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Finding all the DC solutions of MOS transistor
circuits described by original nonlinear equations

Michat Tadeusiewicz, Stanistaw Halgas

Technical University of Lodz

Otrzymano 2000.04.03
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A broad class of nonlinear electronic circuits, containing MOS transistors, having multiple
operaring points, is considered in the paper. The transistors are represented by a model which is built
up in Level | of SPICE and is transformed to an equivalent Ebers-Moll type form. The nonlinearities of
this model are polynomial type and no piecewise-linear approximation is used. An idea of successive
contraction, division and elimination is applied and a new contraction procedure is developed. The
results are correct to at least three decimal places. Numerical examples of circuits encountered in
practice, including a CNN ‘full range’ cell containing 16 MOS wuansistors, are given. They show
effectiveness of this approach.

Key words: nonlinear circuits, multiple DC solutions, MOS transistors, numerical analysis

1. INTRODUCTIOC

A broad class of electronic circuits including flip-flops, logic circuits and neural
networks has multiple DC solutions. Many papers have been recently devoted to
different aspects of the analysis of this class of circuits [1-25]. Special attention has
been focused on the problem of finding all the DC solutions [3-12, 18-24] or their
location [14~17]. Most algorithms for finding all the DC solutions of nonlinear circuits
are based on piecewise-linear approximations [3-12]. The algorithms operate on some
regions arising in piecewise-linear analysis. The general idea of the algorithms is to
eliminate as many regions or superregions, including no solution, as possible. They
exploit linear description of a circuit in any of the regions (superregions). Thus, the
assumption concerning piecewise-linear representation of the circuits is essential and
cannot be relaxed. The regions (superregions) are predefined and the elimination process
18 performed on them. If their number is large the computation process is time
consuming. Therefore only rather small-sized circuits can be analysed.
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Another approach to piecewise-linear analysis of circuits having multiple DC
solutions is based on the idea of successive contraction, division and elimination
[18-23]. The contraction procedures use some auxiliary functions bounding from above
and below the piecewise-linear functions. Consequently, the description is linear
is any considered area which can include many regions (superregions) of linearity.
The effectiveness of ‘the algorithm depends on the effectiveness of the contraction
procedure.

It should be stressed that the piecewise-linear representation of electronic circuits
constitutes an approximation of real nonlinearities. Therefore, the solutions are ap-
proximations to appropriate solutions as the original circuit has. Consequently the results
can be inaccurate and even the number of the solutions can be incorrect.

In this paper the idea of successive contraction, division and elimination is adopted
to circuits including MOS transistors represented by models used in electronic circuits
analysis. The circuits are described by nonlinear functions of the polynomial form and
no piecewise-linear representation is used. A very effective contraction procedure,
including two contracting methods, is developed and embedded into the algorithm. The
algorithm is very effective as it is illustrated by numerical examples in Section 4.

In Section 2 the model of MOS transistors is introduced, the circuit equation is
written and the idea of the algorithm is described. The main result of the paper is
a contraction procedure developed in Section 3. Section 4 gives description of the
algorithm, numerical examples and conclusions.

2. PRELIMINARIES

Let us consider a circuit % consisting of n, MOS transistors, linear positive resistors
and independent voltage and current sources. An N-channel MOS transistor, modeled as
shown in Fig. 1, is described by equation

0 for v, ,—v,,<0
= (Vg V) = K2V, =V )V~ Ve for vy Sv, v ()
K(v,~ vm)2 for 0LV, =V, SV,

where v, is a threshold voltage. Generally the threshold voltage depends on bulk-source
voltdqe but in simplified version of the model it is assumed to be constant and equal to
,- Relationship (1) is valid for v, 20. In the other case (v, <0) it holds

1 a = f(Vsd’ ng) (2)

Above model is built up in Level 1 of SPICE.

It can be shown [26] that both relationships (1) and (2) are satisfied by the
Ebers-Moll type model as depicted in Fig. 2, where the nonlinear resistors are
diode-type, described by equations
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. Ry m vt for v 2y,
L=hiv) =1 for v, <
or v, <V,
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L= (v = K(va—vy, for ngZVw.
e 0 for v, <v,
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Fig. 1. An N-channel MOS transistor DC model
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Fig. 2. The Bbers-Moll type circuit equivalent to the model of Fig. 1
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where K is a constant factor which depends on the dimensions of the device and other

physical constants. The current controlled current sources have the gains equal to 1,
hence, it holds i, = 0.

It should be stressed that the N-channel MOS transistor model shown in Fig. 2 is
equivalent to the model of Fig. 1 and leads to the description (1). Similar Ebers-Moll
type model arises for P-channel MOS transistors.

To describe the circuit % we replace each MOS transistor by the introduced above
model. Next we extract all the nonlinear resistor — controlled source combinations
associated with the models. Consequently, a linear n-port is created (n = 2n,) consisting
of linear resistors and independent sources. Using the admittance representation of this
n-port we obtain

i+Gv=>H (5)
where G = [Gy],,, is a short circuit admittance matrix, b is a source vector, i = (.17
(v=1[v, .. ]T) is a vect01 of the port currents (voltages). We consider only the cnuuts
where G >O = .,n). Any current 1J G=1,..,n) is described by one of the
following equations

Lge = £ (V) =1, (V) 6)

£, (V) + (V) Q)

Hence, we obtain the following description of the circuit %
h(v)+Gv=b )
where h(v) = [h,(v) ... h, (v)]". On the basic of (6) and (7) we write

hy,_,(v) =f,_, (Vi) =15 (vyy) €))

hy(v) = =i (Vo )+ (vy) (10)

where f,,_, and f,; are functions given by (3) and (4). The functions are continuously
differentiable, monotonically increasing and convex. Constants K and v, included in
these functions may be different for different transistors.

The algorithm of successive contraction, division and elimination is a very useful tool
for finding all the DC solutions of nonlinear circuits. In Refs. 2023 this algorithm has
been applied to piecewise-linear circuits. The algorithm, exploiting appropriate contra-
ction procedure, enables us to eliminate some regions of linearity arising in piecewise-
linear analysis. In the remainder regions the circuit is solved using effective techniques for
linear analysis and next it is checked whether the solution is contained in this region.
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In this paper the algorithm of successive contraction, division and elimination is
applied to the circuits described by equation (8) where nonlinear functions which
describe MOS transistors have the polynomial form (3) and (4). The idea is similar as in
a case of piecewise — linear representation. In the division process the largest size of
region is divided into two parts using a middle point and a very effective contraction
procedure, developed in this paper, is applied. The division process is finished if we
obtain a region having the largest size, for junction voltages which exceed v, , smaller
then 10~ V. From an engineering point of view two solutions, specitied by transistors
voltages, belonging to an n — dimension box so that its largest size is less than 107°
V can be considered to be the same solution. Under this interpretation the method
enables us to find all the solutions correct to three decimal places.

We wish to find all the solutions to equation (8) contained in the set [1, u®] =
= [19, u{®]x [19, u®P]x ... x [19, u{®], where 1{” and u{® are arbitrary numbers satis-
fying relation 1{9 <u{® (i = 1,...,n), using the algorithm of successive division, contrac-
tion and elimination as described above. The crucial point of this algorithm is
a contraction procedure described in Section 3.

3. CONTRACTION METHODS

Two contraction methods used in the algorithm of successive contraction, division
and elimination are developed below.

Contraction method 1
We divide the set of n equations of the representation (8) into 2-equation blocks and
consider the block corresponding to i-th transistor.

£ (Vo) =T (v ) + 21 Gyiy YT by
1=

n (11
=y (Vo) (V) + z{ GZi,jVj = b,
=

We frame the function f,,_, (v,,_,) in the interval [1§_,, u{? ], from above and below
by appropriate straight lines as depicted in Fig. 3. The line framing f,,_, above passes
through the points (15, £, (152 ) and (w2, f,;_, (u§?_))). One of the lines framing
f,._, below is a tangent line which passes through the point (1§, f,, (15 )). The
other one is the tangent line passing through the point (u§?, f,,_,(us? ). In a similar
way we frame the function f, (v,,) in the interval [1§P, uf)] (see Fig. 4). Hence, the
following inequalities hold
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_ ot — e _
My Ty Vg + Coimr,2 76y < £y (Vo) =15 (vy) <
+ — — —pnt — 3
My My, ) Yy Caiz T8 £y (Vo) +15,(v,) 12)
+ e + e —
< My, mii,l Voot + CZi:l Cain
LT m,; Yai € Caoin

or 10 Q) © 0
for 1570, Svy Suy | and 150 <v, <uf?.

A f2i~1(v2i~l)

+ +
My Vi1 +Coimy

vl

° /{ 1(2?)-1 ]“(2?)—1 Yai-i

- - Myi_;5Vaioy +Coimn2
My Vaioy T C, ’ ’

Fig. 3. Cretation of the straight lines framing f,;_,(v,,_,)

My; 1Vai + €4 My 2V + €342

Fig. 4. Cretation of the straight lines framing fj(v,;)

If v* = [v}v,...v]" is an arbitrary solution belonging to the set [1® ,u‘®] then referring
to {11) we find

TOM 46 -
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{Lza_z}s{ Fyi (VoD =15 (v3) }_{Gzi—l,zi—x G2i-l,2i:l{vzi—l}<[M2i~l:]
(12) Ly, =i (Vo )+ (v Gyizic Gyiai || Vai LMy (13)
where
{LZi——l} _ [bzi—ljf _i {GZi——I,J’q?szU} (14)
L, b,; i=1 Gzi,jqj(m
J#2i 1, j#2i

q® =

0 3 >
qi-n = 1 it Gy ;20
j 1O §f Gy, <0

u® if G,. .20
j 20,
1O it Gy, ;<0

[Mzi—xJ — I:bZiwl:! __i G21~1,J‘P§2i"l)
M2i b2i j=1 G2i.jpj(2i) (15)

j#2i—1,j#2i
where
i— u.im) if Gyy;<0 . u® if G, ;<0
pgz D= p(21): i
4 0) s j © .
1j if GZi“,'jZO 1j if G2i‘j20

Combining (12) and (13) we obtain the following relations:

+ — * T
my, 4Gy iy Mg Gy 5| Vo S Lﬁ-x}
— + = I 16
=My 5+ Gy i my; + Gy, 5 v Ly (16)

2i

211
where
- . -
Ly | _ (Lo i1 7%
T - T - 17
L, L,; Crim Criin 17
and
my_ o +Gy 0 —my+Gy | Vel < | Vi
+ - | T W 18
-my_ +Gy 5y m3; ,+Gy o Vi M, (18)
where

{Mzs—nJ My [C;_n.z*c'z}
v = - i
M,, M,; Czi,z"C;i—l (19

Now we consider the square matrix on the left hand side of relation (16)

n referring
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3 my_ +Gy i, —my +Gy _ Prici2i Piioi
P, = = (20)

— + + +
“My 1 Gy myi+Gy, o Pai 2im1 Pai. 2
Under rather mild restrictions the following inequalities hold:

Gii12i1>0 Gy >0
Gzi-«l,Zi = G2i,2i—] <0

GZiwl,Zi——l ZiGZi—I,Zi] = IGZi,Zi—Il GZi,ZiZ{GZi,Zi-II = [GZi—l,Zii

where at least one of the above two inequalities is strong, i.e. either Gyiin2im >
>IG2i_1y2i‘ = ]szim,] or Gzi,2i>|G2i.2i——1’ = ‘GZi—l,ZiI or both. It should be stressed that
this assumption is usually satisfied in practical transistor circuits and only such circuits
will be considered.

Now we take into account the functions f,; | and f,.. On the basis of (3) and (4) we
see that each of the functions is continuous, monotonically increasing and convex. The
above properties lead to the following conclusions:

(1) All the coefficients my, ., My, My, m;, my; ,, my , are nonnegative.
(i1) The following inequalities hold

Summarising above discussion we obtain

+ + + +
p2i——l.2i~1>0 pZi,2i>O pZi,Zi—-ISO p2i—-1,2iSO

+ + + +
Pai—1,2i0 2’p2i,2i-1| p2i.2i2|p2i—l,2i|

where at least one of last two inequalities is strong.
These relations state that matrix P, is nonsingular and its inverse has all elements
nonnegative. On the basis of this property and relation (16) we find

Vil Sp- f‘Zi—l _ Ay
vi | "Ly . @h

Thus, 4,;_,(4,,) is another lower bound on vj,_,(v;). If 4,,_, 2 1{®  and/or A,,>1{
then we set 1,_, =4,;,_,, and/or 1,; = 1,, obtaining new bounds on the location of
V5, and vi..

The approach presented above, properly modified, is next used for determining new
upper bounds u,,_, and u,; on v}, | and v}, respectively.
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The procedure is performed for n, =% two-equation blocks leading to the bounds

1 =1, .1, ]"andu=[u,..u]J"

Contraction method 2
Let us consider i-th pair of equation (11) and add both equations together. As a result
we obtain the linear equation

; (GZi—l,j+G2i.j)Vj = by, +by (22)

Next we form a new pair of equations including the first equation of the set (11) and
equation (22). Thus, one equation creating the pair is nonlinear and the other is linear.

Let us take mnto account the first equation and frame function f,;_, (v,,_,) by two
parallel lines as shown in Fig. 5. The straight line framing f,,_, from above is a line
connecting the points (15, £, (157 )) and (u§P., f,;_,(u§P_))). The line framing f,,
from below is a parallel tangent line.

A
f2i~l(V2i~l)
slope = m,;_;
slope = m,;_,
0 i P2y uy, Vaina

Fig. 5. Creation of the two parallel straight lines framing f,;,_,(v,,_,)

Similarly we frame the function f,,(v,,) by two parallel straight lines (see Fig. 6). As
a result we obtain
My Vo +8q SHy (Vo) Smy, vy +85
(23)
M,V + 85 S (V) Smy,; v, + 85
where
IO < _ 0 0
it = Py )—my Py, Gy = f2i—1<1§i2—1)~m21_1 19,

G = (P —mypy & = £,,(15)) —m,; 1§D
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A £i(vai) _ ,/

slope = m,,

N

Fig. 6. Creation of the two parallel straight lines framing f,;(v,;)

On the basis of (23) we find

* w Paypeen # ~ * £ * /\+
My, Vi =My vy + 85 S, (Vo) — 15 (Va) Smy;_ Vi —my; v + 855
where
A— — R =+ A+ — Rt R
Coi1 = €1 —Cyy Gy T Cqiy — 8y

Hence, it holds
£y (Vo) =Ty (Vo) = my, Vi —my vy te, (24)

where

A

_ ar
Crii<ey 156

Thus, i-th pair of equations in as follows:

my_, =My || Vi, +e2i~1 +i G2i—l,jv; _ by _ 0
0 0 V;i 0 j=1 (G21~1,5+G21,j)"; by +by, 0 (25)

We repeat above procedure to each 2-equation block. Hence, we obtain
Mv +e+Gv'—b =0 (26)

where M is a block diagonal matrix consisting of 2x2 blocks

My —HMy =12 n _n
D O 3hes enns

and b=

If matri»

where

with

and

Definin

we obte

where

Next, v

and cre
same $
Note

If matr
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_ T . -0 — + - _oa— + A
e=[e ...e]]' where e, =0ande,_,€[e5_,,e;_,] where ey, =&;_,, 5, =&,
ny 2= ,
(: = 125) G = [G,] is an nxn matrix, where
GZi—l,j:G2i~l.j GZi,szZi,j+G2i~l,j j=1,..n

and b = [B1 ...Bl]] is an n-vector where

by =by by = by +by;

i—1

If matrix (M+(~3) is nonsingular we obtain

v'=7Zd

where 5 _

Z=[7], = M+G)™' d=[d,..d ] =b-e
with _ _

d; e [dj‘, dj"“] = [bj—-ej‘“,bj_ej‘] for j=2i-1
and

~ . . . n

dj =dj*‘=bj for j=2i (1=1,2,...,—2—)

Defining

tjz{d?‘ if z;<0 kz{dj“ if z;<0

A= if 7,20 97T ld* i 7,20

we obtain on the basis of (27)
vie [y;, 6,
where
n n
Vi= Zj=| Z;t;, 5i:zj=1 z;k;
Next, we determine new bounds on the solutions

L=max{1®,y} u=min{u®4} i=1,.,n

@7

and create the set [1, u] < [1®, u®], where 1 =[1,...1,]", u = [u, ...u,]" containing the

same solutions as [1¢9, u®].
Note B
If matrix (M +G) is singular the contraction method 2 fails.
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4. DESCRIPTION OF THE ALGORITHM AND NUMERICAL EXAMPLES

Both contraction methods, developed in Section 3, have been embedded into the
known algorithm of successive contraction, division anad elimination [20] adopted to
original, polynomial type, nonlinearities. Method 1 is used for the preliminary contrac-
tion of the regions having the greatest side which is smaller than 1 V as well as in a case
when matrix (M+G) is singular. Method 2 is applied, in the regions mentioned above,
for further improvement of the contraction and as the only method in any other regions
where matrix (M +G) is nonsingular.

The division of a region into two smaller ones is accomplished dividing the largest
side, including v, or placed to the right from v, , by half. The division process is
finished when the largest side is smaller than 0.001 V. Such a region either has all sides
smaller than 0.001 and is considered as a point or has some sides greater than 0.001 but
they are placed to the left from v, where the nonlinear functions are equal to zero (see
(3) and (4)). In the first case we check if the obtained result is the solution by
substituting into the equation. In the second case we solve the appropriate set of linear
equations and check whether the solution belongs to this region.

The algorithm is illustrated via two numerical examples.

Example 1.

Let us consider two CMOS flip-flops made of 8 MOS transistors as shown in Fig. 7. We
use the transistor model specified by (1), having the form as depicted in Fig. 2, where
K=05mA/Viv, =1V, R,=R;=1Q, R, =0. We wish to find all the solutions in
the set [19, u@], where 1{ = =5, u? = 5 (i = 1,..., 16). Using the algorithm developed in
this paper we find 9 solutions as follows:

vl =[2.4785 0.0016 2.4779 0.0006 2.4786 0.0016 2.4780 0.0006 2.4778 0.0006
24783 0.0016 2.4777 0.0006 2.4782 0.0016]"

vi? =[0.0320-4.9319 4.9639 4.9320 2.4474-0.0568 2.5052 0.0590 4.9450
4.9319 0.0131-4.9319 2.5295 0.0590 2.4717-0.0567]".

v =[4.9447 49311 0.0136-4.9311 25304 0.0600 2.4715-0.0578 0.0323-
—4.9311 49634 49312 2.4466-0.0578 2.5054 0.0600]"

v =[24717-0.0568 2.5296 0.0590 0.0132-4.9324 49455 4.9324 2.5052
0.0590 2.4474-0.0568 4.9638 4.9325 0.0314-4.9324]"

v =[0.0624-4.9085 4.9709 4.9087 0.0256-4.9090 4.9346 4.9091 4.9341
4.9086 0.0257-4.9085 4.9709 4.9092 0.0620-4.9090]*

v =[4.9990 4.9984 0.0006—-4.9984 0.0004—4.9996 4.9999 4.9996 0.0010—
—4,9984 4.9994 49984 4.9996 4.9996 0.0000-4.9996]"

vi? =[2.5059 0.0600 2.4470-0.0579 4.9636 4.9317 0.0320-4.9316 2.4710~
~0.0578 2.5300 0.0601 0.0133-4.9316 4.9449 4.9316]"

v® =[0.0007-4.9991 4.9998 4.9991 4.9994 49988 0.0006—4.9988 4.9992
4.9991 0.0001-4.9991 0.0005-4.9988 4.9993 4.9988]"
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Fig. 7. Two CMOS flip-flops made of § MOS transistors

v =[4.9338 49077 0.0262-4.9076 4.9708 4.9084 0.0626-4.9082 0.0627 —
-4.9076 4.9703 4.9079 0.0257-4.9082 4.9339 4.9083]"

During the computation process 9 appropriate linear equations have been solved and 755
divisions of the domain areas have been made. Total time consumed by the algorithm is
2.31 seconds (on PC Pentium II 333). The number of all the arithmetic operations
(addition, multiplication and division) is equal to 20.9- 10°.

Example 2.

Let us consider CNN |, full range’ cell [27] created of 16 MOS transistors as shown in
Fig. 8. We use the transistor model, specified by (1), having the form as depicted in
Fig. 2 where K = 0.5 mA/V? for all the transistors except T, and Ty, K = 1 mA/V? for
T, and Ty, v, =1V, R, =R = 1Q, Ry =0 for all the transistors. We wish to find all
the solutions in the set [19, u@], where 19=-8, u!=8 (i=1,...,32). Using the
algorithm developed in this paper we find 3 solutions as follows:

viD =[1.9505-2.3613 1.9508-0.5909 1.9508~0.5909 1.9505-2.3568 0.6392
0.0001 0.6388-1.7710 2.4077 0.0078 2.4098 1.7845 1.9509-2.8098 2.4103
2.2225 1.9505-1.9078 2.4098 1.3266 1.9505-1.9078 1.9510-2.5506 1.0929
0.0003 1.0924 0.6430]"

v =11.9519-0.2739  1.9518-2.4102 1.9518-2.4102 1.9519-0.2693 2.7266
0.0158 2.7258 2.1442 0.5893-0.0006 0.5898-2.1359 1.9521-2.5543 0.5900
0.1448 1.9518-0.5782 0.5896—-1.8319 1.9518-0.5782 1.9523-2.8003 2.4223
0.0109 2.4213 2.22491]"
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v =[1.9511~1.0349 1.9513-1.0108 1.9513—1.0108 1.9511~1.0304 1.9657 0.0053
1.9650-0.0200 1.9879 0.0031 1.9896 0.0343 1.9515-2.7647 1.9901 1.7570 1.9511~
-1.0008 1.9895-0.0049 1.9511-1.0008 1.9516—2.7553 1.9998 0.0056 1.9990 1.7569]"

During the computation process 3 appropriate linear equations have been solved and
3950 divisions of the domain areas have been made. Total time consumed by the
algorithm 1s 67 second (on PC Pentium II 333). The number of all the arithmetic
operations (addition, multiplication and division) is equal to 714 - 10°.

Conclusions

The algorithm developed in this paper can be applied to MOS transistor circuits.
A model of MOS transistors, built up in Level 1 of SPICE, is applied with polynomial-
type nonlinearities and no piecewise-linear approximation is used. This model is
presented in an completely equivalent from of the Ebers-Moll type circuit.

Opposite to the alternative algorithms based on piecewise-linear description and
predefined regions (or superregions) of linearity the developed in this paper algorithm
operates on original, polynomial-type, nonlinearities. Thus, the algorithm avoids po-
ssibility of inaccurate results and incorrect number of solutions. The algorithm is very
effective and enables us to find all the DC solutions of many practical circuits in short
time.

The restrictions concerning circuit description, made throughout this paper, are weak
and they are satisfied by a broad class of MOS transistor circuits.

ACKNOWLEDGEMENT

This work was supported by the State Committee for Research (KBN) uder Grant
8T11B01915.

REFERENCES

I.N. Takahashi, T. Nishi: Equilibrium points of mutually coupled symmetrical neural networks. Proc.
ECCTD’93, 1993, pp. 1059-1064.
.M. Tadeusiewicz DCanalysis of circuits with idealized diodes considering reverse bias breakdown
phenomenon. IBEE Trans. Cir. Syst., 1997, vol. 44, pp. 312-326.
3. LO. Chua, RLP. Ying: Finding all solutions of piecewise-linear circuits. Int. J. Cir. Theor. Appl.,
1982, vol. 10 pp. 201-229.
4. C. Gizelis, LC. Goknar: Finding multiple solutions of piecewise — affine resistive circuits. Proc.
ISCAS’88, 1988, pp. 12291232,
5.Q Huanag, R Liu A simple algorithm of finding all solutions for piecewise-linear networks. 1IEER
Trans. Cir. Syst., 1989, vol. 36, pp. 600-609.
6. T. Nishi: An efficient method to find all solutions of piecewise-linear resistive circuits. Proc. ISCAS’89,
1989, pp. 2052-2055.
7.K. Yamamura, M. Ochiai: An efficient algorithm for finding all solutions of piecewise-linear
resistive circuils. IEEE Trans. Cir Syst., 1992, vol. 39, pp. 213-221.
8. S Pastore, A. Premoli: Polyhedral elements: A new algorithm for capturing all the equilibrium
points of piecewise-linear circuits. JEEE Trans. Cir. Syst, 1993, vol 40, pp. 124-132.

2




296 M. TADEUSIEWICZ, S. HALGAS Kwart. Elektr. i Telekom.

9.

10,

25.

26.

27.

K. Yamamura, M. Mishina An algorithm for finding all solutions of piecewise-linear resistive

K. Yamamura, N. Sekiguchi: Finding all solutions of piecewise-linear resistive circuits

S. Pastore, A. Premoli: Finding all DC solutions of nonlinear resistive circuits by exploring both
polyhedral and rectangular circuits. IEEE Proc. Cir. Dev. Syst., 1997, vol. 144, pp. 17-21.

L. Vandenberghe, B.L. Moor, J. Vandewalle: The generalised linear complementarity
problem applied 10 the complete analysis of resistive piecewise-linear circuits. TEEE Trans. Cir. Syst,
1989, vol. 36, pp. 13821391,

circuits. Proc. BCCTD’95, 1995, pp. 123-126.

containing sophisticated transistor models. JEICE Trans., 1995, vol. E 78-A, pp. 117-122.

L. Kronenberg, L. Trajkovié, W. Mathis: Analysis of feedback structures and their effect

on nuldtiple DC operating points. Proc. ECCTD’99, 1999, pp. 683-686.

. 1. Cel: Bounds on solutions of non-linear resistive networks. Int. 1. Cir. Theor. Appl., 1990, vol. 18, pp.

475-484.

.M. Tadeusiewicz. A method for finding bounds on the location of all the solutions of D.C.

piecewise-linear circuits. Int. J. Cir. Theor. Appl., 1990, vol. 18, pp. 165-174.

.M. Tadeusiewicz A method for finding bounds on all the D.C. solutions of transistor circuits.

IEEE Trans. Cir. Sys., 1992, vol. 39, pp. 557-564.

.T. Nishi, Y. Kawane: An extension of the Tadeusiewicz method for finding bounds on all solutions

of piecewise-linear equations. Proc. ISCAS’95, 1995. pp. 916-919,

.LV. Kolev, VM. MladenoVv: An interval method for finding all operating points of nonlinear

resistive circuits. Int. J. Cir. Theor. Appl.,. 1990, vol. 18, pp. 257-267.

14601463,

.M. Tadeusiewicz, K. Glowienka A contraction algorithm for finding all the DC solutions of

piecewise-linear civeuits. J. Cir. Dys. Comp., 1994, vol. 4, pp. 319-336.

.M. Tadeusiewicz, K. Glowienka: An algorithm for finding all operating points of electronic

cireuits containing intricate models of transistors. Proc. ECCTD’95, 1995, pp. 127-130.

.M. Tadeusiewicz, S.Halgas: An effective algorithm for finding all the DC solutions of MOS

transistor circuits represented by original polynomial nonlinearites. Proc. ECCTD’99, 1999, pp. 467-470.

.M. Tadeusiewicz, S. Halgas: Finding all the DC solutions of a certain class of piecewise-linear

circuits. 1. Cir. Syst. Signal Processing, 1999, vol. 18, pp. 89-110.

.M. Tadeusiewicz, M. Jagocki, S. Halgas: Improvement of the sign test for finding all the

DC solutions of piecewise-linear circuits. 1nt J. Cir. Theor. Appl. 1998, vol. 26, pp. 531-538,

M. Tadeusiewicz: A method for identification of asymptotically stable equlibrium points of
a certain class of dynamic circuits. 1EEE Trans. Cir. Syst., 1999, vol. 46, pp. 1101-1109.

M. Tadeusiewicz Modeling and stability in MOS transistor circuits. Proc. 1998 1EEE Int. Cont.
Electron. Cir. Syst., 1998, pp. 71-74.

A. Rodriguez-Vazquez S. Espejo, R. Dominguez-Castro, JLL. Huertas,
E. Sanchez-Sinencio: Current-mode techniques for the implementation of continuous- and
discrete-time cellular neural networks. IEEE Trans. Cir, Syst., 1993, vol. 40, pp. 132-146.

M. TADEUSIEWICZ, S. HALGAS

WYZNACZANIE WSZYSTKICH ROZWIAZAN DC UKEADOW Z TRANZYSTORAMI
MOS OPISANYMI ORYGINALNYMI ROWNANIAMI NIELINIOWYMI

Streszczenie

Obszerna klasa obwoddw dynamicznych zawierajacych tranzystory MOS charakteryzuje sig tym, Ze

poszczegblne obwody maja wiele punktdw réwnowagi, np. przerzutniki, sieci neuronowe, uklady logiczne. Te
punkty réwnowagi sa rozwigzaniami modelu DC otrzymanego w wyniku zwarcia cewek i usunigcia

. L.V. Kolev: A general interval method for global non-linear DC analysis. Proc. ECCTD’97, 1997, pp.
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kondensatoréw. Stad wynika wazny i aktualny problem wyznaczania wszystkich wymienionych wyzej
rozwiazad a nastgpnie identyfikacji tych spo§réd nich, kiére sa stabilnymi punktami réwnowagi.

W pracy przedstawiono efektywny algorytm obliczania wszystkich rozwiazaf obwodéw DC, w ktérych
yranzystory MOS sa reprezentowane za pomoca modelu wystepujacego w programie SPICE na poziomie |.
wspomniany model zostal przeksztatcony do postaci réwnowaznej o konfiguracji typu Ebersa-Molla.
Wystepujace w modelu nieliniowodci sq wiclomianami. W opisie obwodu nie uzyto zadnych, rozpowszech-
nionych w omawianych zagadnieniach, aproksymacji odcinkowo-liniowych zachowujac oryginalne funkcje
nieliniowe. Do obliczania wszystkich rozwiazaf zastosowano algorytm kolejnych zawezen, podziatu i elimina-
¢ji. ktérego kluczowym ogniwem jest metoda zawgzania. Opracowano nowa, bardzo skuteczna metode
sawezania i dokonano jej implementacji. Przy zalozeniu, ze utozsamia sig¢ rozwiazania (napiecia GS i GD
ranzystorow MOS) rézniace si¢ mniej niz 107 V algorytm gwarantuje wyznaczenie wszystkich rozwiazas.
Przeprowadzone eksperymenty numeryczne obejmujace praktyczne uklady MOS potwierdzily efektywnosé
zaproponowanego algorytmu. W pracy przytoczono dwa przyklady obliczeniowe, w tym model komérki sieci
neuronowej zawierajacy 16 tranzystoréw MOS.

Slowa kluczowe: ukiady nieliniowe, wiele rozwiazas, tranzystory MOS, analiza numeryczna




W
clektre
koncey
oblicz
1izoterr
model
realiza
na pr
prakty
statyc:
Symul
niej ze

Stowa
tow el

Powazr
estymacija
staniem 1K
celu (zmic
algorytmy
poszukiwar
liniowych,




KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACIJI, 2000, 46, z. 3, ss. 299-320

Algorytm estymacji wartoSci parametréw
elektrotermicznego statopradowego
makromodelu tranzystora Darlingtona mocy
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Otrzymano 2000.06.30
Autoryzowano 2000.07.11

W pracy zaproponowano oryginalny algorytm wyznaczania warto§ci parametréw elektrycznych
elektrotermicznego makromodelu tranzystora Darlingtona mocy. W algorytmie tym wykorzystano
koncepeje tzw. lokalnej estymacji parametréw, co oznacza, ze wartosci poszczegélnych parametréw sa
obliczane na podstawie wspdlrzednych punktéw pomiarowych lezacych na odpowiednich odcinkach
izotermicznych charakterystyk statycznych badanego tranzystora, dla ktérych stuszny jest uproszczony
model lokalny opisany za pomocy niewielkiej liczby parametréw. Przedstawiono ideg oraz sposéb
realizacji algorytmu i oceniono wplyw dokladnosci wyznaczenia wartosci poszczegdinych parametréw
na przebieg nieizotermicznych charakterystyk statycznych tranzystora Darlingtona. Oceniono tez
praktyczna przydatno$¢ opracowanego algorytmu przez poréwnanie nieizotermicznych charakterystyk
statycznych wybranych typéw tranzystora Darlingtona mocy, otrzymanych z pomiaréw i z symulaciji.
Symulacje przeprowadzono z wykorzystaniem wartoci parametréw makromodelu, uzyskanych wezes-
niej za pomoca przedstawionego w pracy algorytmu.

Stowa kluczowe: tranzystor Darlingtona mocy, estymacja wartosci parametréw, modelowanie elemen-
6w elektronicznych

1. WSTEP

Powaznym problemem w procesie modelowania elementu péiprzewodnikowego jest
estymacja warto§ci parametréw modelu. Typowo problem ten rozwiazuje sie z wykorzy-
staniem metod optymalizacyjnych, poszukujac rozwigzania pewnej nieliniowej funkciji
celu (zmiennymi sg parametry modelu), np. [1, 2], lub stosujac modne ostatnio
algorytmy genetyczne, np. [3]. W pewnych szczegblnych przypadkach, zagadnienie
poszukiwania wartoSci parametréw udaje si¢ sprowadzi¢ do rozwiazania ukladu réwnan
liniowych, np. przy wyznaczaniu wartoéci parametrow modelu wspdlczynnika wzmoc-
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nienia pradowego tranzystora bipolarnego [4], czy tez do liniowego zagadnienia naj-

mniejszych kwadratéw zastosowanego, dla przykiadu, przy identyfikacji wartoci para-

metréw modelu przejéciowej impedancji termicznej tego elementu [5, 6].

Alternatywna metodologia wyznaczania warto§ci parametrow sprowadza sig do
sekwencyjnego wyznaczania tych wartoSci z wykorzystaniem punktéw pomiarowych,
lezacych na odpowiednich fragmentach charakterystyk badanego elementu, np. [7, 8].
Takie podejécie wymaga jednak dobrej znajomosci fizyki dziatania elementu oraz
poprawnej interpretacji ksztattu jego charakterystyk zaciskowych, tzn. okreSlenia para-
metréw modelu decydujacych o przebiegu poszczegélnych odcinkéw rozwazanych
charakterystyk.

W warunkach statycznej pracy elementu elektronicznego, jego wiasciwosci opisujg
tzw. nieizotermiczne charakterystyki statyczne. Kazdemu punktowi, lezacemu na takich
charakterystykach odpowiada inna warto$¢ temperatury wnetrza, w przeciwienstwie do
charakterystyk izotermicznych, odpowiadajacych jednej, ustalonej wartoéci tej tem-
peratury. W celu poprawnego zamodelowania charakterystyk nieizotermicznych stosuje
sie specjalne modele elementéw, nazywane modelami elektrotermicznymi, w ktérych
uwzgledniono wplyw wydzielanej w elemencie mocy oraz warunkow odprowadzania
ciepta na warto$¢ temperatury wnetrza,

Tranzystor Darlingtona mocy jest popularnym elementem potprzewodnikowym,
ktory ze wzgledu na swa zlozong strukture wewnetrzng, przedstawiong na rys.l, moze
by¢ traktowany jako uktad scalony matej skali integracji. Struktura tranzystora Darling-
tona zawiera tranzystory bipolarne T1, T2, rezystory R1, R2 i diod¢ D. Opracowany
przez autoréw elektrotermiczny statopradowy makromodel tranzystora Darlingtona mo-
cy (EMTD) [9, 10}, stanowi potaczenie elektrotermicznych modeli elementow skiado-
wych, to znaczy rezystoréw, tranzystoréw i diody, przy uwzglednieniu  wiasnych
i wzajemnych oddziatywadi termicznych migedzy nimi. W elektrotermicznym modelu
elementu skiadowego wystepuja trzy typy zaleznoSci:

e model elektryczny w postaci zaleznosci pradowo-napieciowo-temperaturowych, opi-
sujacych zaciskowe charakterystyki elektryczne elementu,

o model termiczny, opisujacy zalezno§¢ temperatury wnetrza elementu od mocy
wydzielanej w rozwazanym elemencie oraz W elementach sprzgzonych z nim
termicznie,

o zalezno§¢ mocy czynnej wydzielanej w elemencie od napie¢ i pradow zaciskowych.
W powyzszych zalezno$ciach wystepuja zarOwno parametry elektryczne, jak i ter-

miczne. W niniejszej pracy rozwazane sa wylacznie parametry elektryczne elektroter-
micznego makromodelu tranzystora Darlingtona, to znaczy parametry opisujace modele
elektryczne wszystkich elementéw sktadowych. Rozwazany makromodel zawiera facz-
nie 54 elektryczne parametry statopradowe, ktérych wartosci musza byé znane przed
wykonaniem analizy uktadu elektronicznego, w ktérym wykorzystano ten element.

Celem pracy jest zaprezentowanie prostego i efektywnego algorytmu wyznaczania
wartosci parametréw elekirycznych EMTD. Zadanie to nie byto trywialne, poniewaz nie
wszystkie koficowki elementéw sktadowych sa dostgpne dla uzytkownika tranzystora
Darlingtona, a zatem nie mozna dokona¢ bezpoSredniego pomiaru warto$ci pradow
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ptynacych przez koicédwki poszczegdinych elementéw sktadowych. Dostepne sa jedynie
wartosci pradéw i napieé na zaciskach calego tranzystora Darlingtona (rys.1). Tak wiec,
wyznaczenie wartoSci parametréw elektrycznych poszczeg6lnych elementow sktado-
wych wymaga odpowiedniego doboru warunk6w polaryzacji tranzystora Darlingtona,
urnozliwiajacych okreslenie rozptywu pradéw w strukturze i lokalna estymacje wartosci
pal‘ametréw.

Rys. 1. Struktura wewnetrzna rozwazanego tranzystora Darlingtona mocy.

W pracy przedstawiono opracowany przez autoréw oryginalny algorytm IDEN wyzna-
czania warto§ci wszystkich parametréw elektrycznych EMTD, z wyjatkiem wartosci para-
metru Bog r,) Wystepujacego w opisie wspdtczynnika wzmocnienia pradowego tranzystora
T2 w zakresie inwersyjnym. Warto$¢ tego paramefru jest istotna gléwnie przy pracy
tranzystora bipolarnego w zakresie inwersyjnym oraz w zakresie nasycenia. Poniewaz, jak
uzasadniono w pracy [9], tranzystor wyjsciowy T2 nie pracuje w zadnym z tych zakresow,
wigc przyjecie a’priori ustalonej wartosci tego parametru odpowiadajacej typowemu
tranzystorowi matej mocy (przyjeto Bog rq, = 5) nie wptywa (co potwierdzono na pod-
stawie obliczet numerycznych) na pogorszenie doktadnodci rozwazanego makromodelu.

Algorytm IDEN realizowany jest w dwoch etapach, obejmujacych pomiary od-
powiednich charakterystyk izotermicznych tranzystora Darlingtona wraz z wyborem
potrzebnych punktéw pomiarowych (Etap I) oraz obliczenia parametréw z odpowied-
nich wzoréw, wynikajacych z przeksztatcenia i uproszczenia réwnan modelu, stusznych
w ograniczonym zakresie zmian punktu pracy tranzystora Darlingtona (Etap 1I). W roz-
dziale drugim opisano oba etapy algorytmu IDEN, natomiast w rozdziale trzecim
przedstawiono przyktadowe wyniki obliczed i pomiaréw, ilustrujace przydatno$c al-
gorytmu IDEN do wyznaczania wartoéci parametréw elektrycznych EMTD.

2. ALGORYTM IDEN
Punktem wyjScia przy realizacji algorytmu IDEN jest pomiar izotermicznych charak-

terystyk statycznych tranzystora Darlingtona dla dwoch temperatur otoczenia T,
i T,, = T,, +AT oraz okreslenie wspéirzednych odpowiednich punktéw lezacych w wy-
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branych zakresach tych charakterystyk. Przyjeto oznaczenia Al, A2, A3, ... dla punktow

lezacych na charakterystykach odpowiadajacych temperaturze T,, oraz B1, B2, B3, ...

dla punktéw lezacych na charakterystykach odpowiadajacych temperaturze T,. Przyjeto

T,, = 300 K oraz AT = 100 K.

