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Adaptacja algorytmu rate monotonic scheduling dla potrzeb
szeregowania zadafi wieloprocesorowych
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Otrzymano 2004.06.09
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Artykul niniejszy po§wigcony zostal zagadnieniom zwigzanym z szeregowaniem jed-
noprocesorowych i wieloprocesorowych zadad dla systemu komputerowego zbudowanego
z pewnej liczby procesoréw. W systemach czasu rzeczywistego o ostrych ograniczeniach
czasowych (ang. hard real-time systems) bardzo czesto wystgpuje konieczno$é znalezienia
planu szeregowania zbioru niezaleznych i wywlaszezalnych zadad periodycznych. Ponadto
zwykle juz na etapie projektowania systemu nalezy wykazaé w sposéb formalny, ze ogra-
niczenia czasowe bgdg zawsze zachowane dla wszystkich zadaf. W tym celu w przypadku
zadani jednoprocesorowych powszechnie wykorzystywany jest algorytm RMS (ang. Rate
Monotonic Scheduling) oraz zwigzane z nim formalne metody dowodzenia szeregowalnosci
zbioru zadaid. Autor niniejszego artykulu zaproponowat rozszerzenie zakresu stosowalnosci
algorytmu RMS réwniez dla przypadku zadai wieloprocesorowych. Podejscie zapropono-
wane przez autora bazuje na konkatenacji zadan jedno- i wieloprocesorowych oraz na trans-
formacji warto$ei okreséw wybranych zadad. W artykule rozwazono zaréwno przypadek
zbioru zadati przeznaczonych dla procesoréw arbitralnych, jak i dedykowanych.

Stowa kluczowe: szeregowanie zadafi, Rate Monotonic Scheduling, systemy wieloproceso-
rowe, zadania wieloprocesorowe

1. WPROWADZENIE

Systemy czasu rzeczywistego stanowig obecnie dobrze zdefiniowang klase syste-
méw komputerowych, charakteryzujacych sie pewnymi szczegdlnymi wlasciwosciami,
ktére odrézniajg je w sposéb zdecydowany od systeméw komputerowych ogdlnego
przeznaczenia {1], [2]. W przypadku systeméw czasu rzeczywistego o tzw. ostrych
ograniczeniach czasowych (ang. hard real-time) program realizowany przez system
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komputerowy jest podzielony na zadania, z ktérych kazde musi zostaé zakoficzone
przed uplywem przewidzianego dla niego ograniczenia czasowego (ang. deadline).
Wyniki poprawne pod wzgledem ich analizy logicznej, lecz spéZnione (uzyskane po
uplywie ich ograniczenia czasowego) sa uznawane za catkowicie bezuzyteczne. Co
wigcej, naruszenie ograniczenia czasowego w’systemie o ostrych ograniczeniach cza-
sowych moze pociggnaé za sobg bardzo powazne konsekwencje, zwigzane z utrata
kontroli nad sterowanym obiektem. Z oczywistych powodéw projektant systemu czasu
rzeczywistego nie ma mozliwosci eksperymentalnego sprawdzenia, czy dla kazdego
z zadan bedzie dochowane jego ograniczenie czasowe, gdyz w praktyce tego typu
eksperymenty bylyby zbyt kosztowne lub zbyt niebezpieczne (np. sterowanie lotem
pocisku rakietowego, nadzorowanie pracy reaktora jadrowego itp.). Zatem wlasciwo§é
szeregowanego zbioru zadan polegajgca na tym, ze kazde z zadan dochowa swoje ogra-
niczenie czasowe musi zosta¢ wykazana w sposéb formalny juz na etapie projektowania
systemu czasu rzeczywistego o ostrych ograniczeniach czasowych.

W przepadku systeméw czasu rzeczywistego najczeSciej mamy do czynienia ze
zbiorem zadan okresowych, z ktérych kazde jest aktywowane cyklicznie po uplywie
charakterystycznego dla niego odcinka czasu zwanego okresem zadania. Zwykle zada-
nia takie sg niezalezne, w tym sensie, ze zZadne z nich nie pobiera danych wejéciowych,
ktére bylyby wynikami ktérego§ z pozostatych zadani. Zatem kolejno$é realizacji roz-
wazanego zbioru zadan jest dowolna. Ponadto zadania wystepujace w systemach czasu
rzeczywistego sg zwykle zadaniami wywlaszczalnymi, tzn. ich realizacja moze zostaé
przerwana w dowolnym momencie, przy czym kontekst wywlaszczonego zadania jest
zapisywany na stosie procesora. Wywlaszczone zadanie moze czekaé dowolnie dlugo
na wznowienie swojej realizacji, czyli do momentu, gdy procesor nie ma juz w kolejce
zadnych innych, wazniejszych zadai do wykonania.

W 1973 Liu i Layland zaproponowali algorytm zwany Rate Monotonic Scheduling
(RMS), ktéry pozwala na skuteczne szeregowanie rozwazanych w artykule zbioréw nie-
zaleznych i wywlaszczalnych zadan okresowych [3]. W kolejnych latach algorytm RMS
okazat si¢ by¢ niezwykle przydatnym narze¢dziem, upraszczajgcym w znacznym stopniu
proces projektowania i analizy systeméw czasu rzeczywistego o ostrych ograniczeniach
czasowych. Algorytm ten zostal zaimplementowany w zdecydowanej wigkszodci sys-
teméw operacyjnych czasu rzeczywistego i z powodzeniem jest wykorzystywany w
wielu implementacjach po dzied dzisiejszy [4], [5], [6], [7].

2. PODSTAWOWE WLASCIWOSCI ALGORYTMU RMS

Algorytm RMS przewidziany jest do szeregowania zbioru niezaleznych, wywlasz-
czalnych i periodycznych zadari jednoprocesorowych. Niech dany bedzie zbiér N zadaii,
z ktérych kazde posiada swéj okres aktywacji T; oraz czas wykonania C;. Dla kazdego
z zadan warto$¢ ilorazu Ci/T; okresla stopiefi wykorzystania czasu pracy procesora
przez rozwazane zadanie.
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Dziatanie algorytmu RMS opiera sie na nastepujacych zasadach [8]. Zadaniom
przydzielane sg priorytety wedlug zasady im krétszy okres zadania, tym WYZSZY jego
priorytet. W danej chwili, sposréd zadafi bedacych w stanie gotowosci (ang. ready)
wykonywane jest to zadanie, ktére posiada najwyzszy priorytet. Wykonywane zadanie
zawsze zostaje wywlaszczone, jezeli w stan gotowoSci wejdzie jakie$ inne zadanie
o wyzszym priorytecie. Wywlaszczone zadanie moze wznowié swoje wykonywanie
tylko w sytuacji, gdy juz zadne inne zadanie o wyzszym priorytecie nie znajduje sie
aktualnie w stanie gotowosci.

Warunek konieczny na szeregowalno$¢ rozpatrywanego zbioru zadaf ma postaé

Cy/Ty + CofTy + ...+ Can/Tn 1 ()

Warunek ten jest bezpoSrednig konsekwencjg oczywistego faktu, polegajacego na
tym, ze procesor nie moze byé wykorzystywany w stopniu wiekszym niz 100%.

Z kolei warunek wystarczajacy na szeregowalno$é rozwazanego zbioru zadan zo-
stal podany przez Liu i Laylanda [3] i ma nastepujaca postaé

Ci/Ty + Cy/Ty + ...+ Cn/Tn < NN - 1) )

Dla duzych wartosci N prawa strona nieréwnosci (2) dazy do In2 = 0, 693. Oznacza
to, ze jezeli procesor jest wykorzystywany przez zbiér zadad w mniej niz 69,3% to
taki zbidr zadan jest zawsze szeregowalny algorytmem RMS.

W praktyce cz¢sto wystepuje sytuacja, w ktorej stopiefi wykorzystania procesora
przez szeregowany zbilr zadaf miesci si¢ w przedziale zawartym pomiedzy 69,3%
1 100%. W takiej sytuacji indywidualnie dla kazdego z zadan nalezy policzyé czas
zakoficzenia jego realizacji dla najgorszego przypadku, czyli w sytuacji, gdy réwno-
czeSnie z nim zostaly aktywowane wszystkie zadania o wyzszych priorytetach. Jezeli
otrzymany czas zakoficzenia realizacji zadania jest mniejszy niz jego ograniczenie
czasowe woéwezas zadanie to réwniez nigdy w przyszlosci nie przekroczy swojego
ograniczenia czasowego.

3. SZEREGOWANIE ZADAN WIELOPROCESOROWYCH

Zgodnie z posiadang przez autora wiedzg, algorytm RMS nie byl nigdy stosowany
do szeregowania zadaii wieloprocesorowych. Artykul niniejszy stanowi prébe opraco-
wania ogélnej metodyki szeregowania zbioru niezaleznych, wywlaszczalnych i okre-
sowych zadari wieloprocesorowych przy wykorzystaniu algorytmu RMS. Opracowana
przez autora metodyka zostanie zaprezentowana na przykladzie systemu wieloproce-
sorowego zbudowanego z trzech procesoréw. Jednakze uzyskane rezultaty z Tatwoscig
mogg zostaC przeniesione na systemy o wigkszej liczbie procesoréw.

Zatem niech dany bedzie zbidr trzech procesoréw P1, P2 i P3. Niech dany bedzie
rowniez zbiér zadan wieloprocesorowych Z, ktéry mozna podzieli¢ na siedem wzajen-
nie roziacznych podzbioréw, grupujacych zadania tego samego typu: Z!%, 712 713
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73, 7Y, 72 1 Z°. Gérny indeks wskazuje numery procesoréw potrzebnych do wykona-
nia zadan nalezgcych do danego podzbioru. Zatem do realizacji zadaf nalezgcych do
podzbioru Z!'** wymagana jest jednoczesna dostepnosé wszystkich trzech procesoréw
P1, P2 i P3. Z kolei do realizacji zadas nalezacych do podzbioru Z'* wymagana jest
jednoczesna dostepno$é procesoréw Pl i P3. Zadania takie nazywa si¢ zadaniami dla
procesoréw dedykowanych, poniewaz jest z gbry okreslone, ktére z zadad wykonywane
bedzie przez ktére z procesordw [9].

Dwa r6zne zadania nazywa si¢ zadaniami kompatybilnymi, jezeli iloczyn zbioréw
procesoréw koniecznych do wykonywania kazdego z nich jest zbiorem pustym [8].
Jezeli warunek ten nie jest spelniony, wéwczas zadania takie nazywa si¢ niekom-
patybilnymi. W rozwazanym przypadku zadania nalezace do podzbioru Z'** nie sg
kompatybilne z zadnym innym zadaniem. Réwniez z oczywistych powodéw nie sg
wzajemnie kompatybilne zadne dwa zadania nalezace do tego samego podzbioru.

W rozwazanym przypadku zadai Z, przewidzianych dla trzech dedykowanych pro-
cesoréw, istniejg trzy pary podzbioréw zadaid kompatybilnych: (22,73, {Z2,7%) i
{(Zz®,Z'}. Na przyklad dowolne z zadan nalezacych do podzbioru Z'? moze byé jed-
nocze$nie wykonywane z dowolnym zadaniem nalezacym do podzbioru Z3, poniewaz,
rozwazane zadania nie wymagajg do swej realizacji ani jednego wspdlnego procesora.

Zaproponowana przez autora metodyka szeregowania zadafi wieloprocesorowych
wedhig algorytmu RMS zostanie zilustrowana na przykladzie zbioru zadad o charak-
terystykach zamieszczonych w tab. 1.

Sposéréd zadai zamieszczonych w tab. 1 wylonione zostaly nastgpujgce podzbiory
zadat (01%), (7} (% aish {ahaeh ks’ ehh feghash 69 nh &)
i {z{l,zﬁ,z%}. Nalezy zwrécié szczegblng uwage na fakt polegajacy na tym, ze w
ramach kazdego podzbioru zostaly zgrupowane zadania wzajemnie kompatybilne.

W ramach wymienionych podzbioréw okresy niektérych zadafi ulegaja transforma-
cji (zostaja zmniejszone), w taki sposéb, aby wszystkie zadania wchodzace w skiad da-
nego podzbioru posiadaly identyczny okres. W wyniku transformacji warto$ci okresow
niektérych zadan otrzymuje si¢ nowy zbidr zadan o charakterystykach zamieszczonych
w tab. 2.

Analizujgc parametry zadan zamieszczonych w tab. 2 widaé, ze nie ulegly zmianie
warto$ci okresow zadan: 2}23, 2523, zéz, 2?6, 2;3, zé3, z%g’, Z?, Z?4. Natomiast warto$ci
okreséw pozostalych zadad, w ramach kazdego z rozwazanych podzbioréw, zostaly
odpowiednio zmniejszone (zatem zadania te beda aktywowane nieco czeSciej), tak aby
wszystkie zadania kompatybilne, wchodzgce w sklad danego podzbioru miaty réwne
wartodci swoich okresdw. Takie zmniejszenie wartosci okresu zadania, czyli de fac-
to zwickszenie czgstotliwosci jego aktywacji jest calkowicie dopuszczalne w kazdym
systemie czasu rzeczywistego ostrych ograniczeniach czasowych. Oznacza to bowiem,
ze dane pochodzgce z sensordw, za poSrednictwem ktérych jest monitorowany obiekt
bedacy przedmiotem sterowania, sg zbierane czeSciej. Rowniez czeSciej sg wysylane
do obiektu sygnaly sterujgce, bgdace wynikiem obliczen przeprowadzanych w kompu-
terowym systemie czasu rzeczywistego. To wszystko sprawia, ze margines stabilnoSci
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Tabela 1
Przykladowy zbidr zadan podlegajacych szeregowaniu algorytmem RMS

The example set of tasks that are scheduled by the means of RMS algotithm

zadanie ]a%ziisf:i’ xl:/;l/:((;z;)\/: ;}e cras wy !Z:Oin[:: 23 zadania okres zadania T, [ms]
7% P1, P2, P3 12 254
7" P1, P2, P3 25 1458
7} P1, P2 15 346
73 Pl, P2 17 890
7 P1, P3 18 542
zy P1, P3 16 321
2 P2, P3 14 705
78 P2, P3 13 287
7 Pl 18 765
z1 Pl 16 311
7} Pl 19 178
7% P2 15 600
73 P2 16 336
73, P2 12 168
zis P3 17 367
73 P3 16 876
z, P3 14 189

sterowanego obiektu powigksza sig, co jest zjawiskiem pod kazdym wzgledem korzyst-
nym. Jedyng ujemng strong transformacji okresu zadania, polegajacej na zmniejszeniu
jego wartoSci, stanowi zwigkszenie wartosci stosunku C/T dla tego zadania, czyli za-
danie to bedzie w wigkszym stopniu wykorzystywato czas pracy procesora, niz mialo
to miejsce przed transformacja jego okresu.

W kolejnym etapie kompatybilne zadania, posiadajace identyczne wartoéci okre-
séw sg laczone w wigksze jednostki nazwane przez autora superzadaniami. Kazde
superzadanie do swej realizacji wymaga jednoczesnej dostgpnosci wszystkich trzech
procesoréw P1, P2 i P3. Superzadania, ktére powstcﬂy poprzez konkatenacjf; zadan
wchodzqcychwskiad podzbioréw {17}, (1,7}, 3% vish A% vigh 8, %) 08, v3),
{y-?,yg} {yg ,ym} i {ylll,yf4,y?7}, zostaly zebrane w tab. 3.

Poniewaz do realizacji wszystkich superzadai wymagana jest jednoczesna dostep-
nos¢ wszystkich trzech procesoréw, kazde superzadanie moze de facto zostaé potrakto-
wane, jako zwyczajne zadanie jednoprocesorowe, z tym ze do jego realizacji potrzebny
bylby specjalny procesor, ktéry w swoim wnetrzu zawieralby trzy jednostki oblicze-
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Tabela 2
Przykladowy zbidr zadai otrzymany po transformacji okreséw wybranych zadan

The example set of tasks obtained after transformation of periods of chosen tasks

zadanie Za}()iﬁizs;;);’ \2?1552;{;:% a8 -wylg)in[a;:;jt zadania okres zadania T; [ms]
yi2 P1, P2, P3 12 254
v P1, P2, P3 25 1458
vy PI, P2 15 346
i P1, P2 17 876
v P1, P3 18 542
v P1, P3 16 321
v P2, P3 14 705
i P2, P3 13 287
o P1 18 705
yio P1 16 287
vl Pl 19 168
v P2 15 542
¥, P2 16 321
vi, P2 12 168
¥is P3 17 346
Vi P3 16 876
Nt P3 14 168

niowe (procesory P1, P2 i P3). Potraktowanie superzadan jako zadai jednoprocesoro-
wych, realizowanych wszakze przez jednostk¢ obliczeniowsa specjalnego typu (klaster
wieloprocesorowy) otwiera droge do bezposredniego zastosowania algorytmu RMS do
szeregowania takich zadai. Z punktu widzenia systemu operacyjnego szeregujacego
superzadania wedlug algorytmu RMS fakt wewngtrznej budowy jednostki obliczenio-
wej, dla ktérej szeregowane sg zadania, jest catkowicie nieistotny. Réwniez nieistotna
dla programu szeregujgcego superzadania jest wewngtrzna struktura superzadari, ktére
w istocie moga skiadaé si¢ z wielu mniejszych zadan (zaréwno jednoprocesorowych,
jaki wieloprocesorowych). Jednak podczas tworzenia superzadania wszystkie zadania
wchodzace w jego sktad zostajg polaczone w jedna nierozerwalng cato$é. Dlatego kaz-
de superzadanie jest zadaniem tréjprocesorowym, a posiadajgc zbidr zada wylacznie
trjprocesorowych mozna je potraktowad wszystkie, jako zadania jednoprocesorowe,
z tym Ze wymagajace do swej realizacji specjalnej jednostki obliczeniowej, ktéra w
swym wnetrzu kryje trzy procesory. Jednakze fakt ten jest niewidoczny dla zewnetrz-
nego obserwatora (programu szeregujacego zadania). Nastgpnie majac dany zbibr za-
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Tabela 3

Superzadania powstate na drodze konkatenacji zadari wehodzacych
w sklad tego samego podzbioru zadan

Supertasks created by the concatenation of tasks that belong to the same subset of tasks

superzadanie cras Wyléo_nggis? zadania okres zadania T; [ms] :;(ggilegr\a\}c};/kj)ééﬁ:?tzﬁ
! obliczeniowej Ci/T;
X1 12 254 0,047
X2 25 1458 0,017
X3 17 346 0,049
X4 17 876 0,019
Xs 18 542 0,033
X6 16 321 0,050
X7 18 705 0,026
Xg 16 287 0,056
X9 19 168 0,113

daii wylacznie jednoprocesorowych (wymagajacych co prawda jednostki obliczeniowe;j
specjalnego typu), mozna do ich szeregowania zastosowad juz bezposrednio algorytm
RMS.

Na rys. 1 przedstawiono, w jaki sposéb jednoprocesorowe zadania }’111’ yﬁ, yg’?,
posiadajgce czasy realizacji odpowiednio 19, 12 i 14 ms oraz okres aktywacji 168 ms
zostajg polgczone w jedno superzadanie o czasie realizacji 19 ms i okresie aktywaciji
168 ms.

Ims | 2ms | 3ms | 4ms | Sms [6ms | 7ms [ 8ms | 9ms |10 [11 |12 [13 114 {15 [16 {17 [18 [19
ms |ms |ms |ms |ms jms |ms [ms {ms |ms

X9

Rys. 1. Tlustracja sposobu, w jaki trzy zadania jednoprocesorowe tworza jedno superzadanie

Fig. 1. The illustration of the way in which three uniprocessor tasks create one supertask
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Na rys. | kolorem ciemniejszym zaznaczono te odcinki czasu, w ktérych dane
jednostki obliczeniowe tréjprocesorowego klastra wykonujg obliczenia zwigzane z re-
alizacja zadan yil, yi‘, y%, natomiast kolorem ja$niejszym zaznaczono odcinki czasu,
w ktérych poszczegéline jednostki obliczeniowe znajdujg sie w stanic pracy jatowe;
(nie wykonujg zadnych uzytecznych obliczen).

Sumaryczny stopiefi wykorzystania czasu pracy jednostki obliczeniowej przez sze-
regowany zbior superzadan (X1, X2, X3, X4, X5, X6, X7, Xg, X9} Wynosi 0,410. Jest to znacz-
nie mniej niz prawa strona nieréwnosci (2), czyli N(2'/N-1), ktéra dla N=9 przyjmuje
wartoéé 0,721. W zwigzku z tym rozwazany zbidr superazadan jest szeregowalny we-
diug algorytmu RMS.

&

4. BINARYZACJA OKRESOW ZADAN

Binaryzacja okreséw zadai jest technikg czgsto stosowang w polaczeniu z algoryt-
mem RMS. Celem binaryzacji okreséw zadan jest zmniejszenie rozmiaréw tzw. hory-
zontu czasowego systemu [11]. Horyzont czasowy jest zdefiniowany jako najmniejsza
wsp6lna wielokrotno$é okreséw szeregowanych zadafi i jest to przedzial czasu, po
uplywie ktérego caly przebieg pracy systemu czasu rzeczywistego powtarza si¢ Cy-
klicznie. Poniewaz w wyniku przeprowadzenia binaryzacji okreséw zadan otrzymuje
sie zadania o okresach binarnych, stanowigcych wielokrotno$é (bgdaca naturalng po-
tega liczby dwa) pewnego okresu podstawowego 7 (tzn. wystepujg wylacznie zadania
o okresach 2r, 4r, 8r, 16r, 32r, 64r itd.), najmniejsza wspblna wielokrotnos¢ okreséw
zadafi jest réwna warto$ci najdiuzszego z okresow. Jest to warto$¢é zwykle o kilka
rzedéw wielko$ci mniejsza niz przed binaryzacja, co bardzo ulatwia przeprowadzenie
dalszej czasowej analizy pracy systemu i przebiegu jego interakcji z otoczeniem [10].

Binaryzacja okreséw zadan jest przeprowadzana poprzez transformacj¢ okresow
zadafi. W wyniku binaryzacji okresy zadaf zostajy zmniejszone do wartosci réwnych
najblizszej im wielokrotno$ci okresu podstawowego 7, zgodnie ze wzorem

TP = 2l 3)

We wzorze (3) T; oznacza warto$¢ okresu zadania i przed binaryzacja, a T}’ warto$§é
okresu tego zadania po binaryzacji.

Ujemnym skutkiem zastosowania binaryzacji okreséw zadan jest zwigkszenie war-
tosci stopnia wykorzystania procesora C/T przez zadania, dla ktérych, w wyniku prze-
prowadzenia binaryzacji okresow, warto$ci tych okreséw ulegly zmniejszeniu. Ponie-
waz warto$é okresu bazowego r moze zosta¢ wybrana jako dowolna liczba rzeczywi-
sta, istnieje zatem nieskoficzenie wiele binaryzacii, ktére w réznym stopniu powoduja
zwigkszenie wykorzystania czasu pracy jednostki obliczeniowej przez zbidr szerego-
wanych zadad. Sposréd wszystkich mozliwych binaryzacji nalezy wybraé tg, ktéra
powoduje jak najmniejszy wzrost stopnia wykorzystania czasu pracy jednostki oblicze-
niowej. Takg binaryzacje optymalng poszukuje sie wéréd tzw. binaryzacji istotnych.
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Dla kazdej wartoSci okresu zadania, wchodzgcego w sktad szeregowanego zbioru
zadail istnieje binaryzacja istotna, ktéra nie powoduje zmiany wartosci okresu tego
zadania. Dla zadania o okresie 7; okres bazowy zwigzanej z nim binaryzacji istotnej
wynosi #; 1 wylicza si¢ go zgodnie z nastepujacym wzorem

= @

e

We wzorze (4) Tyn 0znacza najmniejszg warto§é okresu zadania, sposréd wszyst-
kich zadait podlegajacych szeregowaniu.

W tab. 4 zamieszczono warto$ci okreséw superzadan, uzyskane dla kazdej z dzie-
wigciu binaryzacji istotnych.

Tabela 4

WartoSci okreséw superzadaid po binaryzacjach

The values of periods of supertask after binarizations

ry= Iy= Iy= Iy= Is= Tg= 7= Ig= Ty=
127 91,125 86,5 109,5 135,5 160,5 88,125 143,5 168

T | 254 182,25 173 219 135,5 160,5 176,25 1435 168
T | 1016 1458 1384 876 1084 1284 1410 1148 1344

TS 254 182,25 346 219 271 321 176,25 287 336
T | 508 729 692 876 542 642 705 574 672
TS| 508 364,5 346 438 542 321 352,5 287 336
Te | 254 182,25 173 219 271 321 176,25 287 168
T | 508 364,5 692 438 542 642 705 574 672

Ty | 254 182,25 173 219 271 160,5 176,25 287 168
TS| 127 91,125 86,5 109,5 135,5 160,5 88,125 143,5 168

Z kolei w tab. 5 zamieszczono warto$ci stopnia wykorzystania czasu pracy jed-
nostki obliczeniowej przez kazde z superzadai o zbinaryzowanych okresach, dla kazdej
z rozwazanych binaryzacji istotnych.

Sposrdd binaryzaciji istotnych najlepsza binaryzacja okazata si¢ binaryzacja z okre-
sem bazowym r; wynoszgcym 127 ms. Binaryzacja ta powoduje wzrost stopnia wy-
korzystania czasu pracy jednostki obliczeniowej do wartosci 0,518. Jest to w dalszym
ciggu znacznie mniej niz wynosi prawa strona nieréwnosci (2) dla N=9, a zatem zbi6r
superzadan o zbinaryzowanych wartoSciach okreséw {by, by, by, by, bs, bg, b7, bg, by} jest
w dalszym ciagu szeregowalny. Charakterystyki super zadari o binarnych okresach zo-
staly zebrane w tab. 6.
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Tabela 5
Stopieft wykorzystania czasu pracy jednostki obliczeniowej dla kazdego superzadania

The value of processor time usage coefficient for each supertask

Iy= 4= . Is= Is= Ty Tg= Tg=

1
127 91,125 86,5 169,5 135,5 160,5 88,125 143,5 168

™ 0,047 0,066 0,069 0,055 0,089 0,075 0,068 0,084 | 0,071

T 0,025 0,017 0,018 0,029 0,023 0,019 0,018 0,022 | 0,019

15 0,067 0,093 0,049 0,078 0,063 0,053 0,096 0,059 | 0,051

gi 0,033 0,023 0,025 0,019 0,031 0,026 0,024 0,030 | 0,026

TS 0,035 0,049 0,052 0,041 0,033 0,056 0,051 0,063 0,054

T 0,063 0,088 0,092 0,073 0,059 0,050 0,091 0,056 | 0,095

™ 0,035 0,049 0,026 0,041 0,033 0,028 0,026 0,031 0,027

T8 0,063 0,088 0,092 0,073 0,059 0,100 0,091 0,056 | 0,095

TS 0,150 0,209 0,220 0,174 0,140 0,118 0,216 0,132 | 0,113

suma | 0,518 0,682 0,643 0,583 0,530 0,525 0,681 0,533 0,551

Tabela 6
Charakterystyki superzadaf o zbinaryzowanych okresach

The characteristics of supertasks with binarized periods

superzadal’lié 0 l?inarnej czas Wykongniq zadania C; okres zadania T,[ms] thé);gl;ggif(;gg;éﬁl;ﬁ
warto$ci okresu [ms] obliczeniowej Cy/T;
b, 12 254 0,047
b, 25 1016 0,025
b; 17 254 0,067
by 17 508 0,033
bs 18 508 0,035
bg 16 254 0,063
b, 18 508 0,035
bg 16 254 0,063
by 19 127 0,150
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5. UWAGI KONCOWE

W artykule zaproponowano nowatorskg metodg szeregowania zbioru niezaleznych,
wywlaszezalnych 1 periodycznych zadaii jedno- i wieloprocesorowych, z wykorzysta-
niem do tego celu popularnego algorytmu RMS. Zgodnie z wiedzg autora algorytm
RMS nie byt jak dotad nigdy stosowany do szeregowania zadan wieloprocesorowych,
a w zwigzku z tym jedynym obszarem jego zastosowafi bylo szeregowanie zadan jed-
noprocesorowych. Zaproponowana przez autora metoda stanowi zatem istotne rozsze-
rzenie obszaréw zastosowan algorytmu RMS. Jest to wazne gféwnie z tego powodu,
iz rozwigzania wieloprocesorowe sg coraz czeiciej stosowane w nowoczesnych syste-
mach czasu rzeczywistego o ostrych ograniczeniach czasowych, gdzie rozdzial zadan
do poszczegblnych jednostek obliczeniowych czgsto stanowi jedyng droge, prowadzaca
do zwigkszenia mocy obliczeniowej systemu i tym samym dochowania ograniczef
czasowych wystepujacych w nim zadan [12].

Istota zaproponowanej przez autora metody polega na transformacji okreséw wy-
branych zadaf, polegajacej na zmniejszeniu ich wartosci, w taki sposéb, aby uzyskaé
pewng liczbg podzbioréw zadari o identycznych wartosciach okreséw. Nastepnie w ra-
mach kazdego z rozwazanych podzbioréw, szeregowane zadania jedno- i wieloproceso-
rowe podlegajg konkatenacji, w zwigzku z czym tworza jedno tzw. superzadanie, ktore
do swego wykonania potrzebuje jednoczesnej dostepnosci wszystkich jednostek ob-
liczeniowych wystepujacych w systemie. Bezposrednie zastosowanie algorytmu RMS
do szeregowania zbioru superzadaii jest mozliwe, dzigki potraktowaniu wszystkich su-
perzadani, jako zadari jednoprocesorowych, do realizacji ktérych potrzebna jest spe-
cjalna jednostka obliczeniowa — klaster skladajacy sie z pewnej liczby podjednostek.
Jednakze wewnetrzna struktura klastra jest catkowicie nieistotna dla programu szere-
gujacego superzadania, ktéry traktuje je jako niezalezne, wywlaszczine i periodyczne
zadania przeznaczone dla jednej jednostki obliczeniowej, przy czym wewnetrzna struk-
tura rozwazanej jednostki obliczeniowej nie ma w tym miejscu zadnego znaczenia.

W miar¢ mozliwosci w kolejnym etapie mozna podjaé prébe dokonania binaryzacji
okresow szeregowanych superzadari w celu skrécenia horyzontu czasowego systemu.

W artykule zilustrowano spos6b adaptacji algorytmu RMS na przykladzie szere-
gowania zbioru niezaleznych, wywlaszczalnych i periodycznych zadan dla trzech dedy-
kowanych procesoréw. Zaproponowana przez autora metoda moze zostaé z fatwoscig
uogélniona, zaréwno dla przypadku wigkszej liczby procesoréw, jak i dla systeméw, w
ktérych zamiast procesoréw dedykowanych wystepuijg procesory arbitralne. Poniewaz
w przypadku systemOw z procesorami arbitralnym, zadne z zadad nie jest z géry przy-
dzielone do danego procesora, nalezy dokonad na wstepie alokacji zadaf, polegajacej
na ich przypisaniu do odpowiednich procesoréw. Postepujac w ten sposéb problem
szeregowania zadan dla procesoréw arbitralnych zostaje przetransformowany do pro-
blemu szeregowania zadaf dla procesoréw dedykowanych, gdzie metodyka dalszego
postgpowania zostala powyzej w artykule juz szczegdtowo oméwiona.
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M. GAJER

THE ADAPTATION OF RATE MONOTONIC SCHEDULING ALGORITHM FOR
SCHEDULING OF MULTIPROCESSOR TASKS

Summary

The popularity and ubiquity of real-time systemns with hard real-time constraints forced the extensive
development of task scheduling theory. In the case of real-time systems with hard real-time constraints it
does not suffice that the task produces logically correct results but these results must be delivered within
their time constraints.

