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Influence of the laser turn-on delay jitter on BER
performance in telecommunication links

LUKASZ SLIWCZYNSKI, PRZEMYSEAW KREHLIK

Departament of Electronics, AGH University of Scence and Technology
Mickiewicza 30 Ave., 30-059 Krakéw
sliwezyn@uci.agh.edu.pl,
krehlik@uci.agh.edu.pl

Otrzymano 2004.10.01
Autoryzowano 2004.12,20

Paper presents the analysis of sensitivity penalty induced by turn-on delay jitter resul-
ting from subthreshold biasing of directly modulated semiconductor laser. Modelling of the
laser turn-on delay used in the analysis assumes that Auger process dominates the recom-
bination of carriers in the subthreshold region. Bit error rate calculation were performed
for different modulation speeds and biasing conditions. The change of the received signal
mean value was also taken into account. Obtained results show that subthreshold biasing of
semiconductor lasers is possible with reasonable sensitivity penalty even for data rates as
high as 2.5 Gb/s and that it is generally not a problem for data rates below 622 Mb/s.

Keywords: sensitivity penalty, laser subthreshold biasing, laser turn-on delay, TDMA, bit
error rate

1. INTRODUCTION

Subthreshold laser biasing is attractive in some transmission systems because it
allows achieving high extinction ratio, being in the range of more than 30 dB. Such high
extinction ratio may be desirable in burst-mode systems based on Time Division Mul-
tiple Access (TDMA) technology allowing sharing the same fibre among many users
transmitting in multipoint-to-point scheme without collisions. One example of such
system is Passive Optical Network (PON) [1, 2] where TDMA is used for transmission
in upstream direction from Optical Network Unit (ONU) to Optical Line Termination
(OLT).
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Biasing laser below its threshold is also possible when transmission system ope-
rates in continuos (CW) mode. It may be either deliberate (because of laser driver
design) or may appear accidentally in conventional mean value stabilising loop when
the ambient temperature range is exceeded.

Unfortunately, subthreshold biasing of the semiconductor laser gives rise to the
turn-on delay what effectively shortens optical pulses. This is well-known phenomenon
and occurs to some extent in all directly modulated semiconductor lasers operating in
subthreshold bias regime [3, 4, 6]. Shortening of the pulses representing logical “ones”
in obvious way limits the transmission rate of the fibre optic systems. Apart from that,
it introduces jitter to the optical signal because amount of the delay is dependent on the
number of consecutive “zero” symbols proceeding the symbol “one”. This increases
bit error rate (BER) of the optical link because the jittered signal can not be always
sampled at the points of its maximum amplitude by periodic clock signal.

This paper focuses on the problem of BER degradation in fibre optic transmission
systems exploiting laser transmitters operating with subthreshold bias. The method of
analysis is proposed allowing calculating link BER that takes into account the turn-on
delay jitter generated in the transmitting laser and assuming receiver noise to be an
additive gaussian process. In addition, depending on transmission rate and modulation
parameters, minimal values of biasing current are determined in terms of sensitivity
penalty. Results of calculations are presented for the transmission rates ranging from
155 Mb/s up to 2.5 Gb/s. Model of the semiconductor laser used in the presented
analysis was verified experimentally [7, 8, 9] and exploits only a few easy to obtain
laser parameters.

2. TURN-ON DELAY JITTER

Operation of the semiconductor laser is based on the process of stimulated emission
of photons. For this process to exist the concentration of electrical carriers in the laser
active volume must reach the threshold level Ny, what corresponds to some threshold
current /7. If current flowing through the laser is below Iy the emitted optical power
comes from the spontaneous emission only and is quite small (may be as low as 0.1 yW
for 0.217y or a few uW for just at the threshold bias). To start the stimulated emission
the concentration of the carriers in the laser active volume must first grow up to the
threshold level thus optical response will be delayed with relation to the electrical
current pulse (see Fig. la). The amount of this so-called turn-on delay depends on
laser driving currents (initial bias J; and modulation amplitude 1) and also on laser
construction and semiconductor properties (like for example unimolecular, spontaneous
and Auger recombination rates [4]).

When the carrier concentration once reaches the threshold level the laser starts to
emit light. Their further response to the electrical current changes becomes very fast
because of short photon lifetime (being typically in the order of a few ps {4, 6]. Thus,
the decay of the laser light may often be assumed instantaneous after current decrease
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below I7g. It is important to notice however that the carrier concentration diminishes
much slower and this phenomenon is the origin of turn-on delay jitter. When next
current pulse is applied, the delay of optical response depends on the residual carrier
concentration. This is sketched in Fig. 1b, where the rising edge of laser output delays
more if the time when the laser is biased below threshold lasts longer. It is also seen
that if the turn-off time is shortened, the residual carrier concentration stays significant
and the turn-on delay is reduced.
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Fig. 1. ltustration of laser switching: turning on and off by current pulse (a), modulation by a digital
waveform (b)

Rys. 1. Hustracja procesu przelgczania lasera: wigczanie i wytaczanie (a), modulacja sygnatem
cyfrowym (b)

The turn-on delay may be computed accurately using the set of laser rate equations
[4]. Introducing the concept of Langevin noise sources allows including the effects of
spontaneous emission noise adding some uncertainty to the turn-on delay [10, 11]. Such
approach, however, requires not only the knowledge about the laser turn-off time and
values of Nyy, Io, 1) but the complete set of parameters describing laser dynamics as
well. Unfortunately, these parameters must be elaborately extracted from measurements
for each particular laser [12, 13].

However, reducing our considerations to nowadays telecommunication-grade lasers
operating in II and III fibre optic window it is justified to assume that nonradiative
recombination is dominated by the Auger process with rate proportional to the cube
of carrier concentration [4, 5]. Also, because of laser subthreshold biasing, the jitter
contribution resulting from laser digital modulation may be assumed prevailing over
the component caused by spontaneous emission noise [14, 15].

Taking above into account the laser dynamics for N < Npy may be approximated
by simple differential equation [7]:

dN  nl 3
—=— = CN", 1
dr gV )
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where C is Auger recombination coefficient, ¢ is the elementary charge, V' is the laser
active volume, 1 denotes internal the quantum efficiency [4] and / is external laser
driving current. After some algebraic operations [7, 9] equation (1) may be transformed
into:

dj 1
— = =JB - 2
o =2l R @)
where parameter c is equal to:
1 2\/2
c= 2LV 3)
3N p*C

Variable J used in equation (2) is connected with the carrier concentration N by the
relation:

vC
7= @)

Straightforward integration of equation (2) gives the amount of time required to
change equivalent current J in some boundaries. To obtain the turn-on delay calculation
of the integral is required:

Irn

]_2/3
L~-J

Ip=¢ aJ, (5)

Ji

where the lower integral boundary J; should be determined from the knowledge of the
laser turn-off time. In case of digital transmission considered herein, the turn-off time
is equivalent to the number of consecutive “zero” symbols transmitted before current
ne”. Thus if B designates the bit rate the value of J; may be obtained solving
equation (2) for times , = n/B;n = 1,2,... with initial condition J (0) = Iyy.

Because of random nature of digital data transmitted in the optical link, the turn-on
delay also displays random characteristics what may be described in terms of proba-
bility density function (pdf). Because laser turn-of time changes in a discrete fashion,
turn-on delay pdf will be discrete as well. Assuming probabilities of sending logical
symbols “zero” and “one” being the same and equal to P, = 0.5, the probability that
particular delay value occurs will decrease as 27" when the number of consecutive
“zeros” increases. Example of such pdf drawn in semilogarythmic scale is shown in
Fig. 2. It may be noticed that increments of turn-on delay shrink when the laser turn-off
lasts longer. This allows considering only a few first delays as different probabilistic
events and sum all remaining events into one. The number of distinguishable delays
depends on laser parameters and biasing/modulating conditions, but in most cases it is
enough to take into consideration up to 10 consecutive “zeros”.
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Fig. 2. An example pdf of turn-on delay for laser with 7, = 10 mA and ¢ = 3 ns - mAM, modulated by
random digital signal from [y = 1 mA to I; = 20 mA with rate 622 Mb/s

Rys. 2. Przykiad funkcji gestodci prawdopodobieristwa (pdf) czasu wlaczania lasera o parametrach
Iy =10 mAic=3ns mA?”, modulowanego losowym przebiegiem cyfrowym z predkoscig 622 Mb/s

Model of the laser diode described above and used throughout further analysis was
verified experimentally for a number of Multi Quantum Well (MQW) lasers [7, 8, 9.
Turn-on delay predictions calculated from equation (5) agreed with measured ones with
accuracy of a few ps. Representative value of parameter ¢ found from measurements is
about 3 ns - mA*?. It was also verified that this value is quite independent on ambient
temperature and biasing conditions so it is used next in all calculations [7].

