the macromodel applications to the computer simulation of the
audio power amplifiers are also shown.

Key words: macromodel, audio power amplifier, PSpice computer program.
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The generation of learning data points for circuit
performance modelling by means of fuzzy system

RYSZARD HORBOWSKI, MICHAL BIALKO
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Politechnika Gdanska
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In this paper the application of fuzzy system to generation of learning data points for
electronic circuit performance modelling is presented. Under some assumptions the propo-
sed approach helps to gnerate the learning data point base that posseses two advantages: it
is free of superfluous redundancy and sufficiently represents behaviour of the circuit. Using
simple examples we show, how properly chosen learning points may influence model errors
and structure.

Key words: fuzzy and neurofuzzy modelling, fuzzy logic, electronic circuit modelling,
knowledge engineering, expert systems.

1. INTRODUCTION

Modelling of electronic circuits performance enables us to predict the behaviour

of an investigated circuit without its analysis on the level of individual elements.
Applications of such models have been presented in some papers [1, 2] significantly
speeding up a process of circuit optimisation.
The input-output data pair set can be obtained in two ways: on the basis of
measurements of a circuit or on the basis of simulation. In the first case it is usually
not possible to obtain any additional data pairs, whereas in the latter one we can
generate as many additional points as we need.

An appropriate selection of these points is essential in circuit modelling, and in
the remaining part of this paper we will consider only points, which were generated
by the circuit simulator. In this paper we will consider two types of circuit
parameters: input (independent) parameters, called as circuit variables, and output
(dependent) parameters called as circuit functions. In general, finding appropriate
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model structure from data base points is iterative and time consuming task. The time
of the model generation and its accuracy are heavily dependent on a quality of
learning data points. Thus, the selection of these points should be carried out as
skillful as possible. The large and redundant data base causes long time of a model
structure identification, whereas not sufficiently covered input space of the circuit
variables can cause large model errors.

The simplest technique of generating data points is randomly sampling of the
input space of the circuit. If each of the circuit variables (e.g. resistances, capacitan-
ces, currents, voltages, technology parameters) x; belongs to the interval [L,, U] then
the input space X of the circuit is defined by the Cartesian product:
X =[L, U]lx[L, U)]x..x[Ly, Uyl, where N is the number of circuit variables. In
this method, we randomly choose the base points from the input space:
P;= (pP, p9...., p{), where p,e[L, U]. For each P; the circuit simulator determines
the values of the selected circuit function y? (e.g. voltage gain, cut-off frequency,
power dissipation, SR, CMRR, input and output resistances, etc.). Finally, we
obtain the learning data point set P consisting of learning data points
P =P, p?,..., pQ, y?). Despite its simplicity, randomly sampling of the input
space has one disadvantage: it tends to produce clusters and therefore is not well
suited for the model construction.

The second technique that is often utilized is uniform covering of the input space. It

ensures that input space can be sufficiently covered by the samples. The main

disdvantage of this technique is known as a curse of dimensionality: the number of

required points grows exponentially with the dimension of the input space. If we

assert k, points uniformly distributed in the interval [L,, U] for each variable x,, then
N

for N variables the total number of data points is determined by K = [ | k,. If, for
i=1

example, k, = 5 (5 points per variable) for each i, and N =5 (5 variables), then

K =5%=3125.

In [1, 2] Latin Hypercube sampling technique (briefly described in [1]) has been
used to generate of data points; this method is a specific kind of the uniform
sampling. Described above two techniques are used if no a priori knowledge about
the circuit is available. However, often such a knowledge is available and should be
used to aid the generation process. This paper tries to show, how it can be done.

The paper is organized as flows. In section 2 we try to get to know, what kind of
circuit functions we can deal with. In section 3, on the base of section 2, an expert
prediction of the circuit function is discussed. Section 4 describes in details the
proposed approach to the model error prediction (MEP) performed by the fuzzy
system, and section 5 describes the way of its learning. The algorithm thatmakes use
of the designed fuzzy system is proposed in section 6. Section 7 provides us with two
examples of the proposed algorithm and finally, section 8 contains some conclusions
and possible future research.
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2. TYPES OF NONLINEARITIES OCCURED IN ELECTRONIC CIRCUITS;
BASIC ASSUMPTIONS

In order to get to know what kind of nonlinearities can be met in the electronic
circuits domain let us consider the simple two-stage op-amp presented in Fig. 1.
M1=M2

Mﬁlj [ Itoms Em M3=M4

¥ } N

in- '_] I:__M3 M4 rill+ ' out
|
@) Is CL

0 i r(jL—J . [ s

vDbD

VSS
a) b)

Fig. 1. Simple two-stage operational amplifier (a) and assumed model of the MOS transistor (b)

We have assumed simple model of the MOS transistor as the voltage controlled
current source with output conductance g,. Individual parameters of the model are

calculated as follows [3]:
ke w
Em = D) ’EID g =4l )]

Parameters k' and A are technological parameters, and we assume that for all
transistors they are the same. W/L of each transistor are circuit parameters as well as
capacitance C, and current [g.

Based on equations (1) we have derived formulas that determine 6 parameters of
the circuit. These are: differential voltage gain K, CMRR, output resistance R, or
conductance G,, total power dissipation P,,, cut-off frequency f,, and slew rate SR.
Derived formulas are presented below.

KoK (W/L)4 (W/L)s (W/L),
WO\ (WILYs(WILY, s

K,.[dB] = 20 log K, + 10log (W/L)s4 (W/L)s) + 20 log (W/L), +
— 10log (W/L)s(W]L);) — 20log I
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(W[L), 1 (W/L)s
G Galigyny, 76, ¥ L),
_ (W/L)s (WIL), (WIL)s
Ptot - (VCC VSS)I ww(*TW/L)() SR 2’[9 C (W/L)()
1 1 (I’V/L)5

Parameters: K 4, Go0, R0 and fj, depend only on technological parameters, e.g. on
k" and 1, and for established technology are constant. CMRR parameter can be
expressed by a formula similar to the K,,.

Looking at the listed formulas we can derive some conclusions:

— all circuit functions depend monotonically on each circuit variable with no
inflexion points;

— often occured nonlinearities are: log (x), \/ x, 1/x and 1 /\/ x;

— by appropriate choice of the circuit parameter we can minimize its nonlinearity
with respect to the circuit variables, e.g. R, is nonlinear with respect to two
variables whereas G, with respect to only one;

— by finding the loganthm of some nonlinear functions which are more nonlinear
than log (x) we can decrease their nonlinearitis to log (x) (e.g. K4 i K,,[dB]).
Taking into account given above statements we assume that considered circuit

functions are monotonous with respect to each variable for all possible com-
binations of the remaining ones. Such an assumption may not be true even for the
circuit shown in Fig. 1. Our circuit is determined by much more parameters that, in
some cases, can not be even expressed analytically, and can be non-monotonous. As
an example we can get nonlinearity error that for OTA has been defined in [1]. In
this case our approach may not always perform well. Although, the proposed
algorithm has been developed on the basis of the above assumptions, it performs
well in some other cases. Of course it is possible to develop other algorithm starting
from other, less restricted assumptions.

3. THE PREDICTION OF A BEHAVIOUR OF CIRCUIT FUNCTIONS

Let us assume that for fixed values of all circuit variables except one, x,, we have
three valueds of any circuit function, y,, of any considered circuit. In other words we
evaluate three values of any circuit function for three values of any circuit variable
for fixed values of the remaining ones. Additionally, we assume that the values of
circuit varialbes mentioned above are equidistant. These values are presented in
Fig. 2. as black points.

Let us have a look on Fig. 2. (a). What can we tell about the whole characteris-
tics y, = f(x,) if we have only three points presented in Fig. 2. (a)? Taking into
account considerations performed in section 2 we expect that this characteristic will
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Fig. 2. Examples of distribution of three points representing the behaviour of a circuit function

be similar to 1 or 2. We can not indicate which of them better approximate
behaviour of an actual function. Both characteristics are equally possible. However,
if we have points presented in Fig. 2. (b) we will expect, that characteristic 1 is more
likely rather than characteristic 2. So, being given only three points of circuit
function we try to foresee the actual character of this function using our a priori
knowledge about it.

4. FUZZY SYSTEM AS A PREDICTOR OF APPROXIMATION ERROR

Let us assume, that we perform piecewise linear approximation of the actual
function which is shown in Fig. 3. In fact it can be treated as linear interpolation
between three data points.

Our goal is to estimate how large the expected error of such an approximation
could be. We define this error as maximum relative error between actual charactris-
tic y (x) and its approximation $(x):

y(x) —9(x)

MEP = model error prediction = max

xe(L, U]

We can easily notice, that for characteristic presented in Fig. 3.(a) the expected

error will be large whereas for approximation presentd in Fig. 3.(b) it will be small.

In order to express some general rules related to the expected error value of the
assumed approximation we introduce a linearity coefficient (LC) defined as

-l o

. Q)

A,

A,

A,

A

y(x) —y(x,)
y(x,) — y(x3)

yx) — y(x;)
yx) — y(x;)

3 3

LC = min{
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X X

a) by

Fig. 3. Actual characteristics (1) and its assumed piecewise linear approximation (2)

yle) |

y(Xs)
x s

Fig. 4. The interpretation of notations for definition (3)

All notations existing in definition (3) are explained in Fig. 4.
Now we can express some natural statements (rules) related to the MEP:

IF (LC IS “large”) THEN (MEP IS “small”)
IF (LC IS “middle”) THEN (MEP IS “small”’)
IF (LC IS “small”) THEN (MEP IS “middle™)

Such terms of linguistic variables (LC and MEP) like “middle” or “large” will be
in our system represented by the appropriate fuzzy sets.
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As it can be noticed, the rules presented above, in which antecendents there appeare
only LC, are not sufficient to determine an expected value of the approximation
error. For example, for two sets of the circuit functions of the form (y(x), y (x,),
y(x5)) having values: (1, 2, 10) and (101, 102, 110) the values of the parameter LC
are the same whereas we expect that for the second set the approximation error will
be much lower than for the first one.
Thus, we need to introduce second parameter. It will be denoted as A, and its
definition is as follows:

A = Ymax Yuin (4)

Ymax + Ymin

where Yuax = max {y (x,), ¥ (x;)} and ymi, = min{y(x,), y (x;)}.
Such a defined parameter A is equal to one half of relative change of the circuit
function in the interval [L, U] corresponding to the mean value of this function

calCUIated as ymcan = (ymax + ymin )/2'
For defined parameter A we can derive some linguistic rules, e.g.:

IF (A IS “large”) THEN (MEP IS “large™)
IF (A IS “middle”) THEN (MEP IS “middle™)
IF (A IS “small”) THEN (MEP IS “very small”)

This rule set alone is not able to determine the expected error value, as well. In order
to do it we have derived the folded rule base consisting of rules of the form:

IF ((LC IS “large”) AND (A IS “large)) THEN (MEP IS “middle”)
IF ((LC IS “large™) AND (A IS “middle”)) THEN (MEP IS “small”)

The total number of rules depends on the number of fuzzy sets partitioning the
domains of LC and A. We have assumed 3 fuzzy sets for LC and 4 for A, so we have
12 rules. Example of parameter spaces partition is presented in Fig. 5.

A | (LC) L AR @) A
NSI' UMII IIL" i "S" |VM1 L3 "M2ﬂ IILII
|
I
| p7
— >
0 pl p2 p3 L 0 p4 p5 pé 0.8 A

Fig. 5. Assumed partition of spaces of LC and A
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All rules may be presented in the form of a look-up table:

We want to remark, that fuzzy sets corresponding to LC, A and to expected error
in Fig. 6 are quite different. Moreover, in practice, all fuzzy sets asserted to MEP
will be different (there will be 12 different singleton sets). These singletons will be
fixed during a learning process. Now, the structure of our “error predictor” is
defined. It has been derived on the basis of two assumptions related to the behaviour
of circuit function and to the assumed approximation. The task of our system is to
determine (approximately) the expected approximation error of piecewise linear
approximation based on 3 data points only (see Fig. 3). Unfortunately, our system is
not able to predict the value of this error, because it is not easy to determine exactly
the locations of fuzzy sets appearing in consequences of our rules. In order to do it
we have performed the learning process which is described in the next section.

N Mo L
s | M2 | s
Mi | L |

L2 0 2R

M2 L M2

L L L M1

Fig. 6. Example of the look-up table of the constructed fuzzy system

5. LEARNING PROCESS OF THE FUZZY SYSTEM

For the fuzzy system being constructed we have chosen the following fuzzy
strategies: singleton-type fuzzyfication, max-product fuzzy ingerence, singleton-type
fuzzy sets associated with system output and center of gravity defuzzification
method [4, 5]. In order to identify parameters of our fuzzy system, that is locations
of all fuzzy sets, we have used genetic algorithm [5]. Genetic algorithms belong to the
group of stochastic algorithms, that can effectively search a space of all possible
solutions in order to find the best of them. Parameter identification has been
performed on the basis of learning data poins. To generate these points we have
chosen a test function of the form f(x) = a + 1/x, x€[0.1, 1]. For such a defined
function it is possible to determine analiticaly the error of approximation (MEP) as
a function of parameter a. There has been chosen 81 data pairs of the form (y (x,),
y{x;), y(x3)) such that |x, — x| =|x; — X%, |, x, <X, < X3, X, Xy, x3€[L, U}]. For
each pair (y(x,), y(x,), ¥(x;)) and for various values of the parameter ¢ we have
computed values of the related LC and A parameters as well as the error of
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approximation (MEP). In this manner almost entire input domain of our system has
been covered. We have additionally added 9 learning points for which LC = 0 — in
this case the expected error equals 0 independently of the value of A. Since fuzzy sets
corresponding to LC and A form the fuzzy partition of related domains, thus the
location of the fuzzy sets corresponding to LC is determined by only 3 parameters
(pl, p2, p3 in Fig. 5) whereas corresponding to A by 4 parameters (p4, p5, p6 and
p7). The task of genetic algorithm has been to find values of the parameters pl,..., p7
such, that the mean square error of the system calculated across all training points
has been minimized. For each individual in one generation of the genetic algorithm,
on the basis of the data points, the initial values of output singletons have been
chosen and trained in some iterations of coniugate gradient method [4]. Main
parameters of the genetic algorithm have been: number of individuals in each
generation: 100, number of generations: 1000, crossover probability: 0.5 and
mutation probability: 0.005. We have fired the genetic algorithm several times and
have chosen the best result. It is (partially) presented in Fig. 7.
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Fig. 7. Locations of fuzzy sets found by genetic algorithm

6. POSSIBILITIES OF APPLICATIONS OF THE FUZZY SYSTEM
TO A POINT BASE GENERATION

As it has been mentioned, properly chosen base points enable to generate
amodel possesing good quality. But often generation process alone can be very time
consuming, especially for large number of circuit parameters. Thus, algorithm that
controls the process of model generation can significantly influence generation time.
It is easy to generate as much data pairs as possible and then perform their
preprocessing rejecting superfluous ones; but such an approach in high dimensional
case is not possible to perform. Therefore, we have to search for other, more
sophisticated methods. These metods arise usualy from our a priori knowledge about
a circuit or a system. One of such an approach, based on the developed fuzzy error
predictor is presented below.
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Let us assume that we have to generate data base points for any electronic circuit
function, still maintaining all previous assumptions about a modelled circuit
function. Circuit posseses N parameters denoted as x, i=1,..., N} each of them is
limited to interval [L,, U,]. Proposed algorithm is as follows:

1. All interval [L,, U;] is sampled for x{ = L, x@ = L, + (U, — L)[2 and x’ = U,.
2. For all possible vectors X, ., . ay = *{, x¥2,.., x¥¥), a;,..., aye{l, 2, 3}
evaluate the circuit function. In this way we get 3" data vectors of the form
Pal,uz,...,aN(x§al)a Xgaz)a ng'N)ﬁ y(al'm’aN))'

3. (ay, s, ay) = (1, 1,..., 1);

a) take the vector ¥ = (y(e2-eM, y@a2-man) yGa2-eN) and calculate for it the value

of expected error of the approximation (MEP); 2P — X

A

b) if MEP > threshold  value then for x{"=x{"+ S
x® = xP + xf) — x?
take the next combination of (a,, as,..., ay) and go to (a);

c) calculate MEP for (y(-2-an)  y(haz—an) - y@a2--aN) a5 well for (y Bz
y(z',az,m,aN)’ y(S,az,..‘,aN));

d) lf MEP (y("“l""”‘N), y(l',az,...,aN), y(z,az,.A.,aN)) > MEP (y(z,az,“.,aN)a y(z’,az,...,aN), y(B,az,...,aN))
add to the point base Py, . (x{7, x§2,..., x4, yU-aM) else add to the point
base Py, oy (X8, x52,..., x§V, y@rran))

e) if all combinations of (a,, a,..., ay) has been chosen go to (4) else take the nest
combination (a,, 4,,..., ay) and go to (a).

4. Repeat 3 for remaining circuit variables.

Fig. 8 explains how for the first variable individual points are calculated.

The described above algorithm is only one of possible, and can be easily
changed. The main element in the algorithm is the previously designed fuzzy

and

evaluate circuit function: y®2 N and y@92-N else

1o
y( N base point
y (az,a g8 r):const.
T candidates to the points base
y(1' ----- N L base point base point
2.... LY
;(2%&\1)
y@a) oo focbont T | o]
Zxt 1 @ 2! 3
Li=xy x® x® 0 x® oy =xP
Xy

Fig. 8. Example of calculation of individual points for the first circuit variable
in step (3) of proposed algorithm
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predictor of the expected error. This predictor has been tuned for one function only
whereas we apply it for all possible functions satisfying our assumptions. It is
obvious, that in this case error prediction can not be performed precisely. However,
our fuzzy system has been designed on the basis of very general rules, so it posseses
property of generalisation. Besides, in practical cases exact value of the error is not
very important, because for strongly nonlinear functions the value of MEP will be
large. In this case the exact value of MEP will play no role because the value of MEP
will considerably exceed the threshold value. We have to add, that skilled perfor-
mante models perform smooth circuit approximation, thus actual error of such
a model will be lower than for the piecewise linear one. In this respect our fuzzy
system can be treated as upper limiter of the approximation error.

7. EXAMPLES

As the first example we have chosen 5-variable nonlinear function.

S Xy, Xy Xy Xy X5) =1+ X, + 24/ (%, +3c?) + 3log (1 + x3 + x3) +

+ 10sin Ex +-—1—-
27 0.1 + x;

for x,, x,, x;€[0, 10}, x,, x5€[0, 1].

We have generated data base points representing this function. We have used
a modified version of the algorithm proposed in section 6. Namely, we have added
the second step to the algorith: we have enabled our algorithm to insert additional
points located strictly between x{) and x{’, x{7 and x®, x® and x{®) as well as
between x® and x® (see Fig. 8). These points are taken into account only if one of
x® or x® has been added. Table 1 summarises obtained results:

)

Table 1
Results obtained for 5-variable function by applying modified version of the proposed algorithm

Error | Number of added data points with respect to each [Total number{Total numbery  Total
threshold variable of added of added | number of
value 1 st step /2nd step points in the [points in the added
[%] x1 %2 x3 x4 x5 first step | second step points
10 0/0 0/0 o0 | 0/ 54/20 54 20 74
5 0/0 72 7/0 14/0 81/81 109 81 190
2 0/0 32/16 26/0 81/2 81/81 220 99 319
1 0/0 45/27 29/2 81/43 81/81 236 153 389

Looking at the Table 1 we can derive some conclusions:
— the number of added points grows up if the error threshold value decreases;
- investigated function is mostly nonlinear with respect to variable x,, next to x,;
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— for threshold error = 5% in both steps maximal number of added points for x;
occures. It means, that only in two steps it is not possible to approximate (in the
assumed above manner) the function with error value lower then 5%.

Obtained results are consistent with analitical prediction: the most nonlinear

function in (5) (in sense of assumed approximation) is 1/(a + x) while the least

decreased by finding the logarithm of it.

As the second example we have taken a simple CMOS differential pair shown in
Fig. 9. As a circuit function we have chosen output resistance R, and as circuit
variable — current fz as well as (W/L) of M1, M2 and M3, M4. The ranges of circuit

VDD=3V
. Ranges of circuit variables:
41:)/1/3 I:jl—‘-“'_']El 41‘6‘;1 1z = 10UA .. 100 uA
(W/L) MiM2 = 5/4 .. 50/4
we+’.] i_<_M3 ' M4__>j r‘ we- Wb MaM4 " 4074 .. 40044
wy

b M2 _Zh_____j!; wi L

Fig. 9. Schematic diagram of the differential pair

parameters are presented in Fig. 9. First we have generated 27 (3 x 3 x 3) data pairs
and next we have run the modified (as in previous example) algorithm with
threshold value 10%. It has been added 28 new data points. In order to demonstrate
the influence of data point distribution we have assumed very simple fuzzy model of
R,. We have namely partitioned spaces of circuit parametrs using fuzzy sets as it is
shown in Fig. 10.

Next we have trained such a model on the basis of various lerning sets that have
uniformly covered parameters space of the model. After each learning process (we
have learned only output singletons of the model in fixed number of itarations) we
have tested model accuracy in 1000 testing points uniformly distributed in the circuit
parameter space. Obtained results are presented in Table 2.

Since the structure of the model is probably one of the simplest thus the model
errors are large. However, the aim of this paper is not to construct accurate models,
but to show how the point location may influence the accuracy and the time of
model training. Results contained in Tab. 2 show, that the mean model error for 55
adequate chosen learning points is better than for 216 uniformly distributed ones.
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Fig. 10. Fuzzy sets dividing spaces of the differential pair parameters

Table 2
Results obtained for the simple model of the differential pair
Learning set Mean error [%] | Max. error [%] 1e$§$§e;o?rfl s
3x3x3 154 57.2 27
4x4x4 13.2 38.6 64
5x5%5 9.4 38.7 125
6x6x6 10.5 32.0 216
3 x 3 x 3+added points 9.3 364 55

Learning time in this second case is of course 4 times longer. The maximum error of
the model learned on the basis of 55 points is better than for uniformly distributed

125 points.

Since the location of learning points added by the algorithm can indicate the
model structure, thus on the basis of locations of added points we have hanged the
structure of our model. The partitioning of (W/L) of transistors we have left without
changes, but the partition of Iz we have assumd as in Fig. 11.

AR (%)
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85

100

/!z[uA]

Fig. 11. The modified partition of the Iz space
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Table 3
Results obtained for modified model of the simple differential pair
Learning set Mean error [%]| Max. error [%)] Nu‘mber <')f‘
learning points
4x4x4 4.8 ' 26.5 64
S5x5x%x5 5.1 274 125
6x6x6 4.1 21.0 216
3% 3 x 3+ added points 4.6 23.2 55

For this model we have performed the same tests as for the prewious. Obtained
results sumarises Table 3.