In such systems even logically cotrect results but delivered with the violation of their time constraints
are totally useless. Moreover, the consequences of violation of time constraints can very often be quite
severe and can cause the great economic losses and even losses of human lives, e.g. in the case of control
systems of nuclear reactors, space ships etc.

The main goal of the task scheduling theory is to prove at the stage of the system project that the
time constraints for all tasks will always be met under any possible circumstances.

In the case of the real-time systems with hard real-time constraints there is very often a necessity of
scheduling a set of independent, pre-emptive and periodic tasks. The most popular algorithm for scheduling
such set of independent, pre-emptive and periodic tasks is the Rate Monotonic Scheduling algorithm.
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In the case of Rate Monotonic Scheduling each task is assigned a priority. There are several rules
basing on which the priorities are assigned to the tasks and then the tasks are being scheduled. First of
all, the shorter the period of task is the higher priority it is assigned. Then, in a given moment, among
all the tasks actually in a ready state the one is being executed that has the highest priority. If some task
with higher priority enters into the ready state the task being executed is automatically pre-empted and
the task with higher priority begins its execution. The pre-empted task can restart its execution only in
the case if there is actually no other task with higher priority in the ready state.

The Rate Monotonic Scheduling is adequate for scheduling uniprocessor tasks. This author has
not known so far any method of adaptation of Rate Monotonic Scheduling theory for the purpose of
scheduling multiprocessor tasks. According with this author’s knowledge the proposed by himself method
of scheduling of the set of uniprocessor and multiprocessor tasks is the first method of the kind and thus
has totally pioneer character.

The clue of the method proposed by this author is concatenation of uniprocessor and multiprocessor
tasks. In order to achieve this the periods of some tasks must be transformed, i.e. they must be shortened in
such a way that several subsets of tasks are made. Then each subset of tasks is treated as a uniprocesor task
and for the set of such tasks (called by this author supertasks) the Rate Monotonic Scheduling algorithm
can be used directly.

The method developed by this author was illustrated on the example of scheduling set of tasks for
three dedicated processors. The method can be easily extended both for the case of greater number of
processors and for the systems with arbitrary processors.

Keywords: Task Scheduling Theory, Rate Monotonic Scheduling, Multiprocessor Systems, Multiprocessor
Tasks
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W pracy zamieszczono analizg teoretyczng, wyniki pomiaréw i metody optymalizacii
szerokopasmowego transformatora dwukierunkowego. Przedstawiono dwie mozliwe konfi-
guracje transformatora, oraz zbadano wplywy takich czynnikéw jak: przenikalnos$¢ poczat-
kowa, rezystancja balastowa, pojemnosci migdzyzwojowe i montazowe. Do badan poshuzono
sig transformatorem symetrycznym 15-decybelowym.

Stowa kluczowe: transformator kierunkowy, konfiguracja podstawowa, konfiguracja odwré-
cona

1. WPROWADZENIE

Transformatory kierunkowe w réznych konfiguracjach stosowane sg powszechnie
w urzgdzeniach telewizji kablowej (CATV), najczgsciej w odgaleznikach. Wykorzysty-
wane w urzgdzeniach CATV transformatory, to §ciSlej méwiac transformatory jedno-
kierunkowe — z jedna linig odgalezna. Zostaly one dokfadnie opisane w [1], [S5]. W ni-
niejszej pracy jest zaprezentowany transformator dwukierunkowy — z dwiema liniami
odgateZnymi. Jest to konstrukcja nowa, nigdzie dotgd nie stosowana. Dotychczas, aby
skonstruowaé odgaleZnik dwukrotny postugiwano sie kaskada dwéch transformatoréw
jednokierunkowych. Transformator dwukierunkowy jest propozycja i alternatywa dla
istniejgcych tradycyjnych rozwiazad. Transformator taki umozliwia wykonanie odga-
i¢Znika dwukrotnego o jednakowych ttumieniach w liniach odgateznych, co w przy-
padku zastosowania kaskady transformatoréw jednokierunkowych stanowi problem w
tym sensie, ze kaskada jest mozliwa do wykonania, jednak jest to o wiele bardziej
skomplikowane a w przypadku transformatora dwukierunkowego jest natomiast rzecza
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naturalng. Ponadto transformator taki (chociaz bardziej zlozony niz transformator jed-
nokierunkowy) wymaga o 30% mniej materiatéw 1 o tylez mniejszej pracochtonnosci
niz tradycyjna konstrukcja, skladajgca sig z kaskady dwéch transformatoréw jednokie-

runkowych.
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Rys. 1. Transformator dwukierunkowy w konfiguracji podstawowej

Fig. 1. Two-directional transformer in basic configuration
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Rys. 2. Transformator dwukierunkowy w konfiguracji odwréconej

Fig. 2. Two-directional transformer in inverse configuration

Nalezy tu jeszcze dodaé, ze wykorzystujac ideg transformatora dwukierunkowego
mozna konstruowaé analogiczne transformatory o wigkszej liczbie odgatezien. Wow-
czas oszczednos$ci na materiatach i pracochfonnogcei sg bliskie 50%.

Rys. 1 ilustruje transformator dwukierunkowy w konfiguracji zwanej tu podstawo-
wa ze wzgledu na analogi¢ do klasyfikacji przedstawionej w [5]. Rys. 2 przedstawia
transformator dwukierunkowy w konfiguracji zwanej tu odwrécong. Dodajmy, ze przy
opisie transformatora jednokierunkowego [S] wyréznione zostaly cztery konfiguracje
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wigczajac tzw. konfiguracje z rezystorami zerowymi. W przypadku transformatora dwu-
kierunkowego taki podzial tez jest mozliwy z tym, ze dla konfiguracji bez rezystoréw
zerowych (Roa, Rep), transformatory takie charakteryzujg si¢ brakiem dopasowania w
liniach sprzezonych, a zatem sg bezuzyteczne. Dlatego rozpatrywaé bedziemy tylko
dwie konfiguracje z rys. 1, 2 zawierajace rezystory zerowe,

W pracy dokonano szczegétowej, kompleksowej analizy transformatora dwukie-
runkowego, badajagc mozliwe czynniki, jakie maja wplyw na jego funkcjonowanie.
Praca adresowana jest gléwnie do konstruktoréw, ktérzy mogliby wykorzystaé opisy-
wany transformator zaréwno jako odrebne urzadzenie, jak réwniez wspdtpracujace w
innych urzadzeniach.

Omawiany transformator wykonano na bazie malych (rzedu 3 x 3 mm) rdzeni
ferrytowych jednootworowych pofaczonych w tréjke, na ktére nawija si¢ uzwojenia
zgodnie z rys. 1. Widok takiego transformatora przedstawia rys. 3. a sposéb montazu
ilustruje fotografia (rys. 4).

Rys. 3. Widok transformatora dwukierunkowego

Fig. 3. View of the two-directional transformer

Analizowany transformator jest transformatorem symetrycznym, a jego uzwojenia
Li,Loa, Loa maja po 0.5 zwoja, uzwojenia Lia, Lsp po 4.5 zwoja, natomiast uzwojenia
Lsa, Lap po 1.5 zwoja. Transformator ten opisano za pomocg nast¢pujacych parame-
tréw: tlumienie w linii gléwnej IN-OUT, tlumienie w linii sprzezonej IN-TAP, tlumie-
nie oddzielenia (migdzy wyjsciem a odgalezieniem) OUT-TAP, tlumienie przenikowe
(migdzy odgalgzieniami) TAP A-B, oraz tlumienno$ci niedopasowania na wejsciu IN,
wyjSciu OUT 1 odgalezieniu TAP. W niniejszej pracy wielkodci te wyrazone sg w
decybelach (dB). Wielkosci te zdefiniowane sg w punkcie 2.

Do badaii uzyto rdzenia o przenikalnosci poczatkowej w; = 1400, oraz dia poréw-
nania rdzenia o przenikalnosci y; = 2500. Oba rdzenie sg produkcji tajwariskiej.
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Jako narzedzia programowego do obliczenia teoretycznych charakterystyk trans-
formatora, oraz w celu zbadania wplywéw niektérych czynnikoéw na jego parametry
uzyto pakietu MATLAB.

Ze wzgledu na fakt, Ze na odgaleZniki pracujace w CATV narzucone g pewne
wymagania, wykresy pomiarowe zawierajg orientacyjne krzywe:

18 dB dla 5-40 MHz, 18-1.5 dB/oct dla 40-862 MHz,
14 dB dla 5-40 MHz, 14-1.5 dB/oct dla 40-862 MHz.

Krzywe te stanowig szablon, kt6ry musi spefni¢ charakterystyka ttumiennosci niedo-
pasowania dla odgafeznikéw 2 i 3 kategorii.

TAP A ouT TAP B

Rys. 4. Widok zmontowanego ukfadu transformatora

Fig. 4. View of the assembled transformer

W dalszej czeéci pracy uzyto sformutowar typu ,,poprawa”, bgdZ ,,pogorszenie”
parametréw. Poprawa parametrow takich, jak ttumienie w linii gtéwnej (IN-OUT) 1 w
linii sprzezonej (IN-TAP) oznacza zmniejszenie ich warto$ci ujemnej wyrazonej w de-
cybelach. Natomiast dla takich parametrow, jak tlumienno$¢é niedopasowania na wejsciu
(IN), wyjéciu (OUT), odgalgzieniu (TAP) i tlumienie oddzielenia (OUT-TAP), przez
poprawe parametréw rozumiemy wzrost ich wartosci ujemnej wyrazonej w decybelach.
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2. TRANSFORMATOR W KONFIGURACII PODSTAWOWE]

2.1. ANALIZA TEORETYCZNA

Ponizej przedstawiona jest skrécona analiza teoretyczna ukfadu transformatora
przedstawionego na rys. 5. Do analizy transformatora wykorzystano metodg potencja-
16w weztowych. Badany transformator sklada si¢ z trzech transformatoréw prostych,
ktére tworzone sg przez trojke cewek L, Lpa, Lop, oraz pary cewek Laa, Laa 1 Lap, Lap.
Dla tréjki cewek Ly, Loa, Lop, wyznaczamy najpierw réwnania napieciowe:

Uza = Uoa = jolaalios + joMapliop + joMiplLs e8!
Usp — Ups = joMapalioa + jologliop + joMialL (2)

U; — U; = joMalioa + joMpliop + jolqIp 3

gdzie elementy M to indukcyjnosci wzajemne jakie wystepuja w analizowanym ukla-
dzie cewek. Na podstawie réwnai (1)...(3) otrzymujemy réwnania pradowe:

Itia = (Usa = Uga)ério + (Uas—Ugs)é120 + (Ur = Uz)éiag 4)
Iiop = (Uaa = Uoa)ério + (Uzg—Ugp)éno + (Uy — Uz)éazo %)

It = (Usa = Uga)ésio + (Uag—Uos)éro + (Up — Usz)éazo (6)

gdzie elementy & stanowig transkonduktancje ukladu cewek. Nastepnie piszemy ana-
logiczne réwnania napigciowe dla pary cewek Laa, Lga:

Uoa = Usa = joLaaliaa +joMazaliza N

Ui—Uga = joL3saMaaa + jolaalisa (8)

a stad otrzymujemy réwnania pradowe:
ILaa = (Uza = Ugadé1ia + (Ur — Upa)éi2a )

Iiaa = (Usa — Ugadénia + (Ut — Upa)éna (10)
Podobnie dla pary cewek Lap, Lsp:

Usp — Usp = joLspligp + joMyapliss (1)

U-Upp = jolsspMasp + jolaglizp (12)

i stad réwnania pradowe:

Iiap = (Usg ~ Ugp)énip + (Uy — Upp)éi2 (13)
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Iiag = (Usp — Uap)éaip + (Uy — Ugp)énon (14)
W réwnaniach cewek (1),(2),(3),(7),(8),(11) i (12) wystepujg jako wspdtezynniki prg-
déw, elementy macierzy impedancyjnych pojedyiiczych transformatoréw prostych.
W celu rozwigzania rownaf wezlowych macierze te zostaty odwrécone, czego rezulta-
tem sq macierze admitancyjne, ktérych elementy wystepuja jako wspéiczynniki napieé
w réwnaniach (4),(5),(6),(9),(10),(13),(14).
Réwnania wezlowe transformatora z rys. 5 majg postaé:
— dla wezla 1:

Usyr = Uy (€24 + & + €330 + jwCy + joCap + joCap + jwCsos + joCap+
+ JoCiap + JoCiop + jwCasa + joCsgp)+
+ Uga(éa1a + &310 = joCroa ~ joCagp)+ (15)
+ Ugp(&21 + &320 — JCiop — jwCagp)+
— Usaéaia ~ Uspéaip — Us(€330 + jwC)+
= Uga(éa2a + &0 + joCsa) — Ugp(éaap + Ex0 + joCap)
— dla wezta 2A:

Uzays = Ui(€raa + €130 — joCraa — jwCagp)+
+ Uzalér1a + €110 + JoCop + jwCap + joCroa + joCaga + joChoa + joCap)+
+ Usp(&120 — joCag) — Usga (€114 + joCap)+
= Uséia0 — Uoaléiza + €110 + j0Caa) — Ugpéizo
(16)
— dla wezta 2B:
Usays = Ur(€12B + €230 ~ JwCiop — jwCagp) + Usa(é210 — jwCap)+
+ Uop(§118 + €200 + jwCop + jwCyp + joCiop + jCagp + juCoop + joCap)+
~ Usp(£118 + jwCsp) ~ Usérzg — Upaério+
— Uog(&12B + €220 + jooCop)
(17)
— dla wezla 3:
Usyr = ~Uj(€110 +jwCr) ~ Uzaésio — Uzpésno + Us(€330 + jwCp + jwCso)+
) (18)
+ Ugaézio + Ugsésno

— dla wezla 4A:

Ugayr = ~Uiéa — Uza(é11a + jwCap) + Usa(€11a +j0Can + jwCapa)+ (19)
+ Ugaéiza

— dla wezla 4B:

UspyL = ~Uiéizp — Uzp(é11 + joCap) + Ugp(é118 + jwCap + jwCaos )+ )
(20)
+ Upséion
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— dla wezla OA:

Uoayo = —U(éxa + &130 +J0C34) — Usal&ara + E110 +j0Cos) — Uspéigt+

. : ) 20
+ Usa&ara — Uséizo + Uoal€za + E11o + jwCon + joCaa) + Uoséiao
— dla wezta 0B:
Uosyo = —Ui(€2p + &230 +j0Csp) — Uaaé210 = Uap(§218 + 220 + jwCop)+ 22)

+Uspéa1p — Uséazo + Upaéato + Upp(€xn + €20 + jwCo + jwCsp)

przy czym y; jest admitancjg linii transmisyjnej, natomiast yy, stanowi tzw. admitancje
balastowg (w omawianym przypadku y;. = 1/Ry).

Réwnania weziowe (15)...(22) wyznaczaja macierz admitancyjng transformatora z rys. 5
na podstawie ktérej po eliminacji weziéw 4A,4B,0A,0B otrzymujemy macierz rozpro-
szenia korzystajac z réwnania macierzowego:

[S] = {ze[ Y] + (1) ({02 [ Y1) (23)

gdzie [Y] jest macierzg admitancyjng ukladu po eliminacji w. wym. wezldw, [I] jest
macierzg jednostkows, z; impedancja linii transmisyjnej (w omawianym przypadku
ze =75 Q). Rozwazane macierze majg wymiar 4 X 4.

Przenikalno$é jest w rozwazanym przypadku wielko$cig zmienng w funkcji cze-
stotliwo$ci. Jest ona potrzebna do wyznaczenia indukcyjnosci transformatora. Do wy-
znaczenia przenikalnodci posluzono si¢ wzorem zapozyczonym z [1], [2]:

Hi

p=1+ (24)

l+j——f—

Jm

gdzie: p; jest przenikalnoScig poczatkowa, f, czgstotliwoscia relaksacji. Poszczegblne
indukcyjnosci obliczono ze wzoru:

Li = i - Lo

gdzie Ly, jest indukcyjnoscia cewki nawinigtej na rdzen bez uwzglgdnienia jego prze-
nikalnoéci. Indukcyjnodci wzajemne transformatora obliczono za pomoca wzoru:

M; = kpr~/Loi - Loj

gdzie k jest wspéiczynnikiem sprzezenia (w obliczeniach przyjeto k = 0.99).
Analizowane parametry transformatora, wyrazone w decybelach, definiujemy na-
stgpujgco:
— tlumienie w linii gtéwnej IN-OUT: Sairap; = 201og S3;
— tlumienie w linii sprzezonej IN-TAP: Siamas; = 20log Sia
Sipas) = 2010g Sip
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— tlumienie przenikowe TAP A-B: Sapn; = 20log Sap
— tlumienie oddzielenia AT-TAP: Saan) = 201og S3a
S3pras) = 20log S3p
— tlumienno$¢ niedopasowania na wejsciu IN: Stipas; = 201log 81
-— tlumienno$¢ niedopasowania na wyjsciu QUT: S33ap) = 201og Sa3
— tlumienno$¢ niedopasowania na odgatezieniu TAP: Saagas] = 201log Saa

Sppas) = 201og Spp
gdzie parametry Sy sg to elementy macierzy rozproszenia obliczone na podstawie
wzora (23). :

Rys. 6 1 7 przedstawiajg charakterystyki transformatora pomierzone i teoretycz-
ne. Zostaly one pomierzone i obliczone dla rezystancji balastowej Ry = 300 Q, ze-
rowej Ro = 200  oraz nastgpujacych pojemnodci transformatora: Cy = Cy = Cyy =
=Cop =0 pF, Cip =Csp =03 pF, Cipop = Ciop = Cyyp = Cagp = 0.075 pF, oraz
Cio = Cya = Cyop = Caoa = Caop = Cyoa = Caop = Cya = Cyp = 0.05 pF. Wielkosci te
zostaly oszacowane na podstawie pomiaréw rezonansowych i obowigzujg dla pomiaréw
i obliczen transformatora w obu konfiguracjach. Nalezy tu jednak podkresli¢, ze przyje-
te pojemnoSci sg orientacyjne, gdyz ich pomiar na wysokich czgstotliwosciach nie jest
w pelni dokladny zwiaszcza z uwagi na ich matg warto$§é. Wplyw tych pojemnosci jest
jednak znaczgcy dla czestotliwosci powyzej 500 MHz, dlatego zostaty one uwzgled-
nione w modelu teoretycznym. Do obliczeri przyjeto pojemnosci Cy, Cz, Cya, Cop
jako zerowe, poniewaz w rozwazanym ukladzie reprezentujg one jedynie pojemnosci
odcinka przewodu przewleczonego przez otwér w rdzeniu.

Réznice migdzy przebiegami teoretycznymi a pomierzonymi sg do$é duze. Wyni-
kajg one z faktu, iz zastosowany wzér (24) zapewnia wg [2] doktadno$é 10%. Ponadto
dla wysokich czestotliwosci dochodzi niedoskonalo$é zlaczy F, wplyw uktadu pomia-
rowego i ukfadu przeniesienia masy.

Charakterystyczng cecha omawianego transformatora (réwniez w konfiguracji od-
wroconej) jest tendencja do malenia tlumienia w linii sprzezonej wraz ze wzrostem
czgstotliwosci. Mozna to wyeliminowaé poprzez zamontowanie réwnoleglych konden-
satorow w liniach sprz¢zonych. Jednakze wyzej wymieniona tendencja niekoniecznie
musi stanowi¢ wadg. W sieciach CATV moze byé ona zaleta poniewaz rekompen-
suje ttumienie kabla koncentrycznego ktére w funkcji czestotliwosci zachowuje sic
doktadnie odwrotnie.

2.2. WPLYW REZYSTORA BALASTOWEGO I ZEROWEGO

O parametrach ukladu decydujg w znacznym stopniu rezystancja balastowa Ry i
zerowa Ro. Na podstawie obliczefi mozna dobraé je tak, aby parametry ukladu byly
jak najlepsze. Rys. 8 ilustruje przebiegi parametréw transformatora w funkcji zmienne;j
rezystancji balastowej wyrazonej w ohmach dla czestotliwosci 5 MHz, natomiast rys. 9
dla czgstotliwosci 862 MHz. Jak widaé, wplyw rezystancji balastowej dla obu czesto-
tliwosci 5 i 862 MHz jest podobny. Rezystor balastowy praktycznie nie ma wplywu na
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Rys. 6. Pomierzone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 6. Measured characteristics of the two-directional transformer in basic configuration

tlumienia w linii gléwnej 1 thamienno$ci niedopasowania na wejsciu 1 wyjsciu. WyraZny
jest za to wplyw na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu, gdzie dla rezystancji
Ry = 200 € jej wielkos$¢ osigga optimum . Ze wzgledu na thumienie przenikowe i thi-
mienie oddzielenia, najkorzystniej byloby stosowad jak najwieksze wartosci rezystancji
Ry, jednak jej wzrost powoduje réwniez wzrost tlumienia w linii sprz¢zonej. Dlatego
do pomiaréw z rys. 6 i 7 przyjeto Ry, = 300 Q. Rys. 10. ilustruje wplyw rezystancji
zerowej na parametry dla czestotliwodei 5 MHz. Takie parametry jak ttumienie w
linii gtdwnej, thumiennos$é niedopasowania na wejsciu, wyjsciu oraz thumienie w linii
sprzezonej od ok. 200 Q sa w przyblizeniu stale. Tiumienno$¢ niedopasowania na
odgalezieniu osigga minimum dla Ry = 1500, a tlumienie przenikowe ro$nie wraz ze
wzrostem Rg. Dla czestotliwosei 862 MHz przebieg poszczegdlnych parametrdw jest
podobny z tym, ze tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu osigga minimum dla
Ry = 100, a tlumienie oddzielenia osigga minimum dla Ry = 150€2. Jednak widaé
z rys. 10, ze dla malych wartodci Ry tlumiennod¢ niedopasowania na odgalgzieniu 1
tlumienie przenikowe sa wéwczas za male, dlatego wartoscia rezystancji zerowej, ktéra
»godzi” wszystkie parametry jest Ry = 2000

Chodzi o to, ze powyzsze wartodci rezystancji balastowej Ry, 1 zerowej Rg dobra-
no majac na wzgledzie wszystkie parametry transformatora. Mozliwe sa, rzecz jasna,
réwniez inne rozwigzania podyktowane szczegélnymi potrzebami np. gdy zalezy nam
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Rys. 7. Obliczone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 7. Calculated characteristics of the two-directional transformer in basic configuration

na konkretnym parametrze i dla konkretnych czgstotliwosci. I tak np. w celu uzyskania
jak najlepszego tlumienia przenikowego (dla niskich czgstotliwosci), korzystniej jest
zastosowac wigksze wartosci rezystancji balastowej i zerowej. Odbyloby sie to jednak
kosztem pogorszenia tlumiennosci niedopasowania na odgalezieniu.

2.3. WPLYW POJEMNOSCI MIEDZYZWOJOWYCH I MONTAZOWYCH

W niniejszym punkcie przedstawiony jest wplyw pojemnosci transformatora na je-
go parametry. Generalnie mozna powiedzieé, ze pojemnosci migdzyzwojowe C;, Cya,
Cos, Caa, Csp, Can, Cap, Craa, Cia, Csaa, Cagp, oraz montazowe, Cig, Coon, Caop,
Cs0a, Caop, Caoa, Caop majq charakter pasozytniczy. Wynika to zaréwno z badas jak i
obliczed. Pojemnosci Cyo, C39 ujemnie wplywaja na tlumiennosci niedopasowania na
wejsciu i wyjciu, oraz na tlumienie w linii giéwnej (rys. 11). Pojemnosci Caga, Cagp,
Caoa, Cqo pogarszajq tlumiennos¢ niedopasowania na odgalezieniu i ttumienie w linii
sprzgzonej (rys. 12). Wplyw tych pojemnosci jest jednak znikomy ze wzgledu na ich
male warto§ci. Roéwniez wplyw pojemno$ci Caa, Cap jest nieznaczny, poniewaz 1.5
zwoja stanowi malg pojemno$¢. Niezaleznie od tego ich wplyw na parametry trans-
formatora jest minimalny zakladajac nawet wieksze zmiany pojemnosci jak pokazano
na rys. 13. Pojemnosci Cy, Cp4, Cop pominieto, gdyz sg tak male, ze nie maja jakie-
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Rys. 8. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej
dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 8. Influence of ballast resistance Ry to characteristics of the transformer in basic configuration for
frequency 5 MHz

gokolwiek wplywu na parametry transformatora. Najwickszy wplyw maja pojemnosci
miedzyzwojowe Csa, Cap, Caqn, Caap. Rys. 14, ilustruje wplyw pojemnosci migdzy-
zwojowych Csa, Csp, natomiast rys. 15 pokazuje wplyw Csqa, Cigp na parametry
transformatora przy hipotetycznych zmianach warto$ci pojemnosci od 0 do 1 pK.
Pojemnosci Csp, Cap znaczaco wplywajg na ttumienie w linii sprzgzonej, thumiennosé
niedopasowania na wejdciu i tlumienie oddzielenia, jednak na pozostale parametry
praktycznie nie oddziatywuja. To te wlasnie pojemnosci (obok Casa, Casp) powodujg
opisang wczesniej tendencje uktadu do malenia tlumienia w linii sprzgzonej wraz ze
wzrostem czestotliwosci. Pojemno$ci Caap, Caqp wplywajg praktycznie na wszystkie
parametry, choé w mniejszym stopniu na tlumienie w linii gtéwnej i thumienie przeni-
kowe. Analogiczny wplyw na parametry ukladu majg pojemnosci Ciza, Ciap, chociaz
ze wzgledu na fakt iz jest to pojemno$¢ réwnoleglych odcinkéw przewoddw, pojem-
noéci te nie odgrywajg wazacej roli. Wplyw tych pojemnosci jest negatywny. Kwestia
dyskusji jednak pozostaje wplyw pojemnosci Csa, Csg, Caga, Casp na tlumienie w linii
sprzezonej, gdyz zalezy to od wykorzystania transformatora.

Rys.

Fig

Ry

Fig.
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Rys. 9. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej

dla czestotliwosei 862 MHz

Fig. 9. Influence of ballast resistance Ry, to characteristics of the transformer in basic configuration for
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frequency 862 MHz
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Rys. 10. Wplyw rezystancji zerowej Ry na charakterystyki transformatora dla czestotliwodei 5 MHz

Fig. 10. Influence of zero resistance Ry to characteristics of the transformer in basic configuration for

frequency 5 MHz
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Rys. 11. Wplyw pojemnosci montazowej Cspa na charakterystyki transformatora w konfiguracji R
podstawowej dla czestotliwosei 862 MHz

Fig. 11. Influence of assembly capability Cigs to characteristics of the transformer in basic configuration Fig
for frequency 862 MHz
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Rys. 12. Wplyw pojemnosci montazowej Cya na charakterystyki transforatora w konfiguracji R
podstawowej dla czestotliwodei 862 MHz
Fig. 12. Influence of assembly capability Cya to characteristics of the transformer in basic configuration Fig.
for frequency 862 MHz
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Rys. 13. Wplyw pojemnosci migdzyzwojowej Cqa na charakterystyki transformatora w konfiguracii

podstawowej dla czgstotliwosei 862

MHz

Fig. 13. Influence of winding capability Cs4a to characteristics of the transformer in basic configuration

for frequency 862 MHz
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Rys. 14. Wplyw pojemnosei miedzyzwojowej Csa na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwosci 862 MHz

Fig. 14. Influence of winding capability Cs to characteristics of the transformer in basic configuration

for frequency 862 MHz
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Rys. 15. Wplyw pojemnosci miedzyzwojowej Csaa na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwosci 862 MHz

Fig. 15. Influence of winding capability Cysa to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 862 MHz

2.4. WPLYW PRZENIKALNOSCI POCZATKOWE]

Przenikalno$¢ poczatkowa p; rdzenia ferromagnetycznego na ktéry nawiniete sg
uzwojenia transformatora ma decydujacy wplyw na jego parametry. Rys. 16 obrazu-
je przebieg wptywu przenikalno$ci na parametry transformatora dla czestotliwosci 5
MHz, rys. 17, dla czestotliwosci 862 MHz. Z rys. 16. widaé, ze najkorzystniejsze dla
transformatora pracujacego dla czgstotliwoéci 5 MHz, sa przenikalno$ci z przedzialu
3000 - 5000, chociaz ze wzgledu na tlumienie przenikowe najlepsza jest przenikalnos$¢
ok. 1000. Zbyt duze przenikalnosci nie sg dla transformatora korzystne, gdyz ttumienie
w linii gléwnej ro$nie wraz ze wzrostem przenikalnosci poczatkowej. Poniewaz thumie-
nie w linii gléwnej i sprz¢zonej nie sa stale w funkcji przenikalnosci poczatkowej, a
zatem przy projektowaniu takiego transformatora nalezy si¢ liczy¢ ze zmiana thumieri w
zaleznosci od uzytego rdzenia. Rys. 18 i 19 przedstawiajg charakterystyki pomierzone
i obliczone dla transformatora z wykorzystaniem rdzenia o przenikalnosci poczatkowej
i = 2500.

W stosunku do charakterystyk z rys. 6 i 7 (pomiary dla przenikalno$ci poczatkowe;j
u; = 1400), widoczna jest poprawa tlumienno$ci niedopasowania na wszystkich wro-
tach, oraz ttumienie oddzielenia dla niskich czgstotliwosci. Jednak tlumienie przeniko-
we zgodnie z oczekiwaniami z rys. 16. uleglo pogorszeniu. Wprawdzie nie odpowiada
to dokladnie obliczeniom, ale jest zgodne z tendencja, jakie majg opisywane parametry
w funkcji przenikalnosci z rys. 16.

Fig.