Izotermiczne charakterystyki statyczne, niezbedne przy realizacji algorytmu IDEN
wyznaczono przy uzyciu ukladu pomiarowego, opisanego w pracy [8]. W uktadzie tym
charakterystyki izotermiczne sa mierzone impulsowo, tzn. badany tranzystor Darlingtona
pobudzany jest ciagiem impulséw prostokatnych o krétkim czasie trwania, rzedu jednej
milisekundy, matym wspétczynniku wypelnienia — rzedu 1077 i narastajacej z impulsu
na impuls amplitudzie.

W pierwszym etapie algorytmu IDEN nalezy wykonal pomiary charakterystyk,
kiérych typowe przebiegi wraz z lokalizacja punktéw pomiarowych pokazano na rys.2.
A zatem realizacja pierwszego etapu algorytmu IDEN obejmuje pomiary:

1. charakterystyk i,(ug;) przy ic =0, dla dwéch temperatur otoczenia T, i T,
(rys. 2a), przy czym:

a) w zakresie 1 (zakres, w ktérym zadne ze ziacz nie uleglo przebiciu) nalezy

wybraé punkty Al, A2 oraz Bl, B2,

b) w zakresie Il (zakres, w ktérym w przebiciu pracuje tylko ztacze baza-emiter

tranzystora T1) nalezy wybraé punkty A3, A4, AS, A6 oraz B3, B4, B5, B6,

¢) w zakresie III (zakres, w ktérym ziacza baza-emiter obu tranzystorow pracuja

w przebiciu) nalezy wybraé punkty A7, A8, A9, A10 oraz B7, B8, B9, B10,

2. charakterystyk i.(ugg) przy iy =0 dla dwoéch temperatur otoczenia T, oraz T,
(rys. 2b), przy czym:

a) w zakresie 1 (zakres aktywny normalny dla uc,<U,,/2) nalezy wybraC punkty

All, A12, gdzie U,, oznacza napigcie przebicia zlaczy baza-kolektor,
b) w zakresie II (zakres przebicia ztaczy kolektorowych) nalezy wybraC punkty Al3,
Al4 oraz B13,

3. charakterystyk i.(ug) przy ugg = const = 5 V, dla dwoch temperatur otoczenia T,,
oraz T,, (rys. 2¢), przy czym w zakresie I (zakres, w ktorym tylko tranzystor T1
pracuje w zakresie aktywnym normalnym) nalezy wybra¢ punkty Al5, Al16 oraz B13,
B16,

4. charakterystyk io(ug;) przy ucg = const>5 V, dla temperatury otoczenia T, (rys. 2c)
przy czym w zakresie I (zakres, w kt6rym tylko tranzystor T1 pracuje w zakresie
aktywnym normalnym) nalezy wybra¢ punkty Al7, Al8,

S. charakterystyki io(Ucg) PIZY ig = ipg, dla temperatury otoczenia T, (rys. 2d), gdzie
iy, jest wartoscia pradu bazy odpowiadajaca éredniej warto§ci pradu kolektora
miedzy punktami A15 oraz Al6 (rys. 2¢); przy czym punkty Al9, A20 1 A21 leza
w zakresie aktywnym normalnym,

6. charakterystyk i.(ucg) przy iz = O dla temperatury otoczenia T,, oraz T, w zakresie
inwersyjnym (rys. 2e), przy czym punkty A22 i A23 oraz B22 i B23 leza na
liniowym odcinku charakterystyki, ktéry wynika z niezerowej wartoéci rezystancii
szeregowej diody,
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w procedurze estymacji wartosci parametrow.
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Rys. 3. Schemat wyznaczania warto§ci parametréw statopradowego makromodelu tranzystora Darlingtona.
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7. charakterystyk ic(ucg) przy duzej warto$ci pradu bazy iy, kt6ra zapewnia wejécie
tranzystora T1 w obszar nasycenia dla temperatury otoczenia T,, oraz T,, (rys. 2f

i 2g), przy czym

a) w zakresie pradow kolektora, dla ktérych wiaczony jest tylko tranzystor Tl

nalezy wybraC punkty A24 1 A25 oraz B24 (rys. 2f),

b) w zakresie duzych pradéw kolektora (o warto$ci poréwnywalnej z maksymalnym

dopuszczalnym pradem kolektora tranzystora Darlingtona) nalezy wybraé punkty
A26 1 A27 oraz B26 1 B27 (rys. 2g).

Realizacja drugiego etapu algorytmu IDEN obejmuje obliczenia wartosci paramet-
row z odpowiednio przeksztatlconych zalezno$ci stanowiacych statopradowy EMTD
zgodnie ze schematem przedstawionym na rys. 3.

Na rysunku tym, w poszczegolnych blokach oznaczono parametry, ktérych wartosci
s wyznaczane w jednym cyklu obliczeniowym. Nazwy elementéw skladowych, wy-
stepujace w indeksie dolnym nazw parametréw, okreslaja, z jakim elementem sktado-
wym zwiazany jest rozwazany parametr, np. TWR(y,) oznacza temperaturowy wspol-
czynnik zmian rezystancji rezystora R1. Dodatkowo, strzatki wskazuja punkty pomiaro-
we, wykorzystywane w obliczeniach oraz warto$ci parametréw, wyznaczonych we
wezesniejszych krokach algorytmu, niezbgdnych do wyliczenia wartosci rozwazanej
grupy parametrow.

Jak widac, wartoSci poszczegdlnych parametréw sg wyznaczane w $cisle okreslonej
kolejnosci i przy wykorzystaniu uprzednio wyznaczonych wartodci innych parametrow.
Przykladowo warto§¢ rezystancji rezystora R1 wyznaczana jest na podstawie charak-
terystyki ig(ugg) przy i. =0 (rys. 2a), przy wykorzystanin wyznaczonej uprzednio
wartodci rezystancji R2.

Ze schematu widac, ze w pierwszej kolejno$ci wyznaczane sg warto$ci parametrow
opisujgcych prad generacyjny zlacza baza-kolektor tranzystora wejSciowego T1, nastep-
nie wartoSci parametrow rezystoréw bocznikujacych, wartoSci parametréw opisujacych
przebicie zlaczy baza-emiter obu tranzystoréw oraz przebicie zlacza baza-kolektor
tranzystora wejsciowego. W dalszej kolejnosci wyznaczane sy warto$ci parametrow
opisujacych charakterystyki wyjsciowe tranzystoréw sktadowych w zakresie aktywnym
normalnym i warto$ci parametréw modelu wspétczynnika wzmocnienia pradowego. Na
koniec wyliczane sa rezystancje szeregowe kolektora wraz z ich wspoélczynnikami
temperaturowymi dla obu tranzystoréw oraz warto$ci parametréw opisujacych charak-
terystyke diody w zakresie przewodzenia. Szczegdtowo sposob realizacji drugiego etapu
procedury estymacji wartoéci parametréw wraz z nazwami tych parametréw oraz
odpowiednimi wzorami przedstawiono w Dodatku.

3. WYNIKI SYMULACII I POMIAROW

Zaproponowany w pracy algorytm identyfikacji parametr6w EMTD byt weryfikowa-
ny doSwiadczalnie dla réznych typéw tranzystoréw Darlingtona. Zamieszczone ponizej
przyktady ilustrujg skutecznos$¢ tego algorytmu oraz czuto$¢ ksztaltu nieizotermicznych
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charakterystyk statycznych tranzystora Darlingtona na dokladno$¢é wyznaczenia wartosci
wybranych parametréw makromodelu. Wyniki symulacji zweryfikowano doswiadczal-
nie, przy czym wszystkie pomiary zrealizowano z wykorzystaniem ukladu pomiarowego
opisanego w pracach [9, 11].

Celem wykazania poprawnoSci realizacji algorytmu IDEN, najpierw obliczono
odpowiednie izotermiczne charakterystyki hipotetycznego tranzystora Darlingtona, przy-
jmujac arbitralnie ,,wzorcowe” wartoSci parametréw modelu, a nastgpnie wybierajac na
tych charakterystykach odpowiednie punkty, zrealizowano algorytm IDEN krok po
kroku, otrzymujac kolejne warto$ci parametréw makromodelu.

W tablicy 1 poréwnano warto$ci wybranych parametréw otrzymanych z algorytmu
IDEN 7z warto$ciami wzorcowymi. Jak widaé, otrzymano zadowalajaca zgodno§é
wartoéci pordwnywanych parametréw.

Tablica |

Wartogci wybranych ,,wzorcowych” i wyznaczonych za pomoca algorytmu [DEN
parametréw tranzystora Darlingtona

parametr RIQNR2[QF Loy [A Lo ira) [AY] Borgeny | Borcrny | Yieen | Yoy | Yo | Yacrny

warto$¢
wzorcowa (1000 100 5-107 2-10% | 100 80 0,4 0,6 0,4 0,6

warto§é

obliczona | 999,831 100,17 14,99-107{2,11-10%| 97,89 | 84,12 | 0,31 0,69 0,46 0,54

Z kolei na rys. 4 poréwnano nieizotermiczne charakterystyki wyjéciowe i.(u.g) tranzys-
tora Darlingtona otrzymane z wykorzystaniem parametréw wzorcowych (linia ciagla)
oraz parametréw otrzymanych z algorytmu IDEN (linia kreskowa). Widaé, Zze poré6w-
nywane charakterystyki pozostaja w bardzo dobrej zgodnosci.

10
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i = 800 A
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<
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0,001 1
0,000 ; ; " "
10 20 30 40 50

uce V]

Rys. 4. Obliczone charakterystyki wyjsSciowe i.(uc) tranzystora Darlingtona, otrzymane dla parametréw
wzorcowych (linia ciagta) i obliczonych (linia kreskowa).

TOM 46 ~ 2

Algory
r7eCzy Wist
wartosci p
rys. 5 prze

Rys. 5

tranzystor
peratury o
ciom prac
przedstaw:
symulacji
tyfikacji 1
pradu baz
migdzy w,
dowana p
tona od pt




kv, [ Telekom.

1ia wartosci
o§wiadczal-
ymiarowego

obliczono
stona, przy-
/bierajac na
N krok po

. algorytmu
, zgodno§é

Tablica 1

I

an | Yaery
.4 0,6
46 0,54
) tranzys-
inia ciagla)

ze porow-

a parametréw

TOM 46 - 2000 ALGORYTM ESTYMACJH WARTOSCI PARAMETROW... 307

Algorytm IDEN wykorzystano takze przy identyfikacji parametréw elementéw
rzeczywistych — tranzystoréw BD649 oraz BU323A. Otrzymane zgodnie z algorytmem
wartoéci parametrOw zamieszczono odpowiednio w tablicach 2 i 3, natomiast na
rys. 5 przedstawiono obliczone 1 pomierzone nieizotermiczne charakterystyki wyjsciowe

a)
=
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ﬁ 0,01
&
«
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0,0001 t + + + +
0 20 40 60 80 100 120
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100 3 W
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Rys. 5. Obliczone i pomierzone nieizotermiczne charakterystyki tranzystoréw Darlingtona mocy.

tranzystor6w Darlingtona BD649 (rys. 5a), odpowiadajace réznym wartoSciom tem-
peratury otoczenia oraz tranzystora BU323A (rys. 5b), odpowiadajace r6znym warto$-
ciom pradu bazy. W obliczeniach wykorzystano zestaw parametréw makromodelu
przedstawiony w tablicach 2 i 3. Jak widaé, uzyskano zadawalajaca zgodno$¢ wynikow

'symulacji i pomiaréw, co §wiadczy o poprawno$ci zaproponowanej procedury iden-

tyfikacji parametréw makromodelu. Na rys. 5b, w przypadku najmniejszej wartosci
pradu bazy, wystepuje w obszarze ujemnej rezystancji rézniczkowej znaczaca roznica
migdzy wynikami oblicze i pomiaréw, siggajaca nawet 20%, prawdopodobnie spowo-
dowana pominigciem zaleznosci parametréw modelu termicznego tranzystora Darling-
tona od punktu pracy.
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Tablica 2

Warto$ci parametréw tranzystora Darlingtona BD649

parametr | R1 {£) | TWR 4, (K™']] R2[Q)] TWR p, [K™1] Loerny [A] Ioern [A] - [VicCppy, [V]
warto§¢ [11,4-10°] 85.10°° 90 551077 1108 20 0.8
parametr |ty 4, [€2] TWRB(TI)[K"I] Uparny [V Qoo 11y (K1 Azm‘l) Uziery [V] ALy iy K1
warto$¢ 10 2,031-107? 13 6,53-10™ 0,05 165 1,2-107°
parametr | 4,4, Vanern V] Bor(m) beryy [A71] aqy) [K™1] ey (K] Bor vy
warto$¢ 0.4 120 70 03 0,012 0,005 1,5
parametr | ¥y ¢y, Yy Oy iy (AT Oy, [A] feey (9] [TWRe ) [KT'] Vi gy (V]
warto$é 0.6 04 2000 120 0,1 3,33-1073 08
parametr Iy (Al I [A] | Vige [V] Ty [ [TWRy ) [K™ Uy gy [V] O oy (K]
warto§é | 2108 40 0.8 2 2,031-107° 13 6,53-10™*
paramett | Ay iy | Vianers [V] Borcr Bery [AT] Ay (KT | - Cppyy (K Yiern
wartos§¢ 0,05 120 80 0.1 0,015 0,005 0,6
parametr | Yoy | Ohery PAT'] 0G0y AT te i, [Q] [TWRyqy [K] Vigery [V Loy [A]
warto§¢ 04 2000 250 0.1 3,33-107° 0.8 4107
parametr {15, [A] Vi, [V] Tsoy (2] [ TWRg,, [K™T]
wartosé 20 0,8 0,3 333.-10°

Tablica 3

WartoSci parametréw tranzystora Darlingtona BU323A

parametr | R1 Q) [TWR g, K[ R2[Q) | TWRyg (K-1] Iy, [A] Loan [Al - [VieCary, V]
warto$¢ 2455 4351072 21,15 4,35.10° 1107 16 1
parametr |y ey [QTWRy gy [K™) Uy iy [VI ] 0y, K] Ay ey Uziery [V 0 ¢y [KT']
warto§¢ 22 33-1073 15 7-10~* 0,05 600 1,2-1073
parametr | A,y Vaney V] Por ) Deryy [AT] agy [K™] Cerny [K™1] Bor (r1)
warto§¢ 0.8 180 85 0,5 0,02 0,01 5.5
parametr | Yy, Ty Oy iy [AT] Oy [AT1] Teery (R [TWR gy (K™Y Vi [V]
wartosé 0.7 03 3500 500 0,5 3,33-107° 05
paramett oy (Al g (Al | Vieers VI 10 [Q [TWRy g KT Upyinyy [V] [0 (K]
warto$é 5-107 80 1 0,3 33.107° 14 710~
parametr | Ay | Vanery V] Borcrzy by (A7) Ary (K71 Cay KT Vi
warto§é 0,05 200 130 1,3 0,02 0,015 0,6
parametr | Yoeryy | Oy [AT] 00 ) [AT]] r gy [Q] TWRy .y (KT Vigery [V] Loy [A]
warto$é 04 1950 350 0,3 333.107° 05 1107
parametr |10, [A}] Vy, [VI Ty 1€ | TWRg o, [KT']
wartosé 16 { 0,255 3,33.103
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e

4, UWAGI KONCOWE

W pracy zaproponowano prosty i efektywny algorytm estymacji wartosci paramet-
row elektrycznych stalopradowego elektrotermicznego makromodelu tranzystora Darlin-
glona mocy. Realizacja tego algorytmu wymaga pomiaréw wspolrzednych punktow
lezacych na wybranych izotermicznych charakterystykach statycznych rozwazanego
elementu, dla dwoch wartoSci temperatury otoczenia oraz stosownych obliczen przy
wykorzystaniu wzor6w przedstawionych w Dodatku.

Jak wynika z przyktadéw przedstawionych w rozdziale 3, zaproponowana procedura
estymacji parametréw makromodelu zapewnia poprawne wyznaczenie wartoéci para-
metrow makromodelu, co ilustruje dobra zgodno$¢ obliczonych i pomierzonych nieizo-
termicznych charakterystyk statycznych rozwazanego typu tranzystora Darlingtona.

Bardzo waznym, chociaz nie poruszanym w niniejszej pracy problemem jest wplyw
zmian warto$ci poszezegOlnych parametréw EMTD na ksztalt nieizotermicznych chara-
kterystyk statycznych tranzystora Darlingtona. Przedstawione w pracy [12] rozwazania
dotyczace tego zagadnienia, pozwalaja stwierdzi¢, ze prezentowana procedura wymaga
zapewnienia duzej doktadno$ci pomiaru pradéw i napie¢ zaciskowych. Jest to szczegol-
nie istotne w przypadku pomiaru charakterystyk stanowiacych dane wejsciowe do
obliczenia rezystancji rezystoréw bocznikujacych R1 oraz R2. Wartoéci R1, R2 silnie
wplywaja na przebieg charakterystyk statycznych tranzystora Darlingtona i sa one
wykorzystywane przy obliczaniu wartosci innych parametréw.
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DODATEK

Ponizej przedstawiono szczegélowo spos6b realizacji drugiego etapu procedury .
estymacji warto$ci parametréw wraz z odpowiednimi wzorami. Jego realizacja wymaga ‘
wykonania 22 nastepujacych krokéw. Ponizsze wzory uzyskano po uproszczeniu modelu
globalnego tranzystora Darlingtona do postaci odpowiedniego modelu lokalnego, a na-

stepnie algebraicznym przeksztatceniu go do zadanej postaci.

1. Wyznaczenie wartosci parametréw opisujacych prad generacyjny tranzystora T1:

1o, — wspdtczynnik, V¢ p,, — napigcie bariery
2 . — . 2 :
v _ UppyUgcry T Hpeyy UBEn2 N
jean = OF

) 2
Uppi1— UsEr2

Hppry (g —ip) U, ;
loern = e N (2)
(= tiggz) N1 —tgenr/Vican 2:-h-T,

prady i napigcia we wzorach (1, 2) odnoszg si¢ do punktéw pomiarowych Al(uy,, i),

A2(Upps ige)s A1 Uperys derys Upgry)s 0raz Al2(Ugc s, dcizs Upgi2)s Uy, Wynosi 1,206 V
dla krzemu, natomiast h oznacza iloraz stalej Boltzmanna przez tadunek elektronu.

2. Wyznaczenie wartosci rezystancji rezystorow bocznikujacych R2 i RI

g = oo (T
_h.Tal-ln(———————————-—-—l,c1 caol al))"‘“am‘”uz
R = iy epo (T 3)
iC1+iB|“icz"im
Rl = Uppii " Hpp2 _ py @)

lpyy g

gdzie

2-h-T

Tepo(T) = Iy V1 —uBC/VjC{Tl) - exp (—~————"’———-) 5y
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natomiast odpowiednie prady 1 napiecia sa wspéirzednymi punktéw pomiarowych
Al(Ugpirs igin)s A2QUggs, 1gin)y AIS(Uggy, Icys Ipy) 0raz Al6(ugg,, ey, 1py)-

3. Wyznaczenie wartosci temperaturowego wspdlczynnika zmian rezystancji R2:
TWR 1, '

R21-R2
TWRu = g AT ©
gdzie
oy~ ogo (T,
h-T,: l"‘(l-c1 coTia) tlpg ~Upp,
R21 = — lCZ_ICBO (Taz) 7

leyHig =iy~
We wzorze (7) wykorzystano wspoétrzedne punktéw pomiarowych B15(ugg,, i, iy,)

oraz B16(Uyg,, iy, igy)

4. Wyznaczenie wartosci temperaturowego wspdtczynnika zmian rezystancji R1: TWR

“pp1 "HUsEr _ poy Ry

__lmTip
TWR = R AT ®)

We wzorze (8) wykorzystano wspétrzedne punktéw pomiarowych Bl (ugg,, ip,) oraz
B2 (upg,s i)

5. Wyznaczenie parametréw opisujacych prad generacyjny diody: I, — wspdtczyn-
nik, V,p, — napiecie bariery
. " . Uppra
(‘cn _ﬁl—é—i—) “Ucpy T Uepr (lcxz"'kﬁ_"l‘ki)
Vioy = " 2 u 2 ©)
joooteen [ YBEL
(“‘ R1+R2 (“2 R1+R2
P Ugpry
Cil
R1+R2 U
Iopy = ~exp( £2 ) 10)
Vl“uCBI/V}(D) Z‘h‘T(“

odpowiednie prady i napiecia dotycza punktéw pomiarowych All(ugeyy, icyy, Uppii)
oraz AlZ(uBC‘z, icns uBElZ)‘
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6. Wyznaczenie napigcia przebicie ztqcza emiterowego tranzystora T1 Uy 1y, parame-
tru modelujgcego twardoS¢ charakterystyki tego zlacza w zakresie przebicia L, r,,

oraz rezystancji szeregowej bazy ry gy,

Y, -Y) X, =X+, -Y) (X;,—X)

A2y = a1

200 7 (X, = X,)  In(X /X))~ (X, = X,) - In(X,/X,)

X U,

Uiy = Taerny X1 = Y=y gy {m(*h;lz ))+ 2.h%T } (12)

1 al

Y, =Y, +A, g In(X, /X))

ey = 13y

B(T1) X, -X,)

gdzie
X =g = (=g RD/R1 Y, = upp—ip - R2 (14)

oraz i = 1, 2, 3, 4, natomiast odpowiednie prady i napigcia dotycza punktéw pomiaro-

wych A3(Uyg,, gy igy), A4(Ugpss gy 1py)s AS(Uggss igss 1py)s AO(Upgy, 1, 1pa)-

7. Wyznaczenie napiecia przebicia ztacza emiterowego tranzystora T2 Uy, r,, parame-

tru modelujqcego twardos¢ charakterystyki tego ztacza w zakresie przebicia A, .,
oraz rezystancji szeregowej bazy v, )

1 — <Y4“Y3)'(X1"X2)+(Y1'_Yz)'(X3—X4)
I (X‘—Xz)-ln(X3/X4)~(X3—X4)-ln(Xl/XQ)

‘(1 ) Lgo
-+

al

Usor 2y = Faeray X1~ Y ";Lz(n)' {ln (—-I
G(Th

B Y ~Y, +/12(T2) In(X,/X,)
ary &
(Xl"'Xz)

gdzie

U u ;
— —8o — - ol - BETDE
iy = 1oy €XP ( ST exp Uprni ~ Yz an T e s R1

atl
Upp(T1)i
/)Lz(rx)) + R1
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X = iBi_uBE(TZ)i/R2 Y= Upprtyi (19)
oraz £ =1, 2, 3, 4, Ugp ppy; = U~ Upgry);» Natomiast odpowiednie prady i napigcia
dotycza punktéw pomiarowych A’]»(uBE,, igps 1gy)s A8(Uggy, 1gy, iny)s A9 (Upps, igs, Igy)
A10(Ugggs 15g> 1n4)- '

8. Wyznaczenie wartosci temperaturowych wspdtczynnikéw zmian rezystancji szerego-

wej bazy TWR, 1, oraz temperaturowych wspdlczynnikéw zmian napiecia przebicia
zacza baza—emiter a,, r,, tranzystora T1

Yl_Y2+/12<T1)'ln(X1/X2>_rB(T1)'(X1"X2)

TWR, ., = 20
B(T1) "B(m)‘AT' (Xx“Xz) (20)
Uzzl [ Uzozm)

= 21
apz(n) Uzoz(Tl)'AT ( )

gdzie )

Y, =Y, 44, 0 In(X,/X) ( X ) ( U

o gy 5 X =Y, ~A iy | ! +In &2 > 2
) X, - X,) 1 T Ayt | - 2R T, (22)

Xy =dpi—(Ugp—ip-R21)/R11T Y, =ty —ip R21  1=1,2,3,4 (23)
odpowiednie prady i napigcia dotycza punktéw pomiarowych B3(ugg,; g, ip)s
Ba(Uyps: 125 1)y BS (Upgs, Tpss ips)s BO(ypy, iy 1ny)-

Y. Wyznaczenie wartosci temperaturowych wspdtczynnikow zmian rezystancji szerego-

wych bazy TWR y 1., oraz temperaturowych wspdtczynnikdw zmian napiecia przebicia
zlqcza baza—emiter a,, o, tranzystora T2

Y -7, +/12(T2)'m(Xl/Xz)""”B(Tz)'(X1 —X,)

TWR = 24
B(T2) Py AT - (X,—X) (24)
U221 a2~ U202(T2)
= 25
X1y Uzoz(z*z)'AT (25)
gdzie
Y, =Y, +A, m In(X, /X)) X v
L N i X0 > VY vy g ln( ! )Hn( £2 ) (26)
i X,—X,) 174 A “Ic;m; 2-hT,
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: U'o . Uu i
lg = =gy exp (‘”‘2_,;‘—7?‘) “eXp ((—uBE(TUi—UZ2(T1)+rB(T1)' (‘Bi" B;______(Im ))/
a2

Upe (T1)i
/‘3‘2(72)) i @7)
X = ip—Uppayi/R2 Y= tgpyy, 1=1,2,3,4 (28)

0raz Ugp ry); = Ugg — Ugger));» NAtomiast odpowiednie prady i napigcia dotyczg punktow
pomiarowych B7 (Ugg,, igys 1g0), B8(Ugp,, 1pys i)y BO(Upgss igss 1p3), B10(Ugg,, 154, 154)-

10. Wyznaczenie napigcia przebicia ztacza baza~kolektor Uy, r, tranzystora T1 oraz pa-
rametru modelujacego twardos¢ charakterystyki tego ztacza A, ., w zakresie przebicia

}'l(Tl) = (Uepy —Ucgy)/In(icy/ic,) (29)

) U, u
Uzgoriryy = “cm_llm) ) ln(%l/(’“lc(rl)‘exl) (‘ﬁ?") : 1“““‘3'0“1“")) (30)

al VjC(T\)

W powyiszych wzorach wykorzystano wspbirzedne punktdw pomiarowych
Al3(ugey, igy) oraz Ald(uge,, icy).

11. Wyznaczenie temperaturowego wspdtczynnika zmian napiecia przebicia ziqeza ba-
za—kolektor a,, 1, tranzystora Tl

: Tn U'() u
g Ay 'I}n(’m)_ 1“(”16(”) .}—lexp(—m)- \J 1 ~"‘7f€g’“ )]" Ui ity
al a2 JC(TH) (3 1)

Ay =
(T Uz()](Tl)‘AT

gdzie odpowiednie prady i napiecia dotycza punktu pomiarowego B13(ugc, ic))-

12. Wyznaczenie wartosci napiecia Early’ego V,y -, oraz wyktadnika K w modelu
przebicia ztqcza kolektorowego tranzystora T1 wymaga rozwiqzania ze wzgledu na

te zmienne uktadu rdwnan nieliniowych

. T T K K
ber _ exp (”35\ Uy~ R2- (i, ‘cz)) Vanay ttce Uzoran tics

bey h-T, Vanery Tler U§01(11)+ulém

(32)
ng = exp (“BE!““B&"Rz'(icu“iw)) ) Vanery e ) U§01(TU+“§BI
iy h-T, Vanvern Tlers UIZ<01<T!)+“IC(BB
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gdzie Ucp; = Ucg;—VUpg, 1 =1, 2, 3, natomiast odpowiednie prady i napigcia dotycza
punktéw pomiarowych Al9(ucg,, icy, ipg)s A20(Ucgy, iy ipgy) OraZ A21 (Ucgs, iy ings)-

13. Wyznaczenie wartosci parametru Iy ., opisujacego prad nasycenia tranzystora Tl

Ugo_uBE} +R2 (i +iy)
h-T,
Trues /Vanan,

icy - €Xp
I

(33)

ory =

gdzie odpowiednie prady i napigcia dotycza punktu pomiarowego Al15(ucg;,ic

ipg1s Usgl)-

4. Wyznaczenie wartosci parametru I ., opisujacego prad nasycenia oraz napigcia
Early’ego V ,\ 12, tranzystora T2

XI

Iy = (34)

oan (It sep/ Vi)

U =t X1 /X2
VAN(T2)= CE‘XI/C)Z__l (35)

gdzie U
Xi = iy exp (0001 (36)
“Lai

: Ueg; Rl-u =Ty R igi—ugp i)
LlBIj(Tl)f:LtBEi—RZ (lBr'+ ISI (1 +_VA__§_(L‘;:_)_) exp( BE(T1) lf'(;l)l vy B BE(TH )) (37)

. T, ’ U,, Rl “Upprni T ey’ (R1 'iui"uBE(Tl)i)
it ) el ) e )

atl

Upp(rayi = Ypei —Uperyi leayi Tl iy 1T 1,2 39)

natomiast odpowiednie prady i napigcia dotycza punktdw pomiarowych Al7(ugg,
lcrip) oraz Al8(ugg,, ic,, 15,). Rozwigzanie réwnania (37) wymaga postepowania
iteracyjnego. *

15. Wyznaczenie wartoSci parametru Lsray OPIsSUjacego prad generacyjny tranzystora
12 ze wzoru

Iy = IG(TI)'IO(TZ)/IO(TI) (40)
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16. Wyznaczenie parametrow opisujqcych wspdtczynnik wzmocnienia pradowego tran-
zystoréw T1l oraz T2: ﬁ()F(T])’ ﬁo;«"(rz)» b(Tl)’ b(ny Ay Yray Cay Sy Gy
Qi ray Cacriy Qaray YVierty Yiaey Yooy Yacroy

Obliczenie wartoSci wymienionych parametréw wymaga wyznaczenia charakterystyk

BF(TI)(iC(TU) = icm)/ism) 4n
oraz

BF(1‘2)<iC('l‘2)) = iC(TZ)/iB(TZ) (42)

ktérych typowe przebiegi w dwéch temperaturach otoczenia T =T, oraz T =T,
przedstawiono na rys. 6. Wystepujace w zaleznoSciach (41) oraz (42) wartosci zmien-
nych (iceryy leerap laeriy iperay) Wyznaczane sa poprzez rozwiazanie uktadu réwnan
nieliniowych o postaci

Ta=400K
fxq
@ Ty, =300K
/"‘“\a
zakres | zakres 11
ic

Rys. 6. Typowy ksztatt zaleznodci wspéiczynnika wzmocnienia pradowego od pradu kolektora
w skali logarytmiczno-liniowej

R1 “Upp ey~ Tperyt (R1 'iB””BE(Tl))j n

(iC':IS(Tl)'eXP( RL-n. T

Upe=Uppriy™Fpmy L
F1o - €XD BE ey " Ve ey
5(T2) h T

< lery T e Loy

) Rl uppriy=Faor (R Ty —tigpry) . Upp—lUpgg
’13(T2):IS(T1)’€XP( BE(T1) ];g(;{)h.’f B BE(T1) )+IB_WE'—“§2E£QD— (43)

tleary & gB‘“BE(T!)/Iel

Ty u R1- - S(R1 i,
R R R e Tt
0

\iC(Tl)
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Wystgpujace w powyzszym uktadzie réwnad prady i napiecia (ic, 15, Ugg) sa
wspéh‘zednymi punktéw lezacych na pomierzonej charakterystyce ic{ugg) przy stalej
wartoéci napiecia u., (rys. 2c).

Poniewaz dalsze postgpowanie przy wyznaczaniu parametrow wystepujacych w opi-
sie wspotczynnika wzmocnienia pradowego dla obu tranzystoréw sktadowych jest
identyczne, dlatego ponizej podano zalezno$ci pozwalajace na wyznaczenie tych para-
metréw tylko dla tranzystora T1 — wzory (44-53). Parametry tranzystora T2 wy-
znaczane sa z analogicznych zalezno$ci, w ktérych indeks (T1) nalezy zastapi¢ indek-
sem (T2).

Wybierajac po N punktéw lezacych na charakterystykach BF(TI)(iC(Tl}) w zakresie
wysokopradowym (zakres II na rys. 6), odpowiadajacych dwom temperaturom T = T,
oraz T =T, ze wzoréw (41-43) warto§ci parametrow Bopp(, = Bop i bgyy =b dla
temperatury T,,) oraz By, 1y = Bop 1 b, = b (dla temperatury T,,) wyznaczane sg
metoda najmniejszych kwadratow

N
(z%ﬂrum) -N- Z(ﬂ/(m:
N
; Briry)* - ; leernyi™ ; (Brirn) ; (Brryd) i)

b= (44)

N N N
N- Z (/SF(Tl)z lc(n),) ;181_(12”1):; iC(Tl)z'
ﬁOF = b N N 2 (45}
N: E;(ﬁFm): ( z;ﬁ;:(lﬂ)i)

Z kolei, warto$ci parametréw a ,,, oraz ¢ ), Wyznaczane s ze Wzorow

ﬁOFI([l) ﬁOF(Tl) (46)
Tan = AT ﬁOF(Tl) '
_ _bx(rn)_b(m @7

c =
(r1)
AT b g

Parametry oy, oraz ¥, ;,, Wyznaczane sa przy wykorzystaniu punktéw lezacych na
cllaliakterystykach Becriy (cery)) W zakresie niskopradowym (zakres I na rys. 6).
Poniewaz, jak wynika z do§wiadczenia autoréw, zachodzi nieréwnosé Oy 71y <K Oy (71ys°
dlatego shuszne sg nastgpujace zaleznosci

Aoy =3 N7 (48)

Learnyz ~learin
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Yo = EXPY— Qe lean) (49) 18. W)’Z”:
tora 1
gdzie
Yiliceny) = (=B Brani A +bay iy 1=12 CUT |
. TWRe iy
natomiast
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/8. Wyznaczenie temperaturowego wspdtczynnika zmian rezystancji szeregowej kolek-
tora TWR 1, tranzystora T1

i 1=iofi, i .
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ic ( c “ [ﬁf‘(ﬂﬂﬂﬁ"lgonrn'ﬁ(ﬁ‘(Tn'(l“"‘lc/lg) o can
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(55)
odpowiednie prady i napigcia sa wspolrzednymi punktu pomiarowego B24(ucg, i, ip).
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tora TWR ., tranzystora T1
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(57
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22. Wyznaczenie temperaturowego wspdtczynnika zmian rezystancji szeregowej diody
antyrownolegtej TWR 1,
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ic)) oraz B23 (Ucgy icy)-

1. ZAREBSKI, K. GORECKI

PARAMETER VALUES ESTIMATION ALGORITHM
OF THE D.C. ELECTROTHERMAL MACROMODEL
OF THE DARLINGTON POWER TRANSISTOR

Summary

In the paper an original algorithm IDEN for the estimation of all electrical parameters of the d.c.
electrothermal Darlington transistor macromodel is proposed. In this algorithm, conception of the local
parameter values estimation is used, it means that the values of parameters are calculated on the basis of the
coordinates of selected points, lying on the proper parts of the isothermal d.c. characteristics of the investigated
transistor. These parts of characteristics can be described by the local models and searched parameters. In the
paper, the idea and realisation of IDEN are presented. The influence of accuracy of the selected parameter
values calculation on the shape of the Darlington transistor d.c. characteristics is examined and the practical
usefulness of the elaborated algorithm is shown by comparing the nonisothermal d.c. characteristics of the
selected types of the Darlingion transistors, obtained after measurements and calculations with the use of the
parameter values obtained from IDEN.

Key words: Darlington power transistor, parameter values estimation, modelling of electronic devices
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Cellular Neural Network Implementation Based
on Continuously
Programmable Gain CMOS Current Amplifier

TOMASZ KACPRZAK, JACEK KOWALSKI

Technical University of £dd?
Institute of Electronics

Orrzymano 2000.01.25
Autoryzowano 2000.05.25

A new architecture of current-mode Cellular Neural Network (CNN) based on application of novel
concept of CMOS current amplifier with continuously programmable gain is presented. The amplifier
constitutes a main block of the cell and is composed of NMOS and PMOS current mirrors of which
mirrored factors depend on the size of input and output transistors and are controlled by means of one
external voltage while the output current depends linearly on the input current. In the paper an example
of current amplifier implemented in CMOS MIETEC 2.4 pum n-well technology was manufactured and
tested. The new CNN architecture designated for optimization task using time-varying cells was
simulated using SPICE software. The proposed approach enables designing and building powerfull
high speed programmable analog Cellular Neural Networks for real-time signal and image processing
using standard CMOS technologies.

Key words: cellular neural networks, CMOS circuits, current amplifier, VLSI

1. INTRODUCTION

Cellular Neural Networks (CNNs) is a paradigm of regular array of nonlinear analog
processors, which was formulated 10 years ago [1] and developed next in many
signal/image processing applications [2]. The two-dimensional version of the CNN with
space-invariant connections between the cells can be realized in VLSI technology which
makes this idea attractive in advanced real-time parallel processing systems. The
attractiveness of this approach increases significantly when the system enables to change
its parameters providing in this way more flexibility in execution of processing task.
This is why development of a new VLSI electronic discrete or continuously program-
mable building blocks suitable for application in CNN systems is a very important
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challenge for the circuitry designers. So far there are several proposals concerning this
issue [3-15], however no one has been accepted as a standard approach and much work
has to be done to optimize the design procedure in view of given task that the CNN is
expected to perform. From among many new circuitry approaches suitable for VLSI
implementation a so called current-mode technique seems to be very attractive regarding
such a objectives like low silicon area and power consumption as well as fast transient
response [16]. The fundamental block for this technique is based on MOSFET current
mitrror, for which analysis many papers have been devoted [17-21]. In this paper we
develop new Cellular Neural Network architecture based on application of a novel
concept of CMOS current amplifier with continuously voltage-controlled gain [22]. For
a given value of the programming voltage the gain factor of the circuit is constant for
wide range of currents and depends only on the size of input and output transistors. The
transfer current-to-current static characteristic is highly linear and does not depend on
process paramenters. This enables easy application in low power supply systems.

This paper is organized as follows. A short basic analysis of CNN architecture in
current-mode concept is presented in Section 2. In Section 3 we provide a detailed
analysis of a novel continuously programmable MOSFET current mirror and current
amplifier and we show selected results of measurements of VLSI current amplifier
circuit realized using CMOS 2.4 um MIETEC technology. In Section 4 we analyse the
results of computer simulation of a simple time-varying Cellular Neural Network
designed using the proposed continuously programmable CMOS current amplifier. In
conclusion some recommendations for future work are described.

2. CNN CELL MODE IN CURRENT-MODE VERSION

The derivation of current-mode version of CNNs starts from the observation that
according to classical theory given in [1] the dynamics of the cell c(i, j) equivalent
circuit (see Fig. 1) is expressed by the following nonlinear differential equation:

v V..
C—M =iy ¥ AGj DV + > BGjk DV, +I (1)
dt R, o pheNedj) U ke )

X

where the state signal V,; is the voltage existing at the cell lossy capacitor and the input
signal V ,, and the output signal V , are also voltages of respective elements. The CNN
can be implemented in VLSI technology using voltage-based circuits like for example
transconductance amplifiers [3,5,8,15]. On the other hand, by means of a simple
mathematical manipulation, the equation (1) can be expressed in terms of the current i,
flowing through the resistor R, of the lossy capacitor:

di,
CR =i+ ¥ AiGEkDig+ X BAEKDV+T @)

dt sk, peNrdL ) ek, DeNr(i.j)
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— > >
Vs
: Lxij
) &
<>_Eij <> <®>Ixu . c [].Rx <<1>1y1 <>Iy2 Iyn

Fig. 1. CNN cell equivalent circuit

where the otput i ;; is given by:

i = 5

1. .
”'“(‘lxij"*”IQ[— ’lxij_IQl)

3)

and the I, = V,/R, denotes the saturation level of the current corresponding to the
saturation level of voltage-to-voltage piecewise-linear output function of the classical
cell circuit. Referring to the equations (1), (2) and (3), and Fig. 1 the following symbols
denote: c(k, 1) is the cell in the neighbourhood N.(i, j) of radius r of the central cell
¢, i) A, 3, k, 1) = AQ, j; k, DR, is an element of the feedback template A multiplied
by the value R, B(i, J; k, 1) is an element of the feedforward template, I is a bias, R, is
a resistance and C is the capacitance of the cell equivalent circuit. The current source i,
reprerents n-th output signal multiplied by the template A; and connected to the of
n-th cell of the neighbourhood, the current source I, encompasses the total input signal

‘yijI
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Fig. 2. Block architecture of the CNN cell
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of the template B to the cell c(i, j) while the current L., ;) represents total inputs o
template A, to the cell c(i, j). The respective block architecture of the cell circuit i
shown in Fig. 2. Here blocks B4 realize template B by which the input signals of th
neighbouring cells are multiplied and connected to the input node of summer
integrator block B1. The other input signals of the block B1 are the feedback signal
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(state” signal) of this block is connected to the input of the piecewise linear block B
of which the output i, is multipled by the template A, in the blocks B3 and connecte
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3. CONTINUOUSLY ADJUSTABLE GAIN CMOS CURRENT AMPLIFIER o

Fundamental block of any current-mode circuit is a current mirror. Therefore, w
start the analysis from a continuously adjustable gain current mirror assuming that al
MOSFET devices operate in saturation region of their I-V characteristics and that th
channel length modulation of each device can be ignored (i.e. the SPICE MOSFE I -
model Level 1 with zero Lambda parameter is assumed). Consider simple MOSFE b
current mirror circuit shown in Fig. 3 whose gate electrodes of the reference transisto
MI and the output transistor M2 are biased by the voltage source V,, through the resisto
divider composed of resistors R, and R,. Introducing the following voltage divisio
factor o = R,/(R, +R,), the gate-to-source voltage of the transistor M2 is then given by
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When assuming that the current flowing through the resistors I, is much smaller then the
input current I, (I, <«<TI)), the gate-to-source voltage V., of the device M1 can be
expressed by:

2L
Vosi = Vot =+ , (5)
B,

In equation (5) the voltage V. represents the threshold voltage of NMOS, B, is the
MOSFET model parameter given by 8, = uC, (W,/L,), where i is an effective surface
carrier mobility in the channel, C, is the gate capacitance per unit area, W and L, are
the channel width and the channel length, respectively.