3. MODEL OF THE TRANSMISSION LINK

In a high-speed fibre optic transmission link considered in the paper (see Fig. 3)
digital data modulates laser source such that during logical “zero” laser is biased in
the subthreshold regime (i.e. Iy < Iry) and during logical “one” current I; > Iry
flows through the laser. For the purpose of further analysis we assume that the optical
waveform produced by laser has zero rise and fall times. Modulated optical power
is then sent down through the optical fibre to the receiver. After opto-electric (O/E)
conversion and preamplification signal is next low-pass filtered (LPF) to minimise pre-
amplifier noise. Filtered signal u is compared to the reference level Urgp and sampled
by recovered serial clock in discrete time instants, i.e. signal detection is performed.
Noise and signal distortions give rise to errors occurring in the detection process.

Filtering performed at the output of the preamplifier influences considerably the si-
gnal shape so characteristics of this filter should be deliberately chosen not to introduce
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any substantial intersymbol interferences (IS1). Because it is not possible to realise Ny-
quist filter for gigabit-per-second rate signals, filter with fourth order Bessel-Thomson
characteristics and 3 dB cut-off frequency equal to 0.758 is used very often in practical
applications. It is also accepted to be a standard filter for SDH and SONET transport
networks [16]. Such filter introduces only minor ISI to the digital signal if duration of

each symbol is 1/B (see Fig. 4a) simultaneously limiting considerably noise bandwidth
of the entire receiver.

transmitter  optical receiver pre- low-pass
E/O fibre O/E amplifier filter detection & sampling
data data
in LPF u
[ A @D A H PP ] oul
4 > H = b ap’
Urer [

REF CLK

Fig. 3. Block diagram of the transmission link considered in the paper

Rys. 3. Schemat blokowy fgcza transmisyjnego analizowanego w artykule

Because the laser operates in the subthreshold regime if “zero” is transmitted, the
first pulse representing logical “one” is always shortened by turn-on delay. Thus, signal
at the output of the fibre optic transmitter is nonlinearly distorted. Unfortunately filte-
ring of such distorted signal by Bessel-Thomson LPF described above is not free from
ISL. This is visible in Fig. 4b where examples of eye patterns for filtered undistorted
and distorted signals are shown.

Because described phenomenon is nonlinear the degradation of the signal is not
symmetric (see Fig. 4b). It affects signal in a twofold manner. The first one demonstra-
tes equally in continuos and burst-mode transmission systems and results in unequal
increase of elementary errors P {e;} and P {eo}, where e; and eg denotes events of er-
roneous detection of “one” instead of “zero” and detection of “zero” instead of “one”
respectively. As it is seen from Fig. 4b a broad plateau in the eye opening exists where
the “low” value of signal is practically not affected by laser turn-on jitter. Comparing
Fig. 4a and Fig. 4b it may be even noted that the interval where the signal takes its
minimum lasts longer because of laser turn-on delay. Thus, P {e;} may be expected to
change only slightly. On the other hand, sampling of the “high” value of the signal
gives result substantially affected by laser turn-on Jitter. It may be seen in the Fig. 4b
that maximum value of the bit in the middle depends on symbols transmitted before

and after it and is generally lower if “one” appears in the neighbourhood of “zeros”.
This results in increase of P {eg}.
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Fig. 4. Eye patterns at the output of fourth order Bessel-Thomson LPF: undistorted (a) and distorted by
laser turn-on jitter (b). Parameters of modulation and laser are the same as for Fig, 2.

Rys. 4. Wykres “oka” sygnatu na wyjéciu filtru Bessla-Thomsona IV rzedu: nieznieksztalcony (a)
i znieksztatcony przez jitter czasu wiaczenia lasera. Parametry sterowania lasera takie same jak naRys. 2.

The turn-on delay also decreases the mean value of the signal. This may be crucial
in links transmitting data in continuous manner, where signal mean value is used as the
reference level for signal detection in the receiver. Because of lowering the reference
level some additional BER degradation may arise comparing to the case when this
level is located exactly in the half of eye height. This point is not obvious however
because lower reference level means more distance to the “high” level of the signal,
which is corrupted by turn-on delay jitter. Thus in some cases increase in P {e;} may
be overcompensated by decrease of P {eg}.

4. ERROR PROBABILITY AND SENSITIVITY PENALTY

In digital transmission, the performance of the link is described in terms of BER.
Its particular value depends on many factors, like for example signal to noise (SN)
ratio, actual shape of the signal being compared, phase of the sampling clock and
the reference level. If the transmitted signal were only attenuated minimum achievable
BER would depend solely on noise generated in the receiver front-end. In case of
signal considered herein, it is additionally distorted by other factors, i.e. turn-on delay
and resulting ISI. If signal degradation were not too high, the performance of the link
might be recovered if the link budget was increased by a proper amount. The increase
required to restore BER to the same level, as it would be for undistorted signal is
commonly termed as a sensitivity penalty.

The problem of sensitivity penalty due to turn-on delay jitter was previously analy-
sed in the literature [17] using methodology described in [18]. The shortcoming of this
approach lies in its very simple, raised-cosine model of signal pulses at the input of the
decision circuit and modelling the turn-on delay jitter as continuous gaussian process.
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Thus ISI generated in the receiver by filtering the distorted data signal are neglected
and discrete nature of turn-on delay is lost. In the presented paper we undertake more
rigorous approach, assuming realistic model for turn-on delay jitter and taking into
account IS] generated by signal filtering as well.

Because of ISI presented in the signal, probability P{e} of making an error in
the detection of a particular symbol depends on some number of symbols transmitted
before (precursors) and after (postcursors) this symbol [19]. Denoting by S a full
set of different sequences § containing all symbols contributing to the amplitude of
currently detected symbol (i.e. this particular symbol and all other interfering with it)
the probability of error may be expressed in general as:

Ple}= ) Plels}Pis), ©)

where P {s} denotes the probability of occurrence of particular sequence s and P {els}
is the probability of making an error in the detection conditioned on the transmission of
sequences. The summation in equation (6) should run through all sequences contained
in the full set §.

For the purpose of further considerations we construct the set S taking into account
limits put on the signal distortions by Bessel-Thomson LPF characteristics and turn-on
delay jitter. First, we recognised that this is enough to limit the number of postcursors
to one, because further symbols do not contribute to ISI. With the help of Fig. 1b
and Fig. 4b it may be seen that ISI corrupts only symbol “one” and that in our
case amount of ISI depends only on the number of precursors representing logical
“zero”. Thus, all symbols sent before “one” separated by a number of “zeros” from
actually detected symbol “one” does not interfere with it. Additionally because of
Bessel-Thomson filter characteristics a weak overshoot appears when changing symbol
transmitted. Combining all these facts and assuming that only sequences with up to
N “zero” symbols proceeding actually detected “one” give significant contributions to
ISI we may state that the set S comprises the following events, grouped into eight
categories: :
i exactly n “zeros” transmitted before sequence [1,0], where n = 0...N
ii. more than N “zeros” transmitted before sequence [1,0],

iii. exactly n “zeros” transmitted before sequence [1,1], where n = 0...N,
iv. more than N “zeros” transmitted before sequence [1,1],

v.  sequence [0,0,0] transmitted,

vi. sequence [0,0,1] transmitted,

vii. sequence [1,0,0] transmitted,

viii. sequence [1,0,1] transmitted.

In the above notation square brackets [ ] are used to denote the sequence of conse-
cutive symbols transmitted. Events numbered i....iv. are relevant to detection of symbol
“one” and the remaining ones to detection of symbol “zero”. Although events v., vi.
and vii., viii. are equivalent in the sense of signal produced at the LPF output at the

y
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sampling instant, they were written as separate for notation clarity. This way we may
think about the symbol being detected as the last but one symbol in the sequence s.

Using the notation zeros(:) to designate a number of consecutive “zero” symbols
we may rewrite equation (6) in the following way:

N
= Z {e1 I[1,zeros (n), 1,01} - P {[1,zeros (n), 1,0]}+

{e] 10, zeros (N), 1,0]} - P{[1,zeros (N),1,0]} +

N
D Plerlilzeros(m), 1,11} - P({1,zeros (), 1, 111+
e (7)
P{e1 1[0, zeros (N), 1,11} - P{[1,zeros (N), 1,11} +
P {eg[0,0,01} - P{[0,0,0]} +
P{eo[0,0,11} - P{[0,0, 11} +
P{eol[1,0,01} - P{[1,0,07} +
Pleol{1,0,11}- P{[1,0, 1]}

1t should be pointed out that event of sending exactly n “zeros” before some sequence
is equivalent to sending symbol “one” just before these n “zeros”; event of sending
more than N “zeros” means sending one more “zero” at the beginning. These extra
bits are included in the notation of equation (7).