Fig
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Rys. 16. Wptyw przenikalnosci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji
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Fig. 16. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer in basic configuration for
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Rys. 17. Wplyw przenikalno§ci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji

frequency 5 MHz
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Fig. 17. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer in basic configuration for

frequency 862 MHz
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Rys. 18. Pomierzone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji podstawowej
dla przenikalnodci g4 = 2500

Fig. 18. Measured characteristics of the two-directional transformer in basic onfiguration for initial
permeability 14 = 2500
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Rys. 19. Obliczone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji podstawowej
dla przenikalnodci g = 2500

Fig. 19. Calculated characteristics of the two-directional transformer in basic onfiguration for initial
permeability gy = 2500

param
przen;
nikalr
pi =1
7 sa
réwni

.
transf
uzysk




lekom.

wej

tial

vej

itial

TOM 51 — 2005 BADANIE | OPTYMALIZACIA SZEROKOPASMOWEGO ... 405

Przebiegi parametrow transformatora w funkcji przenikalnosci poczatkowej sg roz-
ne dla réznych czestotliwodci. Rys. 17 przedstawia przebieg wplywu przenikalnodei na
parametry transformatora dla czgstotliwosci 862 MHz. W tym przypadku optimum
przenikalnosci przesunglo si¢ na nizsze jej wartosci, chociaz trudniej jest ustalic prze-
nikalno$¢ optymalng. Na przykiad ze wzgledu na tlumienie oddzielenia przenikalnosé
w; = 1400 wydaje si¢ najkorzystniejsza, dlatego przebiegi ttumienia oddzielenia z rys. 6,
7 sa tak dobre dla wysokich czegstotliwosci. Podobnie jak dla niskich czgstotliwosci,
réwniez w tym przypadku niekorzystne jest stosowanie zbyt wysokich przenikalno$ci.

2.5. OPTYMALIZACIA TRANSFORMATORA

W niniejszym punkcie przedstawione zostaly metody optymalizacji parametréw
transformatora zaréwno dla niskich, jak i wysokich czestotliwosci. Poprawe parametrow
uzyskuje si¢ stosujac proste uktady korekcyjne pokazane na rys. 20.
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Rys. 20. Uklady korekcyjne transformatora dwukierunkowego

Fig. 20. Corrective arrangements of the two-directional transformer




406 D. KRZEMIENIECKI Kwart. Elekir. i Telekom.

W celu poprawy parametrdw na wejSciu dla niskich czestotliwo$ci zastosowano duzy
(rzedu kilku nanofaradéw) kondensator szeregowy Cg;. Efekt zastosowania kondensa-
tora szeregowego ilustruje rys. 21. Kondensator ten ma wplyw na tlumiennoéci nie-
dopasowania na wejdciu i (zwlaszcza) na wyjéciu 1 na tlumienie oddzielenia. Nie ma
on wplywu na tlumienia w linii gldwnej i sprzezonej, tlumiennos¢ niedopasowania
na odgalezieniu i na tlumienie przenikowe. Mozna dobra¢ tak wielko$¢ kondensatora
szeregowego C;, aby uzyskaé poprawe tych parametréw na ktére ten kondensator wply-
wa. Na przyklad zastosowanie kondensatora C; = 1 nF daje duza poprawe tlumiennosci
niedopasowania na wyjsciu.
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Rys. 21. Wplyw pojemnoSci korekcyjnej Cg na charakterystyki transformatora dla czestotliwodci 5 MHz

Fig. 21. Influence of corrective capability Cy to characteristics of the transformer for frequency 5 MHz

Analogicznie na odgalgzieniach mozna zastosowaé kondensator szeregowy Cg.
On z kolei wplywa na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu, ktérej przebieg
jest analogiczny jak tlumienno$¢ niedopasowania na wyjSciu (rys. 22). Na pozostale
parametry nie ma on wplywu. Zastosowanie kondensatoréw szeregowych na wejsciu 1
odgalezieniu pozwala zatem na poprawe parametréw rozpatrywanego tu transformatora
za wyjatkiem oczywiscie tlumient w linii gléwnej i sprzezonej, co zresztg nie jest
potrzebne.
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Rys. 22. Wplyw pojemmodci korekeyjnej Cy, na charakterystyki transformatora dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 22. Influence of corrective capability Cy to characteristics of the transformer for frequency 5 MHz

Aby poprawi¢ parametry transformatora dla wysokich czestotliwosci stosuje sig
na wejSciu i odgatezieniu ukiady korekcyjne LC. Na rys. 20 uklady te stanowig od-
powiednio LgCyq na wejsciu, oraz LyCy na odgalezieniu. Poprzez odpowiedni dobér
pojemnosci i indukcyjno$ci mozna uzyskaé poprawe parametréw dla wysokich cze-
stotliwosci (rys. 23). Rys. 24 ilustruje efekty zastosowania ukladéw korekcyjnych.
Naiezy go poréwnal z rys. 6, ktéry wprawdzie ilustruje przebiegi dla optymalnej
warto$ci rezystora balastowego, ale bez uktadéw korekcyjnych. Dzieki  zastosowaniu
kondensatoréw szeregowych Cg, Cy, uzyskano poprawe ttumienno$ci niedopasowania
na wejéciu, wyjsciu i odgalezieniu, oraz poprawe tlumienia oddzielenia dla niskich
czestotliwoscei.

Dla wysokich czestotliwosci réwniez uzyskano poprawe wszystkich parametréw
dzigki zastosowaniu korektoréw LC. Przyktadowe przebiegi parametréw w funkcji
wielkosci korekcyjnych dla wysokich czestotliwosei przedstawione sg na rys. 23.

Nalezy tu nadmieni¢, ze optymalizacj¢ transformatora nalezy wspoméc badaniami
praktycznymi, gdyz ze wzgledu na 10% dokfadno$é wzoru (24) uzyskanie optimum
nie daje pelnej gwarancji uzyskania zamierzonego rezultatu. Optymalizacja transfor-
matora dla wysokich czestotliwosci jest trudniejsza z kilku wzgledéw. Otéz wartosci
kondensatoréw korekcyjnych sg rzedu utamkéw pikofarada, natomiast cewek — rzedu
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Rys. 23. Wplyw indukcyjnosci korekcyjnej Lg na charakterystyki transformatora przy statej pojemnogei
korekcyjnej Cq dla czest. 862 MHz

Fig. 23. Influence of corrective inductance Lg to characteristics of the transformer for constant corrective
capability Cy for freq. 862 MHz
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Rys. 24. Charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej po optymalizaciji

Fig. 24. Characteristics of the transformer in basic configuration after optimization
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kilku nanohenréw. Ze wzgledu na tak male wartoci, drukowane sg one w miedzi
na podstawie badai do$wiadczalnych. Dobér ich komplikuje obok niejednoznacznodci
7 obliczeniami teoretycznymi, szereg dodatkowych czynnikéw majgcych miejsce dla
wysokich czestotliwoSci, o ktérych wspomniano w punkcie 2.1.

3. TRANSFORMATOR W KONFIGURACJI ODWROCONE]J

Analize transformatora w konfiguracji odwréconej przeprowadzono w oparciu o
rys. 25. Badany transformator sktada si¢ podobnie jak poprzednio z transformatoréw
prostych, ktére tworzone s przez trojke cewek L, Loa, Lo, oraz pary cewek Lja,
Lga 1 Lap, Lag.

i
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Rys. 25. Model pelny transformatora dwukierunkowego w konfiguracji odwréconej
Fig. 25. Complete model of the two-directional transformer in inverse configuration
Dla tréjki cewek Ly, Loa, Log, wyznaczamy réwnania napigciowe:
Usa = Uoa = joloalioa = joMapliop ~ joMiplp (25)
U; = Us = —joMalioa — joMglizs + joli I, (26)

Usp — Ugs = —joMaalioa + joLlopliop — joMiali (27)
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gdzie elementy M to tak jak w p. 2.1 indukcyjnoS$ci wzajemne, jakie wystepuja w
analizowanym ukladzie cewek; na podstawie rownan (25)...(27) otrzymujemy réwnania
pradowe:

ILia = (Usa = Uoa)énio + (Us = Us)éizo + (Ua — Uos)é13o (28)
Iy = (Usa = Ugadéaio + (U = Uz)éxng + (Usp — Upr)éazo (29)
Liog = (Usga ~ Upa)éz1o + (Ut = Uz)éznp + (Usp — Uop)énzo (30)

gdzie elementy & stanowia transkonduktancje ukladu cewek;
Analogicznie dla pary cewek Laa, Lya:

Uza — Uga = joLaaliaa — joMazaliza (31)
Uz ~ Upa = —jwLasaliaa + jolaalisa (32)
a stad:
ILaa = (Uga — Usa)éasn + (Us — Uga)éaza (33)
ILaa = (Uza = Uga)éaga + (Us — Uga)éasa (34)

i dla pary cewek Lag, Lsp:

Usp — Usp = joLagliag — joMaspliss (35)
Uz = Ugg = —jwLasplias + jolsplise (36)
stad:
Inag = (Uop = Usp)éass + (Ur — Upp)éazn (37)
Itsg = (Uzp ~ Usg)éaap + (Ur — Ugn)éssp (38)

Analogicznie jak w p. 2.1 wspdlczynniki w napieciowych réwnaniach (25), (26), (27),
(31), (32), (35), (36) tworza macierze impedancyjne pojedyficzych transformatoréw
prostych. Macierze te zostaly odwrécone. Na ich podstawie utworzono réwnania na-
pieciowe (28), (29), (30), (33), (34), (37), (38).

Réwnania wezlowe transformatora przyjmujg postaé:

— dla wezta 1:
Urye = Ui(§az0 + joCy + jwCio) + Usz(éazo +joCy + joCao)+ (39)
+ Usa&aio + Usp&azo — Uoagaio — Uoéazo
— dla wezla 2A:
Uzays = Usa(€aan +joCaa + jwCooa) + Uséazp — Usa(€aan +jwCan) “0)

~ Upaéaza
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— dla wezla 2B:

Uopys = Uzp(€aan + JwCyp + jCogp) + Uséaap ~ Usp(€aap + jwCap)~

41
- Uséasn
— dla wezda 3:
Usyr = =Uji(éxno +joCy) + Usaészan + U)2Bésap+
+ Us(é00 + §33a + &33B) + JWCy + jCap + jwCap + jwCapa + jwCsep+
+jCOC12A +j(1)(:1213 +j())C34A +j(,0C34B +j(1)C30+ (47)

~ Usa(&aa + E10 — JCrop — jCagp)+
= Ugp(&4p + 230 ~ JwCrog — JwCagp)+
+ Upaléa10 — &33a — JwC3a) ~ Ugp(éa3p — €338 — jwCsp)

-— dla wezta 4A:

Ugayr = Uiéizo = Uza(€aan +j0Csa) — Us(€asa + €10 + joCraa + jCaga )+
+ Usga(€aaa + E110 +J0Coa + jwCap + jCioa + JwCaaa + JwCaga + joCap)+

+ Ugp(&130 — joCap) + Uga(€aza — €110 — jwCan) — Uppéizo
(43)
-— dla wezia 4B:

Uspyr = Ui&szo — Usp(&agp + joCap) — Us(€asp + E320 + JwCiop + jwCasp)+
+ Usa(&10 — jwCap)+
+ Ugp(€aap + &30 + jwCop + jCyp + JwCrap + jwCagp + jwCyop + jwCap)+

- Uoa&s1o + Upp(€a3p — &30 — jwCap)
(44)
— dla wezta OA:

Uoayo = —Uiéio0 — Uaa&zaa + Us(€120 — E33a ~ J0C3a) + Uga(E3aa — €110 — JCop )t

= Ugp&izo + Uoa(&aza + €110 + jwCap + joCsa) + Ugpéiao
(45)
— dla wezta 0B:

Uosyo = —Uiéaz0 — Uzpéagp + Uz(3z0 ~ €333 — JWCsp) — Ugaéaro+
+ Ugp (&34 — €330 — J0Cas) + Uga&zio (46)
+ Ugp(€asp + £330 + jwCop + jwCag)

Rys. 26 przedstawia charakterystyki transformatora pomierzone, a rys. 27 obli-
czone za pomocy powyzszych wzordw. Wartosci rezystancji balastowej 1 zerowej sg
tak dobrane, aby charakterystyki tlumiennosci niedopasowania na wejsciu, odgatgzie-
niu i tlumienia oddzielenia byly optymalne. Ma to miejsce dla Ry, = 330 Q, oraz dla




412 D. KRZEMIENIECKI Kwart, Elektr. i Telekom.

Rg =51 Q. Wplyw rezystancji balastowej ma analogiczny charakter jak dla trans-
formatora w konfiguracji podstawowej. Przebiegi parametréw transformatora w funkcji
rezystancji balastowej i zerowej sg przedstawione na rys. 28 1 29. Nalezy jednak zwrécié
uwage, Ze optimum ze wzgledu na tlumienie przenikowe ma miejsce dla Ry, = 120 Q,
a ze wzgledu na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu dla Ry, = 150 Q. Jed-
nak dla tych wartosci Ry tlumienie oddzielenia jest stosunkowo male dlatego przyjeto
Ry, = 330 Q jako optymalne. Rezystor balastowy nie ma wplywu na tlumienie w linii
gldéwnej i sprzezonej, co stanowi ceche pozytywng. Nie ma on réwniez wplywu na
thumienno$¢ niedopasowania na wejsciu 1 wyjéciu. W przypadku rezystancji zerowej
optimum tlumiennosci niedopasowania na odgalezienin ma miejsce dla Rp = 51 €.
Wazrost rezystancii zerowej powoduje wprawdzie znaczng poprawe ttumienia przeniko-
wego, ale jednoczesnie nastgpuje wzrost ttumienia w linii sprzezonej co stanowi ceche
nickorzystng. Ponadto znacznie pogarsza si¢ wowczas ttumienno$¢ niedopasowania na
odgatezieniu. Na pozostale parametry rezystor zerowy ma muniejszy wplyw. Rezystor
zerowy nie ma wpltywu na thumienie w linii gldéwnej, co jest w tym przypadku cecha
korzystna.

CH1  5218M dd  MAG 5 dBs REF -10 dB Yi: -2.540 dB
CH2 S5114M a8 MAG 5 oty REF ~10 o8 M ~-14 .40 d8
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P A 5 Mz ]
v2:  -2.781 dB
] 852 MHz
IN-OUT 2
2L
F8T
TAP adig o TAL
—— s o I
%‘,///” ,,ﬂwvwﬂ“"”f::;”wmr,'
el [ L]
: 2 Lo
] IN-TAP /
. .
L IN
N I S CPL.

LIN

|
W:b;&\—ﬁ{ - )/ TR
N A
/ ~

FIL

‘ OUT-TAP |11k
ouT
4
~-45 dB /

START 5 MHz 100 MHz/ STOP 4 GHz

Rys. 26. Pomierzone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji odwréconej

Fig. 26. Measured characteristics of the two-directional transformer in inverse configuration
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Rys. 27. Obliczone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji odwrécone;

Fig. 27. Calculated characteristics of the two-directional transformer in inverse configuration
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Rys. 28. Wplyw rezystancji balastowej Ry, na charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej
dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 28. Influence of ballast resistance Ry, to characteristics of the transformer in inverse configuration
for frequency 5 MHz
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Rys. 29. Wplyw rezystancji zerowej Rg na charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej
dla czestotliwosci 5 MHz

Fig. 29. Influence of zero resistance Ry to characteristics of the transformer in inverse configuration
for frequency 5 MHz

Wplyw przenikalnosci poczatkowej jest tu podobny jak w przypadku transfor-

matora w konfiguracji podstawowej. Istotng réznica jest przebieg tlumienia w linii
sprzezonej w funkcji przenikalno$ci poczatkowej, ktore bardzo znaczaco wzrasta wraz
ze wzrostem przenikalnosci (ok. 25 dB dla przenikalnodci rzgdu 9000). Natomiast cha-
rakter zmiennosci pozostatych parametrdow jest analogiczny do konfiguracji podstawo-
wej. Rys. 301 31 przedstawiaja przebiegi parametréw transformatora z zastosowanym
rdzeniem o przenikalnodci poczatkowej wartosci ry = 2500. Obserwujemy poprawe
tlumienno$ci niedopasowania na wejéciu i wyjSciu dla m.cz. ale nastgpuje pogorszenie
tlumienia przenikowego — dla tego parametru najkorzystniejsza jest przenikalno$¢ ok.
1000. Réwniez wplyw pojemnosci migdzyzwojowych i montazowych ma analogiczy
charakter jak w przypadku transformatora w konfiguracji podstawowej. Przebiegi sa
bardzo podobne jak do tych z rys. 11 — 15.
W konfiguracji odwréconej transformator mozna zoptymalizowad jak na rys. 20. Za-
stosowanie pojemnoéci szeregowych dla m.cz. i ukladéw LC dla w.cz. daje podobne
rezultaty jak poprzednio. Rys. 32 ilustruje przykiadowe przebiegi parametréw trans-
formatora przy zastosowaniu ukfadu korekcyjnego L.C w linii sprzgzonej. Na rys. 33
pokazane sg przebiegi transformatora po zastosowaniu ukladéw optymalizujgcych. Jako
pojemnosci szeregowe zardwno w linii giéwnej 1 sprzgzonej zastosowano 2.2 nF.
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Rys. 30. Pomierzone charakterystyki transformatora dwukierunkowego w konfiguracji odwréconej dla
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Rys. 32. Wplyw indukcyjnosci korekcyjnej Ly na charakterystyki transformatora przy statej pojemnosci

korekcyjnej Cyq dla czest. 862 MHz

Fig. 32. Influence of corrective inductance Ly, to characteristics of the transformer for constant

corrective capability Cy for freq862

CH1 5218H dB  MAG 5 oBBs REF 10 B vi: ~-2.460 dB
CH2 511aM dB  MAG 5 oBs REF ~10 oB Yi: ~15.41 dB
CH3 51248M a8 MAG 5 dBs REF -10 dB iz ~2.570 dB
CH4  5228H a8 MAG 5 dBs REF 10 dB vi: ~14.42 4B
e S MHz
v2:  -3.300 dB
IN-OUT 862 MHz
2
FST
bt Bl CAL
_// Mw««-"’*"—”‘“"l IN-TA—P_]'—
//—’W
P e e
= /| ouT
{ IN } % L._...:I
><‘”"\ T - qreL
- ) TAP A-B
N a— 1 | AY
| "'& e TRE
s LIN
/ TAP
["our.tar Y,
-45 d8
START 5 Iz 100 MHz/ STOP { GHz

Rys. 33. Charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej po optymalizacji

Fig. 33. Characteristics of the transformer in inverse configuration after optimization
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4. POROWNANIE KONFIGURACJI TRANSFORMATORA

Obie konfiguracje transformatora dwukierunkowego zachowuja kilka cech wspél-
nych. Dla obu wariantéw wplyw przenikalnosci poczatkowej jest podobny. Ze wzgledu
na tlumienie w linii giéwnej i sprzgzonej transformatory zachowujg sie réwniez bardzo
podobnie. W obu przypadkach najkorzystniejsze wyniki uzyskuje si¢ dla przenikalno-
§ci rzedu 3000-5000, natomiast dla wyzszych przenikalno$ci obserwujemy pogorszenie
wiasciwosci obu transformatoréw. Réwniez ze wzgledu na pojemnosci transformatora,
mozna co do charakteru zmian i w przyblizeniu wartosci uznaé, ze ich wplyw jest
zblizony w obu konfiguracjach. Zatem rys. 11 — 15 mozna uznaé za reprezentatywne.
Wplyw rezystancji balastowych i zerowych réwniez ma tu analogiczny charakter. Istnie-
ja wartosci dla ktérych w przypadku rezystancji balastowych i zerowych ttumienno$é
niedopasowania na odgal¢zieniu osiaga ekstremum z tym, ze dla réznych wartosci (co
zostalo opisane wczesniej). Réwniez dla obu konfiguracji korzystniej jest stosowaé jak
najwigksze rezystory balastowe i zerowe ze wzgledu na tlumienie przenikowe.
Zasadniczymi wielkosciami ktére réznig obie konfiguracje sg stosunki ich tlumien
przenikowych i thumiedi oddzielenia. Réznice wynikaja z faktu, ze w konfiguracji pod-
stawowej cewki Lia, Lap 1aczone sg z wejsciem, a w odwrdconej z wyjsciem. W
pierwszym przypadku powoduje to silniejsze sprzezenie miedzy wyjéciami odgateZny-
mi, a to sprawia, ze gorsze jest ttumienie przenikowe. W drugim przypadku silniejsze
sprzezenie wystepuje migdzy wyjSciem a odgalezieniami co sprawia, ze tlumienie od-
dzielenia jest gorsze niz w przypadku konfiguracji podstawowej. Zatem dla konfiguracji
podstawowej uzyskujemy lepsze tlumienie oddzielenia, a gorsze przenikowe, za$ dla
konfiguracji odwréconej — przeciwnie.

Ponadto na szczegélng uwage zastuguje nadmieniona réznica w przebiegu thumienia w
linii sprz¢zonej w funkcji przenikalno$ci poczatkowej dla réznych konfiguracji trans-
formatora.

5. PODSUMOWANIE

Podobnie jak w przypadku transformatora jednokierunkowego, bardzo wazna cechg
transformatora dwukierunkowego niezaleznie od konfiguracji jest stalo$é ttumied w
linii giéwnej i sprzgzonej. Taki stan rzeczy ma miejsce dzigki temu, ze przenikalnosé
magnetyczna rdzenia maleje w funkcji czestotliwosci. W przeciwnym przypadku nie
mozna byloby zaprojektowaé szerokopasmowego transformatora. Zaleta ta jest tym
cenniejsza, ze w linii gléwnej stalo$¢ ttumienia jest utrzymana niezaleznie od zmian
balastu, rezystancji zerowej i do pewnego stopnia pojemnosci miedzyzwojowych. 7
linig sprzgZong jest troche inaczej. Zmiany balastu, rezystancji zerowej i pojemnosci
migdzyzwojowych wywoluja zmiany thumienia w linii sprzezonej. Zmiany te wystepuja
do$¢ wyraznie réwniez w przypadku zmian przenikalno$ci poczatkowej. Te czynniki
nalezy mieé na uwadze przy projektowaniu transformatora.
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W pracy opisano mozliwe konfiguracje transformatora. Zaprezentowane wykresy i
préby optymalizacji pomyslane zostaly o szerokopasmowym zastosowaniu transforma-
tora. Przy uSci§leniu zastosowan i przyjeciu okreslonych priorytetéw mozna oczywiscie
uzyskaé jeszcze bardziej zadowalajace wyniki. Teoretyczne wyniki badan réznig si¢
od praktycznych z kilku powodéw. Zastosowanie do obliczedt wzoru (23), gwarantuje
wg [2] dokfadno$é 10%. Jest to gléwna przyczyna niedokladno$ci dla niskich czg-
stotliwosci. Dla wysokich czgstotliwo$ciach dochodzi ponadto niedoskonalo$¢ zlaczy
F, wptyw ukfadu pomiarowego, oraz ukladu przeniesienia masy. Jednak dla wartosci
bezwzglednych doktadnos$é 10% zostata utrzymana. Przy projektowaniu transformatora
w celu optymalizacji mozna posiuzy¢ si¢ do pewnego stopnia obliczeniami teoretycz-
nymi, ale zgrubnie. W celu dokonania precyzyjnej optymalizacji, nalezy wspomoc si¢
badaniami. praktycznymi. Praca miala na celu prezentacj¢ nowej konstrukcji transfor-
matora i wskazanie jego specyfiki. Na podstawie analizy i przedstawionych wykreséw
mozna wykorzysta¢ zawarty w niej material do projektowania takich transformatoréw
i wykorzystania ich do réznych celéw.
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D. KRZEMIENIECKI
ANALYSIS AND OPTIMIZATION OF A BROADBAND TWO-DIRECTIONAL TRANSFORMER

Summary

Object of present elaboration is complex analysis of symmetrical two~directional transformer (two-di-
rectional coupler). This is a new construction which may be use as a device of cable television (CATV),
most often as tap. Executed they are on base of little, line 3 x 3 mm ferrite cores joined, on which wound
are windings of the transformer.

Examined transformer can exist in two usable configurations named here: basic and inverse.
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o

work contains theoretical analysis and results of measurements and calculations of parameters of the
transformer like: insertion losses of main and coupled line, isolation of output and tap, isolation of taps
and return losses on input, output and tap in function of frequency in range 5 - 1000 MHz.

1n work examined influence of initial permeability (in range 100-10000), on parameters of the transformer,
and such factors as ballast-resistor, zero-resistor considering of obtainment of optimum parameters and its
influence on winding and assembly capability of the transformer and its parameters for high frequencies.
Besides one examined possibilities of use of corrective arrangements having in view improvement of pa-
rameters of the transformer for fow and high frequencies. One introduced also effects of such optimization
for two possible configuration of the transformer.

Taking into account optimization and influences of ballast and zero resistors one examined courses pa-
rameters of the transformer for its extreme frequencies of work: 5 and 862 MHz.

General analysis of the transformer passed in regard on broadband its use, but results of researches can
also be use for more particular arrangements.

Work addressed is mostly to constructors and has in view help in projecting of arrangements taps.

To researches used 15-dB symmetrical transformer with use of cores of initial permeability 1400 and
2500 produced by Taiwan.

Keywords: two-directional transformer, basic configuration, inverse configuration
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W pracy zaproponowano nowy elektrotermiczny model transformatora impulsowego z
rdzeniem ferromagnetycznym. Opracowany model uwzglednia nieliniowos¢ charakterystyk
magnesowania rdzenia ferromagnetycznego oraz wplyw samonagrzewania na ich przebieg,
a takze zalezno$é rezystancji uzwojet od temperatury i czestotliwosci transformowanego
sygnatu. Przy opisie zjawiska samonagrzewania uwzgledniono zréznicowanie temperatur
rdzenia i uzwojeni oraz straty energii wystgpujace zaréwno w rdzeniu jak i w uzwojeniach.
Nowy mode! zaimplementowano w programie SPICE w postaci podukiadu i poréwnano
wyniki obliczed z wynikami pomiaréw dla transformatoréw z réznymi typami rdzeni fer-
rytowych. Zaproponowano prostg procedure wyznaczania warto§ci parametréw modelu na
podstawie odpowiednich pomiaréw lub danych katalogowych zastosowanych rdzeni ferryto-
wych oraz przewodéw nawojowych.

Stowa kluczowe: transformator impulsowy, model elektrotermiczny, samonagrzewanie,
SPICE

1. WPROWADZENIE

W wielu uktadach elektronicznych, np. w zasilaczach impulsowych, wystepuje
problem przenoszenia energii miedzy Zrédiem napigcia wejSciowego a obcigzeniem
przy zachowaniu ich separacji galwanicznej. Typowo stosowanym elementem, umozls-
wiajacym separacje galwaniczng obwod6w jest transformator impulsowy, zawierajgcy
w swej strukturze rdzeri ferrytowy oraz co najmniej dwa uzwojenia.

W literaturze duzo uwagi po$wieca sie wlasno§ciom materialéw ferrytowych [1 -
10] oraz wptywowi oddziatywar elektromagnetycznych, zachodzacych w transformato-
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rze, na jego charakterystyki oraz parametry robocze {2, 7, 11-13], natomiast stosunkowo
malo prac dotyczy problemu modelowania tego elementu [12, 14, 15, 16]. Z drugiej
strony, coraz powszechniej stosowane do analizy ukladéw elektronicznych programy
komputerowe, wsréd ktérych standardem jest obecnie program SPICE, zawierajg sto-
sunkowo proste, wyidealizowane modele transformatora. Jak zaznaczono w pracy [17],
uzytkownik programu SPICE moze zamodelowaé transformator jako sprzezone cewki,
przy czym ich indukcyjnoS$¢ wzajemna moze by¢ stala (transformator liniowy) lub tez
zalezna od pradéw tych cewek (transformator nieliniowy). Nieliniowo§¢ charakterystyk
transformatora moze by¢ uwzgledniona poprzez uzaleznienie indukcyjnosci cewek,
stanowigcych poszczegdlne uzwojenia, od plynacego przez nie pradu za pomoca funk-
cji kwadratowej lub wykorzystanie nieliniowego modelu rdzenia ferromagnetycznego.
Whbudowane w programie SPICE modele rdzenia, a wsréd nich model Jilesa-Athertona
[1, 18] uwzgledniajacy najwigcej zjawisk fizycznych, istotnych z punktu widzenia opisu
charakterystyki magnesowanania, nie uwzgledniaja wplywu temperatury na charakte-
rystyki materiatu ferromagnetycznego, a jak wynika miedzy innymi z prac [4, 6, 8, 16,
19, 20], wplyw ten moze by¢ bardzo istotny.

Nalezy podkre§li¢, ze pod pojeciem temperatury nalezy rozumieé temperature wne-
trza rozwazanego elementu, réznigca si¢ od temperatury otoczenia na skutek zjawiska
samonagrzewania. Zjawisko to wynika z zamiany wydzielanej w transformatorze ener-
gii elektrycznej na cieplo przy nieidealnym chlodzeniu tego elementu. Ze wzgledu
na rézne wartoSci energii wydzielanych w rdzeniu i w uzwojeniach, temperatury obu
wymienionych czeSci transformatora moga réznié sie miedzy soba.

Uwzglednienie w analizach komputerowych zjawiska samonagrzewania w trans-
formatorze wymaga zastosowania modeli specjalnego rodzaju, nazywanych elektroter-
micznymi modelami rozwazanego elementu. Jednak, jak wynika z dostepnych Zrédet
obejmujacych publikacje naukowe, zasoby bibliotek dotaczonych do programu SPICE
oraz strony internetowe producentéw rdzeni ferrytowych, jak dotad nie sformufowano
elektrotermicznego modelu transformatora impulsowego dla programu SPICE,

W pracy przedstawiono opracowany przez autoréw elektrotermiczny model trans-
formatora impulsowego dla programu SPICE, uwzgledniajacy zjawiska elektryczne,
magnetyczne 1 termiczne, zachodzace w tym elemencie. Zaproponowano takze algo-
rytm estymacji wartoéci parametréw modelu, a poprawno$¢ tego modelu zweryfiko-
wano do$wiadczalnie.

2. POSTAC MODELU

Opracowany przez autoréw model transformatora dla programu SPICE bazuje na
wzajemnych oddzialywaniach elektromagnetycznych i elektrotermicznych, zachodza-
cych w rdzeniu i w uzwojeniach oraz migdzy nimi. Model transformatora sktada si¢ z
pigciu submodeli reprezentowanych przez:

e réwnania opisujgce charakterystyki materialu ferrytowego, z ktérego wykonano
rdzen,
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e zalezno$¢ natezenia pola magnetycznego w rdzeniu od pradéw uzwojef,
e réwnania indukcji elektromagnetycznej dla wszystkich uzwojes,
o zaleznoS$C strat energii w uzwojeniach od temperatury, pradu uzwojen i czestotliwo
sci,
o zalezno$ci temperatury rdzenia oraz uzwojefi od napigé i pradéw zaciskowych trans-
formatora, stanowigcych submodel termiczny.
Model materiatu ferrytowego zaczerpnigto z pracy [18], uzupetniajac go o tempe-
raturowe zalezno$ci wystepujacych w nim parametréw. Szczegbélowe réwnania modelu
rdzenia podano w pracy [19]. Sa to réwnania rézniczkowo-algebraiczne o postaci

f(Ma’M,HstM,I"LTr»EEK):O (1)

gdzie M oznacza magnetyzacje w rdzeniu, M, — magnetyzacj¢ wyznaczong z krzywej
pierwotnego magnesowania, H — natgzenie pola magnetycznego, T, ~— temperature
rdzenia, M, M,, H oznaczaja czasowe pochodne odpowiednio wielkoSci M, M, oraz
H, natomiast symbol par oznacza wektor parametréow modelu rdzenia. W wektorze
par wystepuja parametry (tabela 1) opisujace wlasciwosci rdzenia w warunkach izo-
termicznych, tzn. dla ustalonej temperatury rdzenia.