If the value of the voltage source Vy is equal to the MOSFET threshold voltage V.,
then substituting (5) into (4) one can obtain the following expression for the gate-
to-source voltage of the device M2:

21
Vass = Vota Fl‘ (6)

1

Now, substituting (6) into the equation for the drain current of the output transistor M2:
I, = 0.5B, (Vgs,— V)2 it is easy to show, that the output current of the circuit I, =15,
is a linear function of the input current I;:

B [ LW )
Ii=o?=2L = o212, 7
’ * H 1 * L2W1 ‘ ()

The current gain of this circuit depends on the channel width to length ratios of the
devices M1 and M2, and on the division factor a. The value of the divisjon factor varies
when one or both resistors vary. The VLSI realization od this circuit is shown in Fig. 4.
The resistors R, and R, are substituted by two MOSFETs M5 and M4 operating in
nonsaturated regions while the voltage source V. is substituted by the device M3
operating with its electrodes gate and drain short circuited (a so called ,,diode connection”
circuit). The effective resistance of M4 and therefore the value of the factor o is controlled
by its gate voltage V_. If due to the channel length modulation of devices M1 and M2 the
output resistance of the current mirror is not large enough making the circuit not accepted
in analog applications then a cascoded configuration as shown in Fig. 5 can be used.
Transistors M6, M7 together with M1 and M2 make the output resistance of the current
mirror very high, while the transistor M8 improves the circuit linearity and bandwith.
Transistor M8 operates in a common drain configuration (voltage follower) and its source
potential is almost equal to the gate potential of M6. The current I, of the potentiometer is
not a part of the input current I therefore its value can be relatively large in comparison to
the fomer case (Fig. 3 and Fig. 4) and the channel lengths of the transistors M4 and M5 do
not have to be very large. This results in saving silicon area. Also, due to smaller
resistance, the frequency bandwidth of this current mirror increases.
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Fig. 4. VLSI realization of MOSFET current mirror with adjustable gain by controlling voltage V.
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Fig. 5. Casoded realization of current mirror with adjustable gain

So far the analysis has been conducted based on a simple classical quadratic model
of MOSFET which is suitable for long channel devices. For todays advanced MOS
submicrometer technology this kind of mode! is of less significance and the analysis as
described above has to be verified using device model better suited to short channels.
Therefore we adopted model described in [23] which is also implemented in IsSpice3
software as a MOSFET Model Level 6 [24]. The model represents a relatively simple
closed-form mathematical description, easiness in parameter extraction and good exac-
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titude with measurements of devices with channel lengths down to 0.25 wm. This
enables an analytical treatment of circuit operations, which helps to understand its
nehavior. Using notation applied in [23], the formula for the drain current of MOSFET
operating in saturation region is given by: I, = (W/L)B(V45—V,)", where B, n, and V,
are model parameters extracted from measurements. For a long channel devices these
parameters take values: B = 0.5 (L/W) B and n = 2 where B is a well-known factor of
quadratic model (e.g. SPICE Model Level 1). On the other side, for short-channel
devices the parameter n takes value equal to 1 which results in linear dependency of the
drain on the gate-to-source voltage. This behavior is expected since for very short
channels the drift velocity in the channel is not dependent on the longitudinal channel
field. Using this model of MOSFET to the devices included in the circuit schematic of
current mirror shown in Fig. 3, one can easily derive the following formula for the
output current as a function of the input current:

LW
I = n__l__Z_) L.
0 (“ Lw, /- ®

which is similar to the formula (7) except that the exponent of o is equal to n instead of
2. Therefore this analysis shows that the proposed MOSFET current mirror with voltage
controlled mirror coefficient is a linear circuit, no matter what kind of transistor models
are used.

The programmable current mirror as described above can process input signals of
one polarity only (e.g. positive), which does not satisfy requirements for application in
CNNs since in these networks both negative and positive signals are processed. The two
opposite polarities of the current can be processed in a programmable current amplifier
of which a simple version is shown in Fig. 6a. The circuit consists of two programmable
current mirrors: (PCM) realized with NMOS devices (lower block) and PMOS devices
(upper block) connected in cascade mode. Each block ats as a driver or as a load
dependently on the current direction, namely: in the first quadrant of the current-to-
current characteristics the NMOS mirror acts as a driver while the PMOS one — as
a load, and in the third quadrant the role of each circuit reverses. However, such
a configuration possesses two drawbacks. Firstly it requires two programming voltages
V., and V_ for adjusting PMOS and NMOS blocks separately and secondly, a mismat-
ching in the parameter values of these transistors prevents to design a perfectly
symmetrical output characteristics. To overcome these difficulties a new configuration
as shown in Fig. 6b is proposed. In this configuration we have two identical program-
mable NMOS current mirrors controlled simultaneously by one common external
voltage V, and two identical constant PMOS current mirrors acting as a loads. The
current mirror PCM1 plays the role of the driver controlled by voltage V_ while the rest
three blocks as a whole act as a PMOS load controlled by the same voltage V. The
current mirror CM1 of constant gain provides the output current which is a reference
current (input current) for the programmable curent mirror PCM2. Next, the output
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Fig. 6. a) A simple architecture of programmable CMOS current amplifier, b) an improved version of
programmable CMOS current amplifier

current of PCM2 is mirrored in CM2 with the same gain as in CM1 and the result is
summed in the output node of the driver PCM1. In this way the current of the load is
fitted to the current of the driver making the input-to-output characteristics symmetrical
in the first and third quadrant. The resulting circuit schematic of the CMOS current
amplifier with continuously programmable gain is shown in Fig., 7. The amplifier was
manufacturfed using MIETEC 2.4 um n-well CMOS technology of which essential
prameters are: NMOS—Kp . =40pA/V?, PMOS—-Kp, ., = 11UA/V? V., . =
=0.6V, V..., = 1,2 V. Layout of this circuit is shown in Fig. 8. Transistsors M2 and
M7 were designed using parallel 5 identical devices in order to get a maximum value of
the current gain K, . = 5. Silicon area of the circuit is about 74900 um? Computer

PSPICE simulation for various controlling voltages V_ is presented in Fig 9. The dc

TOM 46 — 2
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characteristics of this amplifier measured using the set-up shown in Fig. 10 are given
in Fig. 11.
Vdd
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Fig. 9. SPICE computer simulation of the current amplifier of Fig. 7
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Fig. 10. Test set-up of the VLSI MOSFET current amplifier
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Fig. 11. Measured characteristics Io(li) of the MOSFET current amplifier under test
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4. TWO CELL CNN COMPUTER EXPERIMENT

The continuously adjustable gain MOSFET current amplifier as described above has
peen applied in a computer SPICE simulation of CMOS Cellular Neutral Network,
performing optimization task using a so called ,,hardware annealing” concept [26]. The
main idea of this concept is based on application of CNN with time-varying cell gain. It
was proved and confirmed by many computer simulations [26-29] that such a CNN
circuit can perform different tasks (e.g. image processing) while searching of a global
minimum of energy function of the CNN. The experiment described here is a repetition
of the computer simulation of the problem of two cells CNN described in [29]. The
architecture of the network, drawn using Intusoft SpiceNet tool [24] is given in Fig.12.
Each cell consists of the following blocks: PWP is a continuously programmable gain
current amplifier with the controlling voltage V,, PWL is a piecewise linear function
with unity gain in the vicinity of the input signal, and SW is synaps weight function
which realizes the values of feedback template A, namely: self-feedback of value Ay =2
and all neighbour-feedback of value A, = —0.25. Initial conditions are introduced using
current sources II1 and II2, while input voltages V,, and V, throught the current
sources IB1 and IB2 (the all entries of B template is equal to 1 and bias I = 0). The
circuits of the blocks PWL and SW are presented in Figures 13 and 14. The results of
simulation are presented in Fig.15. The simulation is divided into three parts. During the
first one which spans time-period from 0 to 10 usec the initial conditions of the state
signal (~0.8 A, —0.9 A) and the input signals (0.5 pA, 0.2 pA) are set up. At the
time-point 10 usec transistor-switches MP, MN and M2, M3 are switched-off resulting
in start up of the network time-evolution. During the second part which spans
time-period from 10 psec to 15 psec the programming voltage VC maintains the current
gain of the current amplifier PWP at the highest level enabling in this way the
unannealed processig. This stage ends quickly resulting in the stable output signals (- 1
uA, =1 pA). The third part spans time-period starting from the time-point of 15 psec
and lasting up to the end of the processing phase. The programming voltage VC is
slowly decreasing time function starting from +5 volts and ending to OV at the point 40
usec. During this period — called here annealing processing — the gain of the current
amplifier PWP is an increasing function of time starting from almost zero level to the
highest possible level which is equal to 1 at the end of the simulation. One has to
observe that when the annealing phase is completed the CNN stays in another stable
point where the output signals have new values (+1 uA, —1 pA). In this point the
energy function of the two-cells CNN is of lower value than in the unannealed case. To
see this, one has to observe that the energy function in our case can be expressed by the
following formula:

E=-05[(A=1/R) (Yi+y)+A (Y2 +y,y,)— (W?+ud), where y, and y, are output
signals, u, and u, are constant input signals. Substituting values for A, =2 and
A, =-025 we obtain: E =P+0.125 (y}+y,y,), where P ==0.5Q2-1/R)(y}+y3)~
st ~(ui+u}) takes constant value for any stable binary equilibrium point. Therefore, since
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Fig. 12. Architecture of two cells CNN for computer simulation (SPICE)

after annealing the product of output signals y,y, is negative, the recpective energy
function for annealing case E, ., is smaller then in the unannealed one E,,, .- 1 this
way the VLSI CNN implemented based on the CMOS current amplifier with con-
tinuously programmable gain as proposed in this paper can realize, amongst other,
a specific cases of global optimization tasks.

The silicon areas of each block of the cell as well as the current and power
consumption are presented in the Table 1. From the aun analysis of the data one can
conclude that using the CMOS technology 2.4 um it is possible to realise the CNN
circuit consisting of almost 7 cells per 1 mm square. The size of the circuit can increase
when using updated technology, and for example for CMOS 0.8 um technology the
number of cells per 1 mm square increases to 15. Also, the power dissipated per one cell
does not exceed 200 uW, which results in 0.00143 W /mm? density of power dissipated
in the chip. This makes hardware realisation acceptable.
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Table 1.
Power consumption and layout area
Block Supply current Supply power Silicon area
(nA] uw] (um’]
PWP 21 . 105 74960
PWL 5 25 14300
SW 12 60 50900
Single cell 38 190 140 100

5. CONCLUSION

We demonstrated feasibility of the realisation of programmable Celleler Neutral

Networks based on CMOS current amplifier with continuously programmable gain
controlled by separate voltage signal. This concept enables to process CNN signals in
current-mode fashion which results in less power and silicon area consumption while
extending the performance and flexibility of the system. The proposed circuitry can be
easily designed, however to gain all positive aspects, a further work must be done to
optimize and verify the prototype systems of large cell arrays.
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T. KACPRZAK, J. KOWALSKI

REALIZACIA SIECI NEURONOWYCH KOMORKOWYCH Z WYKORZYSTANIEM WZMACNIACZY
PRADOWYCH CMOS Z PROGRAMOWALNYM WZMOCNIENIEM

Streszczenie

W artykule przedstawiono koncepcje obwodowa i realizacje w technologii CMOS VLSI sieci neuro-
nowych komorkowych, oparta na wykorzystaniu wzmacniaczy pradowych o zmiennym wzmocnieniu. Wzmac-
niacz pradowy jest gtéwnym blokiem komdrki i sktada si¢ ze zwierciadet pradowych NMOS i PMOS, ktérych
wspotezynniki odbicia zaleza od rozmiaréw tranzystoréw wejSciowych i wyjsciowych oraz sq sterowane
zewnglrznym napieciem, przy uzyskaniu liniowej zaleznosci pradowej zwierciadel, W artykule przedstawiono
przyktad implementacji wzmacniacza w technologii CMOS MIETEC 2.4 pm. Przedstawiono réwniez wyniki
symulacji komputerowej SPICE prostej sieci niestacjonarnej zastosowsanej do optymalizacii globalnej
w czasie rzeczywistym funkeji celu o dwéch zmiennych. Proponowane rozwiazanie moze byé wykorzystane
do projektowania i wykonania w postaci ukladu scalonego sieci neuronowych komérkowych o znacznie
wigkszych rozmiarach, w szczeg6lnosci do zastosowadi w przetwarzaniu sygnaléw i obrazéw w czasie
rzeczywistym.

Stowa kluczowe: sieci neuronowe komorkowe, uklady CMOS, wzmacniacz pradowy, ULSI
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Resonance phenomena in chosen
IT and III order circuits
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Resonance phenomena in parallel and series circuits containing RLC elements and electronic
circuits realising FDNC', FDNCap?, FDNR? and FDNInd* two-terminals are analysed. Four cases of the
resonance phenomena in II order circuits and four cases of resonance phenomena in III order circuits
were divided into two groups according to their properties and the shape of their resonant curves. The
application of the circuits with the conductive resonance phenomenon in bridges for capacitance
measuring with a high dissipation factor is postulated.

Key words: Resonance, FDNC, FDNCap, FDNR, FDNInd.

1. INTRODUCTION

Electronic circuits realising two-terminals with negative immitances such a FDNC',
FDNCap?, FDNR®, and FDNInd* can be used to from other resonant circuits with
classical RLC elements. However not all concepts taken from RLC resonant circuits, are
valid for such a wide range of elements and it seems advisable to divide all resonant
circuits into two groups according to their properties.

2. RESONANT PHENOMENON AND QUALITY FACTOR DEFINITIONS

Let us take the definition of the resonance phenomenon from the Encyclopaedia
Britannica [1]: ,,Resonance, in physics, relatively large selective response of an object or

" Frequency Dependent Negative Conductance: Y(s) = s°D (often denoted as FDNR also),
! Frequency Dependent Negative Capacitance: Y(s) = s°F

: Frequency Dependent Negative Resistance: Z(s) = s°E (often denoted as FDNC also),

* Frequency Dependent Negative Inductance: Z(s) = s°H
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a system that vibrates in step (or phase) with an externally applied oscillatory force”.
This definition is obligatory for all cases of resonant phenomena.

It is interesting to notice, that there is no reference to the passive energy flowing
between resonating elements which is an essential characteristic of the resonance
phenomenon. '

In this paper RLC, DCG, FDCG and HELR circuits with various resonance
phenomena are discussed. DCG circuit can be obtained by Bruton’s transformation {2]
from RLC circuit. Similarly the quality factor for DCG circuit equal wD/C can be
derived from the formula for the RLC circuit equal wC/G since capacitance C trans-
forms to supercapacitance D and conductance G transforms to capacitance C. Simul-
tinuously, in both cases the quality factor can be viewed as a ratio of the lenght of one of
the resonating vectors to the lenght of the patasitic vector — for DCG circuit it is
’D/wC. In FDCG and HELR circuits there are two parasitic parameters. However, let
us assume for our purposes that the quality factor is the ratio of the lenght of one of the
resonating vectors to the lenght of the main parasitic vector. By omitting the second
parasitic parameter a certain inaccuracy appears but it makes the procedure clear and
give a simple formulas for defining the quality factors.

3. VECTOR DIAGRAMS AND BASIC FORMULAS FOR CHOSEN
RESONANT CIRCUITS

In this paper elements with parallel equivalent diagrams are used to from parallel
resonant circuits whereas elements with series equivalent diagrams are applied to from
series resonant circuits (first row in Tabl.1). Such an approach is used in literature [3].

Vector diagrams at a given resonant frequency for the considered resonant circuits
are shown in the third row of Tab.1. From comparing the two resonating vectors
formulas for resonant frequency are derived. The quotient of the admittance or
impedance of one of resonating vectors and the most parasitic vector gives the formula
of the quality factor.

In column 3 of Tab.l the classical LCG parallel circuit, with its well known
properties is shown. In column 4 the DCG parallel resonant circuit in which
conductance G resonates with negative conductance —w’D realised by FDNC circuit is
presented. Since in Bruton’s transformation D is formed from C and G from L, it can be
assumed, that after this transformation the resonance should occur between D and
G similarly as it occured between C and L before the transformation. On the other hand
resonance between D and G can be explained by the specific properties of FDNC. It is
a source of real energy in which the phase shift between voltage and current is 180°. At
resonant frequency the total real energy equals zero. Oscilltion dumping dependens on
capacitance C, the parasitic parameter of FDNC circuit. Measurements show that the
quality factors of DCG resonant circuit are between 10 and 500. Such Q values are
similar to Q values obtained for LCG resonant circuits. When capacitance C becomes
negative (at a corresponding high frequency) the circuit begins to oscillate.

TOM 46 — 200

In the 1
shown in T¢
capacitance

The con
resonant an,

The capacit
angular frec

For F>0, |
following ¢

It is worth 1

Inequality (
the circuit
frequencies,
conductive
The 11
be observed
terminals:

The full cot
Fig. 1 is sh
since C, = !




vlektr. [ Telekow,
B e D

tory force”.

ergy flowing
he resonance

us resonance
formation [2]
vD/C can be
ance C trans-
ce C. Simul-
1ght of one of
3 circuit it ig
However, let
of one of the
g the second
ure clear and

SEN

from parallel
plied to from
iterature [3].
nant circuits
ating  vectors
dmittance or
s the formula

well known
it in which
NC circuit is
1 L, 1t can be
ween D and
ie other hand
"FDNC. It is
it is 180°. At
lependens on
how that the
J values are
> C becomes

A S D O B s

%

TOM 46 ~ 2000 RESONANCE PHENOMENA IN CHOSEN... 341

In the 1II order circuits (FDCG and HELR) two resonance phenomena occur as
shown in Tab.1. In circuit FDCG conductance —®?D can resonate with conductance G or
capacitance —w’F can resonate with capacitance C.

The conductive resonance phenomenon occurs when -0} D+G =0 and hence the
resonant angular frequency is:

)

The capacitive resonance phenomenon occurs when —jw; F+jwC = 0 and the resonant
angular frequency in this case is:

2)

For F>0, D>0, C>0 and G>0 the Hurwitz criterion of circuit stability gives the
following condition:

3)

’ C G
It is worth noticing that wf.c = 7 and wfﬁ = R Then inequality (3) can be described as:

W, >0, 4)

Te
Inequality (4) suggests that both resonance phenomena cannot appear simultaneously if
the circuit is to be stable, however both phenomena can appear at different angualr
frequencies, but always the capacitive resonance frequency will be greater than the
conductive one.

The III order circuit in which capacitive and conductive resonance phenomena can
be observed is shown in Fig. 1 [4]. The following formula describes Y, _(s) at the input
terminals:

R
Y,_(s) = s3RIR2C1C2C4+SZR]CI(C2f~C3) = s’F+s?D (5)
3

The full conductive resonant circuit in which parameter D is induced by the circuit from
Fig. 1 is shown in Fig. 2a. For the case shown in the Fig. 2a parameter F equals zero,
since C, = 0, however it is possible to introduce C, = 100 pf for example.
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X 1 G
frequency f; = =\ND = 1592 Hz. The capacitance 500 pF guarantees stability of the

circuit. If C, = 100 pF, then intequality (3) gives: 5" x 108> 108,
The quality factor Q as the ratio of the resonating parameter admittance G (orw?D) to
the parasitic parameter admittance w, Cis Q = ;)-?—5 = 9‘—(‘?— = 25.

The computer simulation of this circuit in the MicroCap programme giving two
frequency responses: the magnitude and the phase is shown in Fig.2 b and2c. The
introduced parameters of the operational amplifiers were closed to ideal. The following
data were also obtained: the resonant frequency —1597 Hz and the quality factor —20.5
(at 3 dB bandwith).

The capacitive resonance phenomenon occurs when the circuit from Fig.1 is parallel
to capacitabce 1uF and resistance 10k as is shown in Fig.3a. Since capacitance
C,=0.1 uF, parameter F=RR,C,C,C,=1le—~15 As’/V. Other parameters are:
D=1le—12As?/V,C =1e—~6 Fand G = le~-4S (when the series resistor I MQ can be
neglected).

- 1 C . W, F
The resonant frequency f, = = \NE" 5035 Hz and the quality factor Q. = 15 =32,

Results of computer simulation for the circuit from Fig.3a are shown in Fig.3b and
Fig.3c. Parameters of operational amplifiers were also given as close to ideal. From
curves shown in Fig.3b and Fig.3c the following values: f, = 5035 Hz, Q = 34.3 were
obtained.

Similarly in the III order circuit HELR the condition of stability is:

E_H
— > 6
T (6)

Let us assume the following denotations: w, — angular resonant frequency for inductive
resonance when w; H = L and », — angular resonant frequency for resistive resonance
when ] E = R. Thus:

L
= A 7
0, =43 )
and:
R
= Al 8
,, B )]

Expression (6-8) suggest that both resonance phenomena (inductive and resistive
fesonance) cannot appear at the same angular frequency if the circuit is to be stable. This
is confirmed by a simple calculation:

W, >0, &)
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4400 4800 5200 5600
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Fig. 3. Capacitive resonance phenomenon: resonant circuit — a), resonant curve — b), phase angle
characteristic — ¢)

The last row of Table 1 contains formulas describing the shape of the resonant curve.
The well known formula:

U or j— = ! (10)
U, I Leorl L)
+ o i
o]

exists for all II order resonant circuits, independent of the kind of resonance phenome-
non. Formula (10) is modified by the correction factor a, which depends on the quotient
of corresponding admittances or impedances of parasitic parameters in the III order
circuits. The influence of this correction factor divides all the III order resonant circuits
nto two groups:

— resonant circuits with resistive (conductive) resonance. The corresponding for-
mula is:

The re:

— IS0
shape o
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1
= (an

e

The resonant curves calculated from (11) for Q = 50 are shown in Fig. 4.

or

U
Ur

¥

e 3(),00 e = a=0,05 e -~ a=0,10 — - — - a=0,15 — -- — 2a=0,20

a={(,25

Fig. 4. Resonant curves for resonance phenomenon in III order circuit, between real elements,
calculated from formula (11)

— resonant circuits with resonance phenomenon between imaginary components. The
shape of the resonant curves is described by:

= (12)
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Dependencies described by (12) are shown in Fig.5.

}I—%{ =1(5,a)

a=(),25

Fig. 5. Resonant curves for resonance phenomenon in IIT order circuit, between imaginery elements, calculated
from formula (12).

Resonant curves shown in Fig. 2b and Fig. 3b are described by formulas (11) and (12).
Correction factor a = GF/CD for the circuit from Fig. 3a equals 0.1.

4. OBSERVABILITY OF BOTH RESONANT CURVES
IN IIT ORDER CIRCUITS

Let us obtain the product of quality factors for both resonance phenomena in circuit
FDCG:

TOM 46 -
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C wD o
Qe Co=—m—tm=—= (13)

““oD C o

e

According to (4) the stability condition requires , >, and thus the product (13) must
be less than one: :

Q¢ Q<1 (14)

Similar considerations can be done for HELR circuit. Then:
Q.- Q<1 (15)

In order to observe one of the resonant curves well in practice we set one of the

quality factors at a high value, then however the other resonant curve cannot be
observed. '
Let us consider the possibility of observing the resonant curves shown in Fig. 2b and Fig
3b. In the circuit from Fig. 2a the conductive resonance appears at the frequency 1592
Hz and at Qg = 25. If no values of the elements are changed the capacitive resonance
does not apeear since now the capacitive resonant frequency equals 3560 Hz (if
C, = 100pF), whereas the quality factor is Q. = 6.28" 3560" 10~'8/10~'2 = 0.02. The
change of capacitance C, to value 0.1 uF (as in Fig. 3a) causes a certain increase of Qe
However the resonant frequency is too small and finally it becomes necessary to
increase both capacitance C, and the additional capacitance from 500 pF to 1uF
according to Fig. 3a in order to observe the capacitive resonance freely.

5. REALISATION OF THE FDNC, FDNR, FDNCap and FDNInd

The first electronic circuit realising FDNC was proposed by L.T. Bruton [2]. His
circuit contained two operational amplifiers and was adapted from Generalised Impedan-
ce Converter (GIC). Work conducted by D.G. Haigh and R. Jeffers [5], A. Antoniou, (6,
7., L.T. Bruton [8], Riordan [9], led to the formulation of six GIC structures out of
which 18 FDNC circuits and 6 FDNR circuits can be drawn, yet only 9 FDNC and
5 FDNR are stable. All of them have been complied in [10] and FDNR also in [11]. R.
Genin [12] presented a FDNC circuit with two operational amplifiers which did not
originate from GIC structures. In 1979 Horn and Moshytz [13] proposed several FDNC
and FDNR circuits with one operational amplifier only.

The FDNCap circuit was proposed by Selichi Noguchi [14]. Three FDNCap and
three FDNInd circuits have been described in [4]. One of them (FDNCap) is shown in
Fig.1. In all the implementations described above operational amplifiers were used, but
these circuits can also be built with the use of current conveyors. A substantial number
of theoretical solutions (without practical data) can be obtained from Soliman’s papers
(15, 16, 17), published in the years 1972-76. A universal circuit realising capacitance C,
FDNC, and FDNCap in the same structure was proposed in [18].
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Nonidealities of the operational amplifiers and current conveyors used in eletronic
circuits realising FDNC, FDNR, FDNCap and FDNInd limit their application to
a frequency not more than 100 kHz.

6. CHARACTERISTIC PROPERTIES OF CIRCUITS WITH
THE RESISTIVE RESONANCE PHENOMENON

The division of III order resonant circuits into two groups suggested in chapter III
can also refer to II order circuits, since it appears, that properties of the resonant circuit
with resonance between real elements (resistive and conductive resonance) are different
than the ones in resonant circuits with resonance between imaginary elements (LC
resonance, capacitive and inductive resonance).

Let us consider the posibility of measuring capacitance Cy in parallel connection with
small resistance R,,. If the sample R,—C,, whose dissipation factor tan § = Z)R] c

X=X
assumption will be high e.g. 10000 is connected to the classical RLC resonant circuit
then the resonance phenomenon will be completely dumped. This disadvantage does not
occur in a resonant circuit with resistive resonance.

Tabl. 2 shows the parallel resonant circuits described above supplied by a generator
from resistor R, or capacitor C,. The resistor is used in the case of resonance between
imaginary elements and the capautm in the case of conductive resonance. This makes it
possible to obtain the phase shift between the voltage drop in the resonant circuit and the
generator 0° or 180°, which is essential if these resonant circuits are to be used in
resonant bridges. Resistor R, or capacitor C, and corresponding resonant circuit can
constitute two arms of the budge and the 1emammg two arms can be resistive.

. : . Uy .
Formulas describing transfer functions H(w) = (”{j”) (jw) of these circuits, are

compiled in the second row of Tabl. 2. and the formulas for the angular resonant
frequency when the resonance phenomenon also includes the sample are presented in the
third row.

It is easy to show that radii of the polar plots of transfer functions are equal to the real
part of the corresponding transmittance H(jw) for the resonant angular frequency.
Formulas for these radii R are given in the fourth row of Tabl. 2. They are similar for
both the RLC circuit and the FDCG circuit provided capacitive resonance occurs in. The
remaining formulas concern the conductive resonance phenomena and are also similar to
one another.

The high value of the sample dissipation factor is due to small values of Cy and Ry. Tt is
clear that the fall of C, and R, causes a decrease of polar plot radii for RLC and FDCG
with capacitive resonance circuits and their increase for DCG and FDCG with conduc-
tive resonance circuits. The radius of a polar plot is proportional to the voltage drop in
the resonant circuit. Quantitative calculations show that if the voltage drop in the RLC
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4nd DCG circuits are equal to one another for tand = 1, then increasing its value to some
ihousands causes a rapid decrease of the voltage drop in the RLC circuit and a certain
increase of this voltage drop in the DCG circuit.

7. CONCLUSIONS

| From Fig. 2b, 3b, Fig. 4 and Fig. 5 it can be seen that the shape of the resonant curve,

when a = 0, for all considered resonance phenomena is the same and term ‘resonan-
ce’ according to encyclopedic definition of this phenomenon can be applied to them.
In III order circuits the influence of the correction factor a is beyond detection for
values smaller than 0,01. Small values of factor a (for example a = 0.1) are obtained
without any problems in practice which is confirmed by the shape od curves from
Fig. 2b and 3b. These curves are described by different formulas (11) and (12), but
their shapes are similar to one another.

. There are two groups of resonant circuits whose properties differ. The first group

with resonance phenomenon between imaginary elements exhibits the same proper-
ties as classical RLC resonant circuits. The second group with resonance phenome-
non between real elements exhibits new properties and can be used in the apparatus
for measuring the capacitance or inductance with very high losses [19], since these
losses do not damp the oscillations in the resonant circuit.

. The use of resonant circuits with resonance between real components can form a new

group of resonant bridges for measuring capacitance or inducance [11] with very high
losses.

Appendix

Resulting from the formulas describing resonant curves for conductive and

capacitive resonance.

1. Condutive resonance phenomenon

Let us consider the parallel circuit FDCG, shown in column 6 of the Tabl. 1.

The complex voltage U in the resonant circuit for harmonic excitation is:

U= ! (16)
T —jw’F-wD+jwC+G

When the resonance phenomenon occurs between conductances —w?D and G the

resonant voltage U, can be described as:

1

_— 17
" —jw’F + joC (7
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and then the resonant angular frequency w g is:

W, = "'5 (18)

Let us assume that the frequency offset parameter § is as follows:

w=0o0 o O0=— 19

_ . . .U
After introducing parameter § into (16) and (17) the quotient T has the form:

T

U._ —jo;, 8°F +jw, 8C (20
U, —jw; 8'F— 0D +jo, 8C+G )
A simple calculation lead to the form:
= - 1 (z1)
U~ . oD G

J

-1 -
’ 0] 8F-w, 8C ~ ] OF~w, 8C
According to chapter II, the quality factor is defined as a ratio of admittance w}D (or
G) of one of the resonating parameters to admittance w, C, the main of parasitic
parameter. Thus:

w, D G
= ——————l“ I 22
Qg or Qg C (22)

After introducing formulas (22) into (21) the following expression can be given:

1

—g._ = : 1 (23)

T 14jQg = -0 e

JQG((S ) w? &°F :

C
w; F , ‘ :
Let us denote that —é—— = a. According to (1) the correction factor a is equal:
‘F GF

a= ml“ = — (24)
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Finally:

—= (25)

and:

= (26)

1 2 1 \2
el (5

2. Capacitive resonance phenomenon.

U
Ur

Formula (16) suggests that capacitive resonance phenomenon can appear when

C
—jw; F+jw, C = 0. Hence, the resonant frequency is: o, = i
The ratio T can be described as:

U 1 -
U, . w&F . 0dC

1~
' 6ZwieD G wisD

Similary to (22) the quality factor Q. can be described as a ratio of wch (or w,, C) to
w;, D. Thus:

w, F C
Q¢ = 15 or Q¢= wrcD (28)
After introducing both formulas (28) to (27) this expression takes the form of:
U 1
T TR (29)
S B -
w; D&’
The correction factor a in this case is:
G GF
= 30)

;D -~ D
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The value a from formula (30) is different than value a from formula (24) since the ¢ I1. L. Tom:
parameters CDFG appropriate for capacitive resonance differ from the parameters and Me:
required for conductive resonance. ; 12. R. Geni
After introducing factor a into (29): 1975, vt
13. P. Horn
Circuit ¢
] i 1 1 Proc. IS
] +JQC 6“6)—"“ 5. A.M. Sc
] — T COnverte
&? 16. ibid. Ne
Electron
Finally: 17. ibid. Ge
59--64.
18. L. Tom:
U _ 1 . Nat. Cor
-[-jT - 1 2 1 5 (32) 19. L. Toma
i +Qé W_é) and Tele
0 a
F—l
If the values of Q, and Q.. are the same the important difference between formulas
(26) and (32) concern to the influence of the correction factor a on the resonant curves.
Formulas corresponding to (26) and (32) can be derived for inductive and resistive
series resonance phenomena.
W artyk
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L. TOMAWSKI, M. MANKA
ZIAWISKA REZONANSOWE W WYBRANYCH OBWODACH 111 III RZEDU

Streszczenie

W artykule sa analizowane zjawiska rezonansowe w réwnoleglych i szeregowych obwodach zawieraja-

cych elementy RLC i uklady elektroniczne realizujace dwéjniki FDNC', FDNCap?, FDNR® i FDNInd*. Cztery
przypadki zjawisk rezonansowych w obwodach Il rzedu i réwniez cztery w obwodach III rzedu podzielono na
dwie grupy, kiorych wiasciwosci sa rézne. Rézny jest takze ksztalt ich krzywych rezonansowych. Za-
proponowano uzycie obwod6éw z rezonansem konduktancyjnym w mostkach przeznaczonych do pomiaru
pojemnoéci o duzym wspdtczynniku strat.

Stowa kluczowe: Rezonans, FDNC, FDNCap, FDNR, FDNInd
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Koherentna analiza korelacyjna niestacjonarnych
sygnaléw zmodulowanych*

IGOR JAWORSKI, ZBIGNIEW ZAKRZEWSKI

Instytut Telekomunikacji, Akademia Techniczno-Rolnicza, Bydgoszez
Instytur Fizyczno-Mechaniczny NAN Ukrainy, Lwow

Otrzymano 1999.11.30
Autoryzowano 2000.06.29

Oméwiono koherentng metode estymacji charakterystyk niestacjonarnych sygnaléw zmodulowa-
nych. Rozpatrzono whasnoéci estymatoréw wartodci oczekiwanej, funkcji autokorelacji i ich komponen-
t6w Fouriera, ktére zostaly obliczone na podstawie urednienia prébek co okres korelowania realizacji
pojedynczej. Zostaly wprowadzone wyrazenia asymptotyczne na obciazenia i wariancje estymatoréw.
Otrzymano zaleznoSci charakterystyk sygnaléw amplitudowo i fazowo zmodulowanych.

Stowa kluczowe: okresowo korelowane sygnaly losowe, warto§¢ oczekiwana, funkcja autokorelacii,
komponenty korelacyjne, estymatory, obcigZenie, wariancja, parametry obrébki.

1. WPROWADZENIE

Model matematyczny drgania harmonicznego zmodulowanego szumem jest szeroko
wykorzystywany w telekomunikacji. Przy jego stosowaniu opisane sg wiasciwosci
sygnatéw jako no$nikéw informacji, drgan samowzbudnych elektrycznego Zrédla oraz
lasera optycznego, szuméw w uktadach modulacyjnych i szuméw odbiornika, fali
propagujacej w §rodowiskach statystycznie niejednorodnych, szuméw pochodzenia natu-
ralnego jak tez innych proceséw fizycznych. Bez wzgledu na to, Ze harmoniczna no$na
moze powodowal okresowe zmiany charakterystyk probabilistycznych, przy takim
opisie, badania w wiekszosci przypadkéw przeprowadzone sa w ramach modelu w po-
staci stacjonarnego procesu losowego. Takg sytuacje mozna usprawiedliwié istniejaca
tradycjg jak tez niedostatecznym wyjasnieniem w literaturze tych wiasciwosci proceséw,
ktére powigzane sg z ich niestacjonarno$cig. Dotyczy to réwniez badafi teoretycznych
jak i eksperymentalnych, wykonanych na podstawie obrébki statystycznej danych
lzeczywistych. Procesy losowe, ktérych wartodé Srednia m(t) = EE(r), E — operator

¥ Praca wykonana w ramach grantu KBN Nr 8 T11D01519
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warto§ci oczekiwanej oraz funkcja autokorelacji b(t, u) = Eé(r)é(t—%u), éff(t) = é(!)-
m(t), zmieniaja si¢ wzgledem czasu ¢ okresowo, nazywane sa okresowo korelowanymi
procesami losowymi (OKPL)' [1,2]. Przy zatozeniu bezwzglednej catkowalnodci funkeji
m(t) i b(t, u) wzglegdem ¢ w przedziale [0, T], T — okres, moga by¢ one przedstawione

w postaci szeregéw Fouriera m(f) = 2, me*®, b(t,u) = 2, B, (w)e*™', przy tym
ke Z ke Z

im,|—=01|B,(u) =0 jezeli k—> . Funkcje B, (1) nazywane sa komponentami korela-
cyjnymi? [1, 2]. Model w postaci OKPL zostatl zaproponowany, w celu opisu sygnatéw
telekomunikacyjnych, przez W. Bennett’a [3] juz w 1958 r., jak tez
L. Franks'a [3] w 1969 r., jednak dopiero od 1980 r. model ten jest coraz szerzej
stosowany przy rozwigzywaniu probleméw w telekomunikacji (filtracja, modulacja,
detekcja, synchronizacja i inne). W pracach, liczba ktérych rosnie kazdego roku,
wykazano osiagniecie wigkszej efektywnosci metod i uktadéw w przetwarzaniu
sygnatéw przy uwzglednieniu okresowej niestacjonarnoéci sygnatéw w poréwnaniu
7 metodami ich nie uwzgledniajacymi [3]. Nalezy podkreslié, ze model ten moze by¢
weryfikowany tylko z wykorzystaniem adekwatnych metod obrébki statycznej realiza-
cji tych sygnatéw. Problemy statystyki okresowo niestacjonarnych sygnatéw zmodulo-
wanych sa niedostatecznie opracowane w literaturze, z czego wynika aktualno$é oraz
waga danej pracy.

Juz w 1949 1. K. Shannon [4] zaznaczyl, ze operacja modulacji nie jest inwariantna
wzgledem przesunigcia w czasie, poniewaz faza nos$nej tworzy pewng czasowsq struk-
turg. Jednakze modulacja jest inwariantna wzgledem wszystkich przesunigé, ktérych
warto$ci oraz okres nosnej sg wsp&tmierne. W przypadku modulacji stochastycznej taka
inwariantno$¢ umozliwia szacowanie okresowo zmiennych w czasie probabilistycznych
charakterystyk sygnatéw [1] na podstawie u$rednienia probek, uzyskanych co okres
no$nej. Taka metoda estymacji nazywana jest metoda kohorentna [2]. Korelacyjna
analiza koherentna niestacjonarnych sygnatéw zmodulowanych, ktérych wtasnosci mogg
byé opisane w oparciu o modele w postaci OKPL [2,3], zawiera wiele zagadniefi. Po
pierwsze, jest to estymacja okresowej w czasie wartoSci oczekiwanej dla te [0, T], jak
tez wspdlczynikoéw Fouriera m,, ktére sa optymalnymi parametrami shuzacymi do
opisania regularnego przebiegu sygnatu. Po drugie, jest to estymacja wartosci funkcji

am%m&@iMnm:ﬁ0ﬁ0+w,&0:§®~mm,Mbk@w=E%Pgét+%
[1], ktére sa zalezne od dwéch argumentdéw: czasu t oraz przesunigcia u. Odmienne
cechy zmian funkcji autokorelacji wzgledem ¢ i u powoduja, Ze podejscie do szacowania
tych zmian w czasie ¢ jest inne od szacowania w przesunieciu u. Okresowo$¢ funkcji
autokorelacji wzgledem t daje mozliwo$¢ zastosowania przy szacowaniu okresowego
przebiegu, dla pewnych wartosci przesunigcia u, uSrednienia w okresie 7T iloczynéw

' W literaturze stosowane sg takze terminy cyklostacjonarne procesy losowe, okresowo niestacjonarne,
procesy o okresowej strukturze.