In this case a significant improvement in the model errors occurs, expecially for the
mean error. Additionally the accuracy of the model trained on the basis of 55
learning points is better than for 125 uniformly didtributed ones.

8. CONCLUSIONS AND FUTURE RESEARCH

Based on presented examples we have shown how a priori knowledge about
behaviour of an electronic circuit can be used, and how properly chosen learning
points can influence the model accuracy and structure. However, our approach will
perform well only for restricted class of functions. Moreover, our fuzzy system has
been trained for one kind of function only, so for other kinds of functions it works only
approximately. In order to overcome its drawbacks some changes are required. First,
we can start from other, less restricted assumptions about circuit functions. Second, for
the investigated function an error predictor the best suited for it should be used. Since
we do not know much about a modelled function, thus we propose to determine some
classes of functions. At the beginning it is neccesary to derive some formulas for some
representatives of a given circuit class. In order to determine the class, to which
investigated function belong, we propose to use a classiffier, as is presented in Fig. 12.

CLASS 1 \['tRRoR PREDICTOR

OF CLASS 1
Samples _ ; \ MEP
of the function o—
CLASSIFIER | - Y e

CLASS N \[£RROR PREDICTOR ~_/‘

OF CLASS N
Class selection

Fig. 12. Proposition of the usage of classifier
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Samples of the circuit function could be taken in some points of circuit input space,
and on the basis of these samples classifier would decide about appropriate class.
The error predictor of each class would be learned on the basis of a fuction
representative for this class. Such an approach would ensure, that MEP value could
be calculated more exactly.
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R. HORBOWSKI, M. BIALKO

GENEROWANIE PUNKTOW UCZACYCH DLA MODELI FUNKCJI UKLADOWYCH
UKLADOW ELEKTRONICZNYCH ZA POMOCA SYSTEMU ROZMYTEGO

Streszczenie

W pracy zaprezentowano sposob konstrukcji i uczenia systemu rozmytego, zadaniem ktorego jest

okreSlenie bledu zaloZonej aproksymacji funkcji ukiadowych ukiaddéw elektronicznych. Konstrukcja
systemu oparta zostata na wiedzy a priori o zachowaniu si¢ tych funkcji oraz na podstawowym zalozeniu
wynikajacym z przyktadowo przeprowadzonej analizy wybranego ukladu elektronicznego. Wyrazone
lingwistycznie reguly rozmyte, okreflaja jednoczesnie strukture systemu, ktéry dodatkowo byt uczony na
podstawie danych numerycznych.
Bazujac na zaprojektowanym systemie rozmytym zaproponowano algorytm generacji punktdw uczacych.
Jego dziatanie zaprezentowano na dwoch prostych przykladach pokazujac, jak wlaéciwie dobrane punkty
uczgce moga wplywad na czas jego uczenia jak i na jego dokladno$¢. Przedstawiono réwniez mozliwosé
wykorzystania klasyfikatora w systemie predykcji bledu aproksymacji.

Stowa kluczowe: modelowanie rozmyte i neurorozmyte, logika rozmyta, modelowanie ukladow elektro-
nicznych, inzynieria wiedzy, systemy ekspertowe.
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Wyznaczanie maksymalnego bledu przedzialu czasu
sygnaléw taktowania
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Instytut Elektroniki i Telekomunikacji, Politechnika Poznatiska

Otrzymano 1998.07.17

Autoryzowano 1998.09.14

W artykule przedstawione zostaly zagadnienia zwigzane z wyznaczaniem wartodci
maksymalnego bledu przedziatu czasu. Maksymalny blad przedzialu czasu (MTIE) jest
parametrem charakteryzujgcym sygnaly taktowania sieci synchronizacyjnej. Sygnaly te
taktujg operacjami realizowanymi w cyfrowych sieciach i urzadzeniach. Whasciwa jakosé
tych sygnal6w jest warunkiem prawidlowego procesu synchronizacii sieci telekomunikacyj-
nej. Istotnym zagadnieniem w eksploatacji cyfrowej sieci telekomunikacyjnej jest pomiar
parametrow zwigzanych z diugookresowymi zmianami fazy sygnalow taktowania. Do
podstawowych parametréw charakteryzujacych wolne zmiany fazy sygnalu takiowania
naleza dewiacja Allana, zmodylfikowana dewiacja Allana, dewiacja czasu, §redniokwad-
ratowy blad przedzialu czasu oraz maksymalny blad przedziatu czazsu. Pomiary i ob-
liczenia tych parametréw wymagaja znacznego zaangazowania sprzgtowego i cZasowego.
W artykule skupiono si¢ na metodach umozliwiajacych skrocenie czasu wyznaczania
wartoéci maksymalnego biedu przedziatu czasu.

W pierwszej czgici pracy przedstawione zostaly definicje wielkosci o podstawowym
znaczeniu dla scharakteryzowania sygnalu taktowania, a mianowicie bledu czasu oraz
bledu przedziatu czasu oraz definicja maksymalnego blgdu przedzialu czasu. Nastepnie
opisane zostaly warunki dokonywania pomiaru bledu czasu. Na podstawie pomierzonych
warto$ci bledu czasu wyznacza sig wartosci innych parametréw sygnaléow taktowania,
w tym takZe maksymalnego bledu przedzialu czasu. Przedstawiona zostaln zasada wWy-
zhaczania estymaty MTIE zgodnie z definicja podang przez migdzynarodowe instytucje
standaryzacyjne. Zastosowanie takiej metody jest jednak bardzo czasochtonne. W nastgpne;j
czgsci pracy przedstawiono szczegolowo trzy metody umozliwiajace w znacznie krotszym
czasie wyznaczanie warto§ci MTIE charakteryzujacej badany sygnat taktowania. Pierwsza
z metod, nazwana przez autorow metodsy wiekszego skoku, pozwala na znalezienie z co
najmniej dobrym przyblizeniem rzeczywistej wartosci MTIE charakteryzujacej ciag danych.

Pozostale dwie metody — metoda decyzji brzegowych oraz metoda polozenia wartosei
ekstremalnych, pozwalajg w sposob efektywny czasowo na znalezienie doktadnej estymaty
MTIE. Przedstawiono takze wyniki eksperymentu poréwnujacego efektywnosé czasowy
wyznaczania wartoci MTIE poszezegélnymi metodami dla przykladowego ciagu wynikdw
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pomiaru. Potwierdzona zostala efektywnod¢ czasowa zaproponowanych metod. Czas
wyznaczania byl od kilkunastu do kilkuset razy krétszy, niz czas wyznaczania metoda
opartg bezpodrednio na delinicji parametru. Przytoczona zostala takze opisana w literatu-
rze metoda zgrubnego szacowania MTIE. Zwrocono uwage na wady tej metody.

Zastosowanie opisanych metod w praktyce jest pomocne w eksploatacji sieci telekomu-
nikacyjnej. Umozliwi szybkie wyznaczanie wartoSci parametru badanego sygnalu tak-
towania sieci synchronizacji. Porownanie otrzymanych wartosci z zaleceniami (normami)
instytucji standaryzacyjnych pozwoli na dokonanie oceny dziatania sieci telekomunikacyj-
nej. Prace wykonano w ramach projektu TB-44-536/98/DS.

Stowa kluczowe: sie¢ synchronizacji, sygnal taktowania, parametry sygnalu taktowania,
blad czasu, blad przedzialu czasu, maksymalny blad przedziatu czasu.

1. WSTEP

Istotnym zagadnieniem w eksploatacji cyfrowej sieci telekomunikacyjnej jest
pomiar parametrow sygnaléw synchronizacji sieci. Sygnaly te taktuja operacjami
zachodzacymi w sieci, stad zwane sg takze sygnalami taktowania. Wlasciwa jakosé
sygnalow taktowania jest warunkiem prawidlowego procesu synchronizacji sieci
telekomunikacyjnej. Sygnaly taktowania transmitowane w sieci poddawane sa
roznym mechanizmom skazeniowym powodujacym pogorszenie ich jakoéci. Z punk-
tu widzenia eksploatacji sieci waznym zagadnieniem jest pomiar parametréow zwiaza-
nych z wolnozmiennymi fluktuacjami fazy sygnaldéw taktowania. Fluktuacje te,
inaczej okreSlane jako wedrowanie lub pelzanie fazy (ang. wander), sa dlugo-
okresowymi wahaniami chwil znamiennych sygnatu taktowania wokot ich nominal-
nego usytuowania w czasie. Wedlug standardéw wahania dlugookresowe maja
czestotliwo$e mniejsza niz 10 Hz [1, 2].

Do podstawowych parametrow charakteryzujacych wolne zmiany fazy sygnalu
-taktowania naleza dewiacja Allana, zmodyfikowana dewiacja Allana, dewiacja
czasu, Sredniokwadratowy blad przedzialu czasu oraz maksymalny bltad przedziatu
czasu [1]. Pomiary i obliczenia tych parametrow wymagaja znacznego zaangazowa-
nia sprzgtowego i czasowego. Niezbedne sa specjalistyczne urzadzenia pomiarowe
oraz sterujace nimi dostatecznie szybkie komputery, ktére wykonuja takze analize
wynikOw pomiaru i ostateczne obliczenia parametrow. Czas wykonywania pomiaru,
niezbedny do okreslenia poszczegdlnych parametrow, sprecyzowany jest przez
migdzynarodowe standardy. Istotny jest takze czas wykonywania obliczen parame-
tow, ktory zalezy od dlugosci ciagu danych oraz od skomplikowania matematycznej
formuly definiujacej dany parametr.

W literaturze [3, 4, 8] przedstawione zostaly podstawowe zagadnienia zwigzane
z pomiarami parametrow sygnalow synchronizacji. Opisane zostaly wymagania
dotyczace sprzgtu niezbednego w procesie pomiarowym. W pracy [3] zasygnalizowa-
ne zostaly mozliwosci modyfikacji metod wyznaczania parametréw sygnaléw syn-
chronizacji, umozliwiajace skrécenie czasu oczekiwania na wyniki. Efekty badan
nad tymi metodami, w odniesieniu do dewiacji Allana, dewiacji czasu i maksymal-
nego bledu przedzialu czasu, zawarte zostaly w pracach [5, 6]. Dobre wyniki
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uzyskano dla dewiacji Allana i dewiacji czasu. Przedmiotem rozwazan przed-
stawionych w ninigjszej pracy beda metody wyznaczania maksymalnego blgdu
przedzialu czasu. Najpierw wigc zostanie zdefiniowany maksymalny blad przedziatu
czasu bedacy jedna z mozliwych charakterystyk funkcji czasu sygnah taktowania.
Nastepnie w pracy zawarta bedzie poglebiona analiza metod wyznaczania wartosci
tego parametru. Przedstawiona zostanie metoda oparta bezposrednio na definicji
parametru oraz metody umozliwiajace znaczne skrocenie czasu obliczen. Porow-
nano metody wyznaczania maksymalnego bledu przedziatu czasu ze wzgledu na czas
obliczen dla pozyskanego w eksperymencie ciggu danych,

2. MAKSYMALNY BLAD PRZEDZIALU CZASU

Sygnal taktowania jest nominalnie okresowym sygnatem generowanym przez zegar,
stosowanym do taktowania operacji realizowanych w cyfrowych sieciach i urzadze-
niach. Sygnatl taktowania (okreslany takze jako sygnal zegara) moze mie¢ postac:

s(t) = Asin[e ()], (1)

gdzie A4 jest statym wspolczynnikiem (amplituda), ¢ jest czasem idealnym, a ¢ (¢) jest
calkowita faza chwilowa. Funkcja czasu danego zegara jest stosunkiem procesu
fazowego ¢ (¢) i katowej czestotliwodci nominalnej tego zegara:

T(0) = 02 )

Czgstotliwo§¢ nominalna jest to postulowana, stala w czasie, czestotliwo$e
przebiegu wytwarzanego przez zegar.

Wielkoécia o podstawowym znaczeniu dla scharakteryzowania sygnatu taktowania
jest blad czasu (ang. Time Error, TE). Blad czasu, oznaczany jako TE (¢) lub x (¢), jest
r6znica pomigdzy czasem T (7) badanego zegara i czasem T,.(f) zegara odniesienia:

x(0) =T (&) — T, (1) 6

Zaktada sig, Ze jako§C zegara odniesienia jest lepsza od jakoséci zegara badanego. Na
podstawie pomierzonych wartosci bledu czasu mozna okre$li¢ blad przedziatu czasu
TIE (ang. Time Interval Error) bedacy r6znica miar przedziatu czasu, uzyskanych na
podstawie wskazan badanego zegara i zegara odniesienia:

TIE(t, ©) = [T (¢ + 1) — T(O)] = [T, r(t + 1) — T, .0 (8)] €y}

Funkcja bledu przedziatu czasu TIE (¢, ©) moze zosta¢ wyrazona za pomoca funkcji
bledu czasu x (#) w postaci:

TIE(@, 1) =x{t + 1) — x(b) 5

gdzie ¢ jest chwila poczatkowa obserwacji a t przedzialem obserwacji.
Blad przedzialu czasu TIE (¢, 1) jest wielkoscia zmienna w czasie 1 zalezy od
poczatkowej chwili obserwacji t. Z punktu widzenia charakterystyki sygnalu tak-
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towania istotne jest okreflenie $redniej oraz granicznej wartosci bledu przedziatu

czasu w badanym sygnale taktowania. Sredniokwadratowy blad przedzialu czasu
TIErms definiowany jest nastepujaco:

TIErms (z) = /{[x(t + 1) — x (O]* (6)

gdzie nawiasy katowe () oznaczaja $rednig po nieskonczonym czasie. Maksymalny
blad przedziatu czasu (ang. Maximum Time Interval Error, MTIE) zostal pierwotnie
zdefiniowany jako maksymalna migdzyszczytowa warto§¢ bledu czasu sygnatu
taktujacego wzgledem sygnalu wzorcowego w pewnym przedziale obserwacii  [8]:

MTIE, (t) = max [x(®)]— min [x(5)], @)
0 t0<t<t0+‘t f()<t<to+r
gdzie chwila f, wyznacza poczatek przedzialu obserwacii.
Migdzynarodowe instytucje standaryzacyjne rozszerzyly nastepnie definicje
MTIE na wszystkie mozliwe przedzialy obserwacii o tej samej dhugosci © wystepujace
w czasie pomiaru T definiujac ten parametr nastgpujaco:

MTIE(r, 7) = max [MTIE, (1)]. )

OgtosT—t

W definicji MTIE sformulowanej w standardzie ETSI [1] z listopada 1995 r.
przyjeto, Zze czas T jest tozsamy z calg osia czasu:

MTIE () = max ( max [x(H]— min [x (t)]) ®
—-OOS[OSOO IOSt<t0+T L‘o<t<50+’t
Zalecenie ITU-T G.810 [2] w wersji z sierpnia 1996 r. w definicji MTIE uwzglednia
explicite zar6wno oczywisty fakt, ze czas pomiaru T musi by¢ skoriczony jak i losowy
charakter procesu bledu czasu. Wedlug tego zalecenia maksymalny btad przedziatu

czasu MTIE (r) definiuje si¢ jako percentyl f zmiennej losowej X okre$lonej wzorem:

X = max < max [x(©)]— min [x (t)]) . (10)
()<t0<T—r t0<t<t0+r t0<t<10+1

Je$li wyniki pomiaru bledu czasu zapisane sa w postaci ciagu probek wzietych
z odstgpem probkowania t,, to maksymalny blad przedziatu czassu estymowany jest
wedlug wzoru:

MTIE (n7) = max ( max x,— min x,.> , ¢8))
I<kSN—n \k<gigk+n k<igk+n
gdzie: {x;} — ciag N probek bledu czasu x (¢) wzigtych z odstgpem 1,
T = nt, — przedzial obserwacji;
n=1,2,.,N~1.
Zalecenie G.810 [2] stwierdza, ze wzdr (11), podany takze jako estymator MTIE
w standardzie ETSI [1] dostarcza punktowej estymaty w oparciu o dane uzyskane
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w pojedynczym sensie pomiarowym o czasie trwania T = (N — 1)7,. W artykule
przedstawiono efektywne ze wzgledu na czas obliczeni metody wyznaczania estymaty
maksymalnego bledu przedziatu czasu na podstawie estymatora (11). Maksymalny
blad przedzialu czasu dla pewnego sygnalu taktowania wyznaczany jest na pod-
stawie pomiaru bledu czasu tego sygnatu wzgledem sygnalu odniesienia o bardzo
dobrej jakosci. W analizie parametrow sygnaléow taktowania sieci telekomunikacyj-
nej wprowadzone zostalo pojecie maksymalnego wzglednego bledu przedzialu czasu
(ang. Maximum (Relative) Time Interval Error, M (R) TIE). Maksymalny wzgledny
blad przedziatu czasu definiuje si¢ jako maksymalna migdzyszczytowa warto$é bledu
czasu sygnalu taktowania na wyjsciu urzadzenia wzgledem sygnalu taktowania na
jego wejsciu [1, 2].

3. POMIAR BLEDU CZASU I WYZNACZANIE MTIE

Aby dokonac obliczen wartosci parametrow sygnaldéw synchronizacji najpierw
nalezy dokona¢ pomiaru bledu czasu. Pomierzone z odstgpem prébkowania 7,
wartosci (probki) bledu czasu x;= x(ity) nalezy zapisaé w pamieci urzadzenia
pomiarowego. W tym celu moze zosta¢ wykorzystany dysk komputera wchodzacego
w sklad systemu pomiarowego. W przypadku dlugich serii pomiarow takie roz-
wigzanie jest najwygodniejsze.

Zgodnie ze standardem [1] minimalny przedzial obserwacji © musi byé co
najmniej trzy razy wigkszy od odstgpu probkowania 1, Dla przedziatu © = 0,1 s,
a wigc dla minimalnego przedziatu obserwacji, dla ktérego standardy okreélaja
warto$ci graniczne, maksymalny odstgp probkowania wynosi t, = 1/30 s. Estymujac
parametry sygnalu synchronizacji nalezy rozwazy¢ relacje pomiedzy czasem pomiaru
imaksymalnym przedzialem obserwacji, dla ktorego liczona bedzie warto$é parame-
tru. Zalecenia nie precyzuja zaleznoéci pomigdzy maksymalnym przedzialem obser-
wacji, a diugoécia ciagu wynikéw pomiaru dla obliczen MTIE. Natomiast dla
obliczen dewiacji czasu zalecane jest [1], aby czas trwania pomiaru byl co najmniej
12 razy dluzszy od maksymalnego przedzialu obserwacii Tq.

W badaniach nad efektywnoscia réznych algorytméw obliczen mozna przyjaé
lagodniejsze kryteria. Z postaci estymatora dewiacji czasu wynika, ze minimalny
czas pomiaru musi by¢ trzykrotnie dtuzszy od maksymalnego przedziatu obserwacii
Tmux, 248 dla dewiacji Allana ten czas jest 2 razy dluzszy od 7,.,,. Natomiast wartoéé
MTIE mozna obliczy¢, gdy czas pomiaru jest rowny maksymalnemu przedziatowi
obserwacji. W praktyce pomiarowej przyjmuje sig, Ze wyznaczanie parametrow
sygnalow taktowania bazuje na jednakowym ciagu danych. Przyjmuje si¢ rowniez,
ze czas pomiaru powinien by¢ wigkszy, niz przedstawione powyzej wartodci mini-
malne. W artykule, przy eksperymencie weryfikacji metod wyznaczania MTIE,
postuzono si¢ danymi uzyskanymi w pomiarze, ktérego czas trwania byl cztery razy
dluzszy od rozwazanego maksymalnego przedziatu obserwacii.

W celu znalezienia wartosci MTIE w przedziale obserwacji t, nalezy, zgodnie ze
wzorem (11), dokonaé przejrzenia wszystkich przedziatlow szerokosci v wystepuja-
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cych w ciagu N probek bledu czasu. W tym celu utworzone zostaje ,,0kno”
o szerokosci © = nt,, obejmujace n + 1 kolejnych probek bledu czasu, ktore umiesz-
czone zostaje na poczatku ciaggu wartosci {x;}. Utworzone w ten sposéb okno
przesuwane jest nastepnie o odstep 1, a wigc o jedng probke, do konca ciagu {x,}.
Dla kazdego usytuowania okna znajdowana jest warto$é miedzyszczytowa bledu
czasu, czyli maksymalny w tym usytuowaniu okna blad przedziatu czasu. Warto§é
MTIE (r) jest maksymalna warto$cia miedzyszczytowa blgdu czasu obliczona po
wszystkich mozliwych usytuowaniach okna o szeroko$ci 7. Dla ciagu probek
o dlugoéci N i przedziatu szerokosci t = nt,, istnieje N — n usytuowan okna. Jesli,
na przykiad, blad czasu mierzony byt z odstgpem 7, = 1/30 sekundy przez czas 4000
sekund, a wartos¢ przedzialu obserwacji wynosi 7 = 10 s, to pojedyncza operacja
przegladania okna obejmujacego 301 probek (n + 1 = 301) wykonywana jest 119701
razy, bowiem N = 120001. Zasada wyznaczania maksymalnego blgdu czasu przed-
stawiona jest na rysunku 1. Algorytm wykonywania obliczen przedstawia diagram
na rysunku 2. Linig przerywana otoczona zostala najbardziej pracochtonna proce-
dura przegladania okna.

W celu sprawdzenia jakosci badanego sygnatu ciag wartosci MTIE wyznaczo-
nych dla przedzialow obserwacji t z okreélonego zakresu (np. od 0,1 s do 1000 s)
nalezy przedstawi¢ w postaci wykresu o logarytmicznej skali wartosci i logarytmicz-
nej skali czasu. Tak przedstawione wyniki poréwnuje si¢ nastgpnie z nalozonymi
wartosciami granicznymi (normami) dla MTIE w okre§lonym punkcie sieci, zdefi-
niowanymi przez instytucje standaryzacyjne. Niezbedne jest wiec wyznaczenie ciagu
wartoS§ci maksymalnego bledu przedzialu czasu. Zastosowanie do obliczefi opisanej
wyze] metody opartej bezposrednio na definicji MTIE, polegajacej na przesuwaniu
i przegladaniu okien jest niezwykle czasochlonne. Wraz ze wzrostem wielkoéci
przedzialu obserwacji v maleje wprawdzie liczba usytuowan okna, a wiec liczba

przesunigcie okna  nastepne usytuowanie okna
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Rys. 1. Zasada wyznaczania MTIE
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r+1 — liczba probek w oknie, & — kolejny numer probki, { — numer probki w oknie, x_,
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warto$¢ migdzyszezytowa, x , — warto§¢ migdzyszczytowa dla danego okna
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Tabela 1
Zalezno$¢ migdzy szerokoscia przedziatu obserwacji (okna), liczba probek w oknie
i liczba przegladanych okien

szerok o8¢ przedziatu liczba probek liczba przegladanych

obserwacii w oknie - okien
7[s] n-+1 N—n

0,1 4 119998

1 31 119971

10 301 119701

100 3001 117001

1000 30001 950001

przegladanych okien. Ro$nie natomiast liczba probek n okreslajaca szerokoéé okna,
czyli liczba wartoSci, ktore nalezy przejrze¢ dla kazdego polozenia okna. W Tabeli
1 przedstawiona jest zaleZno$¢ miedzy liczbg probek w przedziale, liczba operacii
przegladania okna i szerokoscia przedzialu obserwacji © dla pomiaru bledu czasu
z odstgpem 7, = 1/30 s przez czas 4000 sekund.