Taking into account our previous assumption about equal probability of sending
“zero” and “one” we may recognise that probabilities of particular events are equal:

P{[1,zeros(n),1,0]} = 27", ®)
P{[0,zeros (N),1,0]} = 27773, ©)
P{[1,zeros(n), 1,11} = 2773, (10)
P{[0,zeros (N),1,1]} = 2773, (11

P{[0,0,0]} =273, (12)

P{[0,0,1]} =273, (13)

P{[1,0,0]} =273, (14)




16 L. SLIWCZYNSKI, P. KREHLIK Kwart. Elekir. [ Telekom.

P{[1,0,1]} =273 (15)

It may be checked by inspection that the sum of probabilities (8)...(15) for all events
defined in i....viii. above is equal to one.

Probabilities of error in the detection conditioned on the particular sequence trans-
mitted depend on noise characteristics of the optical receiver front-end and the method
of detection used. Assuming threshold detection and commonly accepted model of the
noise in the form of additive, white gaussian (AWG) process the probabilities of error
may be written in the form:

1 uy — Urgr
Ple; s} = —erfc (——-——*), (16)
: 2 \/—2—0'1\]
1 Urgr ~ up
Plegls} = —erfc (——»——m), (17)
2 V2o

where u; and ug are respectively amplitudes of received signal representing logical
“one” and “zero” under detection, taking into account distortions from all precursors
and postcursors making up sequence s, Uggp is the threshold level used for signal
comparison and oy denotes standard deviation of the receiver noise. In particular
values of u; and uy depend on the phase of sampling.

Having formula for BER, sensitivity penalty s induced by turn-on delay jitter
may be calculated. It requires finding the appropriate value of oy from equation
(7) assuming desired error probability P {e} (e.g. 107!?). Sensitivity penalty may be
calculated accordingly to the formula:

g = 20log (ono/oy), (18)

where oy is standard deviation of receiver noise giving the same desired error pro-
bability P {e} under the assumption that no signal distortion occurs.

As it was previously noted, turn on delay influences the mean value of the signal
as well. Because LP filtering does not change it, the mean value may be calculated
directly from the signal at the laser output. Assuming that turn-on delays caused by N
and N + 1 consecutive “zeros” are indistinguishable the mean value may be obtained
from the formula:

N
Efu} = 2(1 _B (n))P{[l,zeros(n), 1)+

n=0 r
19)

(I - @—;—N—Z) P[0, zeros (n), 11}
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where it was assumed that the signal is normalised to one at the LPF input and is
equal to zero in the “low” state. Symbol #5 (1) is used to designate laser turn-on delay
after transmitting exactly n “zeros” before currently detected “one”. Value of the delay
may be calculated using equation (5). Probabilities of sequences in equation (19) are
equal to:

P{[1,zeros(n), 1]} = 272, (20)
P{[0,zeros (N), 1]} = 27V2, 2D

In the Fig. 5 the dependence of E {u} on the amount of subthreshold biasing is
presented, drawn for different transmission rates and laser “high” current. It may be
seen that the signal mean value increases almost linearly with increasing laser current in
the “low” state. In many cases, however difference between 0.5 and actual mean value
is quite significant. Generally, this difference can not be neglected in BER calcula-
tions if signal mean value is used as a reference level, especially for higher bit rates
(= 622 Mbfs).

0.5¢
0.45
Y
‘2’ o4 B=622 Mb/
-1 = 'S
g <3
c B=1250 Mb/s
3 035
£
0.3} B=2500 Mb/s e 122 fry
e [123
0.25

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Tolltu

Fig. 5. Dependence of the mean value of the signal on subthreshold biasing for different data rates
and modulation conditions. Assumed laser with parameter ¢ = 3 ns - mA%?

Rys. 5. Zalezno§¢ wartosci Sredniej sygnalu od stopnia polaryzacji podprogowej dla réznych
warunkéw polaryzacji 1 predkosci transmisji. Przyjeto, Ze laser jest charakteryzowany

przez parametr ¢ = 3 ns - mA>?

5. RESULTS

Exploiting formulas and methods developed above a series of BER calculations
was performed. Based on numbers of calculations it was observed that it is enough to

[y
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limit the summations in equations (7) and (19) up to N = 10 “zero” symbols preceding
currently detected “one”. Fourth order Bessel-Thomson frequency characteristics of
the LPF with cut-off frequency equal to 0.75 B were assumed in the receiver. Because
of this LP filtering all other signal distortions originating in laser (like e.g. relaxation
oscillations [6]) are assumed being removed and are omitted in calculations.

In Fig. 6 graphs are presented showing dependence of BER on the Io/Irpy ratio.
Sampling phase was chosen optimal in the sense of minimum obtainable BER. Because
acceptable BER for optical communication should be better than 107, so the BER
reference level (i.e. taking into account the receiver noise solely) equal to 10712 was
assumed. In Fig. 6a comparison of two different detection schemes is displayed. It may
be noticed that using the threshold located at the half of the full bit amplitude in the
detection (i.e. Urgr = 0.5) gives much better performance in general. The exception
occurs wheri for higher bit rates (greater than 1Gb/s) laser is operated with small bias

current . In such cases comparing the signal with its mean value (i.e. Urgr = E{u})
results in lower BER.

10

 B=1250 Mb/s Y\ (a) T T r " v ®)
N N
J Uger = 0.5 Uner = 0.5
----- Urer = Elu} b= 20
- 11 = 3[1,4 ~~~~~ 1, = 3t
16" E = 3hy
m =
B B=2500 Mb/s & B=2500 Mbs
@ w
16"
N
N
Y
N
O
. N
1 e isie
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

1 02 03 04 05 O 8 09 1
lolhn ) .

Fig. 6. BER versus Io/Iry ratio: for different detection reference levels (a), for different /; current
values (b)

Rys. 6. BER w funkcji stosunku Jo/fry: dla réznych wartosci progu decyzyjnego (a), dla réznych
" wartosci pradu whaczenia I; (b)

In Fig. 6b BER versus Io /Iy ratio is plotted for different transmission rates and
I, currents, taking Urgr = 0.5. For the same B and Iy /Iy ratio, more than an order of
magnitude improvement in BER is observed when increasing laser current in the “high”
state from I; = 2Ipy to I = 3Iry. Similar relationship exists also if Ugrgr = E {u}.

In Fig. 7a locations of the optimum sampling instants (in the sense of minimum
BER) are drawn for different transmission rates B, assuming the detection threshold
Urgr = 0.5. It may be observed that the optimum sampling phase moves quite con-
siderably when changing Io/Iry ratio, especially for higher bit rates. To estimate the
influence of sampling phase on BER we performed calculations assuming sampling

TOM 52

[=]
>
o

sampling phase (optimal) jith
o o e 5 ©
R 8‘/ 3 Py IS}

5o
=3
7

oo
N

instan
coveri
edge ¢
is pres
unimg
rates |

S

sensitivity penalty aw [dB]

7

penae




i Telekom. TOM 52 - 2006 INFLUENCE OF THE LASER TURN-ON DELAY JITTER ON BER ... 19

'l‘eceding o1 . . . . . . . 100 . : r v v . v
istics of o4 B1250 Mbls @ ] )
Because 5. ] Cher ;,:;5_ e
-laxation z B2500 Mbls B=1250 Mbis
£ "
t. :g: o &% B=2500 Mb/s
H Tatlo. & 0% pega mbs g 1
Because ) o
5o
he BER £ B=155 Mbls
)—12 was 5 0.04r
B=622 Mb/s
L. It may 00
e in the BelssMels T P ——————
. %.1 02 03 04 05 06 07 08 09 1 ‘10.1 02 03 04 05 0868 07 08 09 1
Kceptlon lolhy : Joltry
1all bias . - L
= E {u})) Fig. 7. Sampling phase giving minimum BER (a} and BER increase because of not optimal sampling (b)
Rys. 7. BER w funkcji stosunku lo/Iy: dla réznych wartogei progu decyzyjnego (a), dla réznych
warto$ci pradu wlaczenia 7; (b)
(b) . « - . ) .
Uner = 0.5 instant being determined by the mean position of data edges (this corresponds to re-
= 2hy - covering the clock by phase locked loop (PLL)). In this case the position of the active
1y = 3hy .. . . . .
] edge depends on turn-on delay statistics (see Fig. 2). Resulting increase in the BER
2500 Mbis is presented in Fig. 7b. For data rates lower than 622 Mb/s this increase is practically

unimportant, but, depending on Ip/Iry ratio, it may become significant for higher data
rates (it may grow to a few dozen for 2500 Mb/s). :
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To convert BER degradation into the amount of link budget decrease the sensitivity
npling penalty o,y was next calculated accordingly to formula (18). Value of oy required to
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get P e} = 107'? was obtained by solving equation (7) numerically. Results are shown
in Fig. 8 for different data rates and receiving schemes. Fig. 8a displays a;¢ when
I; = 2Iyy and Fig. 8b when I; = 3I7y. In both figures curves drawn with dashed
lines are for the reference level located in the half of full bit amplitude (Urgr = 0.5);
curves drawn in solid and dots are for the reference level equal to the signal mean
value (Uggr = E {u}). Labels “opt. phase” and “mean phase” are used in the figures to
distinguish curves showing sensitivity penalty calculated for optimal sampling phase
and phase taking into account turn-on delay statistics.