Opisany model uwzglednia istnienie petli histerezy i zalezno$¢ podstawowych para-
metréw katalogowych rdzenia, tzn. indukcji nasycenia Bg, indukcji remanencji B, oraz
pola koercji He, od temperatury. W modelu uwzgledniono takze temperature Curie Tc
1 temperaturowg zalezno$¢ poczatkowej przenikalno$ci magnetycznej ;.

Pole magnetyczne H wytwarzane w rdzeniu jest funkcjg pradéw oraz liczby zwojéw
wszystkich jego uzwojen, zgodnie z zaleznoscig

2)

gdzie z; oznacza liczbe zwojow k-tego uzwojenia, i, — prad wplywajacy do poczatku
k-tego uzwojenia, natomiast / to dtugos¢ drogi magnetycznej w rdzeniu.
Sita elektromotoryczna ¢, indukowana w k-tym uzwojeniu opisana jest wzorem

dB
e = my g+ S = 3
k= M+ 2k 7 3)
gdzie my, oznacza wspéiczynnik sprzezenia dla k-tego uzwojenia, S — pole przekroju
czynnego rdzenia, natomiast B — indukcje magnetyczng w rdzeniu.
W opisie modelu uzwojeft uwzglgdniono straty energii wynikajace z rezystywnosci
przewodu oraz z efektu naskérkowosci za pomoca rezystancji R opisanej wzorem

L, L,
R=p-(Qta Tu-To) ¢+ —=Vpp-(+a-T=T) -/ @
» “Op
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Tabela 1
Parametry modelu rdzenia
Parameters of the core model
Nazwa parametru Symbol
przenikalno§¢ magnetyczna prézni Mo

przenikalno$¢ poczatkowa materiatu rdzenia Hi

temperatura Curie Te
pole koercji w temperaturze odniesienia Ty Heo

indukcja remanencji w temperaturze Ty By

indukeja nasycenia wyznaczona w temperaturze Ty przy natgzeniu pola magnetycznego Hs| Bsgo

wspéirzedne punktu lezacego na krzywej pierwotnego magnesowania Hy, Mx
temperaturowy wspdiczynnik zmian pola koercji ar
temperaturowy wspélezynnik zmian indukeji remanencji a
temperaturowy wspdélczynnik zmian indukcji nasycenia as
temperaturowy wspodiczynnik zmian przenikalnosci poczatkowej @y

gdzie S, oznacza pole przekroju poprzecznego przewodu, [, — dtugo$c tego przewodu,
p — rezystywno$é przewodu, @ — temperaturowy wspoélczynnik zmian rezystywno-
§ci, u — przenikalno§é magnetyczng przewodu, f — czestotliwo$¢ pradu uzwojenia,
natomiast 7, — temperatur¢ uzwojenia.

Straty energii w rdzeniu wynikaja giéwnie z istnienia petli histerezy i sg propor-
cjonalne do jej powierzchni. W modelu zastosowano empiryczng zalezno$¢, opisujgcy
catkowite straty w rdzeniu p,, o postaci [2]

pr=Ve A f* Bh[1=D (T, - Tp)’ (5)

gdzie B, oznacza amplitude sktadowej zmiennej indukcji, V, — ekwiwalentng objetos¢
rdzenia, D — kwadratowy wspdiczynnik temperaturowy zmian gestosci mocy strat py
w rdzeniu, T,, to temperatura odpowiadajagca minimum funkcji py(T), A — wspdt-
czynnik proporcjonalnosci we wzorze (5), natomiast a oraz b sa wyktadnikami we
wzorach opisujacych zalezno$é strat w rdzeniu od czgstotliwoéei i amplitudy indukcji.
W modelu przyjeto typowe wartosci parametréw a oraz b réwne odpowiednio 1 oraz
2 [20].
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Z kolei, moc wydzielana w uzwojeniach dana jest wzorem

N
Pu= Z R./ ) l? (©)
. Jj=1

gdzie R; oznacza rezystancje j-tego uzwojenia zalezng od temperatury i czgstotliwosci,
natomiast £; jest pradem plyngcym przez to uzwojenie.

W submodelu termicznym transformatora wystepujg dwie temperatury: tempera-
tura rdzenia T, oraz temperatura uzwojefi 7,. Submodel ten opisany jest za pomoca
uktadu réwnarni o postaci

t t

T, =T, + fZ,’,. (xX)-p,(t~x)-dx+ fZ,’u (x) p.t—x)-dx (7
0 0
t f‘
Ty =T, + f 2 () - put = %) - dox + j 2 () - py (1 = x) - dx ®)
0 0

gdzie p, oraz py oznaczajq odpowiednio moce wydzielane w rdzeniu oraz w uzwo-
jeniach, Z,, '(t) oraz Z,, (1) to czasowe pochodne przejSciowe]j impedancji termicznej
rdzenia oraz uzwojen, natomiast Z,, (t) oraz Z,, (t) to pochodne wzajemnych przej-
Sciowych impedancji termicznych migdzy rdzeniem a uzwojeniem. Wszystkie z wy-
mienionych przejSciowych impedancji termicznych modelowane s za pomoca sumy
funkcji eksponencjalnych o postaci

N :
2(1) = Ryy - {1 ~ > ai-exp (—-—’—-)J ©)
] =1 Tthi
gdzie Ry, oznacza rezystancjg termiczna, Ty reprezentuje i-tg termiczng stala czaso-
wa, a; to wspolczynniki wagowe, ktérych suma wynosi 1, natomiast N symbolizuje
ilo§¢ termicznych stalych czasowych w modelu Z(r). Wzér (9) dotyczy zaréwno wia-
snych przejsciowych impedancji termicznych rdzenia Z,,(t) oraz uzwojenia Zy,(t), jak
1 wzajemnych przejSciowych impedancji termicznych miedzy rdzeniem a uzwojeniem
Zr(t) oraz Zy(t). W oznaczeniach poszczeg6lnych parametréw modelu Z(f) wystapig
dodatkowo indeksy identyczne jak w symbolu odpowiedniej przejéciowej impedancji
termicznej. Przykladowo, wlasna rezystancja termiczna rdzenia jest oznaczona symbo-
lem Ry, natomiast wzajemna rezystancja termiczna miedzy rdzeniem a uzwojeniem
— symbolem Ryyy.

3. IMPLEMENTACJA MODELU W PROGRAMIE SPICE

Program SPICE umozliwia uzytkownikowi tworzenie whasnych modeli (makromo-
deli) element6w elektronicznych w postaci poduktadéw, poprzez taczenie odpowiednich
elementéw, reprezentowanych za pomocg ich modeli wbudowanych w tym programie.
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Model transformatora impulsowego opisany w rozdziale drugim zaimplemento-
wano w postaci podukiadu, ktérego reprezentacje obwodowa przedstawiono na rys. 1.
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Rys. 1. Reprezentacja obwodowa modelu transformatora impulsowego

Fig. 1. The network representation of the pulse transformer model

W podukiadzie tym wyrézniono bloki stanowigce obwody gtéwne transformatora
(uzwojenie pierwotne 1 uzwojenie wtérne) oraz poszczegdlne submodele transforma-
tora. W obwodach giéwnych wystepuja napigciowe Zrddia sterowane, modelujace zja-
wisko indukcji elektromagnetycznej w obu uzwojeniach (Zrédia El i E2) oraz spadek
napiegcia na rezystancjach szeregowych (Zrédia Ersl i Ers2). Niezalezne Zrédla napie-
ciowe o zerowej wydajnosci Vil oraz Vi2 stuzg do wyznaczania pradéw w uzwojeniach,
wykorzystywanych w opisie wydajno$ci Zrédel sterowanych zawartych w submodelach
rdzenia i uzwojeii. Zrédlo napieciowe E_H modeluje zalezno$¢ pola magnetycznego w
rdzeniu od pradéw uzwojen. Z kolei, w submodelu rdzenia wystgpujg m.in. obwody
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realizujgce czasowe pochodne magnetyzacji dla probki nienamagnesowanej M,, ma-
gnetyzacji M, indukcji B oraz natezenia pola magnetycznego H. W obwodach tych
zastosowano klasyczne uktady rézniczkujace RC (np. R2-C2). Zastosowane podejcie,
pomimo ograniczenia zakresu jego stusznosci dla duzych czestotliwosci pozwala na
wykorzystanie zaproponowanego modelu réwniez w analizie matosygnalowej, stoso-
wanej np. przy badaniu stabilnosci uktadéw impulsowych [24]. Takich mozliwoéci nie
daje standardowa funkcja rézniczkowania DDT (ang. time derivative), ktéra przyjmuje
wartoSci rozne od zera tylko w analizie standw przej$ciowych [21].

Obwody ztozone ze sterowanych Zrédet napigciowych oraz rezystoréw stuza do
wyznaczania wartoSci zmiennych pomocniczych, wystepujacych w modelu materiatu
ferromagnetycznego, ktére ze wzgledu na ograniczenie dfugosci wyrazenia opisujacego
wydajnos¢ Zrédia sterowanego, nie moga byé wprowadzone bezposrednio do wyrazesi
opisujacych zmienne B, H, M oraz M,.

Do wyznaczania mocy strat zwigzanych z histerezg w rdzeniu zastosowano uktad
zfozony ze Zrédta napieciowego Ep o wydajnosci réwnej indukcji B w rdzeniu, kon-
densatora Cp oraz rezystora Rp. Napigcie na rezystorze Ry, odpowiadajace sktadowej
zmiennej indukcji B, steruje wydajnoscig Zrédia pradowego Gg, obcigzonego cewka
Lp oraz rezystorem R. Uktad ten umozliwia wyznaczenie czestotliwosci zmian indukcji
B, natomiast detektor szczytowy zlozony z elementéw Ep, Dp, Cp oraz Rp stuzy do
wyznaczenia amplitudy indukcji By, wykorzystywanej w opisie strat w rdzeniu.

Submodel termiczny transformatora skonstruowano analogicznie do modelu ter-
micznego dwéch elementéw pélprzewodnikowych sprzezonych termicznie [22], np.
osadzonych na wspdlnym podlozu lub radiatorze. W modelu tym wystepujg czte-
ry obwody zlozone ze Zrédet pradowych o wydajnosciach odpowiadajacych mocom
wydzielanym w rdzeniu (g; oraz g,) i w uzwojeniach (g3 oraz g4) oraz z sieci RC
modelujgcych odpowiednie wiasne oraz wzajemne przej$ciowe impedancje termiczne.
Z kazdym dwojnikiem RC zwiazana jest jedna termiczna stata czasowa 1y, Napiecie
na zrédle g; jest réwne temperaturze rdzenia T;, natomiast napiecie na Zrodle gz —
temperaturze uzwojen T,.

W bloku ,,uzwojenia” sa wyliczane wartosci spadku napiecia na poszczegdlnych
uzwojeniach, wynikajace ze zjawiska naskérkowosci (Zrédla E_ill oraz E_il2). Wydaj-
nosci tych Zrédet opisano za pomocy funkcji LAPLACE.

4. WYZNACZANIE WARTOSCI PARAMETROW MODELU

Parametry modelu transformatora mozna podzieli¢ na sze$¢ grup. Sg to:
stale fizyczne (uo) i materiatowe (p, @)
e parametry materialu ferrytowego, z ktérego wykonano rdzefi (B, Bsg, Heo, Hs,
Hx, Mx, pio, o, ac, as, ay, To),
e parametry geometryczne rdzenia (V,, 1, S),
e parametry geometryczne uzwojefl (ly, Sy, 1, 21, 22),
® parametry opisujgce straty w rdzeniu (A, D, Ty, a, b),
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e parametlry termiczne modelu (R, Revwrs Rinvus Renurs Qirrs @irus Aivus iurs Tthives Tehivus
Tihirus Tthiurs th Nuus Nru: Nur)

Warto$ci stalych fizycznych i materialowych podane sg w tablicach fizycznych.

Wynoszg one: g = 47 - 107" H/m, p=1,724- 10°8Q - m oraz o = 4,577 1074k,
W celu wyznaczenia warto$ci parametréw materiatu ferrytowego nalezy:

1. Odczyta¢ z danych katalogowych wartosci parametréw i, Heo, Bro, Bso, Hs dla
temperatury odniesienia Tg = 25°C oraz warto$¢ temperatury Curie Tc,

2. Odczytaé wartoéci parametréw He, B, oraz By dla temperatury T; = 100°C,

3. Wyliczyé wartosci temperaturowych wspétczynnikéw zmian indukeji nasycenia as,
pola koercji ac oraz indukcji remanencji @, ze wzoru o postaci

(10)

gdzie ay jest okreslonym wspéiczynnikiem temperaturowym, natomiast Xo oraz X
oznaczajg wartosci okreslonego parametru w temperaturach odpowiednio To i7.
4. 7 katalogowego przebiegu petli histerezy odczytaé wspélrzgdne punktu Ay (Hx, Bx)
lezacego na wierzchotku petli histerezy
5. Wyliczy¢ warto$¢ parametru My ze wzoru

My = Bx/uo — Hx (11)

7 kolei, aby wyznaczyé wartosci parametréw opisujacych straty w rdzeniu nalezy:
1. Na katalogowej zaleznosci gestoSci mocy strat w rdzeniu od temperatury pv(T),
odpowiadajacej danym wartosciom amplitudy indukcji w rdzeniu By, oraz czestotli-
wosci f, wyznaczyé warto$¢ temperatury Try, przy ktorej charakterystyka ta posiada
minimum (punkt Aj)
2. Dla tego samego punktu Ay(Ty, pvo) na charakterystyce pyv(T) odczytaé wartos$¢
pvo 1 wyliczyé warto$¢ parametru A ze wzoru

A= f‘fVB°2 (12)

3. Wybierajac punkt As(T}, pvi) na tej samej charakterystyce pv(T), wyznaczy¢ war-
toé¢ parametru D ze wzoru

D=1- Pyl . (13)
AfBr?n(Tl"Tm)

Nalezy przyja¢ mozliwie duzg réznicg Ty — Tr, zapewniajacy zadawalajacy do-
ktadno$¢ wyznaczenia parametru D.

Warto$ci parametréw geometrycznych rdzenia, tzn. dlugo$¢ drogi magnetycznej [,
pole przekroju czynnego rdzenia S oraz jego objgtos¢ ekwiwalentng Ve nalezy odczytaé
z danych katalogowych rdzenia.
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Takie parametry geometryczne uzwojenia jak liczba zwojéw uzwojenia pierwot-
nego z1 1 wtérnego z, oraz $rednica przewodu nawojowego d; sg podawane przez
projektanta transformatora.

Dlugosci uzwojenia pierwotnego [, i wtérnego /,, nalezy wyliczy¢ na podstawie
wymiaréw geometrycznych karkasu 1 liczby zwojéw poszczegdlnych uzwojeft ze wzo-
16w

lp =212 71 Tygp + Lyyp (14)
by =20-2-1- (rsz]) +dp) + lwyp (15)

gdzie ry), oznacza promied karkasu, natomiast /., stanowi catkowitg dtugos¢ wypro-
wadzen. We wzorze (15) promieri karkasu powigkszono o §rednice przewodu nawojo-
wego, poniewaz typowo uzwojenie wtdrne nawinigte jest na uzwojeniu pierwotnym.

Parametry modelu termicznego nalezy wyznaczy¢ na podstawie pomiaru czasowe-
go przebiegu temperatury rdzenia T,(t) oraz uzwojenia Ty (t), np. za pomocy urzadzenia
do ultraszybkich pomiaréw temperatury firmy Vigo System [23], przy pobudzeniu
transformatora uskokiem mocy o wysokosci P.

Wiasne oraz wzajemne przejsciowe impedancje termiczne, zgodnie z definicia,
opisane sa wzorami

T,(t)—-T,

Lihu = "“‘“(““};'"‘""“ (16)
Tr (t) - Ta

P = (17)

Parametry modelu tych impedaﬂcji (Riuus Reers Rinur, Ritrws @thivus Qthier, thirus thiur

Tthuus Tther> Tthurs Ttheus Nuws Ners New, Nyr) nalezy wyznaczaé przy wykorzystaniu metody
z pracy [25].

5. WERYFIKACJA POPRAWNOSCI MODELU

W celu zbadania poprawnosci zaproponowanego modelu transformatora przepro-
wadzono obliczenia i pomiary jego charakterystyk zaciskowych. W badaniach wyko-
1zystano dwa uklady pomiarowe. Pierwszy z nich (rys.2), przeznaczony jest do wy-
znaczania charakterystyk rdzenia ferrytowego, natomiast drugi (rys.3) jest klasycznym
uktadem pracy transformatora z obcigzeniem rezystancyjnym.

Przedstawiono wyniki badad dwéch transformatoréw. Pierwszy z nich, oznaczany
dalej symbolem Trl zawiera rdzet B65701-D-R26 firmy EPCOS z materiatu N26
(11]. Transformator ten posiada dwa uzwojenia zawierajace po 35 zwojéw, wykonane
poczwérnym przewodem miedzianym w emalii o Srednicy 0,28 mm. Z kolei, drugi
transformator, oznaczany dalej symbolem Tr2 wykonano przy wykorzystaniu rdzenia
B65671-W-R67 tej samej firmy z materiatu N67, na ktérym nawinieto dwa identyczne
uzwojenia po 15 zwojéw kazde przewodem miedzianym w emalii o §rednicy 0,63 mm.
Warto$ci parametréw modelu dla obu transformatoréw, uzyskane zgodnie z metoda
przedstawiona w rozdziale 4, przedstawiono w tabeli 2.
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Fig. 2. The circuit for the measurements of the core characteristic
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Rys. 3. Ukdad do pomiaru charakterystyk transformatora
Fig. 3. The circuit for the measurements of the transformer characteristics
Tabela 2
Warto$ci parametréw modelu dla transformatoréw Tri 1 Tr2
Parameter values of the model for transformers Trl and Tr2
Param(;tr Te Toy B Heg a; ac ay
Trl 420 K 300 K 140mT | 23 A/m |-1,9¢-3 K| -1e-3 K™' |4,33e-3 K™
Tr2 490 K 298 K 200 mT | 20 A/m |-3,3e-3 K™'| -4e-3 K™! | 11,4e-3K7!
Parametr Bgg as Hs Bx Hy 1 Ve
Trl 380 mT | -4.2¢-3 K! {1200 A/m] 345 mT 190 A/m 1950 6,le-6 m>
Tr2 480 mT | -2,8e-3 K™ 11200 A/m| 410 mT | 180 A/m 2100 | 4,32¢-6 m®
Parametr S 1 7 Zo I, 1y Sy
Tr1 1,36e-4 m* 0,045 m 35 35 1,1m 1,3 m 0,246 mm>?
T2 |1,08¢-4 m*| 0,04 m 15 15 0,6 m 0,65m | 0312 mm?
Parametr A D Tw R{hrr Riun Rthru Rinur
Trl 150 /H | 0,2107°K7" | 353K |28 2 K/W| 282 K/W | 23 K/W | 23 K/wW
T2 150 mvH 10,2-107°K1 | 373 K 1324 K/W | 32,4 K/W 120,13 K/W | 20,13 K/W
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Uzyskane wyniki badafi mozna podzieli¢ na dwie grupy. Pierwsza z nich obejmu-
je charakterystyki transformatora pracujacego w ukladzie z rys. 2 przy duzej wartosci
rezystancji R2 w szerokim zakresie zmian temperatury otoczenia. W tym przypadku
moc wydzielana w transformatorze jest niewielka, a zatem temperatury rdzenia i uzwo-
jenia sg praktycznie réwne temperaturze otoczenia. Z kolei, druga grupa badar zostala
zrealizowana w ukladzie z rys. 3 w temperaturze pokojowej przy malych warto§ciach
rezystancji obcigzenia, dla ktérych moce wydzielane w transformatorze sa na tyle duze,
iz efekt samonagrzewania istotnie wplywa na charakterystyki transformatora.

Na rys. 4 poréwnano obliczone (linie) i zmierzone (punkty) przebiegi napiecia
wyjSciowego transformatora w stanie ustalonym odpowiadajgce réznym warto$ciom
temperatury otoczenia T, dla obu transformatoréw przy pobudzeniu uktadu napieciem
sinusoidalnym.

a) 50 b) 60

40 Trl T ~18%
30 - * 40
2 - T, 159°C
10 20
= o et B
E e d
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20 - 20 -
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Rys. 4. Obliczone i zmierzone przebiegi napiecia wyjSciowego transformatoréw: a) Trl, b) Tr2

Fig. 4. The calculated and measured transients of the transformer output voltage: ay Trl, b) Tr2

Jak wida¢, uzyskano zadawalajacg zgodno$é wynikéw pomiaréw i obliczeri. Wraz
ze wzrostem temperatury otoczenia zauwazono wzrost poziomu znieksztalceni napiecia
wyjsciowego oraz spadek amplitudy tego napigcia, ktéry dla transformatora Tr2 wynosi
nawet 30% przy zmianie temperatury z 20°C na 140°C, natomiast dla transformatora
Trl przy temperaturze T, = 159°C napiecie wyjsciowe jest praktycznie réwne zeru na
skutek przekroczenia przez temperature rdzenia wartosci temperatury Curie.

Na rys. 5a poréwnano przebiegi napigcia wyjSciowego otrzymane z pomiaréw
(punkty) oraz z obliczefi (linie) przy pobudzeniu sygnalem prostokatnym o czestotli-
wosci f = 100 kHz, za$ na rys. Sb poréwnano obliczone i zmierzone charakterystyki
widmowe napigcia wyjsciowego.

Jak wida¢, sygnal prostokatny o rozwazanej czestotliwosci jest przenoszony przez
transformator przy matych znieksztalceniach, poniewaz najwazniejsze sktadowe widma
tego sygnatu znajdujq si¢ w pasmie przenoszenia transformatora. Zaréwno charakte-
rystyki czasowe, jak i widmowe uzyskane z pomiaréw i obliczei wykazujg dobra
zgodnosé.

W rozwazanym ukladzie z rys. 2, prad uzwojenia pierwotnego byl znacznie wiek-
szy niz prgd uzwojenia wtérnego, co skutkowalo tym, ze o wartoSci natezenia pola
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magnetycznego w rdzeniu decydowal tylko prad tego uzwojenia. Z kolei, w ukladzie z
rys. 3, przez oba uzwojenia plynie prad o zblizonej wartosci, lecz o przeciwnych zna-
kach powodujac, 7e w tym przypadku transformator wchodzi w nasycenie dla znacznie
wickszych wartosci pradow uzwojefi.

2 4 b) =

] 74

Tr2

Tr2

U“,y ¥i
Uy IV

S £-100kHz

164 Ro=1kQ
. and,

a5 Ta=20%C

IO Y, WA W, WO
850 1050 1250

f [kHz]

6
¢ [ps]
Rys. 5. Obliczone i zmierzone przebiegi napigcia wyjéciowego transformatora Tr2 przy pobudzeniu

sygnalem prostokatnym: a) w dziedzinie czasu, b) w dziedzinie czestotliwodci

Fig. 5. The calculated and measured transients of the output voltage of the Tr2 transformer excited by
the rectangular train: a) in the time domain, b) in the frequency domain

Na rys. 6 przedstawiono obliczona 1 zmierzong w ukladzie z rys. 3 zaleznos§¢
napigcia wejSciowego transformatora od czgstotliwodci przy rezystancji obcigzenia
Rg = 91k& dla dwéch temperatur otoczenia.

25

T T,~34°C
204 Up—22V >
Ro—91 kO
= 15 4 .
: T,~160°C
= 10 -
5 - ®
0 ; _ : : :
10 100 1000 10000 100000 1000000 10000000
f [Hz]

Rys. 6. Obliczona i zmierzona charakterystyka czestotliwo$ciowa napigcia wejsciowego transformatora
Fig. 6. Calculated and measured frequency characteristics of the transformer input voltage
7. przeprowadzonych pomiaréw i symulacji widaé ograniczenie pasma przenosze-

nia transformatora zaréwno od doluy, jak i od géry. Dolna czgstotliwos¢ graniczna trans-
formatora ro$nie wraz ze wzrostem temperatury. Wartosci tych czestotliwo$ci wynosza
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okolo 1,5 kHz przy temperaturze T, = 34°C oraz okoto 500 kHz przy T, = 160°C.
Dodatkowo warto podkresli¢, ze wraz ze spadkiem czgstotliwosci nie tylko maleje
warto$¢ napiecia na wejsciu transformatora, ale takze wystepuja silne znieksztalcenie
napigcia wyjSciowego [16].

Z kolei na rys. 7 przedstawiono wyniki pomiaréw i oblicze zaleznoéci wartosci
miedzyszczytowej napigcia na uzwojeniach pierwotnych transformatoréw Trl (rys. 7a)
oraz Tr2 (rys. 7b) od rezystancji obcigzenia.

Jak wida¢, zmniejszenie wartoSci rezystancji obciazenia transformatora powoduje
spadek wartosci napigcia wejSciowego. W przypadku transformatora Trl, zmiana tej
rezystancji w przedziale od 10 Q do 2 Q spowodowata spadek napiecia wejsciowego
o okolo 30%, natomiast dla transformatora Tr2, zmiana rezystancji w przedziale od
15 © do 2,4 Q spowodowala spadek napiecia az o 50%.

Z kolei, na rys. 8 przedstawiono obliczone (linie) i zmierzone (punkty) za po-
mocg pirometru Optex PT -— 3S zalezno$ci temperatury rdzenia T, oraz uzwojenia
T, obu transformatoréw od rezystancji obcigzenia. Jak widaé, wraz ze zmniejszaniem
rezystancji obcigZenia ro$nie warto$¢ temperatury zaréwno rdzenia, jak i uzwojenia,
przy czym w rozwazanym przypadku wigksza warto$¢ ma temperatura uzwojenia, co
$wiadczy o tym, ze straty energil wystepuja gléwnie w uzwojeniu. Dla transformatora
Trl warto$¢ temperatury rdzenia odpowiadajaca rezystancji Ry = 2Q jest bardzo bliska
temperatury Curie, réwnej 420 K.

a) 7 b) 65
Tri 60 - Tr2 . > °
I / s54 Tam20C ‘
g0 f-20KHz y s f 20K A
3 . B
255 &
H ’j; 40 -
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40 y ‘ ‘ . ; 20 :
0 2 4 6 8 10 12 1 10 100
R [9] Ry [€

Rys. 7. Zalezno$¢ napigcia na uzwojeniach pierwotnych transformatoréw Trl oraz Tr2
od rezystancji obcigzenia
Fig. 7. The dependence of the primary winding voltage of Trl and Tr2 transformers
on the load resistance

Podobne jako$ciowo charakterystyki sg obserwowane dla transformatora Tr2, dla
ktérego zmierzono takze rozktad temperatury w stanie ustalonym, przy napieciu wej-
Sciowym uye = 10,3 V i rezystancji obcigzenia Rg = 2,4 Q za pomoca kamery termo-
graficznej V-20 oraz urzadzenia do ultraszybkich pomiaréw temperatury firmy Vigo.
Jak wynika z tych pomiaréw, rozklad temperatury na powierzchni rdzenia, jak réwniez
rozklad temperatury uzwojenia sg praktycznie réwnomierne (réznice temperatur na po-
wierzchni rdzenia nie przekraczaja kilku kelwinéw), co potwierdza stuszno$é przyjecia
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Czasowe przebiegi temperatury rdzenia T, i uzwojent Ty przy pobudzeniu transfor- 5 R
matora Tr2 uskokiem mocy o wartosci okoto 2,5 W przedstawiono na rys. 9. Jak widac, ter
temperatura uzwojen zaczyna w widoczny sposdb narastaé¢ po uplywie kilku sekund El
od zalaczenia zasilania, natomiast temperatura rdzenia — po uptywie kilkudziesigciu 6. SII
sekund. W stanie ustalonym, zaobserwowanym po uplywie okolo 1000 s od chwili 7. }},%l‘
wlaczenia pobudzenia, réznica temperatur rdzenia i uzwojefi wynosi okoto 25°C. A EIE
zatem, sluszne jest przyjecie w modelu dwoéch réznych temperatur rdzenia i uzwojen. 8 W
W rozpatrywanym przypadku, na skutek wzajemnych sprzezen termicznych migdzy mi
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rdzeniem a uzwojeniem temperatura rdzenia wzrosta az o 40°C pomimo zerowych
strat mocy w rdzeniu.

6. UWAGI KONCOWE

W pracy zaproponowano nowy elektrotermiczny model transformatora dla progra-
mu SPICE. Przedstawione w pracy przyklady potwierdzajg silny wplyw temperatury
na charakterystyki transformatora i poprawno$¢ zaproponowanego modelu zaréwno w
odniesieniu do charakterystyk czestotliwoSciowych transformatora, przebiegéw czaso-
wych napie¢ na jego zaciskach przy pobudzeniu sygnalem harmonicznym i prostokat-
nym oraz widma tych napiec. Wzrost temperatury rdzenia skutkuje wzrostem poziomu
znieksztatcen napiecia wejsciowego, a po przekroczeniu temperatury Curie transforma-
tor praktycznie nie przenosi energii z wejscia na wyjscie. Na skutek samonagrzewania
wzrasta temperatura rdzenia i uzwojefi oraz widoczne sa zmiany w przebiegu napiecia
wyjSciowego transformatora w funkcji rezystancji obcigzenia.

Przedstawione w pracy przyklady potwierdzajg, ze zaproponowany przez autoréw
elektrotermiczny model transformatora impulsowego poprawnie modeluje zjawiska za-
chodzagce w tym elemencie oraz dowodzg znaczenia prowadzenia analiz elektroter-
micznych ukladéw zawierajacych te elementy. W szczeg6lnosei, stosujgc przedstawio-
ny model elektrotermiczny mozna wyznaczyé zakres dopuszczalnych obcigzen oraz
napig¢ wejSciowych transformatora, przy ktérych bedzie on poprawnie spelniat swojg
funkcje, a temperatury rdzenia i uzwojen nie bedg przekraczaty katalogowych wartosci
granicznych.
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K. GORECKI, J. ZAREBSKI
THE ELECTROTHERMAL MODEL OF THE PULSE TRANSFORMER FOR SPICE

Summary

The puise transformer is a commonly used electronic device, which makes it possible the transfor-
mation of the electrical energy between separated circuits. Any pulse transformer consists of a ferrite
core and at least two windings. Because of the nonlinear core characteristics and non-ideal parameters of
windings, the characteristics of the real pulse transformer differ from the characteristics of the ideal one.