Dlugo$§¢ czasu wyznaczania wartosci MTIE zwieksza sie wraz ze wzrostem
wielkoSci przedziatlu obserwacji 7. Spowodowane to jest zwigkszeniem liczby
probek w oknie i jednoczesnym nieadekwatnym zmniejszeniu liczby przegladanych
okien. (Oczywiscie w przypadku, gdy wielko$¢ przedzialu obserwacji t bedzie
dostatecznie duza, czas wyznaczania bedzie malal. Ze wzgledu jednak na
przyjete zaloZenie, Ze czas pomiaru jest cztery razy wiekszy od maksymalnego
przedzialu obserwacji, taka sytuacja nie bedzie miala miejsca). Zaleznosci
przedstawione w Tabeli 1 dotycza pomiaru blegdu czasu wykonanego przez
4000 sekund, a maksymalny przedzial obserwacji wynosi 1000 s. Sprawdzenie
jakosci sygnalu taktowania zgodnie ze standardami miedzynarodowymi [1]
wymaga obliczen dla wigkszych przedzialow obserwacji (do 100000 s) oraz
wykonania pomiaru w znacznie dluzszym czasie. Prowadzi to do zwigkszenia
calkowitej liczby wartoéci bledu czasu czyli wydtuzenia ciagu probek, ktéry
nalezy przejrze¢. Wzrodnie zatem liczba operacji, a wiec réwniez czas obliczen.
Konieczne staje si¢ zatem znalezienie metody, ktdéra pozwoli w istotnym stopniu
skroci¢ ten czas i nie spowoduje wprowadzenia znaczacych bledéw do wynikow
obliczen.

Bardzo prostym i jednoczes$nie skutecznym sposobem jest zwigkszenie odstepu
probkowania t,. Zmniejszy si¢ przez to ogdlna liczba danych uzyskanych w pomia-
rze oraz liczba probek przypadajacych na przedzial obserwacji o danej wielkosci.
Wszystko to w efekcie spowoduje skrocenie czasu obliczen. Poprzez zwickszenie
odstgpu probkowania 1, zwigkszy si¢ jednak minimalny przedzial obserwacji, co
uniemozliwi obliczanie MTIE dla matych warto$ci t. Aby temu zapobiec wyniki
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IS

omiaru nalezaloby zapisywac z duza czgstotliwoécig (a wige malym odstgpem 1),
a do obliczen MTIE dla duzych wartoéci © wybiera¢ co m-ta probke (np. dla
m = 10), a wigc wziaé krotszy ciag wartosci blgdu czasu. Takie opuszczanie probek
moze jednak spowodowal istotne bledy w obliczaniu MTIE. W pracach [5, 6]
zaproponowano opartg na usrednianiu metode przeksztalcania zbioru danych, ktora
wykorzystano z dobrym skutkiem do przyspieszenia obliczen dewiacji Allana
i dewiacji czasu. Metoda ta nie moze by¢ jednak zastosowana do wyznaczania
maksymalnego bledu przedzialu czasu. Ze wzgledu na graniczny charakter tego
parametru, u$rednianie probek bledu czasu spowodowaloby istotne bledy w wyni-
kach obliczen.

W takim przypadku metoda skracajaca czas obliczen musi opiera¢ si¢ na
modyfikacji algorytmu, a nie modyfikacji danych uzyskanych z pomiaru.

4. PRZYSPIESZONE METODY WYZNACZANIA MTIE

4.1. Metoda wigkszego skoku

W pracy [3] zaproponowano i modyfikowano nastepnie w pracach [5, 6]
metod¢ szacowania maksymalnego bledu przedzialu czasu, nazwana metoda
wigkszego skoku. Wyznaczanie MTIE dla malych, w stosunku do odstepu
probkowania 1), przedzialow obserwacji odbywa sie zgodnie z opisana wyzej
metoda, opartg bezpo$rednio na definicji parametru. Dla przedzialdw obserwaciji
wigkszych od pewnej granicznej wartosci opuszczana jest pewna liczba usytuowan
okna, ktore przesuwa sig o wiecej, niz jedna probke. Dla przedziatlu obserwaciji
1 wigkszego od okreslonej wartoéci (np. 300 t,) przesuniecie (skok) okna w ciagu
wartoSci bledu czasu {x,} nastepuje o odstep 107, czyli o 10 probek. Liczba
polozen okna jest wigc 10 razy mniejsza, niz przy przesunigciu o odstep 1,
Kolejne zwigkszenie skoku okna (do 1001,), i co za tym idzie zmniejszenie liczby
usytuowan okna, nastgpuje dla przedzialdw obserwacji wigkszych od kolejnej
wartoéci granicznej (np. 30007,). Wada tej metody jest mozliwoé¢ wprowadzenia
blgdéw do wynikow obliczen. Warto§¢ migdzyszczytowa bledu czasu istniejaca
w pewnym przedziale moze zostaé pominigta ze wzgledu na skok okna
I zauwazona dopiero przy obliczeniach dla wigkszego przedzialu obserwacii.
Zasada wyznaczania MTIE zgodnie z metoda wigkszego skoku przedstawiona
zostala na rysunku 3. Algorytm wykonywania obliczen przedstawia diagram na
rysunku 4. W zaleznoSci od wartosci przedzialu obserwacji © i wartosci
granicznych 1., 1., na poczatku obliczed ustalana jest wielko§¢ przesuniecia
(skoku). Dla stosunkowo duzych wartoéci t procedura przegladania okna,
przedstawiona na diagramie w postaci bloku otoczonego linig przerywana,
wywolywana jest 10 lub 100 razy rzadziej, niz w przypadku obliczania zgodnie
z definicja.
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Rys. 3. Wyznaczanie wartosci MTIE metoda wigkszego skoku

4.2. Metoda decyzji brzegowych

W pracy [7] zauwazono, ze w obliczeniach MTIE mozliwe jest znaczace ograni-
czenie liczby operacji przegladania okna tylko do koniecznych sytuacji. Trzeba
natomiast poddac analizie warto$ci brzegowe] okna, a wigc pierwszej i ostatniej
wartoSci w oknie. Na tej podstawie opracowana zostala metoda, ktéra autorzy
niniejszego artykulu nazwali metoda decyzji brzegowych i ktéra zostanie opisana
ponizej. Mozna zauwazyC, ze w procesie przesuwania okna w ciagu probek {x,},
przy przesunigciu o jedna probke, zmiana zawartosci okna nastepuje tylko na dwéch
pozycjach: pierwsza warto$¢ opuszcza okno, a pojawia si¢ nowa warto$¢ na koncu
okna. Przeszukiwanie okna w nowym poloZeniu nie jest konieczne w kazdym
przypadku. Wystarczy porownaé wartosci brzegowe (nowa i stara warto$¢) z warto$-
cig maksymalng i minimalna dla poprzedniego polozenia okna i na tej podstawie
podjac¢ decyzje o poszukiwaniu w oknie warto§ci maksymalnej lub minimalnej. Na
koncu okna, a wigc rozpatrujac nowa warto$¢ w oknie, mozliwe sa nastepujace
sytuacje: '

Rys. 4. A
1) nowa > max; pryc;bek w
2) nowa = max; okna, t

g

3) max > nowa > min;

4) nowa = min;

5) nowa < min.

Wartoéci min i max w powyzszych relacjach odnosza sie do starego usytuowania
okna. Z przedstawionych relacji wynika, Ze na koncu okna zdarzenia modyfikujace
wartoS$ci ekstremalne w nowym usytuowaniu okna to zdarzenia 1) i 5). Jesli wystapi
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Rys. 4. Algorytm poszukiwania warto§ci MTIE metoda wigkszego skoku. Oznaczenia: n + 1 — liczba

probek w oknie, k£ — kolejny numer probki, skok --- przesunigeie okna, s1, 52 — wartoéci przesunigcia
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szezytowa, x -— warto$é migdzyszezytowa dla danego usytuowania okna,
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jedno z tych zdarzen, znana jest nowa warto$¢ ekstremum. O przeszukiwaniu okna
decyduje analiza wartoéci na drugim krancu (poczatku) okna. Dla wartosci, ktora
wiasnie opuscita okno, mozliwe sa nastepujace zdarzenia:

1) opuszczajaca = max;

2) max > opuszczajaca > min;

3) opuszczajaca = min.

W nowym usytuowaniu okna warto$¢ maksymalna I minimalna zmieniaja sie
odpowiednio dla zdarzen 1) i 3). W tych przypadkach jedna z warto$ci ekstremal-
nych opuscila okno i konieczne staje si¢ znalezienie nowej wartoSci maksymalne;
lub minimalnej. W przypadku wartos¢ miedzyszczytowa dla danego polozenia
okna nie zmienita sig. Biorac pod uwage obydwa kraice okna, konieczno$é
przeszukiwania calego okna pojawia si¢ tylko wtedy, gdy zajda zdarzenia 1) i 3)
na poczatku okna. W pozostatych przypadkach albo nie zachodzi zmiana wartosci
mi¢dzyszczytowej dla danego poloZenia okna, albo zmiana wystepuje, lecz znane
sa nowe warto$ci minimalne i maksymalne (zdarzenia 1) i 5) na koncu okna). We
wszystkich tych przypadkach przeszukiwanie okna jest niepotrzebne. Na rysunku
5 przedstawione zostalo umieszczenie analizowanych wartoSci w tej metodzie
obliczen. Algorytm obliczei przedstawia diagram na rysunku 6. Wywolanie
procedury przegladania okna, oznaczonej na diagramie linia przerywana, na-
stgpuje tylko w przypadku opuszczenia okna przez warto$é minimalna lub
maksymalna.

Wada metody decyzji brzegowych jest zalezno$¢ jej efektywnodci od danych.
W skrajnym przypadku, przy duzym odchyleniu czgstotliwodci badanego zegara,
efekt tego odchylenia bedzie wyraznie dominowal nad zjawiskami szumowymi
w procesie bledu czasu. Wowczas ostatnia warto$¢ prawie zawsze bedzie wartoscia
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maksymalna lub minimalna, co zmusi algorytm do poszukiwania nowego eks-
tremum dla danego usytuowania okna. W praktyce, przy relatywnie wysokiej
jakosci zegarow sieci synchronizacyjnej, sytuacja taka nie powinna mie¢ miejsca.

4.3. Metoda polozenia wartoéci ekstremalnych

Inna metoda przyspieszajaca wyznaczanie MTIE zasygnalizowana w pracy [7]
opiera si¢ na okre§leniu polozenia warto$ci minimalnej i maksymalnej znalezionej
dla danego usytuowania okna. Takze w tej metodzie przeszukiwanie okna ograni-
czone jest tylko dla niektorych usytuowan okna. Na odcinku migdzy najwcze$niejsza
(pierwsza) probka w oknie (o indeksie k), a najblizsza jej probka o wartosci
maksymalnej lub minimalnej znaleziong dla danego usytuowania okna, nie wystapi
juz tego typu warto$¢ dla nowego polozenia okna. Nie jest zatem konieczne
przegladanie tego odcinka. Mozna wigc wykonaé przesunigcie okna w ten sposéb, e
pierwszg probka w nowym polozeniu bgdzie wladnie najblizsza probka o wartosci
ekstremalnej z poprzedniego polozenia okna. Przesunigcie takie przedstawione
zostato na rysunku 7.
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Rys. 7. Przesunigcie okna w metodzie potoZzenia wartosci ekstremalnych

Po znalezieniu probek o wartosci maksymalnej i minimalnej dla danego potozenia
okna, oprdcz zapisu ich wartosci nalezy takze zapisa¢ ich polozenie w postaci
kolejnego numeru probki w ciggu wynikéw pomiaru lub chwili pobrania prébki
w procesie pomiaru. Najblizsze k-tej probce biezacego usytuowania okna (naj-
wezesniejsze) polozenie wartoéci ekstremalnej wyznacza nowe polozenie pierwszej
probki dla nowego usytuowania okna. W przypadku, gdy najblizsza probka
o wartosci ekstremalnej jest wlasnie probka o indeksie k, przesuniecie okna wykony-
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wane jest o odstgp t,. Po wykonaniu przesuniecia dla danego polozenia okna
szukane s3 wartosci minimalna i maksymalna oraz obliczana jest warto$¢ migdzy-
szczytowa. Algorytm obliczania MTIE ta metoda przedstawiony jest na rysun-
ku 8.
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Rys. 8. Algorytm poszukiwania wartoéci MTIE metoda polozenia wartosci ekstremalnych. Oznaczenia:

n -+ 1 — liczba probek w oknie, k — kolejny numer probki, x___, x . — warto§é maksymalna i minimalna

dla danego usytuowania okna, Praxs Prin — indeks probki maksymalnej i minimalnej, p, — potozenie

pierwszego w oknie ekstremum, x,, — biezaca warto$é migdzyszezytowa, X~ Warto$¢ migdzyszezytowa
dia danego usytuowania okna
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Podobnie jak w przypadku metody decyzji brzegowych, efektywnos$¢ tej metody
jest zalezna od danych. W przypadku duzego odchylenia czgstotliwosci prawie kazda
probka o indeksie £ moze by¢ probka minimalna lub maksymalng. Wowczas
przesuniecie okna w ciggu danych bedzie odbywalo sie o jedna probke, co znacznie
spowolni wykonywanie obliczen. Jednak jak zauwazono wczeéniej, w praktyce taka
sytuacja nie powinna si¢ wydarzyc.

Metoda polozenia wartosci ekstremalnych sprawdza si¢ szczegélnie dla duzych
przedzialow obserwacji obejmujacych ponad kilkaset préobek. Przesunmigcie do
najblizszego ekstremum wykonywane przez okno moze by¢ pordéwnywalne
z jego szerokoscia. Ma to miejsce w przypadku, gdy prébki o wartoSciach
ekstremalnych (lokalne minima i maksima) sa oddalone od siebie. Pomijane
jest wowczas od kilkuset do kilku tysigcy usytuowan okna. W dzialajacej
podobnie metodzie wigkszego skoku przesunigcie okna nie jest wieksze, niz
3,3% szerokoS$ci okna.

4.4. Metoda przedzialow rozlacznych

Opisane wyzej metody obliczania maksymalnego bledu przedzialu czasu
odnosity si¢ do definicji estymatora parametru podanej we wzorze (11).
W pracy [8] zaproponowane zostalo alternatywne podejécie do zagadnienia
pomiaru MTIE. W tej metodzie nie jest znajdowana maksymalna wartoéd
miedzyszczytowa poszukiwana po wszystkich przedzialach o szeroko$ci t is-
tniejacych w ciagu wynikéw pomiaru blgdu czasu. W tym przypadku prze-
prowadzane jest M oddzielnych, niezaleznych pomiaréw wartoéci miedzyszczytowej
bledu czasu w pewnym czasie T obejmujacym zardwno okresy pomiaru,
jak 1 przerwy migdzy nimi. Kaidy z M pomiardw przeprowadzany jest
dla rozlacznych przedzialdbw obserwacji S, ulozonych w ciag geometryczny
z ilorazem ¢ danym wzorem:

g =""V/Smax! S (12)
gdzie S, I Spn sa odpowiednio maksymalnym i minimalnym przedzialem obser-
wacji. Rozklad przedzialéw S przedstawiony zostal na rysunku 9.

Celem tej metody jest nie tyle wyznaczenie warto$ci maksymalnego bledu
przedzialu czasu dla okreslonego przedzialu obserwacji t, ile sprawdzenie, czy
mierzony sygnal spelnia zalecone wymagania na MTIE. Wyniki obliczone w prze-
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Rys. 10. Wyniki wyznaczania wartoSci MTIE metodg przedzialow roztgcznych w postaci ,,chmury
punktow” z natoZong wartodcia graniczna (normg) dla wtdrnego Zrédla sygnatu synchronizacii (SSU)

dzialach S naniesione sa na wykres w postaci ,,chmury” punktéw, ktérych wspol-
rzedna na osi czasu jest szeroko$¢ przedzialu S, a na osi warto§ci maksymalna
warto§¢ migdzyszczytowa bledu czasu w tym przedziale. Na tak otrzymany wykres
nanosi si¢ wartodci graniczne (normy) dla badanego zegara., Warunkiem koniecznym
spelnienia norm jest pozostawanie wszystkich punktow ponizej wykresu normy [8].
Przykladowy wykres przedstawiony zostal na rysunku 10. Wada tej metody jest
bardzo duze przyblizenie otrzymanych wynikéw w stosunku do rzeczywistych
wartosci maksymalnego bledu przedzialu czasu wlasciwych dla mierzonego sygnahu.
Dotyczy to szczegolnie malych przedzialow, gdyz ewentualne pojawienie si¢ duzej
wartosci miedzyszczytowej na krotkim odcinku czasu podczas pomiaru dla duzego
przedzialu S spowoduje, ze warto§C ta nie zostanie uwzgledniona dla krétszego
przedziatu S. Przypadek ten przedstawiony zostal na rysunku 11.
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Niewatpliwg zaleta metody przedzialow rozlacznych, podkreSlana przez autora
pracy [8], jest mozliwos¢ wykonywania szacowania w czasie rzeczywistym w trakcie
pomiaru, bez koniecznosci zapisywania dlugich ciaggdéw probek bledu czasu.

5. WYNIKI EKSPERYMENTU

Opisane w poprzednim rozdziale metody wyznaczania maksymalnego bledu
przedzialu czasu zostaly wykorzystane do znalezienia wartosci MTIE dla przy-
kladowego pomiaru blgdu czasu. Obiektem pomiaru byl sygnal generatora wzorco-
wego systemu pomiarowego SP-2000 [3, 4], ktory to system zostal zaprojektowany
i wykonany w Instytucie Elektroniki i Telekomunikacji Politechniki Poznanskiej.
Pomiar wykonywany byt z odstgpem 7, = 1/30 s przez okres 4000 sekund. Przebieg
bledu czasu przedstawiony zostal na rysunku 12.
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Rys. 12. Przebieg bledu czasu wykorzystanego do wyznaczania wartosci MTIE

Wyniki pomiaru bledu czasu wykorzystane zostaly do wyznaczenia wartoéci
maksymalnego bledu przedzialu czasu. Minimalny przedzial obserwacji mial wartosé¢
t = 0,1 s, natomiast przedzial maksymalny warto§é t = 1000 s. Znalezione zostalo
80 wartosci MTIE (po 20 na jedna dekadg), ktore przedstawione zostaly w postaci
wykresu o logarytmicznej skali wartoéci i logarytmicznej skali czasu na rysunku 13.
Czas trwania obliczen wykonanych metoda wynikajaca bezposrednio z definicji
z wykorzystaniem komputera PC z procesorem Pentium i zegarem 200 MHz
przekroczyt 41 godzin. Przeprowadzone zostato takze poszukiwanie wartosci MTIE
przy pomocy trzech metod uproszczonych: metody wigkszego skoku, metody decyzji
brzegowych oraz metody polozenia wartosci ekstremalnych. Wykres na rysunku 14
przedstawia przebieg bledu wzglednego dla obliczen metodsa wickszego skoku.

W Tabeli 2 poréwnany zostal czas trwania obliczen przeprowadzonych opisany-
mi metodami. Pod wzgledem diugosci czasu obliczen najlepsza metoda jest metoda
polozenia wartoci ekstremalnych. Wyznaczenie ta metoda 80 wartoéci MTIE
zgodnie z przyjetymi zalozeniami zajeto nieco ponad 24 minuty. Jest to ponad
czterokrotnie mniej, niz czas wyznaczania metoda wigkszego skoku oraz o$miokrot-
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nie mniej, niz metoda decyzji brzegowych. W pordwnaniu z czasem obliczen przy
uzyciu metody klasycznej, wszystkie metody uproszczone uzyskaly kilkudziesigcio-
krotne skrocenie czasu obliczen. Czas wyznaczania wartosci MTIE dla przedzialow
obserwacji z zakresu od 0,1 s do 10 s metoda wigkszego skoku jest identyczny, jak
dla metody klasycznej, gdyz w tym zakresie poszukiwania prowadzone sga bez
modyfikacji. Wprowadzenie wiekszego skoku dla przedzialéw obserwacji z zakresu
od 10 s do 1000 s spowodowalo blisko czterdziestokrotne skrocenie czasu obliczen
w tym zakresie. Nalezy dodaé, ze wyniki obliczen metoda wigkszego skoku obar-
czone sg bledami, nie wickszymi jednak, niz 4% dla przedziatdéw obserwacji powyzej
100 s. Wyznaczanie metoda decyzji brzegowych przebiegalo bardzo szybko (ponad
pie¢ razy szybciej niz dla metody klasycznej) dla pierwszego zakresu wartosci
przedziatu obserwacji. Czas wyznaczania wzrost jednak zdecydowanie dla prze-
dziatdéw obserwacji od 10 s do 1000 s. Spowodowane zostato to koniecznoscig
przegladania duzej liczby probek w przypadku opuszezenia okna przez probke
o wartoSci ekstremalnej. Zastosowanie kombinowanej metody obliczen — wy-
znaczanie metoda decyzji brzegowych dla przedzialow obserwacji w pierwszym
zakresie 1 metoda wigkszego skoku dla przedzialéw obserwacji w zakresie drugim
daloby laczny czas obliczen wynoszacy 1 h 9min 2 s. Czas ten jest krotszy, niz
w przypadku obliczen osobno kazdg metoda, lecz ponad dwa razy dluzszy, niz
w przypadku wyznaczania metoda poloZenia wartodci ekstremalnych. Obliczenia
z zastosowaniem tej metody byly najszybsze zardbwno dla pierwszego zakresu
przedzialow obserwagii, jak i dla zakresu drugiego.