The essential result visible in Fig. 8 is that for each data rate a range of lo/Ity
ratios exists where app is relatively small and differs only slightly (a fraction of a dB)
for all combinations of sampling phase and reference levels considered. Thus, turn-on
jitter induced sensitivity penalty may be said to be relatively insensitive to detection
strategy used in the receiver. Assuming that the acceptable sensitivity penalty is in the
range of 3 dB it may be seen that laser operation with substantial subthreshold biasing
is generally possible. For data rates in the range of 622 Mb/s, sensitivity penalty is
lower than 2 dB for Io/Iry < 0.1 even if laser “high” current is I} = 2I7y. Increase of
modulating current to I; = 3I7y pushes data rate to about 1.25 Gb/s giving a4 still in
the range of 3 dB for Ip/Iry < 0.1. In this case laser modulation with 2.5 Gb/s rate is
possible if Io/Iry = 0.5.

Sensitivity penalty was also calculated assuming second order filter characteristics
with 3 dB bandwidth equal to 0.75 B. Obtained curves are very similar to those
presented in Fig. 8 but are slightly shifted in the direction of smaller bias currents. It
may be roughly stated that reducing slope of the filter characteristics allows decreasing
Io/I'ry ratio by about 0.05 to obtain a4y comparable to that for fourth order filter. In
addition, because of different response shape of such filter the optimal sampling phase
is shifted to the end of the bit duration.

6. CONCLUSIONS

Semiconductor laser biased in the subthreshold regime delays the rising edge
of its optical response by the time dependent on the number of consecutive “zero”
symbols transmitted. Thus the laser is the source of data dependent jitter. Filtering of
the jittered data signal in the receiver produces some amount of ISI increasing BER
of the transmission link. The problem becomes quite significant if the laser is biased
substantially below threshold and weakly modulated.

In the paper problem of BER degradation because of turn-on delay jitter and
resulting sensitivity penalty is investigated. The model allowing prediction of BER in
fibre optic links with turn-on delay jitter is presented along with number of numerical
results showing BER and sensitivity penalty dependence on laser modulation and
biasing current under different detection strategies in the receiver.

The general conclusion that may be drawn is that negative consequences of turn-on
delay jitter may be greatly reduced if the laser is strongly modulated. In practice laser
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modulation is limited by its operating current Iop, being typically about 7y + 20 mA
for nowadays transmission-grade lasers. Thus, this is highly desirable to have laser with
large Iop/Irn ratio. This way MQW (multi-quantum well) lasers with I7y lower than 10
mA are more suitable for subthreshold biasing than simple double heterostructure ones
(having Iy about twofold larger). Thus much better performance may be predicted for
VCSELs (Vertical Cavity Surface Emitting Laser) with Ipy ~2...5 mA.

It is also desirable to bias the laser as close to the threshold as possible. However
the residual spontaneous emission in the subthreshold regime limits the allowable initial
laser bias when high extinction is ratio required.
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L. SLIWCZYNSKI, P. KREHLIK

WPLYW OPOZNIENIA WEACZENIA LASERA
NA BITOWA STOPE BLEDU W LACZACH TELEKOMUNIKACYJINYCH

Streszczenie

Artykul przedstawia analizg redukcjg czulosci, spowodowang przez jitter powstajacy w bezposred-
nio modulowanych laserach péiprzewodnikowych, spolaryzowanych wstepnie pradem mniejszym niz prad
progowy. Wykorzystywany w analizie model lasera pozwala wyznaczy¢ opdZnienie wlaczenia lasera spo-
laryzowanego wstepnie ponizej progu w zaleznoéci od warunkGw sterowania. Zaktada on, ze rekombinacja
nosnikéw przy takiej polaryzacji jest zdominowana przez proces Auger’a. Obliczenia stopy bledéw facza
$wiatlowodowego zostaly wykonane dla predkosei transmisji w zakresie 155 Mb/s + 2.5 Gb/s oraz dla
réznych wartosci stosunku pradu wstepnej polaryzacji do pradu progowego lasera. W analizie uwzglednio-
no réwniez zmiang wartoSci $redniej sygnalu, spowodowana dynamicznym znieksztalceniem wypelnienia
przebiegu przez laser. Rezultaty otrzymane na podstawie przeprowadzonej analizy wskazuja, Ze podpro-
gowa polaryzacja lasera jest mozliwa nawet dla predkosci transmisji rzedu 2.5 Gb/s jesli prad polaryzacji
wstepnej jest utrzymywany w poblizu potowy pradu progowego lasera. Natomiast dla predkosci transmi-
sji ponizej 622 Mb/s nawet catkowite wygaszanie lasera w trakcie nadawania niskiej wartosci sygnatu
wywoluje jedynie niewielka redukcje czutosci rzedu 1.5 dB.

Stowa kluczowe: redukcja czutosci, polaryzacja podprogowa lasera, op6Znienie wiaczenia lasera, TDMA,
stopa blgdéw
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Methods of converting of electric signals from photoelectric
position transducer for discrimination of its motion direction
and for increasing its measurement accuracy
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In actual technical solutions two types of position transducers are distinguished: quan-
tising transducers, called also incremental, and coding transducers. In the paper electronic
methods of motion direction discrimination and position measurement for the incremental
transducer are proposed. Original signals from the transducer are processed and transformed
into the rectangular form [5]. The signals shaped in this way consist the input of the pre-
sented methods. First method is based only on logical functions of the transducer signals.
The second one, besides the logical functions of the transducer signals, uses the motion
pulses generated in RC circuits. The third of the metheds is based on logical functions
of the transducer signals and motion pulses generated in trigger circuits. It results from
the analysis that systems forming one, two or four pulses for one transducer signal period,
can be designed. This makes possible to increase additionally the accuracy of position
measurement.

Key words: methods of motion direction discrimination, position measurement increasing of
the photoelectric transducer accuracy '

1. INTRODUCTION

In actual technical solutions two types of position transducers are distinguished:
quantising transducers, called also incremental, and coding transducers. The subject
of the analysis are output signals from the photoelectric incremental position trans-
ducer. Output signals from the photoelectric position transducer are two sinusoidal
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signals, shifted by quarter period. The period of the signal is equal to the period of
the transducer measurement bar grid scale. Electronic interpolating devices (frequency
multiplying) and digitising devices (converting to the digital form) [5] convert those
signals and in result two measurement rectangular signals, shifted by quarter period
are obtained. Such signals give the possibility for elaboration of electronic methods
of motion direction discrimination and position measurement, with the possibility of
additional increment of the accuracy of the photoelectric transducer working with an
object; what has been presented in the paper. Decreasing the quantisation level of the
displacement of the drive mating with the transducer can be performed by more precise
construction of the transducer or by more suitable conversion of the transducer signals

(11, [2], [3], [4], [5], [6].

2. METHOD OF PHOTOELECTRIC TRANSDUCER MOTION DIRECTION
DISCRIMINATION BASED ON LOGICAL FUNCTIONS
OF THE TRANSDUCER SIGNALS

During the transducer operation electric rectangular signals A, G, shifted by quarter
period are obtained on its two outputs (Fig. I, Fig. 2). The task of the presented
electronic system is counting the adequately generated motion pulses and distinguishing
their sequence. The method is based on motion pulses generation onthe base of the sum
of the signals A+G and on the base of their product AG, whatis presented in Fig. 1.
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Fig. 1. Method of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
the transducer signals

Rys. 1. Metoda rozrézniania kierunku ruchu optoelektrcnicznego przetwornika zrealizowana w oparciu
o funkeje logiczne sygnaléw tego przetwornika
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Fig. 2. System of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
the transducer signals

Rys. 2. Ukfad rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowany w oparciu
o funkcje logiczne sygnatéw

Making the sum of those pulses
WY =A+G+ AG ¢

it is possible to generate, during the period T, 1 or 2 pulses, which are counted in
the reverse order. The counting order is chosen dependently on the shift between the
A and G signals, what is set by the trigger. The G signal is delivered to the clock
input and the A signal is delivered to the D input of the trigger. Change of the G
signal from “0” to “1”, when A =1, sets the Q trigger to “1”. Counting to the right
is then enabled. In case when change of the G signal appears at A=“0", i.e. when
the G signal is leading to the A signal (change of the motion direction, the Q trigger
changes its state and counting to the left is enabled. The system enables to choose the
measurement accuracy x1 or x2, dependently on the setting of the P switch.