2 W.A. Gardner [3] stosuje termin ,,cyclic autocorrelation function”, HL. Hard [3] — ,.coefficient
function” .
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odpowiednich probek. Przesuniecie u wystgpuje wtedy jako parametr, ktéry mozna
zmienial. Znajomo$¢ funkcji autokorelacji dla chwil czasowych te [0, T], umozliwia
estymacje komponentow korelacyjnych [1,2] na podstawie przeksztalcenia Fouriera.
Wzory na estymatory komponentéw sa wtedy podobne do wzoréw dla estymatoréw
funkcji autokorelacji stacjonarnego procesu losowego z ta rdznica, ze w przypadku
okresowo Korelowanych proceséw przy usrednieniu stosowane sa funkcje wagowe
o, (1) = e*, a)o'—:—%—?—, ne Z Mozliwosci koherentnej metody estymacji oraz jej
efektywno$¢ moga by¢ zbadane tylko na podstawie analizy wilasciwosci statystycznych
charakterystyk estymatoréw. Wiasnie analizie wlasciwosci koherentnych estymatoréw
wartoScl oczekiwanej, funkcji autokorelacji, jak tez szacowanych na ich podstawie
wspotczynnikéw Fouriera (rozdziaty 2, 3 i 4), konkretyzacji tych wiasciwoséci w od-
niesieniu do amplitudowo i1 fazowo zmodulowanych sygnatéw (rozdziaty 5 i 6) jest
poSwigcona niniejsza praca. Przy tej analizie okres T uwazamy jako znany apriori3. Przy
wyprowadzaniu wzoréw na wariancje estymatoréw charakterystyk korelacyjnych, takze
zaktadamy, ze sygnaly sa sygnatami gaussowskimi. W takim przypadku momenty
czwartego rzedu moga by¢ wyrazone za poSrednictwem ich funkcji autokorelacji.

2. ESTYMACJA WARTOSCI OCZEKIWANE] I JEJ] KOMPONENTOW

PrzypusCmy, Ze uSrednienie zostanie wykonane w przedziale odcinka realizacji
0 = NT, N — liczba naturalna. Koherentny estymator wartosci oczekiwanej ma postac:

N—1
> E@+nT), tel0,T]. (1)

1
A0 = —
m() Nn=0

Powyzszy estymator jest nieobciazony, gdyz

N—1
Eri(t) = —l— m(t+nT) = m(t). (2)
Nn=0
Dla wariancji mamy
. . R IS |n|
D[m(t)] = E[m(t)—ERn]: = — 2, (l ~———) b(t,nT). 3
Nn=N+l N

Jezeli powiazania korelacyjne sygnatu maleja wraz ze wzrostem przesuniecia u

lim b, u) =0, “

g
e

? Statystyka OKPL, przy nieznanym okresic 7, zostala rozpatrzona w pracy [5], jak tez w artykulach
Cytowanych w tej pracy.
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to D)) —0 przy 6 — oo, tj. estymator (1) jest zgodny. Tak wigc, warunek (4) jest
warunkiem wystarczajacym dla zgodnosci koherentnego estymatora wartoéci oczekiwa-
nej okresowo korelowanego sygnatu losowego,

Wariancja D[m(#)], jak wida¢, jest okresowa funkcja czasu. Przedstawmy ja w po-
staci szeregu Fouriera '

Dlm(t)] =y, + X(yfcosla)ot+ygsinla)of). (5
leN

Wspdtezynniki tego szeregu okreSlimy, podstawiajac do réwnania (3) przedstawienie [1]

b(t,nT) = BO(nT)+[EZN [(Bi(nT)coslw,t+B] (nT)sinlw, . (6)

Poniewaz [2]
By(~u) = By(u), Bi(~u) = Bj(u)coslw,u—B]u)sinlw,u, 7
Bi(—=u) = Bj(u)coslw u+Bj(u)sin lw u, (8)

to B(—=nT) = B(nT), B{(—=nT) = B{(nT), Bi(—=nT) = B{(nT). Wiedy

1 N—1 n
Vo= |Be@+2 X (l "]\7) B

L n=1

©

1 " N—1 _‘—n~ o
L n=1 -
L S8 )| 11
vi=|BiO+2 X (1= Biom . y
L n=1 -
Srednia warto§¢ wariancji okresla sie zerowym wspdiczynnikiem
B
Vo = M ADUR(W]} = 7 [ DUA @], (12)

ktéry zalezy tylko od zerowego komponentu korelacyjnego B,(u). Amplitudy tych
sktadowych harmonicznych zaleza tylko od komponentéw korelcyjnych o tych samych
numerach. Jezeli powiazania korelacyjne sygnatu gasng do zera, w przedziale o dtugosci
mniejszej niz okres 7, to wyrazenia dla wspéiczynnikéw mozna przepisaé w postaci

_B,© . B0 B3(0)

Yo N Y2 N Y5 = N (13)

TOM 46 -

W tym

powtarzz
Zato:

te [0, T

Powyzsz
catkowar

Widac v
wariancje

Jezeli wa
wige, esty
Biorac pe
nia (17)-
Wariancj




lekir. i Telekoy, | TOM 46 — 2000 KOHERENTNA ANALIZA KORELACYJNA... 359

w tym przypadku czasowy przebieg wariancji D[#(t)] z dokiadno$cia do mnoznika
powlarza przebieg czasowy wariancji sygnatu b{z, Q).

Zatozmy, Ze estymator warto$ci oczekiwanej sygnatu jest obliczony dla wszystkich
te [0, T] i skonstruujmy statystyki

unek (4) jesy
Sci oczekiwg. |

ymy ja w po-

a

I 27 2
,7a,0:7£/ﬁ(r)dr, n“ziua-;g 171 (t) cos lo, tdt, in',"z—fgn”?.(t)sinla)utdt. (14)

(5)

powyZsze estymatory po uwzglednieniu wzoru (1) oraz wprowadzeniu nowej zmienne;j

Istawienie [1]
catkowania s = t+nT przybieraja postal

(6) T
/7”7,0~—2 jf(t+lzT)clt"mj§(f)df (15
n=0 0
Lo 2 2%
) g == [E@)cosloyrdt, i = =] E@)sinlo, . (16)
0o 0o

Wida¢ wigc, iZ estymatory sa nieobciazone: Enmi, = m,, Emf=m{, Emj=mj. Ich
wariancje sg rowne

g8
1
Dlrig) = E iy~ Erig)? = = [ Tbee, s=tydeds. a7n
090
4 g 6
DS = EGhe - Emt)? = —Ojf [b(t, s—£)coslw,t coslw,sdrds, (18)
00
86
D] = E(Ghl — Emi)? *——J. Jb(r s—t)siniw,tsinfw,sdtds. (19)

Jezeli warunek (4) jest spetniony, to Dy ] — 0, D[i#i{] - 0, D[] 0 przy 6 — 0. Tak
wige, estymatory (14) sg zgodne.

Biorac pod uwage wiasciwosci funkcji autokorelacji b(z, s—1), przeksztalcamy wyraze-
nia (17)+(19). WprowadZzmy zmienng u = s~¢ i odwrdéémy kolejno$¢ catkowania.
Wariancje estymatoréw plrzyjmuja wtedy nastepujace postacie

ay |

plitudy tych
tych samych

le o diugolei | D) = o] ] J b(t, wydrdu, (20)
w postaci
4 4"
a3 | = g g b(t, u) [coslwyu +cos lw, (2t + )] dtdu, @n
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80—

DAl = f J b(t, u) [coslw i —cos loy (2 + u)] didu. 22) |

E Koher
Podstawmy do réwnati (20) przedstawienie funkcji autokorelacji w postaci szeregu §
Fouriera. Po catkowaniu wzgledem ¢ dla duzych u otrzymujemy §
D 2 (j(l )B (w)d (23 i
m 5 - u)du, :

o % 0 ) § Jak wynik

. jednakowe

§ Przy anal;

D[mi} = —~,[ ( ) By (u)coslwyudu— § przesunige

50 24) % jest szacoy

, % na podstas

2 u mam
__56[(1———9—) [B3,()sinlw u— B (u)coslw,uldu, g mamy

I}
: |

D[if] = —0—j (l ——%) By (u)coslw udu— Stad otrzyr
0 z
(25) E

[

—-g—o (1 ——g-) [BS,(u)cos lwgu— B3, (w)sinlo ,ul du. g
% Dla obcigs

. . P L nie wskazn

Tak wigc, zasadniczg charakterystyka, okre§lajaca wariancje estymatora zerowego

komponentu warto$ci oczekiwanej, jest zerowy komponent korelacyjny. Warian-

cje estymatoréw wyzszych komponentéw wartoSci oczekiwanej sa funkcjami ze-

rowego komponentu korelacyjnego i komponentéw korelacyjnych, ktérych nu-

mery sa dwa razy wieksze od numeréw komponentéw warto$ci oczekiwanej, ktore

zostaly oszacowane. Sktadniki wariancji estymatoréw komponentéw kosinusowych | Powyzsze \
i sinusowych, ktére opisujg zalezno§ci od wyzszych komponentéw korelacyj- | ‘wariancje e
nych, maja rézne znaki. Poniewaz estymatory amplitudy zespolonej m, majg | korelacji pc
postad f

1 1
i, = B (/ﬁf»ilﬁ‘,‘) , to ich wariancja jest réwna D[] = T D@51+ D]} Z powyz-
szego wynika, ze ta wielko§¢ nie zalezy od wyzszych komponentéw korelacyjnych

Wida¢ wiec

g i
Dlm] = %g (1 -—%) B, (u)coslw udu. (26) golu) = —

Zalezno$¢ od numeru / uwidacznia si¢ przy zmianie argumentu (lw,u) kosinusowej
funkcji wagowej.
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@ . 3. WEASCIWOSCI ESTYMATORA FUNKCJI AUTOKORELACII
)

Koherentny estymator funkcji autokorelacji zapiszemy w postaci
Ci szeregy
~ 1 N—1 i
bit,u) = m > E+u+nT)—m(t+u+ nT[E@+nT)—m(t+nT)]. 27
n=0 .

23) Jak wynika z tego wzoru, dla dowolnego przesuniecia u ilo§¢ okres6w usrednienia N jest

jednakowa. Istnieje wigc potrzeba zwigkszenia dtugosécei odcinka realizacji do wartosci u.
przy analizie bedziemy zakladali, ze 6 = NT+u,,, gdzie u, — najwicksza wartosé
przesuni@cia, dla ktorej jest szacowana funkcja autokorelaciji. Jezeli warto§é oczekiwana
jest szacowana tylko dla re [0, T], a dla wszystkich innych ¢ obliczenie jest wykonane
na podstawie rownania #(t+nT) = mi(t), ne Z, to biorac pod uwage statystyke (1),
mamy

(24)

N—1

bt u) = n/lv S E(t 4 uAnT)EC+nTY] - ()t +10). (28)

n=0 .
Stad otrzymujemy

N—

1
2 bl u+(m-nT]. (29)
]

~ 1
Eb(t, ) = b(s, Lt)~g—v7m 2
Dla obciazenia estymatora funkcji autokorelacii 8{5(t, wl = El;(t, u)—b(t, u) po zamia-

nie wskaznika m = k+n i sumowaniu wzgledem n uzyskujemy
ZETOWego

/. Warian- - ‘ }

kejami ze:. elb(w]=-— % (1~—”—)b(t, u+nT). (30)
6rych nu- N N1 N

anej, ktore

inusowych
korelacyj-
m, majj

Powyisze wyrazenie przy u =0 z doktadnoscia do znaku zbiezne jest ze wzorem na
‘Wariancje estymatora warto$ci oczekiwanej. Zmiany okresowe w czasie funkcji auto-
korelacji powoduja te same zmiany obcigzenia. Zatem

Z powyi- elb(t, ) = )+ X [e£(u)cos loy i+ (u)sinlw,t). (1)
leN
\cyjnych
Widac¢ wiec, ze
1 Nzl 1 M=l
2 | gw=-— % (1~M)Bo(u+nT), W =-— 2 (1~M)Bf(u+nT), (32)
‘ n=N+1 N Nn=N+] N

osinusowe] - S I”I
| £j0 = —— > 1= | Biu+nT). (33)
n=N+1
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Z warunku (4) wynikaja rOwnania graniczne

{
i
i

lim By =0, lim Bi(w) =0,  lim Bi(w) = 0. (34)

Przy ich speinieniu mamy &£,(u) =0, 7 (1) = 0, ej(u) — 0 1 e[ (1, u)] = 0 przy zatozeniu,
ze N — 0. Tak wigc, estymator (28) jest asymptotycznie nieobciazony.
Estymator funkcji autokorelacji k(z, i) moze by¢ obliczony na podstawie estymatora

funkcji autokorelacji b (¢, u): 12(:, u) = b (t—%, u). Dla warto$ci oczekiwanej tego es-

tymatora mamy

~ A~ 1 N1 .
Ek(t, u)zEb(t-«—Lzl—,u) :b(tui,u) - 3 (1,—M)b(zm‘i,u+n7‘), (35)

2 N n=N+1 N 2
Uwzgledniajac przedstawienia

. u 1
b(t——;i,uﬂiT) = EBI(LH—nT)e"“’"(“i), B/ (u) = —2—[Bf(u)~iB‘,"(u)], (36)
leZ

oraz réwnania 1]

i u
B(u+nT) = K, (u+nT)e" 74D = (=)' K, (u+nT)e" 7,
(37)
I .
K, (u) = E[ch(u)*le(u)],

dla obcigZenia estymatora /2(;, u) znajdujemy

e[k(t, W] = &, + 2, [E5(u)coslwyt+E3(u)sinlw,f], (38)
leN
gdzie
NPT (1——‘?‘-)1< nT) (39)
Eolu)y = N N ou+nT), k
- [ Il 1 -
Eiw) = —— 2, (1—~-) D" Ke(u+nT), (40)
n=N+1 N

~y 1 S gf’l‘ In 8
8‘[(Lt):-—ﬁn:§,ﬂ 1"ﬁ (=1)" K$(u+nT).
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przy speinieniu warunku (4) obcigzenie 8[/2(1, u)} dazy do zera przy N-—eo czyli
estymator k(f, u) jest asymptotycznie nieobcigzony.

ZnajdZmy teraz wariancje estymatoréw b(t, u) i k(z, u). W pierwszym przyblizeniu
mamy

- . . N=1 A
D{b(t, )] = E[b(z, u)—[Eb(t, u)]{' = % > EEG+u+nDEGE+nT)x
m,n=0 (42)
><%(r+mT)§(z+u+mT)——E[B(r, u))?,

Przyjmijmy, ze sygnal £(f) jest gaussowskim procesem losowym. Wtedy czwarty
moment centralny jest suma iloczynéw funkcji korelacji wszystkich mozliwych par

EE()DEM)EW)EW,) = bt ty—1)b(ty, 1,~13)+

(43)
+b(t,, t,~t)b(t,y, t,~1,)+b(t,, t;—1)b(t,, t,—1,).

Stosujac to réwnanie oraz uwzgledniajac okresowos§¢ funkcji korelacji wzgledem ¢,
otrzymujemy
N—1

DIb(t, )] = ;\% > bl (m=-m)TIb[t+u,(m—n)T)+

m.n=0

. , (44)
+bit, u+(m-n)T}blt, u—(m-n)T}].

Sktadowe pod znakiem sumy sg funkcjami autokorelacji procesu # (¢, u) = é‘ (I)E(H u):

b, (1, s=1,u) = E[EDE -+ w)=b(t, ] [E®E (s +1)~b(s, u) =

(45)
=b(t,s—)bU+u, s~1)+b(t,u+s—t)b{t+u, s—t—u).

Funkcja b, (t, u,, u) jest okresowg funkcjg czasu i speinia rownanie b,(t,—u,, u)=b,(t-
uy, iy, 4). Mozna tego dowiesé stosujac wyraZenie (45) oraz wlasno$¢ symetrii funkcji
autokorelacji OKPL b(t, —u) = b{t—u, u).

Przedstawmy funkcje b, (7, u, u) w postaci szeregu Fouriera:

by(t, u,, u) = ,‘:\:zg"(““ uye koo (46)

Wspotczynniki B, (u,, u) mozna znaleZé na podstawie rozwiniecia w szereg funkcji
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autokorelacji b(s, u). Zalézmy, ze liczba komponentéw korelacyjnych jest skoficzong
iréowna N,:

N,
b= 2 B e’ “n

Korzystajac z tego wzoru, na podstawie réwnania (45) otrzymujemy

N
_ q=§_k€"iq’w°“[34+k(“1+“)B;(“1‘“)"‘B“k(“l)B;(”x)]v k<0,
B, (u,, u) = v (48)
,,=§N2 e“"’w°"[3q+k(”l +u) By, ~u)+ B, (u)B(u)], k>0, 7 warunku
maleja prz
gdzie B; (u,~u), B,(u,) — wielkosci sprzgzone, ke [-2N,, 2N, ]. Poniewaz b,(t,—u,, u)=
= bﬂ(r-ul, uy, u), to
2wy an, tj. do stop
k=§N Bk(""‘l , Ll)elkw‘” - —Z Bk(ul’ Lt)e_ikw““'eikw"’, (49) D[b(t, )]
: k=—2N, autokorela
Usredn
Stad wynika, 7e a,(u), zale
~ ~ oo komponent
B (—uy, u) = By (u,, u)ye* ™, (50) OKPL. to ¢
~ - tyk probabi
Podstawiajac _do tego réwnania u, = —nT, mamy B, (-nT,u)=B,(nT,u). Tak wiec, | tyk jego pr
komponenty B, (nT, u) sa parzystymi funkcjami n. Wykorzystajmy tg wlasno$é w celu ,
uproszczenia wyrazenia na wariancj¢ estymatora funkcji autokorelacji. Jak wida¢ ze | Poniew
wzoru (44), wielko$¢ ta jest okresowa funkcja czasu ¢ i moze byé przedstawiona |
w postaci szeregu Fouriera:
N 2N, . D[/’(\
D(b(t, )] = ay(w)+ 2. [af)coslwyt +ai(u)sinko,1], Gy |
I=1
Stad otrz
gdzie 1"1:07 © 1./y1
ECLY W1Ste
1 Newl 1 N—-L
ag) = —5 X Blm-mT,ul, aiw=—; X Bilm-mT,u), (52
N m,n=0 N m,n=0
| oN=l gdzie
ai) =57 2 Biltn=nT, ul, (53)

oraz Ef(u{, u)— iéf(u,, u) = ZE’;(ul, u). Po zamianie m = k+n, uwzglednieniu réwnat
By(—nT, u) = By(nT, u), B{*(—nT, u) = B{*(nT, u) oraz przeksztalceniach uzyskujemy
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I -
st skofics 1=~ . ~ 1
“ona @) = 51 By(0, w+2 3, (1—_;7) By(nT, u)|, (54)
L n=1 d
(47) 1= - M n\ ~ ]
aj(u) =~ | B5(0, u)+2 2 (1—?7) B¢(nT, u)|, (55)
L n=1 .
1 - N—1 n\ ~
k<0, a;(u) =~1\7 B0, u)+2 z (1—7\—/—) B(nT, u)J. (56)
L. n=1

7 warunku (4) oraz réwnafi (48) wynika, ze wspélczynniki EO(nT, u) oraz B{*(nT, u)
maleja przy n—>eo. Prowadzi to do spetnienia réwnaii granicznych

lim ag() =0,  limaS*(w) =0, lim D[b(t, u)] = 0, (57)

Ny 00 N[y o0 M| o0
1" il I

tj. do stopniowego zmniejszenia wsp6iczynnikéw a,(u), a;’(u) oraz samej wariancji
D[b(t, u})} ze wzrostem liczby okreséw odcinka realizacji, na podstawie kt6rego funkcja
autokorelacji jest szacowana.

USredniona w czasie wsarto§¢ wariancji, ktéra jest okreSlona wspélczynnikiem
ay(u), zalezy, jak wida¢ ze wzoru (48), nie tylko od zerowego, ale takze wyzszych
komponentéw korelacyjnych. Stad wynika istotny wniosek: jezeli sygnat jest opisany
OKPL, to doktadno$¢ estymacji nawet usrednionych w czasie wartoci jego charakterys-
tyk probabilistycznych nie moze by¢ okreslona przy wylacznym stosowaniu charakterys-
tyk jego przyblizenia stacjonarnego.

(50)

. Tak wiec,
snosé w celu
ak widaé ze

. ~ ~ u
Poniewaz k(t,u) = b(t—-é—,u), to
rzedstawiona

2N, " 2N, ‘
D[E(Lu)] = Dl:];([-——;—’u):l = Z al(u)eilwnfeilwu! - 2 ﬁ[(u)ella)nl' (58)
(51) I=-2N, f==2W,

Stad otrzymujemy f,(u) = &, (u)e 7, Szereg (58) moze byé przepisany w postaci
reczy wistej

2N;

‘ 52 .
wul,  (52) D[k(t,u)] = Bow)+ X [,Bf(u)cosla)ot—l-ﬂ;(u)sinlwot], (59)
=1
(53) " . }
Bolu) = ay(u), Bi(u) = a,“(u)costwo—z——af(u)mnéwo—z«, (60)
Sz;iki?:r:jn Bituy = af(u)cosla)o—zu—-i-af(u)sinlwo—;-. (61)
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Wzory (59) — (61) razem z réwnaniami (54) — (56) okreslajg wariancj¢ gstymatora /?(;,u)

w zaleznodci od iloSci okreséw uSrednienia N. Oczywiste jest, ze D|k(t,u)|— 0 przy ¢
N —> oo i spetnieniu warunku (4).
4. ESTYMATORY KOMPONENTOW KOLERACYINYCH
Obliczir
‘s , . .. Lo . . . (62)—(6:
Zatdrmy, Zze estymator funkcji autokorelacji b(r,u) jest obliczony dla wszystkich oraz zar
1€ [0,7] i przesunie¢ u, ktore naleZa do pewnego przedziatu [0, u,], gdzie u,, — punkt
obcigcia korelogramu. Dla tych wartosci przesunie¢ moga byé skonstruowane es-
tymatory komponentdw korelacyjnych
1 T
By(w) = = | b(t,udr, (62)
To
P 21 21
= ——,[ b(t,u)coslw tdt, B W)y = —,[ b(t,u)sinlw jtdt. (63)
To To
Biorac pod uwage wyrazenia na obciazenie estymatora funkcji autokorelacji oraz Dla sygr
przedstawienie funkciji autokorelacji w postaci szeregu Fouriera, po catkowaniu wzgle-
dem ¢ otrzymujemy
~ 1Y rs R In| ,
e[Bo(u)] == gs[b(t,u)] di = —— ,,=.§m (1 “W) B, (u+nT), (64)
X 1T ora P I
E[B,‘(u)] = - Js[b(r,u)] coslw jtdt = —— )y (1 ———) B{(u+nT), (65)
T o N =R+ N
Podstaw:
Fouriera

- LA N—1
e[B-;‘(u)}ij—({ 8[1)(t,u)]sinlcootdt:—%]- S (1——'%'—)3-;(”@), (66)

n=—N+1

Przy obcigzeniu estymatoréw komponentéw korelacyjnych, jak wida¢, okre§lone si
tylko wielko$ci tych komponentdéw, ktére sg szacowane. Wyprowadzone wzory si
analogiczne do tych, ktore okredlaja odpowiednie wspétczynniki Fouriera szeregu dla
obcigzenia estymatora funkcji autokorelacji.

Dla obciazefi estymatoréw komponentéw korelacyjnych K(u), stosujac zwiazek
K (u) = B Lwe'™ | znajdujemy
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s (65)
s (66)
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e[k = e[ B, w), 8[1%,6(@]:“% S (l—1’11)(~1)“'Kf(cz+/27"), (67)

e N N

8{[2;(“)} = “'lﬁ Nil (1 - M) (D" K (u+nT). (68)

=N+ N

Obliczmy wariancje estymatoréw. Po podstawieniu wyrazenia (28) do wzordéw
(62)—(63), uwzgledniajac okresowos¢ estymatora wartosci oczekiwanej m(t+nT) = m(t)
oraz zamiang s = t+n7, uzyskujemy

o
Bo(u) = —;— _[ Ff (s)g‘ (s+u)—m(s+ u)ﬁfz(s)} ds, (69)
0
XA . .\
ﬁj(u) =3 (J)' [&' ($)E(s+u)—ms+ u)l?z.(s):J coslw ,sds, (70)
I i .
]}‘,"(Lt) =3 f [& ($)E(s+u)~m(s+ u)ﬁq,(s):l sinlw ysds. (71)
4]

Dla sygnatéw gaussowskich w pierwszym przybizeniu mamy

. 9 8 G-,

D[B,w)] o g g b, (8 uy w)dedu,, 72)

. 6 f-u,
Dp|Bew)] :—(.)_Z.-J [ b, (1, w){coslew i, +coslew (21 +u,)dtdu,, (73)

0 0

R 4 -1,
D|Biw)] = =] 1 byt wlcosto i, +costoy(2r-+u drdu,. (74)

0 0

Podstawmy do réwnai (72)—(74) przedstawienie funkcji b,(tu,,u) w postaci szeregu
Fouriera oraz scatkujmy wzgledem 7. Wtedy dla duzych 6

[}
D[B )] zg- J (1 ~—i;‘—) By(u, u)du,, (75)
0
. 2 [ u
D|B:w) -= (1 ~-9‘—) x (76)

><[ZBO(uI,u)cosla)ouI +BS (u ), u)coslw yu, —Bg,(u,,u)sinlwoul]dul,
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I
D[Biw)~ %({ (1 —%) x

><{ZBO(ul,u)cosla)(}u1 = B (u, u)coslo u, +B;,(u,,u)sinla)oul}dul.

Postacie wzoréw (75)-(77) sa podobne do postaci wyrazefi na wariancje estymatoréw
komponentow wartoSci oczekiwanej z tg roznica, Ze pierwsze zamiast wspétczynnikéw
Fouriera funkcji autokorelacji sygnatu, zawieraja wspotczynniki Fouriera funkcji
b, (tu,u). Zerowy komponent B(u,u), jak wynika z réwnania (48), zalezy od
wszystkich komponentéw korelacyjnych sygnatu, dlatego obliczenie doktadnoéci es-
tymacji zerowego komponentu korelacyjnego za pomoca zwyklego usrednienia nie
moze byC przeprowadzone bez uwzglednienia wyzszych komponentéw. Podkresla to
szczegllng role wyboru modelu sygnatu do badafi statystycznych. Wariancje estymato-
row kosinusowych i sinusowych komponentéw korelacyjnych zalezg od wyzszych
komponent6w funkeji autokorelacji b, (t,u,,u). Nalezy zaznaczy¢, iz taka zalezno$é jest

1

niewtasciwa dla wariancji estymatordéw amplitud é,(u) = —2—[1§7(u)~il§7(u)]:

8
D[l?,(u)] = %[D[éf(u)] +D(§,(Ll)” = g({ (1 ~~L:9—‘) Ig’o(u,,u)cosla)ouldul. (78)

Skonstruujmy estymatory dla komponentéw funkeji autokorelacji k(%,u), stosujac zalez

nos¢ migdzy funkcjami K, (u) 1 B,(u) : K(u) = Bi(u)e"""“‘lz“. Mamy wigc

Ko) = By(w), Kiw) = éf(tt)cosla)o-g—é‘}'(u)sinlwog, (79)

I%f(u) = A,” (u)sinla)og—-I-I},“(u)coslwo—%. (80)

Oczywiste jest, iz D[[A(O(u)] = D[éo(u)]. Biorage pod uwage réwnania (79)—(80), znaj-
dujemy

plRsw) = L[ plBian] + DlBiw) + 81)
2

o o

+ —-;«[D[éf(u)] - D[é‘,"(u)” coslw yi — EE,C(M)E'} (i)sinlw yu,

plRiw)] = %[D[éf(u}] +DBiw)] -

°

—%[D[ i)~ DI Bitw)) | costeo g+ EBs ) Bi (wsinio .
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ra funkcji
zalezy o
dnosei es-
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odkresla to
> estymato-
wyZszych
eznos¢ jest

. (73)

ujac zalez-
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Korelacja migdzy estymatorami kosinusowych i sinusowych komponentéw dla duzych
g wyraza si¢ wzorem

g
2 2 2 ~ o~
EB{(u)B(u) = b—g [l -%’—) [Bg,(ul,u)sim’coouI +B;i(ul,a)cosla)ou]]dm. (83)

Uwzgledniajac rownanie (78) uzyskujemy

N 2" -
D[Rew)] = 5({ (1 —%‘—) [2B,(u, w)coslw u, + (84)

+1§§,(u p)coslw  (u+u ) — B;,(ul, u)sinlw (s -+ ul)]du1 ,
2 u
D[Riw)] = = ({ (1 “5'“) (2B, (u, w)coslw u, - (84)
- Egl(ul, u)coslw o(u+u,) +E’;l(ul, wsinlw (1 + Ltl)]du1 .

1
Wariancje estymatoréw komponentéw zespolonych K (1) = —|K§(u) — iKi(w)|, jak wyni-
p { 2

ka z wyprowadzonych réwnan, sa okre§lone tylko zerowym wspélczynnikiem I~{0(ul,u):

DR w)] = %[D[I?f(u)] +D[Riw)]] = (86)

0
2 -
= —é(,)[ (1 M-——Lg ) Ko(uy,u)coslw ju du .

Wariancje D[k](u)] i D[ﬁ,(u)], jak wida¢, sa réwne. Wariancje kosinusowych i sisuno-
wych komponentéw odrézniaja sie tylko obecnoscia funkeji oscylacyjnych, ktore nie
wptywaja na efektywno§¢ estymatoréw.

5. ESTYMATORY CHARAKTERYSTYK SYGNALOW
ZMODULOWANYCH AMPLITUDOWO

Amplitudowo zmodulowany sygnat £(t) = n(Df(¢), gdzie ff) — zdeterminowana
funkcja okresowa, opisujaca nosna, zas$ 5(f) — stacjonarny proces losowy, jest jednym
2 najprostszych typédw okresowo korelowanych proceséw losowych. Jezeli f{r) = coswyt,
to warto§¢ oczekiwania i funkcja autokorelacji sygnatu sa odpowiednio réwne

m(t) = mcoswt, b(t,u) = By(u)+ B5(u)cos2w ¢+ Bj(u)sin2wyt, (87)
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i Telekom,

k(t,u) = Ky(u) + K5(u)cos2w gt + K3 (u)sin2w yt,

gdzie
m = En(t), By(u) = B§(u) = —;—R,;(u)cosa)ou,
Bi(u) = —%Rﬂ(u)sina)ou,
Ky(u) = 1 R (u)cosa) u, Ki(u) = : Rn(u), Ki(u) =90

R (1) = En(n(t+uw), () =nt)-m.

Koherentne estymatory warto§ci oczekiwanej i funkcji autokorelacji b(t,u) obliczamy na

2
podstawie u$rednienia odczytdw co okres T:—a~)- (wzory (1) i (28)). Obciazenie

0

estymatora warto$ci oczekiwanej jest réwne zeru, a jego wariancja wyraza si¢ wzorem

Dim()] = Vo +Y5C0820 ot +v3sinwm o,

gdzie

1 Nl
=y; = [R,7(0)+2 > ( ) Rn(nT)] 73 =0.

ne=|

Zatézmy, ze R (u) = DeM. Wtedy mamy

D D
=yi= {1 +2 Z (1 "N) *“ﬂ = 5 U +2S@T.N)),

n=1

gdzie

N—1 n ) evaT 1 __e—aNT
st =5 (1) €[ .
((Z N) n;) N e l_e«xT N(] __e-aT)
Dla duzych N

—al

S@T.N)=~ ¢

—e™ T

(88)

(89)

(90)

on

(92)

(93)
(94) |

95)
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Wyrazenie na wariancje (91) w tym przypadku przybiera postaé

. D l+e?”
D[I’ﬂ(z)] = “ﬁ 'I—:S‘_ﬁ{l +COS2th). (96)
A . . . 2k+ 1T
Wariancja D[m(r)], jak wida¢, ma zerowe warto§ci w punktach ¢, = —(——Z—l— keZ

(rys. 1). Oznacza to, ze warto$§¢ oczekiwana w takich punktach powinna byé znana.
Wynik taki mozna uzyska¢ wychodzac z wyrazenia na warto§¢ oczekiwang
m(ty = mcoswyt. W tych wiasnie chwilach funkcja m(r) przyjmuje wartosci zerowe, ktore
mozna przewidzie¢ apriori.

Tablica |
Przykladowe wartoSci wariancji estymatora wartosci oczekiwanej w zaleznosci od
NG="pwy=02,a=01D=1),

pian) | 1 | 0522 | 0214 | 0108 | 0.072 | 0.054 | 0.043 | 0.036
N I 2 5 10 15 20 25 30

Wariancja D[n%(l)], jak wynika z obliczefi, szybko zmniejsza si¢ wraz ze wzrostem
liczby okreséw uSrednienia (tablica 1).

A
= ‘A\‘\\\\Q/'m
i \" Il
e e
e =
SN

AR
SISO
[RCSSI3
I3

Rys. 1. Wariancja estymatora wartoici oczekiwanej w zaleznosci od liczby okreséw N i czasu t dla
w,=02,a=01, D=1

Jak bylo wspomniane wyzej, komponenty Fouriera warto$ci oczekiwanej mogg by¢
obliczone za pomocy przeksztalcenn Fouriera estymatora tej charakterystyki. Bez wzgle-
du na to, ze warto$¢ oczekiwana w danym przypadku zawiera tylko jeden komponent
kosinusowy, zakladamy, iZ sa szacowane skladowa m, oraz amplitudy kosinusowego m,
{ sinusowego m_ komponentu:
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A B L 270 .27
my = T g m{tydt, m_= —:Ff m(tycosw tdt, m_ = T f m(t) sinw ,tdt. on
0 0

<

Powyzsze estymatory sa nieobciazone, a ich wariancje przy R, (1) = De wyrazaja sie
wzorami

D
Dling) = 2 r Ty, Dlin] = lonaT.Ny+ ryaT ), 98)

. D
D[ms] = ~1—V——r2(a T.N),

gdzie
(@TN) = - Nf[(l . ) ~tcosiw yud
r(aT.N) = — e e 208 =
f 7 ) 7 ) ¢ eostwud
(99)
1 272 422
= anar |4 az ?2 (1—e“ .
a*T*+4Pn N@*T* + 417
Dia duzych N w przyblizeniu
r@T.Ny=@D™", r(aT.N)=aTl(@*T*+4x%~",
(100)

r,(aT,N) = aT(@*T* + 16m*)~ 1,

0.6
0.5
0.4
0.3 :
0.2 "
ol Frrmg
&ﬁ- .............
o ——
0 s 10 is 20
— ZETOWY N
kosinusowy
- = Sinusowy

Rys. 2. Wariancje estymatoréw komponentéw wartoci oczekiwanej D), Dl,] i D{m ] dla
w,=02,a=01D=1.
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Tloczyn aT jest tg wielkoScia, ktora okresla zalezno§¢ wariancji estymatoréw komponen-
tow od szybkoSci zanikania powigzan korelacyjnych sygnatu. Na podstawie wyprowa-
dzonych wzoréw moga by¢ obliczone konkretne wartodei liczbowe wariancji dla
pewnych warto$ci iloczynu aT oraz liczby okreséw usrednienia N (rys. 2, tablica 2).

Tablica 2
Przyktadowe wartoSci wariancji estymatoréw komponentéw warto$ci oczekiwanej
(wy=0.2,a=01,D=1)w zaleznosci od N.
Dim,], 0.466 0.013 0.0065 0.0043 0.0032
Dim,) 0.024 0.004 0.0019 0.0013 0.0009
Dlim,) 0.075 0.123 0.064 0.043 0.032
N 1 5 10 15 20

Rozwazmy teraz wiaSciwosci estymatora funkcji autokorelacji b(z, u). Jego ob-
cigzenia jest rowne

e[b(r, w)] = ey(u) + e5(u)cos2w t + £5(u)sin2w o, (101)
przy tym
eolu) = e5(u) = ——@—SO(aT,N, H)COSW oit,
(102)
g D b
es(u) = E—N—SO(aT,N,u)smwou,
gdzie
N=—1 I”' -
So@T, N, uy= %, |[1=—= | ek (103)
n= N+ 1 N

Dla zerowego przesunigcia u =0 Sy(aT,N,u) = S(aT,N). Wyrazenia dla wspdiczyn-
nikow g, (0) i €5(0) sa zbiezne, z doktadno$cia do znaku, ze wzorami odpowiednich
wspétczynnikow Fouriera wariancji estymatora warto$ci oczekiwanej.

Funkcja S, (aT,N,u) maleje ze wzrostem przesunigcia. Jednak szybkosé jej zanikania
Jest mniejsza, niz szybko§¢ zanikania samej funkcji autokorelacji. Oczywiste jest, iz
stosuje sie to do samego obciazenia g[b(t,u)], ktére przedstawiono na rys. 3. Zatem

le(b(z.w)]]

\b(r,u)l
mozliwo$¢ obliczenia funkcji autokorelacji o pewnej doktadnosci tylko dla przesunigd,
ktore naleza do skoriczonego przedziatu [0, u, ].

wzgledna warto$§é powigksza sie ze wzrostem przesuniecia (tablica 3). Daje to
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Tablica 3
Przyktadowe wzgledne warto$ci obciazenia estymatora funkeji autokorelacit
(w, =02,a=01,D=1,r=10) w zaleznosci od N.

fﬁ[b(ui)}[ 0214 | 0.108 | 0.054 | 0.036 | 0.027 | 0.022 | 0.011 [ 00054 | u=20
bl 0220 [ 0011 | 0.056 | 0.037 | 0.028 | 0023 | 0.0113 | 0.006 | u = - I
0.789 | 0.433 | 0.226 | 0.153 | 0.116 | 0.093 | 0.047 | 0024 | u=22
N 5 10 20 30 40 50 1060 200 gdZiC 1'?17‘
. b(t,i) Wt
przy tym
Rys. 3. Obciazenie estymatora funkcji autokorelacji w zaleznosei od liczby okreséw udrednienia N
i przesunigcia u dlawg =02 a =01, D= 1.
Obcigzenie estymatora funkeji autokorelacji k(r,u) posiada postaé podobna do gdzie
postaci réwnania (101)
elk(t,u)] = &(u) +E(u)cos2w ot + &5 (u)sinew 1. (104)
Wzory dla wspoétczynnikow €,(u), £5(u) ~i &(u) otrzymujemy na podstawie wyrazet
(39)-(41), skad wynika, Ze £,(u) = £,(u), £5(u) = 0, jak tez
- D Wspotez
B(u) = ———S,@T, N, w). (105) Y/ pOIE
il 2N O P al(u)
warto$ci

PrzejdZmy do analizy wariancji estymatorow funkcji autokorelacji. Stosujac wyrazenie
(48), dla wspdtczynnikoéw Fouriera funkcji b, (t,u,,u) w danym przypadku otrzymujemy:

~ 1~
By(u,u) = 3 Rq(“u“)(l + 082w it +cos2w, i, ), (106)

~ 1 ~
BS (u,u) = —8—R,,(u1,u)[l +C0820 g +c082w 1, + cos2w (i, +u)], (107)
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~ l «
B (u,,u) = 3 R, (u)[$in2e gu + sin2w i, +sin2wo(u, + u)],

(108)

- 1 - - 1 -
Bi(u,,u) = ~8~R,,(u,l,u)(:os2wo(1,tl +u), Bi(u,,u) = —gRﬂ(u1,u)si1‘12cz)0(u1 +u), (109

gdzie R,,(ul,u) = Ri (u)+ R (u+u)R, (u—u,). Wariancja estymatora funkcji autokorelacji

p(t,u) wtedy okre§lona jest wzorem

Dlb@tw)] = a )+ 2, lafu)coslo ¢ +aj(u)sinio ),
1=2,4

przy tym
D? -
a(u) = ~8—~N~S(aT,N,u) (2 +cos2w,u),
D? - D? -
as(u) = mS(aT,N,u)(l +cosZwyu), as(u) = -74—N—S(aT,N,u)sin2wou,
DZ - 2
as(u) = —gﬁS(aT,N,u)conou, ay(u) = ———é—ﬁS(aT,N,u)stwOu,
gdzie

S@TNu) = 1+ 1+28502aT, Ny+25,(@T, N, u),

N—1

ST, N,u)y = Y, (1 ———%) exp[—~a(|u+nT‘+|u—-nT!)].

n=|

(110)

(111)

(112)

(113)

(114)

(115)

Wspétczynniki a(u), as(u), aj(u) sa parzystymi funkcjami przesunigcia u, a aj(u)
i ay(u) — nieparzystymi. Przy u =0 wspotezynniki a,(u), as(u) i a(u) posiadaja

warto§ci maksymalne, a aj(u) i aj(u) — zerowe, przy czym

2

3D
a,(0) = AN [1+28QaT, Ny},

2 2

as(0) = %{1 +25QaT, Ny], ai0) = % [1+25QaT, M)].