W przedstawionych w artykule metodach wyznaczania maksymalnego bledu
przedziatu czasu skrocenie czasu obliczen uzyskuje si¢ przez ograniczenie liczby
usytuowan okna w ciggu danych, ktore poddaje si¢ pelnemu badaniu. W artykule nie
zajmowano si¢ optymalizacija procesu badania okna. Zastosowano metode pelnego
przegladu okna, ktora w przypadku okna o wielu lokalnych maximach i minimach
moze by¢ jedyna metoda pozwalajgca na wyznaczenie globalnych ekstremow okna
niezaleznie od wlasciwosci badanego tancucha losowego. Eksperyment obliczeniowy
przeprowadzono na komputerze. Wykorzystanie ukladéw ASIC zmienitoby wyniki,
lecz skutki rozwazonych w artykule algorytméw bylyby takie same.
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A. DOBROGOWSKI, M. KASZNIA

CALCULATION OF MAXIMUM TIME INTERVAL ERROR OF TIMING SIGNALS
Summary

In the article the problems of maximum time interval error calculation are described. Maximum time
interval error MTIE is a parameter describing timing signals in synchronization network. The signals
provide all operations in digital network and network equipment with time scale. Proper quality of the
signals is necessaryl or correct synchronization process of telecommunication network. One of the main
topics in the exploitation of digital telecommunication network is a measurement of parameters
describing long term changes in timing signals phase.

The parameters are: Allan deviation, modified Allan dewatnon time devation, root mean square of
time interval error and maximum time interval error. To measure and calculate the parameters a lot of
equipment and time must be involved. The article proposes and describes the methods, which enable to
make time saving calculation of maximum time interval error.

First part of the article presents the basic definitions of the quanlities characterizing timing signals
— time error and time interval error and the definition of maximum time interval error. Then, the
conditions of time error measurement are described. Based on results of time error measurement the other
parameters are calculated, among them the maximum time interval error. The method of MTIE
calculation based directly on the definition of the estimator given by iniernational standards is
presented. Unfortunately this method of MTIE calculation is dramatically time consuming. The next part
of the article presents the details of the methods enabling the MTIE calculation in much shorter time.
First method, called by authors the “bigger jump” method, enables to find with at least good
approximation the real value of MTIE estimate. The other two methods — method of edge decision and
method of exiremum values position enable time effective calculation of MTIE estimate. In the article the
results of an experiment are included. The experiment compares the time elfectiveness of MTIE
calculations using different methods. The results confirm the time effectiveness of proposed methods. The
time of calculation was shorter from ten to hundred times than the lime of calculation directly based on
parameter difinition. The alternative method of rough MTIE calculation was also included.

Using these methods makes in-service measurement relatively fast. Comparison of the obtained
results with international standards makes possible to check the performance of the network.

Key words: synchronization network, timing signal, the parameters of timing signals, time error, time
interval error, maximum time interval error.
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Concept of WWW-based
distributed measurement system

TOMASZ STARECKI

Instytut Podstaw Elektroniki, Politechnika Warszawska
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A concept of WWW-based distributed measurement system is presented. Due to use of
the internet as an interface, virtually any numer of the instruments can be located in any
place without any distance limit. Under proper software, structure of the system can be
changed while the system is running. Due to use of the WWW and Java language, the
system controlling software is platform independent. The concept presented in the paper
can be used in a variety of applications, of which the most important are wide-area
quasi-real-time data aquisition systems, eg. country-wide pollution monitoring system. an
application of the cincept will be lokely presented in a separate paper.

Key words: distributed measurement systems, automatic measurement systems, WWW.

INTRODUCTION

One can say that the history of automatic measurements and control was
started in late 60’s, when the standard of CAMAC interface [1] was intro-
duced to the market. The technology has changed quite a lot since then. This is
in part due to rapid progress in the field of electronics and in part a result
of strong market demands for such automatic systems. Recently one can
notice a fast progress in the field of wide-area data aquisition systems, that
have been usually considered as extremely expensive. However, some substantial
developments in communications (especially networking) have finally resulted
in the concept of distributed measurement systems, making such systems relatively
inexpensive and hence significantly broadening the range of applications of auto-
matic measurements and control.
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DISTRIBUTED MEASUREMENT SYSTEM AS A TERM

The term of “distributed measurement system” is being used more and more
often nowadays, although it is difficult to find a precise definition of this term. In
such a system we can consider the distribution of:

a) measuring instruments and control devices,

b) data processing,

c) functions responsible for controlling the operation of the whole system.

In modern systems virtually any device is based on a microprocessor or
microcontroller that implements at least some basic functions mentioned in (b)
and (c). Hence, conditions given as (b) and (c) should be treated as necessary but
not sufficient, otherwise virtually any modern automatic measurement system
should be considered as a distributed system. This means, however, that there is
still need for a factor that could be used while distinguishing between distributed
and non-distributed measurement system. And certainly, the distance between the
devices can be used as such an indicator. The problem is the value that should be
assumed as the threshold. At first it can be set at a few tens of meters, cause it is
quite easy to give an example of a system fulfilling this requirement that would be
intuitively recognised as a distributed one. However, some popular interface
standards allow maximum distance between the devices to be a few hundred
meters or more (eg. for RS422, RS423, RS485 the value is set at 1200 m [2]). So it
is possible to give an example of another system fulfilling conditions (b) and (c),
that would be rather considered as a non-distributed one, despite the distance
between some of its elements is over 100 m. This leads to the conclusion, that in
the definition of distributed measurement system, the structure of the system is
more important than the distance between its elements. Finally, distributed
measurement systems could be defined as a system with distributed data
processing and distributed functions responsible for controlling the operation of
the whole system, with additional assumption that structure of the system and
means of data transer used in the system do not limit the distance between the
devices.

COSTS OF THE SYSTEM

Standard elements of a distributed measurement system are:

— measuring instruments and control devices,

— system controller,

— network (means of data transfer between the elements of the system),

— software used in the process of measuring and control.

Until not so long ago, the main factor limiting the range of applications of
distributed measurement systems was very high costs of establishing and operation
of the system network. So that practical applications of such distributed systems
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were limited to very few sophisticated and very expensive systems (eg. military
systems) or some small, local area systems. However, strong development in
telecommunication and global “explosion” of the Internet in last years resulted in
strong decrease of costs and increase of availability of networks covering virtually
any area (LANs, WANS, etc.). Hence, if one takes into consideration that data
exchange in the system can be done by means of the Internet and the system
controller can be implemented on an ordinary PC computer, the cost of the
system is defined by the costs of measuring-and-control devices and the cost of
software. Thus, a way of decreasing the final costs of the system is to reduce the
costs of the system software by implementing it in WWW technology. It is
possible, of course, to have some other software solutions — eg. based on
real-time operating systems like QNX [3]. But use of WWW means no additional
money spent on operating systems and similar software, as many standard
software components used by WWW technology are available as freeware.
Moreover, the freeware is not only browsers (including most popular ones like
Netscape Navigator or MS Internet Explorer), but also some software implemen-
ting WWW servers [4, 5] and tools for WWW software development [6]. The most
important argument for using WWW technology is platform independency, while
real-time operating system mechanisms are usually limited to some particular
processors -— eg. X86 in the case of QNX [7]. What is more — in the case of
WWW, the system can be controlled from virtually any place in the words. The
only condition is to have a computer connected to the Internet and equipped in
a Web browser.

SOME ASPECTS OF WWW-BASED CONTROL

There are many single Web-based measuring-and-control devices introduced
recently to the public [8, 9], some companies offer development tools for such
designs [10], but there is still no information on distributed measurement systems
based on WWW technology.

In the case of a single device, Web-based remote control of such a device
is relatively easy. If it is a free-running device, that has to periodically output
some data only (with no option of remote programming of its setup, etc.),
the problem resolves itself into forcing the device to act as a local WWW
server. The task is a little bit more complicated if the device is assumed
to be back-programmable, because if using HTML language [11] the only
possibility of invoking an action on a server is to run a CGI script [12]
or Java applet [13]. Usually it is easier if done with CGI script, so in the
case of bidirectional data exchange, the device should be also capable of
serving CGI scripts [9].

In the case of a whole WWW-based system, it is not enough just to support
bidirectional data transfer (from and to the terminal devices). The software must be
implemented in such a way that it allows simultaneous management (reading the
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measurement results and controlling the devices) of multiple devices and in a way
leading to the highest reliability and speed of the system. In particular one must take
into consideration possible effects of temporary unaccessibility of some URLs and
transmission dropouts — these effects are not rare in the case of wide area systems
and they can cause a hangup of the software running on the device calling the server.
The main problem, however, is implementing an automatic control of the system, as
HTML is a language used for Web pages definition only, and it does not contain
any direct mechanisms that would allow creation of automatic Web pages, ie. the
pages that would automatically (eg. periodically) update their contents and invoke
some actions on other URLs. In order to create such pages one must use some
indirect mechanisms allowed by HTML, as:

a) CGI scripts [12],

b) JavaScript inlines [14],

¢) Java applets [13].

CGI script is used for invoking an action on the server,so it can be treated as
a form of procedure located and run on the sever, but called (with parameters) by
any computer connected to the network. In particular CGI script can be implemen-
ted as a batch or EXE file, thus making possible to perform any possible operation
on the hardware.

JavaScript inline is a kind of program enclosed in a Web page in the form
of a human readable code, which is run (interpreted) on the computer on which the
Web page containing JavaScript inline is browsed. JavaScript is a simplified
programming language (at least from the system programming point of view) and
offers very poor graphic support (quite important for the tasks as presentations of
the measurement results, etc.) and making interaction with the system resources
relatively difficult if possible. In particular JavaScript does not allow write file
operations, not mentioning any operations on serial (COM) or parallel ports
(LPT), that are quite often used as interfaces by measuring instruments and control
devices.

Java applets, just as JavaScript inlines, are a kind of code run on the computer
on which the Web page containing the applet is browsed. But, on contrary to
JavaScript, Java applets contain code that has been already compiled and this results
in faster execution. Comparing both languages from the system programming point
of view, the main advantage of Java over JavaScript is that Java is an entire object
programming language with many libraries, including many system mechanisms
making interaction with system resources relatively easy. That is why Java applets
are much stronger software tool than JavaScript inlines. Probably the most impor-
tant advantage of Java in the case of WWW-based distributed measurement systems,
is RMI (Remote Method Invocation) library. The library is dedicated to distributed
network applications and contains many mechanisms which make such applications
easy to implement and strongly resistant to problems caused by transmission errors,
etc. [15].
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STRUCTURE OF THE SYSTEM AND DATA FLOW

Assuming there is a system of a relatively simple structure, consisting of a system
controller K and number of measuring-and control devices U (Fig. 1a), one can
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Fig. 1. Structure of a distributed measurement system: a) simple structure, b) complex structure;
U, — measuring-and-control devices, X — controller, Z, Z, - external computer(s), P, — intermediate
servers, .§ —- server

easily notice that the whole process of the system control consists of at least three
tasks:

a) the devices U; must implement some individual measuring and control

functions,

b) the controller K must be able to control the devices by sending setup data and

reading measurement results,

¢) the controller K must be also capable of working as a server in order

to make the final results of data processing available to another computer
(Z) that can be also used to control the system (usually the computer
Z is external to the system, but the function can be also implemented
directly on the controller K).

In the case of biggersystems with great number of measuring-and-control
devices, the more likely is the structure with one or more intermediate servers
P between the controller K, and the devices U (Fig. 1b). The intermediate servers are
used due to limited number of devices that can be simultaneously served by a single
controller. Thus, instead of direct data exchange with a great number of terminal
devices, the controller K can send a command resulting in service of some terminal
devices to an intermediate server P. Then the server can exchange the data with the
devices and send the results (usually after some data processing) to the controller.
The intermediate servers can be mirrored in order to achieve higher reliability of the
system. The main role of the optional server S is to release the controller from
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simultaneous servicing of many computers Z, that is possible in some public
systems (eg. weather forecast system). A relatively simple but effective separation
ofthe controller K from the comiputers Z can be achieved if the final data
are periodically copied from the controller X to the server § (rare transmissions
between the controller and the server), while leaving the service of the computers
Z, to the server §.

a) b) -
/—KUI

@ (if/-—@
) D S — ()

Fig. 2. Data exchange between the controller K and the devices U;: a) initiated by the devices (bottom-to-top
data flow), b) initiated by the controller (top-to-bottom data flow)

Even in the case of a simple structure as shown at Fig. la, one can notice that
data exchange between the controller X and the devices U can be implemented in
two different ways:

a) by polling the devices by the controller (top-to-bottom data transfer)

— Fig. 2a,
b) by automatic (periodical) data transfer from the devices to the controller
(bottom-to-top data exchange) — Fig. 2b.

Both methods have some good points and drawbacks. In the case of the solution
from Fig. 2a number of data transfers is smaller, as the device is polled only when
the controller needs data from the particular device and only the data that are
needed are sent. The drawback of the method is that the system is sensitive to
transmission dropouts, etc. Such events can cause serious disruption of service and
slow down or even hangup the system. The main advantage of the solution is that
any data exchange is started by the controller which requires only the data necessary
and exactly at the moment they are needed. Some potential problems caused by
transmission breaks, etc. can be reduced by running a few copies of the browser
simultaneously, so that each copy will service only a few (eg. single) connections.

In the case of bottom-to-top data exchange (Fig. 2b) the worst result of
connection break is that a single device is stopped, not the whole system. However,
the method is featured with excessive data flow (usually not all the data are
required), strong limitation in the maximum number of devices that can be
simultaneously serviced by the controller (by the WWW server software) and much
higher difficulties in controlling the devices (especially in real-time). Thus structure
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with the bottom-to-top data flow seems to be more reliable, but as the transmissions
are initiated by the devices (not by the controller) the structure is suitable rather for
the system with the devices of equal priority.

CONCLUSIONS

There is no doubt that implementation of WWW-based distributed measurement
systems is possible. The main advantages of such systems are:

— unlimited number of the devices and the distance between them,

— low software costs,

— due to use of the WWW and Java language the system is platform indepen-
dent (it is possible to run the software on different platforms within the same
system),

— the system can be controlled from any place in the world by a computer
equipped in a Web browser and connected to the Internet,

— under proper software, the structure of the system can be changed (eg. some
devices can be added ordisconnected) while the system is running.

In the case of huge data aquisition systems that have regular structure (eg.
meteorological data measurement system) in which dropout of a few terminal
stations (measuring instruments) or even intermediate servers is not critical from the
point of view of the whole system functionality, it is better choice to use bottom-to-
top data flow structure (Fig. 2b). This makes the system more resistant to disturban-
ces related to data transmission problems, and the need of changing the terminal
station setup (reverse data flow) is very rare. In relatively local systems in which
continuous operation of all devices is vital to proper operation of the system, the
most important feature is a highly reliable network. In such a case top-to-bottom
data flow (Fig. 2a) can be used, as the system hangup (or another strong disturbance
in the system operation) caused by the device or network failure is very unlikely.

In development of the software used for the system control it is better to use Java
applets than other mechanisms as JavaScript inlines or CGI scripts. The reason is
RMI mechanisms embbeded in Java, that allow easy development of reliable
distributed network applications.

Due to the advantages mentioned above, WWW-based distributed measurement
systems can be used in variety of applications of which the most important are global
quasi real-time data aquisition systems eg. whole-country pollution monitoring
system. An application of the concept will be likely presented in a separate paper.
Work supported in great part by NIME (National Institute of Multimedia Educa-
tion — Makuhari, Japan).
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T. STARECKI

KONCEPCJA ROZPROSZONEGO SYSTEMU POMIAROWEGO
STEROWANEGO PRZEZ WWW

Streszczenie

W artykule przedstawiono koncepcjg rozproszonego systemu pomiarowego sterowanego za pomocs
WW. Dzigki wykorzystaniu Internetu, jako interfejsu Iaczacego poszczegdlne urzadzenia, praktycznie

nie wystgpuja ograniczenia liczby urzadzen wystegpujacych w systemie, ani odlegloéci miedzy nimi. Przy
odpowiedniej konstrukcji oprogramowania struktura systemu moze byé modyfikowana podczas pracy
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systemu. Dzigki wykorzystaniu WWW i jezyka Java oprogramowanie steru jace pracg systemu jest
niezalezne od platformy sprzgtowej. Przedstawiona w artykule koncepcja systemu pomiarowego moze byé
wykorzystana do wielu zastosowan, z ktérych najwazniejszymi wydajg sie bardzo rozlegle systemy
zbierania danych pracujgce w czasie prawie-rzeczywistym, jak np. ogdlnokrajowy system monitorowania
zanieczyszezeni Srodowiska. Przykiad praktycznej realizacii koncepcji rozproszonego systemu pomiarowe-
go sterowanego za pomocg WWW zostanie przedstawiony w oddzielnym artykule.

Slowa kluczowe. rozproszone systemy pomiarowe, automatyczne systemy pomiarowe, WWW.

Work supported in great part by NIME (National Institute of Multimedia Education — Makuhari,
Japan).
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W pracy sformulowano trzy réine postacie elektrotermicznego makromodelu tranzys-
tora Darlingtona mocy (EMTD) dla programu APLAC. Pierwszy z opracowanych makro-
modeli opiera si¢ na wbudowanych elekirotermicznych modelach elementdw skladowych
wystgpujacych w strukturze tranzystora Darlingtona mocy. Przy konstruowaniu dwoch
nastepnych, zastosowano tzw. hybrydowe oraz globale elektrotermiczne modele tranzys-
tora bipolarnego stanowiace obwodowg modyfikacje wbudowanych modeli tego elementu.
Wyniki symulacji, zweryfikowane do§wiadczalnie, wykazaly wyrazna poprawe doktadnosci
EMTD w przypadku wykorzystywania zmodyf{ikowanych elektrotermicznych modeli tran-
zystora bipolarnego.

Slowa kluczowe: tranzystor Darlingtona, makromodel tranzystora mocy, zjawiska elektro-
termiczne.

1. WSTEP

Tranzystor Darlingtona mocy jest popularnym pdlprzewodnikowym elementem
mocy zawierajacym typowo kilka elementéw polprzewodnikowych takich jak:
tranzystory bipolarne, rezystory i diody p-n. Z tego tez powodu moze on byé
traktowany jako uktad scalony malej skali integracji.

W elemencie takim, pracujacym typowo w warunkach wydzielania duzych mocy
elektrycznych, zamienianych na ciepto przy nieidealnych warunkach odprowadzania
tego ciepla do otoczenia, moina oczekiwa¢ znacznych nadwyzek temperatury
w strukturze. Poniewaz temperatura w sposob zasadniczy wplywa na wlasciwosci
elementu (jego charakterystyki), dlatego model elementu sktadowego, czy tez mak-
romode] calego ukladu elektrycznego — reprezentujacego tranzystor Darlingtona,
powinien uwzgledniac efekt samonagrzewania oraz wzajemne sprzezenia termicznze
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migdzy elementami rozwazanej struktury scalonej. Taki model/makromodel nazywa
si¢ modelem/makromodelem elektrotermicznym, a otrzymane stad charakterystyki
nazywane sa charakterystykami nieizotermicznymi. OczywiScie postaé elektroter-
micznego modelu elementu, czy tez makromodelu ukladu (tranzystor Darlingtona
mocy) musi uwzglednia¢ ograniczenia programu, np. ograniczenia wykorzystywa-
nych algorytméw obliczeniowych, w ktérym ten model/makromodel bedzie zaim-
plementowany.

Celem pracy jest przedstawienie mozliwosci zastosowania programu APLAC
opracowanego na uniwersytecie w Helsinkach [1, 2] do modelowania nieizotermicz-
nych charakterystyk stalopradowych tranzystora Darlingtona mocy. Sformulowano
trzy roézne postacie elektrotermicznego makromodelu tranzystora Darlingtona
(EMTD) dla programu APLAC wykorzystujac do tego celu wbudowane modele
elementéw skladowych, modele stanowiace ich modyfikacje (modele hybrydowe)
oraz modele wlasne (autorskie) opisane w pracy [3], pozwalajace na wyznaczenie
zarbwno nieizotermicznych charakterystyk zaciskowych, co jest wazne z punktu
widzenia inzyniera—projektanta ukladéw elektronicznych lub energoelektronicz-
nych jak i oceng rozkladu mocy i temperatury wnetrza struktury. Wyniki analiz
tranzystora Darlingtona BU323A zweryfikowano dodwiadczalnie przez pomiar
pradow i napieé zaciskowych.

2. MODELE ELEMENTOW W PROGRAMIE APLAC

Program APLAC przeznaczony jest glownie do analizy (stalopradowej, stanéw
przejsciowych, matosygnalowej, Fouriera wrazliwoéciowej, szumowej itp.) ukladow
elektronicznych, optymalizacji parametréw ukladéw elektronicznych oraz sterowa-
nia magistralg pomiarowa IEEE 488.

Istotne znaczenie w procesie symulacji odgrywaja wbudowane modele elementéw
polprzewodnikowych oraz mozliwo$¢ tworzenia przez uzytkownika wlasnych modeli
elementow. W programie APLAC wystepuja dwa typy modeli elementéw: modele
elektryczne (z parametrami zaleznymi od temperatury) i modele termiczne. Laczne
wykorzystanie tych modeli (ich polaczenie) tworzy tzw. model elektrotermiczny
elementu. Model taki (rys. 1) pozwala na wyznaczanie pradéw i napieé zaciskowych
elementu oraz temperatury wnetrza w tym elemencie.

moc moce wydzielane
| 2! czynna \I, \V—— w innych elementach
model model
elektryczny termiczny

(Do,

Rys. 1. Schemat blokowy elektrotermicznego modelu elementu
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Program APLAC zawiera modele elektryczne nastgpujacych elementdéw polprze-
wodnikowych: dioda, tranzystor bipolarny, tranzystor JFET, tranzystor MOSFET
(3 poziomy modelu), tranzystor DMOS, tranzystor MESFET (4 poziomy modelu),
tranzystor BSiM, heterozlaczowy tranzystor bipolarny, tranzystor IGBT. Spoérdd
wymienionych elementéw jedynie tranzystor bipolarny opisany jest dwoma modela-
mi (opcjonalnie): Ebersa-Molla (z uwzglednieniem efektu powielania lawinowego
w zlaczach) i Gummela-Poona. Dostepne sa takie wbudowane modele ukladow
cyfrowych, ktore realizuja zadana funkcje logiczna oraz uwzgledniaja czasy propa-
gacji poszczegblnych funktoréw. Modele wymienionych elementéw potprzewod-
nikowych stanowia zawsze polaczenie modelu zlacza oraz elementédw biernych
i zrodet sterowanych. Modele elementéw biernych uwzgledniaja pasozytnicze pojem-
noéci, indukcyjnosci i uptywnosci. Zrodla napigciowe i pradowe maja r6zna od zera
rezystancj¢ i konduktancje wewnetrzna, natomiast wydajnoéé zrédel sterowanych
moze by¢ opisana za pomoca zlozenia funkcji elementarnych, jednak konkretne
zrodlo moze by¢ sterowane tylko pradami lub tylko napigciami.