On the other hand, more and more commonly used softwares for the analysis of electronic circuits,
e.g. the SPICE software, include the relatively simple, idealised transformer models. In this models the
temperature influencing on the transformer terminal characteristics and selfheating are omitted. In the paper
a new electrothermal model (ETM) of the pulse transformer is proposed. In the ETM the description of the
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nonlinear core characteristics, the influence of selfheating on the terminal characteristics, the dependence

of the windings resistances on the temperature as well as on frequency of the transformed signal are taken

into account. In the thermal part of the considered ETM, the two different temperatures are distinquished:

the core temperature and the windings one. The power losses in the core and the windings, as well as

the mutual thermal interactions between both the parts of the transformer, are included in the proposed

model. This model consists of five submodels representing:

o the dependencies describing the properties of the ferrite material used for the construction of the core,

« the dependencies of the magnetic field strength in the core on the windings currents,

s the equation of the electromagnetic induction for all windings,

o the dependencies of power losses in windings on the temperature, winding current and frequency,

¢ the dependencies of the core and windings temperatures on the transformer terminal currents and
voltages.

The new ETM was implemented in SPICE software as the subcircuit, including the current and
voltage sources, resistors and capacitors. The simple method of the model parameters estimation on
the basis of the catalogue data of the core, the ferrite material and the coil wire is also proposed.
The correctness of the elaborated ETM was verified experimentally in the wide range of the ambient
temperature, the frequency of the transformed signal, the input voltage and the load resistance, for two
transformers of the different types of the ferrite cores and different numbers of the coils in both windings.
In the all cases the good agreement between measurement and calculation results have been obtained.

Keywords: pulse transformer, electrothermal model, selfheating, SPICE
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W artykule przedstawiono uktad zwigkszenia doktadno$ci i wyréZnienia kierunku ru-
chu optoelekironicznego przetwornika. W uktadzie tym wytworzono napigeia fazowe o za-
tozonym przesunigciu wynoszacym 36°. Umozliwiaja one po odpowiednim przetworzeniu
2,5-krotne zwigkszenie czgstotliwosci w stosunku do sygnatéw podstawowych wynikajacych
z liniatu pomiarowego przetwornika. W ukladzie zliczania impulséw oraz rozrézniania ich
kolejnodei, a tym samym rozrézniania kierunku ruchu przetwornika, mozliwe jest cztero-
krotne zwigkszenie jego doktadno$ci. Przedstawione uklady umozliwiaja dziesieciokrotne
zwiekszenie doktadnos$ci przetwarzania przetwornika.

Stowa kluczowe: wyréznienie kierunku ruchu zwiekszenie, doktadno$ci przetwornika opto-
elektronicznego

1. WPROWADZENIE

W pomiarach polozenia przywiazywana jest duza waga do dokfadnosci pomiaru.
Coraz czgiciej stosuje si¢ optoelektroniczne przetworniki potozenia, kodowe lub inkre-
mentalne. Te ostatnie wytwarzajg na jego wyjsciu dwa sygnaly przesunigte wzgledem
siebie 0 1/4 okresu jego liniatlu pomiarowego. Zmniejszenie przedziatu kwantowania
przemieszczenia obiektu mozna dokonaé na drodze precyzyjniejszej budowy liniatu
pomiarowego przetwornika lub na drodze odpowiedniego przetwarzania sygnaléw z
przetwornika optoelektronicznego. Tendencja stosowania elektronicznych metod prze-
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twarzania sygnaléw znajduje coraz wigkszq liczbe zwolennikéw z racji prostszej tech-
nologii wykonania. W artykule przedstawiono, opracowang metode i elektroniczny
uktad zwielokrotnienia czestotliwodel sygnalow optoelektronicznego przetwornika (in-
terpolacja) oraz przeksztalcania ich na postaé cyfrows (digitalizacja). Uklad ten wraz
z ukladem wyrézniania kierunku ruchu przetwornika, umozliwia zwigkszenie doklad-
nosci optoelektronicznego przetwornika pofozenia.

Ogblny schemat blokowy wspdlpracy optoelektrycznego przetwornika polozenia z ukta-
dem przetwarzania sygnatéw przedstawiono na rys. 1.

Obecnie najczgscie] stosowane sa przetworniki fotoelektryczne obrotowe, skiadaja-
ce sie z tarczy T zawierajgcej na obwodzie sekwencje pdl przezroczystych i nieprzezro-
czystych dla §wiatla, tworzac linial pomiarowy. Tarcza pomiarowa mocowana jest do
ulozyskowanego watu U sprzggajacego przetwornik z obiektem. Jednostka skanujgca
przetwornika sklada si¢ ze Zrédla Swiatta D, soczewek kondensujacych S stuzacych do
otrzymania rownoleglej wiazki §wiatla, skanujacej siatki rozdzielczej R z siatka indek-
sowa tarczy T i krzemowych ogniw fotoelektrycznych F1,F2. Gdy skala przesuwana
jest wzgledem jednostki skanujacej, linie skali zbiegaja si¢ na przemian z liniami lub
odstepami na siatce indeksowej. Okresowe fluktuacje natgzenia $wiatla bedace tego
rezultatem, zamieniane sg przez ogniwa fotoelektryczne w sygnaly elektryczne.
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Rys. 1. Schemat ogélny ukladu przetwarzania sygnaléw optoelektronicznego przetwornika potozenia

Fig. 1. General diagram of the processing system of photoelectric position transducer signals

Liczba impulséw jest proporcjonalna do przemieszczenia kgtowego tarczy.
Fotoelementy sa przesuniete wzgledem siebie o 1/4 okresu linialu pomiarowego. Umoz-
liwia to uzyskanie na wyjsciu A ukladu elektroniki El, sygnalu przetwornika o fali
Asinwt, natomiast na wyjsciu G ukladu elektroniki E2 , sygnalu przetwornika o fali
Acoswt. Okres sygnatu jest réwny okresowi siatki podziatki skali /linialu/ tego prze-
twornika.

Odpowiednie przetwarzanie tych sygnatéw w uktadzie Uzp , umozliwia wytworze-
nie sygnaldw o zwielokrotnionej czgstotliwosci w stosunku do sygnaléw wejSciowych
tego modulu. Wytworzone sygnatu Wyl,Wy2 to sygnaly o przebiegu prostokatnym 1
wspdiczynniku wypelnieniu 0,5, wzajemnie przesunigte o 1/4 okresu. Na bazie tych
sygnalow, w ukladzie Uwyg , okredlany jest kierunek obrotu optoelektronicznego prze-
twornika.
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2. METODA 1 UKEAD ZWIELOKROTNIANIA CZESTOTLIWOSCI SYGNALOW
POMIAROWYCH OPTOELEKTRONICZNEGO PRZETWORNIKA POLOZENIA

Wyjsciowe sygnaly z fotoelekirycznego przetwornika polozenia to dwa sygnaly
sinusoidalne, przesuniete w fazie wzgledem siebie o 1/4 okresu [2]. Okres sygnalu jest
réwny okresowi siatki podzialki skali /linialu/ tego przetwornika. Sygnaly skanujace
z przetwornikdéw sg po pierwsze wzmacniane, a nastgpnie interpolowane. Opracowana
metoda interpolacji wykorzystuje sie¢ rezystorow, ktéra wytwarza przesuniete fazowo
sygnaly z dwéch sinusoidalnych sygnatéw skanujgcych poprzez wektorowe ich sumo-
wanie zgodnie z nizej przedstawionym opisem. Sygnaly napigciowe z czujnika

X =Asing ; y=Acosyp ¢y
podawane sg na dzielnik rezystancyjny wytwarzajac na nim napigcie réwne
Uq = A(singRy + coseRj) 3

gdzie: ¢ = 2I1y/T przy czym A —— amplituda sygnatu; y - przemieszczenie; T —-
okres sygnatu.
W powyzszej zaleznosci rezystancje Ry, Ry okre§lono jako :

R
oraz R2 = E(;;Cﬂ (3)

'™ Jsina]

gdzie: ¢ — kat zaloZonego przesunigcia fazowego, R -—— przyjeta rezystancja odnie-
sienia dla sygnatu.
Po uwzglednieniu powyzszych zaleznosci i przeksztalceniu otrzymuje si¢

Ug = Alsin((,o + @) 4

przy czym A; — amplituda wytworzonego sygnalu o zalozonym przesunigciu fazowym
a.
Dla przejrzystosci opisu metody zalozono, ze przebiegi wyjSciowe z przetwornika (sin,
cos) sg o stalych czestotliwosciach (okresach). Przypadek taki odzwierciedla wspdtpra-
c¢ przetwornika z obiektem przemieszczajacym sie ze stala predkoscia /Rys.2,Rys.3/.

W opracowanej metodzie, w pierwszym etapie sygnaly sa wzmacnianie i odwra-
cane tworzac cztery przebiegi: sin, cos, -sin, -cos, po czym odpowiednie dwa z nich
poddawane sg interpolacji. Istotne jest aby sygnaly brane do interpolacji mialy chwi-
lowe wartoséci napigcia zawsze przeciwnych znakéw w interesujacej nas Swiartce ich
okresu. Dla I éwiartki (0° — 90°) wykorzystywane sg sygnaly sin i -cos, dla II éwiartki
(90° — 180°) sin i cos, dla éwiartki 11T (180° — 270°) sygnaly -sin i cos, oraz -sin i -cos
dla ¢wiartki IV (270° - 360°).

Sygnaly trafiaja do dzielnikéw rezystancyjnych o tak dobranych wartosciach, aby na
ich wyjsciach powstaly przebiegi sinusoidalne przesuniete wzgledem siebie o zalozony
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kat. W przedstawianej metodzie wynosi on 36° (zgodnie z zalezno$ciami 2,3,4). Dla tak
przyjetego przesunigcia fazowego, dla katéw 0, 180, stopni interpolacja nie wystepuje
i do dalszej obrébki brane sg sygnatly: sin, -sin. Wytworzone sygnaly podawane sg do
jednego z dziesieciu komparatordw zmieniajacych jego ksztalt na sygnal prostokatny,
przy czym zmiana stanu nastepuje w miejscu przejScia sygnatu wejsSciowego przez
zero. W ten sposoéb powstaje dziesie¢ sygnatéw prostokatnych przesunigtych wzgledem
siebie o 1/10 okresu (36°). Sygnaly rozdzielane sg na dwie grupy w taki sposéb, aby
w grupie kazdy kolejny sygnal przesunicty byt o 1/5 okresu wzgledem poprzedniego.
Powstang dwie grupy pigciu sygnatéw przesuni¢tych o 1/5 okresu w kazdej grupie i o
1/10 okresu wzgledem drugiej grupy /Rys.2,Rys.3/.

Kolejnym etapem jest zrézniczkowanie przebiegéw tak, aby z kazdego przebiegu
powstal tylko jeden impuls w okresie, czyli z jednej grupy powstanie pig¢ impulséw
dzielacych jeden okres wejSciowego sygnatu odniesienia na pigé réwnych czgsci przy
zalozeniu, Ze czgstotliwode sygnaldéw wejsciowych jest stata. Impulsy z dwéch grup sg
sumowane w dwa przebiegi impulsowe o czgstotliwosci pigciokrotnie wigkszej od prze-
biegu wejsciowego (rys.2, rys.3). Sluzg one jako sygnaly zegarowe dla przerzutnikéw
JK ustawionych w taki sposéb, aby kazdy impuls wejSciowego sygnalu zegarowego
powodowal zmiane stanu na wyjéciu przerzutnika na przeciwny. Tworzone sg w ten
sposdb dwa symetryczne przebiegi prostokatne o czgstotliwosci 2,5-krotnie wigkszej
o czestotliwodci wejsciowej, czyli na jeden okres wejéciowego sygnalu sinusoidalnego
przypada 2,5 okreséw wyjSciowego sygnalu prostokatnego. Sygnaly te przesunigte sg
wzgledem siebie o 1/4 okresu, a kierunek ich przesuniecia zalezny jest od kierunku
przesunigcia sygnatéw wejSciowych uzaleznionych od kierunku ruchu przetwornika
(rys.3.)

Mimo tego, ze w module tym wystepuje znaczna ilo§¢ ukladéw cyfrowych 1 czgsé
operacji wykonywana jest na sygnalach cyfrowych, to istota dziatania ukladu jest moz-
liwo$¢ wspblpracy z analogowymi sygnatami wejSciowymi 1 interpolacji tych sygnaléw
metodg analogowa. Cze$¢ cyfrowa przygotowuje jedynie sygnal do wspélpracy z na-
stepnymi modutami [1],{2],[3].

Obwody wejsciowe (rys.2) umozliwiajg wspdlprace z sygnalami sinusoidalnymi
symetrycznymi. Skladajg si¢ na nie 4 wzmacniacze operacyjne zawarte w jednej obu-
dowie ukladu L.M324. Dwa z nich pracujg jako wtérniki, aby uklad nie obcigzat prze-
twornika pomiarowego. Dwa kolejne wzmacniacze odwracajg sygnal o 180°.
Odpowiednie dwa sygnatly trafiajg do rezystoréw interpolujgcych te przebiegi tworzac
trzeci o zalozonym przesunigciu fazowym. Dla katéw: 0, 180 stopni nie wystepuje
interpolacja i do dalszej obrébki brane sg odpowiednio sygnaly: sin, -sin.

Wyliczone wartosci rezystoréw, sg precyzyjnie ustawione na potencjometrach mon-
tazowych. W ten spos6b powstaje 10 przebiegéw sinusoidalnych przesunigtych wzgle-
dem siebie o 36° (1/10 okresu), ktére trafiajg do wej$é komparatoréw. Funkcje kompa-
ratoréw spelniaja uklady LM393. Prostokatne sygnaly z wyj$é komparatoréw podawane
sg na wejscia ukladéw rézniczkujacych zbudowanych z bramek NAND, kondensatoréw
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Rys. 2. Uklad 2,5- krotnego zwielokrotnienia czestotliwosci sygnatéw przetwornika

Fig. 2. System for transducer signals frequency increment for 2.5 times

1 rezystoréw. W zwiazku z wystepowaniem sygnaléw o wartosciach do 15V zastoso-
wano uktady 4011 serii CMOS zawierajace po 4 bramki NAND.

Sygnaly z wyjs$¢ uktadéw rézniczkujacych zostaly poprzez diody 1N4148 odpowiednio
zsumowane tworzgc dwa sygnaly zegarowe dla przerzutnikéw JK (4027). Na wyjsciach
przerzutnikéw powstajg o przesunigeiu fazowym 1/4 okresu wzgledem siebie.

Modut ten wykonany zostaf na druku dwustronnym z elementami pétprzewodnikowymi
montowanymi w podstawkach.
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Rys. 3. Metoda 2,5-krotnego zwielokrotnienia czestotliwosci sygnaléw przetwornika

Fig. 3. Method for transducer signals frequency increment for 2.5 times

3. METODA ROZROZNIANIA KIERUNKU RUCHU
OPTOELEKTRONICZNEGO PRZETWORNIKA ZREALIZOWANA W OPARCIU
O FUNKCJE LOGICZNE SYGNALOW TEGO PRZETWORNIKA I IMPULSOW

RUCHU WYGENEROWANYCH W UKLADACH RC

W metodzie tej, (rys. 4, rys. 5.) poprzez realizacje sumy odpowiednich iloczynow
sygnaléw A, A, G, G i sygnaléw powstalych z generacji ich impulséw o czasie r(od ich
zbocza narastajgcego) mozna zliczaé impulsy w liczniku rewersyjnym w zaleznosci od
kierunku ruchu przetwornika. W czasie ruchu w prawo na wyjsciu WY2 funktora NOR
otrzymuje sie stan logiczny 717, a na wyjsciu WY1 funktora NOR szereg impulséw
powtarzajacych si¢ z okresem impulséw jednego kanalu przetwornika:

WYl=A-IG+A-IG+G-TA+G-IA, (5)

gdzie: TA, IG — impulsy od zbocza sygnatu A, G, IA,IG — impulsy od zbocza
sygnalu A,G .

Natomiast w czasie ruchu w kierunku przeciwnym, na wyj$ciu WY1 funktora NOR
otrzymujemy stan logiczny 717, a na wyjsciu WY2 funktora NOR otrzymujemy szereg
impulséw podobnie jak przy ruchu w prawo:

WY2=A-IG+A-IG+G IA+G-IA, (6)

ktére sg odejmowane od stanu licznika rewersyjnego podczas ruchu w prawo.

Rys. 4.
o fun

Fig. 4. 1
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Zmiana kierunku ruchu moze nastgpié w czterech réznych stanach a, b, ¢ i d, co
zobrazowane jest na rys.4. W kazdym z tych stanéw uktad musi reagowac identycznie,
a wiec najwiekszy btad wyrézniania kierunku obrotu wynosi =T (T — okres impulséw
jednego kanatu przetwornika). Nalezy podkreslié, ze ukfad posiada mozliwo$¢ regulo-
wania ilosci zliczanych impulséw przypadajacych na jeden okres sygnatu wejsciowego
(1, 2, 4) w zaleznosci od nastaw przelacznikéw P1, P2, P3 (rys. 5), czyli istnieje
mozliwos¢ nastawiania dokladnosci pozycjonowania mechanizmu 1,2 lub 4 krotnej.
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Rys. 4. Metoda rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowana w oparciu
o funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu wygenerowanych w ukladach RC

Fig. 4. Method of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
the transducer signals and motion pulses generated in the RC circuits
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Rys. 5. Uklad rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowany w oparciu o

funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu wygenerowanych w ukladach RC As
has been

Fig. 5. System of the photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions what mak
of the transducer signals and motion pulses generated in the RC circuits the transc

way discr

Presented

4. PODSUMOWANIE Keywords

Analiza opracowanego ukladu prowadzi do nastgpujacych uwag i wnioskéw:

1. Zmniejszenie przedzialu kwantowania przemieszczenia napedu wspoipracujacego
z przetwornikiem optoelektrycznym mozna dokona¢ na drodze precyzyjniejszej
budowy przetwornika /jego linialu pomiarowego/ lub na drodze odpowiedniego
przetwarzania sygnaléw z przetwornika, co technologicznie jest prostsze.

2. Opracowana metoda elektronicznego zwielokrotnienia czgstotliwodci sygnatéw (in-
terpolacja ) i przeksztalcania na postaé cyfrows (digitalizacja ), umozliwia zwigk-
szenie doktadnosci fotoelektrycznego przetwornika. Podana metoda 2,5-krotnego
zwiekszenia czestotliwo$ci jest uniwersalna i mozna ja wykorzysta¢ do innej skali
powielania czgstotliwodci sygnalu z przetwornika .

3. Opracowana metoda zliczania impulséw oraz rozrézniania ich kolejnoci, a tym
samym kierunku ruchu przetwornika, umozliwia czterokrotne zwigkszenie jego
dokladnosci.

4. Przedstawione metody interpolacji i digitalizacji oraz zliczania impulséw umozli-
wiajg dziesi¢ciokrotne zwigkszenie doktadnosci przetwarzania przetwornika.
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Z. SZCZESNIAK

ELECTRONIC MODULE FOR 10-TIMES INCREMENT OF PROCESSING ACCURACY OF
PHOTOELECTRIC TRANSDUCER SIGNALS

Summary

A system for accuracy increment and motion direction discrimination of the photoelectric transducer
has been presented in the paper. In the system phase voltages /with the assumed phase shift/ are generated,
what makes possible to increase the frequency for 2.5 times in relation to the basic signals resulting from
the transducer measurement bar. In the system of pulse counting and sequence discrimination and this
way discrimination of the transducer motion direction it is possible to increase the accuracy for 4 times.
Presented systems make possible to increase the transducer processing accuracy for ten times.

Keywords: motion direction discrimination increasing of the photoelectric transducer accuracy
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ON THE ROBUSTNESS OF A NONLINEAR ABR FLOW
CONTROLLER FOR MULTI-SOURCE ATM NETWORKS
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18/22 Stefanowskiego St., 90-924 Eddz, Poland
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In this paper the problem of flow control in fast, connection oriented communication
networks supporting traffic generated by multiple sources is considered. The network is
modelled as a dynamic system with different delay times. A nonlinear strategy governing
the behaviour of the sources is proposed. The strategy combines Smith principle with the
conventional relay type (i.e. continnous with respect to time and discontinuous with respect
10 its output signal) controller. The strategy guarantees full bottleneck link utilisation and
no cell loss in the controlled network. These favourable properties are obtained even if the
round trip times of the connections contributing to the bottleneck link queue are not known
exactly, but can only be estimated with some degree of accuracy.

Keywords: Congestion control, ATM networks, time delay systems, Smith principle

1. INTRODUCTION

The asynchronous transfer mode (ATM) technology plays the crucial role in the de-
sign and implementation of broadband integrated services digital networks (B-ISDN).
This technology is well suited for video, voice and data transmission through the
high speed telecommunication networks. The ATM networks are connection oriented,
Le. a virtual circuit (VC) is established between each source and destination for the
connection lifetime. After setting up a VC, data is sent in relatively short, fixed size
packets, usually called cells. Each data cell is 53 bytes long and consists of 48 bytes
of transmitted information and a 5 byte long header. The small fixed cell size reduces
delay variation which could be particularly harmful for multimedia traffic.
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In order to properly serve diverse needs of different users the ATM Forum defines
five service categories. Constant bit rate (CBR) service category provides the bandwidth
which is always available to its user. This category is used by real time service. Typical
examples are television, telephone, etc. Variable bit rate (VBR) is designed for both
real and non-real time applications. An example of such real time application is video
conferencing, and multimedia email is an example of non-real time VBR service.
Available bit rate (ABR) is a service category whose rate depends on the available
bandwidth. Users should adjust their flow rates according to the feedback information
received from the network. Electronic mail is an example of this service category.
Unspecified bit rate (UBR) category is used to send data on the first in first out (FIFO)
basis, using the capacity not consumed by other services. No initial commitment is
made to a UBR source and no feedback concerning congestion is provided. This type
of service can be used for background file transfer. Guaranteed frame rate (GFR)
is a service intended for non-real time applications with little rate requirements. No
feedback control protocol is applied in this service category. An example of this service
is frame relay interworking.

As stated above ABR is the only service category using feedback information to
control source flow rate. Therefore, ABR control is particularly important for congestion
avoidance and full resource utilisation. This problem, i.e. the ABR flow control in ATM
networks is considered in the paper.

The difficulty of the ABR flow control is mainly caused by long propagation
delays in the network. If congestion occurs at a specific node, information about this
condition must be conveyed to all the sources transmitting data cells through the
node. Transferring this information involves feedback propagation delays. After this
information has been received by the particular source, it can be used to adjust the
flow rate of this source. However, the adjusted flow rate will start to affect the congested
node only after forward propagation delay.

ABR flow rate control has recently been studied in several papers [1-4, 6-16]. A
valuable survey of earlier congestion control mechanisms is given in [9]. Furthermore,
Izmailov [7] considered a single connection controlled by a linear regulator whose
output signal is generated according to the several states of the buffer measured at dif-
ferent time instants. Asymptotic stability, nonoscillatory system behaviour and locally
optimal rate of convergence have been proved. Chong et. al. proposed and thorough-
ly studied the performance of a simple queue length based flow control algorithm
with dynamic queue threshold adjustment {3]. Lengliz and Kamoun [12] introduced a
proportional plus derivative controller which is computationally efficient and can be
easily implemented in ATM networks. Imer et. al. [6] gave a brief, excellent tutorial
exposition of the ABR control problem and presented new stochastic and deterministic
control algorithms. Another interesting approach to the problem of flow rate control
in communication networks has been proposed by Quet et al. In the recent paper [16]
the authors considered a single bottleneck multi-source ATM network and applied mi-
nimisation of an H-infinity norm to the design of a flow rate controller. The proposed
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controller guarantees stability robustness to uncertain and time-varying propagation
delays in various channels. Adaptive control strategies for ABR flow regulation have
been proposed by Laberteaux and Rohrs [11]. Their strategies reduce convergence
time and improve queue length management. Also a neural network controller for
ABR service in ATM networks has recently been proposed. Jagannathan and Talluri
[8] showed that their neural network controller can guarantee stability of the closed
Joop system and the desired quality of service (QoS).

Due to the significant propagation delays which are critical for the closed loop
performance, several researchers applied the Smith principle to control ABR flow in
communication networks [1, 2, 4, 13-15]. In the paper [14] Mascolo considered the
single connection congestion control problem in a general packet switching network.
He used the deterministic fluid model approximation of packet flow and applied transfer
functions to describe the network dynamics. The designed continuous time controller
was applied to the ABR traffic control in ATM network and compared with ERICA
standard. Furthermore, Mascolo showed that Transmission Control Protocol / Inter-
net Protocol (TCP/IP) implements a Smith predictor to control network congestion.
In the next paper [15] the same author applied the Smith principle to the network
supporting multiple ABR connections with different propagation delays. The proposed
control algorithm guarantees no cell loss, full and fair network utilisation, and ensures
exponential convergence of queue levels to stationary values without oscillations or
overshoots. Gomez-Stern et. al. further studied the ABR flow control using Smith
principle [4]. They proposed a continuous time proportional-integral (PI) controller
which helps reduce the average queue level and its sensitivity to the available ban-
dwidth. Saturation issues in the system were handled using anti-wind up techniques.
On the other hand, in the papers [1, 2] linear, discrete-time flow control strategies for
the ABR service in ATM networks have been proposed. The strategies combine Smith
principle with the discrete time proportional controllers.

In this paper the ABR flow control in ATM networks is considered. Our approach
is similar to that introduced in [1, 2, 4, 13 — 15], however as opposed to those papers
we propose a nonlinear control strategy. The strategy combines Smith principle with
the conventional relay type (i.e. continuous with respect to time and discontinuous
with respect to its output signal) controller. The strategy guarantees equal resource
allocation between various users, full bottleneck node link utilisation and no cell loss
in the network. As a result, the need of cell retransmission is eliminated and the
maximum throughput is achieved. Furthermore, transmission rates generated by the
algorithm are nonnegative and limited. These properties allow direct implementation
of the proposed strategy in the network environment. Since the Smith principle based
controllers are often sensitive with respect to the inaccurate estimation of the delay
time, the effect of the possible mismatch between the actual round trip times and their
estimates is thoroughly studied in the paper.

The remainder of this paper is organised as follows. The model of the network
used throughout the paper is introduced in section 2. Then the nonlinear ABR flow
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control algorithm and the properties of the system under the assumption that the round
trip times of all connections are known precisely are described in section 3. Section
4 is devoted to the analysis of the system robustness. In that section, it is shown how
the desired properties of the proposed control system are preserved in the presence
of the mismatch between the actual round trip times and their estimates used by the
controller. Section 5 presents a simulation example, and finally Section 6 comprises
conclusions of the paper.

2. NETWORK MODEL

The network considered in this paper consists of data sources, nodes and destina-
tions — all of them interconnected via bi-directional links. Each node of the network
(i.e. switch) maintains one queue per output port. When a new data cell arrives at
an input port of the node, it is directed to the appropriate output buffer, stored and
forwarded to the next node on the first in first out (FIFO) basis. Similarly as in the
papers [2, 3, 4, 8, 10, 11, 12, 15, 16] the case of a single bottleneck link shared
by n sources is considered. Our purpose is to design the ABR flow controller, to be
implemented at the node, which will assure full bottleneck link utilisation and ro buffer
overflow.

The rate of cell outflow from the bottleneck buffer depends on the available ban-
dwidth modelled as an a’priori unknown, bounded function of time d(7) where

0<d() < dipax H

This is motivated by the fact that the ABR service dynamically uses the ban-
dwidth temporarily left not consumed by 1t-VBR and nrt-VBR which typically support
unpredictable traffic.

The sources send data cells (at the rate determined by the controller) and resource
management (RM) cells. The RM cells are processed by the nodes on the priority
basis, i.e. they are not queued but sent to the next node without delay. These cells
carry information about the network conditions. After reaching the destination they are
immediately sent back to the source, along the same path they arrived. The information
carried by the RM cells is used to adjust the source rates.

Further in this paper ¢ denotes time and RT'T'; represents the round trip time of the
J-th (j = 1,2,...,n) virtual circuit contributing to the bottleneck queue under control.
This time is equal to the sum of forward and backward propagation delays denoted as
Ty; and Ty, respectively

RTTJ, = Tfj + Tb}' (2)

Furthermore, x(#) denotes the bottleneck queue length at time ¢, and x; the demand
value of x(¢). The virtual connections are numbered in such a way that

RTT, < RTT, < ... < RTT,_; <RTT, ®)
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round Before setting up the connection, the bottleneck buffer is empty, i.c.
ection
1 how x(t<0)=0 “4)
sence
by the On the other hand for r > 0
prises . ! 1
x(t) = fa,-(f-«Tfj)dT—fh(T)dT (3)
=179 0
where a;(¢) is the j-th source rate at time ¢, and h(¢) represents the bandwidth which
stina- is actually consumed by the bottleneck link at time ¢. It is assumed that for any
:twork J=12,...,na;t <0)= 0. Furthermore, if the queue length at the bottleneck link
/ves at x(t) is greater than zero, then the entire available bandwidth is consumed A(¢) = d(¢).
4 and Otherwise, i.e. when x(¢) = 0, then h(¢) is determined by the rate of data arrival at the
/in (the node. In this case the available bandwidth may not be fully utilised. Consequently, for
shared any time ¢
to be 0<h(r) <d(®) < dmnax )
buffer The block diagram of the flow control system considered in this paper is shown
in Figure 1.
e ban- The total source rate @ is generated by the controller implemented at the switch,
and equally allocated between all the sources contributing to the bottleneck queue.
0 Thus the j-th source rate
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mation N integrator #| Controller B
. of the
ontrol. o) Source o a, 1 Forward
oted as delay nn
Backward
) delay n
lemand
Fig. 1. Control system
3) Rys. 1. Uklad sterowania




454 A. BARTOSZEWICZ Kwart. Elektr. i Telekom.

a; (1) = %a(z - Ty ) @)

The source rate should be determined in such a way that the bottleneck buffer
overflow is avoided and the node has always enough data to send. The first condition
implies that data cells are not lost and there is no need for their retransmission, while the
latter one assures full bottleneck link utilisation which is highly desirable for economic
reasons. In the next section a nonlinear controller which ensures that the two conditions
are satisfied is proposed.

3. PROPOSED CONTROLLER

In this section we propose the following control algorithm. The j-th source rate
is determined by equation (7). For any time ¢ > 0, the total source rate signal d(z) in
this equation is generated by the controller (placed at the bottleneck node) according
to the following formula

t

n

a(r) = é‘amax + %amax sgn{xg — x(f) - Z ;11“ f a(rydr ®
=1 RrT,

where ap,, is a positive constant greater than d,,,,, and the sgn(.) function denotes the

sign of its argument. It is assumed that for any time ¢ < 0, the total source rate signal

a(t) = 0. Notice that when the proposed strategy is applied the j-th source does not

send any data for the time smaller than Tp;, i.e.

Vvt < Tbj,a.,- (t)=0 €))

Consequently, for any time smaller than or equal to RTT; the queue length x(¢) = 0.

The strategy proposed in this section combines a generalised continuous time Smith
predictor with the nonlinear on-off controller. In the sequel two theorems presenting
important properties of the proposed control strategy are introduced.

Theorem 1. If the proposed strategy is applied, then the bottleneck link queue length
is always upper bounded by its demand value, i.e.

x (1) < xq (10)

Proof: As it has already been mentioned, for any time smaller than or equal to
RTT, the queue length x(¢) = 0. Therefore, in order to prove the theorem, it is necessary
to show that the queue length will not exceed its demand value x; at any time ¢ greater
than RTT;.
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This function represents the sum of three terms:

1) the number of cells currently waiting in the bottleneck buffer;

ii) the number of ‘in flight’ cells, i.e. those which have already been sent by the
sources but not arrived at the bottleneck node yet;

iii) and the number of those cells which will inevitably be sent by the sources (this is
because the controller already sent out the command to do so to all the sources).