(116)

(117)
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Widac, ze a3(0) = a§(0)+a5(0). Dla wariancji estymatora korelacji sygnalu wtedy
otrzymujemy

2
D[b(1,0)] = DN [1+25Q2aT, 1\0](3 +4c0s20 of Fcosdw b). (118)

2k+ 1T
Na podstawie powyzszego wzoru wmioskujemy, ze w punktach = £—42~— warian-

cja D[b(, 0)] przyjmuje warto$ci zerowe (rys. 4). Uzyskany wynik mozna wyjas$nié tym,
1z w danych punktach wariancja sygnalu jest znana apriori. Oczywiscie wartoici te mogg

D
by¢ wylacznie zerowe, co wynika z wyrazenia b(z, 0) = —~( 1+ cos2w,b).

Wszystkie wspdtczynniki (112)—(1 13) dla matych wartosci przesunigé maja postacie
zanikajacych oscylacji. Jezeli u— oo, to S(@T, N, u) =0 i wtedy

2

D
Gow) = o[ 1+25QaT, N)] 2+ cos20q),

D2 (119)
asu) = [1 +25QaT, N)](1 +cos2w,u),

. D?
as(u) = -é-A—][l +25Q2aT, NyJcos2w u,

. (120)
as(u) = “Z]VU +28QaT, N)sin2w u,
DZ
@) = —[1 +25QaT, N)lsin2wq (121)

Rys. 4. Wariancja estymatora funkeji autokorelacji dla w,=02,a=01D=1
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7 powyzszych granicznych réwnosci wynika, ze dla duzych u wszystkie wspétczynniki
sa funkcjami okresowymi. Najwigksze wartosci aq(u), as(u) i aj(u) sa dwa razy
mniejsze od wartoSci poczatkowych w punkcie u = 0. W przyblizeniu dwukrotnie
smniejszaja sie takze najwigksze warto$ci funkcji a5(u) 1aj(u). Z powyzszego wynika,
e wariancja D[E(z,u)] nie dazy do zera ze wzrostem przesunigcia oraz posiada charakier
niezanikajacych oscylacji. Amplitudy tych oscylacji zmniejszaja si¢ ze wzrostem liczby
uérednionych okreséw N. Ta istotrna cecha wariancji estymatora koniecznie powinna
by¢ uwzgledniona przy obrébee sygnalow. Poniewaz powiazania kKorelacyjne sygnatu

N |
[D[b(r,w1] >
sanikaja do zera, to wzgledny blad $redniokwadratowy —’——l— szybko wzrasta
b(t,u)

wraz ze wzrostem przesunigcia (tablica 4) co powoduje konieczno$¢ obcigcia korelo-
gramu. Wartosci u, dla ktérych moze by¢ oszacowana funkcja autokorelacji o pewnej
wiarygodnosci, naleza do pewnego przedziatu [0, u, ], przy tym u,, wzrasta ze wzrostem
liczby okreséw usrednienia N.

Tablica 4
Przykiadowe wzgledne bledy Sredniokwadratowe autokorelacji (wy =02, a =0.1, D=1, t = 10)
w zaleznodci od N.

VD[b(w)] | 0805 | 0569 | 0403 | 0329 | 0285 | 0255 | 0.180 | 0.127 | u=4
o))

0.633 | 0448 | 0317 | 0259 | 0224 | 0200 | 0.142 | 0.100 | u=0
N 5 10 20 30 40 50 100 200

Analizujac wyrazenie (48) wnioskujemy, Ze niezanikajacy okresowy przebieg wa-
riancji estymatora funkcji autokorelacji jest uwarunkowany charakterystykami niestac-
jonarnosci sygnatu — jego drugimi komponentami korelacyjnymi B5(u) i Bi(u). Sktado-
wa zerowego komponentu B,(u,, u), ktory zalezy od tych charakterystyk, ma postac

BE» [u,u) = —%[[[Bg(ul)]2 + [B(u))* +BS(u, + w)BS (u, —u) +
+B3(u, +u)B5(u, — u)] cos2w g+ B5(u, — w)BS(u, + u)]sin2a)0u = (122)
= —1~[R1 (u, +u)R, (1, —u) +iR,:;‘(IA1)]COSZa)OLt.
g+ 7 8
Pizy zerowym przesunigciu 4 = 0 mamy

- 1
B (n, 0) = SR w,), (123)

D
a weedy a0y = Z}\J—[l +25QaT,N)]. (124)
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Dla duzych u
N D
a(()") (u) = _S——ﬁ[l +2S(2aT,N)]C052(U0u- (125)

Amplituda okresowych oscylacji, jak widaé, jest dwa razy mniejsza od wartodci
poczatkowe] przy u = 0.

Zerowy wspOlczynnik a (1) okre§la uSredniong w crzasie wariancje estymatora
funkcji autokorelacji

[
aow) = p{D[btw]} = %-fD[B(t,u)]dt. (126)

0

Jak zostato wspomniane, jego warto§¢ okresla si¢ nie tylko zerowym komponentem
korelacyjnym, ale takze drugimi komponentami B5(u) i Bj(u). Oznaza to, ze nawet
uSredniona w czasie wariancja estymatora funkcji autokorelacji nie moze by¢ okre§lona
na podstawie charakterystyk przyblizenia stacjonarnego, ktére sa Srednioczasowymi
warto§ciami charakterystyk sygnatu zmodulowanego [1]. Skladowa komponentu
By(u,u), ktora zalezy tylko od funkcji autokorelacji przyblizenia stacjonarnego B(u),
ma postaé

~ 1

B u,, u) = —S—R,f(ux)(l +cos2wu,) +

(127

1
+ ER"(M‘ + W R, (u, — u)(cos2wu, +cos2w ).

Dla uzaleznionej od niej skladowej wspotczynnika o ,(u) otrzymujemy

2

D
al(u) = ~§~A«/-[2[] +282aT, N)]+ e 4425 (aT, N, u))(1 +cos2w,u).

Druga sktadowa wspoétczynnika jest réwna

D2
A = 2o 724+ cosw u+282aT, N)cos2wqu+25,@T, N, u).

Dla zerowego przesunigcia u = 0:

2
a§(0) = %[1 +25QaT, V).

|
i

TO
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A
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a§"(0) .
Stosunek wielkodei (124) 1 (130): W(O) = (.5. Dla duzych u
DZ
a5 (u) :m[1+25(2aT, M. (131)

Porownujac réwnania (125) 1 (131), wnioskujemy, ze stosunek amplitudy przebiegu
okresowego wzgledem przesunigcia do wielkosci statej jest takze réwny 0.5.

Widzimy wigc, iz niestacjonarno$¢ sygnatu gra istotng role przy analizie wiarygod-
noéci estymacji. Nieuwzglednienie jej nawet przy obliczeniu uSrednionej w czasie
wariancji powoduje znaczny biad dla wszytkich mozliwych warto$ci przesunigé.

Rozwazmy teraz wiaSciwosci estymatoréw komponentéw korelacyjnch. Wzory na
obcigzenie estymatordw zbiegaja si¢ z réwnaniami, ktore okrelaja odpowiednie wspo6t-
czynniki Fouriera obciazenia estymatoréw funkeji autokorelacji. Dla wariancji es-
tymatoréw komponentéw B’O(u), Bs(u) i Bi(u) w pierwszym przyblizeniu mamy

D[E’o(u)] 2 j( ~-—~) Bo(u,wydu,, (132)

]
D[EZ(M)] = "g“ £ (l “%1—) [28,(u,,u)cos20u, +
(133)

+BS(u,, uycos2wu, — Biu,, u)sinZa)oul]du],

D[é;(u)} l (

) [2B,(u, u)cos2wu, +

~ ] (134)
+Byuy, wsin2ou, ~By(u,, u)eos2wq,ldu,

Po podstawieniu do réwnania (132) wyrazenia komponentu Eo(ul, u) (106) znaj-
dujemy
2

D
D[B,w)] = N[[rO(ZaI NY+7,(aT, N, w)]x

(135)
x (1+cos2w,u,) +r,(2aT, N)+7,(aT, N, u)l,
; () 20 ot wielnd
FaT, N, u) = 7 f 1 Y e it oosln u,du, . (136)
0O
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Przy u =0 funkcje 7(aT,N,u) i r(2aT,N) sa réwne: 7,(aT,N,0) = r(2aT,N). Z réwna-
nia (135) mozna wydzieli¢ trzy sktadowe. Pierwsza z nich nie zalezy od przesunie.
cia u

2

) D
DB, w)] = [ro(zar N+ r,2aT, M) (137)
druga zanika wraz ze wzrostem przesuniecia

2

D?[B,(w)] = D [ro(aTNu)(1+0052w0u)+r2(aT N, w), (138)

a trzecia zmienia si¢ okresowo wzgledem przesuniecia

D2
D?[B,w)] = v ToaT, N)cos2wu (139)
Przy u =0
DZ
D?[B,0)] = N[ZrO(ZaT N)+r,2aT, N),
(140)
DZ
DB, (0)] = Ty o2aT. N,
i wtedy
DZ
DB, = 5 {2ry@aT. M+ a1, )] (141)
Dla duzych wartosci przesunieé D(Z)[go(u)] =~(, zatem w tych przypadkach
D2
D[B,w)] = [rO(ZaT NY(1 +cos2w ) + r,2aT, N)). (142)

Okresowe zmiany funkcji (142) maja znaczng amplitude i istotnie wplywaja na wartos¢
wariancji D{I?O(u) (rys. 5). Zmiany te powodowane sg okresowa niestacjonarnoscia
sygnatu. Charakterystyki niestacjonarno$ci wplywajg nie tylko na zachowanie funkcji
D[@G(u)] w asymptotyce, ale takze na jej wlasnosci przy matych warto$ciach przesuniet.

a)
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0.05

F

b)

0.2
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Rys. 5. Wariancje estymatoréw komponentéw korelacyjnych (2)D[By(u, N)], b)DIBL(u, N)], ©) DIBi(u, N)))
daw;=02,a=0.1,D=1.
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Wydzielimy sktadowa, ktora zalezy tylko od funkcji korelacji przyblizenia stacjonar-
nego B,(u) oraz skladowa, ktdra zalezy od drugich komponentéw korelacyjnych:

DZ
DW[B,w)] = [ro(zaT NY+7,@T, N, u)cos2w i+

(143)
+r,aT, N)+7,@aT, N, w),

2
D»[B,w)] = D [rO(ZaT N)cos2w i+, @T, N, u)). (144)

Sktadowa (143) zawiera funkcje, ktére od przesunigcia u nie zaleza, jak tez funkcje,
ktére zanikaja wraz ze wzrostem przesuniecia. Sktadowa (144) wyraza sie za poSrednict-
wem funkcji malejacej ze wzrostem przesunigcia oraz za pomoca funkcji okresowej,
Stosunek tych sktadowych okres§la wplyw niestacjonarnos$ci sygnatu na wiarygodnosé
estymacji funkcji autokorelacji przyblizenia stacjonarnego B,(u).

Dla zerowego przesunigcia u = 0:

2

pola©)] =2 [rO(ZaT N)+r,2aT, N)),
(145)

2

p»[B, (0)] D STo2al. N).

D™[B,(0)]
DU[B,(0)]
noéci sygnahy, jak widaé, powoduje znaczny blad przy obliczeniu wariancji estymatora.
Dla duzych u czg$¢ stacjonarna jest niezalezna od przesunigcia

Poniewaz <r,(2aT, N), to >0.5. Nieuwzglednienie niestacjonar-

2

DW[B,(0)] = D [rO(ZaT N)+r, 2aT, N), (146)

a czedé niestacjonarna jest okresowa funkcjg przesunigcia

2

D
DW[B,w)] = ToaT, Ncos2wgu (147)

Wielko§¢ (146) jest dwa razy mniejsza od warto§ci poczatkowej D“)[ (O)] amplituda
okresowych oscylacji niestacjonarnej czesci (147) jest takze dwa razy mniejsza od
poczatkowej wartosci D“‘)[I?O(O) . Tak wiec, niestacjonarno$¢ sygnatu istotnie zmienia
warto§¢ wariancji estymatora, jak tez zachowanie wzgledem przesunigcia u.
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Wiasciwoscei wariancji estymatoréw drugich komponentdéw korelacyjnych okreslone
sa, jak wida¢ ze wzoréw (133)-(134), réwniez zerowym i drugimi komponentami
korelacyjnymi. Uwzgledniajac wyrazenie (106) 1 (109), znajdujemy

2

D[Bsw)] = D [rO(ZaT N)+7,(aT, N, u)+

(148)
+2[r,2aT, NY+7,(aT, N, w)l(1+cos2wqu)+r,2aT, N)+¥aT, N, u)],
DZ
plBsw)] = [[ro(ZaT N)+F7,@T, N, w)](1 - cos2w,u) +
(149)
+2[r,2aT, N)+7,@T, N, w](1 +cos2wu)+r,2aT, N)+7,aT, N, u)].
Stad dla przesuniecia u = 0 otrzymujemy
DZ
D[Bs0)] = [ro(?_aT N)+2r, (T, N)+r,(2aT, N, (150)
D2
DBy = [2r0(2aT N)+r, 2aT, N)), (151)
a dla duzych wartodci u
D2
D[Bsw)] = [rO(ZaT N)+r,2aT, N)+r,aT, N)cos2wu), (152)
D2
blBw)] = [r0(2aT NY(1 +cos2m ) +
(153)

+2r, 2aT, N)(1 +cos2w ) +1,2aT, N)).

Wariancje (152) 1 (153), zmniejszaja si¢ dwukrotnie w poréwnaniu ze swoimi poczat-
kowymi wartodciami. Stosuje si¢ to takze do stalej i okresowej sktadowej.

Szybko§¢ zanikania warianciji D[[?O(u)], D[ﬁg(u)] i D[Iﬁﬁ(u)] jest mniejsza  ze
wzrostem przesunigcia niz samych komponentéw korelacyjnych dla matych u. Obecnosé
statej 1 okresowej skladowej w dziedzinie duzych wartodci u powoduje zwiekszenie

(ol @]l [plAs wll=

Bow)|  Bsw)

wzglednych bledéw Sredniokwadratowych , Z& wzrostem u
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(tablica 5) i uniemozliwia wiarygodne szacowanie komponentéw korelacyjnych dla
warto$ci przesunieé, nie nalezacych do pewnego przedziatu [0, u__]. Warto$é u

max max
ro$nie przy zwigkszeniu liczby szacowanych okreséw N.
) Tablica 5
Przykladowe wzgledne bledy Sredniokwadratowe komponentéw korelacyjnych w zaleznosci od
Nw,=02,a=01,D=1).
DB ] 0643 | 0526 | 0456 | 0408 | 0280 | 0204 | 0129 | w=15
1B,(w) 0186 | 0.152 | 0132 | 0118 | 0084 | 0059 | 0031 | u=0
VDBxw] | 0723 | 0591 | 0512 | 0458 | 0324 | 0229 | 0145 | u=15 pIZY ty
Bsw) 0213 | 0174 | 0151 | 0135 | 0095 | 0067 | 0043 | u=0 wych
DB 0349 | 0286 | 0248 | 0.221 0.156 | 0.111 0070 | u= korc;a(
__._T_'____ oX
'Bg(u)t 4 &
by¢ pr:
N 20 30 40 50 100 200 500

Podobne wilasciwosci, do oméwionych powyzej, maja takze wariancje estymato-
row funkeji autokoleracji k(t,u) i jej komponentéw. Wzory na nie moga byé wypro- Wspot
wadzone z wykorzystaniem wyrazed (59)-(61), (84)-(85) i (106)~(113).

6. KOHERENTNA ANALIZA SYGNALOW ZMODULOWANYCH
AMPLITUDOWO I FAZOWO

Jednym z najprostszych modeli sygnatéw zamodulowanych amplitudowo 1 fazo-
wo jest model kwadraturowy

E(t) = & (Heosw it +§& (Hsinw . (154)
. Jezeli
Warto§¢ oczekiwana takiego sygnatu ma postaé Poréwr
estymal
m(t) = m.cosw t+mgsinwt, m, = EE (), m, = EE (1), kujemy
estyma
o ol alaralaci wyragaia e wreram (154),
a funkcje autokorelacji wyrazaja sie wzorami [1] .

rami pa
b(t, u) = Bo(u)+ BS(u)cos2w t + B(1)sin2w,t, (155) Dla

k(t, u) = Ko(u) + K5(u)cos2w ot + K3 (u)sin2w of, (156)

dzie

¢ 1 s Podstav
Bo(u) = —E{Rc(u)+Rs(bl)]COSC€)QM+R£ (u)sinwyu, (157 nia okre
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B5(u) = %[Rc(u) —R (w)]cosw i+ R (u)sinw yu, (158)

Bi(u) = R (u)cosw u— %[Rc(u) — R (w)]sinwu, (159)

K,(u) = By(u), Ks(u) = %—[Rc(u)-—Rs(u)], K5(u) = R®(u), (160)

przy tym R (u) = Et_‘;’c(t) EC(H u), R (u) = Eés(t) SS(H u) — funkcje autokorelacji sktado-
wych kwadraturowych, a R®(u) i R{)(u) — parzysta i nieparzysta czg$¢ funkcji
korelacji wzajemnej R, (1) = E& (D (t+u).

Zgodnie z rOwnaniami (5) 1 (155) wariancja estymatora warto$ci oczekiwanej moze
by¢ przedstawiona w postaci

Dlm(n)] = y, +y5cos2m t+y3sin2w 1. (161)
Wspotczynniki y,, v§ 1 y5 okreSlone sg wzorami

Vo = %{Dc[l +28(a. T, N)]+D [1+25,T, M1}, (162)

V5 = —Zlﬁ[DC[l +28(a, T, N)1-D,[1+25(a,T, M]], (163)

D
Vs = —NC—-‘[l +28(a, T, N)]. (164)

Jezeli R (u) = D,e“™, R(u)=D.e*®, RP(u)y=D, e ™, R¥(u)=0.
Porownujac réwnania (162)-(164) z wyrazeniami wspdlczynnikéw Fouriera wariancji
estymatora warto$ci oczekiwanej sygnahi zmodulowanego amplitudowo (93), wnios-
kujemy, ze w danym przypadku wspdlczynnik zerowy y, jest rowny sumie wariancji
estymatoréw warto$ci oczekiwanej amplitudowo zmodulowanych skladowych sygnalu
(154), wspdtczynnik kosinusowy y5 — ich rdznicy, a sinusowy jest okre§lony paramet-
rami parzystej cze$ci funkcji korelacji wzajemne;j.
Dla duzych N w przyblizeniu

et T ~u, T e-a“.']'
Sa T, Ny=————=, ST N)=————— Sa, T, N)=s——-:. 165
(ar ) 1— e~arT (as ) 1 ___e-u,T (aC-T ) 1— e”“z,r ( )

Podstawiajac powyzsze wzory do réwnafi (162)-(164) oraz (161), otrzymujemy wyraze-
nia okreslajace wariancje estymatora wartosci oczekiwanej dla dowolnej chwili czasu ¢
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w zaleznoSci od liczby okreséw usrednienia N i parametréw korelacyjnych moduluja-
cych proceséw (rys. 6, tablica 6). Przy D, =0 i D, = 0 wyrazenia te zbiegaja si¢c ze
wzorem na wariancje estymatora warto§ci oczekiwanej sygnatu zmodulowanego amp- Przyktad
litudowo.
Tablica 6 il
Przykiadowe wartosci wariancji estymatora warto$ci oczekiwanej w zaleznosci od N D{‘
(=T w,=02,D,=1D,=05D,=025a=02a,=02a,=01)
i
Dlinn) i 0.501 | 0.201 | 0.100 | 0.067 | 0.050 | 0.040 | 0.033 -
N 1 2 5 10 15 20 25 30
ZnajdZmy wariancje estymatoréw komponentéw wartosci oczekiwanej. Przypusémy,
ze szacowanym komponentem jest komponent kosinusowy m, i sinusowy m,_ oraz, ze
zachodzi rowno$¢ RU(u) = 0. Biorac pod uwage wzory (20)-(22), uzyskujemy
. 1 ,
Dlm ] = m [D [2rya,T, Ny+r,(aT, N +D.r,(a,T, N, (166)
. 1
Dl ] = V [D,[2r,(a,T, N)+ry(a,T, N)] +D,_r(a,T, N)). (167
Rys. 7.
' \\\\A‘ !
A\ 7.4 ‘—‘
=7l A=Al
“\‘\‘\ \\/“‘v‘\\\\\‘%\\\\\\\‘i‘:&s\ 03 DI
D
et e et e eE2T
IR -
NS S5
e = 20
T ho ¢
N
Jezeli
Rys. 6. Wariancja estymatora wartodci oczekiwanej dla D, =1, D =0.5, D_ = 0.25, n.la nd
a=02,a,=02a,=0.l. litudoy
Ob
Wariancje estymatoréw komponentow, jak widaé z powyiszego, zaleza tylko od Nego 4
parametrow funkcji autokorelacji sktadowych kwadraturowych. Przy tym na wartosé
wariancji estymatora komponentu kosinusowego wigcej wplywaja parametry funkcji
autokorelacji kosinusowej sktadowej kwadraturowej, a na warto$¢ wariancji estymatora odzie

komponentu sinusowego parametry funkcji autokorelacji sktadowej sinusowej (rys. 7,
tablica 7).
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Tablica 7
przykiadowe wartodci wariancji estymatoréw komponentéw wartosci oczekiwanej (w, = 0.2, D, =1, D =05,
D,=025a,=02 a, =02, a,=01) wzaleznosci od N.

Dl ] 0.320 0.071 0.036 0.024 0.018
Dl | 0.186 0.041 0.020 0.014 0.010
N | 5 10 15 20

04
033
027

N
DN

0.067
O T DR S o e e Ty ” .
1 9.17 17.33 25.5 33.67 41.83 50
- kosinusowy N
- " sinusowy

Rys. 7. Wariancje estymatordéw komponentéw warto$ci oczekiwanej D[ﬁzr} i D[ﬁz_y] dla D =1, D =05,
D, =025a,=024a, =02 a, =01

Dla duzych N w przyblizeniu mamy

roa. T, Ny=(a D", ry(a, T, N=a T(a:T*+ 167%), (168)

ro@,T, Ny=(a,T)"", ra,T, Ny=a,T(@*T?+1672). (169)

Jezeli w réwnaniach (166)-(167) zatozymy, ze D, =0, D_ = 0, to otrzymamy wyraze-
nia na wiariancje estymatoréw wartosci oczekiwanej sygnatu zmodulowanego amp-
litudowo (98).

Obcigzenia estymatora funkcji autokorelacji, jak w przypadku sygnatu zmodulowa-
nego amplitudowo, moze by¢ przedstawione w postaci

e[b(t, u)] = e4(u) +e5(u)cos2w b + £5(u)sin2w 1, (170)

gdzie teraz
1

[D.S,(a.T, Nuy+D S,(a.T, N, ucosw,u, (171)
N <0 ¢ 0 5 [

g,(u) =
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1
e5(u) = ~——[[D Sy(a, T, Nuy—=D Sy(a,T, N, w)] x

2N
(172)
x coswou+2D, Sy(a, T, N, u)),
1
e5(u) = —ﬂ[[DsSO(aCT, N.uy=DSya,T, N, w]x
(173)

x sinwu+2D, Sy(@,,T, N, u).

Zerowy wspoétczynnik €,(u) jet wyrazony za poSrednictwem parametréw korelacyjnych
stacjonarnego porzyblizenia sygnahu, a wspétczynniki €5(u) i €5(it) — za posrednitwem
parametréw, okre§lajacych jego wiasciwosci niestacjonarne. Te ostatnie sa réwne zeru,
gdy jest nieobecna okresowa w czasie czg§¢ funkcji autokorelacji, tj. przy D =D,
a,=a, jaktez D, = 0.

Wszystkie wspolczynniki maja postacie zanikajacych oscylacji. Jak wynika ze
wzorow (171)-(173), szybkosdci ich zanikania sa mniejsze od szybko§ci zanikania
komponentdw korelacyjnych. Powoduje to szybkie zwigckszenie wzglednego biedu
estymacji wraz ze wzrostem przesuniecia. Przedziat [0, u, ], dla ktérego wzgledny btad
estymacji jest mniejszy od pewnej zadanej wartosci, moze by¢ okre§lony na podstawie
réwnaft (171)-(173) dla konkretnych wartosci parametréw sygnatu i liczby okreséw

uSrednienia N. Zalezno$¢ obciazenia estymatora funkeji autokorelacji od czasu i przesu-

niecia dla pewnych parametrow sygnalu przedstawiono na rys. 8 a wzglednego ob-
cigZzenia w tablicy 8.
Wspétczynniki Fouriera obcigzenia funkcji autokorelacji parzystej

elk(tu)] = &, () + &5(u)cos2w  f + & (w)sin2w ot (174)

znajdujemy, korzystajac z réwnan (39)-(41):

1

Eolu) = g4(u), &(w) = _EI—V_[D”SO(OLOT’ N, u)—-DS(a,T, N, w], (175)
1

() = ——NDC_TSO(OL”T, N, u). (176)

Tablica 8

Przyktadowe wzgledne wartoSci obciazenia estymatora funkeji autokorelacji (w, =02, D =1, D, =05,
D,=025,a,=02,a,=02,a,=0.1, t= 10) w zalezno$ci od N.

b)) 0337 | 0225 | 0.168 | 0.135 | 0.067 | 0.034 | 0.022 | 0013 | u=0
Ibtean)] 0483 | 0.327 | 0.248 | 0.199 | 0.101 | 0.051 | 0.034 | 0.020 | u=33
N 20 30 40 50 100 200 300 500
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Wspélczynnik &5 (1) zalezy tylko od parametréw funkeji autokorelacji sktadowych
kwadraturowych, a &; () — tylko od parametréw funkcji korelacji wzajemnej. Sa to
funkcje zanikajace wraz ze wzrostem przesuniecia, jednak w odr6znieniu od wspétezyn-
nikéw €5(u) 1 €3(u) sa nieoscylujace. Oczywiste jest, iz szybko§¢ zanikania ich ze
wzrostem przesunigcia jest takze mniejsza od szybkosci zanikania komponentéw korela-
cyjnych, co powoduje podobne do oméwionych wyzej wiasciwoéci wzglednego btedu

gstymaciji.

IR
R

LT

LT A

LLL LR

2L

’l‘\\\/(

75
N

Rys. 8. Obciazenie estymatora funkcji autokorelacji dla N=20, D =1, D, =05, D, =025,

a,=02,a,=02a,=01.

Wariancja estymatora funkcji autokorelacji w danym przypadku takze ma postaé (110),
przy czym wspbtezynniki a,(r), a$*(u) i ai’(u) okreSlone sa wzorami (54)—(56).
Sktadowa zerowego komponentu Eg")[ul, u), okreSlajaca si¢ charakterystykami, ktére
opisuja jego wiasnodci niestacjonarne, oczywiscie, jest rowna zeru, jezeli R (u) = R (u)
i RW(u)=0. Zerowe sa w tym przypadku takze wyzsze komponenty E,ﬁ"‘(ul,u).
Zauwazmy, ze wszystkie komponenty sa niezerowe, jezeli jest niespetniona jedna z tych
réwnosci.

Dla zerowego wspétczynnika a,(u) znajdujemy

+2D D (2 - cos2w i) + 2[D D e M+ 2D2 Jcos2w gu + 4D2 e

1
ay(u) = W[[Df(l + ey + D21+ e (2 + cos2w u) +

+

+2[DSQ2a, TN)+S,(a,T, N, ]+ DS2a,T, N+ S,(a,T, N, wllx  (177)

X (2 +cos2wqu) + 2DCDSS[(aC +a )T, N]@2- cOS2w 1) +
+D D[S Ta,T, Nuy+S@,T, aT N, uw+
+4D%5Qa,,T, N)cos2wu+4D%S,(2a,,T, N, 1)].
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Funkcje S(2aT, N) i §,(2aT, N, u) okre§lone sg wzorami (94) i (115), a funkcja S'a,T,
a. T, N, u) jest rbwna

N—1

S, Ta,T, N, u = 2, (1—%) exp(—a ju+nT|—a ju+nT)). (178)

=

Najwigksza warto$¢ wspolczynnik a (1) osiaga przy u = 0:

a,(0) = 1]\7[3D2[1 +25Qa,T, N)]+3D[1+25Qa,T, N)]+

(179
+2D D [1+2S[(a,+a )T, NI} +4D%[1+252a,, T, N)i.

W wyrazeniu (177) mozna wyrézni¢ trzy czeSci. Pilerwsza z nich nie zalezy od
przesunigcia 1 okre$lona jest tylko parametrami sygnatu oraz liczbg okreséw usrednienia.
Druga czg$¢ jest zanikajaca funkcja przesunigcia, a trzecia — okresowa. Szybkosé
zanikania i amplituda okresowych oscylacji sg okre$lone parametrami sygnatu i liczbg
okresdw uSrednienia. Sktadowa stata jest uwarunkowana tylko funkcja autokorelaciji
przyblizenia stacjonarnego sygnatu B (u), a okresowa — tylko drugimi komponentami
korelacyjnymi B5(u) i B5(u). Skladowa zanikajaca jest utworzona na podstawie charak-
terystyk stacjonarnoSci i niestacjonarnoéci. Dla duzych wartosci u réwnanie (177) mozna
zastgpi¢ przyblizeniem

1
() = [2(D +D,)? +(D,~D,)2c0s2w 4t + 4D%,cos 2w u +

2[D2SQa, T, Ny+DiSQa, T, N)I(2 +cos2w u) + (180)
+2D D S[(a, +a )T, NJ(2-cos2wu)+8D%S(2a, T, N)cosZa)Ou].

Wyrazenia (179) i (180) mozna przedstawi¢ w postaci sum stacjonarnej i niestacjonarnej
sktadowej ay(0) = af” (0)+af?(0) idy(u) =a§(u) +d§(u), przy tym

af(0) = iV[DZ[l +25Qa. T, )]+

(181)
+D[1+28(2a, T, N)}+2D D1 +25[(a,+a )T, N1},
a§(0) = [D2[1 +280a,T, N)] +
+D2[1425Q2a,T, N)]-2D,D [1+28[(, +a,)T, N]]+ (182)

+4D2[1+25Qa T, N,

Stos

usrednic
zmodul
Konkret
dla zad:

Prze
przeksz
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“a,T,

(178)
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2y od
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TOM 46 - 2000 KOHERENTNA ANALIZA KORELACYJNA .. 391

jak tez

) 1
a§u) = Z—ﬁ[Df[l +25Qa,T, )]+

(183)
+D[14+28Q2a,T, N)]+2D D [1+28[(a,+a )T, N,
~ 1
afi(u) = W[Df[l +28Qa T, N)]+
+D[1425Qa, T, N)]-2D D [1+2S[(a,+a )T, NJ]+ (184)
+4D2[1+252a,, T, N)]|cos2w,u.
af”(u) N .
Stosunek sktadowych WT okresla wplyw niestacjonarnosci sygnatu na wartosé
o (u

uérednionej w czasie wariancji estymatora funkcji autokorelacji. Jak w przypadku sygnatu
zmodulowanego amplitudowo wplyw ten jest istotny dla dowolnych przesunieé u.
Konkretne wartosci tego stosunku moga by¢ obliczone na podstawie otrzymanych wzordw
dla zadanych parametrow sygnatéw modulujacych i liczby okreséw udrednienia N.

PrzejdZmy teraz do analizy wiasciwosci wyZszych wspéiczynnikdw af~*(u). Po
przeksztalceniach otrzymujemy

%{[Df(l + ey — DX(1+ e (1 + cos2m u) +
+2[D D, (1 +e @by 12D D[]+ e |sin2e u +
+2[D2[SQa, TN)+S,(a, T, N, w)] - D[S2a,T, Ny+S,(@,T, N, wlx  (185)
X (2+cos2wau) +2[D D, [2S[(a, +a, )T, N+
+8(a, Ta,T, Nu)+Sa,T, a,,T. N, )]+
+D,D, [2S[(a,+a,)T, N1+
+8a,,T.a,T, N)+S'@.T, a_T, N, w)]]sin2u,

as(u) =

1 ,
as(u) = -m[[Df(l + ey - D2(1 + e ]sin2w gu —

~2[DD_ (1 +e @y D D_[1+e e aM]|(1 +cos2mqu) +
+2[DSQa,T, N)+S (T, N, w]-D[SQa,T, N+ ST, N, l]x  (186)
x sin2wyu - 2[D D [28[(a, +a )T, NI+
+S8a, o, T, Nay+8*a,T, a,,T, N, w)]+D,D,[25,+a, )T, N]+
+8a,,T, a,T, N, w+S(@,T, a,T, N, w]](1+cos2wu).
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Jezeli u =10, to gdzie
1
as5(0) = W[D?U +25Qa, T, N)] - D1 +28Q2a,T, N)), (187
¢ ZDCS' v .
a3(0) = =< [D.[1+2S[@, +a )T, N[+D,[1+2S[(a,+a, )T, M])].  (188)
Dla duzych wartosci u przy zaniedbaniu sktadnikéw, ktore zawieraja zanikajace funkcje
S (a.,Ta. T, N, uiS @f, N, u), otrzymamy
1
15(u) = —| [ D1+ 252 -
a5(u) = 5[ [D31+25Ca, TN))
=D?[1+28Qa,T, N)]](1 +cos2w i) +
+2[D.D, [1+2S[(a,+a )T, NI]+ (189)
+D D _[1+25[(a, +a )T, Nl|Jsin20u,
as(u) =
1 )
= ——[[D%[l +25Qa, T, N)1-D?[1+25Qa,T, N)]]sin2w u— Wspote
4N wzoracl
(190)
~2[p.D, [1+25[(a, +a )T, N)]]+
+D.D_[1+2S[(a,+a )T, NJ1J(1 +cos2w ).
Funkcje as(u) ia5(u) zawieraja sktadowe, ktére nie zaleza od przesunigcia u 1 sktadowe,
ktére zmieniaja sie wzgledem przesunigcia okresowo. Sktadowe state sa mniejsze od
poczatkowych wartodci a5(0) i a3(0) cztery razy, jak tez mniejsze cztery razy od
warto$ci amplitudy kosinusowych oscylacji kazdego wspétczynnika. Ze wzoréw
(189)—(190) wida¢, ze amplituda okresowych drgafi obu wspéiczynnikéw sg jednakowe, Dla duz

. . e e J-[
a r6znica faz migdzy nimi jest rowna >
Na podstawie réwnan (55)-(56) uzyskujemy

ayu) = J}\?[[Gg(u) + Gi(uycos2w yu + [ Gylu) + Gj{,(u)]sin2wou], (191)

ai(u) = —;—/[[Gg(u) + Gi(u)]cos2w ju — [G§(u) + Gi(uw)Isin2w ul, (192)
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(¥ ',. 1 1 1
gjdlle Gg(bt) _ ?[?[Dg(l + e—?a‘.gui)_*_Dz,(l +e—2aJu])___ 2D(DY[1 +e«2((xt_+a_i)iu;]] _
(187) (193)
~D2,(1+ ¢,
D |
(} 88) G:)(Ll) — 2cs [DC[] +€ou”+ax]u‘] “Ds[l _*_e—-(a{_ﬁaX)Iu;]], (194)
funkcje I
Gyl = Z[Df[S(2aCT,N)+S1(aCT, N, w)]+
+DHSQ2a,T,N)+S (a,T, N, w)] -
(195)
-D_D [2S[(a,+a )T, N1+
+8(a. T, a,T, N, u)+S"(a,T, a,T, N, w]],
(189) D
Gilu) = == [D.[2S1(@, +a, )T, N1+
+8a,Ta,T, N, w+S(,T, a,T Nul- (196)
-D[2S[(a,+a )T, N1+S(a,Ta,T, N, w+S(a,Ta,T, N, u)]].
Wspbtczynniki wariancji estymatora wariancji otrzymamy, jezeli w wyprowadzonych
wzorach zalozymy, Zze u = . Wtedy
(190)
1
as(0) = W[Df[l +28(2a, T, N)]+D?[1+25Q2a,T, N)]-
(197)
-2D.D_[1+2S8[(a,+a,)T, NI]-4D%4[1+25Qa, T, N)]],
ktadowe,
iejsze od e Deg B
razy o a;(0) = = [[D.11+281@,+a)T, M -D 1 +2Sl(a,+a, T, NI (198)
WZOrOw
inakowe, Dla duzych wartosci przesunied u:
~ 1 1 e Dcs
Gi(u) = 5 E(D§+D§—2DCD‘Y)—D§$ , Gyuw) = 5 (D,-D,), (199)
= 1
(191) Gy = Z[D%S(ZaCT, N)+D*SQa T, N)—
(200)
-2D.D Sl(a,+a )T, N)-D2,8Q2a,,T, N,
2 -
(192 Gyw) = D_[D Sl(a,+a, )T, N)-DSl(a,+a )T, N (201)
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Warto$ei wszystkich funkcji (199)-(201), jak wida¢, sa dwa razy mniejsze od ich
wartosct w punkcie u = 0. W odréznieniu od wspdtczynnikéw as(u) i as(u) — asw)

1 ai(u) w asymptotyce zawieraja tylko skladowe okresowe. Okresowe oscylacje obu

wspbtczynnikéw maja jednakowa amplitude i niezmienna wzgledem przesuniecia réz-
e faz " '
nicg faz ——,
€Ty

Tak wiec, wariancja estymatora funkcji autokorelacji sygnatu zmodulowanego
amplitudowo i fazowo ma wiasciwosci podobne do wiasciwosci tej wariancji w przypad-
ku sygnatu zmodulowanego amplitudowo. Jak wynika z tych wiasciwosci, wymagana
wiarygodno$¢ estymacji funkcji autokorelacji moze by¢ osiagnieta tylko dla takich
wartosci przesunie¢, ktére naleza do skoficzonego przedziatu [0, u,,, J. Wartos¢ u,
moze by¢ zwigkszona tylko przy obrébce odcinkéw realizacji o wigkszej dhugosci,
Wprowadzone wzory umozliwiaja obliczenie wariancji D[I;(t, u)] dla zadanych okresow
uSrednienia N. Zachowanie w czasie tej wariancji w zalezno§ci od N dla u =0
i pewnych parametréw przedstawiono na rys. 9 a wartoSci wzglednego btedu $rednio-
kwadratowego w tablicy 9.

: Tablica 9
Przykiadowe wzgledne biedy S$redniokwadratowe autokorelacji (w, =02, D, =1, D =05,
D,=025a,=02,0a,=02,a,=011=2)
w zaleznosci od N.