W programie APLAC jedynie wybrane elementy: dioda, tranzystor bipolarny
(model Ebersa-Molla), tranzystor JFET, tranzystor MESFET oraz rezystory, kon-
densatory, induktory i Zrédla sterowane, maja wbudowany skupiony model termicz-
ny w postaci obwodowej. Model taki uwzglednia wlasne i wzajemne (miedzy
elementami) sprz¢zenia termiczne, a takze zjawiska konwekcji i radiacji oraz
pozwala na wyznaczenie nadwyzki temperatury wnetrza elementu ponad tem-
peraturg¢ otoczenia przy znanej mocy czynnej wydzielanej w elemencie. Wazna
z punktu widzenia modelowania i analizy jest opcja DefModel pozwalajaca na
formutowanie wlasnych modeli w postaci podukiadéw, wykorzystujac do tego celu
modele elementéw wbudowane w programie APLAC.

3. SPOSOB FORMULOWANIA ELEKTROTERMICZNEGO
MAKROMODELU TRANZYSTORA DARLINGTONA

Kazdy uklad tranzystora Darlingtona mozna przedstawi¢ jako polaczenie kilku
tranzystoréw bipolarnych (co najmniej dwoch) oraz opcjonalnie rezystoréw o roz-
nych wartosciach, bocznikujacych zlacza baza — emiter poszczegdlnych tranzystorow

> Ne
B
Rl D Ucg
T2
R2
o E

Rys. 2. Struktura wewngtrzna tranzystora BU323A




522 1. Zargbski, K. Gérecki Kwart. Elektr. i Telekom.

oraz diod usprawniajacych i diody zabezpieczajacej. W pracy, bedzie rozpat-
rywana struktura tranzystora Darlingtona mocy przedstawiona na rys. 2,
odpowiadajaca tranzystorowi BU323A. Zatem elektryczny makromodel tranzys-
tora Darlingtona mocy mozna latwo sformulowaé w postaci pliku polaczeh
(zgodnie z topologia struktury — rys.2) modeli elementéw wystepujacych
w strukturze, ktorych parametry zaleza od ustalonej temperatury. Jednakze
w rzeczywisto§ci parametry modeli elementéw skladowych w strukturze tranzys-
tora Darlingtona zaleza od temperatury wnetrza danego elementu T, okreSlonej
zaleznos$cia

7} =T,+ Z_Rrhij‘Pi (1)

gdzie T, jest temperatura otoczenia, R, to rezystancja termiczna miedzy elementem
-tym oraz j-tym (wlasna rezystancja termiczna gdy i = j), p, — moc wydzielana
w elemencie j-tym.

Tak wigc elektrotermiczny makromodel tranzystora Darlingtona (EMTD) za-
wiera 4 elementy (2 tranzystory i 2 rezystory, natomiast znaczenie diody w obszarze
aktywnym normalnym jest nieistotne), a kazdy element posiada swoj model elek-
tryczny oraz model termiczny. Stad ogoélna struktura EMTD pokazana na rys. 3
zawiera 4 bloki reprezentujace obwodowe modele elektryczne tranzystoréw i rezys-
toréw z parametrami zaleznymi od temperatury wnetrza (T}) oraz obwodowy model
termiczny uwzgledniajacy wlasne i wzajemne rezystancje termiczne oraz moce
elektryczne wydzielane w elementach skladowych struktury. Jak zatem widag,
podstawowe znaczenie w procesie modelowania (analizy) maja dokladne modele
elektryczne tranzystora bipolarnego i rezystora, poprawnie uwzgledniajace zjawiska
fizyczne w elemencie, majace wplyw na wlasciwosci zaciskowe elementu (prady
1 napigcia) w rozpatrywanym zakresie pracy elementu. Réwniez wazne jest prawid-
lowe sformulowanie modelu termicznego uwzgledniajacego samonagrzewanie w po-
szczegllnych elementach jak i wzajemne oddzialywania termiczne miedzy tymi
elementami.
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Przy formulowaniu obydwu typéw modeli (elektrycznych i termicznych) nalezy
pamigtaC o tym, aby parametry wyst¢pujace w modelach byly latwe do ,,pozys-
kiwania” przez uzytkownika, np. z katalogu, pomiaréw itp.

4. EMTD OPARTY NA MODELACH ELEMENTOW
WBUDOWANYCH W PROGRAMIE APLAC

Whbudowany w programie APLAC model elektryczny tranzystora bipolarnego
do analizy elektrotermicznej jest zmodyfikowanym modelem Ebersa-Molla w po-
staci obwodowej przedstawionej na rys. 4.

Rys. 4. Reprezentacja obwodowa modelu elektrycznego tranzystora bipolarnego w programic APLAC

W omawianym modelu sktadowe pradéow wstrzykiwanych przez zlacza (re-
prezentowane przez diody D1, D2) sa modelowane w identyczny sposob jak diody
w programie SPICE (jest uwzgledniona skladowa idealna pradu, skltadowa pradu
generacyjno-rekombinacyjnego, powielanie lawinowe oraz rezystancja szeregowa).
Sktadowe pradow zbieranych sa reprezentowane przez zrédla sterowane o wydajno-

Sci i;, 1,, przy czym
. Upe
o= Iy exp( ~~~~~ >—1) @)
I S ( VT

ly = oy Iy (exp (HEB%,> - 1): 3)
: v Yr

gdzie o, oy, Ig, ny, Vi, to parametry modelu.

Wystepujace w modelu rezystancje modeluja odpowiednio rezystancje szeregowa
bazy (rezystor r,) oraz efekt Early’ego reprezentowany przez nieliniowa konduktan-
Cie Gy, przy czym

gdzie G, i n, sa parametrami modelu tranzystora.
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Prad kazdej z diod i}, przedstawiono jako sumeg pradoéw reprezentujgcych model
idealny (ip;) z rezystorem szeregowym oraz wspdlczynnikiem emisji N oraz prad
przebicia (ip;), opisane odpowiednio wzorami:

ipy = I l:exp (ugz\—[r;zu> — l] %)
¢

uD——rS-iD+ VBT/>+ IBNLexp<-— Up — rS'iD-%— VEV) (6)

NBV -V, NBVL -V,

gdzie N, IBV, NBV, IBVL, NBVL oznaczaja parametry modelu diody.
Zaleznosci temperaturowe parametrow V,, Ig, r, Vi, zaczerpnigte z pracy [2],
dane sa wzorami,

ip, = IBV " exp<m

k
V,="-T, Q)
q
T, \'" gL gL
I, = Ig <L> exp [*mg.,_- e 28 ®)
s fm)m nanom 4 kY/
VHV = VBVO (l "" tEVl (T; - Tnom) + zBVZ (7} - Tnonl)z) (9)
RS = RSO (l -+ tRSl (T; - Tnom) -+ tRSZ(:rj - Tnom)z)n (10)

gdzie k, g sa stalymi fizycznymi, T, jest temperatura nominalna, w ktorej
wyznaczono wartosci parametrow, natomiast I, p,, 1, Eso, Varos tavis Layas Rsos rsos
trs; sa parametrami modelu tranzystora bipolarnego. Modele pojemnoéci C1 i C2
nie beda tu omawiane, gdyz elementy te nie wystgpuja w wersji stalopradowej
omawianego modelu.

Do powaznych mankamentéw omawianego modelu tranzystora bipolarnego
mozna zaliczy¢ przede wszystkim: stala warto$¢ wspolczynnika wzmocnienia prado-
wego o, pominigcie pradow generacyjnych, modelowanie rezystancji szeregowych
obszarow emitera i kolektora za pomoca rezystancji szeregowych diod D1 i D2, jak
rowniez przyjecie modelu zjawiska przebicia lawinowego zlaczy danego wzorem (6),
uniemozliwiajacego uzyskanie efektu zréznicowania wartosci napie¢ przebicia przy
zmianie konfiguracji pracy tranzystora. Mozliwe jest tylko uzyskanie zmiany ,,twar-
do$ci” charakterystyki. Z kolei model termiczny tranzystora o postaci obwodowej
pokazanej na rys. 5 jest tworzony automatycznie przez program APLAC, jesli
uzytkownik wprowadzi r6zng od zera warto§¢ rezystancji termicznej R, .

W przypadku stalopradowym pojemnosci termiczne Cyy, C,, nie wystepuja
w omawianym modelu. Wydajnos¢ zrodla pradowego p,; odpowiada wartosci mocy
elektrycznej w elemencie, natomiast warto$¢ R,,, okrela wartoéé rezystancii ter-
micznej zlacze—obudowa. Dolaczenie do zacisku nC termicznej sieci zewnetrznej
pozwala na uwzglednienie w modelu termicznym rezystancji termicznej obudo-
wa— otoczenie. Wezly obudow rdznych tranzystoréw mozna laczyé ze soba, co
pozwala na modelowanie wzajemnych sprzgzed termicznych. Przy braku sieci

TOM 4<

zewnet
modelo
nie wy
(obwod

Dru
tona je
tranzys
rys. 6, §

natomis
Parame
nej oraz

Sfor
sprowac
tranzyst
modelu
pomoca

DefMod
Trans T
+ BV =
-+ ete =

Trans T.
+ BY =
-+ elc =

Diode D.
+ isr = ¢
Res R ¢
Res R2 2
Res rtl n

EndMod




. { Telekom,
/ch mode]
0raz prad

®)

< ) ©

t

pracy [2],

7

®)

&)

(10)

w ktorej
s Risos Ersos
1 Cli1C2
opradowej

polarnego
nia prado-
eregowych
| 1 D2, jak
zorem (6),
bicia przy
any ,, twar-
bwodowej
LAC, jesli

wystepuja
toscl mocy
tanciji ter-
ewnetrznej
ej obudo-
> soba, co
raku sieci

TOM 44— 1998 Modelowanie nieizotermicznych. .. 525
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Rys. 5. Model termiczny Lranzystora w programic APLAC

zewngtrznej punkt nC jest zwierany automatycznie do masy. Oczywifcie takie
modelowanie oznacza, ze pomigdzy obudowami elementéw sprzezonych termicznie
nie wystgpuje roznica temperatur. Wezet nJ pozwala na dolaczenie wlasnego
(obwodowego) modelu termicznego elementu.

Drugim z rozwazanych elementéw sktadowych struktury tranzystora Darling-
tona jest rezystor. Model termiczny rezystora jest identyczny jak w przypadku
tranzystora bipolarnego, natomiast model elektryczny rezystora przedstawiono na
rys. 6, gdzie rezystancja R opisana jest wzorem

R = Rn()m ) [:1 + L (T; - Tnom) + ity (T/ - Tnom)z] (11)

natomiast elementy inercyjne (L, C) mozna pomina¢ w analizie stalopradowe;j.
Parametry R, t., t,, oznaczaja odpowiednio rezystancje w temperaturze nominal-
nej oraz liniowy i kwadratowy temperaturowy wspolczynnik zmian rezystancji.

Sformulowanie elektrotermicznego makromodelu tranzystora Darlingtona mocy
sprowadza si¢ zatem do polaczenia obwodow reprezentujacych modele elektryczne
tranzystora bipolarnego i rezystora zgodnie z topologia z rys. 2, natomiast postaé
modelu termicznego przedstawiono na rys. 7 [4]. Zatem EMTD zdefiniowany jest za
pomoca opcji DefModel o postaci:

DefModel Darl 3 e b ¢ param 4 rol ro2 rthll rthl2

Trans T1 ¢ b 2 IS = 1.46¢—13 rb = Im alpha = 0.987 alphar = 0.846 ng = 0,00008 DIODE _BC
+ BV =400 ibv = Im nbv = 38.75 DIODE _BE BV = 8 ibv = Im nbv = 38.75 rth = 7.4 etj = ntl
+ efe = nx

Trans T2 ¢ 2 e IS = 7.31e—13 rb = Im alpha = 0.9846 alphar = 0.846 ng = 0.00008 DIODE BC
+ BV = 400 ibv = Im nbv = 38.75 DIODE _BE BV = 8 ibv = Im nbv = 38.75 rth = 7.4 etj = nt2
+ elc = nx

Diode D1 e c IS = 1.389¢— 12 bv = 400 ibv = Imnbv = 273 rs = 2 thv] = Se—4 vj = ] xti = 2 nr = 2
+isr = 6.05e—9 trsl = 3.36e—3 rth= 7.4 etj = nt3 etc = nx

Res RI1 b 2rol rth=74 etj= ntd etc = nx tcl = 1.25¢—3

Res R2 2 e ro2 rth = 7.4 etj = nt5 etc = nx tcl = 4.3e—3

Res rtl nix gnd rthll

EndModel
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Rys. 7. Model termiczny tranzystora Darlingtona

WydajnoSci zrodet pl, p2, p3, p4 reprezentuja moce wydzielane w poszczegdl-
nych elementach skladowych tranzystora Darlingtona. Rezystory R+ R4 reprezen-
tujg wlasne rezystancje termiczne elementoéw skladowych miedzy zlaczem a obudo-
wa, reprezentowang w tym przypadku przez podkladke montazows (punkt A na
schemacie), natomiast rezystor R5 modeluje zarbwno wzajemna rezystancje termicz-
ng migdzy dowolnie wybrana para elementow (R,; migdzy elementem i-tym oraz
J-tym) jak 1 rezystancj¢ termiczng migdzy obudowa (podkladka) a otoczeniem
(Rthc-a)'

Jak wynika z koncepcji omawianej struktury modelu termicznego, wzajemne
rezystancje termiczne migdzy eclementami sa takie same. PowyZsze spostrzezenie
wynika bezposrednio z analizy schematu z rys. 7, gdyz temperatura wnetrza wy-
branego elementu i-tego wynikajaca z wydzielania mocy w elemencie j-tym jest
zawsze rowna iloczynowi wydajnodci zrodta pradowego p, oraz rezystora RS.
Problem identyfikacji wartoéci rezystoréw w modelu termicznym rozwiazano na
drodze eksperymentalnej. Zmierzono wartoéci wlasnej rezystancji termicznej diody
Rysy = 37,4 K/W oraz wzajemnej rezystancji termicznej migdzy tranzystorem T2
a dioda Rz = 30 K/W. Z uwagi na matle rozmiary struktury krzemowej, przyjeto,
ze dla wszystkich pozostalych elementéw wartosci wlasnych rezystancji termicznych
53 rowne R, natomiast warto$ci wzajemnych rezystancji termicznych sa réwne
Rth23 [S]
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Po rozwigzaniu ukladu réwnan

px‘thii”f“(P2+P3+p4)'tha)‘=P1'(R1 + R5) + (p, + py + ps) RS
P2 Ryii + (py + py + pa) Ry = py» RL+ RS) + (p, + py + py) RS
D3 Ry + (P + Py + py) Ry = py- RLUA+ R5) + (p, + p, + py) RS
Py R + (P1 +P2+P3)'Rthij=[74'(R1 + R5) + (p, +p,+ p) RS

(12)

wynikajacego z warunku, Ze wartoSci temperatur wnetrza obliczone z rownania (1)
musza byé rowne wartoSciom otrzymanym z analizy sieci termicznej z rys. 7,
otrzymano nastgpujace wartosci rezystoréw: R1 = R2=R3 =R4 =74 Q oraz
RS = 30 Q. Parametry modelu elektrycznego, otrzymane réwniez z pomiardw maja
nastepujace wartosci:
e dla tranzystora T1: IS =146-10"" A, RB = 1mQ, alpha = 0,9846, alp-
har = 0,846, ng=0,00008, parametry diody DI:
BV =400V, IBV = 1mA, NBV = 38,75, parametry
diody D2: BV = 8V, IBV = ImA, NBV = 38,75

e dla tranzystora T2: IS =7,31-10"" A, RB = ImQ, alpha = 0,9846, alp-
har = 0,846, ng=0,00008, parametry diody DI:
BV =400 V, IBV = ImA, nbv = 38,75, parametry dio-
dy D2: BV = 8V, IBV = ImA, NBV = 38,75

e dla rezystora R1: R, =281 ©, tcl = 1,25- 107 K

e dla rezystora R2: R, = 21,18 Q, tcl =43 - 1073 K,

Za pomocg programu APLAC, wykorzystujac przedstawiony EMTD, wy-
znaczono nieizotermiczne charakterystyki tranzystora BU323A dla podanych
warto$ci parametrow. Na rys. 8 przedstawiono charakterystyki obliczone (linie
ciagle) oraz otrzymane z pomiardw (punkty) z wykorzystaniem mikrokom-
puterowego systemu pomiarowego opisanego w pracy [6]. Przyjeto hipoteze, ze
glowna przyczyna uzyskanej na rys. 8a duzej rozbiezno$ci pomiedzy wynikami
pomiarow i obliczen jest przyjeta w makromodelu stala warto$é wspolczynnikow
wzmocnienia pradowego tranzystoréw (parametr alpha) podczas, gdy w praktyce
ich wartodci silnie zalezg od wartoSci pradu kolektora tranzystora. Powtdrzono
zatem obliczenia z podanymi wyzej wartosciami parametréw, z wyjatkiem parame-
tru alpha. Warto$¢ tego parametru dobierano tak, aby uzyskaé jak najlepsza
»optyczna” zgodno$¢ miedzy wynikami obliczed i pomiaréw w oblizu punktow
przebicia termicznego, tzn. punktéw, w ktdrych rezystancja rézniczkowa zmienia
znak z dodatniego na ujemny. Przedstawione na rys. 8b wyniki obliczen, uzyskane
dla wartodci wspolczynnikoéw wzmocnienia pradowego alpha tranzystoréw T1 oraz
T2 wynoszacych odpowiednio 0,978 oraz 0,92, wykazuja lepsza zgodnosé z chara-
kterystykami pomierzonymi i potwierdzaja stuszno$¢ przyjetego zalozenia, ze
istotng przyczyna malej doktadnosci EMTD jest przyjecie we wbudowanym
w programie APLAC modelu tranzystora bipolarnego, stalej wartoéci parametru
alpha.




528 1. Zargbski, K. Goérecki

Kwart. Elektr. i Telekom.

a)
100 4
§F
90 + 'ﬁ*-ﬁl.\_ ipg =293 mA
g5
B ll“ R
80T Vol e-278ma
70 ".1/'2.7-
— 60 -5 B Tag ip=2,67 mA
n' ‘m “7 2
E oot [« e e,
.-5:" 40 4 4/” 'n " " .
30 - “". " L] ® L.
n“"n’l' u:"s
20 + .nunil".' "“,uﬂ""'“n. ”Hunn"'"{'
10*.ll::’::l:n::-'::-lu.un nnial"’“’"'n
0 : : .
0 5 10 15 20
uce [V]
b)
100 R
90 + 5 ]
.!l o
20 + ]
70 + g
= 07 -293mA‘='
EREE R in=2,67 mA
=40 4 S
30 +
20 + YL “"m_,,,l,!_'ll'ﬂ-——w— o
]()~ ..--n’l ""."....--.-.nnl“‘n“"
0 : a ;
0 5 10 15 20
HCE[V]

Rys. 8. Nieizotermiczne charakterystyki wyjsciowe tranzystora BU323A: pomierzone (punkly) i obliczone
(linie ciagte) przy wykorzystaniu pomierzonych a) oraz zmodyfikowanych b) wartosci parametréow

5. MODYFIKACIE EMTD

Jak zatem wynika z rozdziatu 4, na dokladnos¢ EMTD duzy wplyw ma postaé
elektrotermicznego modelu tranzystora bipolarnego. Opracowano zatem dwa typy
zmodyfikowanych EMTD, przy formulowaniu ktérych wykorzystano autorskie
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elektrotermiczne modele tranzystora bipolarnego, legitymujace sie wigksza doklad-
no$cia niz modele tego elementu wbudowane w programie APLAC, a uwzgled-
niajace zjawiska zmian wspolczynnika wzmocnienia pradowego tranzystora od
temperatury jego wngtrza i pradu kolektora. Pierwsza z omawianych modyfikacji
wykorzystuje ideg formulowania modeli hybrydowych dla programu SPICE [7].
Zgodnie z ta idea wbudowany model APLACa (WMA) uzupelniony jest dwoma
zrédlami sterowanymi (rys. 9): pradowym — modelujacym zmiane pradu kolektora
oraz napigciowym — modelujacym zmiany napigcia baza—emiter, spowodowane
zmianami temperatury wnetrza ponad temperature otoczenia, o wydajnosciach
danych wzorami

Ai = w-fm-Z_v,--exp@,.«/i?’%c&)-(l +a (T,— Ty)) +

(13)
+ l'co'a-(Y}—- T") - b'(l + C'(T/‘“~ To))’%
AuB == Vt-1n<,.;l,c,>’ (14)
Ico

gdzie a, b, ¢, dl, «,, y, to parametry modelu wspdlczynnika wzmocnienia pradowego
[3]. Sposdb wyprowadzenia wzordéw (13), (14) przedstawiono w Dodatku A.
Praktyczna implementacja omawianego elektrotermicznego hybrydowego mode-
lu tranzystora bipolarnego wymaga sformulowania dodatkowych prostych ob-
wodow realizujacych konwersjg wartosci pradéw w wybranych galeziach modelu na
odpowiednie napigcia, co wynika ze skladni programu APLAC (wydajno$¢ zrodet
sterowanych moze by¢ funkcja tylko napigé lub tylko praddéw). Rowniez wbudowa-
ny model termiczny rozwazanego elementu wymaga uzupelnienia o sterowane
zrodlo pradowe o wydajnoéci odpowiadajacej sumie mocy wydzielanej w Zrédiach
sterowanych wystepujacych na rys. 9. Modyfikacji ulegla rowniez wewnetrzna sied
termiczna z rys. 5 w odniesieniu do wszystkich elementéw skladowych tranzystora
Darlingtona. Wezel nC jest teraz zwarty do masy, natomiast do wezla nJ poprzez
rezystor o wartoéci odpowiadajacej R,,; dolaczone jest sterowane zrodlo napieciowe

=M<
OO
(-]
>
@]

es!

Rys. 9. Struktura obwodowa hybrydowego modelu tranzystora bipolarnego
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3

o wydajnosci réwnej Z (pj-R,,,,j-R,};,-‘,-), reprezentujace wzajemne sprz¢zenia ter-
i=1

miczne.

Na rys. 10 pokazano wyjsciowe charakterystyki tranzystora Darlingtona
BU323A otrzymane przy uzyciu hybrydowego EMTD. Wartoéci parametrow
wystepujacych w opisie zrodet sterowanych otrzymano z pomiaréw, natomiast
parametry modelu wbudowanego wynosza: o= ;' oraz I = I, (T,). Jak widaé
uzyskano znaczng poprawe zgodnoSci charakterystyk obliczonych z pomie-

rzonymi.

100
90 4

60 -

ic [mA]
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30 4

Rys. 10. Wyniki pomiaréw i symulacji BU323A przy uzyciu hybrydowego EMTD

Druga z zapowiadanych modyfikacji elektrotermicznego makromodelu tran-
zystora Darlingtona opiera si¢ na globalnym elektrotermicznym modelu tran-
zystora bipolarnego (GETM) zaimplementowanym do programu APLAC w po-
staci podukladu z wykorzystaniem opcji DefModel. doktadny opis modelu
GETM tranzystora bipolarnego zamieszczono w pracy [3], natomiast opis
globalnego elektrotermicznego makromodelu tranzystora Darlingtona zamie-
szczono w pracy [5].