It follows from equations (5) and (7), that for any ¢ > O the queue length

t

x(t):if%ﬁ(‘rmRTTj)dT~fh(T)dT:
J=1 0

0
1-RTT; ; (12)

= f %&(T)d’r——fh(r)a”r
=10 0 ,

Consequently, the function ¢(¢) can be expressed as

t

Qa(l‘):Zf%ﬁ(T)dwah(T)dTZfﬁ(’l‘)d‘(‘—fh(?‘)d’l‘ (13
=1 0

0 0
Taking into account relation (6) it can be easily concluded that this function increases
only if a(t) = a,u,,. Together with equation (8) this implies that

Vi >0, o(t) < x4 (14)

On the other hand, since a(r) is always non-negative, one concludes that

n 1 {
x(t)z(p(t)mZ; f a(m)ydr < () < xy4 (15)
/=1

~RTT;

This conclusion ends the proof.

Another desired property of a properly designed flow control system is full link
utilisation. If the queue length is greater than zero, then the link bandwidth is fully
used. The next theorem shows how the buffer capacity should be chosen in order to

ensure the strictly positive queue length and as a consequence full bottleneck link
bandwidth utilisation.

Theorem 2. If the bottleneck link buffer capacity is greater than or equal to the demand
value of the queue length x; and the following inequality holds

1 £
g > ( ~ ; RTTJ»} lmax (16)
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then for any ¢ > RTT, the queue length is greater than zero.

Proof: At the initial time ¢ = O the function (), defined by equation (11), equals zero.
Then (since by the definition a,,, is greater than d,,,,) the function ¢(#) increases until
its value becomes x,. At the time instant t = RTT, either @(RTT,) = x4 or ¢{(RTT),)
is smaller than x; and increasing. In the first case ¢(t) = x, for any time ¢t > RTT,.
Thus, taking into account relations (11) and (16), one can directly conclude that for
any t > RTT,

x(@) =) - Z % f a(rydr = x4 — (Z »’I;RTTJ-) Amax > 0 (17

=L R J=1

On the other hand, the latter case implies that for any time ¢t < RTT, d(f) = Gmax-
Consequently, the number of cells accumulated in the network (i.e. these cells which
have actually been sent and those which will inevitably be sent by the sources because
an appropriate control signal has already been generated) at the time instant £ = RTT),
can be expressed as

1 2
A(RTT,) =amax l_ (RTT, = RTT 1) + = (RT Ty = RTTp2) + ...t
n n
(18)

-1 1
+ B (RTT, - RTT) + RTTl} = dmax (,_ > RTT,-)
n n =

and
o ((RTT,) =ARTT,)+xRTT,) =

= AN RTT; RTT,) > N RTT (19
|7 Z J | 8max + x( n) > ;l" Zl‘ J | Bmax
J:

j=1
As it has already been mentioned, in this case (f) is increasing at t = RTT, and
non-decreasing for any ¢ > RTT,. Consequently, for any time ¢ greater than RTT,, ¢(1)

n
is strictly greater than (;1; ZRTTJ» amax- Thus, it follows from equation (11) that for
j=1
any t > RTT,

t
n

f0=p0-Y = [ awarzew- (Z %RTT,-] G >0 Q0)

=1 RrT) 7=l

Finally, taking into account inequalities (17) and (20) one concludes that for any time ¢
greater than RT'T, the queue length is strictly positive. This ends the proof of theorem 2.

Theorem 2 shows that using the strategy proposed in this paper one can always
assure full link utilisation, provided the bottleneck node buffer capacity is greater than
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1

the following product [;J; ZRTT ,-) amax- In fact this property can be achieved if the
J=1

buffer capacity satisfies a weaker condition, i.e.

1 ‘ ‘
Xd > ("; Z;RTY]‘) dmax 20
]:

However, in this case the queue length is not guaranteed to be strictly positive for
any time ¢ greater than RTT, , but only after the elapse of some longer time since
setting up the controlled connections.

4. ROBUSTNESS ISSUES

The control strategy presented in the previous section effectively exploits the Smith
principle. However, it is well known that the Smith principle based controllers are
usually sensitive with respect to the inaccurate estimation of the delay time. Therefore,
in this section the effect of the possible mismatch between the actual round trip times
RTT; and their estimates, further denoted as RT'7;, will be studied. The mismatch may
for example occur if two or more RM cells arrive at a node at the same time. Then
only one of them can be forwarded immediately and the round trip times of the others
slightly increase.

In order to analyse the effect of imperfect RTT; evaluation, formula (8) can be re-
written as follows

t
N 1 1 51 N
30 = S + gamacsen|x=x =Y~ [ awar 22)
=L R

where the parameter RTT,; determined while setting up the j-th virtual connection
(J = 1,2,...,n) and used by the controller is an estimate of the (exactly) unknown
actual RT'7'; time. The possible discrepancies between the actual round trip times and
their estimates cause that the two theorems proved in the previous section do not

hold anymore. However, the properties of the proposed control strategy can now be
formulated as stated in the next two theorems.

Theorem 3. If the strategy (22) is applied, then the bottleneck link queue length is
always limited

x(8) < x4 + Apax (23)
where N s , L /
max — T Z (RTT]' - RTTj) (24)
JRTT;>RTT,
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Proof: Let t
Hi 1
PO =x@+ ) = f a(rydr (25)
J=1 nJ
=RTT;

This function is an estimate of ¢(f) and can be calculated by the controller on-line.
The relation between the ¢(#)function and its estimate @ () is given by

~RTT;
- 1
‘P(f)=§5(f)+>__: f ;5(T)dT=¢(f)+A(l) (26)
7=l RTT,
where o
" t-RTT;
Ar) = Z f %a” (r)dr 27)
J=1¢ RrT,

It can be easily noticed that A(z) is bounded by the following two inequalities

Omax T
Al > == Zﬁm (RTT; ~RTT;) = ~Anin (28)
J:RTT,<RTT;
and a .
A <= > (RTT; - RTT}) = A (29)

JRTT>RTT;
Both Apge and A,y in relations (28) and (29) are nonnegative real numbers. With this
notation one gets
-‘;(Z) - Amin < @ (t) < ?5([) + Amax (30)

On the other hand, it follows from relations (6) and (13) that this function increases if
and only if @ (f) < x4. Since at the initial time ¢(0) = 0, then inequality (30) implies
that ¢(¢) cannot become greater than xy + A,,.. Consequently, taking into account
equation (11) one can easily notice that the queue length x(¢) never exceeds x; + Apyax.
This conclusion ends the proof.

Theorem 3 shows that if the bottleneck buffer capacity is selected appropriately,
then data cells do not get lost even when the actual round trip times of various con-
nections and their estimates do not match exactly. In the sequel it will be shown that
under these circumstances the other desirable property of the proposed strategy, i.e.
full bottleneck link utilisation can also be preserved.

Theorem 4. If the bottleneck buffer capacity is greater than or equal to the reference
value x; and

1 n
xg > (; 21 RTTJA) Gnax + Aumin (31)
-

TOM 5

then fi
Proof:

where

Thus 1

then

and 1t

Theref
to (1

from tl
s for a
e for a
e for a
e for a
Consec

p(t) <

e for a
e for ai
e for ai
o for ai
Further
its valu

Conseq




elekom.

(25)

line.

(26)

27)

(28)

29
ith this

(30)
eases if
implies
account
+ Apmax-

priately,

us con-
wn that

egy, 1.e.

~ference

(3D

TOM 51 — 2005 ON THE ROBUSTNESS OF A NONLINEAR ABR ... 459

then for any time ¢ > RTT, the queue length x(¢) is strictly positive.
Proof: Inequality (31) is equivalent to

(&
= [; Z RTT;‘) Amax + Buin + 6 (32)

J=1

where & is a positive constant. On the other hand it follows from equation (26) that

() =)~ A) (33)
Thus if
1 (t) < X4 — Amin (34)
then
Z;E (t) < Xg - Amin - A (t) (35)

and it follows from relations (28) and (35) that if inequality (34) is satisfied, then
@) < x4 (36)
Therefore, if @(f) < xg~Anmin, which taking into account assumption (31) is equivalent
n

to @(t) < 6 + apax ZRTT_,-/n, then ¢(¢) increases. This conclusion follows directly
7=l

from the fact that a,,,, is greater than d,,,,. Furthermore, it can be noticed that:

e forany ¢t < RTTy, h(t) =0

e for any r € [RTT},RTTz), h(t) < amax/nv

e for any ¢ € [RTT,, RTT3), W1) < 2ama/n,

e for any ¢ € [RTT,.1,RTT,), h(t) < (n Damax/n.

Consequently, it follows from relation (13) that if ¢(f) < xg~Amm, ie. if inequality
n

0 (1) < & + dmax Z RTTj/n is satisfied, then:
J=1
e for any 1 < RTTy, ¢(t) increases at the rate dpy,
e for any ¢ € [RTT,RTT,), ¢(t) increases at-least at the rate @pq(n—1)/n,
o for any ¢ € [RTT», RTT3), ¢(t) increases at least at the rate apq(n—2)/n,
o for any ¢ € [RTT,_,RTT,)¢(t), increases at least at the rate d./n.
Furthermore, if for any time ¢ > RTT,, function ¢(¢) is smaller than x;—Au,, then

its value increases at least at the rate equal to the difference between a,,, and dax-

B
Consequently, if ¢(¢) < xg~Apim, 1.6, if ©(£) <6 + amax Z RTT n, then
=1

@) 2 f(1) (37)
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where
Amax ! for 1€ (0,RTTy)
-1
Aax RT Ty + L"amx (t - RTTy) for te(RTT,RTT,)
n .
-]
AmaxRT T + '}:l”“‘""“amax (RTTZ - RTT]) -+
) = n for ¢ € (RTTy,RTTs)  (3g)

n-12
”*‘”””“’;”""”"amax (t - RTT,)

n
- Z RTT/' + (amax - dmax) (t - RTTn) for r> RTT”
n ;
J=1

Introducing the symbol RT Ty = 0, function f(z) can be expressed more concisely. For
any time ¢ € (RT7Ty,RTTy.1), where k =0, 1,...,n-1

k
, ~k
F@ =N RTT 4+ 2t (39)
n =0 n
Further, for any time ¢ > RTT,
n
45
S @)= =5 5 RTT; + (@max — ) (¢ = RTT,) (40)
j=1

It follows from inequality (37) and the definition of function f(¢), that there exists a
7

time instant r; < RT'T,, when ¢(f) becomes greater than ap,x ZRTTj/n. Moreover,
J=1
relations (6) and (13) imply, that () always increases when @ (f) < x4 Consequently,
it follows from inequality (30), that ¢(r) always increases when @(f) + Apin < x4, that
n

is when ¢ (f) < 6 + dmax Z RTT/n. Therefore, after becoming (at the time #; < RTT),)
J=1

n

greater than dmax ZRTTj/n, the function ¢(¢) will never decrease below this value.
J=1

As a result

n
Vi > RTT,, @) > "‘;‘ > RTT, 41
j=1

On the other hand, from equation (11), one directly obtains

1 1 I\
fw=p-y [ awe “2)

=L RrTy
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ely. For

(39)

(40)

exists a

oreover,

quently,
X4, that

< RTT),)

s value.

(41)

(42)
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Finally, relations (41) and (42) imply
Yt >RIT,, x()>0 (43)

This conclusion ends the proof.

Theorem 4 shows that the full bottleneck link utilisation can actually be preserved
in the presence of imperfect knowledge of the round trip times in the controlled virtual
connections.

5. SIMULATION EXAMPLE

In order to present the properties of the control strategy proposed in this paper
computer simulations of a wide area ATM network with n = 3 sources were performed.
The connections of the network are characterised by the following round trip times:
RTT) =20 ms, RTT, = 30 ms, and R7T5 = 70 ms. The estimates of these round trip
times available for the controller are: ET_TT = 22 ms, W; = 34 ms, and W =
67 ms. The maximum bandwidth d,,,, = 4 Mb/s, the source sending rate a,,, =
10000 cells/s ~ 1.01 - d,,,, and the bandwidth actually available for the controlled
connections at the bottleneck node is shown in figure 2. In order to assure full link
utilisation, the demand value of the queue length must be greater than 420 cells. To
satisfy this condition x; = 425 cells has been chosen. Furthermore, in order to avoid
cell loss the bottleneck buffer capacity should be greater than or equal to 435 cells.
The queue length in the buffer of the bottleneck link is presented in figure 3. It can be
clearly seen from this figure that the length never exceeds the bottleneck buffer capacity.
This implies no cell loss in the bottleneck node and no need for data retransmission.
Furthermore, for any time greater than Ty =70 ms the queue length is strictly positive,
which leads to the conclusion that the bottleneck link bandwidth is fully utilised.

*

dt) [eeds/s]

:
; PO S SOTU S SN SO S A

6 4t 02 03 04 05 06 O7 08 09 1
Tret i

Fig. 2. Available bandwidth

Rys. 2. Dostepne pasmo
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x(t) [celis]

. L

Time t I[sl
Fig. 3. Queve length

Rys. 3. Dlugos¢ kolejki danych
6. CONCLUSIONS

In this paper a new nonlinear flow control strategy for multi-source, single-bottle-
neck ATM networks has been proposed. The strategy effectively combines the Smith
predictor with the conventional on-off controller. Since the Smith predictors are known
to be sensitive with respect to imperfect delay estimation, the properties of the proposed
strategy in the presence of the mismatch between the actual round trip times and their
estimates available for the controller are analysed. Furthermore, sufficient conditions
for full bottleneck link utilisation and no cell loss in the controlled virtual circuits are
derived.
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A. BARTOSZEWICZ

ANALIZA ODPORNOSCI NIELINIOWEGO REGULATORA PREDKOSCI PRZEPEYWU
DANYCH W SIECIACH ATM O WIELU ZRODLACH

Streszczenie

W artykule zaproponowano nows strategie sterowania predkoscia nadawania danych w potaczenio-

wych sieciach teleinformatycznych, w ktérych wystepuje wiele Zrédet i pojedynczy wezel waskiego gardla.
Zaproponowana strategia wykorzystuje elementy zaczerpnigte z klasycznej teorii sterowania. Opisany w
artykule regulator stanowi polaczenie predyktora Smitha oraz nieliniowego elementu dwupolozenjowe-
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20. Zastosowanie przedstawionego regulatora zapewnia uzyskanie niezerowej dlugosci kolejki danych
w buforze waskiego gardla, a réwnoczesnie gwarantuje, ze diugosé tej kolejki nie przekroczy zadanej
warto$ci. Dzicki temu mozliwe jest pelne wykorzystanie tacza przy réwnoczesnym wyeliminowaniu nie-
bezpieczesistwa gubienia przesylanych pakietéw. Pozwala to zapobiec koniecznoSci retransmisji danych i
zagwarantowad stuprocentowe wykorzystanie zasobdw sieci.

Poniewaz ukiady sterowania wykorzystujace predyktor Smitha czgsto sa wrazliwe na niedoktadnos¢
oszacowania czasu opéZnienia, w artykule doktadnie przeanalizowano wplyw nieprecyzyjnego okreslenia
czasu RTT pelnego obiegu komérki RM na dziatanie zaproponowanego ukladu regulacji. Pokazano jakie
warunki musza byé spelnione aby zapewnié pelne wykorzystanie dostepnej przepustowoéci i nie dopu-
§ci¢ do przepeinienia bufora waskiego gardta nawet wtedy, gdy czasy RTT nie s znane dokfadnie, a
jedynie moga by¢ oszacowane z pewnym przyblizeniem. Sformutowane twierdzenia zostaly zilustrowane
przykiadem symulacyjnym.

Stowa kluczowe: sterowanie przeptywem danych, sieci ATM, uklady z opéZnieniem, predyktor Smitha
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Active-error feedforward technique for linearization of cmos
transconductance amplifier
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In the paper, a novel highly linear operational transconductance amplifier (OTA) is
proposed. The circuit is developed using simple differential pair transconductors and line-
arization technique based on an active-error feedforward concept. As a result, improved
linearity of the single-input two-output OTA is obtained. SPICE simulations show that for
the circuit working with a £1.25V power supply, total harmonic distortion (THD) at 0.6V,
is less then 0.38% in comparison to 10.0% without linearization. Moreover, the input voltage
range of linear operation is increased. Power consumption of the overall circuit is 0.3mW. As
an example, the linearized OTA is used to design a highly linear G,-C filter that implements
5" order Butterworth low-pass transfer function.

Keywords: operational transconductance amplifiers, feedforward linearization, CMOS feed-
forward amplifiers

1. INTRODUCTION

CMOS transconductance elements are useful building blocks for the design of ma-
ny analog and analog-digital signal processing systems. Such applications (e.g. active
filters and tranconductance multipliers) usually require very linear voltage-to-current
converters (transconductors) or operational transconductance amplifiers (OTAs) [1]-[3].
One of the simplest and most widely used transconductors is a source-coupled diffe-
rential pair [4]. It is commonly known that application of the feedforward technique
makes it possible to improve performance of many analog signal processing circuits.
This technique is widely used to reduce nonlinear distortion in amplifiers [5]-[12]. Mo-
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reover, it is successfully employed to frequency compensation of operational amplifiers
and OTAs [13]-[16].

In this work, a novel highly linear operational transconductance amplifier (OTA)
is proposed. The circuit uses, as basic building blocks, simple differential pair trans-
conductors. The linearization follows by employing active-error feedforward scheme.
The error signal is generated using an additional differential pair transconductor and a
resistor which is assumed to be linear. This resistor can be an external one or it can
be implemented as an monolitic element e.g. using a high resistive poly technology.
Moreover, this resistor can be tuned digitally using an appropriate matrix of switches
and reference resistors.

The paper is organized as follows. In Section 2, a representation of nonlinear
transfer characteristic of transconductors using power series expansion is described.
Section 3 gives a description of the proposed linearization method. In Section 4 the
circuit realization of the linearized differential pair OTA is presented. In Section 5 the
SPICE simulation results of the OTA are discussed, including THD analysis. Simulation
results of the 5th order low-pass Butterworth Gm-C filter using linearized differential
pair CMOS OTAs are discussed in Section 6. Section 7 concludes the paper.

2. BEHAVIORAL MODELING OF TRANSCONDUCTORS

For the purpose of the subsequent analysis we will represent the nonlinear trans-
fer characteristic of transconductor using power series expansion. Let ig denotes the
output current of the transconductor, while v,y is the differential input voltage of the
transconductor as shown in Fig. 1. Then we have

o ia(vin)
" Z.m_ 7‘ G(vin)
4: }
(a) (b)

Fig. 1. Nonlinear mode} of transconductance element: symbolic representation (a),
AC-equvalent model (b)

Rys. 1. Nieliniowy model elementu transkonduktancyjnego: reprezentacja symboliczna (a),
odpowiadajacy model zmiennopradowy (b)
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where coeflicients g, are defined as

1 d"G (viw)

2)
i 7
n! dviN yiw=0

8n =

By definition, coefficient g; is the transconductance g, of the amplifier.
Consider the following simple CMOS differential pair transconductor shown in

Fig. 2. It can be shown, using square-law MOS transistor modeling (e.g. [17]) that its
normalized transfer characteristic around zero is:

i(; (X) = 2[5)6 V1 - x? (3)

where x is a normalized input voltage defined as x = v;y/2 (Vs — Vr), with viy being
a differential input voltage, Vs and Vy — gate-source DC voltage and threshold
voltage, respectively; /g is a bias current (see Fig. 2). Actually, formula (3) is valid for

x| < V2/2. For larger x the transfer characteristic saturates. The corresponding power
series expansion is of the form:

1 1 1 1
. =7 —-«3—-—5—-7-~—~——9...
i (x) S(x 2x 8x 16x 128x 4
Voo
7
current
mirror

J

;o-~) ';[ Q1 Q2 j f«]

o @,S

Vss

Fig. 2. Simple CMOS differential pair transconductor

Rys. 2. Prosty transkonduktor oparty na parze réznicowej CMOS

3. DESCRIPTION OF FEEDFORWARD LINEARIZATION METHOD

Fig. 3. shows the concept of transconductance amplifier linearization based on
active-error feedforward method. All amplifiers G<'>, G**, G**, modeled as in Fig. 1.




468 S. SZCZEPANSKI, S. KOZIEL Kwart. Elekir. i Telekon.

are assumed to be identical. Their transfer characteristics are described by the power
series expansion (1). Moreover, it is assumed that resistor R in Fig. 3 is perfectly linear
and equal to 1/g,. In practice, e.g. in integrated circuit implementations some techno-
logies offer high resistive poly which can be used to realize resistor R. Alternatively,
such a resistor can be treated as an external (discrete) element.

~‘+\ <3
G“’jwﬁm
L

Fig. 3. Three-block feedforward transconductance amplifier

Rys. 3. Tréjblokowy wzmacniacz transkonduktancyjny ze sprzezeniem typu ,.feedforward”

Using (1), the output current ipyr of the overall circuit in Fig. 3. can be written
as follows:

iour =3 o]+ g;,[v;N(r> a0 )
n=1 l n=1
where .
ve(t) = g ) (@ (©)
n=1 ) ’

This means that the voltage at the input of the transconductor G** (working as an

et : n ke - n
error amplifier) equals vy (£)-ve(t) = vin ()~ g;" Z &n VIN(Z)] = -g]' Z 8n VIN(t)} .
=] - =D B
Hence, we obtain ! '
b a1 el @ n
four® = Y eiin®| + 3 gl -1 . sl ™
n=1 n=1 n=2

Normally, viy(2) — vg(#) is much smaller than the input voltage of transconductors
G<> and G***, which allows us to neglect the higher order terms in the output current
of G**. This leads to the following approximation:

ioyr(f) = i g/x[VIN(f)]n - i gnl’vzfz\/(f)}lz = g1vin(t) ®)

n=1 n=2
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which shows the perfect cancellation of nonlinearities of the overall transconductance
amplifier in Fig. 3.

For the purpose of illustration consider again the simple differential pair transcon-
ductor in Fig. 2. Consider the following approximation of the power series expansion

4
io(x) = I (x - %XS) (9)

The error of this approximation is less then 1% for x < 0.17. THD for the con-
sidered transconductor described by equation (9) can be calculated assuming x(¢) =
xcos wt. Then we have

- 3 1
ic = Igx cos wt — 0.5I5x> cos® wt = Isl:(x - §x3) cos wt ~ §x3 cos 3wt (10)

Thus, THD can be calculated as

x6/64

THD, = 5
(x — 3x3/8)° + x0/64

ey

Now, employing the active-error feedforward scheme gives (see (7))
iour(t) = Isx = 0.5Isx> + Is - 0.515x° — 0.515(0.55°)° = Isx = 27 Isx®  (12)
Again, assuming x(f) = x cos wf one gets
Tour(t) = Isx cos wt — 24 cos® wt (13)

which can be rewritten (using some elementary trigonometric formulas) as

lour(t) = IS[ (x - 126Ax9) cos wt ~ 84Ax” cos 3wt — 36Ax° cos Swi—
(14)
~ 94x° cos Twt — Ax® cos 9wt]

with A4 = 2712, Having (14) one can now easily calculate THD, of the linearized circuit,
which is

A2x18 (842 + 362 + 92 + 12)
(x — 126Ax9)” + A2x18 (842 + 362 + 92 + [2)

One can easily note that linearized circuit has not only third harmonic component
but also 5%, 7" and 9®. However, at least for x low enough, they are much smal-
ler than the third harmonic of the original circuit. For example, for x = 0.1 we
have the following values of the third harmonics: (HD3); = 1.25- 107 (original cir-
cuit) and (HDs3), =2.05-107!". Respective THD are THD; = 1.3-1071% and

THD, =

(15)
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0.0 0.3 0.6 09
x (normalized input voltage)

Fig. 4. Theoretical THD characteristics for simple differential pair transconductor (1),
and linearized transconductor (2)

Rys. 4. Teoretyczne charakterystyki THD dla prostego transkonduktora (1),
oraz transkonduktora linearyzowanego (2)

T iOUT

Fig. 5. Theoretical transfer characteristics for simple differential pair transconductor (1),
and linearized transconductor (2)

Rys. 5. Teoretyczne charakterystyki przejéciowe dla prostego transkonduktora (1),
oraz transkonduktora linearyzowanego (2)

-1 08 06 04 02 0 02 04 06 08 1
X (normalized input voltage)

Fig. 6. Theoretical transconductance characteristics for simple differential pair transconductor (1),
and linearized transconductor (2)

Rys. 6. Teoretyczne charakterystyki transkonduktancji dla prostego transkonduktora (1),
oraz transkonduktora linearyzowanego (2)
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THD, = 7.3-107% (for x = 0.2 we have (HDs); = 1.0- 107, (HD3), = 1.2 105,
THD; =5.1-107", THD; = 6.1 - 1075).

One can also calculate THD for both original and linearized circuit using the exact
transfer characteristic (3). In this case, calculations have to be performed numerical-
ly, however, there is no restriction for the normalized input voltage x. Fig. 4 shows
theoretical THD characteristics for the considered circuits. Figs. 5 and 6 show the-
oretical transfer and transconductance characteristics, respectively. It is worth noticing
that using the active-error feedforward technique one can obtain not only significant
reduction of THD but also considerable increase of linear range of operation (recall
that the transfer characteristic for differential pair transconductor saturates for x ~ 0.7;
for linearized circuit it happens for x ~ 0.9).

4. LINEARIZED DIFFERENTIAL PAIR OTA IMPLEMENTATION

In Fig. 7 a circuit implementation of the active-error feedforward linearization
concept discussed in Section 3 is shown. Note that the circuit in Fig. 7 is a two-output
OTA, which follows from the fact that such a configuration is more suitable for filtering
applications. Thus, this is a slight modification of the concept presented in Fig. 3.
Transistors Q; 34 form classical differential source-coupled pairs with current sink

L,,. 4—_! ° Voo

Qe_g 1L { Qo

1/2gm Qs

Ibias .{‘”Q7 == - }f,

@) Q11;“ N j %lj: Q12
1=

] ’Fﬁ IF"l _ QSF’ iﬂWLiL [

Q14 Qs B

|
Q1 " I Qis | ] 1[:‘@7
' — | o Vs

D

o
s
+

o5

I
Q
T
l

Fig. 7. Complete diagram of the linearized CMOS OTA

Rys. 7. Kompletny schemat linearyzowanego wzmacniacza transkonduktancyjnego CMOS

realized by transistor Qs. Actually, the pair Q,, Q3 with transistors Q7, Q;; and Qg,
Q12 acting a as simple current mirrors implement transconductor G'> in Fig. 3. The
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only difference is that implementation in Fig. 7 is two-output one. Transistors Qi, O
with current mirror Qq, Qo implement transconductor G<** loaded by resistor 1/2g,,.
Differential pair Qs, Qg with current sink Q¢ realize error amplifier G<*. Note that
in order to change the transconductance of the circuit in Fig. 7, the bias current Iy,
and resistor 1/2g, have to be adjusted simultaneously,

5. SIMULATION RESULTS

The complete circuit in Fig. 7 was designed for the 0.35-um AMS process and
simulated using SPICE. All p-channel and n-channel transistors have their bulks con-
nected to Vpp and Vg, respectively. The W/L ratios for transistors in Fig. 7 are: 4/1 for
’ Q1,2,3,4,576, 20/1 for Q7,3,11,12,13714’16’]7, 10/1 for Q9,1O and 40/1 for Q15. Channel length 18
1pm for all transistors. The bias current was set to I = 20uA. The circuit was simulated
with Vpp = —~Vgg = 1.25V. The power consumption of the circuit is about 0.3mW.

Figs. 8 and 9 show the simulated transfer characteristics and transconductance
characteristics of the circuit in Fig. 7 and the reference simple differential pair trans-
conductor in Fig. 2, respectively. It is seen that the improved linearity of overall
transconductance element is obtained without deteriorating the transconductance of
the circuit. This is not the case for the feedback technique, where the improvement
of linearity is obtained at the expense of the reduced transconductance of the overall
element. Moreover, we can observe a significant increase of the linear input voltage
range for the linearized circuit, which confirms the theoretical predictions presented in
Section 3.

25 7 iy (oAl Vi

5+ V, V]

-0,6 -0,4 -50i0 0,2 0,4 0,6
10 4
15 1
20 4
o5l

Fig. 8. SPICE simulated transfer characteristics of the circuit in Fig. 7: without linearization (1),
and with linearization (2)

Rys. 8. Symulowane charakterystyki przejsciowe dla ukladu z Rys. 7: bez linearyzaciji (1),
z linearyzacjg (2)
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uctance
I trans- In order to have a quantitative measure of linearity improvement, the total harmonic
overall distortion has been calculated for the circuit in Fig. 7 assuming 1MHz sine wave input.
ance of The THD characteristics of the circuit with and without linearization are shown in
vement Fig. 10. We can observe a big difference between both curves in Fig. 10. For example,
- overall THD at 0.4V, input signal for linearized circuit is less than 0.11% while THD for
voltage the circuit without linearization is about 3.9%. For input signal 0.6V, the figure is
ented in 0.38% and 10.0%, respectively. These results also confirm the theoretical predictions
of Section 3.
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n (1), Fig. 10. SPICE simulated THD characteristics of the circuit in Fig. 7 with 1MHz sine wave:
without linearization (1), and with linearization (2)
b, Rys. 10. Symulowane charakterystyki THD dla ukiadu z Rys. 7 dla pobudzenia sygnalem o
czestotliwodci 1MHz: bez linearyzacji (1), z linearyzacia (2)
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6. FILTER EXAMPLE

As an example, a 5™ order low-pass Butterworth Gi,-C filter in Leap-Frog structure
[18] has been designed and simulated. The general structure of the filter is shown in
Fig. 11. We have assumed 7.7MHz cut-off frequency. Element values are: g; = —gs; =
S0uA/Y, 1 = 1,2,3,4,5, C; = 1.55pF, C; = 1.69pF, C5 = 1.38pF, C4 = 0.89pF,
Cs = 0.31pF

We have considered two cases. In the first one we have simulated the filter with
conventional differential pair transconductors in Fig. 2. It follows that THD of the
output signal of the filter with 1MHz sine wave input equals 5.4% (12.1%) for 0.2V,
(0.3V,p) input signal amplitude. One can easily note that THD is relatively high de-
spite the fact that input signal amplitude is not too large. The reason is that the filter
is designed with all transconductances equal, which is convenient for the automatic
frequency tuning [1]. At the same time, due to employing equal transconductances,
signal levels at some internal nodes of the filter can significantly exceed input voltage
amplitude, which causes the aforementioned THD growth.