N Dlb(r,)] 0.867 | 0.708 | 0.613 | 0548 | 0388 | 0274 | 0224 | 0173 | u=38
%b([,u}g

0.173 | 0.141 | 0,122 | 0.109 | 0.077 | 0.055 | 0.045 | 0.035 | u=0
N 20 30 40 50 100 200 300 500

e

TSSS
‘:‘0“: o‘ ::
oSS ‘ "/ 4 /llo

i

/0.5

:.o.o

——

Rys. 9. Wariancja estymatora funkeji autokorelacji dla D, = 1, D, = 0.5, D, = 0.25,
a,=02,a,=02,a,=0.1
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Omowione powyzej wiasnodci dotycza réwniez estymatora funkcji autokorelacji
k(t, u). Estymator funkcji autokorelacji ma postaé:

DIkt = Bowy+ T [ Be(wycoskot+ B (wysinlwyt], 202)

1=2;4

a jego wspotczynniki moga by¢ obliczone na podstawie wzordéw (60)—(61), jak tez (177),
(185)~(186) 1 (191)~(192).

Rozwazmy teraz wiaSciwosci estymatoréw komponentéw korelacyjnych (62)-(63).
Obciazenie tych estymatoréw okre§la si¢ odpowiednimi wspéiczynnikami Fouriera
obciazenia funkcji autokorelacji b(z,u), a wariancje — réwnaniami (132)—(134). Anali-
zujac wariancje estymatora zerowego komponentu, wydzielimy sktadowe, zaleine
wladnie od niego oraz sktadowe, okre§lone drugimi komponentami korelacyjnymi:

D[Bw)] =

1
= GNP 0a T, Ny (20T, Ny +

+7y(@, T, N, u)cos2wu+7,(a,T, N, u)]+ 203)

+D[r,2a T, N)+r,Q2a, TNy +F,a,T, N, ucos2wu+¥,(a,T, N, u)]+
+D.D[2[rl(a, +a )T, NI+ r,(a,+a)T, N|+7a,Ta,T, N, u)+

+r@, Ta, T, N, wy+[ria,Ta,T, N, w+rya,T,a,T, N, uwlcos2wgul],

DW[By(w)] =

1
= —|D*[r,2a T, N)cos2w u+7,(a. T, N, u)]+
4N 0 c 0 o\He

+DHry(2a, T, N)cos2wu+ 7y, T, N, u)] - 04)

~D D [2r[(a, +a)T, Nlcos2wu+
+ro(a, Ta, T, N, u)+rya,T,a,T, N, u)]+
+4D2[r,2a,, T, N)cos2oqu+7ya.,T, N, w)]l.

Oczywiste jest, iz D[By(u)] = DB, (u)] +D™[By(u)]. Czesé stacjonarna sklada sie
z niezaleznych od przesunigcia u skladnikéw, jak tez skiadnikéw, zanikajacych ze
wzrostem przesuniecia — takze w sposéb oscylacyjny. Czg$l niestacjonarna stalych
skladnikéw nie zawiera, lecz zawiera skladniki okresowe oraz oscylacyjnie zanikajace.
Dla « = 0 mamy '
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DOB(0)] = [Dz[r0(2a T, N)+r,a,T, N)]+

+Df[r0(2as T, N)+r,2a,T, N)] + (205)
+2D D [r,l(a +a)T, N+, +a,)T, NMi],

DW[B(0)] = IN[D2 roa,T, Ny+D?r,2a, T, N)] -

~2D,D rf(a, +a )T, N)+4D2% r,(2a, T, N)]. (206)

ZaleznoSci tych funkeji od N dla pewnych parametr6w sygnalu podano na rys. 10.

0.15

013

01

0075

005

0.025 \\ R B e I

%, 5 8 1 14 7 20

czeé¢ niestacjonarna N
czg$¢ stacjonarna

Rys. 10. Wariancje estymatora zerowego komponentu D"’)[1§0(0)] i D(""[EO(O)] daD, =1,
D,=05,D,=025D,, =07,D,,=0a=02a=02a,=01a,_ =01

csp cyn ? ¥ 9 oy cxp
Dla duzych wartodci przesunieé czesci D(""[1§0(u)] i D(")[ﬁo(u)] mozna przeksztalcié do
postaci

DB, W] = iV[DZ[rO(Za T, N)+r,(2a,T, N)]+

+D2[ry(2a,T, N)+1,2a,T, N)]+ 207)
+2D.D,[ryl(a,+a) T, NI+ rl(@ +a )T, N]]],
1
o [D?r,20., T, Ny+D?ry(2a,T, N)] -
~2D D, ryl(@, +a,) T, N]+4D% r (20T, N)|cos2w .

DW[B,(w)] =
(208)

Tak wiec, tunkqa D(”[Bo(u)] jest w1elkosuq stala o wartodci dwa razy mniejszej od
poczatkowej D(")[B (0)]. Funkcja D“”[BO(uH jest okresowa wzgledem przesuniecia, jej
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kosinusowe oscylacje maja amplitude, warto$¢ ktérej jest dwa razy mniejsza od wartosci
D“’)[BO(O)] Zauwazmy, ze ten wynik zalezy od liczby okreséw usrednienia N. Warto§é
N wptywa tylko na wartosci bezwzgledne rozpatrywanych funkcji.

Ze wzordw (205) (206) oraz (207)—~(208) wynika, ze stosunek wzajemny miedzy
funkcjami D™[B (w)] i DW[B B,()] zalezy od stopnia niestacjonarnosci sygnatu, tj. od
roznicy D —D,, jak tez wartoSci D,,. Im wartoici tych wielkodci sa wieksze, tym
wigksza jest konieczno$¢ uwzglednienia niestacjonarnosci przy obliczeniu wiarygodno-
§ci estymacji funkeji przyblizenia stacjonarnego sygnatu B (u).

Wariancje estymatoréw drugich komponentéw korelacyjnch obliczmy stosujac wzory
(133)~(134). Naich podstawie dla estymtoréw komponentow wariancji sygnatu otrzymujemy:

D[B5(0)] = ;/[DZ[ZrO(Za T, Ny+4r,Qa,T, N)+r,2a.T, N)] +

+D[2ry(2a, T, N)+4r,a,T, N)+r,2a,T, N)]+ (209)
+D2[8r,2a,,T, N)~4r,(2a,,T, N)|+2D D,r,[(a,+a )T, N]],

~ 1 .
D[B(0)] = N [Dt4r,2a. T, N)] +

+Di4r,2a,,T, N)+r,Q2a, T, N)] + 210)
+2D.D [2r,[(a, +a )T, N+r [l +a,)T, NI+
+4D%[r(20.,, T, N)+2r,(2a,,T, M]].
Tablica 10

Przyktadowe wzgledne bledy §redniokwadratowe komponentéw korelacyjnych w zaleznoset od
Nw,=02,D,=1,D,=05 D, =025 a,=02a,=02a,=0I).

\’])[BO(())] 0.105 0.086 0.074 0.066 0.047 0.033 0.021
1B,(0)

DIBY0)]
B0y

|28

0.405 0.331 0.286 0.256 0.181 0.128 0.081

\/_D~[1§§(O)] 0.136 0.111 0.096 0.086 0.061 0.043 0.027
B3]
N 20 30 40 50 100 200 500

Wraz ze wzrostem N wielkosci te stopniowo gasna (rys. 11, tablica 10). Dla duzych
wartosci przesunugcia u przy pominigciu sktadnikéw zanikajacych uzyskujemy

D[Bsw)] =

1] D?
= -ﬁti-j[[ro(Z(z(T, NY+2r,(2a, T, N)J(1 +cos2w u) +r,2a,. T, N)|+
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2

D
+ T"[[ro(ZaS T, N)+2r,2a, T, N)J(1 +cos2w,u) +7,2a,T, M)+

-+

DCDS
S 2r@c+a)T, N+l +a)T, N]x @11

X (1 =cos2wgu) +2r,[(a,+a )T, N]]+
+D%L[2r,Q2a,,T, N)-r,(2a,,T, N)lcos2wu+
+DN[DCrO[(aC +a,)T, NI-D r)l(a,,+a)T, N]]Sin2a)0u,

D[Bsw)] =

N| 4
+2r,(2a, T, N)(1 +cos2wgu) +r,(2a,T, N)] +

i1 D?
= — [r0(2a T, N (1 - cosZa)Ou) +

D? '
(2, T, N)(1 ~ cos2wqu) +2r,(20, T, N)

X (14 cos2wu) +r,(2a,T, N)]+ (212)
D(,'DS

: [irl(a,+a )T, N1+2r,l(a,+a)T, N]]x

-+

X (1 =cos2wou)+r,0(a,+a,)T, NJ]+
+D%[r,2a T, Ny+r,2a,T, N)lcos2wu—

-D, D, rl(a,+a,)T, N1-D rl(a,+a,)T, Nllsin2w,u).

Wariancje estymatoréw, jak wida¢, zawieraja rowniez skladniki state i okresowe wzgle-
dem przesuniecia u, dla ktérych moga by¢ oszacowane komponenty korelacyjne BS5(u)
i Bi(u) o pewnej dopuszczalnej doktadnosci, naleza do takiego przedziatu, gdzie wariancje
sa funkcjami zanikajacymi. Konkretne zalecenia wyboru punktu odcigcia korelogra-
mu u, . oraz liczby okreséw usrednienia N mozna opracowac na podstawie wyprowadzo-
nych wzoréw przy zadanych warto$ciach parametrow modulujacych sygnatow.

Wyrazenia wariancji estymatordéw komponentéw K5(u) i K5(u) mozna wyprowa-
dzi¢, stosujac réwnania (84)—(85). Wiasciwosci tych wariancji sa podobne do wtas-
ciwosci wariancji estymatorow komponentéw korelacyjnych BS(u) i Bj(u). Stosujac
podobne wzory, mozemy obliczyé wartosci liczbowe wariancji estymatoréw, jak tez
wzglednych bledéw §$redniokwadratowych dla pewnych parametréw modulujacych
sygnatéw i na tej podstawie moga by¢ ustalone parametry ich etymacji — diugo$¢
odcinka realizacji i punkt odcigcia kolerogramu, zapewniajace okre§lona wiarygod-
n08¢ estymacji.
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Rys. |1. Wariancje estymtoréw drugich komponentéw korelacyjnych dla D =1, D, =05, D, = 0.25,

a,=02,a,=02 a,=0.1.

7. PODSUMOWANIE

Otrzymanie iloSciowych charakterystyk wiarygodno$ci estymacji charaktrerystyk
probabilistycznych niestacjonarnych sygnaléw zmodulowanych jest jednym z podstawo-
wych zagadniefi ich analizy statystycznej. Umozliwiaja one uzasadniony wybér para-
metréw obrobki, co oznacza obiektywng interpretacje wynikéw i weryfikacje modelu,
W pracy wiarygodno$¢ koherentnej obrobki statystycznej okreSlona jest za pomoca
obciazenia 1 wariancji estymatorow wartosci oczekiwanej, funkcji autokorelacji, wspot-
czynnikobw Fouriera tych charakterystyk, jak tez wielkosci, skonstruowanych na ich
podstawie. Wyprowadzone wzory opisuja zalezno$¢ obcigzenia 1 wariancji estymatoréw
od diugosci odcinka realizacji, jak tez komponentéw korelacyjnych sygnatéw. Kon-
kretyzacja wzoréw analitycznych komponentéw korelacyjnych dla pewnych typow
niestacjonarnych sygnatéw zmodulowanych umozliwita otrzymanie zaleznosci od para-
metrow okreSlajacych korelacyjne wiasciwosci sygnatéw modulujacych, a w tym do-
kfadniejsze zbadanie wtadciwosci estymatorow i obliczenie wskaznikéw wiarygodnosci
dla zadanych parametréw obrobki i dlugodci odcinka realizacji. Wykazano, Ze niestac-
jonarno$¢ istotnie zmienia wartosci ilo§ciowe wskaznikéw wiarygodnosci (do 50%), jak
tez ich zachowanie wraz ze wzrostem przesunigcia. Wariancje estymatoréw charakterys-
tyk korelacyjnych ze wzrostem przesunigcia przybieraja postacie niezanikajacych drgan,
amplituda ktoérych jest okre§lona charakterystykami niestacjonarnosci sygnatu, a ich
warto$§¢ Srednia charakterystykami przyblizenia stacjonarnego. Takie zachowanie wa-
riancji wzgledem przesuniecia §wiadczy o tym, Ze wiarygodna estymacja charakterystyk
korelacyjnych mozliwa jest tylko dla przesunieé, nalezacych do pewnego przedziatu
[0, u,]. W tym przedziale wariancje estymatoréw majg postacie zanikajacych drgan.
Konkretne warto$ci u,, mogg by¢ obliczone z wykorzystaniem otrzymanych wzoréw.
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Wzory te byty podstawa do opracowania oprogramowania, celem ktérego jest obliczenie
wskaznikéw wiarygodnoS$ci estymacji wartoSci oczekiwanej, funkcji autokorelacji, ich
wspétczynnikéw Fouriera dla pewnej liczby okreséw udrednienia N oraz pewnych
warto$ci parametrow sygnatéw modulujacych. Przyklady takich obliczefi podano w pra-
cy. Oprogramowanie to umozliwia takze rozwigzanie zagadnienia odwrotnego — wybo-
ru liczby okreséw usrednienia N w celu otrzymania pozadanej wiarygodno$ci obrobki.
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1. JAWORSKI, Z. ZAKRZEWSKI

COHERENT CORRELATION ANALYSIS OF NONSTATIONARY
MODULATED SIGNALS

Summary

Coherentr estimation method of nonstationary modulated signals is considered. The properties of the
estimates of mean, correlation function and Fourier components was analysed. The formulas for biases and
variances of estimates was received.

Key words: periodically correlated stochastic signals, mean, correlation function, correlation components,
estimates, bias, variance, processing parameters.
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Dekompozycja funkcji i relacji boolowskich
w syntezie logicznej i analizie danych

PIOTR SAPIECHA, MICHAL PLEBAN, BOGDAN ZBIERZCHOWSKI

Instytut Telekomunikacji, Politechnika Warszawska

Otrzymano 2000.06.02
Autoryzowano 2000.06.30

W pracy wykazano, Ze problem dekompozycji dowolnej funkcji skoriczonej f(A.B) do
postaci h(g(A).B)., gdzie g jest funkcja boolowska, jest rozstrzygalny w czasie wielomianowym
wzgledem rozmiaru problemu. Réwnoczesnie wykazano, ze pominigcie zatozenia dotyczacego
funkcji g powoduje znaczne skomplikowanie problemu. Tak ogdlny problem nalezy do klasy
probleméw NP-trudnych. W pracy przedstawiono sprowadzenie problemu dekompozycji funk-
cji skoriczonych do problemu wierzchotkowego kolorowania grafu. Opisano takze, sprowadze-
nie problemu dekompozycji relacji do problemu wyznaczania kolorowania wierzchotkowego
hipergrafu. W celu wykazania poprawno$ci obu redukeji, wykorzystano kombinatoryczng wilas-
no§¢ Helly.

Stowa kluczowe: synteza logiczna, algorytmy, dekompozycja funkcjonalna.

1. WSTEP

Metody dekompozycji funkcji skoficzonych maja szerokie zastosowanie w wielu
dziatach informatyki. Wymierimy tylko sztuczng inteligencje, a doktadniej — maszyno-
we uczenie, syntezg logiczna oraz analize obrazéw. W maszynowym uczeniu, jak
i w analizie obrazéw, metody dekompozycji moga wspomagaé proces uczenia sig
ukrytych wtasnodei analizowanych danych przez maszyne-komputer [19Zup97],
[12R0s90]. Poza tym metody te moga by¢ réwniez pomocne w procesie kompresji regut
decyzyjnych [16Sel97], [13Sap96]. W syntezie logicznej metody dekompozycji po-
zwalaja efektywnie projektowaé (mapowad) uktady cyfrowe w technologii CPLD/FPGA
[10LuS95], [15Sel97], [18Wan92]. Biorac pod uwage ilo$¢ praktycznych zastosowan
metod dekompozycji funkcjonalnej, uzasadnione staja si¢ pytania o zlozono$¢ ob-
liczeniowa okre§lonych probleméw dekompozycii, jak réwniez o efektywnos¢ uzywa-
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nych do dekompozycji algorytméw. Czasami poza pytaniami analitycznymi, mozna
probowa¢ zadaC pytania syntetyczne: na ile istniejace algorytmy sa ogélne i czy mozng
je uvogolnic? W pracy jest rozwazany problem dekompozycji relacji, bedacy uogél-
nieniem problemu dekompozycji funkcji. Niepelne rozwigzanie tego problemu przed-
stawiono w artykule [11Per97]. W celu udzielenia odpowiedzi na powyzej sformutowa-
ne pytania autorzy musieli odwota¢ si¢ do pewnych poje¢ kombinatorycznych, mianowi-
cie wiasno$ci Helly.

2. POJECIA PODSTAWOWE

Grafem G = (V, E) jest para zbioréw V i E, gdzie V jest ustalonym zbiorem, a E jest
relacja binarng okreslong na V. Elementy zbioru V sa nazywane wierzchotkami,
natomiast elementy zbioru E nazywane sa krawedziami. Dowolny podzbiér wierzchot-
kow, ktorego zadne dwa wierzchotki nie sa potaczone krawedzia ze zbioru E nazywamy
zbiorem niezaleznym. Przez catkowite i poprawne kolorowanie wierzchotkéw grafu
G bedziemy rozumieli catkowita funkcje ¢: V— Kolory, taka ze: jesli {v, w}e E, to
c(v) # c(w). Jeli zbior koloréw jest k-elementowy, to wéwczas méwimy, ze graf jest
k-kolorowalny. Najmniejsza liczba naturalna k, dla ktérej graf jest k-kolorowalny
nazywamy liczba chromatyczng grafu G i oznaczamy y(G) = k. Zatem, dowolny zbiér
niezalezny wierzchotkéw moze by¢é monochromatyczny. Problem wyznaczenia x(G) dla
danego dowolnego grafu G jest problemem NP-trudnym [2Ber90], [SHal93], [6Joh74].

Hipergraf H = (X, F) jest rozszerzeniem pojecia grafu. Krawedzie hipergrafu
H moga zawiera¢ dowolng liczba wierzchotkéw X, to znaczy Fc P(X). Dowolny
podzbiér T wierzcholkéw hipergrafu H, kt6ry jest incydentny z kazda krawedzia
hipergrafu, nazywamy transwersala. Moc najmniejszej transwersali (w sensie licznoci
zbioru) dla danego hipergrafu H oznaczamy ©(H). Problem wyznaczenia t(H) dla danego
dowolnego hipergrafu H jest problemem NP-trudnym [4Gar79], [6Joh74]. Poprzez
analogi¢ do powyiej podanych definicji méwimy, ze dowolny podzbiér wierzchotkéw
V ktory nie zawiera zadnej z hiperkrawedzi ze zbioru F nazywamy zbiorem niezalez-
nym oraz dowolna funkcje catkowita ktéra nie jest monochromatyczna na wierzchot-
kach dowolnej hiperkrawedzi nazywamy kolorowaniem hipergrafu.

Niech Card(X) oznacza moc zbioru X. Powiemy, ze hipergraf H = (X, F) ma
whasnos¢ Helly (patrz [1Ber89]), jesli kazda podrodzina rodziny F jest gwiazda (star):

VIic{l, 2, .Card(F)}Vije J:ENE#@= (\E, #Q

Niech bedzie dany hipergraf H = (X, F). Graf G, = (V, E) nazywamy grafem ‘

reprezentacji hipergrafu H, jesli: V= Foraz (f,,fy e E finf,# D.
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Fakt 1.1. Niech hipergraf H ma wiasnos$¢ Helly. Jesli co-G = (V, V2, E) oznacza co-graf
dla dowolnego grafu G = (V, E), to wowczas rodzina zbioréw generujacych wierzchotki
zbioru niezaleznego w co-G,, jest gwiazda.

Dowdéd. Patrz [1Ber89].

Fakt 1.2. Niech hipergraf H ma wlasno$¢ Helly. Woéwczas zachodzi nastgpujaca
ré6wnosé: :

(H) = x(co-GH).

Dowdd. Patrz [14Sap98].

Wtasno$¢ Helly ma swoje uogdlnienie, wlasnosci k-Helly. Méwimy, ze hipergraf
H = (X, F) ma wlasno$¢ k-Helly, jesli kazda podrodzina rodziny F jest k-gwiazda
(k-star): ’

VJIc {12, ., CardF)} VI cJ & CardD<k (N E,#+ D = (E, =&
kel

ke{l,..n}

Wiasno$¢ Helly jest zatem tym samym co wlasno§é 2-Helly. Jako prosty wniosek
z podanych definicji otrzymujemy nastepujacy fakt.

Fakt 1.3. Jesli hipergraf H = (X, F) jest k-Helly oraz k<4, to tez jest h-Helly.

Wiasno$¢ k-Helly pojawila sie po raz pierwszy w geometrii kombinatorycznej
i wigze si¢ przede wszystkim z klasycznym twierdzeniem zwiazanym z nazwiskiem
Helly [1Ber89].

Fakt 1.4, (Helly) Skoficzona rodzina zbioréw wypuklych w R"~! ma wiasno$¢ n-Helly.
Stad otrzymujemy prosty kombinatoryczny wniosek.

Fakt 1.5. Jesli dany jest hipergraf H = (X, F) taki, ze X = [n], to jest on n-Helly.
Niech bedzie dany hipergraf H = (X, F). Hipergraf H, = (V, E) nazywamy hiper-
grafem k-reprezentacji hipergrafu H, je§li: V = F oraz

le Eo (c{l,.,Card(F)} & Card)sk & [\ E, # D)

kel

Stad H, = Gy. Poprzez analogi¢ do faktéw 1.1 1 12 otrzymujemy nastgpujace fakty.

Fakt 1.6. Niech hipergraf H ma wilasno§¢ k-Helly. Wowczas rodzina zbioréw generuja-
cych wierzchotki zbioru niezaleznego w co-hipergrafie reprezentacji co-Hk jest k-
gwiazda.

Fakt 1.7. Niech hipergraf H ma wiasno$¢ k-Helly. Woéwczas zachodzi nastepujaca
1ownosé:

T(H) = y{co-H,).
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3. DEKOMPOZYCJA FUNKCJI SKONCZONYCH

W rozdziale tym zostang przedstawione podstawowe fakty dotyczace problemy §
dekompozycji czeSciowych funkcji skoficzonych. Niech bedzie dana rodzina funkeji f
skoficzonych F:[m]"— [m]* (F = {fi},.e[k]', gdzie f,:[m]"— [m]) oraz pewien podzia} “
zbioru zmiennych Var(F) tych funkcji na dwa roztaczne zbiory A (bound set) i B (free I
ser). Tablica dekompozycji (decomposition chart) zbioru funkcji F nazywamy macierz i
dwuwymiarowa o kolumnach etykietowanych wartoéciami zmiennych funkcji F ze f
zbioru A oraz o wierszach etykietowanych wartosciami zmiennych funkcji F ze zbiory é
B. Elementami macierzy m; sa wartosci jakie przyjmuja funkcje F na wektorach 1
zfozonych z odpowiednich etykiet i-tego wiersza i j-tej kolumny. Liczbe istotnie ; dekc
réznych kolumn (column multiplicity) tej macierzy ze wzgledu na ich zawartogé
oznaczamy symbolem v(B|A). é

|
|
i

Fakt 2.1. Niech bedzie dana rodzina cze$ciowych funkcji skoriczonych F:[m]®— [m]*
(F = {fi}ie[k}, gdzie f:[m]”—[m]) oraz pewien podziat zmiennych Var(F) na dwa

roztaczne zbiory A i B , wowczas:

F(A, B) = H(G(A), B) & v(B|A)<d,

gdzie: G={g(A)}_ e dla g, :[m]®® - [d] oraz ]
H={h(G(A), B)}ioi . dla h:[u]**®—[m], u= max{d, m}. p
:
Dowdd. Patrz ksiazka [9Eub97].
Twierdzenie to sugeruje, ze podstawowym problemem dekompozycji skoficzonych
funkeji czesciowych jest wyznaczanie takich ekspansji funkcji dla ktérych wartosé Fakt
v(B|A) jest najmniejsza: (ak r
Szkic
Problem k — dekompozycji dla czesciowych funkeji skoriczonych dla danej , stwier
pary rozlacznych zbioréw zmiennych wejsciowych ‘ wielo
Dane:  skoriczona rodzina funkcji skoficzonych F oraz podziat zbioru zmien-
nych wejSciowych na dwa zbiory A i B oraz ke N, Fakt
Zadanie: czy istnieje taka ekspansja funkcji F, dla ktérej v(BlA) = k7 nalezy
Szkic
Problem wyznaczania ekspansji funkcji dla ktérych wartos§é \/(B}A) jest najmniejsza orzeka
mozna sprowadzi¢ do problemu kolorowania grafu [18Wan92]. Spostr;
(wPT
Fakt 2.2. Problem k — dekompozycji czesciowych funkcji skoficzonych sprowadza sig reduke

do problemu k-kolorowania grafu (w PTIME). dla da
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Szkic dowodu. Jak tatwo zaobserwowaé kolumny w macierzy dekompozycji moga by¢
traktowane jako odcinki w kracie K = ([m]", <), gdzie n i m sa pewnymi liczbami
naturalnymi, natomiast < jest porzadkiem leksykograficznym. Naszym celem jest
stwierdzenie czy istnieje takie ,,sklejenie” kolumn aby w efekcie zostato ich tylko k.
Problem ten jest réwnowazny odpowiedzi na pytanie czy istnieje k — elementowa
transwersala hipergrafu ziozonego z wymienionych odcinkéw. To za§ pytanie, jest
rownowazne (patrz fakt 1.2., odcinki w dowolnej kracie maja wiasnosé 2-Helly)
pytaniu o istnienie k-kolorowania grafu incydencji (oznaczonego Gpa.p)) tego hiper-
grafu. Stad redukcja opiera si¢ na skonstruowaniu grafu incydencji. Wymaga to czasu
rzedu O(k*w), gdzie k 1 w sa odpowiednio liczba kolumn i liczba wierszy macierzy
dekompozycji.

Na podstawie powyzszego sprowadzenia mozna zaproponowaé nastepujacy schemat
dekompozycji funkeji skoficzonych.

Schemat dekompozycji

Wejscie:  skonczona rodzina funkcji skoniczonych F oraz podzial zbioru
zmiennych wejsciowych na dwa zbiory A i B;
Wyjscie:  dekompozycja F(A,B) = H(G(A),B) minimalizujaca wartoéé
v(B|A);
1. wyznacz graf Gy, ;) niezgodnosci kolumn zawartych w tablicy
dekompozycji;
2. wyznacz minimalne kolorowanie grafu Grapy
3. wyznacz dekompozycje funkcji F postaci H(G(A),B) na podstawie
wynikéw otrzymanych w kroku 2.

Fakt 2.3. Problem k — dekompozycji dla k = 1, 2 dla czesciowych funkcji boolowskich
(jak rowniez dla czesciowych funkcji skoficzonych) nalezy do PTIME.

Szkic dowodu. Twierdzenie jest wnioskiem z faktu 2.2 oraz z tego, ze problem
stwierdzenia czy dany graf jest dwu — kolorowalny mozna rozstrzygna¢ w czasie
wielomianowym.

Fakt 2.4. Problem k — dekompozycji dla k>3 dla czesciowych funkcji skoficzonych
nalezy do klasy probleméw NP — zupetnych.

Szkic dowodu. Dowéd tego faktu oparty jest na dwoéch spostrzezeniach. Pierwsze
orzeka, ze problem k-dekompozycji funkcji skoficzonych nalezy do klasy NP. Drugie
spostrzezenie mozna wyrazi¢ nastgpujaco: problem k-kolorowania grafu redukuje sie
(w PTIME) do problemu k-dekompozycji czg§ciowych funkcji skoficzonych. Procedura
redukeji opisana jest w Algorytmie 1. Procedura redukcji generuje tablice dekompozycji
dla danego grafu G, tak aby zachodzita réwno$¢ x(G) = v(B|A).
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Algorytm 1.

procedure Redukcja KD

begin

fori =1tondo

begin

.

3

for k =1 to (i~ 1) do v[k, i]: = "=";
771”;
fork:=(i+1) tondo

if {v,,v,} € Ethen v[ki]:="0"

v[i, 1] :

end;

end;

else

vik, i] s = 7=

Uwaga: symbol '~ oznacza don’t-care value

Przykiad. Obecnie przedstawiony zostanie przyktad dziatania opisanej procedury reduk-

cji dla pewnego grafu G (patrz rysunek 1).
W efekcie otrzymujemy:

Tablica 1 i
Tablica dekompozycji
| 2 3 4 5
1 - - 0 0 5
- 1 - - 0
- - 1 0 -
- - - 1 0

Obecnie zostanie przedstawione uogdlnienie problemu dekompozycji czedciowych
funkcji skoficzonych do problem dekompozycji relacji skonczonych. Przez relacje
skoficzong bedziemy rozumieli funkcje postaci r: X" — P(X). Poniewaz obrazy relacji
skoficzonych sa podzbiorami pewnego ustalonego zbioru X, to nie muszq one miec
wtasnosci 2-Helly (np. {1, 2}, {1, 3}, {2, 3}), w przeciwiefistwie do obrazéw rodzin
czesciowych funkcji — ktére byly odcinkami z kraty K = ([m]", <). Zatem aby

Rys. 1. Graf G
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rozwigzac problem dekompozycji relacji trzeba bedzie uzy¢ bardziej subtelnych narze-
dzi. Fakty te nie zostaty uwzglednione w pracy [11Per97].

Przy zachowaniu definicji podanych w rozdziale trzecim i zamianie pojecia funkcji
na pojecie relacji otrzymamy nastepujace sformulowanie problemu dekompozycii rela-
cji: :

Problem k -— dekompozycji dla relacji skonczonych dla danej pary roz-
Iacznych zbioréw zmiennych wejsciowych

Dane:  skoficzona relacja r oraz podzial zbioru zmiennych wejéciowych na
dwa zbiory A i B oraz ke N,

Zadanie: czy istnieje taka ekspansija relacji r, dla ktérej V(B|A) =k?

Fakt 4.1. Niech bedzie dana relacja r: X"— P(X). Problem dekompozycji relacji
r sprowadza si¢ do problemu kolorowania hipergrafu.

Dowod. W mySl faktu 1.7 musimy na podstawie naszej wiedzy o tablicy dekompozycji
dla relacji r zbudowaé k-hipergraf incydecji dla k = Card(X). Ponizej podano Algorytm
2 redukcji problemu dekompozycji relacji do problemu kolorowania hipergrafu. Jezeli
w tablicy dekompozycji jest odpowiednio w-wierszy i k-kolumn, to ztozono§é algorytmu
szacuje sig przez O(kw*™"). W algorytmie symbole Xf A Oznaczaja rzut zbioru X na
sktadowe ze zbioru A.

Algorytm 2

procedura Construct H,, »;
begin
k := Card(Y);
Kiam = X|as Frap = a,
for i:=2tok do
begin
V: = kolejny 1-elementowy podzbidr wektordéw ze zbioru X p
w porzadku leksykograficznym;
if (V stanowi zbiér niezalezny w hipergrafie Hy, ;)
and (Iwe X]B N t(v,w) = &)

veV
then Fyup) @ = FanW{Vh
end;
end;

Opisane powyzej algorytmy dekompozycji wykorzystano w pakiecie oprogramowa-
nia opracowanym w Instytucie Telekomunikacji na Politechnice Warszawskiej. Obecnie
oméwimy efekty dziatania tego pakietu.
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W tablicy 2 przedstawiono wyniki z dziedziny syntezy logicznej, dotyczace dekom-
pozycji uktadéw cyfrowych na uklady PLA. Rozmiary uktadéw (silicon area) mierzone
sa z wykorzystaniem wzoru S = P(4n, +2n, +m), gdzie P — liczba terméw, n, — liczba
wejsc 4-wartoSciowych, n, — liczba wejs¢ 2—warto$ciowych, m — liczba wyj$¢. Litera
b’ oznacza dekompozycije w systemie binarnym, natomiast litera 'm’ oznacza dekom-
pozycje w systemie wielowartoSciowym.

Tablica 2
Wyniki dekompozycji uktadéw cyfrowych
Nazwa Wielkosé Wielkos¢ po Wielkosé po
funkcji oryginalna dekompozycji (b) |dekompozycji (im)
Rd84 5120 1280 1408
Rd73 2178 776 1142
Alu2 26624 24399 25124
Misex | 5888 1984 1984
Sao 24576 8192 8192

W tablicy 3 przedstawiono wyniki z dziedziny dekompozycii systeméw informatycz-
nych specyfikowanych przy pomocy regul typu ,,if then else”. Adekwatnie, rozmiary
systemow mierzone sa na podstawie wzoru S =7p 2 q;, gdzie p — liczba regul, q;
— liczba bitéw potrzebnych do reprezentacji i-tego atrybutu.

Tablica 3
Wyniki dekompozycji tablic decyzyjnych
Nazwa Wielko$é przed | Wielko§¢ po
przykiadu dekompozycja | dekompozycji
Monks Ite 4752 487
Monks2te 4752 507
MonksItr 1364 933
Monks2tr 1859 1095
Monks3tr 1342 929
House 3944 1049
Nurse 1365 475

Jak widaé, zastosowanie metod dekompozycji pozwolito istotnie zmniejszy¢ rozmiary
badanych uktadéw. Réwnocze$nie mozna zaobserwowaé, Ze uzyte uvogdlnione algoryt-
my dekompozycji — metody dekompozycji funkcji wielowartosciowych nie ustepuja
klasycznym — binarnym metodom dekompozycii.
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Dodatkowo, tablica 4 zawiera wyniki zastosowania metody dekompozycji z wyko-
rzystaniem r6znych algorytméw kolorowania wierzchotkowego graféw (doktadnie:
prostego algorytmu sekwencyjnego, algorytmu sekwencyjnego pierwszy-wiekszy, al-
gorytmu sekwencyjnego najmniejszy-ostatni, algorytmu najwiekszych zbioréw niezalez-
nych) do projektowania uktadéw cyfrowych na uktady PLA

Tablica 4
Wyniki dekompozycji uzyskane z wykorzystaniem r6znych metod kolorowania
wierzchotkéw grafu

Example Original size| After SSA | After LFSA | After SLSA | After MISA

Bbtas 210 157 171 162 162
Ex7 306 288 288 288 208
9sym 1615 530 541 515 543
Trall 340 335 335 335 335
Opus 588 544 544 549 576
Sqre8 760 386 386 386 386
Alu2 3666 3320 3548 3548 3320
Adr4 1575 593 574 593 620
Clip 2691 1414 1393 1337 1421

Z4 1062 377 366 366 424
Sao2 1392 810 820 792 774
Root 1197 879 99 873 864
Rd84 5100 724 750 750 750

5. WNIOSKI

W pracy wykazano, ze problem dekompozycji dowolnej funkcji skoficzonej f(A,B)
do postaci h(g(A),B), gdzie g jest funkcja boolowska, jest rozstrzygalny w czasie
wielomianowym wzgledem rozmiaru problemu. Wykazano réwniez, ze pominiecie
zafozenia dotyczacego funkcji g powoduje znaczne skomplikowanie problemu. Tak
ogolny problem nalezy do klasy probleméw NP-trudnych. W pracy przedstawiono
sprowadzenie problemu dekompozycji funkcji skodczonych do problemu wierzchot-
kowego kolorowania grafu. Opisano takze, sprowadzenie problemu dekompozycji relacji
do problemu wyznaczania kolorowania wierzchotkowego hipergrafu. Opisane w pracy
algorytmy dekompozycji funkcji wielowarto§ciowych wykorzystano w pakiecie oprog-
ramowania opracowanym na Politechnice Warszawskiej. Wnioski plynace z testow
komputerowych omawianego pakietu sa dwojakie. Po pierwsze, zastosowanie metod
dekompozycji pozwolito zmniejszy¢ rozmiar badanych uktadéw, zaczerpnietych zarow-
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no z dziedziny syntezy logicznej jak i wielowarto$ciowych systeméw informacyjnych.
Po drugie, wykorzystanie bardziej ogélnych metod — metod dekompozycji funkeji
wielowarto§ciowych zamiast metod dekompozycji funkcji boolowskich nie wplyneto
negatywnie na efektywnos$¢ dzialania omawianego systemu. W efekcie otrzymano
bardziej elastyczne oprogramowanie, mogace analizowaé szersze spektrum danych.
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P. SAPIECHA, M. PLEBAN. B. ZBIERZCHOWSKI

DECOMPOSITION OF BOOLEAN RELATIONS AND FUNCTIONS IN
LOGIC SYNTHESIS AND DATA ANALYSIS

Summary

This paper shows that the problem of decomposing a finite function £(A,B) into the form h(g(A),B), where
g is a Boolean function, can be resolved in polynomial time, with respect to the size of the problem. It is also
shown that omission of the characteristic of the g function can significantly coraplicate the problem. Such
a general problem belongs to the NP-hard class of problems. The work shows how the problem of
decomposition of a finite function can be reduced to the problem of coloring the vertices of a graph. It is also
shown that the problem of decomposition of relations can be reduced to coloring the vertices of their
hypergraphs. In order to prove the validity of the theorems, combinatory properties of Helly are used.

Key words: logic synthesis, algorithms, functional decomposition.
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Rozpoznawanie obrazéow
metoda minimalnoodleglo$ciowa
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W artykule oméwiono sposéb funkcjonowania systemu wizyjnego przeznaczonego do
automatycznego rozpoznawania typéw uktadéw scalonych. System taki moze znaleZ¢ praktycz-
ne zastosowanie na stanowiskach automatycznego montazu uktadéw scalonych przez robota
przemyslowego, bad? tez moze zostaé wykorzystany na stanowisku automatycznej kontroli
jako$ci produkcji, gdzie zachodzi konieczno$é zapewnienia, ze w danym miejcu zostal
umieszczony uktad scalony o pozadanym typie. W artykule opisano szczegblowo wszystkie
operacje wykonywane w celu rozpoznania typu ukiadu scalonego, takie jak: pozyskanie obrazu
z kamery, przetworzenie wstepne obrazu, segmentacje obrazu, pomiar warto$ci cech opisuja-
cych rozpoznawane obiekty oraz wybér klasy przynaleznoSci rozpoznawanego obiektu. Jako
metode rozpoznawania wybrano metode minimalnoodleglo$ciowa, polegajaca na poszukiwaniu
najblizszego sasiada w przestrzeni cech opisujacych obiekty podlegajace automatycznej klasyfi-
kacji.

Stowa kluczowe: systemy wizyjne, rozpoznawanie obrazéw, metody minimalnoodleglosciowe

1. WSTEP

Automatyczna identyfikacja obiektéw w systemie wizyjnym jest zawsze procesem

wieloetapowym, sktadajacym si¢ z szeregu nastepujacych kolejno po sobie czynnosci
wéréd ktdrych mozna wyrdznié [1]:

Pozyskanie obrazu z kamery i jego umieszczenie w odpowiednim buforze pamigci.
Wstepne przetworzenie obrazu, majace na celu poprawe jego jakosci, eliminacje
ewentualnych zaki6cefi badZ dodanego do sygnatu obrazu w torze transmisyjnym
szumu, a takze zaakcentowanie i uwypuklenie w obrazie tych jego elementéw, ktére
posiadajg istotne znaczenie z punktu widzenia dalszego procesu rozpoznawania.
Segmentacje obrazu, polegajaca na wydzieleniu z obrazu obiektow podlegajacych
identyfikacji.
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e Pomiar warto$ci cech opisujacych badane obiekty, ktérego celem jest uzyskanie
warto$ci liczbowych, w oparciu, o ktére przeprowadzone zostanie rozpoznanie
obiektow.

¢ Automatyczng klasyfikacje, polegajaca na przypisaniu badanego obiektu do jednej ze
zdefiniowanych uprzednio klas przynaleznosci.

Sposrod wymienionych powyzej operacji jedynie pozyskanie obrazu z kamery i jego
umieszczenie w buforze pamieci sa realizowane na drodze czysto sprzgtowej za pomoca
kart z uktadami akwizycji obrazu (ang. frame-grabber). Natomiast wszystkie pozostate
z wymienionych powyzej operacji wymagajg juz opracowania i realizacji odpowied-
niego algorytmu.