3. METHOD OF PHOTOELECTRIC TRANSDUCER MOTION DIRECTION
DISCRIMINATION BASED ON LOGICAL FUNCTIONS OF THE TRANSDUCER
SIGNALS AND MOTION PULSES GENERATED IN THE RC CIRCUITS

In this method (Fig. 3, Fig. 4.), by summing the suitable products of A, A,G,G
signals and signals arising from generation of pulses of duration t (from their rising
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edge) it is possible to count the pulses in the reverse counter, dependently on the
transducer motion direction. When moving to the right the WY2 output of the NOR
gate is set to “1”, and on the WY1 output of the NOR gate a series of pulses repeated
with the period of one transducer channel pulses is obtained:

WYl=A IG+A-IG+G-IA+G-IA, @)

where: [A,IG — pulses from the A, G signal edge;
IAIG ~ pulses from the Z,—G— signal edge.
When moving to the left the WY1 output of the NOR gate is set to “1”, and on
the WY2 output of the NOR gate a series of pulses, similar to the ones when moving
to the right are obtained:

WY2=A-IG+A-IG+G-IA+G-IA, (3)

Those pulses are subtracted from the reverse counter state when moving to the
right.
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Fig. 3. Method of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
the transducer signals and motion pulses generated in the RC circuits

Rys. 3. Metoda rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowana w oparciu
o funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu wygenerowanych w ukiadach RC
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Fig. 4. System of the photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions
of the transducer signals and motion pulses generated in the RC circuits

t

Rys. 4. Uklad rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowany w oparciu
o funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu wygenerowanych w ukfadach RC

Change of the movement direction can appear in four different states a, b, ¢ and d,
what is depicted in Fig. 3. In every of those states the system must response identically,

so the largest error of movement direction discrimination is equal to ZT (T —~ period

of pulses in one transducer channel). It should be underlined that the system has the
possibility of controlling the number of pulses counted for one period of the input
signal (1, 2, 4), dependently on the settings of P1, P2, P3 switches (Fig. 4.). In this
way there is a possibility to set the accuracy of system positioning on 1, 2 or 4 times.

4. METHOD OF PHOTOELECTRIC TRANSDUCER MOTION DIRECTION
DISCRIMINATION BASED ON LOGICAL FUNCTIONS OF THE TRANSDUCER
SIGNALS AND MOTION PULSES GENERATED IN THE TRIGGER CIRCUITS

Fig. 5 presents the system of direction discrimination and the way of output pulse
forming in “+”IA and “-”IG channels. There are NAND gates with Schmitt triggers
at the system input. Their task is to form steep slopes of input signals and to narrow
the switching zone from 1 to 0 and inversely. It is important in case of possible object
vibrations and of moving direction change. The pulse counted in the given direction
must be counted again, in opposite movement direction, after having changed the
moving direction.
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Fig. 5. System of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
the transducer signals and motion pulses generated in the trigger circuits

Rys. 5. Uktad rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowany
w oparciu o funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu

wygenerowanych w ukladach przerzutnikowych

The Schmitt gates formed output pulses at A and G points (Fig. 5) have the
polarity of rotary-pulse transducer output pulses because of the negations performed
by the photoinsulator (optoelectronic coupler).

The system of JK flip-flops and gates perform basic functions of the movement
direction discrimination. The JK flip-flops are synchronised with the CLK clock pulses
the combinational circuit performs the following function:

“+7IA=(CEF) v(CEF) )

“-"IG=(CEF) v ‘(C EF) (5)

The rule of output pulse forming has been presented in Fig. 6. Pulses for
positive direction are obtained at A = “1” and the falling slope of the G signal and at
A = “0” and the rising slope of the G signal. Pulses for the direction taken as negative
are obtained at A = “1” and the rising slope of the G signal and at A = “0” and the
falling slope of the G signal.

The system allows forming two output pulses in the given direction during one
period of the input signal. The pulses are then counted in the pulse counters. The
reverse counter state is the object position measure.
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Fig. 6. Method of photoelectric transducer motion direction discrimination based on logical functions of
/ the transducer signals and motion pulses generated in the trigger circuits for movement to the right and

to the left

Rys. 6. Metoda rozrézniania kierunku ruchu optoelektronicznego przetwornika zrealizowana w oparciu
ve the o funkcje logiczne sygnaléw tego przetwornika i impulséw ruchu wygenerowanych w ukiadach
srmed przerzutnikowych dla ruchu w prawo i w lewo
ement 5. CONCLUSIONS
pulses o

1. Presented systems afford possibilities for the correct recognising the object po-
sition, independently on the motion direction and eliminate the incorrect recognition in
4) case of object vibrations. Reverse counters, automatically giving the value determining
the object position at their output can perform input pulse bi-directional counting.

2. It results from the presented methods of photoelectric transducer motion direc-

®) tion discrimination, that systems forming one, two or four pulses for one transducer
signal period can be designed. The systems additionally increase the position measu-
s for rement accuracy. It depends on the number of signal slopes analysed for one period.
ind at
gative
d the
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Zb. SZCZESNIAK

METODY PRZETWARZANIA SYGNALOW ELEKTRYCZNYCH OPTOELEKTRONICZNYCH
PRZETWORNIKOW POLOZENIA W CELU WYROZNIANIA JEGO KIERUNKU RUCHU
ORAZ ZWIEKSZENIA DOKEADNOSCI POMIARU

Streszczenie

W obecnie stosowanych rozwigzaniach technicznych wyr6znia si¢ dwa rodzaje przetwornikéw polo-
zenia: kwantujgce, zwane takze inkrementalnymi, oraz kodujace. W artykule zaproponowano elektroniczne
metody rozrézniania kierunku ruchu i pomiaru polozenia dla przetwornika inkrementalnego. Sygnatom
oryginalnym otrzymywanym z wyjécia przetwornika nadaje si¢ poprzez odpowiednie przetwarzanie ksztait
prostokatny [5]. Tak uformowane sygnaly stanowia wejscie przedstawionych metod. Pierwsza z nich bazuje
na funkcjach logicznych sygnaléw samego przetwornika. Druga metoda, obok funkcji logicznych sygna-
16w przetwornika, wykorzystuje impulsy ruchu wygenerowane w ukiadach RC. Trzecia metoda oparta jest
jednoczesnie o funkcje logiczne sygnaléw przetwornika oraz impulsy ruchu wygenerowane w ukfadach
przerzutnikowych. Z przeprowadzonej analizy wynika, Zze mozliwa jest konstrukcja ukiadéw formujacych
jeden, dwa lub cztery impulsy na okres sygnatu przetwornika. Umozliwia to dodatkowe zwigkszenie
doktadnos$ci pomiaru polozenia.

Stowa kluczowe: metody rozrézniania kierunku ruchu, pomiar poloZenia zwigkszenie doktadnosci prze-
twornika optoelektronicznego
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Non-uniform, non-time decimated filter banks based on
recursive FIR structures
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This paper presents a solution of non-uniform filter bank without time-domain de-
cimation. The lack of computational efficiency loss was achieved by using recursive FIR
structures. In this case a computational burden is independent of the impulse response length
of component filters. The construction of basic complementary filter pairs was based on Re-
cursive Fourier Transform algorithm. To improve frequency parameters of the component
filters, a triangular window was used and realized in a recursive manner. The way of signal
reconsiruction was presented. Proposed filter bank has a linear phase response.