The filter in Fig. 11 has been also implemented using linearized transconductors
in Fig. 7. The simulation results for the filter with linearized OTAs show that THD
of its output signal with IMHz sine wave input equals 0.52% (0.98%) for 0.2V,
(0.3V ) input signal amplitude. Thus, application of linearized transconductors gives
a significant reduction of the nonlinearity distortion of the whole filter circuit. Due to
the increase of the linear input voltage range of the circuit in Fig. 7, the filter can now
~ work with much larger input signals. For example, THD level of 5.4% (12.1%), which
was obtained for the filter with reference differential pair transconductors with 0.2V,
(0.3Vpp) of input signal, is now attained for input signal amplitude equal to 0.9V,
(L15Vpp).

o = = "o

L“'\

j —

Vout
. O

R
)
J

o
T°

I f '7"I" Cs ==Cs

Fig. 11. Diagram of the 5" order low-pass G,-C filter in Leap-Frog structure

Rys. 11. Schemat dolnoprzepustowego filtru G,-C pigtego rzedu w strukturze Leap-Frog
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7. CONCLUSIONS

An effective linearization method based on the active-error feedforward concept has
been developed for realizing a very linear CMOS OTA. The proposed circuit technique
combines a classical source-coupled differential pair transconductor with a simple error
amplifier in feedforward path. Theoretical considerations have been performed using
power series expansion of the transfer characteristic of differential pair transconductor
showing that both linearization of the transfer characteristic of the circuit as well as
increasing of the linear input voltage range actually takes place. The complete lineari-
zed OTA in single-input structure has been simulated via SPICE using the 0.35-um
AMS process. For power supply +1.25V, total harmonic distortion at 0.6V, is less
than 0.38%. The obtained simulation results confirm that the linearity of the overall
transconductance element is significantly improved in comparison to the reference
circuit (i.e. simple differential pair transconductor). Moreover, a significant increase of
the linear input voltage range for the linearized circuit was observed. The presented
linearization technique can be successfully employed in high-frequency analog filtering.
This was confirmed by the simulation results of the 5™ order low-pass Gp,-C filter. Its
THD was significantly reduced while working with linearized OTAs in comparison to
the same filter working with conventional differential pair transconductors.

This work was supported in part by the State Scientific Research Committee,
Poland, under Grant 4T11B01625
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$. SZCZEPANSKIL, S. KOZIEL

LINEARYZACJA WZMACNIACZA TRANSKONDUKTANCYINEGO CMOS
METODA AKTYWNEGO SPRZEZENIA TYPU ,,FEEDFORWARD”

Streszczenie

W pracy przedstawiono koncepcje ukladows operacyjnego wzmacniacza transkonduktancyjnego
CMOS o zwigkszonej liniowoéci charakterystyk przejSciowych., Proponowana struktura wzmacniacza
transkonduktancyjnego opiera si¢ na wykorzystaniu prostych transkonduktoréw realizowanych za pomo-
cg par réznicowych. Linearyzacja charakterystyki przejéciowej uktadu nastepuje dzieki zastosowaniu w
Sciezce ,.feedforward” wzmacniacza blgdu. Wzmacniacz ten sterowany jest sygnalem bedacym réznicy
pobudzenia ukiadu oraz sygnatu wyjSciowego podstawowego (nieliniowego) transkonduktora przetworzo-
nego do postaci napieciowej. R6znica ta jest w istocie proporcjonalna do sumy sktadnikéw nieliniowych
w sygnale wyjéciowym transkonduktora. Efekt ten warunkowany jest uzyciem, jako elementu odwzoro-
wujacego, liniowego rezystora, ktéry moze by¢ zrealizowany zaréwno jako element dyskretny jak tez
monolitycznie, wewnatrz wzmacniacza operacyjnego (jest to mozliwe przy zastosowaniu odpowiednich
technologii, tzw. ,,high-resistive poly”). Sygnal wyjsciowy wzmacniacza bledu zostaje nastepnie odjety
od sygnalu wyjsciowego wzmacniacza toru gtéwnego. Przy zatozeniu liniowosci wzmacniacza bledu po-
woduje to catkowite usunigcie sktadnikéw nieliniowych w sygnale wyj$ciowym wzmacniacza gléwnego.
W praktyce, wzmacniacz blgdu realizowany jest w identycznej strukturze jak wzmaczniacz gléwny. Jego
nieliniowo$¢ nie odgrywa jednak wigkszej roli z uwagi na fakt, ze wzmaczniacz bledu sterowany jest
sygnatem, kt6rego poziom jest znacznie nizszy niz sygnat pobudzajgcy wzmaczniacz glowny.

Wzmaczniacz pracujacy zgodnie z opisang wyzej koncepejg zostat zaprojektowany z uwzglednieniem
parametréw technologii 0.35um AMS dla napigcia zasilania +1.25V, Wyniki symulacji komputerowej po-
kazuja, ze wspéiczynnik zawartodci harmonicznych (THD) dla napiecia wejsciowego 0.6V, jest mniejszy
niz 0.38% w poréwnaniu do 10% otrzymanych w przypadku ukladu nielinearyzowanego. Ponadto, uklad
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linearyzowany wykazuje poszerzenie zakresu liniowej pracy (co nalezy rozumieé jako zwigkszenie progu
napigciowego, w ktérym charakterystyka przejSciowa wchodzi w zakres nasycenia) w pordwnaniu do
ukfadu podstawowego transkonduktora, Pobér mocy ukfadu wynosi zaledwie 0.3mW, co czyni prezento-
wany uklad atrakcyjnym dla wielu zastosowaf niskomocowych, np. w radiokomunikacji bezprzewodowe;.
Jako przykiad, linearyzowany wzmacniacz. transkonduktancyjny zastosowano do zaprojektowania filtru
G,-C implementujacego maksymalnie plasky charakterystyke amplitudows 5-go rzedu. Wyniki symulacji
potwierdzily, Ze filtr wykorzystujacy wzmaczniacz linearyzowany posiada znacznie lepsza liniowos§é niz
taki sam filr wykorzystujacy podstawowy uklad transkonduktora.

Stowa kluczowe: operacyjne wzmacniacze transkonduktancyjne, linearyzacja typu ,,feedforward”, wzmac-
niacze CMOS ze sprzezeniem | feedforward”
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In the paper, a general approach to noise analysis in continuous-time OTA-C filters
is presented. Based on a matrix description of a general OTA-C filter topology, universal
formulas for evaluating noise in any OTA-C filter of arbitrary order are derived. The presen-
ted formulas can be easily implemented and used in computer-aided analysis/optimization
software. The accuracy of the proposed method is confirmed by comparison to SPICE sinu-
lation. The examples of application for finding the minimum-noise 5% order multiple-loop
feedback filters implementing Butterworth and Bessel transfer functions, and for optimal
biquad sequencing and gain distribution in cascade realization of 8% order Butterworth
filter are given.

Keywords: OTA-C filters, noise analysis, filter optimization

1. INTRODUCTION

Continuous-time analog filters and equalizers based on transconductance ampli-
fiers and capacitors (OTA-C) constitute suitable solutions to various voltage-mode and
current-mode signal processing tasks. Many synthesis and design methods for different
types and architectures of this class of filters have been reported [1]-[9]. Since integra-
ted circuit technologies offer possibilities to realize fully integrated continuous-time
filters using the OTA-C technique, in recent years there has been a great interest in this
subject. Integrated continuous-time OTA-C filters have received substantial attention
for applications such as in hard disc drives, video filters, wireless communications,
computer systems, biomedicine, control and instrumentation systems [10]-[21]. Altho-
ugh these filters offer excellent high frequency performance, their other properties in
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terms of low supply voltage, power consumption, parasitic effects, sensitivity, noise
and dynamic range, etc., still need improvements [5], [22].

In this paper we deal with noise in OTA-C filters. It is important for filter design
purposes to develop efficient tools for performing noise analysis of OTA-C filters,
especially tools which can be embedded into automated filter design systems. There
have been several attempts to solve this problem described in the literature [23]-[27].
In this paper we propose a general approach to noise analysis in OTA-C filters based
on the matrix description of OTA-C filters developed in [8]. The derived formulas can
be applied to any know OTA-C filter architecture. They can also be easily implemented
and used in computer-aided analysis/optimization software.

The paper is organized as follows. In Section 2, we present a general OTA-C
topology along with its matrix description that is based on separate treatments of the
passive and active parts of the circuit. The model is sufficiently general to comprise any
known OTA-C filter architecture. The matrix description permits the transfer function
of any OTA-C filter to be calculated as a special case of the general structure. In
Section 3, the noise analysis of the general OTA-C filter model is carried out, which
leads to explicit and compact formulas for output and input referred noise spectrum
of any OTA-C filter. Verification of the proposed approach is given in Section 4
by comparing theoretical results to SPICE simulation. Section 4 also gives a few
examples of application of the discussed approach to noise optimization of OTA-C
filters. Remarks and conclusions are contained in Section 5.

2. GENERAL STRUCTURE OF OTA-C FILTER

Consider a general structure of a voltage-mode OTA-C filter shown in Fig. 1.
It is easily seen that any OTA-C filter is a particular case of this structure, since any
particular filter topology can be obtained from the general one by removing appropriate
number of elements. The structure in Fig. 1 contains » internal nodes denoted as x;,
i = 1,...,n, an active network consisting of n input transconductors Gp;, a set of
feedforward and feedback transconductors G, , i,j = 1,...,n, an output summer
consisting of transconductors Gy, Gmo and a feedforward transconductor Gy, and a
passive network including input capacitors Cp;, { = 1,...,n as well as grounded and
floating capacitors Cy;, l <i < j<n.

In the sequel we shall denote the voltage at the i-th node x; also by x;. A general
structure of the OTA-C filter in Fig. 1 can be described by the following matrix
equations:

sT. X = GX + BTy,

1
uD:CX+Dui ()
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Fig. 1. General structure of a voltage-mode OTA-C filter

Rys. 1. Ogélna struktura filtru napieciowego OTA-C

where u;, u, are the input and output voltages, respectively, and

Cp1 + Zj:l
~Cip
T, =
"‘Cln
- Gmll Gm12
Gnu Gux
G =
Gmnl Gmn?,
B = [Gppr + sCpy +
C=lcr e,

Cp = Gmci/ Gmo »

Cyj —C12 =C1n
n
Cpp + ZJ,:I Cyy =Cop
-V al - n
"'CZn Cbn + Z . Cln
J=1 ;
Gmln
X1
GmZn .
: X,
Grunn
ot G + 5sCpn],

i=1,2,...,n

D = d, d= Gmd/Gmo

(2)
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On the basis of (1) we can calculate the filter transfer function:

U (5)
u; (5)

H(s) = =CT-G)'B'+D (3)

Now, let us denote adjoint matrix of sT.- G as A where
A(s) = adj(sT. - G) = [A;;(9)]} 1, “)

This allows us to rewrite transfer function in the form:

1 - -
H(s) G5 2 €1Gn + 5o Ai(9)+ d )
i,j=1

" desT, - G) £

Note that many filter structures have only one input transconductor (i.e. no input
signal distribution), a trivial output summer (i.e. one of the internal nodes is the output
of the filter), and no input capacitors. This means that B= [0 -+ O Gpg O --- O],
that C=[0 --- 01 0 --- 0]—1 at [-th position and Cp; = 0 for i =0, 1,...,n. In such
case, expression (5) reduces to the form:

His) = Gk A (s)

~ det(sT, — G) ©

Similar expression can be written for slightly more general case, with no input
capacitors, input signal distribution (i.e. B= [Gup -+ Gupn), and a trivial output
summer (C=[0 --- 0 1 0 --- 0] -1 at [-th position). Then, we have

n

1 ~

On the basis of the above expressions one can easily calculate the transfer function
of any particular structure of OTA-C filter. In a similar way one can treat current-mode
structures as well as state-space filters (see [8] for more details). It follows that the
order ny of transfer function of general filter structure in Fig. 1 is not necessarily
equal to the number of internal nodes. It can be shown that it essentially depends on
the passive network. In particular, ny is not larger than the rank of the matrix T¢
corresponding to the filter.

3. NOISE ANALYSIS IN GENERAL OTA-C FILTERS

The output noise of any OTA-C filter is a combination of the noise contributions
of its all transconductors. The noise in CMOS amplifier with transconductance g, can
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be described in terms of an equivalent input referred noise voltage source v, as shown
in Fig. 2. Spectral density S,(f) of the noise source can be modeled as [23]

. S, S
Su(f) ==L+ L 8)
gli'l f
where both §; (thermal noise component) and Sy (flicker noise component) depend on

amplifier topology. We shall assume that noise sources associated to different OTAs
are statistically independent.

Rys. 2. Reprezentacja szuméw OTA w postaci napigciowego Zrédta szuméw odniesionych do wejscia

Our immediate goal is to obtain the explicit formula for output (and/or input) noise
spectrum of the general OTA-C filter in Fig. 1. In order to do this, one has to consider
what is the contribution of the noise of each individual transconductance amplifier to
the output noise spectrum of the filter. This can be modeled as shown in Fig. 3. Let

{Hi2zn?
kT TN out
F“@§W % R
Sudf) Q “ Svext(f) I\m
{

e

Fig. 3. Noise contribution of individual filter transconductor to the total output noise of the filter

Rys. 3. Wkiad pojedynczego transkonduktora do catkowitego szumu wyjsciowego filtru

G denote one of the filter transconductors (e.8. Gumpi, Gpijs etc.), which is connected
to one of the nodes, say x; (if the filter contains non-trivial output summer then it
has an additional — output — node which will be denoted as Xp). Denote by v, the
input referred noise voltage of the noise source corresponding to G, whose spectral
density is S,,.(f). Transconductor Gy Injects its noise current i, = v,G,,, into the node
x;. Spectral density S;(f) of this current is given by

Si(f) = GaSux(f) €))
The corresponding output noise voltage v, can be calculated as
Voxr = IxH; = Gl vy (10)

where H; is the current-to-voltage transfer function from node X; to the output of the
filter. Corresponding spectral density S, ( f) is given by the formula:

Svox(f) = S DIH27 ) = G2 S, (HIH( 27 f)?] (an
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It can be easily shown using the matrix equation (1) that the transfer functions
Hi(s), i =1,2,...,n are components of the 1 X n vector H, of rational functions in s
defined as follows

Ho(s) = CGT. - G (12)

If non-trivial output summer is present (cf. Fig.1) then we also need the current-to-
-voltage transfer function Hy from output node to itself, which is
Hy = G, (13)

mo

Thus, each filter transconductor injects its noise current (whose spectrum density
can be calculated using (9)) into one of the internal nodes of the filter (or directly
into the output node if the filter possesses nontrivial output summer). Subsequently,
this current is converted into output noise voltage according to (11). In order to cal-
culate the total output noise voltage of the filter we can employ our assumption of
statistical independence of noise sources of filter transconductors and simply add all
the corresponding noise spectra. In general, the outputs of one input transconductor
Gupi» and n transconductors Gy,;;, j = 1,...,n are connected to each internal node
x;. In the presence of non-trivial output summer we have an additional output node
xo with outputs of transconductors Gpej, j = 1,...,n, Gy, and Gp,. Let us define
auxiliary matrices

St =[S0l jmrs Sr= [Sf.ij]i’jzl ;
, T
Siv = [Sin - Swnl” Sep = [Sfb.l : "Sfbn] ,
. T 14
Ste = [Ste1 - Srcn]T ’ *Sfc = [Sfc.l T Sfcn} 5 (14)
Sia = Sia, Sta = Sta,
Sto = Stos Sfo = Sfa

representing the thermal noise (subscript t) and 1/f noise (subscript f) of transcon-
ductors Guij, Gmpis Gmei» Gma and G, respectively. Let us introduce the following
notation:

G— = HGmijl]Zj:l )

B=10Gwil - [Guall", (15)
é = [[Gmcll e |GmCYlH s
D = IGmdl , 0 = IGmol

Denote by o the Hadamard product of two matrices, i.e. for P= [p;]} =1 and for
0= [q; j);f j=1 We have forPo Q= [= [p; jq;,];” j=1 (the same definition holds, with obvi-
ous changes for n x 1, 1 x n and 1 x 1 matrices) [29]. Define function F(P, O, R)(x),
where P, O, and R are matrices of the same dimension and x is a real variable:

F(P, O, Ry(x) =P o(Q+ (2n/x)P o R) (16)
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It follows from (8) and (9) that spectral densities Si(w) of the total noise current
injected into the nodes x;, i = 1,...,n can be expressed, using (16), as components of
the current spectral density vector S, given by the formula

St(w)
S@=| + |=F(G.S.S) ) [+ F(B.SySp)w (17)
Sp (W)
where [ = [1 --- 117 is n x 1 unit vector. Spectral density Sp(w) of the noise current

injected into the node xq (if there is a non-trivial output summer) is given by
So(@) = F(C, Sy, 87c) @) T+ F (D, 810, S74) (@) + F(0,80,870) @) (18)

The spectrum density S,o(w) of the total output noise voltage u,, can be then calculated
as

Sno (W) = |He, (@) S (w) + H2S) (w) (19)

where |H ,, (w) |* H ov (Jw)oHy, (~jw), with H,, and Hy given by (12) and (13), respec-
tively. In general, Sp(w) is a rational function of w with numerator and denominator
of order not larger than 2n + 1. Formula (19) allows us to calculate the output noise
spectrum of any OTA-C filter. In order to get the output noise voltage one needs to
integrate (19) over the suitable frequency range. The equivalent input noise spectrum
Sni(w) can be obtained by dividing (19) by the square of the transfer function of the
filter given by (3). This, especially if there is no output summer in the filter, leads to
simplification of formulas because determinant of matrix sT¢ ~G is canceled out. It is
worth noting that because of matrix formulation, the presented formulas are particularly
convenient to be implemented in a computer program which will allow to carry out
the noise analysis of arbitrary OTA-C filter.

In practice, it is a common situation, when the transconductance value for all filter
transconductors are the same. Then, each of the matrices § in (14) is proportional to the
unit matrix (i.e. the matrix with all entries equal to 1) I of the suitable dimension. For
example, we have S, S, I, S =8y I, where S:, Sy are noise parameter of transconductor
and I is n X n unit matrix. Then, equations (17) and (18) take the form

S(w):(Gi+1§)s,+%’-(éoéi+éoé)sf (20)

So(a))—‘:(éi+ﬁ+())5t+ﬁ(éoéf—kboﬁ+000)Sf @21)
w

For the sake of illustration, consider the second-order low-pass OTA-C filter shown

in Fig. 4. We shall assume that g; = g, = —g; = — g4 = g, and noise parameters are S,
and Sy. Corresponding matrices T¢, G, B, C, and D are:

— Cl O _ 0 —& _ g _ 3
re=[ G 8] o= ] me[g] =0 0] b0 @
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Vector H ., has the form of

(23)

Hw<s>:{ g 3G }

D(s) D(s)

where D(s) = C,C,5* + C; g5+ g7‘ i denomihator of the filter transfer function. Noise
vector § can be calculated as in (20)

S (w) = 2g (S, + (2n/w) gsf)[ } } (24)

Now, it follows from (19) that the spectrum density S,,(w) of the total output noise
voltage of the filter is given by

2g(8? + CY) (S, +2ngS/w)  2g(g* + W CE)(S, + 2mgS )

Spo (W) = = 25
o) ID (W) CiClw* + (Cy - 2C) C g + g )
Corresponding spectral density S,;(®w) of the input noise voltage can be calculated as
S, 2nSy
Sui (W) = 2(g* + w?C}) (J- + ~-7-r—-»f-) (26)
g w

—Cr T C2

Fig. 4. Diagram of second-order low-pass OTA-C filter

Rys. 4. Schemat dolnoprzepustowego filtru OTA-C drugiego rzedu

4. VERIFICATION AND APPLICATION EXAMPLES

In this section we discuss some application examples of the general OTA-C filter
noise analysis presented in Section 3. Due to its generality and matrix formulation,
the presented approach can be used to solve many optimization tasks such as proper
choice of filter topology with respect optimal noise performance or direct optimization
of filter noise performance in various settings.
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We start, however, from a verification of the presented approach by comparing the
theoretical results of Section 3 to the SPICE simulation. For our comparison we use a
simple differential-pair transconductor shown in Fig. 5. The circuit was implemented
in standard 0.35um AMS technology and simulated using SPICE. The OTA noise
parameters (see (8)) extracted from the simulations are S, = 5.2- 10710 v. A/Hz, and
S;=23- 1071% V2, Transconductance of the circuit is gm = 100pA/V.

oVop=1.25V
MSL”“ M“L“H > CMFB
a1

4/1
o out
in+ M1 M2 in-
2/1 2/1
‘*‘i / en H
$ Ibics=50UA
Vss=-1.25V

Fig. 5. Simple differential-pair transconductor (Common-Mode Feedback circuit not shown)

Rys. 5. Schemat prostego transkonduktora CMOS

The OTA circuit in Fig. 5 was used to implement two Butterworth low-pass filters
in a leap-frog (LF) structure: third- and eight-order ones. Fig. 6 shows a general
structure of n' order LF structure.

L

. — .~ .
o] :]::: Ca l Cs ;[:: Cn

th

Fig. 6. Diagram of n* order leap-frog (LF) filter

Rys. 6. Schemat filtru typu leap-frog (LF) n-tego rzedu

Actual filters were implemented in fully differential structures. 3dB frequency of
the filters is 10MHz. Figs. 7 and 8 show input and output noise spectrum versus frequ-
ency for 3rd order and 8th order filter respectively. The agreement between theoretical
results (line) and SPICE simulation results (points) is very good. The little discrepancy
for output noise spectrum in Fig. 8 follows not from the limited accuracy of the model
but from the fact of finite DC gain of the OTA (in this case about 35dB) which gives
DC gain of the filter equal to —1.3dB (instead of ideal value of 0dB). It should be
emphasized that the effect of finite DC gain of OTAs can also be incorporated into the

model presented in Section 2, which would result in even more accurate predictions
(cf. [28]).
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We now turn to the examples of noise optimization. As a first example let us
consider the optimal choice of the multiple-loop feedback topology for the fifth-order
low-pass filter. Fig. 9 shows the general structure of n-th order all-pole canonical
low-pass OTA-C filter. The feedback signal emerging at node x; can be taken from node
Xj» Where kj € {i+1,...,n} for i < n, and kn = n. Two most popular multiple-loop

Xk2 Xk3 Xkn

Gk -

Ian

Fig. 9. A general structure of an n-th order all-pole canonical low-pass OTA-C filter

Rys. 9. Ogdlna struktura kanonicznego filtru dolnoprzepustowego OTA-C n-tego rzgdu bez zer
transmisyjnych

feedback topologies ~ leap-frog (LF) and inverse follow-the-leader (IFLF) can be
considered as two ‘extreme’ canonical structures of all-pole filters [8]. In particular,
for LF structure the feedback signal at intrinsic node x; is taken from the node x;.q,
i=1,2,...,n~1 and the node x, has the inner feedback loop. In IFLF structure all
feedback signals at nodes xi,i=1,2,...,n are taken from the node xn. In general, the
feedback signal emerging at node x; can be taken from node x;,where j=i+1,... n.
Thus, we have in total (n - 1)! canonical multiple-loop feedback structures of order .
The matrix approach proposed in Section 3 makes it possible to perform an exhaustive
search through all topologies because it is very fast and can be easily automated.

To simplify further description, we introduce the following notation: let
Fuj1.j2,...in denote the canonical all-pole low-pass structure of n-th order, for which the
feedback signal emerging at node x; is taken from node x j.- For example, n-th order LLF
structure will be denoted as Fup34,..nn While n-th order IFLF structure as Funn,..n-

Here, we consider 5" order Butterworth and Bessel filters. According to the di-
scussion above, there are 24 different canonical structures that realize this transfer
function. They can be implemented with the same value of transconductances for all
filter transconductors. Table 1 shows integrated input noise for all the structures and
both approximations. The noise is integrated over 3dB bandwidth and normalized to
the noise of LF filter. Only thermal noise has been considered in this example.

It follows from the results in Table 1 that the difference of integrated noise between
best and worst topology is as large as 7dB for Butterworth filters and 4.3dB for Bessell
filters. This difference tells us about the improvement in noise performance we can
get by proper choice of the filter topology only. Note also that the lowest-noise filter
topology is transfer function dependent, which means that it has to be determined
individually for different approximations.
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Table 1

Integrated input noise comparison for 5™ order all-pole low-pass Butterworth and Bessel filters; best
[worst] topologies shaded horizontally [vertically]; noise values normalized with respect to LF filter

Poréwnanie scatkowanego szumu odniesionego do wejScia dla dolnoprzepustowych filtréw
Butterworth’a i Bessela pigtego rzedu. Dane dla najlepszych [najgorszych] struktur
zacieniowano liniami pionowymi [poziomymi]

Filter Normalized noise [dB] Filter Normalized noise {dB]
structure | Butterworth| Bessel structure Butterworth| Bessel
Fspsass (LF) 0.0 0.0 Fsa3455 2.6 1.1
Fspssss 0.2 -0.4 Fsuss55 32 1.3
Fspaass 2.4 04 Fsua4ss 5.7 2.4
Fspasss 2.9 -0.1 Fsuas55 7.1 3.0
Fspsass 2.4 -0.5 Foas455 53 1.3
Fipss5ss 3.0 12 Fsassss | 68 | 21
Fsp33455 34 1.8 Fys3455 3.6 1.9
Fspasss 3.1 1.2 Fs53555 2.9 1.0
Fspaass 6.0 3.1 Fos4455 6.2 2.9
Fsp4s555 6.7 2.8 Fys.4555 6.7 2.5
Fsps45s5 55 2.1 Foss455 5.9 19
Fspssss 6.2 1.7 Fs55555(IFLF) 6.3 1.3

As the second example let us consider noise optimization of 8™ order Butterworth
low-pass filter implemented as cascade of four second-order sections. Each section
was implemented using the filter topology in Fig. 4 with simple OTAs in Fig. 5. The
transfer function of the filter is

4
H(s) = | [ Hi(s) 27)
i=1

where
K;

§2 +2sin ((2i = D n/16) + 1

We assume two degrees of freedom in noise optimization process. On the one hand,
exhaustive search through all possible permutations (4! = 24) of second-order section
is carried out. On the other hand, the optimal gain distribution for each permutation is
found. We assume unity gain setting for the whole filter. The gain of individual block
is adjusted by changing the transconductance value of its input transconductor (gy in
Fig. 5). Note that noise parameters St and Sy of transconductor are transconductance
dependent so we have S; = §,(g1) and Sy = S¢(g;) for input transconductors. Here, we
model this dependence using polynomial interpolation. We assume that g; is changed
from 70.7uA/V to 141.4pA/V, which allows us to adjust block gain in the range +3dB.
Let us denote by B; the second order section implementing the transfer function H;

H;(s) = (28)
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(see (28)), i =1,2,3,4, and by K, the gain of respective block. Then, unity gain setting
imposes the following constraint for the noise optimization process: K+ Ko+ K3+ Ky =
O[dB]. Table 2 shows the results of noise optimization of the considered 8™ order
Butterworth filter. As expected, the optimal gain distribution for all biquad permutations
is the maximum gain for the first two blocks and minimum gain for the last two. It
follows from the data in Table 2 that optimal gain distribution typically results in noise
reduction of about 25%. On the other hand, the optimal choice of biquad sequencing
may give us additional and significant (up to 20%) reduction of noise in comparison
to the average noise integral over all 24 biquad permutations (222uV).

Table 2
Noise optimization results for 8 order Butterworth filter in cascade realization

Wyniki optymalizacji szuméw dla filtru Butterwortha osmego rzedu w realizacji kaskadowej

Biquad Optimal gain distribution Integrated input noise [p V]|Integrated input noise [w V]
sequencing | K\ [d B]| K>[d Bl K3[dB] | K4[dB] (optimal gain distribution) |(K; = Ky = K; = K4 = 0dB)
B1B,B3By | 43 +3 -3 -3 176 221
B\B:B4By | +3 +3 -3 -3 179 226
B1B3ByBs | +3 +3 -3 -3 178 228
B{B3B4B, | 43 +3 -3 -3 193 246
BiB4B,By | +3 +3 -3 -3 183 237
BiB4B3B, | +3 +3 -3 -3 194 250
BB B3Bs | +3 +3 -3 -3 184 237
ByBiBsBy | +3 +3 -3 -3 188 241
ByB3BBy | 43 +3 -3 -3 199 270
ByB3B4 B, +3 +3 -3 -3 266 348
ByB4B1By | +3 +3 -3 -3 207 287
ByBsB3By | 43 +3 -3 -3 270 358
B3Bi BBy | +3 +3 -3 -3 198 263
BiBByB, | +3 +3 -3 -3 211 279
B3ByB1By | +3 +3 -3 -3 209 289
B3B,B4By | +3 +3 -3 -3 274 362
B:B,4B\B, | +3 +3 -3 -3 245 354
B3B4B,B, | 43 +3 -3 -3 293 406
B4B BBy | 43 +3 -3 -3 210 284
BsB(B3B; | +3 +3 -3 -3 220 295
B4ByB B3 | +3 +3 -3 -3 224 315
ByByBsBy | 43 +3 -3 -3 283 381
B4B3B B, | +3 +3 -3 % 251 364
B4B3B,B; | +3 +3 -3 -3 298 415
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5. CONCLUSIONS 14,
In the paper, an efficient procedure for evaluating noise in OTA-C filters has been 5.
proposed based on the general model of OTA-C filter and its matrix description. The
procedure has been verified by comparing with SPICE simulation proving its accuracy. ‘ 16.
The derived formulas can be applied to any know OTA-C filter architecture and can be
easily implemented and used in computer-aided analysis/optimization systems. For the 17.
sake of illustration, two examples of noise optimization tasks for 5" and 8" order filters
have been solved using the software based on the presented noise evaluation formulas. 8.
It should be emphasized that the presented approach can be effectively used to solving 19.
any noise-related optimization problems in OTA-C filters, which is especially because
of the algebraic formulation of the underlying filter model. 20.
This work was supported in part by the State Scientific Research Committee, ;
Poland, under Grant 4111801625 ; 21
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$. KOZIEL
ANALIZA 1 OPTYMALIZACJA SZUMOW FILTROW OTA-C CZASU CIAGLEGO
Streszczenie

W pracy przedstawiono efektywng procedure wyznaczania szuméw w filtrach OTA-C czasu cigglego.

Procedura wyprowadzona Jest w oparciu o ogélny model filtra OTA-C oraz jego opis macierzowy. Podano
jawne formuly pozwalajgce okresli¢ odniesione do wejScia widmo szuméw dowolnego filtru rozwazanej
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klasy. Jako ilustracje, przedstawiono ,reczna” analizee szumoéw filtru dolnoprzepustowego drugiego rzedu
opartg o wyprowadzone formuly.

Otrzymane wyniki teoretyczne zostaly zweryfikowane poprzez poréwnanie z wynikami otrzymywa-
nymi za pomocg symulatora SPICE dla wybranych przykiadéw filtréw dolnoprzepustowych trzeciego oraz
6smego 1zedu. Role elementu aktywnego w filtrach pelnil prosty transkontuktor CMOS wykorzystujgcy
pare réznicowq. Pokazano, Ze charakterystyki szumowe badanych filtréw otrzymane przy uzyciu rozwa-
zanego ogdlnego modelu filtru OTA-C sg zgodne z wynikami symulacji komputerowych na poziomie
franzystorowym.