W artykule opisano spos6b funkcjonowania systemu wizyjnego przeznaczonego do
automatycznego rozpoznawania typoéw uktadéw scalonych. Zatozono, ze wszystkie
rozpoznawane uklady scalone posiadaja identyczny typ plastikowej obudowy o czternas-
tu wyprowadzeniach. Zatem rozpoznanie tych ukladéw musi zostaé oparte na analizie
oznaczefi, zamieszczonych na wierzchniej stronie ich obudowy.

2. PRZETWARZANIE WSTEPNE

Obrazy ogladanej przez system wizyjny sceny zostaly pozyskane z kamery jako
obrazy monochromatyczne o 256 dostepnych poziomach jasnodci pikseli oraz o roz-
dzielczosci przestrzennej 512 na 512 pikseli. Zapewniono staly poziom o$wietlenia
analizowanej w systemie wizyjnym sceny, poprzez jej o§wietlenie dodatkowym Zrédtem
$wiatla w postaci lampy halogenowej o mocy 20 W. Zapewniono takze stale oddalenie
kamery od obserwowanej sceny, poprzez umieszczenie jej na nieruchomym statywie.
Kamera zostala ponadto wyposazona w funkcj¢ samoogniskowania obiektywu (ang.
autozoom). Przyktadowy obraz analizowanej sceny zawierajacej uklad scalony zostat
pokazany na rys. 1. Zatozono, ze w danym momencie w polu widzenia kamery moze

Rys. 1. Obraz pozyskany z kamery
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rnajdowad sie tylko jeden uklad scalony, ktérego brzegi obudowy musza by¢ réwnolegte
do linii brzegowych obrazu.

Pozyskany z kamery obraz nastgpnie zostat poddany procesowi binaryzacji, polega-
jacemu na przypisaniu kazdemu z pikseli maksymalnego badZ minimalnego poziomu
jasnoci (barwy biatej badZ czarnej), w zaleznosci od tego czy poziom jasnosci danego
piksela znajdowal sig ponizej, czy tez powyzej zadanej wartoSci progowej [2]. Wartos¢
progu dla procesu binaryzacji zostala ustalona eksperymentalnie na 80 poziomie
jasnosci. Obraz po binaryzacji zostal zamieszczony na rys. 2.

Rys. 2. Obraz po binaryzacji.

W kroku kolejnym obraz binarny zostal poddany filtracji, ktérej celem byla
eliminacja zakl6cen wystepujacych najczesciej w postaci pojedynczych czarnych pikseli
usytuowanych na bialym tle badZ tez majacych forme niewielkich zgrupowan takich
pikseli.

W celu realizacji postawionego zadania, zastosowano operacje erozji binarnej
obrazu. Sposob dzialania rozwazanej operacji polega na sprawdzeniu sasiedztwa bada-
nego piksela. Jezeli badany piksel (x) posiada kolor czarny, wéwczas po erozji binarnej
piksel ten bedzie w dalszym ciagu posiadat kolor czarny, tylko w przypadku, gdy
wszystkie piksele sasiednie (a, b, ¢, d) réwniez posiadaja kolor czarny. Posta¢ maski
wyznaczajacej obszar sasiedztwa piksela (x) zostata przedstawiona na rys. 3.

a

b X C
d

Rys. 3. Maska wyznaczajaca obszar sasiedztwa piksela.

Obraz po erozji binarnej zostal zamieszczony na rys. 4.
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Rys. 4. Obraz po erozji binarnej.

Erozja binarna prowadzi do eliminacji zaktéceri w postaci drobnych zgrupowar
czarnych pikseli rozrzuconych na biatym tle, ale jednoczesnie prowadzi do widocznego
zwezenia i pomnigjszenia analizowanych obiektéw. W celu eliminacji powyzszego
mankamentu obraz poddany zostat dylatacji binarnej, ktéra to operacja prowadzi do
ponownego poszerzenia obiektow. Dla potrzeb dylatacji binarnej wykorzystywany jest
obszar sasiedztwa, zdeterminowany postacig maski przedstawionej na rys. 3. Podczas
realizacji operacji dylatacji binarnej obrazu, badany biaty piksel (x) uzyska kolor czarny,
jezeli co najmniej jeden z jego najblizszych sasiadéw (a, b, ¢, d) posiada rowniez kolor
czarny. Obraz po dylatacji zostat przedstawiony na rys. 5.

Bheh  Saab  Gwss et eonsd dumed  sahed

Rys. 5. Obraz po dylatacji binarnej.

3. SEGMENTACJA

Celem segmentacji jest wydzielenie z obrazu jedynie jego fragmentu, zawierajacego
oznaczenia typu uktadu scalonego. Segmentacja obrazu dokonywana jest w taki sposéb,
ze analizowane sa kolejne wiersze obrazu (od géry do dotu), az do napotkania
pierwszego czarnego piksela. Nastgpnie analizowane sg kolejne kolumny obrazu (od
prawej do lewej), az do napotkania pierwszego czarnego piksela. W oparciu o wspdt-
rzedne powyzszych pikseli, na cato$¢ obrazu nakiadana jest prostokatna maska o roz-
miarach 100 na 3209 pikseli. Przyktadowy obraz po nalozeniu maski zostal przed-
stawiony na rys. 6.
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Rys. 6. Przyktadowy obraz po segmentacji.

4. POMIAR WARTOSCI CECH

Dla potrzeb procesu pomiaru wartosci cech, opisujacych rozpoznawane uklady
scalone, ich obrazy (juz po operacji maskowania), zostaty podzielone na cztery rowne
sektory o wymiarach 100 na 80 pikseli kazdy. Sposoéb podziatu obrazu na sektory zostat
przedstawiony na rys. 7. Jako wartoéci cech opisujacych rozpoznawane uktady scalone
przyjeto liczby biatych pikseli zliczonych w kolejnych sektorach obrazu. Powyzsze
rozwigzanie odznacza sie duzg elastycznoScig, poniewaz pozwala na prawidtowe rozpo-
znanie uktadéow scalonych, nie tylko w przypadku umieszczenia na ich obudowach
makéw alfanumerycznych, ale takze w przypadku dowolnego innego typu wzorca, byle
tylko wzorzec ten byt w miare wiernie powtarzalny na wszystkich uktadach scalonych
tego samego typu.

Rys. 7. Podzial obrazu na sektory.

5. ROZPOZNAWANIE

Spoéréd wielu réznych metod wykorzystywanych do rozpoznawania obrazéw, autor
artykutu wybrat metode minimalno-odlegto§ciows (zwana takze metoda poszukiwania
najblizszego sasiada) z uwagi na jej matematyczna prostote oraz dobre wyniki, uzys-
kiwane w przypadku zastosowania tej metody do rozwigzania podobnej klasy prob-
leméw.

Procesowi rozpoznawania poddane zostaly uklady scalone o$miu réznych typow.
Autor zgromadzit po 20 egzemplarzy uktadéw scalonych kazdego typu. Przy czym zbi6r
ukladéw zostat podzielony na dwa rozlaczne podzbiory. Po 10 ukladoéw kazdego typu
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weszto w skiad tzw. zbioru treningowego, wykorzystywanego do nauki systemu wizyj-
nego rozpoznawania poszczegdlnych klas przynaleznosci. Pozostate 10 ukiadéw kaz-
dego typu stanowilo tzw. zbidr testowy, w oparciu, o ktéry dokonywano sprawdzenia
poporawno$ci funkcjonowania systemu wizyjnego.

Dla przyktadu, w przypadkuo prezentowanego na kolejnych rysunkach uktadu scalo-
nego typu SN7403N uzyskano zamieszczone w tabl. 1 wyniku pomiaréw wartoSci cech
dla 10 kolejnych egzemplarzy tego uktadu.

Tablica |
Pomiar wartoéei cech dla 10 réznych egzemplarzy uktadu SN7403SN (zbidr treningowy)

Ukftad nr 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Sektor 1| 327 286 285 300 303 296 308 312 324 325

Sektor 2 | 659 622 621 603 608 623 623 621 610 616

Sektor 3 | 840 810 785 782 780 825 810 814 852 836
Sektor 4 | 278 263 264 262 273 286 260 255 257 266

Na podstawie wynikdéw pomiardw wartosci cech dia 10 réznych egzemplarzy uktadu

SN7403N zamieszczonych w tabl, 1, mozna wyliczy¢ §rednie wartodci liczby biatych pikseli
znajdujacych si¢ w poszezegdinych sektorach obrazu tego uktadu. Wyliczone wartosci Sred-
niej liczby biatych pikseli w kolejnych sektorach uktadu SN7403N wynosza odpowiednio:
Sektor 1 = 306,6
Sektor 2 = 620,6
Sektor 3 = 8134
Sektor 4 = 2654
Wyznaczono takze wariancje wok6t wartoSci Srednich dla wynikéw pomiaréw
zebranych w tabl. 1:
e Sektor 1 = 214,843
e Sektor 2 = 209,040
e Sektor 3 = 577,440
e Sektor 4 = 88,820

Obliczono takze odchylenia standardowe odpowiadajace powyZszym wariancjom:
e Sektor 1 = 14,658
e Scktor 2 = 14,458
e Sektor 3 = 24,030
o Sektor 4 = 9,424

Analizujac uzyskane warto$ci widaé, ze dla poszczegblnych egzemplarzy ukiadow
scalonych tego samego typu, odchyitka liczby biatych pikseli w danym sektorze
w stosunku do warto$ci przyjetej jako $rednia jest niewielka i procentowo wynosi:
e Sektor | =4,781%

e Sektor 2 = 2,330%
o Sektor 3 =2,954%
s Sektor 4 = 3,551%
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Spostrzezenie powyZsze stanowi podstawe do przeprowadzenia rozpoznawania ukia-
déw scalonych w oparciu o analize liczb, reprezentujacych biale piksele zliczone
w poszczegblnych sektorach obrazu.

Wartosci §rednie liczb biatych pikseli w poszczegdlnych sektorach obrazu dla o8miu
typéw badanych ukiadéw scalonych zebrano w tabl. 2.

Tablica 2
Srednie wartosei liczby biatych pikseli w sektorach obrazu dla réznych typéw ukladéw

Uktad |UCY7417[UCA6410|UCY7453|SN7406N |[UCY7404|SN7403N | UL1201 [UCY7438
Sektor 1 4,7 1,1 45,8 361,9 374 306,6 28,1 60,7
Sektor 2 | 3833 114,1 5712 1074,5 363,7 620,6 568,6 484.4
Sektor 3 | 465.0 152,7 590,8 637,9 744,0 813,4 704,9 233,7
Sektor 4 8,1 32,1 97,1 248,7 102,5 266,4 275 71,5

Przedstawione w tabl. 2 S§rednie wartoSci liczby biatych pikseli w poszczegdlnych
sektorach obrazu, stanowia tzw. punkty charakterystyczne dla o§miu réznych klas
przynaleznosci rozpoznawanych ukladéw scalonych.

Natomiast w tabl. 3 zamieszczono wyniki pomiaréw, w ktorych zliczono biale
piksele w poszczegblnych sektorach 10 ukladéw typu SN7403N, wchodzacych w sktad
zbioru testowego.

Tablica 3
Pomiar wartosci cech dla 10 réznych egzemplarzy ukladu SN7403SN (zbior testowy)

Uklad nr 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Sektor 1| 295 294 307 310 314 319 335 298 340 313
Sektor 2 | 644 629 640 653 646 686 667 644 657 666
Sektor 3 | 824 831 823 819 852 837 828 836 844 859
Sektor 4 | 285 269 269 273 275 293 282 279 265 282

7 kolei w tabl. 4 zamieszczono wyniki obliczen, podajace o ile liczba biatych pikseli
w danym sektorze obrazu, uzyskana w kolejnym pomiarze, rézni si¢ od wartoSci
przyjetych jako wsp6trzedne punktu charakterystycznego klasy przynaleznos$ci uktadow
scalonych typu SN7403N.

Nastepnie dla kazdego z 10 ukladéw scalonych wszystkich typoéw, wchodzacych
w skiad zbioru treningowego przeprowadzono eksperymenty rozpoznawania metoda
minimalno-odleglosciows, poszukujac dla nich najblizszego sasiada. Przy czym odleg-
to§¢ do poszczegdlnych klas przynalezno$ci mierzona byta w czterowymiarowej prze-
strzeni euklidesowe] przy uzyciu réznych typoéw metryk.
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Tablica 4
Réznica liczby biatych pikseli pomigdzy warto$ciami przyjetymi dla punktu charakterystycznego,
a kolejnymi wynikami pomiaréw dla 10 ukiad6w nalezacych do zbioru testowego.

Uklad nr 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Sektor 1| 11,6 12,6 -0,4 -34 -74 | =124 | 284 8,6 -334 | 64
Sektor 2 | =234 | -84 | -194 | —32,4 | -254 | —654 | -464 | -23.4 | -364 -45,4
Sektor 3 | 10,6 | =176 | -9.6 -5.6 | -38,6 | =236 | 14,6 | 22,6 | ~30,6 | —45,6
Sektor 4 | ~19,6 | -3.,6 -3,6 -7,6 -96 | -27,6 | -16,6 | ~13.6 04 -16,6

5.1. METRYKA EUKLIDESOWA

W metryce Euklidesowej odlegtos¢ pomigdzy punktami x i y dana jest wzorem

[3]:
N
o(xy) = \/ Y G=y)? (1)
i=1

W tabl. 5 zamieszczono, zmierzone przy zastosowaniu metryki euklidesowej,
odlegtoéci pomiedzy punktami charakterystycznymi dla o§miu r6znych klas przy-
naleznodci ukladéw scalonych.

Tablica 5

Odlegtosci pomiedzy punktami charakterystycznymi dla poszczegdlnych klas przynaleznosci
ukladéw scalonych

UCY7417|UCA6410/UCY7453| SN7406N [UCY7404{ SN7403N | UL1201 (UCY7438

UCY7417 — 413,0 251,1 832,5 297,0 579,1 304,7 267,7
UCA6410 — — 642,4 11154 646,7 917,0 7157 3864
UCY7453 — — — 610,3 263,0 384,8 135,1 3698
SN7406N — — — — 802,0 490,5 648,7 794,7
UCY7404 — — — —_ — 412,2 2219 525.5
SN7403N — — - - — — 386,2 671.,4
UL1201 — — — — — — — 482,4
UCY7438 — — — — — — — —

7 kolei w tabl. 6 zamieszczono odlegtosci jakie dziela, w przypadku zastosowania
metryki euklidesowej, wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 uktadéw typu SN7403N ze
zbioru testowego (tabl. 3), od poszczeg6lnych punktow charakterystycznych dla wszyst-
kich klas przynaleznosci uktadow.
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Tablica 6
Odleglodci pomiedzy punktami charakterystycznymi poszczegélnych klas przynaleznosei
uktadéw scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla ukladéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 5982 939.0 3953 4;75,1 429,7 33,8 396,8 686,9
2 588,3 9312 389,3 490,7 414,1 234 3855 6847
3 594.6 935,7 394,5 4759 427.8 21,8 393,9 684,7
4 601.2 942,3 398,2 462,3 438,9 33,7 399,8 686,6
5 621,0 963.8 420,2 482,1 444.6 47,6 413,1 7152
6 640,3 982,1 430,7 440,9 471,6 75,5 431,67 719,6
7 629,6 967.3 426,8 451,7 468.,9 58,4 428,7 709,6
8 604.2 947,0 401,6 479,1 4314 35,9 3987 696.5
9 630,1 970,4 430,4 466,4 4206,6 58,1 425,3 7179
10 636,6 9814 430,6 468,2 461,3 66,5 423,3 727,6

5.2. METRYKA ULIC

W przypadku zastosowania metryki ulic odleglo$¢ dzielaca punkt x od punktu
y wyraza si¢ wzorem {4]:

N
oxy) = ;Ix;—y,«l 2)

W tabl. 7 zamieszczono, zmierzone przy zastosowaniu metryki ulic, odlegtosci
pomigdzy punktami charakterystycznymi dla o$miu réznych klas przynaleznosci ukta-
dow scalonych.

Tablica 7
Odlegtosci pomigdzy punktami charakterystycznymi dla poszczegdlnych klas przynaleznodci
ukladéw scalonych

UCY7417)UCA6410|UCY7453| SN7406N |UCY7404| SN7403N | UL1201 [UCY7438

UCY7417 — 609,1 449,8 1461,9 425,7 11459 468,0 4578
UCAG6410 — — 10109 | 2023,0 947.,6 1707,0 | 1038,3 556,3
UCY7453 — — — 1012,1 380,5 696,1 210,0 484,4
SN7406N — — — — 1287,6 702,4 1127,9 1466,7
UCY7404 — — — — - 7594 3283 679,3
SN7403N — — — — — — 6779 1150,7
UL1201 — — — — — — — 638,0
UCY7438 —_— e — — — — — —
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Z kolei w tabl. 8 zamieszczono odleglosci jakie dziela, w przypadku zastosowania
metryki ulic, wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 uktadéw typu SN7403N ze zbiory
testowego (tabl. 3), od poszczegblnych punktéw charakterystycznych dla wszystkich
klas przynalezno$ci ukladéw.

Tablica 8

Odlegtodci pomigdzy punktami charakterystycznymi poszezeg6lnych klas przynalezno$ci
uktadéw scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla uktadéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 1186,9 1748,0 731,1 719,8 800,4 64,2 7189 1191,7
2 1161,9 1723,0 712,1 726,8 7754 41,2 6939 1166,7
3 11779 1739,0 728,1 694,8 7914 32,0 709,9 1182,7
4 1193,9 1755,0 744,1 678.,8 807,4 48,0 725,9 1198,7
5 1225,9 1787,0 776,1 716,8 839,4 80,0 7579 1230,7
6 1273.9 1835,0 842,1 674.,8 8874 128,0 805,9 1278.7
7 1250,9 1812,0 801,1 657,8 864,4 105,0 782,9 12557
8 1195,9 1757,0 740,1 722,8 809.4 67,2 7219 1200,7
9 12449 1806,0 795,1 661,8 858,4 101,8 776,9 1249,7
10 1258,9 1820,0 809,1 711.8 872,4 113,0 790,9 1263,7

5.3. METRYKA CZEBYSZEWA

W metryce Czebyszewa odlegto§¢ pomigdzy punktami x 1y dana jest wzorem [5]:

o y) = max |x,~y| 3)
I<igN
Tablica 9
Odleglosci pomigdzy punktami charakterystycznymi dla poszczegdlnych klas przynaleznoscei
uktadéw scalonych
UCY7417IUCA6410|UCYT7453| SN7406N [UCY7404|SN7403N | UL1201 (UCY7438
UCyY7417 e 312,3 1939 691,2 297,0 348.,4 239,9 231,3
UCA6410 e o 463,1 960,4 591,3 660,7 552,2 370,3
UCY7453 e e —_ 497,3 213,5 260.,8 114,1 357,1
SN7406N — — — e 710,8 453,9 5059 590,1
UCY7404 e s o o e 269,2 204,9 510,3
SN7403N — — - — e e 2785 579,7
UL1201 — — — o e o e 4712
UCY7438 — — —_— e o — — o
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W tabl. 9 zamieszczono, zmierzone przy zastosowaniu metryki Czebyszewa, odlegtosci po-
migdzy punktami charakterystycznymi dla o§miu réznych przynaleznosci uktadéw scalonych.
Z kolei w tabl. 10 zamieszczono odleglodci jakie dziela, w przypadku zastosowania
metryki Czebyszewa, wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 uktadéw typu SN7403N ze
zbioru testowego (tabl. 3), od poszczegdlnych punktéw charakterystycznych dla wszyst-
kich klas przynaleznodci uktadéw.
Tablica 10
Odleglosci pomiedzy punktami charakterystycznymi poszczegdlnych klas przynaleznosci
ukladow scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla ukladéw SNT7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
I 1 359,0 6713 249,2 430,5 280,3 23,4 266,9 590,3
2 366,0 678,3 2482 4455 265,3 17,64 265,9 5973
I 3 3580 670,3 261,2 434,5 276,3 19,4 278,9 589,3
4 354,0 666,3 2642 4215 289,3 32,4 281,9 585.3
5 387.0 699.3 2682 4285 2823 38,0 2859 6183
6 372,0 684,3 273,2 388.5 3223 65,4 290,9 603,3
7 363,0 675,3 2892 407,5 303,3 46,4 3069 5943
8 371,0 683,3 2522 430,5 280,3 23,4 269,9 602,3
9 379,0 691,3 2942 417,5 302,6 36,4 3119 610,3
10 3940 706,3 2682 408,5 302,3 45,6 2849 625.3

5.4. METRYKA MINKOWSKIEGO

W metryce Minkowskiego odlegto$¢ punktu x od punktu y dana jest wzorem [6, 7}:

- !
plxy) =1 2 x,-—~y,¢’] (4)

L=

W tabl. 11 zamiezszczono odlegto$ci jakie dziela (w przypadku zastosowania
metryki Minkowskiego dla t = 4) wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 ukiadéw typu
SN7403N ze zbioru testowego (tabl. 3), od poszczegdlnych punktdéw charakterystycz-
nych dla wszystkich klas przynaleznosci ukladéw.

Z kolei w tabl. 12 zamieszczono odlegltosci jakie dziela (w przypadku zastosowania
metryki Minkowskiego dla t = 8) wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 uktadéw typu
SN7403N ze zbioru testowego (tabl. 3), od poszczegdlnych punktéw charakterystycz-
nych dla wszystkich klas przynaleznodci uktadéw.

Z kolei w tabl. 13 zamieszczono odlegtosci jakie dziela (w przypadku zastosowania
metryki Minkowskiego dla t = 16) wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 ukiadoéw typu
SN7403N ze zbioru testowego (tabl. 3), od poszczegdlnych punktéw charakterystycz-
nych dla wszystkich klas przynalezno$ci ukiadow.




Tablica 11

Odleglosci pomiedzy punktami charakterystycznymi poszczegdlnych klas przynaleznosci
uktadéw scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla ukladéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCAG6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 430,1 726,0 299,8 434,3 329,1 25,9 3139 596,9
2 426,9 7354 299,1 4494 3171 18,8 305,1 602,8
3 4286 734,0 3032 438,1 - 3304 19,7 3136 596,0
4 4313 736,3 304,3 425,1 340,3 324 317,5 15298
5 4511 759.2 3227 4530 339,1 40,3 3234 624,9
6 4577 7642 3228 395,1 368,7 66,1 3352 6125
7 451,0 750.8 326,8 4122 363,2 48,2 340,2 604,2
8 436,6 745,2 306,1 4353 329.8 27,7 313,3 608,5
9 456,0 758,7 3339 423,6 358,8 44,4 338,2 619,1
10 461,0 771,9 3275 417,0 351,9 54,2 3270 632,2

Tablica 12

Odlegtosei pomigdzy punktami charakterystycznymi poszczegdlnych klas przynaleznosci
uktadow scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla uktadéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 3739 683,3 266,1 430,6 2959 23,9 286,3 590,4
2 376,7 687,3 267,5 445,6 285,3 17,7 278,9 5973
3 373,6 681.,8 273,0 434,6 298,2 194 288,7 5894
4 373,06 680,6 2743 4216 307,7 324 2922 585.4
5 3985 708.8 289,6 4287 305,3 38,8 296,0 6184
6 393,6 703.0 2875 388,7 3348 65,4 305,6 6034
7 3883 691.3 296,9 407.,6 328,1 46,5 314,8 594,5
8 383,1 694.,0 272,8 430,6 296,9 25,1 285,6 602.4
9 398,5 703,3 304,4 417,7 3254 39,0 316,2 610,5
10 405,8 718,0 292,9 408,9 317.8 49.6 2915 6254
Tablica 13

Odleglosci pomiedzy punktami charakterystycznymi poszczeg6lnych klas przynaleznosci
uktadéw scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla ukladéw SN7403N ze zbioru testowego.

7
i
H

UCY7417 | UCAG6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 360,2 672,2 254,0 430,5 284,4 234 274,5 590,3
2 366,7 678,8 255,5 445,5 273,1 17,6 269,1 5973
3 359,7 671,2 263,5 4345 2854 194 280,6 589,3
4 356,4 667,7 265,7 4215 2953 324 283,7 585,3
5 387.8 699,8 276,8 428.,5 292,1 38,6 287,6 6183
6 374,6 686,7 276,2 388,5 324,5 65,4 294,7 603,3
7 368,1 6770 290,0 4075 314,0 46,4 307,8 5943
8 371.8 684,0 260,1 430,5 285,1 24,1 274,7 602,3
9 3823 692,2 2958 417.5 3117 37,0 312,1 610,3
10 3947 707,1 279,6 408,5 306,2 47,5 287,6 6253 |
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Z kolei w tabl. 14 zamieszczono odlegtosci jakie dzielg (w przypadku zastosowania
metryki Minkowskiego dla t = 32) wyniki pomiaréw uzyskanych dla 10 uktadéw typu
SN7403N ze zbioru testowego (tabl. 3), od poszczegdlnych punktéw charakterystycz-
nych dla wszystkich klas przynaleznoéci uktadow.

Tablica 14
Odleglosci pomiedzy punktami charakterystycznymi poszezegélnych klas przynaleznosei
ukladdéw scalonych. a kolejnymi wynikami pomiaréw dia ukladéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6416 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | UL1201 | UCY7438
1 3590 671.0 250,1 430,5 280,7 23,4 269,2 590,3
2 366,0 678.3 250,5 445,5 2678 17,6 266,3 597,3
3 358,] 670,3 2614 434,5 279,6 19,4 279,0 589,3
4 354.1 666,3 264,3 4215 290,6 32,4 282,0 585,3
5 387,0 699,3 2712 428,5 286,0 38,6 286,0 618,2
6 372.1 684.4 273,5 388,5 3224 65,4 291,4 603.3
7 363.5 675.3 289,2 407,5 307,5 46,4 306,9 594,3
8 371,0 683,3 254,9 430,5 281,1 23,6 270,7 602,3
9 379,2 691,3 294.3 417,5 305,6 36,5 311,9 6103
10 3940 706,3 273,6 408,5 302,8 46,5 285,1 625,3

6. DYSKUSJA WYNIKOW

Przeprowadzono eksperymenty rozpoznawania dla 80 ukladéw scalonych (po 10
uktadow kazdego typu), z ktorych wszystkie zakoficzyly si¢ wytypowaniem wiasciwej
klasy przynaleznoSci. Kazda z rozwazanych metryk data prawidtowe wyniki rozpo-
znawania. W celu poréwnania skuteczno$ci poszczegblnych metryk, nalezy wyznaczyd
warto$¢ stosunku odlegtosci do kolejnej najblizszej klasy, do odlegto$ci do klasy
wskazanej jako wiladciwa klasa przynaleznoSci ukladu scalonego. Metryka dajaca
najwigksze wartosci tego stosunku bedzie zatem najlepsza do realizacji postawionego
zadania. Wyniki obliczefi zebrano w tabl. 17. W kolejnych kolumnach tabl. 15
zamieszczono wyniki dla kolejnych pomiaréw dla uktadu UCY7403N, natomiast w ko-
lumnie ostatniej warto$§¢ §rednia ze wszystkich pomiaréw.

Analizujac zamieszczone w tabl. 15 wyniki widaé, ze wszystkie z badanych metryk
charakteryzuja sie podobna skutecznoscia rozpoznawania. Wszystkie metryki nadaja sie
dobrze do realizacji postawionego zadania rozpoznawania typéw zktadéw scalonych,
bowiem odlegto$¢ jaka dzieli punkt wygenerowany podczas pomiaru wartosci cech od
kolejnej najblizszej klasy przynaleznosci jest $rednio rzad wielkoSci wigksza, od odleglo-
Sci do klasy wskazanej jako wiasciwa klasa przynaleznosci rozpoznawanego ukladu.

Wynik najlepszy uzyskano dla prostej metryki ulic, charakteryzujgcej sie ponadto
najmniejsza ztozonoscig obliczeniows. Jest to wazne spostrzezenie zwlaszcza, gdy weZmie
sie pod uwage mozliwosé realizacji rozwazanych obliczeft w czasie rzeczywistym.
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Tablica 15
Warto$¢ stosunku odleglodcei do kolejnej najblizszej klasy przynaleznosci, do odlegtoéei do klasy
przynaleZznosci wskazanej jako wilasciwa.

Metryka 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 |Srednia
Euklidesowa 1170 | 1647 | 18,07 | 11,82 | 8,68 | 570 | 731 | 11,11 | 7,32 | 637 | 10,46
Ulic 1120 | 16,84 | 21,71 | 14,14 | 8,96 | 527 | 626 | 10,76 | 6,50 | 6,30 | 10,79
Czebyszewa 1141 11507 | 1346 | 8,15 | 6,95 | 418 | 623 | 10,78 | 8,08 | 588 | 9,02
Canberra 675 | 1325 | 16,67 | 9,80 | 7,29 | 3.85 | 3,91 | 7,71 | 440 | 5,10 | 7,87

Minkowskiego t=4 11,58 | 15,91 | 1539 | 9,39 | 8,01 | 4,88 | 6,78 | 11,05 | 7,52 | 6,03 | 9,65
Minkowskiego t=8 FLI3 | 15,11 | 1407 | 847 | 7,46 | 440 | 6,38 | 10,87 | 7,81 | 591 | 9,16
Minkowskiego t=16 | 10,85 | 14,52 | 13,58 | 8,20 | 7,17 | 4,22 | 625 [ 10,79 ] 7,99 | 5890 | 895
Minkowskiego t=32 | 10,69 | 14,23 | 1347 | 8,16 | 7,03 | 4,18 | 6,23 | 10,80 | 8,06 | 588 | 8,87

Nieztych wynikéw dostarcza rowniez metryka Minkowskiego dla réznych wartosci
parametru t. Jednakie w tym przypadku mozna zaobserwowaé, ze jej skuteczno§é
wyraZnie maleje wraz ze wzrostem t, co podwaza celowosé stosowania duzych wartodci
tego parametru, Ponadto wraz ze wzrostem t znacznie wzrasta ztozonos$é obliczeniowa
zastosowanej metody.

6.1. ZASTOSOWANIE WSPOLCZYNNIKOW NORMALIZUJACYCH

W celu zniwelowania réznic rzeddw wartosci poszezegdlnych skladowych wektora
cech, wprowadza sie tzw. wspdiczynniki normalizujace. Wspélczynniki takie mogg
zosta¢ oparte np. na przedziale zmienno$ci danej cechy i wéwczas wyrazajg si¢ wzorem:

1
Ajmee—— &)
max )Ci ~1Min X,.
xel xelU

Wyznaczone wartosci wspolczynnikéw normalizujacych zamieszczono w tabl. 16.

Wspblczynniki normalizujace Tablica 16
Sektor 1 Sektor 2 Sektor 3 Sektor 4
max Xx; 378 1114 852 286
min x, 0 84 117 4
A, 0,002646 0,000971 0,001361 0,003546

Odleglosci jakie dzielity wyniki uzyskane dla ukladéw SNT403N ze zbioru testo-
wego, od punktéw charakterystycznych dla poszczegdinych klas przynaleznosci zamie-

szezono w tabl. 17,
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Tablica 17
Odleglosci pomigdzy punktami charakterystycznymi poszezegdlnych klas przynaleznosci
ukfadéw scalonych, a kolejnymi wynikami pomiaréw dla ukladéw SN7403N ze zbioru testowego.

UCY7417 | UCA6410 | UCY7453 | SN7406N | UCY7404 | SN7403N | ULI1201 | UCY7438
B 1 2,492 3,103 1,708 0,977 1,710 0,134 1,855 2,314
2 2,427 3,038 1,644 0,947 1,645 0,075 1,790 2,250
3 2,461 3,072 1,678 0,891 1,679 0,042 1,824 2,283
4 2,491 3,102 v 1,707 0,879 1,709 0,071 1,854 2,313
5 2,546 3,157 1,763 0,927 1,765 0,127 1,909 2,369
6 2,642 3,253 1,858 0,919 1,860 0,223 2,005 2,464
7 2,615 3,226 1,831 0,844 1,833 0,195 1,978 2,437
8 2,495 3,106 1,711 0,964 1,713 0,121 1,858 2,317
9 2,580 3,191 1,796 0,802 1,798 0,170 1,942 2,402
] 10 2,597 3,209 1,814 0,945 1,816 0,178 1,961 2,420

Jak wida¢ z danych zamieszczonych w tabl. 17, wprowadzenie wspotczynnikéw
normalizujacych nie przyniosto widocznej poprawy wynikéw (zwiekszenia wzgledne;j
odlegtosci do pozostatych klas przynaleznosci). Wprawdzie odleglosci do klasy uktadéw
UCY7453 ulegta wyraznemu zwickszeniu, ale za to odleglo§¢ do klasy uktadow
SN7406N w niektérych przypadkach zmalata. Spowodowane jest to tym, ze pomiedzy
wartoSciami cech dla poszczegdlnych sektoréw obrazu nie zachodza duze réznice
w rzgdach przyjmowanych przez nie wielkoSci, a przydzialy ich zmiennosci sa podobne.
Zatem wprowadzanie wspoOtczynnikéw normalizujacych nie jest w tym przypadku
zasadne.

7. WNIOSKI

W artykule przedstawiono system wizyjny stuzacy do rozpoznawania typow ukla-
dow scalonych, na podstawie analizy oznaczedi umieszczonych na ich obudowach.
Zaproponowana metoda ekstrakcji cech, oparta na pomiarze liczby biatych pikseli
w poszezegolnych sektorach obrazu oraz zastosowanie minimalnoodlegtosciowej meto-
dy rozpoznawania, przyniosto pozadane rezultaty. Duza skuteczno$¢ zaproponowane;
metody rozpoznawania stwarza mozliwosci jej praktycznej implementacji na stanowis-
kach automatycznego montazu uktadow scalonych przez robota [8]. Oméwiony w ar-
tykule system wizyjny moze takze znaleZé zastosowanie na stanowiskach automatycznej
kontroli jakosci produkcji. Pod uwage brana jest w tym miejscu weryfikacja operacji
montazowych, polegajaca na sprawdzeniu np. czy w danym gniezdzie montazowym
zostal umieszczony ukiad scalony wiasciwego typu lub, czy uklad taki nie zostal
przypadkiem obrécony o 180 stopni [9].
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Zaproponowany przez autora artykulu system wizyjny mozZe zosta¢ pordw-
nany z opisanym w pracy [10] systemem wizyjnym stuzacym do realizacji podob-
nego celu (identyfikacja uktadéw scalonych podczas ich umieszczania w opakowa-
niach zbiorczych). Jednakze omdwiony w pracy [10] system wizyjny przepro-
wadzal rozpoznawanie ukladéw scalonych na podstawie identyfikacji kolejnych
znakow alfanumerycznych umieszczonych na ich obudowach. Natomiast zapro-
ponowany przez autora niniejszego artykulu system jest w stanie rozpoznaé dowol-
ny typ wzorca umieszczonego na uktadzie scalonym (np. logo firmy, znaki alfa-
betu japoniskiego itp.), a nie tylko znaki alfanumeryczne. Jednakze warunkiem po-
prawnego dziatania zaprezentowanego systemu wizyjnego jest dobra powtarzal-
no$¢ rozpoznawanego wzorca na wszystkich uktadach scalonych tego samego typu.
Jak pokazaly przeprowadzone eksperymenty rozpoznawania, producenci ukladéw
scalonych sa w stanie zapewni¢ odpowiednio wysokg powtarzalno§é rozwazanych
WZOrcow.
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M. GAJER
IMAGE RECOGNITION BY THE USAGE OF MINIMAL-DISTANCE METHOD

Summary

In the paper a vision system is described. The purpose of the vision system is to recognise the types of
integrated circuits. Such system can be used in a robot vision system in the automatic assembly line or can be
used as a diagnostic system for montage operations verification. In the paper all the image processing
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operations necessary for integrated circuit recognition are thoroughly described. Special attention is paid to the
operations such as: acquisition, image preprocessing, image segmentation, feature extraction and classification.
As a classification method a minimal-distance method is chosen which is based on the search of nearest
neighbour in the feature space.

Key words: vision systems, image recognition, nearest-neighbour methods
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Rezonatory cigcia SC pobudzane polem réwnoleglym
do drgan anharmonicznych

KRZYSZTOF WEISS, WIESLAW SZULC, MAREK SWIDERSKI

Instytut Tele- i Radiotechniczny, Warszawa

Otrgymano 2000.05.05
Autoryzowano 2000.06.16

W artykule przedstawiono wyniki wstepnych badaft i prob optymalizacji konstrukeji wysokostabil-
nych rezonatoréw kwarcowych ciecia SC wykorzystujacych drgania anharmoniczne, pobudzanych
polem elekirycznym réwnolegtym do powierzchni plytki. Zaprezentowano réwniez oryginalne metody
badania rozkladu obszaréw pobudzen plytki kwarcowej do drgad przy pobudzeniu polem réwnoleglym
i prostopadtym do powierzchni plytki. Zaprezentowane modele rezonatoréw wykazujg parametry
poréwnywalne z rezonatorami klasycznymi, przy czym elektrody pobudzajace wibrator do drgai
znajdujg si¢ poza obszarem drgafl. Stwarza to potencjalng mozliwo$¢ uzyskania dla tych rezonatoréw
w generatorach wigkszej stato§ci czestotliwosel w czasie oraz nizszego poziomu szuméw fazowych.

Stowa kluczowe: rezonator kwarcowy, rezonator wysokostabilny, cigcia SC, drgania anharmoniczne,
pole réwnolegte.

1. WSTEP

Rezonatory kwarcowe stuza do stabilizacji czestotliwodci drgan w generatorach
kwarcowych. Najwyzsza stato§¢ czestotliwo§ci mozna uzyskaé w generatorach termo-
statowanych OCXO (Oven Controlled Crystal Oscillator). Cigcie SC (Stress Compen-
sated) jest cigciem dwuobrotowym z grupy Y, o kacie pierwszego obrotu ¢ okoto 22°
i kacie drugiego obrotu 0 okoto 34°. Rezonatory tego ciecia charakteryzuja sie znacznie
mniejsza niz rezonatory ciecia AT wrazliwo$cia na szybkie zmiany temperatury {1, 2].
Rezonator kwarcowy cigcia SC posiada temperaturowa zalezno$é czestotliwoscei (TZCz)
7blizona do funkcji trzeciego stopnia o punkcie przegigcia w temperaturze okoto 95°C
i dolnym ekstremum w temperaturze zaleznej od kata 0.

Przykladowa charakterystyke TZCz rezonatora SC przedstawiono na rys. 1.