Key words: filter bank; Recursive Fourier Transform; recursive FIR structure; aliasing;
frequency sampling filters

1. INTRODUCTION

The multirate signal processing is commonly used in contemporary filter banks. It
is essential in case of the lossy signal compression systems due to the requirements of
reducing the bitrate of an output signal. However, if sampling frequencies of signals
at the input and output of the system are the same, using multirate processing is not
obligatory. Examples of such applications are: dynamic channel equalizers, graphic
equalizers for audio, noise reductors. In these cases non-time decimated filters can
be used, but they usually lead to computational inefficiency. The exceptions are the
frequency sampling recursive FIR structures [1], that can be used to create a simple,
uniform, non-time decimated filter bank or to estimate a signal spectrum. Their ad-
vantage is the lack of aliasing components in all output signals and a simple signal
reconstruction — a synthesis bank is unnecessary.
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In many practical applications non-uniform filter banks are more suitable due to the
human perception properties. Such banks are commonly used to realize the Discrete
Wavelet Transform (DWT). Unfortunately direct use of the DWT in the mentioned
above applications results in uncompensated aliasing components at the output of the
Inverse DWT block — processed signal output. The aliasing components will appear
if the ratios of signal amplitudes at the outputs of the DWT block are changed. The
reason is the time decimation at every processing stage and impossibility of creating
the ideal half-band filter. In every signal at the DWT outputs there is an important
aliasing component, but if these signals are not changed, aliasing components will be
cancelled after IDWT. Already such a situation is equivalent to the lack of the signal
filtration — the output signal is the same as the input one. In the decimated structures
the aliasing problem is often resolved by dividing the input band at every filtration
stage into two unequal subbands instead of two equal, and decimating only one of
them instead of both [2]. A non-uniform filter bank can also be constructed from the
recursive FIR filters, which is the subject of this paper. In this case aliasing problem
does not exist at all.

Multiresolution is the property of a non-uniform filter bank. In time decimated
structures it is achieved through the multistage filtration connected with the decimation
at every stage. In the presented concept of a non-uniform filter bank based on the
recursive FIR structures the same effect is obtained in a different way. The multistage
filtration is also used, but instead of using decimation, impulse response lengths of
filters at every filtration stage are changed. It is possible due to a particular property
of the recursive FIRs, where their computational efficiency does not depend on their
impulse response lengths.

2. LOWPASS RECURSIVE FIR SECTIONS

The basic part of the considered filter bank is the recursively realized lowpass
FIR filter. Its structure can be directly obtained from the Recursive Fourier Transform
algorithm [3] which realizes the equation:

-1
~j2knn

N
y(m, k) = x(m~n)-e v, M
=0

=

The estimation of the zero frequency spectrum coefficient k and shifting an analysis
window by one sampling interval is equal to the lowpass filtration without the time
decimation:

=

y(m,0) = x(m — n). 2)

7
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Z-transform of (2) shows that this operation can be realized in a recursive manner:

N- -N

Y(2) = X(2)- ZZ’” =X@) —

n=0

3)

The frequency response of the achieved lowpass recursive FIR filter is the response of
a well-known rectangular window. This window is a prototype of the filter. Frequency
properties of the rectangular window are poor. An improvement can be achieved by
using the triangular window instead. A structure of a recursive estimation of a signal
spectrum with this window was presented in [4]. In the time domain the triangular
window can be considered as a convolution of two rectangular windows with the
lengths equal to the half length of the triangular window. It means that the Z-transform
of the triangular window is the squared transform of the rectangular window with the
scaling factor equal to the half length of the triangular window:

2 1 — 7 N2)\?
Y@ =X@) = 2 | =
N 1=z 4
2 ¢ 1 =27 N2 g N “
=X@) =7z 5
N 1=z

An additional delay by one sampling interval had to be taken into consideration
in (4), because the first time sample of the periodic triangular window should be zero.
To avoid amplification of the output signal, normalization through dividing the output
values by the factor N — length of the filter impulse response is required. In case of
the triangular window this factor should be reduced to N/2, due to 6 dB attenuation
of this window for 0 Hz frequency. The transfer function of the lowpass structure with
the rectangular window used as a prototype is then defined:

1 1=V
H =—-
LPR)(2) N 1o (5)
Adequately, the case of the triangular window is described by the equation:
2\? 1 =27~ N2 4 =N
Hipary(2) = (—-) e (6)
@ N (1-z1Y

3. BASIC COMPLEMENTARY LP-HP FILTER PAIRS

The lack of decimation in the lowpass structure and the linear phase property
simplifies the construction of the complementary highpass structure. It is enough to
subtract the filtered lowpass signal from the fullband input signal. Equalization of the
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time shift between the input and the lowpass filtered signal is required before this
operation. Conversion of the Z transfer functions (5), (6) to the frequency domain
leads to the equations:

- ge(y-h, L sin@N?)
Hira(@) = ¢” N sin2) )

vy ( 2 sin(wN/4) )2_ ®

Hirmiw) = e N sin(w/2)

If the delay of the input signal is equal to N/2-1/2 sampling intervals, the phase of
this signal is the same as at the output of the lowpass filter described by (7) and based
on the rectangular window. It means that the value of N must be odd (delay factor must
be an integer). Unlikely, in case of the transfer function (8) — proper for the triangular
window, a delay factor is N/2. It makes N even. The reason for that difference 18 zero
value of the first sample of the periodic triangular window.

Z{N/2‘1/2)I l lz-(wzﬂ/z)}

1

X(z)

Fig. 1. Complementary LP-HP filter pair based on rectangular window

Rys. 1. Komplementarna para filtréw LP-HP oparta na oknie prostokgtnym

Fig. 2. Complementary LP-HP filter pair based on triangular window

Rys. 2. Komplementarna para filtréw LP-HP oparta na oknie trojkatnym
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The structure of basic LP-HP filter pair obtained directly from the lowpass transfer
function (5) is shown in Fig. 1. Adequately for the transfer function (6) it is Fig. 2. It
is worth noticing that the second structure can be realized without multiplication units.
If only N is the power of two, then all multiplications in the structure can be realized
through a simple shift in binary arithmetic. Transfer functions of the highpass sections
are defined by the equations:

_ (2l i B i ‘ sin (wN/2)
Hypry(w) = e/ [1 N @) )
Conn | (2 sin (N4
Hpgpry(w) = e N2 ll B (1_\7 ' igr%%) J 1o

One can notice the only variable in the transfer equations (7), (8), (9), (10) is N —
a number of impulse response samples of each filter pair. This value sets the frequency
of the input band splitting. Figures 3 and 4 present magnitude responses of the lowpass
and highpass sections, which were drawn for two values of N and for both structures
of Fig. 1 and Fig. 2.

Another important property of the proposed structures is a constant amount of the
arithmetic operations per one sampling interval regardless the N value. It is possible to
divide the input band at different points without changing computational burden (even
if lowpass characteristic is very narrowband). The N value influences only the length of
the input delay line. This behaviour is completely different from the classical transversal
FIR structures where the number of arithmetic operations is a direct function of the
impulse response length.

-
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Fig. 3. Magnitude responses of the complementary LP-HP filter pair from Fig. 1 drawn for two values

o 05 0 05
of N =3 (left) and N = 15 (rigt)

H(H [d8]
H(f) [dB]

s s

Rys. 3. Charakterystyki amplitudowe komplementarnej pary filtréw z Rys. 1 wykre§lone dla dwéch
wartosel N =3 (po lewej) i N = 15 (po prawej)
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Fig. 4. Magnitude responses of the complementary LP-HP filter pair from Fig. 2 drawn for two values

of N =4 (left) and N = 16 (rigt)

Rys. 4. Charakterystyki amplitudowe komplementarnej pary filtréw z Rys. 2 wykre§lone dla dwéch
warto§ci N =4 (po lewej) i N = 16 (po prawej)

5

Table 1 presents a number of arithmetic operations in both filter pairs. The structure
based on the triangular window needs almost twice as many operations, but as it is
shown in Fig. 3, 4, a better frequency response can be achieved — attenuation in the
stopband of the lowpass section is higher, ripples in the passband of the highpass

section are lower.

Table 1

Number of arithmetic operations per one sampling interval

Tlo&¢ operacii arytmetycznych na jeden okres prébkowania

Structure =
|l Operations

Fig. 1
(rect. window)

Fig. 2
(triang. window)

Additions

3

5

Multiplications

1

2

4. NON-UNIFORM, NON-DECIMATED FILTER BANK

A non-uniform and non-decimated filter bank is created through a cascade con-
nection of M recursive LP-HP filter pairs. The way of connecting is shown in Fig. 5.
It is important to notice that every LP-HP pair in this structure has a different im-
pulse response length — N value. In case of the last pair (LPy-HPy) this value is the
smallest and at every “lower” stage is consequently increased by a constant factor a in

accordance to the equation:

Nypi=int{a-N,}, meN, a>1, aeR.