Na rys. 11 przedstawiono, zweryfikowane doswiadczalnie, wyniki symulacji
nieizotermicznych charakterystyk wyjsciowych tranzystora BU323A  otrzy-
mane z wykorzystaniem globalnego EMTD. Wartoéci parametréw, podobnie
jak w przypadku hybrydowego EMTD otrzymano z pomiardéw. Jak widaé, zgod-
nos¢ obliczen i pomiarow jest nieco Jepsza niz w przypadku makromodelu hyb-
rydowego.
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Rys. 1. Wyniki pomiarow i symulacji BU323A wykonane z wykorzystaniem elektrotermicznego modelu
globalnego EMTD

UWAGI KONCOWE

W pracy przedstawiono trzy postacie elektrotermicznego makromodelu tranzys-
tora Darlingtona mocy. Przy jego formulowaniu wykorzystano wbudowane
elektrotermiczne modele elementow skladowych, stanowiace polaczenie ich modeli
elektrycznych i termicznych w postaci obwodowej. Wyznaczono rodzing nieizoter-
micznych charakterystyk wyjsciowych tranzystora BU323A z wartosciami paramet-
row otrzymanymi z pomiaréw charakterystyk tego elementu. Uzyskano nieakcep-
towalnie duzg rozbiezno$¢ miedzy charakterystykami obliczonymi i pomierzonymi.
Stwierdzono, ze gléwna przyczyna tych rozbieznosci jest przyjecie we wbudowanym
modelu tranzystora bipolarnego stalej warto$ci wspolczynnika wzmocnienia
pradowego. Zaproponowano dwie modyfikacje elektrotermicznego makromodelu
tranzystora Darlingtona formulujac elektrotermiczny makromodel hybrydowy oraz
elektrotermiczny makromodel globalny tego elementu. Wyniki symulaciji otrzymane
z wykorzystaniem makromodeli zmodyfikowanych, a zwlaszcza makromodeluy
globalnego, pozostaja w duzo lepszej zgodnoSci z wynikami pomiardéw niz
w przypadku EMTD sformutowanego w oparciu o modele wbudowane w programie
APLAC.
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DODATEK A
Wyprowadzenie zaleznosSci opisujacych wydajnosci Zrédel sterowanych
wystepujacych w hybrydowym modelu tranzystora bipolarnego

Model tranzystora bipolarnego w zakresie aktywnym normalnym mozna przed-
stawi¢ za pomoca réwnan

1
iC=/fF-iB+IS-<1+[5—Fﬁ—: ) (A1)
pg = VT-lnGg + 1), (A2)
Y

gdzie wspdlczynnik wzmocnienia pradowego fi; opisany jest zaleznoscia
Bo-(I +a (T~ T,)) 2
B(T) = / el L — Yy exp| o A/i%4 d (A3)
’ 1+b'(l+c'(7}‘To))\/izc+d1 z': \/C 1
taczac zaleznoSci (Al) z (A3) otrzymujemy

ﬁo-z'B<1+a‘<7;—T0))[1—Zv;‘exp(a‘»\/ﬂc?i)] L g

iC: ,,,,,,,,,,,,,, “}“IS(l +FR+E;;)(A4)
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W modelu wbudowanym APLAC-a prad kolektora w zakresie aktywnym normal-
nym jest opisany wzorem

1
i@:ﬁo'iB""Is’(‘_“’f"ﬁ%‘:) (AS)
' ﬁ()R ﬂ()R
natomiast napigcie baza— emiter wzorem
g = VT~1n(%‘P+ 1). (A6)
5

Odejmujac stronami zalezno$ci (A4) i (A5) oraz zakladajac, ze Bor > Por oraz Bor > 1
otrzymuje si¢ wzor opisujacy wydajnos¢ zrodla pradowego Ai,. postaci

(A7)
+ica (T, —=T) = b (A +c (T,— Ty)) iz .
Z kolei, odejmujac stronami zaleznosci (A2) i (A6) i zakladajac, ze i. > I, oraz
io > Ig otrzymuje si¢ wzor opisujacy wydajnos¢ zrodla napigciowego Au, postaci

lep

Auy = VT~1n(—_i—C~>' (A8)

J. ZAREBSKI, K. GORECKI

MODELLING OF THE NONISOTHERMAL DC CHARACTERISTICS OF THE
POWER DARLINGTON TRANSISTOR USING APLAC

Summary

In the paper three various forms of the electrothermal macromodel of the power Darlington
transistor (EMDT) for APLAC user were formulated. First of them is based on the built-in electrother-
mal models of the component devices of Darlington transistor structure. In the designing process of the
next two, so called, hybrid and global electrothermal models of the bipolar transistor were formulated
and utilized. In the case of using of the modified versions of the electrothermal BJT models, the
simulation results verified experimentally have shown a visible improvement of accuracy of EMTD.

Key words: semiconductor devices, Darlington transistor, modelling, electrothermal phenomena.
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Metoda specyfikacji histogramu wykorzystujaca
macierz wspolwystepowania i jej zastosowanie
dla transformacji obrazu

JERZY SIUZDAK, TOMASZ CZARNECKI

Instytut Telekomunikacji, Politechnika Warszawska
Otrzymano 1998.05.22

Autoryzowano 1998.08.15

W pracy zaprezentowano nows, globalng metode specyflikacji histogramu obrazu
monochromatycznego wykorzystujaca wilasnosfci macierzy wspolwystgpowania. Opracowa-
na metoda pozwala, w zaleinodci od potrzeby, uwydatni¢ na obrazie wigksze szczegdly lub
tekstury. Metoda mozZe by¢ réwniez zastosowana do przeksztalcenia luminancji obrazéow
kolorowych.

Slowa kluczowe: obrazy monochromatyczne TV, histogramy, macierz wspolwystepowania.

1. WSTEP

Jednymi z waznych metod obrébki obrazu sa przeksztalcenia jego histogramu.
Sg one stosowane glownie do obrazéw czarno-bialych lub do luminancji obrazéw
kolorowych. Metody te polegaja na takiej transformacji jaskrawosci obrazu pod-
legajacego obrobcee, iz histogram przeksztalconego obrazu przyjmuje z gory zadany
ksztalt. Takie przeksztalcenie nosi nazwe specyfikacji histogramu [1]. W szczegdl-
nym przypadku, jesli zadany jest rOwnomierny ksztalt histogramu przeksztalconego
obrazu, mamy do czynienia z wyréwnywaniem (linearyzacja) histogramu (ang.
histogram equalization) [1]. Celem specyfikacji histogramu jest na ogél lepsze
dostosowanie przedstawienia zawartosci tresciowej obrazu do mozliwosci percepcyj-
nych wzroku [udzkiego. Pozwala to na przyklad uwydatni¢ pewne fragmenty obrazu
(przedmioty, tekstury), ktore sa stabo widoczne na obrazie nie przetworzonym.
W artykule przedstawiono nowa, globalna metode¢ specyfikacji histogramu, ktéra
wykorzystuje pewne wlasnosci macierzy wspélwystepowania.

W pracy mozZna wydzielic dwie czgsci. W pierwszej z nich opisano niektore,
istniejace, globalne metody specyfikacji histogramu. Beda one pdZniej uzyte dla
celow poréwnawczych. W drugiej czgsci przedstawiono proponowang metode specy-
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fikacji histogramu i poréwnano rezultaty stosowania zaproponowanej metody
z metodami znanymi wczesniej.

7. NIEKTORE METODY SPECYFIKACII HISTOGRAMU

Rozpatrzmy specyfikacje histogramu od strony matematycznej. Oznaczmy przez
h(i), i=0..K—1(K— liczba pozioméw jaskrawosci) warto$ci histogramu obrazu
poczatkowego, znormalizowane do calkowitej liczby piksli, tzn.

iczba piksli o poziomie jaskrawosci i

h (i) = . 1

liczba wszystkich piksli
Zdefiniujmy funkcje H (i), bedaca analogiem dystrybuanty w rachunku praw-
dopodobienstwa, jako
H@)= ), hm). @)
m=0
W analogiczny sposéb zdefiniujmy funkcje g (i) i G(i) dla przeksztalconego obrazu.
W szcezegdlnym przypadku wyréwnywania (linearyzacji) histogramu mamy:
1 [+ 1
g(i)'—-";{; G(t’)=%~;’ i=0.K-1. 3)

Zadana transformacja polega na przyporzadkowaniu poziomowi jaskrawosci 1 pier-
wotnego obrazu, poziomu jaskrawoéci j, ktory spelnia ré6wnos¢

H (i) = G (). )
Ostatecznie, zadane przeksztalcenie dane jest wzorem
j=G ' H@] ®)

Omawiana procedura daje dokladne wartosci tylko w przypadku funkcji ciaghych;
w przypadku dyskretnych warto$ci jaskrawoéci rownos¢ (5) moze by¢ spelniona tytko
w sposob przyblizony. W szczegdlnosel, w przypadku wyréwnywania histogramu,
jesli ,,stupek’ histogramu o danej jaskrawosci i jest k razy wigkszy niz §rednia, to t¢
jaskrawo$¢ nalezy odwzorowac w k r6znych poziomdw na przyklad pomiedzy j; a ji.
Potrzebna jest wiec reguta takiego odwzorowania. W pracy [2] zaproponowano kilka
takich regul, jednak w praktyce okazato si¢, ze wszystkie daja bardzo podobne obrazy.

Specyfikacja histogramu nie zachowuje w ogoblnym przypadku éredniej jask-
rawoéci obrazu, co moze by¢ istotna wada w pewnych warunkach (np. obraz TV).
W pracy [3] podano pewna odmiang metody linearyzacji histogramu, pozwalajaca
zachowaé érednig jasno$é obrazu. Wymaga ona obliczenia §redniej jaskrawosci
obrazu k,, zgodnie z wzorem

K1
k,= ), h@®i ©
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a nastegpnie dokonaniu niezaleZznej linearyzacji histograméw jaskrawoséci dla po-
zioméw jaskrawosci i < k,, oraz dla poziomow jaskrawosci i > k,. W tej metodzie
definiuje si¢ nastepujace funkcje

liczba piksli o poziomie jaskrawosci i

h () = liczba wszystkich piksli o jaskrawosci i <k, dla 1 < k, @
o0 = Gz wspstich gl s oo (2, 11k ®
oraz
Hp () = éth(m), i<k,, ©)
H, () = j_: hy(m), i>k,. (10)
m = kg + 1

Ostatecznie, jaskrawos¢ o poziomie i transformowanego obrazu jest przeksztalcana
na jaskrawos$¢ o poziomie j, zgodnie z wzorem [3]:

. k,H, () dla i<k, an
T k4 1+ N —k,— ) Hy() dla i>k,

Ta metoda pozwala zwigkszy¢ kontrast zachowujac jednocze$nie $rednia jasno§é
obrazu [3]. Problem transformacj ihistogramu moze by¢ réwniez potraktowany jako
pewne zagadnienie wariacyjne [4], polegajace na minimalizacji lacznego odstepu
migdzy ,,stupkami” histogramu z pewna zadang funkcja wagowa w (m). W praktyce
zastosowanie tej metody polega na usunigciu z histogramu pierwotnego wszystkich
zerowych ,,shupkoéw” i utworzeniu nowego histogramu wylacznie z niezerowymi
,»stupkami”. Takich niezerowych ,,stupkow” jest w ogblnym przypadku L, gdzie
L £ K (K — liczba mozliwych poziomoéw jaskrawosci pierwotnego obrazu). Jedno-
czeSnie musi zosta¢ zapamigtane przeksztalcenie starej jaskrawoéci i na miejsce
J(=1,2,..L) w nowym histogramie

J=D(@). (12)

Do wielkoéci j stosuje si¢ przeksztalcenie, dane w przypadku dyskretnym w ogdlnej
postaci przez [4]
' . . K—-1 /&l
ke=k() =kID@)] =z L w(m). (13)
Y owm)”=!
m=1
Funkcja wagowa w (m) generalnie zalezy od postaci histogramu obrazu wejsciowego.
Warto dodaé, ze niektdre poprzednio omodwione przeksztalcenia mozna uzyskaé
jako przypadki szczegdlne tej metody, zmieniajac jedynie funkcje wagowa w (m). Dla
w(m) = 1 mamy
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K—1
kG) =7~ G=D, (14)

(liniowe rozciagnigcie skali), zas dla w (m) = & (m) otrzymujemy

o
k()=&K=1) ), him), s)
me=|
(linearyzacja histogramu).

W dwoch powyzszych metodach specyfikacji histogramu nie brano pod uwage
przestrzennej korelacji jaskrawosci piksli. W pracy [5] zaproponowano metode
linearyzacji histogramu, ktéra wykorzystuje informacje o tej korelacji. Obliczona
jest wzgledna czesto$¢ wspolwystepowania poziomobéw jaskrawosci sasiednich piksli
i w ten sposOb mozna policzy¢ warunkowe gestosci prawdopodobienstw wystapienia
kazdego poziomu jaskrawosci wzgledem innych poziomoéw jaskrawosci obrazu.
Generowane ta metoda obrazy poprawiaja jako$¢ obrazu wyjsciowego, lepiej
oddajac jego charakter anizeli tradycyjne metody specyfikacji histogramu. Zaloézmy,
ze mamy dany piksel o jaskrawosci a i jego otoczenie 5x 5. Prawdopodobiefstwo
(faczne) wystgpowania w tym otoczeniu piksla o jaskrawoéci b obliczane jest zgodnie
z wzorem [5]:

1
55 2L, (@

liczba wszystkich piksli w obrazie’

P(b, a) = (16)

gdzie L, {a) jest liczba piksli o jaskrawosci b (b moze przyjmowaé wartosci z zakresu
b=a—-2,a-1, a,a+1, a+2) w otoczeniu 5x5 piksla o jaskrawosci a, za$
sumowanie rozciaga si¢ na wszystkie otoczenia piksli o jaskrawosct a.

Nastgpnie obliczane jest prawdopodobienstwo warunkowe

P(b, a) P, a)
P@ k)

P(bla) = 17

gdzie h(a) dane jest wzorem (1).
Ostatecznie nowy poziom jaskrawosci j zwigzany jest ze starym poziomem jaskrawo-
§ci 1 przeksztalceniem

J=T@ K~-1), (18)

gdzie (K — 1) jest maksymalnym poziomem jaskrawosci obrazu, za$ T'(i) dane jest
wzorem

I

b=a+2

P(bla)
a2
P (bla)

a—2

o
-

() = =55

i=01.K—1. (19)
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Wszystkie oméwione do tej pory metody moga by¢ stosowane globalnie i lokal-
nie. W przypadku zastosowania lokalnego do obliczania odnoénych parametrow
oraz histogramow wykorzystuje si¢ nie caly obraz, a jedynie pewne, okreSlone
otoczenie danego piksla.

3. ZASTOSOWANIE MACIERZY WSPOLWYSTEPOWANIA

W dalszych rozwazaniach bardzo istotng rol¢ peini tzw. macierz wspotwystepowa-
nia (ang. coocurrence matrix) [1]. Dla jej wprowadzenia zalézmy najpierw, ze mamy
dany pewien obraz czarno-bialy, ktorego jaskrawos¢ J jest okreslona zaleznoscig

J=JG)), J=0,1,2,.K—1, i=1,2,.N, j=1,2,.M  (20)

Tutaj K okresla liczbe pozioméw szarosci, za§ N i M rozmiary obrazu. Macierz
wspolwystegpowania jest okreslona zawsze dla danej konfiguracji pary piksli. Jesli
pierwszy z piksli ma wspolrzedne (7, ), to drugi pikslel pary ma wspotrzedne (i — #, j — g),
gdzier, g sa liczbami calkowitymi, ktére nie sa jednoczeénie rowne zeru (gdyby tak bylo,
to wowczas para degenerowalaby si¢ do pojedynczego piksla). Poniewaz liczby r, g moga
przybiera¢ rozne wartosci, dla danego obrazu istnieje wiele macierzy wspolwystepowania.
Macierz wspotwystgpowania jest zdefiniowana jako macierz kwadratowa o wymiarach
Kx K, ktorej kazdy element W, (x, y) jest rowny liczbie opisanych powyzej par piksli,
zktorych pierwszy ma jaskrawos¢ x, za§ drugi jaskrawo$é y. Mozna wige powiedzie, ze
macierz wspolwystepowania jest dwuwymiarowym histogramem jaskrawosci okreslonej
konfiguracji pary piksli. Zapisujac powyzsze warunki w sposéb analityczny mamy:

W,q (x, y) = ZZ&,](,"j),x5.](1_,,1;.0),),, X = 0, 1..K— 1, y = O 1. - 1. (21)
ij

Sumowanie rozciaga si¢ po calym obrazie, za§ symbol & oznacza delte Kronec-
kera, zdefiniowana nastepujaco

1dla k=1
01 = {0 dla k5[ (22)

Poniewaz przy przeksztatceniach obrazu chodzi czesto o poprawe subiektywnie
odbieranej jako$ci obrazu, przy okresleniu metody specyfikacji histogramu nalezy
wykorzysta¢ wlasno$ci wzroku ludzkiego. Niektore z tych wlasno$ci sa oméwione
w pracach [6, 7]. W szczegblnosci nalezy podkreslié, ze minimalny rozroznialny
przez cztowieka kontrast dla malych natezed owietlenia maleje wraz ze wzrostem
natezZenia o$wietlenia. Dla duzych i §rednich wartoéci natezen o$wietlenia minimalny
rozroznialny kontrast nie zalezy od tego natezenia. Ponadto czutoéé wzroku ludz-
kiego zalezy od czgstosci przestrzennych obrazu. Dla kazdego natezenia o$wietlenia
istnieje pewna czgstotliwo$¢ przestrzenna, dla ktorej wzrok jest najczulszy: na ogdl
roénie ona wraz z poziomem oéwietlenia. Maksimum czuloéci przypada na czestoéci
przestrzenne od okolo 1 cykla/stopien dla matych wartoéci luminancji do okolo
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4 cykli/stopieft dla duzych luminancji. co wigcej wzrok ludzki jest bardziej wrazliwy
na szumy w ,gladkich” rejonach obrazu anizeli w rejonach o duzej liczbie
szczegolow.

Po to, aby powiaza¢ macierz wspolwystgpowania z wilasnoéciami wzroku ludz-
kiego, nalezy okresli¢, jakiej czestotliwoéci przestrzennej odpowiada dana odlegloéé
miedzy para piksli w macierzy wspolwystgpowania. W tym celu nalezy oczywiscie
znaé fizyczna odleglo$¢ na ekranie monitora odpowiadajaca jednemu pikslowi, jak
rowniez odleglo§¢, z ktorej operator obserwuje monitor. Dla typowych wartoSci:
monitor 15 calowy o aspekcie 4:3, 640 piksli w linii, przyblizone przeliczenie
dyskretnej odleglosci migdzy pikslami na czgsto$¢ przestrzenna wyrazong w cyklach

Odlegtoé¢ miedzy pikslami

Czgsto§¢ przestrzenna przy
odlegtosci obserwacji 0.5 m

Czgstos¢ przestrzenna przy
odlegloéci obserwacji 1 m

5 4 cykle/deg 8 cykli/deg
10 2 cykle/dego 4 cykle/deg
20 1 cykl/deg 2 cykle/deg

na stopien podaje ponizsza tabelka.

Przyklad macierzy wspotwystgpowania typu W, ,(x, y) dla » = 15 (r = g) pokazano
na rys. 1.

Dobér wartosci r jest nieprzypadkowy. Jak wynika z powyzszej tabelki i prac [6,
7] odpowiada on czestosciom przestrzennym, na ktére oko ludzkie jest najbardziej
wrazliwe. Dla ustalonej wartosci x, zaleznod¢ W, ,(x, y) okresla, jakiego rodzaju

piksle o jaskrawosci x przewazaja na obrazie. Jesli funkcja f(y) = W, ,(x, y) koncen-
100

1 R

Rys. 1. Przykiad macierzy wspdlwystgpowania W, (x, y) dla obrazu z rys. 5 dia wartoSci parametry
r = 15. Skala na osi pionowej jest dowolna
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truje si¢ w poblizu wartoSci x, wowczas piksle o tej jaskrawofci znajduja sie
w sasiedztwie piksli o podobnej jaskrawosci, naleza zatem do jednolitych obszaréw.
Ewentualne réznice jaskrawosci w tych obszarach sa najprawdopodobniej spowodo-
wane szumem lub innymi zakloceniami.

Z kolei jesli funkcja f(p) rozciaga si¢ do wartoéci odleglych (lub koncentruje sie
wokot wartosci odlegtych) od x, to wtedy sasiednie piksle naleza do wyraznie
roznych obszarow, czyli jaskrawo$¢ x okre§la zarys przedmiotdéw na obrazie.
Wreszcie nalezy sadzi€, ze przypadek posredni odpowiada teksturom obrazu. Dla
dalszych przeksztalcenn numerycznych nalezy wybraé miare koncentracji funkcji £(»)
wok ot wartosci x. W tym celu znormalizowano wartosci funkcji f(y), tak aby przy
sumowaniu po y dawaly jednos$¢. Pozwala to uniezalezni¢ sie od wartoéci funkcji
wspolwystepowania dla x. Nastgpnie mozna obliczy¢ klasyczne miary rozpigtoséci
funkcji (rozkladu), takie jak np. odchylenie standardowe. W ujeciu matematycznym
prowadzi to do nastgpujacych przeksztalcen :

F(y) = W,.,(X, J’) =f(y)/r'a dla y=0,1,2,..,K~-1,
(23)

K—1 K—1
gdzien= Y f(k)= ) W,.(x, k).
k=0 k=0
Przez F(y) oznaczono znormalizowana zgodnie z (23) funkcje f(y). Po nor-

malizacji mozna policzy¢ miary koncentracji funkcji F(y) wokél x. Zbadano trzy
takie miary, zdefiniowane ponizej

k=1
m (x) = Z (k — x)*F(k) 24

k=0

K—1
my(x) =}, |k — x|F(k) (25)

k=0

K—1
my(x) = Y kF(k)— x. (26)

k=0
Pierwsza z tych miar jest wariancja rozkladu F(x), druga — érednia wartoscia

modutu y — x, wreszcie trzecia — réznica migdzy wartoécia $rednia y a x. Wszystkie
te miary zalezg od wartosci x. Na rys. 2 pokazano wszystkie miary koncentracji dla
kilku macierzy wspotwystgpowania (réznych wartoéci r) dla obrazu z fot. 5. Na
podstawie obserwacji tych wykreséw i analogicznych wykreséw odpowiadajacych
innym obrazom, mozna wysnué nastepujacy wniosek.