Najlepszy wspdiczynnik stabilizacji czestotliwodci rezonatora w funkcji temperatury
termostatu uzyskuje sic w poblizu temperatury lokalnego ekstremum TZCz. Poniewaz
temperatura pracy generatoréw kwarcowych zwykle jest nizsza od 70°C, a termostat
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Rys. 1. Przykladowa charakterystyka TZCz rezonatora cigcia SC

generatora dla poprawnej pracy powinien mie¢ temperature 0 co najmniej 5° wyzsza niz
temperatura otoczenia, dla rezonatorow wysokostabilnych przyjmuje sie na ogdt tem-
peratury ekstremum TZCz w zakresie 75+85°C. Zaleta rezonatoréw cigeia SC w poréw-
naniu z rezonatorami cigcia AT jest migdzy innymi bardziej ptaska w tym zakresie
temperatur ekstremum charakterystyka TZCz, a co za tym idzie mniejsze zmiany
czestotliwoscl generatora w funkcji zmian temperatury otoczenia. Biorac pod uwage
skompensowanie w tych rezonatorach wptywu dynamicznych zmian temperatury mozna
uzyskaé znaczne skrécenie czasu stabilizacji czestotliwoéci drgai podczas dogrzewania
generatora [3]. Te zalety rezonatordw cigcia SC sprawily, ze prawie catkowicie wyparty
one rezonatory cigcia AT z generatordw wysokostabilnych. Jednak rezonatory te oprocz
niewatpliwych zalet posiadaja rowniez pewne wady. Poza wyzszym kosztem wytwarzania
najistotniejsza wada rezonatoréw cigcia SC jest wystgpowanie w nich drgafi modu B.
Zgodnie z teorig piezoelektrycznodci w nieskoficzenie rozciagtej plytce, polem
elektrycznym prostopadtym do powierzchni moga byé pobudzane tylko drgania grubos-
ciowe, czyli drganie rozciggania grubo$ciowego oraz dwa rodzaje drgai $cinania
grubosciowego. W literaturze [4] drgania te okreslono jako drgania typu A (rozciaganie
grubosciowe) oraz typu B i C (§cinanie grubosciowe). Przyjmujac zgodnie z konwencja
Mindlina dla kwarcu uktad wspétrzednych prostokatnych, w ktérym of X, jest zgodna
z osig symetrii dwukrotnej (0§ X), 0§ X, jest prostopadia do powierzchni ptytki a o X,
jest odchylona od osi symetrii tréjkrotnej o kat 0 (cigcia Y — jednoobrotowe) mozna

drgania te okre§li¢ jako E, — (extensional) rozcigganie w kierunku osi X,, TS,
— (thickness shear) $cinanie gruboSciowe w kierunku osi X, i TS, — S$cinanie

grubodciowe w kierunku osi X, [5] (rys. 2).
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Rys. 2. Drgania w plytce nieskoficzenie rozciaglej

W rezonatorach o cigciach z grupy Y wykorzystuje si¢ drgania Scinania gruboscio-
wego w kierunku osi X (TS,) zwane drganiami modu C. W rezonatorach cigcia AT
moga by¢ wzbudzane tylko drgania modu C, natomiast w rezonatorach cigeia SC moga
by¢ wzbudzane wszystkie {rzy rodzaje drgan, z ktérych tylko drganie modu C posiada
skompensowana temperaturowo charakterystyke TZCz i moze by¢ wykorzystane do
stabilizacji drgafi generatorow.

Drgania modu B sa w rezonatorach cigcia SC bardzo klopotliwe poniewaz ich
intensywno§¢ jest na ogdt wigksza niz modu C a czgstotliwosé rézni si¢ od modu
C zaledwie o 8%. Klasyczne rezonatory kwarcowe wykorzystujace drgania $cina-
nia grubosciowego pobudzane s3 do drgaii polem prostopadtlym do powierzchni,
przyktadanym poprzez elektrody umieszczone bezposrednio na powierzchni ptytki
kwarcowej lub w jej bliskim sgsiedztwie (rezonatory BVA). W tym przypadku
eliminacja drgafi modu B moze byC realizowana prawie wylacznie przez selek-
tywne obwody elektroniczne w uktadzie generatora. W obwodach tych wystepuja
cewki, ktore powodujg na ogdt pogorszenie parametréw termicznych obwodu wzbu-
dzajacego.

Jezeli rezonator pobudzany jest do drgaf polem elektrycznym réwnolegltym do
powierzchni plytki (Lateral Field Excitation), wéwczas mozliwa jest eliminacja modu
B przez dobor kierunku przytozenia pola elektrycznego. Gléwng zalety  pobudzania
polem réwnoleglym jest usuniccie elektrod z obszaru drgad plytki. Zgodnie z jedng
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z teorii, opisujacych czynniki wplywajace na dlugoterminowa stato$é czestotliwosci
rezonatora, gléwnymi czynnikami sa zmiany w elektrodzie zachodzace w czasie
(rekrystalizacja 1 dyfuzja) [6]. Tak wiec usunigcie elektrod z obszaru drgan plytki
powinno da¢ podwyzszenie statosci dlugoterminowej rezonatora (analogicznie jak w re-
zonatorach BVA). Rezonatory takie wykazuja jednak pewne niedogodnosci techno-
logiczne.

W rezonatorach klasycznych koficowe strojenie czestotliwos$ci pracy rezonatora jest
realizowane przez kalibracje, polegajaca na pogrubianiu elektrod przez naparowywanie
na nie w prozni warstwy metalu (najczeSciej ztota), przy réwnoczesnym pomiarze
czestotliwosei drgafi rezonatora. Wymagana doktadnosé takiej kalibracji jest zalezna od
czestotliwosci 1 rzedu drgan, 1 wynika z faktu, Ze ostateczne ustalenie czestotliwoéci
pracy generatora odbywa sie przez dobér pojemnosci kondensatora lub diody pojemnos-
ciowej wlaczonej w obwdd rezonansowy. Jednak rezonator pobudzany polem réwnoleg-
tym posiada elektrody poza obszarem drgaf plytki, a ich pogrubianie nie zmienia
czgstotliwosel drgan phytki i korekta czestotliwosci drgan musi by¢ realizowana na innej
drodze (na przyktad przez trawienie chemiczne), przy czym precyzja ustalenia tej
czestotliwosdei musi by¢ znacznie wyzsza (zaledwie 2+5 Hz). Wynika to z faktu, Ze
pojemnos$¢ dynamiczna rezonatordw pobudzanych polem réwnolegltym jest zhacznie
mniejsza niz rezonatoréw klasycznych, a co za tym idzie 1 zakres przestrajania
czestotliwodct w generatorze jest znacznie mniejszy.

Z pobudzaniem rezonatora do drgaii polem réwnoleglym zwiazana jest dodatkowa
trudno$§¢: rezonatory te posiadaja znacznie wyzszg rezystancje dynamiczna niz rezonato-
ry klasyczne. W ITR udato si¢ pokonaé te trudnosci i opracowal konstrukcje oraz
technologie rezonatora SC pobudzanego polem réownoleglym. Wykorzystanie praktyczne
tego rezonatora wymagalo opracowania specjalnego uktadu generatora umozliwiajacego
prace w nim rezonatora o duzej rezystancji (okoto 10 razy wigkszej niz w rezonatorach
klasycznych). Badania generatora wykazaty stuszno$¢ przyjetych zatozen. Rezonatory
pobudzane polem réwnolegtym (LFE) wykazaly w praktyce stalo§¢ dtugoterminows
czestotliwosci poréwnywalng z rezonatorami bezelektrodowymi BVA [7]. Jednak kalib-
racja czestotliwoSci z wymagang precyzja okazalta si¢ bardzo pracochtonna. Alternatyw-
nym rozwiazaniem w stosunku do rezonatoréw LFE pobudzanych do drgad modu
glownego moze byé rezonator pracujacy na drganiach anharmonicznych pobudzany
réwniez polem réwnolegtym.

2. DRGANIA ANHARMONICZNE

Jak podano we wstepie w nieskoficzenie rozciaglej ptytce cigcia AT polem elekt-
rycznym prostopadlym mozna wzbudzi¢ tylko drgania TS,. Plytke o ograniczonych
rozmiarach mozna pobudzi¢ réwniez do innych rodzajéw drgan. W plytce ciecia
Y — jednoobrotowego, stosujac rézne konfiguracje elektrod, mozna wzbudzié 10
réznych rodzajow drgan oraz ich kombinaciji [8]. Analogiczne drgania mozna wzbudzié
réwniez w plytkach cig¢ Y — dwuobrotowych, do ktérych nalezy ciecie SC. Drgania
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anharmoniczne powstaja przez sprzezenie drgafd Scinania gruboSciowego TS, i TS,
7 drganiami skrecania gruboSciowego TT, i TT,. W efekcie powstaja w plytce obszary
drgan, w ktorych drgania zachodza z ta sama czestotliwoécia, ale maja rézne kierunki
lub zwroty w sasiadujacych ze sobg obszarach. Dla rezonatoréw ciecia SC do obliczania
czestotliwoscl drgafi anharmonicznych ™ ptytki kwarcowej okraglej plasko wypuklej
przyjeto metode analityczna opracowang przez Stevensa i Tierstena [9].

Czestotliwo$¢ drgan plytki wylicza sie ze wzoru:

n [e 1. [n[. M P
f=_—4= 1+_._\/: \/__1 \/ n ] (1
i Vp o R[ z 2m+1) + 2 @p+1) |

gdzie: M, P — wspolczynniki dyspersji wyliczane teoretycznie lub wyznaczane
empirycznie

8k, A
é:”é(l- 26~2R) 2)
n

3)

gdzie: wspolczynnik sprzezenia elektromechanicznego,

promien krzywizny ptytki kwarcowe;j,

— grubo$¢ plytki kwarcowej,

— gesto$é kwarcu,

gestos¢ materiatu elektrody,

— grubo§¢ elektrody,

— wspblczynnik elastycznoscli,

rzad drgania gléwnego,

liczby catkowite okreslajace rzad drgafd anharmonicznych;
(dla drgania podstawowego m = p = 0).
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Ze wzoru tego wynika, Ze liczba drgad anharmonicznych wystepujacych w plytce
kwarcowej jest nieograniczona. W praktyce mozna zaobserwowaé i zidentyfikowad
drgania anharmoniczne o liczbach m i p rzedu 7+8. Z tych drgan praktyczne znaczenie
moga mie¢ tylko drgania niskich rzedéw. Liczby m i p okre§lajg liczbe wezléw
odpowiednio w kierunku osi X' 1 Z’. Ogélnie drgania anharmoniczne mozna podzieli¢ na
symetryczne i antysymetryczne. Przy drganiach symetrycznych odksztatcenia sg symet-
ryczne pod wzgledem amplitudy i fazy wzgledem ptaszezyzny prostopadiej do powierz-
chni plytki, przechodzacej przez jej Srodek (przy symetrycznym ksztalcie ptytki),
natomniast drgania antysymetryczne maja przemieszczenia symetryczne co do wiel-
kosci ale w przeciwnej fazie. Drgania symetryczne zazwyczaj towarzysza drganiu
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gtownemu plytki i jeden z obszar6w drgafi wystepuje na Srodku ptytki. Przy pobudzaniu
tych drgan pobudza si¢ rowniez drgania modu gléwnego. Wzbudzenie drgari antysymet-
rycznych w plytce przy pobudzaniu drgan gléwnych jest mozliwe tylko przy zakt6conej
symetrii elekirod. Wzbudzenie tych drgai wymaga stosowania specjalnej konfiguracji
elektrod, przy kiérej nie wzbudzaja si¢ drgania modu gtéwnego. Z tego powodu moga one
by¢ wzbudzane jako drgania niezaleine i istnicje mozliwosé wykorzystania ich do
stabilizacji czestotliwosci generatoréw. Z drgafi anharmonicznych nizszych rzedéw moga
by¢ wykorzystane drgania oznaczane symbolami n10 i n01 oraz nl1.

Drgania n10 i n01 wytepuja w postaci dwéch obszaréw roztozonych symetrycznie
wzgledem $rodka ptytki (rys. 3).

Rys. 3. Rozmieszczenie obszaréw drgan modu n0l w ptytce kwarcowej

Polem réwnolegtym mozna wzbudzié ten rodzaj drgaii stosujac konfiguracje elektrod
przedstawiong na rys. 4.

Taka konfiguracja elektrod wytwarza w plytce pole elektryczne przedstawione
schematycznie na rys. 5.

Sktadowa pola U, wnika w plytke nieznacznie i ulega czg$ciowej kompensacji
w obszarach pod elektrodami zewngtrznymi i elektrodg wewnetrzna, natomiast sktadowa
U, obejmuje dwa obszary przypowierzchniowe ptytki wymuszajac w nich drgania
w przeciwnej fazie. W efekcie ptytka pobudzana jest do drgad modu n01 i n10 zaleznie
od kierunku elektrod wzgledem osi krystalograficznych krysztatlu kwarcu. Przykladowy
rozktad drgad anharmonicznych w plasko wypuklej ptytce kwarcowej cigcia SC pobu-
dzanej do drgan za pomocg elektrod przedstawionych na rysunku 6 w zaleznosci od kata
pobudzania przedstawiono na rys. 7 i 8.
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I

Rys. 4. Konfiguracja elektrod do pobudzania drgafi modéw n01 i n10
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Rys. 5. Rozktad pola elektrycznego pod elektrodami
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Rys. 6. Elektrody do pobudzania drgafi anharmonicznych modéw n10 i n01

Pomiary widma drgafi plytki byly wykonywane przy katach pobudzania dobranych
tak, aby uzyska¢ maksymalna intensywno$¢ drgafi wybranego modu. Intensywnos$é
drgafi modu 301 jest znacznie wigksza niz modu 310 przy zauwazalnie nizszym
poziomie innych rodzajoéw drgaf.

W przypadku drgafi modu nll w plytce wystepuja cztery obszary drgaf przed-
stawione schematycznie na rys. 9.
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Rys. 7. Widmo drgan ptytki SC SMHz pobudzanej do drgan polem réwnolegtym za pomocg trzech elektrod;
szeroko§é elektrod 1 mm, odstep migdzy zewnetrznymi elektrodami 4,5 mm, kat migdzy elektrodami
a osig X' —60°
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Rys. 8. Widmo drgan plytki SC SMHz pobudzane do drgai polem réwnoleglym za pomocg trzech elektrod;
szeroko$é elekirod 1 mm, odstep miedzy zewnetrznymi elektrodami 4,5 mm, kat miedzy elektrodami
a osia Z' -110°
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Rys. 9. Obszary drgaf modu nll w plytce ptasko-wypuklej cigcia AT

Drgania w tych obszarach odbywaja si¢ w réznych kierunkach i przyjmuja rézne
ksztafty zaleznie od orientacji krystalograficznej plytki kwarcowej. Mogg by¢ one
wzbudzane w ptytce za pomoca réznych konfiguracji elektrod. Mozliwe do wykorzys-
tania kontiguracje elektrod zostang szerzej omdwione w nastepnym rozdziale.

3. WYNIKI BADAN EKSPERYMENTALNYCH

W poczatkowej fazie badan postanowiono sprawdzi¢ mozliwosé wykonania rezona-
torébw pobudzanych do drgad anharmonicznych. Ze wzgledu na lepsze rozporznanie
charakteru drgan modow typu n01 1 n10 w pierwszej kolejnosci podjeto proby wykona-
nia rezonatoréw pobudzanych do drgan tych modéw. Proby od poczatku prowadzono na
ptytkach ciecia SC.

Najpterw na laminacie epoksydowo-szklanym wykonano konfiguracje elektrod jak
na rys. 4. Umieszczajac plasko-wypukta ptytke kwarcowa na tej konfiguracji elektrod,
a nastgpnie obracajac ja i przesuwajac po elektrodach ustalono, Ze rzeczywiscie drgania
anharmoniczne modoéw 301 i 310 moga by¢ wzbudzane. Dla identyfikacji drgah
poszczegdinych moddéw opracowano program komputerowy umozliwiajacy wyliczanie
czestotliwosel drgait poszezegOlnych moddéw anharmonicznych dla ptytki cigeia SC
o dowolnie wybranym promieniu krzywizny. Wykorzystano w tym celu zalezno$ci
(1+(3). Warto§ci wspoOtczynnikow dyspersji M, i P, wyznaczono na podstawie pomia-
row praktycznych [10].

Dla kazdej z projektowanych konfiguracji elektrod maski do naparowywania elekt-
rod na ptytki kwarcowe wykonywano z blachy molibdenowej o grubosci 0,05 mm
metody fotolitograficzng. Nastepnie wykonywano elektrody pomiarowe. Stanowily one
szklane krazki ptasko-réwnolegle o takiej samej Srednicy co plytka kwarcowa (14 mm)
z naparowanymi na ich powierzchni elektrodami o takim samym ksztalcie jak przewi-
dywany do stosowania na ptytkach kwarcowych. Do badai wstgpnych wybrano kilka-
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nascie ptytek kwarcowych stosowanych do wykonywania klasycznych rezonatoréw po
kilka ptytek o réznych promieniach krzywizny i kazda z ptytek kolejno umieszczono na
szklanych elektrodach o ksztatcie jak na rysunku 6. Przez obracanie plytek na elektro-
dach ustalano dla kazdej z nich kierunek elektrod przy ktérym wystepowato maksimum
amplitudy wybranego modu drgan. '

Poniewaz zorientowano sig, ze drgania modu 301 posiadaja znacznie wieksza
intensywno$¢ niz drgania modu 310 przy lepszym wyttumieniu drgan innych modéw,
zdecydowano si¢ na prowadzenie dalszych badas tylko nad rezonatorami na drganiach
modu 301. Po ustaleniu kierunku optymalnego utozenia elektrod, na krawedzi kazdej
z ptytek wykonywane byto nacigcie zaznaczajace w sposob trwaly ten kierunek. Plytki
poddawano procesowi mycia tak jak w przypadku innych typéw rezonatoréw a nastep-
nie naparowywano na ptytkach ztote elektrody o grubosci 100 mm. Wykonane w ten
sposob wibratory byty montowane w obudowy i zamykane przy prézni okoto 102 Pa.
Nastgpnie mierzono podstawowe parametry wykonanych rezonatoréw. Wyniki pomia-
rOw w poréwnaniu z rezonatorami o innych konstrukcjach, w tym z rezonatorem
pobudzanym do drgafi modu 301 polem prostopadtym, przedstawiono w tablicy 1.

Tablica 1
Poréwnanie parametréw rezonatora pobudzanego do drgad modu 301 polem
réwnoleglym z parametrami innych typéw rezonatordw [11]

Pole Pole Pole Pole
Parametr réwnolegle | prostopadle | réwnolegle | prostopadie
mod 301 mod 300 mod 301 |mod 300 [12]
Czestotliwosé [MHz] 8,248 8,192 4,999 . 4,999
Rezystancja dynamiczna [€2] 371 54 570 85-100
Pojemnos§é dynamiczna [fF] 0,047 0,3 0,035 0,27
Q [E6] 1,11 1,2 2,0 2,2
Rezystancja modu B [Q2] 8200 40 14000 90-152
fa—{fr [Hz] 258 494 135 250

Por6wnujac parametry rezonatora pobudzanego polem réwnolegtym do drgafi modu
301 z rezonatorem pobudzanym polem prostopadtym do drgafd tego samego modu
mozna stwierdzi¢, Ze w rezonatorze tym rezystancja drgaid modu B jest znacznie wyzsza
niz rezystancja drgaid modu gtéwnego (mod C). Nie ma zatem konieczno$ci stosowania
w generatorze uktadow selektywnych eliminujacych drgania modu B. Z kolei poréw-
nujac ten rezonator z rezonatorem pobudzanym polem réwnoleglym do drgafi modu 300
mozna zauwazyC, ze wykazuje on znacznie wigkszy odstep pomiedzy czestotliwodcia
rezonansu szeregowego 1 rownoleglego oraz prawie dwukrotnie wieksza pojemnosé
dynamiczng. Oznacza to, ze w generatorze bedzie mial on okolo dwukrotnie wickszy
zakres przestrajania, czyli mozliwe bgdzie dopuszczenie dwukrotnie wiekszej tolerancii
czestotliwoscei znamionowej rezonatora.
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3.1. REZONATORY NA DRGANIACH MODU 30!
3.1.1. Modele rezonatoréw o czestotliwosci 5 MHz

Pierwsze modele rezonatoréw 5 MHz wzbudzanych na drganiu anharmonicznym
modu 301 miaty zbyt mata dobro¢ (okoto 1,5-108), co wskazywaloby na brak optymal-
nej konstrukcji. Jeden z tych rezonatoré6w o numerze 52 umieszczono w generatorze
i zbadano S$rednia dobowa zmiang czestotliwos$ci. W pierwszym miesiacu badania
generator osiagnat stato$¢ 8,11-10~!" na dobe, a po pélrocznym starzeniu 5,32-10~"!
na dobe. W badaniach tych stosowano rezonatory z elektrodami o grubosci 100 mm
i szerokosci 0,5 mm. W celu poprawy parametréw rezonatoréw postanowiono prze-
prowadzi¢ badania wptywu grubosci i szerokosci elektrod na parametry rezonatoréw
oraz dokona¢ optymalizacji ksztaltu i rozmieszczenia elektrod.

Dla optymalizacji konfiguracji elektrod opracowano metode badania rozkladu ob-
szarOw pobudzania polem réwnolegtym ptytek do drgaii okre§lonego modu. Metoda
polegata na umieszczeniu ptytki kwarcowej na specjalnym stoliku krzyzowym z moz-
liwodcia przesuwania jej we wzajemnie prostopadtych kierunkach nad para elektrod
paskowych utozonych w jednej osi, o szerokosci 2 mm i odstepie migdzy nimi 2 mm.
Elektrody podlaczone byty w uktadzie czwérnika do analiazatora obwodéw. Mierzono
roznice parametru S21 w rezonansie i poza rezonansem danego modu, przy przesuwaniu
plytki nad elektrodami. Przyrzad umozliwial badanie rozkladu obszaréw pobudzed dla
dowolnego kata pomiedzy osig Z" plytki a konfiguracjg elekrod. Pogladowy schemat
stolika pomiarowego przedstawiono na rysunku 10.
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Rys. 10. Schemat stolika pomiarowego do pomiaru rozkladu obszaréw pobudzei
w ptytkach kwarcowych
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Przykladowy rozktad obszaréw pobudzenia plytki ciecia SC do drgad modu 301
przedstawiono na rys. 11.
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Rys. 12. Ksztalt elektrod niesymetrycznych rezonatora na modzie 301
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Badanie rozktadu obszaréw pobudzania do drgadn modu 301 wykazaly, ze obydwa
gtowne obszary nie sa symetryczne. We wszystkich badanych plytkach zaobserwowano
przesunigcie tych obszaréw wzgledem osi symetrii plytki o okoto 0,7 mm. W zwiazku
z tym zaprojektowano konfiguracje elektrod uwzgledniajaca to przesunigcie (rys. 12).

Przy badaniu plytek na zewnetrznych elektrodach o tym ksztalcie zaobserwowano
rzeczywiscie obniZenie rezystancji przy odpowiednim ulozeniu plytki na elektrodach.

Do przeprowadzenia préb wplywu grubosci i szerokosci elektrod na parametry
rezonatora przeznaczono plytki o krzywiZnie R, = 100 oznaczone jako 18 i 19.
Najpierw naparowano warstwe ztota 35 nm przez maske wg rysunku B (rys. 13),
zmontowano wibratory i zahermetyzowano. Po wykonaniu pomiaréw rozcieto obudowy,
zdemontowano wibratory, usunigto elektrody i powtSrnie wykonano nowe rezonatory
zwigkszajac grubos¢ warstwy ztota do 50 nm. W trzecim procesie z tych samych plytek
wykonano rezonatory o grubosci elektrod 50 nm lecz naparowanych przez maski wg rys.
Bl czyli z szersza Srodkowa elektroda. Wyniki pomiaréw zamieszczono w tablicy 2.
Poréwnujac wyniki trzech kolejnych wykonan widaé wyraznie, ze zaréwno pogrubienie
warstwy ztota do 50 nm jak i rozszerzenie Srodkowej elektrody poprawito znacznie
parametry rezonatorow. Zdecydowanie zmniejszyta si¢ rezystancja dynamiczna, zwiek-
szyta dobro¢ i prawie dwukrotnie wzrosta pojemno$é dynamiczna.

Do sprawdzenia mozliwosci poprawienia parametréw rezonatora przez przesunigcie stre-
fy drgafi (przesunigcie elektrod) wzgledem $rodka przeznaczono inne phytki o krzywiznach
R, =100,R,, = 1501 R, = 200. Naparowano elektrody o grubosci 50 nm przez maski wg
rysunku B2. Uprzednio na specjalnym przyrzadzie wykonanym w tym celu ustalono kie-
runek przesuniecia (w lewo czy w prawo). Wyniki tych badad podano réwniez w tablicy 2.

Przeprowadzone eksperymenty potwierdzaja stuszno$¢ zastosowanych zmian kon-
strukeyjnych, ktére spowodowaly w rezonatorach SMHz wzbudzanych polem réwnoleg-
tym na czestotliwosci drgania anharmonicznego 301 zmniejszenie rezystancji dynamicznej
do poziomu 200+30082 oraz zwickszenie dobroci do wartoSci prawie doréwnujace;
rezonatorom klasycznym przy ponad dwukrotnym zwigkszeniu pojemnosci dynamicznej.

Poréwnujac zas$ rezystancje dynamiczna i pojemno§é dynamiczng rezonatoréw modu
3001 301 czestotliwodci SMHz wzbudzanych polem rownoleglym, mozna stwierdzié, e

10,7

Rys. 13. Warianty ukladu elekirod
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Tablica 2
Parametry rezonatordw fyy, 5 MHz w zaleznodci od promienia krzywizny plytki
oraz grubosci i ksztattu elektrod
Grubosé
Ozn. R, | elektrod £ ok R, C, Q Elektrody| Te fore
[nm] [Hz} [Q] [aF} 10E6 (rys. 13) | [°C] [Hz]
35 5067659 1015 28,56 1,08 B
18 100 50 5067606 933 32,29 1,11 B
50 5067493 344.8 48,91 1,86 Bl
35 5066043 746 28,87 1,46 B
19 100 50 5065974 500 38,05 1,65 B
50 5065784 408 42,81 1,80 Bl
4 100 50 4999591 370,4 46,05 1,87 B2
5 100 50 4999773 489,5 32,66 1,99 B2
07 5068286 292 62,17 1,73 B2 80 5068714
08 150 50 5072546 228 68,32 2,01 B2 76 5072632
P22 5072055 270,8 61,74 1,88 B! 65 5072135
2 5052391 638,5 34,75 1,42 B
3 200 50 5052920 575,5 38,67 1,42 B
05 5052829 278,0 65,02 1,74 B2 75 5052916
06 5052841 265,0 68,02 1,75 B2 79 | 50529325
PFE,,, | 200 100 5000000 65-80 230 2,0-2,3 $8
LFE,,, | 150 50 5000000 520 27 2,3 $5/2,3

zoptymalizowane rezonatory modu anharmonicznego 301 wykazuja ponad dwukrotnie
wyzszg pojemnos$¢ dynamiczng przy okoto dwukrotnym zmniejszeniu rezystancji dyna-
micznej i nieznacznym pogorszeniu dobroci.

3.1.2. Modele rezonatordw o czestotliwosci okoto SMHz

W nastepnej kolejnoSci przeprowadzono préby wykonania rezonatoréw z wykorzys-
taniem ptytek przeznaczonych do rezonatoréw klasycznych pracujacych na trzecim
drganiu nadpodstawowym gtéwnego modu (300) na czestotliwosci 8,192 MHz. Za-
stosowano takie same elektrody jak do rezonator6w 5 MHz. Uzyskano rezonatory
o dobroci maksymalnej 1,33-10° doréwnujacej rezonatorom klasycznym i pojemnosci
dynamicznej ponad 30aF. Zastosowanie asymetrycznych elektrod nieznacznie poprawito
dobro¢ rezonatoréw do poziomu 1,38-10% ale dalo pojemno$é dynamiczng prze-
kraczajaca 50 aF.

o

P . R
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3.2. REZONATORY WYKORZYSTUJACE DRGANIA ANHARMONICZNE MODU 31}

Skoro rezonatory na drganiach modu 301 wykazaly prawie dwukrotnie nizsza rezys-
tancje 1 dwukrotnie wigksza pojemno$¢ dynamiczna niZ rezonatory na drganiu modu 300
mozna bylo wysnu¢ wniosek, ze rezonater na drganiach modu 311 powinien wykazywaé
jeszeze nizsza rezystancje i wigksza pojemno$é dynamiczna. W przypadku drgad modu
301 charakter tych drgai i kierunki przemieszczefi byly znane z publikacji francuskie;
(12]. Inaczej przedstawiata si¢ sytuacja w przypadku modu 311. Na podstawie topografii
rentgenowskiej wykonanej przez prof. Rogera Bourquin z Politechniki w Besangon [13]
wiadomo bylo tylko, ze drgania tego modu odejmuja cztery obszary plytki, réwno
uprzywilejowane pod wzgledem przemieszczeri w kierunku osi X (rys. 14).

Rys. 14. Rozklad drgatt modu 311 plytki kwarcowej ciecia SC (kierunek mocowania
odpowiada w przyblizeniu kierunkowi osi Z' w plytee)

3.2.1. Modele rezonatoréw z czterema elektrodami tréjkatnymi

Sugerujac si¢ tym, ze wszystkie te obszary moga byé pobudzane do drgad polem
rownolegtym skierowanym prostopadle do promienia ptytki zaprojektowano konfigura-
cje elektrod przedstawiong na rys. 15.

Przed wykonaniem rezonatoréw wykonano taka konfiguracje elektrod na ptytkach
szklanych. Nastepnie pomierzono poziom wzbudzenia drgaf modu 311 plytek kwar-
cowych potozonych na tych elektrodach. Na podstawie tych pomiar6w ustalono ustawie-
nie elektrod wzgledem osi krystalograficznych w plytkach kwarcowych dajace najwyz-
szy poziom wzbudzenia. Na kazdej plytce trwale zaznaczono kierunek jej utozenia
w maskach do naparowania elektrod. Nastepnie napylono zote elektrody i zmontowano
wibratory w podstawach czteronézkowych tak, ze kazda z elektrod zostata podtaczona
do jednej ndzki podstawy. Rezonatory zahermetyzowano z préznia wewnatrz obudowy
1 pomierzono ich parametry zwierajac ndézki na przemian parami tak, aby naprzemian-
legle elektrody posiadaly ten sam fadunek. Pomiary parametréw podstawowych tych
rezonatoréw wykazaty, ze przy tej konfiguracji elektrod poza modem 311 intensywnie
wzbudzaja si¢ drgania modu 310. Wyniki pomiaréw przedstawiono w tablicy 3.
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Rys. 15. Konfiguracja czierech elektrod do pobudzania drgafi modu 311

Tablica 3
Wyniki pomiaréw parametréw rezonatoréw
pobudzanych do drgafi modu 311 konfiguracja
czterech elektrod

Promief krzywizny [mm]
Mod drgafi Parametr
140 150
fs [Hz] 5146312 5126889
R1 [2] 724 651
311 Cl1 [af] 21,7 27,9
L1 [H] 44,0 34,5
Co [pf] 1,14 1,71
Q E6 1,96 1,71
fs [Hz} 5069776 5063839
R1 [Q] 935 826
310 C1 {af] 19,3 22,1
L1 [H] 51,0 44,7
Co [pf] L7 1,17
Q E6 1,74 1,72
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W zwiazku z takimi wynikami pomiaréw przeprowadzono na kilku plytkach badanie
rozktadu obszaréw pobudzeri dla modu 310 i 311. Stwierdzono, ze rzeczywiscie katy
optymalnego pobudzenia dwéch z posréd czterech obszaréw pobudzen modu 311 sg prawie
identyczne jak kat pobudzenia modu 310 (okoto 60°). Przeprowadzono probe zmaiejszenia
intensywnoSci drgaf modu 310 przez zmiane kata pomiedzy elektrodami, ale nie uzyskano
zauwazalnych efektéw. Réwnoczesnie, poréwnujac rozmieszczenie elektrod na plytce
z obszarami drgaf modu 311 w plytce stwierdzono, ze obszary pobudzefi wystepuja nie
w obszarach drgaft plytki ale pomiedzy nimi, czyli elektrody pokrywaja obszary drgafi
plytki. Jest to niekorzystne z powodu wplywu elektrod na statosé dlugoterminowa czestot-
liwosci rezonatora. Z tego powodu przerwano prace nad ta konfiguracjg elektrod.

3.2.2. Modele rezonatoréw z czterema elektrodami paskowymi

Szezegotowe badania rozktadu obszaréw pobudzed w polu rownoleglym wykazaty,
ze najsilniejsze wzbudzenie drgan wystepuje przy kacie 90°. Ksztalt obszaréw pobudzen
przy tvm kacie przedstawiono na rys, 16.
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Rys. 16. Obszar pobudzed drgai modu 311 polem réwnolegtym przy kacie pobudzania 90°

Wynik ten jednoznacznie wskazal, ze w plytce wystepuja wprawdzie cztery obszary
pobudzeri ale nie sg one jednakowo pobudzane poprzez pole elektryczne réwnolegte do
powierzchni plytki.

Dla zaprojektowania wiasciwej konfiguracji elektrod przeprowadzono dodatkowo
badania rozkfadu obszaréw pobudzei w polu prostopadtym. W celu wykonania tych
badari zaprojektowano stolik pomiarowy przedstawiony na rys. 17.




448 K. WEISS, W. SZULC, M. SWIDERSKI Kwart. Elektr. { Telekom.

e i
wa

Rys. 17. Schemat pogladowy stolika do pomiaru rozktadu obszarow pobudzen przy pobudzaniu polem
prostopadtym

Zasada dzjatania tego stolika byta podobna do badari w polu réwnolegltym z tym, ze
w stoliku umieszczono elektrode o Srednicy 2 mm a plytke kwarcowa nakryto wklesta
elektroda, posiadajaca promiefi krzywizny nieco mniejszy niz promien krzywizny ptytki
kwarcowej obejmujacg cata powierzchnig¢ plytki. Plytke wraz z gérng elektrody przesu-
wano nad dolna elektroda mierzac parametr S21. Wyniki pomiaréw przedstawiono na
rys. 18.
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Rys. 18. Rozkiad obszaréw pobudzania polem prostopadiym plytki SC do drgafi modu 311
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Uzyskane wyniki potwierdzity, Ze poszczegélne obszary drgan w plytce nie sa
Jjednakowo intensywnie pobudzane. Obszary lezgce w kierunku zblizonym do osi X’
pobudzaja si¢ znacznie stabiej (analogicznie jak przy polu rownolegtym). Dla dalszych
prac niezbednym okazalo si¢ okre$lenie biegunowosci obszaréw pobudzania drgan
modu 311 przy kacie 90°. W tym celu wykonano z miedziowanego laminatu epok-
sydowo-szklanego elektrody zewnetrzne o ksztalcie przedstawionym na rys. 19.

Rys. 19. Konfiguracja elektrod do badania biegunowosci pobudzes drgaf modu 311

Elektrody podlaczono do analizatora obwodéw i mierzono warto$é parametru S21
w rezonansie modu 311. Przesuwajac ptytke wzdtuz elektrod, stwierdzono, ze w pozycii,
w kt6rej obszary pobudzefi pokrywaja sie z obszarami drgan nastgpuje catkowity zanik
sygnatu. Przesuwajac ptytke prostopadle do kierunku elektrod stwierdzono, ze w pozy-
¢ji, w ktorej dwa Srodkowe obszary drgan znajduja si¢ nad jedna szczelina pomiedzy
elektrodami, a jeden z pozostatych obszaréw znajduje sie nad drugg szczeling nastepuje
zwigkszenie intensywnosci pobudzenia plytki. Na tej podstawie stwierdzono, ze kieru-
nek pola pobudzajacego w obu naprzemianlegtych obszarach pobudzefi powinien by¢
zgodny, a przeciwny w sasiadujacych ze soba obszarach. Wykorzystujac te informacje
zaprojektowano konfiguracje czterech elektrod palcowych do pobudzania drgait modu
311, przedstawiong na rys. 20,

Przyjeto taki rozstaw elektrod, aby zewnetrzne elektrody obejmowaly zewnetrzne
obszary pobudzefi. Analogicznic jak w poprzednich wersjach najpierw wykonano
elektrody na szkle i przez pomiary na nich ustalono kierunek maksymalnego pobudzenia
drgan modu 311, a nastgpnie wykonano rezonatory i pomierzono ich parametry. Wyniki
pomiaréw zamieszczono w tablicach 4 i 5,

Stwierdzono znaczne rozrzuty parametréw, zwlaszeza rezonatoréw 5 MHz. Dobro¢
tych rezonatoréw nie przekraczata 1,66 10°, ale rezystancja byta w najlepszym egzemp-
larzu tylko 21282 a pojemno$¢ dynamiczna 90aF czyli prawie czterokrotnie wigksza niz
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Rys. 20. Czteroelektrodowa konfiguracja elektrod paskowych do pobudzania drgan modu 311

Tablica 4

Parametry rezonatoréw 5 MHz pobudzanych za pomoca konfiguracji czterech elekirod paskowych
do drgafi modu 311

Grubosé
N¢ R elektrod f, R, C, Q Elektrody
. [mm] [nm} [Hz] Q] [aF] [10E6]
P 56 150 50 5130555 212 90,40 1,66 Rys. 20
P 58 50 5119171 400 54,57 1,41
PFE,,, | 200 100 5000000 65-80 230 2,0-2,3 ¢8
LFE,,, | 150 50 5000003 520 27 2,3 $5/2,3

Tablica 5

Parametry rezonatoréw 10 MHz pobudzanych za pomocy konfiguraciji czterech elektrod paskowych
do drgait modu 311

Grubosé
NY R elektrod £, R, C, Q Elektrody
[mm] [nm} [Hz] (L] [aF] [10E06]

P.66 10081499 380,2 34,44 1,21

P.67 750 50 10077127 302,8 46,09 1,13 Rys. 20

P.68 10074478 328,0 41,74 1,15

P.69 10074540 257,2 51,07 1,20

P53 10096570 456,0 32,71 1,06
PFE,,, | 1000 100 10000 000 40-55 260 | 1,1-13 | ¢65
LFE,,, | 750 50 9999996 650 19 1,28 ¢ 6/1,5
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w rezonatorze z polem rownoleglym na drganiu modu 300. W rezonatorach na
czgstotliwosci 10 MHz dla catej partii rezonatoréw uzyskano dobroé¢ (1,13+1,21)- 108,
czyli stanowiacg ponad 90% dobroci rezonatora klasycznego i rezystancje 257+380 Q.

4. PODSUMOWANIE

Przedstawione wyniki badafi dotycza rezonatoréw modelowych, ktérych konstrukcja
(poza gruboscia metalizacji) nie zostata zoptymalizowana. Od pierwszej wzmianki na
temat rezonator6w wykorzystujacych drgania anharmoniczne (pobudzanych polem pros-
topadtym) [12] minely zaledwie cztery lata. Przeprowadzone badania wykazaty moz-
liwos¢ konstrukcji rezonatoréw pobudzanych polem réwnolegtym, pracujacych na
drganiach anharmonicznych. Rezonatory te wykazuja znacznie nizsza rezystancje dyna-
miczng i znacznie wigksza pojemno§¢ dynamiczng niz analogiczne rezonatory pobudza-
ne polem réwnolegtym do drgafi modu gtéwnego. Elektrody pobudzajace znajduja sie
poza obszarem drgaf, czyli ich wplyw na niestato$¢ diugookresowa czestotliwosci
rezonatora powinien by¢ bardzo maty. Istnienie w jednej ptytce kwarcowej wielu
obszaréw drgaf sugeruje mozliwo$¢ zmniejszenia niestatosci krétkoterminowej czestot-
liwosci na skutek uSredniania drgafi tych obszaréw. Dokladne badania tych zjawisk
wymagaja dalszej optymalizacji konstrukcji rezonatordw i przeprowadzenia systematy-
cznych badan na wigkszej partii rezonatordw. Badania te moga byé wykonane w genera-
torach, a wigc konieczne jest opracowanie generatordw dostosowanych do parametréw
tych rezonatoréw. Réwniez bardzo istotne jest przebadanie charakterystyk temperaturo-
wych rezonatoréw na drganiach anharmonicznych. Wstepne pomiary wykazaly, ze
w tych rezonatorach, w poréwnaniu z rezonatorami klagsycznymi wykonanymi z tych
samych ptytek, zmienia si¢ nie tylko temperatura punktu ekstremum ale réwniez
temperatura punktu przegiecia temperaturowej zaleznoci czestotliwos$ci. Na obecnym
etapie badari mozna tylko powiedzie¢, ze parametry dotychczas uzyskane zachecajg do
dalszych systematycznych badai. Nalezy przy tym podkresli¢, ze przedstawione roz-
wigzania stanowia nowo$¢ w skali §wiatowej i zostaty zgtoszone do opatentowania.
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K. WEISS. W. SZULC, M. SWIDERSK!
THE SC-CUT ANHARMONIC MODE RESONATORS EXCITED BY LATERAL FIELD

Summary

In the paper the results of initial investigation and optimization od SC-cut anharmonic mode quartz
resonators excited by lateral field are presented. The original methods of quartz plate lateral and perpendicular
field excitation regions measurement are also presented. The presented resonators exhibit comparable to
classical resonators parameters. In these resonators electrodes are positioned over the vibration regions. It
gives potential possibility of better long term frequency stability and short term frequency stability obtain.

Key words: quartz resonator, precise resonator, SC-cut, anharmonic vibrations, lateral field
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