Sformutowanie modelu w jezyku algebry liniowej umozliwia bezposrednia implementacje wypro-
wadzonych formutl 1 uzycie we wspomaganej komputerowo optymalizacji szuméw filtrow OTA-C. Ja-
ko ilustracje, przedstawiono zastosowanie modelu do rozwigzania wybranych probleméw: znajdowania
struktur filtréw z wielopetlowym sprzezeniem zwrotnym o minimalnych szumach na przykiadzie filtréw
realizujacych funkcje przenoszenia Butterworth’a oraz Bessela piatego rzgdu oraz optymalizacji szuméw
filtru Butterworth’a 6smego rzedu w realizacji kaskadowe;.

Przedstawiony model moze byé zastosowany w komputerowych systemach wspomagania projek-
towania filtréw klasy OTA-C do rozwigzywania probleméw zwigzanych z optymalizacjg parametrow
szumowych oraz zakresu dynamiki.

Stowa kluczowe: filtry OTA-C, analiza szumowa, optymalizacja filtréw
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Software Implemented Fault Detection And Fault Tolerance
Mechanisms — PART II: Experimental evaluation of error
coverage
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The paper deals with the problem of evaluating the impact of hardware faults on pro-
gram execution. For this purpose we use software implemented fault injector supplemented
with various statistical tools. It simulates faults by disturbing CPU registers and memory
cells in the analysed system. Using this tool we analyse fault effects in ordinary applications
and in applications with embedded fault detection and fault tolerance mechanisms. The
paper presents experimental results for a wide spectrum of applications and different fault
hardening techniques. It outlines some critical problems and discusses the effectiveness of
the proposed solutions.

Keywords: fault injection, fault detection, fault tolerance, fault coverage

1. INTRODUCTION

Many applications of digital systems require high dependability [2]. In part I
of the paper [13], we discussed software methods of achieving this goal. Another
important issue is the evaluation of the effectiveness of fault handling procedures. For
this purpose various tools have been proposed which rely either on fault (physical or
logical) simulation in the system model or in the real system [1,7,15,22]. Amongst
them, the most universal are software implemented fault injectors (SWIFI).

Various fault injection experiments have been performed to demonstrate the effec-
tiveness of fault hardening methods (e.g. [6-9,16,18-20,23] and the references therein).
Unfortunately, most of them were limited to a few simple applications and the presented
reports were not sufficiently detailed to reveal many problems appearing in real world.
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While analysing effectiveness of fault tolerant techniques, most authors give expe-
rimental results averaged over all injected faults. Unfortunately, our experiments have
shown that this approach does not reveal weak points of these techniques, which is
especially important in critical applications. In this paper, we show the impact of
various program features which influence fault susceptibility (e.g. resource activity,
compiler specificity, operational and test profiles). In the performed experiments, we
have used a software implemented fault injector [21] developed by us (section 2),
which delivers various original statistics and fault tracing procedures unavailable in
other tools. These capabilities were very useful in the performed analysis. We have
analysed many applications, checked their natural susceptibility to faults (section 3) and
implemented various software fault detection and fault tolerance mechanisms (accor-
ding to the concepts described in part 1 [13]). Several fault-hardened applications were
subjected to fault injection experiments described in section 4. These experiments were
targeted not only for the dependability evaluation but also for tracing fault effects in
the system. This last issue has allowed us to get better insight into real problems and to
find weak points in fault handling strategies. We have also analysed fault susceptibility
of the additional code in improved applications (section 5). This is especially crucial
in methods with frequent fault checking (fined-grained approaches), as we have found
that special care is needed at the implementation level to avoid the risk of unnoticed
incorrect results.

2. EXPERIMENTAL DEPENDABILITY ASSESSMENT

In fault injection experiments we have verified the effectiveness of various appro-
aches to improve system fault robustness with software procedures. In all experiments
we use our fault injector FITS [21]. FITS simulates faults in the Windows environment
by disturbing the states of processor registers or RAM locations (storing program co-
de and data). A fault type (bit flip, bit setting, resetting and bridging), the duration,
triggering moments and location can be specified explicitly or generated pseudoran-
domly. The presented experimental results deal with transient faults (pseudorandomly
generated bit flips) which are most critical in real applications [6,14,16].

FITS compares the generated states of registers with those found during the golden
run time. Also, it registers the exit code, results and all generated events and excep-
tions. In general, we distinguish 5 classes of test results: C — correct result, INC —
incorrect result, S — fault detected by the system, T — time-out, U — user messages
(generated by the program if an error is detected). More detailed qualification of test
results is also possible. System exceptions (S) are mostly generated by special hardware
mechanisms embedded in contemporary COTS (commercial off-the-shelves) systems.
Microprocessors signal such exceptions as: access violation (within RAM), in page
error, array bounds exceeded, data type misalignment (wrong word boundaries), illegal
instruction, etc. [21]. FITS delivers also various statistics related to distribution of fault
injections, system resource activity etc.
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In fault injection experiments, it is important to specify test scenarios which cover
fault distribution in time and space (fault localisation and triggering), fault types, input
data profiles etc. The experiments performed by us were targeted for transient faults
(bit flips) injected into registers (specified CPU or FPU registers, or all of them), the
code or data area of the memory. By concentrating on specified system resources (or
code segments), we can perform deeper analysis and tune appropriate fault handling
mechanisms. The number of injected faults is sufficiently large (typically 10* — 10°
faults) to assure statistical significance of the obtained results. For each application, we
choose a representative set of input data, to assure high coverage of the code, decisions
etc. This selection is based on the analysis of some coverage measures (block, decision,
c-use coverage etc. [5,9]).

To get a better insight into the analysed problems, we concentrate on three classes
of experiments: checking natural fault susceptibility for a wide spectrum of appli-
cations, checking the effectiveness of fault hardened applications and checking fault
susceptibility of fault handling procedures. These experiments allow us to identify
various features influencing fault susceptibility as well as “fault leakage” sources.

3. EXPERIMENTS WITH NON-HARDENED APPLICATIONS

Having analysed many applications, we found that they differ quite significantly
in fault susceptibility which in particular, depends upon the activity of used resources,
input data, compiler features etc. In tab.1 we give fault injection results for different
applications and different fault locations (register, data or code area). For each category
of results (C, INC, S and T), we highlight the minimal (underlined) and the maximal
(in bold) values. The applications Al-A4 relate to various sorting algorithms (simple
bubble, by selection, modified bubble and optimal bubble), A5 — calculation of the
CRC code, A6-A8 cryptography algorithms (IDEA, MDS, SHAT), A9 — benchmark
of operations on double linked ring. The presented results relate to single bit flips
injected into CPU (Pentium) registers, the memory data area (used by the application)
and the code area.

Tab. 1 shows quite big dispersion (defined by underlined and bold figures in each
column) of fault effects depending upon application. This is mostly related to resource
activity and code specificity. Higher fault robustness (correct results) is observed for
faults injected into registers and data (it will be explained in the sequel). Exceptions are
mostly generated by faults injected into some registers or the code and most of them
are related to access violation. Timeouts practically appear for faults in the code only.
More detailed analysis of the fault propagation and sources of natural fault robustness
are given in [12].

Using different algorithms for the same computational problem (e.g. sorting in
A1-A4) have led us to different results (correct results in the range 1.92-17.8% for
data faults). It is worth noting that even the same algorithm implemented by different
programmers or with the use of different languages may differ significantly in fault
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susceptibility. Similarly, the same source code translated with different compilers also
gives different results. For example, the faults injected into the data area of the quick
sort algorithm compiled in ADA9S, Borland C++ 5.5 and MsVC++6.0 resulted in 8%,
38% and 50% of incorrect results, respectively (for a fixed input data). In many appli-
cations the used input data set may influence program flow resulting in different fault
susceptibility. For the above-mentioned quick sort program in MsC++6.0 faults injected
into data area generated 38-50% of incorrect results depending upon the input data.
In general, numerical applications are more susceptible to faults than. non-numerical

Table 1
Distribution of test results for selected applications [%]
Rozktad wynikéw testéw dla wybranych aplikacji [%]
Correct results — C | Incorrect results — INC | System exceptions — S Time-out —T
Data | Code | Reg. | Data | Code Reg. Data | Code Reg. Data | Code | Reg.
Al 17.8 | 7.83 | 61 | 822|299 4.13 0 | 503 34.9 0 12 0
A21 1.92 | 51 | 439 | 975 245 11.9 0.6 | 66.2 44.2 0 | 426 0
A3 271 | 558 | 41.54 1965} 263 10.86 0.8 | 659 47.6 0 1226] 0
A4 110581 952 | 4246 86.7 | 23.8 10.24 2.6 | 655 47.3 0 (113 0
AS5| 414 | 336 | 275 | 586 | 414 20.5 0 | 538 52.0 0 143 0
A6 | 747 | 149 | 395 | 21.8 | 35.1 14.8 35 | 471 45.6 0 293 01
A7} 762 | 11.1 | 332 212 50 35.7 2.2 1282 30.7 0 1074037
A8| 679 | 7.33 | 35.1 | 288 | 39 27.8 34 | 53.6 37.1 0|01 0
A9 | 71.1 | 16.7 | 489 { 11.3 | 57 37 15 | 16.1 131 2431102 ] 1.02
ones.
Table 2

Register susceptibility to faults (C — correct results, S — system exceptions) [%}]

Wrazliwo$¢ rejestréw na btedy (C — wyniki poprawne, S — wyjatki systemowe) [%]

Applic. | EAX | EBX | ECX | EDX | ESP | EBP | ESI | EDI | EIP

LZW C | 95.6 | 100 | 962 | 96.2 | 26.5] 5.7 [96.0[95.6| 9.1
S 3.5 0 36 | 3.7 169919331 38 | 41 870

MIX1C | 60.1 | 827 1923 1 98.1 | 158 3.5 {1539 100 | 3.8
S 0 00 0 15 173919611 0 0 1908
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In most publications authors give fault insertion results averaged over all injected
faults e.g. [6,8,16,20]. Sometimes they give averaged figures for faults injected into the
code, the data area or registers. It is worth noting that result averaging may hide many
real problems. By inspection of the results from tab.1, we can find big differences
in test results depending upon the area of fault injection (code, registers, data area).
Table 2 shows register susceptibility to faults for the data compression algorithm LZW
and a mixture of integer calculations (MIX1). Here faults injected into some registers
strongly influence the program control flow (e.g. ESP, EBP, EIP) and generate large
percentage of system exceptions. The same also holds for segment addressing registers
(not shown in tab. 2).

Register sensitivity to faults depends upon its activity and the type of calculations
performed. The register activity (AR) is the percentage of the execution time during
which the register holds useful data (from its loading to the last read operation).
The disturbed result (DR) ratio is defined as DR = INC + S + T + U. For calculation
oriented applications with low redundancy we have good correlation between DR and
AR, practically in the range of a few percent. In many applications DR is lower than
AR due to more important impact of data relations than their values and algorithm
specificity. For example, in the quick sort algorithm, EBX holds the index of the left
most element of the table to sort and the activity ratio is 91% as opposed to 10% of
the program disturbance ratio.

The utilization of some resources may be quite low which is typical e.g. for the
floating point unit (FPU). For a sample of programs using FPU, the faults injected into
the control CWD and status (SWD and TWD) registers resulted in 80-95% of correct
results, incorrect results constituted 5-15% and system exceptions appeared mostly for
faults injected into the CWD register (~ 5%). In simple algorithms only few stack FPU
data registers are active, S0, On average, in more than 95% cases injected faults had no
impact on the results (correct). In complex calculation of an integral, we have obtained
50-99% of correct results for faults injected into FPU data. Also, stack registers closer
to the bottom of the stack are more susceptible to faults because they store important
data for a longer time period (high activity ratio).

A detailed knowledge of the fault susceptibility facilitates optimisation of harde-
ning procedures. On the other hand, the averaged figures could give some estimation
of the general fault susceptibility features. The correlation of these features with the
physical fault susceptibility is more complex. For some faults (e.g. transient faults
caused by cosmic rays), it can be assumed that faults are equally distributed in chip
space and time. Some mapping can be found between experiment fault location distri-
bution and chip areas. This may give better estimation of the real fault susceptibility
(compare [6]). However, we should be conscious that SWIFIs do not disturb directly
some resources like hidden registers (related to CPU microstructure and not accessible
directly from the machine code). Similar problem arises for complex combinational
logic. So the mapping from the physical fault distribution into the RTL program level
model is more complex and needs further research (compare [6,14]).



500 P. GAWKOWSKI, J. SOSNOWSKI Kwart. Elektr. i Telekom.

Another problem relates to the dynamic use of resources in the application. In
many applications some program segments are executed more frequently than others,
so equal distribution of faults in memory address space may not well characterise the
real fault susceptibility which mostly depends on the most frequently used program
segments. This situation is encountered especially in various embedded applications
[11]. Hence it is important to explicitly specify what kind of fault distribution is used:
in space or in time; e.g. uniform distribution into dynamically executed instructions.
Independent stressing (with faults) of different program segments, registers etc. enables
deeper analysis of the fault propagation etc.

4. EXPERIMENTS WITH HARDENED APPLICATIONS

We have analysed the effectiveness of various software mechanisms increasing
dependability of a system. For this purpose, we have embedded these mechanisms in
many applications and performed fault injection experiments. Here we present selected
results related to fault detection and fault tolerance mechanisms. We concentrate mo-
stly on universal and systematic approaches. Nevertheless some atypical (application
dependent) solutions will also be commented.

Table 3
Test results for applications with enhanced fault detection [%]
Wyniki testéw dla aplikacji z wbudowanymi mechanizmami detekcji bigdéw [%]
Correct results Incorrect results System exceptions User exceptions

Data | Code | Reg. | Data | Code | Reg. | Data | Code | Reg. | Data | Code | Reg.

R1 445 | 194 14561 19.1 | 8.7 2.7 | 0.0 | 457 | 39.1 1363 259 | 384
R2 | 78.86 | 17.9 | 456 | 0.12 | 286 | 6.7 | 221 | 409 | 317 | 188 | 373 | 159
R3 | 52.1 | 214 | 63.7]| 156 | 08 00 | 025 | 51 31.8 | 32 | 254 | 45

ED1 | 45.7 6.8 1567 08 0.0 1.8 1.8 | 50.6 | 283 | 51.7 | 37.6 | 13.1
ED2 | 2656 | 13 | 572 | 3.8 1.7 0.0 | 0.65 | 463 | 288 | 30.0 | 30.8 | 14.0

AS | 239 | 188 | 609 | 54.1 | 8.4 09 | 87 | 585 | 350 | 133 | 438 33

In tab. 3 we present test results for applications with software implemented fault
detection mechanisms. The applications R1, R2 and R3 relate, respectively, to bubble
sorting, Ar tgh calculation (Ar tgh = 0.5In2log,[(1 +x)/(1 - x)] with log, calculated
according to Mitchell method [17]) and data compression according to the LZW al-
gorithm. All these applications were enhanced by modifying the primary programs
according to fine-grained approach: variable duplication rules (VDR, see section 2,
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Table 4
Test results for applications with embedded fault tolerance mechanisms {%]
Wyniki testéw dia aplikacji z whudowanymi mechanizmamj tolerowania bledéw [%]
Correct results Incorrect results System exceptions User exceptions

Data | Code | Reg. | Data | Code Reg. | Data | Code Reg. | Data | Code Reg.

T1 100 | 824 [ 789 | 0.0 0.4 LO | 00 | 128 {161 | 00 4.3 3.9
T2 1976 | 93.8 | 900 | 24 2.0 1.1 0.0 39 8.9 1 0.0 0.0 0.0

T3 19971 982 1930 00 0.0 0.0 | 03 1.8 70 | 00 0.0 0.0

RC | 99.3 ’ 28.4 ‘ 7051 05 [ 019 | 02 ’ 0.1 ‘ 4212691 00 | 257 | 24

MA | 361 | 2.1 | 284 00 0.5 0.0 | 63 | 728 | 59.1 | 576 | 228 12.5

MB | 51.6 | 86.5 88.2J 0.4 L].() 00 | 04 55 1110476 ] 70 0.8

part I [13]). The applications ED1 and ED2 relate to bubble sorting and Ar tgh cal-
culations enhanced according to algorithm ED*] (section 2 — part I, coarse-grained
approach). Finally, AS is a quick sort program with embedded assertions on correct
table indices and final monotonicity of ordered output data.

Deeper analysis of the results revealed some important aspects which should be
taken into account in the design process, in particular, the problems of fine- vs,
coarse-grained fault handling, dealing with exceptions and recovery. The coarse-grained
error detection assures the lowest percentage of incorrect results. The fine-grained ap-
proach based on VDR rules is Jess effective for faults injected into code or registers
(due to higher overhead of fault detection code — susceptible to faults). Quite high
percentage of incorrect results (faults injected in data area) for applications R1 and R2
is caused by not checking the final result. Obviously, this can be easily improved by
adding such checks (not included in the primary rules). The results for the application
AS show that a simple intuitively generated assertion may not be effective. In all
applications, significant percentage of faults has been detected by system exceptions
(mostly access violation), especially for faults injected into the code and registers, this
relates to our observations for not hardened applications (section 2).

While analysing the effectiveness of fault detection mechanisms, it is interesting
to evaluate the attenuation ratio of incorrect results (Aive = (incorrect results Jor
the improved application)/(incorrect results Jor the primary application)). For the ap-
plications considered, we have obtained: Apc(R1) = (0.23,0.29,0.65), Amnc(R2) =
= (0.01,0.01,0.45), Amnc(R3) = (0.91,0.00, 0.0), Amc(ED1) = (0.015,0.0,0.12),
Anc(ED2) = (0.30, 0.057,0.00) , ANc(AS) = (0.82, 0.53,0.1). The figures in the pa-
rentheses define attenuation ratio Ane for faults injected into data, code and registers,
respectively.
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More correct results could be assured by embedding fault tolerance mechanisms,
like those presented in tab. 4:

— simple triple modular redundancy (TMR in the code and data) based on the final
result voting, i.e. the coarse-grained approach (the applications T1 and T2 related
to the CRC calculation and the cryptographic algorithm DES);

— more sophisticated TMR with three processing threads and retries according to the
idea described in part I [13] (the application T3 with CRC calculation);

— modification of the primary application according to error detection and error corr-
rection rules (ECR) described in section 2 (the application RC is LZW data com-
pressing);

~— application specific error correction (MA is the matrix multiplication with chec-
ksums in rows and columns and error correction, MB is enhanced MA by inclusion
of the code retry on detected errors).

All these techniques assure relatively low percentage of incorrect results, but their
fault tolerance capabilities are different. The highest percentage of correct results is
assured by TMR coarse-grained redundancy. Nevertheless, for a short application T1,
the faults injected into code are tolerated only at 82.4% (due to relatively high con-
tribution of the voting code). Similarly for fine-grained fault tolerance technique used
in the RC application, we obtained very low percentage of correct results for faults
injected into the code. The best fault tolerance has been achieved in the application
T3, wherein we applied efficient fault handling procedures described in part I [13]. In
the application MA, fault tolerance is based on correcting the results by taking into
account the row and column checksums. This technique, considered in the literature
as efficient in hardware implementation, does not increase fault tolerance capabilities
if implemented in software (especially for faults injected into the code). This can be
improved by including the code to perform retries initiated by detected faults (version
MB). In all cases we observe some limitation on the fraction of correct results for
faults injected into registers. This is because the faults injected into some registers
(e.g. EIP, ESP, segment registers) generate system exceptions which could be used to
correct errors, provided that a system is equipped with a more effective mechanism of
fault handling.

Table 4 shows the average ratio of correct results in the code, data and register
areas. More detailed analysis shows that different resources have different fault tole-
rance capabilities. In particular, table 5 provides the distribution of correct results for
registers in two applications: the data compression LZW hardened with ECR rules
and a mixture of integer calculations (MIX1) with coarse-grained TMR. It seems that
faults in some registers (ESP, EBP and EIP) cause errors difficult to correct (they
generate mostly system exceptions, compare section 3). To analyse the effectiveness of
fault tolerance capabilities, we should compare the ratio (FR) of correct results for the
primary application and its fault-hardened version. For the applications considered, we
have achieved the following values of fault tolerance ratio FR(A,L), where A specifies
the application, L specifies the fault location: D, C and R respectively for data, code
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S, and registers:

| FR(T1,D) = 2.42, FR(T1,C) = 24.5,FR(T1,R) = 2.87;
d FR(T2,D) = 1.4, FR(T2,C) = 13.43, FR(T2,R) = 2.66:
FR(T3,D) = 2.35, FR(T3, C) = 59.16, FR(T3,R) = 2.66;

© FR(RC, D) = 1.21, FR(RC, C) = 6.05,FR(RC,R) = 1.07;

. FR(MA,D) = 1.12, FR(MA, C) = 0.8, FR(MA,R) = 0.92;

- FR(MB, D) = 1.64, FR(MB, C) = 6.05, FR(MB,R) = 2.81:

.. More detailed comparison needs inclusion of the fault distribution characteristics

n ~ and the fault hardening overhead. For example, if we assume the equal distribution
of faults in the circuit cross section area, we should add to the non hardened version

ir correct results related to the space overhead of the hardened version.

is It is important to note that, in general, fine-grained fault tolerance mechanisms

1 show lower fault correction capabilities than their coarse-grained counterparts. It is due

- to relatively high code overhead of voting and fault handling. For the application MIX1

d with fine-grained TMR, we achieved 92.5%, 57.9% and 71.3% of correct results for

ts faults injected into the data, code and register area, respectively. For the coarse-grained

n TMR, they increased to 95.6%, 82.2% and 82.7%.

n Table 5

g

r: Register susceptibility to faults in fault tolerant applications [%]

oS Wrazliwosé rejestréw na bledy w aplikacjach z tolerancja bleddw [%]

© Applic. | EAX | EBX | ECX | EDX | ESP | EBP | ESI | EDI | EIp

n :

or LZw C 764 100 99.4 99.4 | 86.3 04 100 100 7.2

s ; INC 0.17 0 0.0 0.1 0.1 0.0 0 0 0.6

“I’C ‘ MIXIC | 87.1 | 944 | 992 | 100 | 228 | 469 | 849 | 100 | 544

0 INC 12.7 5.6 0.7 0 13.9 2.8 15.1 0 5.8

er

e..

2; | 5. EXPERIMENTS WITH FAULT HANDLING PROCEDURES

:lt The fault insertion results given in tab.l show that quite significant number of

Y faults may cause incorrect results that go undetected. This situation can be improved

of g p

e ﬁ with various fault detection and fault tolerance mechanisms (tab. 4-5). However, for

v some applications or mechanisms used, we can still observe “fault leakage” effect (not

os detected). Embedded fault handling procedures may occupy a significant part of the

Ie primary application, so their fault robustness is of great importance. This is especially

critical, if these procedures (e.g. comparison, voting, checksum or code verification)
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are activated frequently (fine granularity). To have better insight in this problem, we
have arranged special experiments targeted to evaluate these mechanisms. Here we
will present results for three of them: TMR with voting, CRC calculation and fault
discrimination.

For software implemented voting procedure, extensive tests with different input
data gave 65-71% and 54-57% correct results for faults injected into registers and the
code, respectively. The percentage of generated exceptions was 38-41%. For a typical
CRC checking procedure (used in many applications to detect errors), we found on
average 40%, 52% and 15% incorrect results for faults injected into the data, code and
registers, respectively. After hardening this procedure with the TMR scheme, significant
improvements were observed: 99.7%, 98.2% and 93% of correct results for faults
injected into the data, code and registers, respectively.

Table 6
Compiler impact on test results [%]

Wplyw kompilatora na wyniki testéw [%]

Fault Test results

location C INC S TO

Registers A 84.9 1.6 13.0 0.5

B 94.2 0.4 4.9 0.5

Data A | 964 2.5 0.8 04

B 94.1 3.6 1.2 1.1

Code A} 707 | 184, 8.6 2.6
B

89.1 0.8 54 4.7

In systems using software redundancy (TMR, DMR), one must be careful with
compilers. In particular, compiling with optimisation may eliminate redundant func-
tions or code segments, resulting in lower fault tolerance. We illustrate this for a
program finding the minimum for a complex function, hardened by using the TMR
structure (about 1KB of code). Table 6 comprises the fault injection results for the opti-
mal (A) and non-optimal (B) compilation of this TMR program. Due to elimination
of about 15% of the code redundancy in version A, we have got significant percentage
of incorrect results (18%) for faults injected into the code (for version B, it was only
0.8%). The percentage of correct results can be improved by more efficient recovery
of system exceptions and time-outs. Typically, the critical fault tolerance mechanisms
contribute only a few percent of the code. So, if they are hardened, we can reduce
incorrect results to 0-0.5%.

In handling faults, it is important to identify permanent, transient and intermittent
faults. In [4] (compare part I [13]), quite an efficient algorithm (double threshold) has
been proposed. We have analysed its fault robustness [10] for various test scenarios.
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/e ~ The injected faults into registers, data and instructions caused 8-13%, 1-25% and
Je 13-30% incorrect results, respectively. We have enhanced this algorithm by making
Ot use of C++ class that triplicates internal data, duplicating code and exception handling.
An exception switches the application to the redundant code. The enhanced version
ut ‘ developed by us practically does not produce incorrect results (Iess than 1%), and the
e correct results were increased to the leve] of 82%, 30% and 55% for faults injected
al into the data, code and registers. Not recovered detected errors were signalled by
N system and user messages, Although the software hardening process could be applied
1d iteratively, eventually we will reach some limits resulting from the critical code and
nt data areas, which will be always sensitive to injected faults — not covered by the
ts hardening mechanisms used,
: In part I [13], we have outlined the problem of critical situations related to distur-
y bing the program stack by faults. To lower the probability of such situations, we can

perform triplicated pushing registers ESP, ERP and EIP on the stack and then check
the popped values and select the correct ones by voting. For some test application,
we were able to increase correct results for faults injected into the stack from 54.1 to
81.2% (incorrect results dropped down from 1.34 to 0.0%).

Table 7
Handling code errors [%]

Obstuga bledéw kodu [%]

Program version

ith

Tof

a

R

ti- Another problem relates to detection and recovering from code errors. In systems

on with error detection or error correction codes, significant amount of such errors can be

ge handled directly by reloading the code or correcting it. If the code is protected only in

\ly the cache or RAM memory, the problem is more complicated, similarly as in the case

1y of no protection. In such a situation, we have to rely on code checksums at the software

ns level. We have considered two approaches: the vertical and horizontal parity checksum

ce generated for every code block (e.g. 32 bytes) and the CRC checksum for each block.
f In the first case, all single errors can be corrected. In the second case, the correction

“nt possibilities are a little bit higher (if not successful, we have to reload the code). The

as effectiveness of these approaches is illustrated in tab, 7 for an application realizing

oS, : quite complex iterative calculation (finding the n-th prime number). The faults have
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been injected into the program code. The results for single and multiple bit flip faults
are presented using roman and italic font (after semicolon), respectively. They provide
a good insight into the anatomy of error handling processes.

The table shows results for three versions of the program: version V1 does not
comprise any code recovery; version V2 corrects errors detected by horizontal and
vertical parity bits; version 3 relies on program checksum and recovery by code re-
loading. In the experiments, we have identified three classes of correct results: C, C?
and C1. C relates to correct results, obtained directly due to the natural fault resistivity
of the application (section 3) or due to error corrections (versions V2, V3). C7 relates
to correct results but with signalled parity errors caused by disturbed parity checking
procedures. C1 corresponds to errors corrected by checksum verification at the end of
the execution of the program. A relatively high value of C? for version V2 results from
significant time overhead in parity checking. Lowering the frequency of parity checking
(at the cost of higher error latency) can decrease this. The low value of direct correct
results (C) for multiple faults is due to the fact that the parity bits allow to correct
single faults only. Some exceptions (5) skip try-catch mechanisms (see part I [13]) and
are collected at the system level. Such errors can also be corrected by reinitiating the
calculation from the system level, but however, it could be quite complicated (like in
Windows). Practically no undetected incorrect results appeared for versions V2 and V3.
For version V2 incorrect results were signalled as user messages (U) in 38.7% cases of
multiple faults. For the basic version V1 we have got 31.7% and 10% of not signalled
incorrect results for single and multiple faults. In practice, we can encounter systems
with parity embedded in caches or RAM memories. An error detected in caches can be
easily corrected by cache invalidation (only the specified line or the whole cache). This
scheme is effective for instruction and data write through caches. Hence it is possible
to optimise time losses during recovery procedures.

6. CONCLUSION

The paper shows that the effectiveness of COTS error detection mechanisms de-
pends upon various application features: resource activity, code specificity, algorithms
and compilers used, etc. It can be improved using software techniques, so that a si-
gnificant percentage of faults can be corrected or masked. It is important to take over
system exceptions in the application code (embedded fault-handling procedures). Some
operating systems (e.g. Windows) impose various restrictions, so an additional recovery
procedure may be needed at the system level.

Our analysis of fault susceptibility of error handling procedures has revealed some
possibilities of making them more robust. This can be achieved by optimisation of
resource activities at the compiler level as well. The paper confirms that detailed
analysis of fault effects performed using fault injector (supplemented with various
statistics) facilitates the optimisation of fault hardening procedures. Many software
techniques cannot detect faults that cause infinite loops, system hang-ups etc. (disturbed
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program flow may skip embedded fault detection procedures). Such faults need some

additional hardware detectors like watchdog timers or more sophisticated watchdog
processors.

Since fault injection experiments performed on complex applications could be time
consuming, some optimisations could be required. We can limit experiments to fault
handling procedures or inject faults only during the active periods of resources (or
even just before the read operations [3]). To get the overall dependability evaluation,

we have to scale the obtained fault injection results by taking into account the ratio of
activity periods etc.

This work was supported by KBN grant no. 4T11C049 25.
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PROGRAMOWE MECHANIZMY DETEKCJI I TOLEROWANIA BLEDOW SPRZETU
— CZESC 1I: EKSPERYMENTALNA ANALIZA POKRYCIA BLEDOW

Streszczenie

Praca dotyczy analizy wplywu bledéw sprzetu na wykonywanie si¢ aplikacji programowych. Do

tego celu uzyto specjalnego symulatora bledéw oraz odpowiednich moduléw statystycznych. Symulator
generuje bledy w badanym systemie poprzez modyfikacje stanu rejestréw i komoérek pamigei. Zachowanie
sie systemu zakiécanego bledami jest poréwnywane z zachowaniem wzorcowym (bez blgdéw). Symulator
wykorzystano do charakteryzacji odpornosci na bledy aplikacji standardowych oraz ich wersji rozbudowa-
nych o mechanizmy detekcji i obstugi bledéw. Przedstawiono wyniki dla szerokiego spektrum aplikacji z
réznymi mechanizmami uodparniania na bledy oraz wskazano na pewne krytyczne problemy i metody ich
rozwigzania. Rozpatrzono gléwnie programowe mechanizmy detekcji oraz tolerowania bledéw i systemowe
mechanizmy generacji wyjatkéw. Mechanizmy te byly omawiane w czesci pierwszej pracy.

Stowa kluczowe: symulator blgddéw, detekcja i tolerowanie bleddéw, pokrycie blgdéw
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