Miary koncentracji (m,, m, m,) dla danego obrazu i danego r maja
bardzo podobny przebieg (z dokladnoscia do stalego mnoznika). Ponadto,
znowu z dokladnoscia do stalego mnoznika, przebieg ten malo zalezy od
wartosci 7.

Taki charakter zmian pozwala ograniczy¢ si¢ w dalszych rozwazaniach do obliczen
tylko jednej miary koncentracji i tylko dla jednego r. Pozostale funkcje rowniez dla
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Rys. 2. Miary m,, m,, m, (A, B, C) koncentracji wokdl x dla macierzy wspolwystepowania dla obrazu
zr1ys. 5iroinych wartosci r:a) r=35,b)r=15c)r=25

innych r maja podobny przebieg. Podkreslmy jeszcze raz, ze powyiszy wniosek
dotyczy wartosci r, odpowiadajacym czgstoéciom przestrzennym, dla ktérych wraz-
liwo$¢ wzroku ludzkiego jest maksymalna.

4. PROPONOWANA METODA PRZEKSZTALCENIA HISTOGRAMU

Idea proponowanego przeksztalcenia obrazu polega na dokonaniu takich zmian
w histogramie obrazu, aby uwydatni¢ badz tekstury, badz wigksze szczegoly obrazu,
zgodnie z przebiegiem funkcji m,(x). Ma to sens jedynie wtedy, gdy wszystkie
poziomy szaro$ci wystgpuja na obrazie rownomiernie. Gdyby pominaé aspekt
innych czgstosci wystgpowania roznych jaskrawosci, dochodzitoby do sytuacii,
w ktorej (ze wzgledu na znormalizowanie funkcji F(k)) niewielkie ilosci piksli
0 danym poziomie jaskrawosci, nie majace znaczenia przy ogolnej ocenie jakosci
obrazu, decydowalyby o przebiegu transformacji jaskrawosci. Stad pierwszym
etapem proponowanej metody jest dokonanie wstepnej transformacji jaskrawoéci
obrabianego obrazu tak, aby histogram obrazu wynikowego byl réwnomierny
(linearyzacja histogramu).
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Od strony matematyczne] omawiane przeksztalcenia sa opisane - wzorami
(1)—(5). Jesli przez K oznaczymy liczbe poziomow jaskrawosdci, to zadane prze-
ksztalcenie dane jest wzorem

j=G 'H@O]=KH({) -1, @7

gdzie H (i) jest dane wzorem (2). Jak juz wspomniano, omawiana procedura daje
dokladne wartosci tylko w przypadku funkcji ciaglych; w przypadku dyskretnych
wartosci jaskrawosci, rownos¢ (27) moze by¢ spelniona tylko w sposob przyblizony.
Wstepne przeksztalcenie jaskrawo$ci obrazu zgodnie z wzorem (27) pozwala
wyeliminowa¢ aspekt zwiazany z inna czgstoscia wystgpowania piksli o réznych
jaskrawosciach. Dalsze przeksztalcenia sa dokonywane na wstepnie zlinearyzowa-
nym obrazie. Obliczana jest macierz wspolwystepowania (21), a nastepnie funkcja
my (x) (25). W celu wyeliminowania przypadkowych fluktuacji, funkcja m,(x) jest
usredniana w pigcioelementowym otoczeniu poziomu X, zgodnie z zaleznoscia

1 x42 .
mE =5 ¥ m). (28)
i=x—2
Po obliczeniu usrdnionej funkcji m, (x), definiowane jest nastgpujace przeksztalcenie
A(x): m, ()
( 0 dla 27 <03
m>
m, (x) m, (x)
= { explal —=== -1 T > =2 =0,
A(x) < exp[oc(<m> )] dla 1.7> oo ‘03 (29)
m, (x)
0.7) dla 2> 1.7
\ exp(x-0.7) a P 1
gdzie <m> jest Srednig wartoScia m,(x) okreslong przez
1 K~1
<m> == Y. m, (). (30)
i=0

Przykladowy przebieg funkcji A(x) w zaleznoSci od m,(x) dla «a>0 i <0
pokazano na rys. 3. W przypadku parametru o > 0 funkcja 4 (x) przyjmuje wartosci
zerowe dla matych wartosci funkcji m,(x); co odpowiada jednorodnym obszarom,
warto§ci mniejsze od jednosci dla wartosci funkcji m, (x) mniejszych od $redniej
(tekstury, drobniejsze szczegdly obrazu) oraz warto$ci wigksze od jednosci dla
funkcji m, (x) wigkszej od sredniej (wigksze szczegdly obrazu).

W przypadku, kiedy o < 0, funkcja 4 (x) przyjmuje wartosci zerowe dla matych
wartosci funkeji m, (x) (jednorodne obszary), wartosci wieksze od jedno$ci dla
wartosci funkcji m,(x) mniejszych od S$redniej (tekstury, drobniejsze szczegdly
obrazu) oraz wartoSci mniejsze od jednosci dla funkcji m,(x) wiekszej od $redniej
(wigksze szczegbly obrazu). W obydwu przypadkach wartosci 4 (x) sa ograniczone
dla duzych m,(x), aby bardzo duze warto$ci m, (x) nie wypaczaly przeksztalcenia.
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Rys. 3. Przebieg A (x) w funkcji m, (x) w zaleznosci od parametru oz a) e =3, b)a=1,c) o= —2

Posta¢ funkcji 4 (x) moze by¢ inna niz tutaj podana, byle by zostal zachowany
opisany powyzej jej charakter. W trakcie badan stosowano réwniez i inne formy
funkcji 4 (x), jednakze najlepsze rezultaty udalo sie osiagnal dla postaci opisanej
wzorem (29), co nie znaczy, ze jest to postaC w jakim$ sensie optymalna.

W nastgpnym etapie przeksztalcenia dokonywana jest linearyzacja (wyrownywa-
nie) obrazu, w ktérym histogram jaskrawodci zostal zastapiony funkcija 4 (x). Pozwala
to na rozciagniecie (podkreslenie) tych poziomow jaskrawosci obrazu, dla ktérych
funkcja 4 (x) osiaga duza wartosc. Jeéli o > 0, funkcja 4 (x) osiaga duze wartosci dla
wigkszych szczeg6low obrazu i zostana one w ten sposob uwydatnione. Dzieje si¢ to
kosztem tekstur i drobniejszych szczegolow obrazu. Przeciwnie jest w przypadku
o < 0; wowczas uwydatnione zostang tekstury, co dzieje si¢ kosztem istotniejszych
szczegblow obrazu. Dobrze to widac¢ na fot. 4, gdzie pokazano transformacje obrazu
przy obydwu znakach parametru a. Przy o« > 0 uwydatnione zostaja wieksze szczegodly
obrazu (obrus i filizanki), co dzieje si¢ kosztem tekstury na firankach. Przy o < 0
uwydatnione zostaja tekstury na firankach kosztem obrusu i filizanek. Postaé
matematyczna omawianej linearyzacji jest podobna do przeksztalcenia danego
wzorem (27) z tym, Ze histogram £ (x) zostal zastapiony funkcja A (x). Przeksztalcenie
to zmienia jaskrawos¢ piksla z jaskrawosci j na jaskrawosé k, zgodnie z wzorem

K}J: A(n)
k=t

K—1 -1 (31
2 A
ne=0
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Rys. 4. Przyklad transformacji obrazu: a) obraz oryginalny, b) obraz o wyréwnanym histogramie, ¢)
obraz przeksztalcony « = 3, d) obraz przeksztalcony ¢ = + 3
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Rys. 5. Obraz przeksztalcony zgodnie z réznymi algorytmami specyfikacji histogramu: a) oryginal, b) obraz
o wyrébwnanym histogramie c¢) opisywana metoda o = -+2, d) metoda [3], ¢) metoda [4], ) metoda [5]
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Rys. 6. Obraz przeksztalcony zgodnie z roznymi algorytmami specyfikacji histogramu: a) oryginal, b) obraz
o wyrownanym histogramie ¢) opisywana metoda o = 41, d) metoda [3], ¢) metoda [4], [) metoda [5]
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PODSUMOWANIE

W niniejszej pracy zaprezentowano nowa, globalng metode specyfikacji histo-
gramu obrazu monochromatycznego wykorzystujaca wlasnosci macierzy wsp6lwys-
tgpowania. Opracowana metoda pozwala, w zaleznosci od potrzeby, uwydatnié¢ na
obrazie wigksze szczegdly lub tekstury. Metoda moze by¢ rowniez zastosowana do
przeksztalcenia luminacji obrazéw kolorowych. Mozna zaryzykowaé stwierdzenie,
ze opisiwana metoda daje dla wigkszodci obrazéw mozliwo$¢ uzyskania subiektyw-
nej poprawy jakosci poprzez odpowiedni dobor parametru o. Zwr6émy uwage, ze
wyrownywanie histogramu jest wlasciwie szczegblnym przypadkiem opisywanej
metody dla o = 0 wystepujacego w wyrazeniu na funkcje 4 (x) (29).
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J. SIUZDAK, T. CZARNECKI1
A METHOD OF HISTOGRAM SPECIFICATION EMPLOYING THE COCURRENCE MATRIX
AND ITS APPLICATION TO IMAGE TRANSFORMATION
Summary
Presented is a method of histogram specification employing the cocurrence matrix properties. Its
application to monochrome image transformation is discussed. The method enables one to enhance either
greater details or texture depending on the requirements. The method may be adapted also for colour

images.

Key words: image processing, histogram specification, image filtering.
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ement
This paper addresses the problem of speech enhancement in the hands-fres telephony
image where the signal to be transmitted is corrupted by ambient noise and echo signal.
First, the most common issues which strongly influence the hands-free communication
SPIE and commonly used algorithms, approaches to the adaptive control as well the
discrete time model of the electro-acoustic path in hands-free communication and
1992, new approaches to the acoustic echo canceller and noise reduction systems are
presented. Then advantages of both solutions for echo and noise control joined
together in one combined system are discussed in order to increase the speech
communication performance. Paper shows the leading and most promising combined
syslems, inlroduces new classification, discusses the novel adaptive echo cancellation
systems for the realisation as a low cost and high performance devices on the
digital signal processor.
TRIX Key words: hands-free communication, acoustic echo cancellation, noise reduction, adapti-
ve algorithms, {ront-end processing.
1. INTRODUCTION
es. uf; The voice communication is with humankind from the beginning. First, as
€1 . . . .. .
colour a simple oral conversation then through loudhailer to the television and the mobile
telephone, which are the most common used communication devices nowadays. The
popularity and simplicity of the distance communication provided by the telephone
network as also technical progress make this device evaluated from the analogue
network telephone to the mobile cellular telephones, from the hand-held device to
the hands-free device and moves to the new environment in which they are not being
uses so far i.e. car. This makes the modern telephones very sensitive to environmen-
tal noises and acoustic phenomenon. This is especially in case of the small mobile
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telephones. Because of the network mismatches speech signal can become even more
disturbed before it reaches the recipient. For this reason the cancelling echo line in
the telephone network has been successfully used since 1960’s. In the echo line
canceller, the adaptive filter is used to model the unknown echo path in com-
munication channel and then cancel the echo signal from the conversation. An
adaptive system is required because the echo path is not only unknown, but it is also
different for each network path.

This problem of the speech transmission has been satisfying solved until the
hands-free telephones appeared and acoustic properties of the environment start
playing important role in signal transmision quality. In hands-free devices the
conventional receiver has been replaced by the separate microphone(s) and
loudspeaker, such a solution provides what we are already used with the
conventional telephones, but without any restriction upon one’s physical location.
This is a great advantage of hands-free telephone, but also brings some additional
problems in signal’s qulity transmission control. Additionally to the line transmis-
sion control there is acoustic signal control needed before the transmission to
achiecve as best as it is possible signal quality. Every realisation of the hands-free
device has to deal with the problems, which appear in situation when microphone(s)
is located some significant distance from the mouth of the speaker and it is in field
of the loudspeaker. It means that there is a coupling present between the
microphone(s) and loudspeaker, reverberation and the ambient noise, which can
drown out the communication and reduce the intelligibility of the speech. However,
controlling the signal quality before transmission is also solve by the adaptive
systems but not so easily as in network echo line cancellation problem. Adaptive
solution requirements are much higher for a much longer environment impulse
response and for a much faster convergence since the echo path is time-varying
during the conversation. Unfortunately, acoustic echo is not the only problem meet
in hands-free device. Another one is background noise, which should be reduce as
well as the residual far-end and near-end speaker’s echo to provide as best as it
possible signal quality.

Note that both problems of acoustic echo control and noise reduction
in hands-free devices have been investigated separately from many years but
only few works [1—7] have becen made on system which combine this two
solution in one. This paper shortly presents the recently used acoustic echo
cancellers and noise reduction systems and then presents the state-of-art and
perspectives to the combined system for echo and noise control in hands-free
communication devices.

2. NOISE AND ECHO CONTROL IN HANDS-FREE DEVICES

There are two possible methods for echo elimination in hands-free devices. One
requires the use of a unidirectional microphone, which is carefully positioned so that
it picks up little sound generated by laudspeaker and heavy padded walls. This
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technique requires extensive and expensive treatment of the environment and still
restricted position of the speaker. But, it can reduce the direct pickup by about
15 dBY, which is not enough to prevent noticeable echo for far-end speaker and do
not satisfy the ITU-T Recommendation for oridnary telephone in both situation of
double and single talk condition. This technique is used in old fashion teleconferen-
cing broadcasting and it is too expensive for use in a car and after all must be
combined with some other-device to echo control.

More effective technique is to use an acoustic echo canceller [8, 9, 10], which
electronically removes audio coupling and allows almost free placement of speakers
and microphones without any special acoustical treatment needed. There are two
electronic techiques to eliminate the echo in hands-free telephone. Echo Suppression
is older of these two echo control methods and will not be presented in this paper
because it is now rapidly falling out of favour to the second one called Echo
Cancellation [8, 9].

Echo Cancellation techniques employ the high speed digital signal processor
(DSP) which electronically compares the microphone signal to the speaker signal.
Coupling or echoing causes any similarities in these two signals. These similarities
are electronically subtracted from microphone signal leaving only local speech and
background signals.

As said before, echo is not only one distortion in hand-free communication
the second one are background noises. There is much technique for control
noise level in the signal contaminated with additive noise. One method is
similar to Echo Cancellation technique. In this method the adaptive Noise
Cancellation [11, 12] is used to clean the microphone signal from noises,
it requires at least two sensors, but in real live this technique is mostly
replace by the some statistical signal estimates and a priori assumptions of
the signals used in one channel solution.

Most general adaptive system employs Adaptive Signal Processing (ASP) [10,
11, 13, 14] element presented in Fig. 1. The ASP element has two components:
first is the adjustable or programmable filter. For this purpose the finite mpulse
response (FIR) filter, infinite impulse response (IIR) filter or some other type of
non-linear filter can be used. If delay is allowed, the adjustable filter can be
two-sided or non-casual. The adjustable filter has auxiliary signal input x and also
input from the adaptive algorithm, which causes the filter parameters to be
altered. The adjustable or programmable filter produces an outputs which is
compared with the primary signal y to generate the error signal e that is used to
drive the second component of ASP element — adaptive algorithm, In general, the
presence of the adaptive algorithm makes the ASP element a non-linear system or
filter.

An adaptive algorithms which adjusting the adaptive filter to optimum, are
modification of standard iterative procedures for solving minimisation problems in

" See section 7 for definition of performance measure (ERLE).
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Fig. 1. Adaptive signal processing element

real time setting. the most common criterion used in adaptive minimisation is error
criterion as Mean Square Error (MSE) [14] namely,

E=EW)=E[e*(W)]=E[(y—s)]=R,— 2R, w+ w'R,w @

where, w” (1) = [w,, w,, Wy,..., wy] is filter’s coefficient vector, y is desired output, §' is
ASP element estimation product for output y.

R, = E[y*(n)] = variance of y(n)
R, = E[x(n)x"(n)] = covariance of matrix x (n) @)
R, = E[y(m)x"(n)] = RY, covariance between y (n), x (n) .

The two basic iterative methods are Steepest Descent method (SDM) and
Newton’s method (NM). Both methods [10, 13] are based on assumption that filter’s
coefficients are updated according to the equation

wn+1)=wh)+ ow(n). 3)
The SD algorithm has the form

own)=wn)y—whn-—1= —-—%uV(w(nwl)) “4)
where V (w) is the MSE gradient defined in (5)
V(w)=dE/dw = —2R, + 2R w. (5)
The NM has the form
dwn)= —uH ' (wrn— 1) Vwkn-—1) (6)
where V (w) is the MSE gradient and
Hw)=d*E/dwdw” =2R_ )

is the Hessian.
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As could be notice the MSE criteria required the covariance matrix to be known,
but in real setting statistical information about signal is usually not available,
therefore approximations are used to construct the working algorithm.

In very general sense almost all adaptive algorithms have the same form, namely

W,ow = W,y -+ gain x gradient X error .

The error is a scalar signal, the gradient is a vector signal, the gain is a scalar or
a matrix. In order to calculate the gain, gradient and error at each time, it is only
required to store a fixed span of previous data. The size of the gain or step size
controls the speed of adaptation.

Priori to adaptive algorithm is the specification of the filter structure. Mainly the
adaptive filters can be realised as:
— transversal — finite impulse response (FIR)
— recursive — ionfinite impulse response (IIR)
— lattice filter
— transform-domain filters.

3. ADAPTIVE ALGORITHMS USED IN ECHO AND NOISE CONTROL

In adaptive digital signal processing, discreet-time filters of a transversal structure
with N variable coefficient are commonly used. An algorithm used to update the
coefficient is the Normalised Least Mean Square (NLMS) algorithm [13, 15, 16]
derived from Steepest Descent method. This algorithm has the low complexity,
simple implementation structure, but the convergence characteristic of the filter using
this algorithm are influenced by the statistical properties of the input signal. But so
far this algorithm is widely used in time-domain solution for adaptive echo and noise
control, resulting in many modification and advance step size control mechanisms
[15, 17, 18]. At the same time, Recursive Least Square (RLS) algorithm [13, 18, 19]
based on Newton method are the starting point to the other more promising
algorithms. To avoid convergence dependencies of the signal’s statistic the RLS
perform decorrelation in time-domain, where decorrelation order is equal the filter
order. However RLS algorithm can not be used in real-time application because of
the autocorrelation matrix inversion involved, which makes it very large computatio-
nal. High performance delivered by RLS algorithm, and one sample interval delay
makes it the starting point to construct the new time-domain algorithm with reduce
complexity, as Block Orthogonal Projection (BOP) algorithm [13, 18].

Another method to increase the performance and reduce the complexity is to
perform adaptive filter operations in frequency-domain [20, 22]. This gives following
algorithm — Block Frequency Domain Adaptive Filter (BFDAF) [13, 23] which
complexity and long processing delay is improved in Partitioned BFDAF
(PBFDAF) or Decoupled PBFDAF (DPBFDAF) [13, 17, 18, 22—26].

The Discrete Fourier Transform used in the frequency domain algorithms
presented earlier can be interpreted as an analysis bank splitting the input signal in
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different frequency bands. By using a better analysis bank than the DFT, the
Subband Adaptive Filter (SAF) is created [18, 27 —30], which is the next possible
approach to the adaptive filtering. Every frequency band is adapted separately in the
hope that there is only a small amount of correlation between adjacent bands. Bands
adaptation is done by the most common used adaptive algorithms but the popularity
have NLMS, BFDAF, Affine Projection Algorithm (APA) [13, 22]. In SAF usually
an (almost) uniform filter bank is used but this is a rather arbitrary choice. In
acoustic echo cancellation a multiresolution approach [18, 28, 31] involving a tree
structure of filter banks, offers many advantages. In this case, the signal is splited in
two bands, the lowest band is again splited in two bands, and so on. Since the
quality of echo suppression is judged by the human ear, which analyses sounds with
a filter bank that is uniform on the Bark (~logarithmic) scale, it is desirable to
adapt the filtering criterion to this scale which can be done by the Wavelett
transform and multiresolution filtering [30—33].

The optimal algorithm should have “no delay”, “low” complexity and “op-
timal” performance, lets named it IDEAL. The graphical comparison of the
mentioned algorithms is presented in Fig. 2.

A

A

Performance /ﬁ 4%, ,
T Ak 4
IDEAL RLS

P

LMS Complexity

Processing
Delay

Fig. 2. Comparison of the adaptive algorithms

The LMS algorithm family has indeed (almost) no delay, but complexity and
especially performance are not too good. An efficient RLS algorithm, introduces
more complexity for a better performance, with an efficient BOP implementation
lying somewhere between LMS and RLS. The frequency domain transformation in
BFDAF is only efficient for large block-sizes, but then a lot of delay is introduced.
By taking a arbitrary PBFDAF algorithm a DPBFDAF algorithm can be construc-
ted with lower complexity and better decorrelation properties. A SAF with a comp-

TOM

lexit
depe

thus
tran:
loop
shov
micr

clos
task
thei:
roor
reve
is n
desi
proj

betv
mic




kom.

the
ible
the
inds
rity
ally
. In
tree
d in
the
vith
e to
lett

and
1ces
tion
n in

ruc-
mp-

TOM 44—1998 Joint system for acoustic... 561

lexity and performance comparable to a DPBFDAF can have a larger delay but this
depends on the implementation properties.

4. GENERAL ACOUSTIC ECHO CANCELLER STRUCTURE

The idea behind acoustic echo cancellation is to predict the echo signal value and
thus subtract it out. Putting an adaptive signal processing element on the side of the
transmission link does this removal of re-occurring signal, when we have acoustic
loop. Adjustable filter of ASP element estimates the impulse response (example is
shown in Fig. 3) of the echo path(s) and subtracts this estimation from the
microphone signal, to obtain an estimate of the input without echoes.

Acoustical impulse response for the car cabin

Amplitude (V)

0.2 . . . ' . ; ; ; .
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

t (ms)

Fig. 3. Example of the impulse response in mid-size car

The first task of the AEC is to suppress the direct path echo to avoid that the
closed loop gain is larger than one and the loop becomes unstable [34]. The second
task is to suppress the indirect echoes in such a way that the participants do not hear
their own echoes. To achieve this the adaptive filter must model a large part of the
room’s echoes and the number of required coefficient is linearly related to the
reverberation time. AEC application requiring filters with long impulse response, it
is not uncommon that thousands of FIR coefficients are needed to achieve the
desired performance. The level of performance is directly influenced by the statistical
properties of the adaptive filter input signals.