(1L
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Finally LP;-HP; pair at the first stage has the biggest impulse response length Nj.
Each Np-; value must be rounded to the nearest odd integer value in case of using
LP -HP pair based on the rectangular window and to the even integer value in case of
pairs based on the triangular window. Changing N means in fact, that every filter pair
has a different split frequency between low and high subband (Fig. 3 and Fig. 4). In
Table 2 a list of operations of the whole filter bank structure was presented. Due to the
recursive realization a number of arithmetic operations only depends on the number of
filtration stages M and chosen basic LP -HP structure (Fig. 1 or Fig. 2). The particular
impulse response lengths Ny, are not important.

HPy =+ yu(n)
JR—— NM
LPy [+ yma(n)
HP; |—--
HPZ g N3

HP, +—» N, LP, > v,(n)

x(n)y—# Ny LP, = yi(n)
LP, > yo(n)

Fig. 5. Forming a non-uniform and non-decimated filter bank through a cascade connection of recursive
LP -HP filter pairs

Rys. 5. Formowanie niejednorodnego i niedecymowanego banku filtréw przez kaskadowe lgczenie par
rekursywnych filtréw LP -HP

Table 2

Number of arithmetic operations per one sampling interval of filter bank consisted
of M basic LP-HP filter pairs

Ilo$¢ operacji arytmetycznych na jeden okres prébkowania dla banku filtréw zlozonego
z M podstawowych par filtréw LP-HP

US;;J;ZHP of Fig. 1 of Fig. 2
. (rect. window) (triang., window)
U Operations
Additions 3M 5M
Multiplications M M

A transfer function between the input and any passband output of the bank structure
is expressed by the equation:

Yp(w)

Hy(w) = X(w)

m
= Hipueny(@) - | | Hupi(@), (12)
I=1

where 0 <m < M.
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Cases of lowpass and highpass outputs are defined as follows:

. |

Ho(w) = ;2)((3 = Hyp(w), (13)
V)

Hy(@) = S :DHHW). (14)

Substitution of the LP and HP transfer functions (7), (9) to (12)+(14) results in
transfer functions of the filter bank consisted of the filter pairs using the rectangular
window:

o= 1 sin(w - Ni/2)

Hypw) =e 77 - N W’ o

) , " -
Hypgy(w) = LW[L]:[—) ' {anm . Smsgluz:n/;)/z) ' ; 11 (1 B I_VLI ' %)J (o
where 0 < m < M,
M M 1 sin(w-Ny/2)
Hyg(w)=e 7 . g (1 N, W) 0
5 -
| ]

H(f) [dB]
&
R
‘
e
‘

- /1A

-3 B
10 107

‘!' | m I ”"

Fig. 6. Example magnitude responses of subbands of non-uniform filter bank based on the rectangular
window. Next N values were assumed in seven filtration stages: [255, 127, 63, 31, 15, 7, 3]

Rys. 6. Przykladowe charakterystyki amplitudowe pasm niejednorodnego banku filtréw opartego na oknie
prostokgtnym. Przyjeto nastgpujace wartosci N w siedmioetapowej filtracji: [255, 127, 63, 31, 15, 7, 3]
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(f) [dB) .
8 8 & 3

-3 2 B
10 10 10
fifs

Fig. 7. Example magnitude responses of subbands of non-uniform filter bank based on the triangular
window. Next N values were assumed in seven filtration stages: [256, 128, 64, 32, 16, 8, 4]

Rys. 7. Przykiadowe charakterystyki amplitudowe pasm niejednorodnego banku filtréw opartego na oknie
tréjkatnym. Przyjeto nastgpujace wartosci N w siedmioetapowej filtracji: {256, 128, 64, 32, 16, 8, 4]

The example of magnitude responses were drawn in Figure 6. Due to the poor
frequency parametrs of the rectangular window used as a prototype, properties of the
constructed filter bank are not satisfactory. Strong ripples and unequality in higher sub-
bands are disadvantageous. Also the increase of attenuation towards higher frequencies
is slow in each subband. This behavior is the result of insufficient side lobes attenuation
(13.2dB) and their low falling speed (- 6dB/okt.) in the rectangular window. A better
frequency response is achieved in a bank using the triangular window as a prototype
of the component filter pairs. The triangular window has higher attenuation of the side
lobes: 26dB and their falling speed: —12dB/okt.. Transfer functions between the input
and outputs of the bank are then defined by equations:

w2 sin(w- Ny/4)Y
HO(T)(CU) =€ : (ﬁ{ : W) » (18)

B Ajw":giﬁ 9 sin (w - Ny 1/4) 2 m 2 sin(w - Nijj4) :
Hmniw) = ¢ . [(Nmu O sin(w/2) ) . 11:11 o (N; ' W)
19

where 0 <m < M,
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e IR TS

dep o M 2 sin(w - Ny/4) :
Hyry(w) = e ‘ D (1 ) (ﬁi . W) J (20)

The example of magnitude characteristics achieved in this case were shown in
Figure 7. To calculate them different values of constants were assumed: Ny = 4
and a = 2. For such values whole bank structure can be simply realized without a
multiplication unit (bank consisted of filter pairs of Fig. 2). Widths of consecutive
subbands then always increase two times and the final band division is the same as in

the classical decimated octave filter bank, but sampling frequency is constant at every
filter bank output.

0.1
0.05}

O " L " A "

0O 10 20 30 40 50 60
0.1 : : : , :

0\/\/_“A
-0.1 : : : :

0 10 20 30 40 50 60
02 : :
-0.2 : x

C 10 20 30 40 50 60
05 : . : : :

0 N~
-0.5 : : - ' -

0O 10 20 30 40 50 60
05 : . :

0
05

10 20 30 40 50 60

Pig. 8. Example impulse responses of non-uniform filter bank based on the triangular window (for lower
frequency subbands at the top and higher at the bottom). Next N values were assumed in four filtration
stages: [32, 16, 8, 4]

Rys. 8. Przyktadowe odpowiedzi impulsowe niejednorodnego banku filtréw opartego na oknie
tréjkatnym (dla pasm o nizszych czgstotliwosciach na gorze, dla wyzszych na dole). Przyjeto nastepujace
wartosci N w czteroetapowej filtracji: [32, 16, 8, 4]
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Considering the common bank structure of Fig. 5 can lead to the conclusion that
the product impulse responses corresponding to the subbands of higher frequencies
are longer than for lower frequencies. Mathematically it is true, but presented in Fig. 8
results show clearly that in reality these proportions are completely different. Effective
Jengths of the impulse responses in the higher subbands are shorter than in the lower
ones. In this case the statement of the effective length means the range where samples
of the impulse response are important — their values are not equal to zero or near
zero. Hence, real proportions between the lengths of the product impulse responses
are similar to the achieved in the decimated non-uniform filter banks.

5. STABILITY CONDITION OF RECURSIVE LP-HP FILTER PAIRS

In theory FIR filters are always stable due to the lack of poles in the transfer
function, but in case of the recursive realization stability conditions must be taken
into account. The reason is the way of obtaining the finite impulse response — through
cancellation of zeros with poles in a transfer function [1]. In most cases arithmetic
operations realized in the finite length binary words are not ideal due to the round
errors, so that cancellation may not also be ideal. Lack of full cancellation of the
poles means that the recursive part of the structure may be unstable — dependently
on the poles location on the Z plane. If a structure falls into an unstable state it
becomes an IIR filter in fact. One can check that the poles of the recursive parts of
the presented in Fig. 1 and Fig. 2 structures are placed on a unit circle in the Z-plane.
Arithmetic errors can displace them outside the unit circle, that can be the reason of
instability. Considerations of the fixed point arithmetic operations accuracy leads to
the conclusion that there are some operations which can be done without any round
errors. These operations are: addition, subtraction and multiplication without a right
shift. All important parts of the algorithms in Fig. 1 and Fig. 2: taking signal from
the input delay line and processing in the recursive loops, can be composed from the
mentioned above operations. In the fixed point errorless arithmetic these algorithms are
stable. Non-errorless are only scaling multiplications by factor 1/N and (2/N)? at the
outputs of the recursive loops, but they do not influence stability. The location of the
transfer function zeros and poles does not depend on them (in accordance to equations
(5) and (6)).

6. SIGNAL RECONSTRUCTION

Due to the constant sampling frequency of signals at all outputs of the filter bank,
signal reconstruction is easy and requires only equalization of the time delays between
signals and summing them up then. Arguments of the transfer function (15)+(20) show
that the phase in case of each output is different. It means that delays are also different.
Maximum delay is achieved for the last outputs of the filter bank — signals ym(n) and
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ym-1(n) in Fig. 5. To equalize these differences delaying of other signals is required. In
case of using the rectangular window (filter bank built on structures of Fig. 1) delay
factors are defined by equations:

duwy = dy-1® = 0, (21)

M
> Ny—M+m+1

[=m+2

dury = 5 , (22)
where 0 < m < M-1.
Adequately, equations for the filter bank using the triangular window are:
dua) = dy-1y = 0, (23)
| M
dury = 5 - >N (24)

where 0 < m < M-1.