For this reason the ASP element is used in order to evaluate the correlation
between far-end signal x(¢) and echo signal x'(¢) residual in signal picked up by
microphone s(¢) to estimate the impulse response of the echo path [29]. During ASP
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Fig. 4. Discrete time model of acoustic echo cancellation

element training mode, it is assumed that the local user is not speaking through the
microphone, and the far-end user is assumed to be talking. To meet this require-
ments the control mechanism are used (see Fig. 4). System control is based on two
detectors: Double Talk Detector (DTD) [8, 9, 35, 36] and far-end speech activity
detector more often replaced by Silence Detector (SD) [8, 9, 35, 36]. SD detects the
silence period at the far-end signal. Adaptation process must be held, if silence or
double talk are detected to avoid the corruption of the adjustable filter coefficients.
First, because there is no echoes if there is no far-end signal. Second, because the
optimal filtering using steepest descent algorithm can not be done during double talk
periods.

5. GENERAL ADAPTIVE NOISE CANCELLER STRUCTURE

There are two approaches to control the noise: passive and active. The traditio-
nal approach uses passive techniques such as enclosures, barriers, silencers to
attenuate the undesired noise. But when we analyse the subject in the context of
hands-free communication this technique is less interesting. Therefore, active noise
control is more liked because the characteristic of an acoustic noise source and
environment are not constant and undesired noise are nonstationary so control
system must be adaptive in order to cope with these changing characteristics.

Adaptive noise control technique is based on subtracting noise from a received
signal, which is controlled in adaptive manner for the purpose of improved signal to
noise ratio (SNR). Adaptive Noise Canceller (ANC) presented in Fig. 5 is a dual-
input adaptive system [10—13, 37]. The inputs of the system are derived from pair of
sensors: a primary sensor and a reference (auxiliary) sensor. The primary sensor
receives information bearing signal corrupted by additive noise. The signal and noise
are uncorrelated with each other. The reference sensors receive a noise that is
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Fig. 5. Adaptive noise cancellation structure

uncorrelated with the signal but correlated with the noise in the primary sensor in
unknown way.

As can be seen in Fig. 5 the ANC structure has the same properties as AEC
structures and as the echo cancellers can be implemented with the same wide of
structures and algorithm. But the noise control in adaptive manner based on two
sensors extend the single microphone acoustic echo canceller approach, besides the
car environment is very restricted, microphones can not be fixed in such a way that
they form the reference input which will be free of speech signal. For this reason the
developers are mostly concern on the single sensor noise estimation using low-cost
metod as Spectral Subtraction (SS) [38] performed in frequency domain and estimate
the noise spectrum during non-speech periods of the conversation. The other one is
Adaptive Predictor (AP) totally performed in time domain. AP systems introduce
delay in transmitted signal equal speech pitch period, while the noise is much less
uncorellated.

The most popular adaptive single sensor speech enhancement technique is based
on the Wiener solution. Unfortunately, there is a conflict between ratio of the noise
reduction and quality of the resulting speech signal, which is degraded by the
unpleasant tonal noises. For this reason the modification of the Wiener filter to
noise reduction is made resulting in Minimum Mean Square Error (MMSE)
estimation performed in frequency domain with Short Time Spectral Amplitude
(MMSE-STSA) suppression rule [3], or its derivative the Logarithmic Spectral
Amplitude Estimator (MMSE-LSA). ‘

6. APPROACHES TO COMBINED SYSTEMS FOR ECHO
AND NOISE REDUCTION

The previous paragraphs explain that the hands-free communication systems
require the solution of the two fundamental problems. F irst, coupling and echoing
require use of an echo control device to guarantee the stability of the electro-acoustic
loop and to supply sufficient echo reduction. The second problem to be solve is the
reduction of noise which becomes necessary due to the relative large distance from
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the microphone to the mouth of the speaker especially in mobile communication
environment where the signal to noise ratio can be very low. The above problems
were investigated independently for many years resulting in spread wide of al-
gorithms and structures, but only combined approach can deliver the satisfying
performance for both echo and noise reduction.

As mentioned above the hands-free telephone set-up makes that far-end speaker
signal highly correlated with echoes at the microphone signal. Therefore, the
combined system will have the echo canceller, which almost ideally solves the echo
reduction problem. But from insufficient canceller convergence or insufficient
compensator order there is need to employ some additional device to reduce the
residual echo as well the ambient noises. For this, the combine systems with echo
cancellation and noise reduction must be consider in case of these two processing
operation order. Table 1 depicts principal cases. The optimal structure is
composition of the two cascaded optimal filters where the Acoustic Echo Canceller
(AEC) systems proceeds the Noise Reduction (NR) system as shown in AEC + NR
(see Table 1). This structure order is used in most time and frequency domain
solution. The inverted order structure (NR + AEC) could be also used to reduce the
noise influence on the AEC systems. However processing done by the NR system
reduces the noise, but disturbs the original echo signal. The change of echo done by
NR in NR -+ AEC structure, introduce the non-linear changes into the input signal
to the AEC. This occurrence can slow or even stop the convergence at the not
satisfying level, and yet it gives the better performance in speech detection during
the double-talk period and less disturbance in coefficient vector optimisation
process.

Unfortunately, the disturbing noise is less reduced, if it do not disturb the AEC,
and compensator almost always leaves the residual echo signal due to the echo
change in NR or insufficient filter order. Therefore, to exploit advantages of
NR + AEC structure order with the additional noise reduction filter at systems
output, which can be combine with additional echo reduction is needed resulting in
AEC + 2NR vl and AEC + NR v2 combined system structure. The NR operation
enhances the Signal to Noise ratio, but it also introduces the non-linear distortion to
the original echo, so the copy of the NR filter in the AEC branch is aimed to reduce
this potential disturbance.

According to the [2] the AEC + NR with second order Affine Projection
Algorithm (APA 2) it is much more efficient compered to the NR + AEC even with
the additional NR as it is depict in AEC + 2NR v2 (see Table 1). Quite new
modification made to the AEC + NR structure are proposed in [49] resulting in
Sequential AEC + NR and Simultaneous AEC + NR, where the NR unit is
assumed to be an Acoustic Noise Canceller (ANC). Basis of this approach is made at
assumption that echo and near-end speech have the similar power spectral densities,
so the Wiener solution to filter noise from the noisy echo and from the noisy
near-end speech are not very different. The advantages of the Sequential AEC + NR
structure is that the noise and echo canceling filters are completely decoupled, after

RN

I




1S

n
to
ce

TOM 44—1998 Joint system for acoustic... 565
Table 1
The main structures of the mono-channe! combined echo cancellation and noise reduction systems
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they converge, but systems reach low ERLE? in noisy environment. The Simul-
taneous AEC -+ NR achieve the better ERLE, because adaptation of echo canceling
filter does not suffer due to the noisy error signal. However, in this structure NR
unit introduces the distortion to the near-end speech.

The structure mentioned so far can be classify as classical cascaded structure
of the combined system AEC + NR, NR + AEC, AEC + 2NR, as well Sequential
AEC + NR and Simultaneous AEC + NR assumed that NR system performs
reduction based on compensated signal or else microphone signal, also noise
attenuation is done (due to the single microphone system) using frequency domain
MMSE noise reduction technique for speech enhancement or most common
algorithm like Wiener or Power Spectrum Subtraction (S8) suppression rule.
But there are few novel approaches which used the modelled (estimated) echo
signal and microphone signal to estimate the noise signal to be cancelled or
masked, as in AEC combined with Compander (AEC + Compander structure,
see Table 1). Other solution to the noise and residual echo attenuation has
been proposed in [1, 2, 42, 43] where the selective frequency attenuation technique
is used for echo and noise reduction in sending path. The mentioned algorithm
used the mixture of microphone and compensated signal as a input to additional
noise and echo adaptive filter with compensated delayed signal as a reference.
The approach is sketch in Table 1 and named AEC + ENR. Of course the
reverse configuration can be realised where combined echo and noise reduction
filter (ENR) proceeds the AEC, but authors of experiments clearly show that
the configuration AEC + ENR is preferable.

The short composition of a available adaptive algorithms used with the presented
structure (see Table 2) gives the situations overview done in order to evaluate the
idea of the combined system for echo and noise reduction. Not every structure was
implemented as a real time application many of them are on the theoretical and
experimental stage of research. But there are some structures, which are successfully
realised as a real time application. The main structure is AEC 4+ ENR, which
performs calculation in time-domain, introduces one sample period processing
delay, and achieves satisfying performance. Unfortunately in noisy environment
single microphone AEC + NR solution do not attenuate the noise.

So far the main effort is concentrated to make the single microphone noise and
echo reduction system more effective and design the algorithm which has the
opitmised and reduce processing delay. But if only echo compensation is concerned
as a main task of the system there is no need to employ more then one microphone.
However, if we want to reduce the background noises in the very noisy environment
where useful signal reached the low signal-to-noise ratio the multiple microphone
systems should be concerned. Even if this solution introduces the additional
hardware, more complex algorithms and control mechanism it is worth the effort,
because multimicrophone algorithms can exploit the spatial properties of the sound

2 See section 7 for delinition.
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Table 2

Overview of adaptive algorithms used in combined system structure

Combined System Algorithm of Algorithm of Additional control
Structure Echo Compensator Noise Reduction Devices
AEC + NR & NLMS ® MMSE-LSA e DTD
® Fast RLS & MMSE-STA e SD
@ Subband APA @ SS
NR + AEC @ NLMS @ APA 2 e DTD
® BFDAF 8 MMSW.-STA ® SD
@ APA ® SS
AEC + 2NR ® BFDAF ® APA @ DTD
e NLMS @ MMSE-STA
Sequential AEC+NR | ® NLMS 8 NLMS ® DTD
and Simultaneous ® SNLMS* @ SNLMS & SD
AEC + NR @ NLMS/SNLMS 8 NLMS/SNLMS
AEC + ENR @ NLMS @ NLMS @ DTD
® SD

* SNLMS- Subband NLMS

field, which give the most robust algorithms in presents of the nonstationary noises.

Besides the knowledge of spatial properties are useful in reduction of potentially

annoying reverberation of the near-end speaker, which is very important in case of

long reverberant environement with the relatively high noise level. But there are

some restriction which are not easy to overcome in the multimicrophone systems, as:

— how to compensate the echo in each microphone signal, and reduce its complexity

— how combine several signal in one combined and compensated signal

— how explore the delivered spatial properties of the sound field and make system
able to be run in real time

— time delay compensation if the near speaker is not in symmetric position with
respect to the microphones.

The great advantage of using a multimicrophone noise reduction system has been
exploit in the work of Allen [39], Kaneda [40] and Zielinski [37]. They introduced
a microphone array with subsequent Wiener filtering which can reduce the received
noise signal considerably. This approach exploit fact that the speech signal is
received as a correlated signal in the microphones whereas the noise signals appear
to be mutually uncorrelated. There are only few works, so far which employ
multimicrophone technique in combined system for echo and noise reduction. The
concepts of single microphone system presented earlier can be transferred into two
multi-channel approaches where the main structures are presented in F ig. 6. These
two structures have the acoustic echo cancellation realised on each microphone
channel. The noise reduction filtering is applied to the compensated signals (see
structure multi AEC 4+ NR vl) but in structure multi AEC + NR v2 the noise
reduction filter taps computation are based also on input signal before compen-
sation on which the analysis for noise reduction performed on compensated signal is
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T

1 - " Noise | Noise |___ 5
*E‘AE } s Reduction Reduction
—p{ ;-_ ~~~~~~~~ e
+
multi AEC+NR vl multi AEC+NR v2

Fig. 6. Multi-chanell structure of the combined systems

done. The advantage of these combinations is that the coherent components
of the far end speech are removed before the signals are passed to the noise
reduction. The noise reduction has to deal only with the reverberated sound
which is mainly not coherent and noise. The obvious disadvantage of this
structure is that systems need an echo canceller at each microphone channel.
These increase the complexity of the system and may not meet the real time
systems expectations. Experiments show that this approach is quite reasonable
and meets expectations for two microphone designs. For more than two mi-
crophones this approach is impractical. However, modification of structure
multi AEC + NR vl according to the principle of the of echo and noise
reduction depict in AEC + ENR single microphone order structure can be
applied to the multimicrophone approach resulting in two microphone systems
presented in Fig. 7. ;

Due to the difficulties found in multi-channel systems with AEC in each channel
the combined system can be stated using noise reduction system before passing any
signals to the echo canceller [1]. The idea is presented in Fig. 8. The noise and the
reverberation reduction now introduce a time varying filter into the ech path. The
copy of that filter is placed before the far-end input of the echo canceller. Because of
the time variant behaviour the AEC filter must be recomputed each time the
coefficient of the noise reduction filter has changed. It increases complexity, because
ecach time when delay in channels occurs it must be compensated before the
microphone signals are mixed. Due to complex synchronisation control to keep
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Fig. 8. Block diagram of combined system with the noise reduction before passing the signal to the echo
canceller

AEC tracking system response, multi-channel configuration is not often used in
combined system.

Simulation done for each system clearly shows it advantage to echo and noise
reduction. The real time implementation of multi AEC + ENR system on DSP
processor exploits higher properties for noise reduction then in single microphone
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AEC 4 ENR system. But for more then two microphones systems the mixing
function as well as the time delay compensation algorithms are currently inves-
tigated.

The multi microphone systems presented so far operate mainly on the same range
of adaptive algorithms such as single microphone structures. Microphone array in
frequency domain is quite promising technique for solving the problem of reducing
the noise and reverberation. Also beamforming microphone arrays for speech
application which can be classified in three categories: conventional beamforming,
adaptive beamforming, microphone arrays with adaptive postfiltering are promising.
For now, the combining time-varying beamformers with acoustic echo cancellers for
full-duplex hands-free communication remains an open area for research. However,
it seems logical that future hands-free communications system will combine the
beamforming an echo cancellation function in one integrated full duplex system.

Also psychoacoustic employed in hands-free device can result in efficient and
reasonable complexity systems as it has been presented in [6]. Another good starting
point for further research is combainig the AEC with the codec in cellular telephone
or filtering the microphone signal with switching matrix of band for better SNR in
noisy environment.

7. REALISATION OF AN ACOUSTIC ECHO
AND NOISE CONTROL SYSTEMS ON DSP PROCESSOR

This paragraph will consider examples of two systems intended for echo and
noise cancellation realised on single DSP processor. The performance judgement of
the presented system is based on output signals e (f) and echo and noise corrupted
input signal s(#) (see Fig. 4), which are normalised to obtain the Echo Return Loss
Enhancement (ERLE) [8, 9, 46] defined by:

ERLE = 10-log,, (E{s* ()} |E{e*(D}),

where E{} — designates mathematical expectation.

System based on Echo Shaping idea with AEC + ENR structure can be realised
as a on-chip program using low cost floating point Texas Instruments TMS320C3x
DSP processor [41] with additionally, four channel A/D converter and at least one
D/A converter to perform signal conversion. Single microphone and two microp-
hone version of system are based on AEC 4 ENR concept using the transversal
NLMS algorithm for echo compensation and Echo Shaping algorithm {42, 43] in
ENR part based also on transversal NLMS algorithm. The full realisation and
implementation description can be found in [44, 45]. Figure 10 shows the systems
work and achieved echo and noise attenuation measured in ERLE for the same
testing signal. Concerning single microphone system the echo shaping introduces the
additional attenuation at 5 dB during speech activities which finally gives echo
attenuation at 30 dB. But, if there is a silence (see Fig. 9 (left) about 3 sec.), that
means that microphone picks up only noise, the shaping unit does not introduce any
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Fig. 9. Time flow of ERLE of the single microphone (feft) and two microphone combined system for a five
seconds testing signal in the cabin of the mid size car with engine (on [44])

improvement to compensator performance. A two microphone system gives better
results that pervious one. Is has echo attenuation at about 40 dB and noise
attenuation at 5 dB (see Fig. 9 (right) about 3 sec.). Echo shaping unit almost
doubles the compensator echo attenuation, which is clearly visible.

Table 3
Parameters of the single and two microphones AEC + ENR system implemented
on DSP processor

P - L

single microphone system

AEC filter length 256 256 512 256 512
ENR filter length 32 64 64 64 64
ERLE 15dB 20dB 30 dB 24 dB 38 dB
Efficient echo path

length cancellation 20 ms 20 ms 100 ms 20 ms 100 ms
One sample processing

time 29,99 us 33,159 us 50,055 ps 60,041 ps 93,833 us

Another example of Echo Cancellation system but this time intended for
cancellation of a long acoustic echo was offered in work [47, 48]. An acoustic echo
canceller is realized also on a single DSP, the Texas Instruments TMS320C30 and
based on the Decoupled Paritioned Block Frequency Domain Adaptive Filter. The
system is mounted on a Loughborough Sound Images prototyping board, inserted
in PC-solt. The hardware configuration is depicted in Fig. 10 [48].

The program of the Acoustic Echo Canceller consists of several modules [47]
example is presented in Tab. 4 [47, 48].



572 K. Bielawski, A. Petrovsky Kwart. Elektr. | Telekom.
Table 4
Maximum value of the system parameter and examples for two different echo length
Variable Maximum | Example | | Example 2
Filter length N 8192 2016 2560
Block length B 256 8 64
Filter part Partition length Q 256 56 192
FFT size M 256 64 256
Block length A 512 504 512
Update part Partition length P 1024 504 512
FFT size L 1024 1024 1024
Sample frequency iA 7 kHz 13 kHz
Echo path length 288 ms 192 ms
Processing delay 1.6 ms 6.5 ms
DSP (TMS320C30)
D/A
x(k)
S A4 £B(kB)
A P Q B LPF »D >[[]
Partitioned .i:> —p/ Partitioned
coefficient C N filter part R
. N % block oom
update part ol ¥ S e och 5
* block n P ength:
length: A | " 1 p’ 1| |* partition
*partition | * | o WNUA| i | | length: Q
length: P *ls t|*|*FFT
*FFT ﬂ e N length: M
length: L V] B
& E; - - 3 LPF '
Compose O
eA(ld)
AT Zp| =1 Zp | =y M b A/D
N
eB(kn)
__{ Dual ported memory | ek-B+1) P
I~ S
=5

Fig. 10. Implementation scheme of Acoustic Echo Canceller
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8. RECENT STUDIES

Recent studies made on combined acoustic echo and noise reduction systems
use the psychoacoustic to improve the noise reduction algorithms [50—52].
Also residual echo attenuation are now investigated in order to employ psy-
choacoustically motivated algorithms [51]. There are two approaches investigated:
adaptation signal analysis to the human ear, and to use the phenomenon
of auditory masking. First idea is base on assumption that analysis filter
(filters bank) should process the signals as the human ear do. In this solution
the Cochlea model is used and the sub-bands are distributed non-linearly
in frequency domain, with an equalised power distribution, according to the
human cochlea function for spacing of the filters. This approach seems to
be similar to the ordinary sub-band adaptive filters but initial experiment
[53] shows that even when number of filters is limited by the size of the
modifying FFT (or DCT) the results have been very encouraging and will
be investigated further. Second approach made with use of the psychoacoustic
is build upon the fact that the human ear will not perceive any additive
signal components as long as their power spectral density lies completely
below the so called masking threshold [S1]. Because echo compensator do
not necessary imposes a complete cancellation of the echo and also additive
background noise is present the masking effect is used to reduce the noise
and mask the residual echo. This idea is successfully realised based on structure
AEC + NR, where the AEC is a conventional echo compensator but NR
unit realises the psychoacustical algorithm, as it has been presented in [51].

CONCLUSION

The acoustic echo in enclosed environment degrades the communication quality
in cellular telephone at hands-free operation. This paper presents the authors
approach to the nowadays acoustic echo cancellation solutions on which the
practical systems are build. Authors realise that the discussion on the front-end
processing in hands-free devices is not over yet and it is most advanced in single
full-duplex audio channel voice communication. However, spatial realism desired in
tele- and videoconferencing, as well as high quality mobile communication
requirements forced researches for effective audio/video multichannel communica-
tion making great progress at multimicrophone base solution and it’s practical
realisation which is mentioned in this work. We hope that presented systematisation
will put some light on the present stage of research in field of front-end processing
in hands-free devices. :
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K. BIELAWSKI, A A. PETROVSKY

POLACZONE SYSTEMY ELIMINACI ECHA I REDUKCJI HALASU
W URZADZENIACH GLOSNOMOWIACYCH

Streszczenie

Przedstawiono zagadnienia zwigzane z uzytkowaniem i konstruowaniem urzadzen gto§nomoéwigcych
w systemach komunikacyjnych. Oméwiono wplyw takich zjawisk akustycznych jak echo, pogtos, i halas
na jako$¢ komunikacji podczas korzysiania z telefonicznych instalacji hands-free. Zaprezentowano
rodzing algorytmoéw adaptacyjnych stosowanych w systemach kontroli zjawisk akustycznych, jak réwniez
rozwigzania wykorzystujace te algorytmy do kontroli echa i zakiécen odwolujac si¢ do literatury.
Dokonano zestawienia i pordwnania struktur i algorytmdéw stosowanych w potaczonych systemach
eliminacji echa i zaklocen co stanowi istotg niniejszej pracy. Zestawienie to jest wynikiem badan autoréow
w dziedzinie systemow laczyacych w sobie rozwigzania kontroli echa i hatasu, w celu poprawy jakosci
komunikacji z wykorzystaniem telefonéw komorkowych z instalacia glosnomoéwiacy. Przedstawiono
takze zlozono§¢ i mozliwosci implementacyjne wybranych systemdéw na procesorze sygnalowym.

Stowa kluczowe: eliminacja echa, algorytmy adaptacyjne, redukcja zaklocen, urzadzenia glo§nomoéwigcee.

Praca finansowana z grant’u W/11/6/96.
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swZapowiedzi wydawnicze”

Kwartalnik Elektroniki i Telekomunikacji w 1999 roku rozpoczyna 45 tom swoich
publikagii.

Kwartalnik jest czasopismem Komitetu Elektroniki i Telekomunikacji Polskiej
Akadamii Nauk, dociera do wszystkich krajowych oérodkéw naukowych oraz
technicznych, a takze szeregu instytucji zagranicznych zajmujacych sie¢ jego pod-
stawowa tematyka.

W zeszycie 1/1999 r. na uwage Czytelnikow zastuguje kilka artykutéw dotyczacych
wynikow prac do§wiadczalnych autoréow z krajowych Politechnik. Sa to tytuly:
,»Wplyw pola magnetycznego pierScieniowych magnesow trwalych na wzrost mocy
jonowego lasera argonowego”, ,,Pojemnos¢ kodowa programowalnych transkoderow
opartych na strukturze typu PAL z r6Zna liczba termdéw dolaczonych do po-
szczegblnych wyjsc”.

Zamieszczono rowniez dwie prace z Politechniki Wroclawskiej dotyczace trans-
mitancji opisujacych obiekty przemyslowe. W wypadku wystepowania zmian ich
parametrow w toku eksploatacji mozna stosowac do sterowania uktady adaptacyjne.

Tre$¢ zeszytu uzupelniaja prace dotyczace projektowania struktur sieci magistral
miejscowych dla rozproszonych systemoéw sterowania.
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