Y1) ““@'*'*“”‘

Va1 (1)
~ NON
DECIMATED
x(n) FILTER
T BANK
ya(1)

yi(n)

I

Vo(m)

SIGNAL
CORRECTION

Fig. 9. Signal processing using the non-decimated filter bank.
A structure of reconstruction block was shown

Rys. 9. Przetwarzanie sygnatu przy uzyciu niedecymowanego banku filtréw.
Pokazana zostala struktura bloku rekonstrukeji
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The way of signal reconstruction was presented in Figure 9. Factors defined in
(21)+(24) were used in delay blocks located in a reconstruction block in the picture.
Apart from the reconstruction method, Fig. 9 shows also the way of signal processing
by the presented in this paper filter bank. Amplitudes of signals at the outputs of the
bank can be freely changed without introducing any aliasing components into output
signal you(n). It means that the bank can be easily adopted to realize shaping of the
frequency response. This operation can be done dynamically, so it can be useful for
the adaptive systems.

7. INCREASING FILTER BANK RESOLUTION

Frequency response of the filter bank depends on the frequency responses of the
component filter pairs. Hence, any improvement of the frequency parameters of the
bank needs improvement of parameters of the filter pairs first. In case of the increasing
filter bank resolution it is required to reduce the width of the transition band in the
magnitude responses of filter pairs. It can be done by changing a prototype function.
Instead of the triangle window a better function that assures a narrower transition
band and a magnitude response closer to the rectangle filter can be searched. However,
finding such function is a hard task, because it has to fulfill many conditions: it must be
realized in a recursive manner, generated filter structure must be simple to assure high
computation efficiency, poles of the recursive part of this structure cannot be placed
outside the unit circle in the Z-plane. Additionally, the function has to be symmetric
to fulfill the linear phase condition. Much easier solution is the development of the
structure in Fig. 2 (the structure in Fig. 1 will not be considered here, because it does
not assure a satisfactory frequency response). Lowpass recursive FIR structures used
to create LP-HP filter pairs were the frequency sampling filters. They were tuned to
frequency OHz. Creating a lowpass section from more such filters and tuning them
to different frequencies open new opportunities for shaping a frequency response of
LP-HP pairs. In Figure 10 a structure was presented where a lowpass section was
constructed from two frequency sampling recursive filters. They use the same input
delay line, but in the secord one an amplitude modulation with a complex exponential
function was applied to shifting the signal spectrum [5]. In this way the added branch
filters out a different part of the input spectrum from the basic branch (tuned to OHz).
A signal at the output of the branch with the spectrum shift is complex, but its real
part is the only important. The imaginary part has been discarded, so it does not have
to be computed. Finally, signals from both branches are added. The sum is a lowpass
filtered signal.

In literature another solution of the frequency sampling filters [1] (recursive es-
timation of signal spectrum: [4], [6]) is often presented. It was derived directly from
the Recursive Fourier Transform algorithm and uses multiplications inside recursive
loops instead of the complex modulators outside them. In theory the achieved results
in both structures are the same, but in case of existing round errors, multiplications in
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recursive loops can lead to filter instability. Round errors can arise in each iteration
and can be increased in consecutive iterations due to next round operations. These
structures do not have a forgetting factor — poles are placed on the unit circuit in the
Z-plane. Using the structure that was presented in Fig. 10, multiplications in the input
complex modulator can be realized without any right scaling shift, hence without round
error. Instead, in the output modulator the scaling shift of the result is twice as long.
Therefore, arithmetic operations inside the recursive loops and between the loops and
the input delay line are still errorfess.

4+ ~Yupm2(n)

Yip(r2)(1)
| JLPd

-+

/Ny

2-exp[-j4nn/N]

Fig. 10. Complementary LP-HP filter pair using two recursive branches to reduce the width of transition
band (complex signal lines were thickened)

Rys. 10. Komplementarna para filtréw LP-HP wykorzystujaca dwie galezie rekursywne w celu redukcji
szerokosci pasma przej$ciowego (linie sygnatéw zespolonych zostaly pogrubione)

The transfer function of the lowpass section with two recursive branches is expres-
sed by equation:

( sin (WN/4) )2+(sin(wN/4))2+
) (25)

S {2V | \sin(w/2 = 27/N) sin (w/2)
Hipay(w) =7 - (N . 5
N sin (wN/4)
sin (w/2 + 2n/N)
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Fig. 11, Magnitude responses of the complementary LP-HP filter pair from Fig. 10 that were drawn

(25) for two values of N=12 (up) and N=50 (down)

Rys, 11. Charakterystyki amplitudowe komplementarnej pary LP-HP z rys. 10, ktére wykreslono
dla dwoch wartosci: N=12 (na gérze) i N=50 (na dole)
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Fig. 12. Example magnitude responses of subbands of non-uniform octave filter bank using LP-HP filter
pairs of Fig. 10. Next N values were assumed in 8 filtration stages: [1024, 512, 256, 128, 64, 32, 16, 8]

Rys. 12. Przykladowe charakterystyki amplitudowe pasm niejednorodnego oktawowego banku filtrow
wykorzystujacego pary filtrow z rys. 10. Przyjgto nastgpujace wartosci N w o§mioetapowej filtracji:
[1024, 512, 256, 128, 64, 32, 16, 8]

Fig. 13. Example magnitude responses of subbands of non-uniform half octave filter bank using LP-HP
filter pairs of Fig. 10. Next N values were assumed in 16 filtration stages: [1448, 1024, 724, 512, 362,
256, 180, 128, 90, 64, 46, 32, 22, 16, 12, 8]

Rys. 13. Przykladowe charakterystyki amplitudowe pasm niejednorodnego pétoktawowego banku filtréw
wykorzystujacego pary filueéw LP-HP z rysunku 10. Przyjeto nastgpujace wartosci N w 16-etapowe;j
filtracji: [1448, 1024, 724, 512, 362, 256, 180, 90, 64, 46, 32, 22, 16, 12,8]
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Figure 11 presents example magnitude responses of the lowpass and highpass
sections of the structure of Fig. 10. Impulse response lengths Nm were chosen in such
a way that the band division frequency is similar to the achieved in Fig. 4, where a
lowpass section with one branch was used. As it was expected the magnitude responses
became closer to rectangular and the widths of the transition bands were reduced.
However, the cost of these improvements are additional arithmetic operations that must
be done due to adding the second branch in the lowpass section: two multiplications of
a real value by a complex value, two additions of complex values and one addition of
real values. In this case a multiplication unit is required. Multiplication constants are
not power of two, so they cannot be realized through a simple shift of a binary value.
Moreover Ny, values have to be lengthen to obtain the same band division frequencies,
fortunately it does not influence the number of arithmetic operations. In Figures 12 and
13 magnitude responses of the improved filter bank were presented. In the first case the
change of the subband width was preserved as in Fig. 7 — an octave bank (constant
in (11) equal 2). In the second case resolution of the filter bank was increased twice —
a half octave bank. Thus constant ¢ in (11) and the change of subband width had to be
reduced to V2. Figure 13 shows that some problems with keeping this value in higher
subbands exist, but generally the goal was achieved. The reasons are relatively big
differences between rational values of N, achieved directly from the multiplication by
V2 and after rounding them to the nearest even values, if Ny, are small. It concerns only
higher subbands, because they are processed by the filter pairs with shorter impulse
response lengths Ny,.

8. CONCLUSION

In the paper the idea of construction of a non-uniform filter bank using recursive
FIR filters was presented. Well-known window functions: the rectangular and the trian-
gular were used as filter prototypes. These functions assured simplicity of the filter
structures and their high computational efficiency. In case of an octave filter bank, the
structure based on the triangular window makes this task possible to realize without a
multiplication unit. However, frequency parameters of these windows can be in some
applications insufficient. First of all it concerns the stopband attenuation. The value of
this parameter directly depends on the side lobe level of the used window function.
The attenuation in a stopband can be increased by choosing another window function.
Trigonometric windows such as Hann, Hamming, Blackman and Blackman-Harris can
be adopted here, but it is important to notice that the use of these windows does not have
to lead to the computationally effective structures. Moreover some well-known window
functions, such as for example Kaiser-Bessel windows cannot be realized in a recursive
manner at all. It seems that the best solution to increase the stopband attenuation could
be designing a special function to this application, but it is a hard task because many
additional conditions must be fulfilled, especially a stability condition. Increasing the
frequency resolution of the bank is much simpler task. In the paper a half octave filter
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bank was presented as an example. The key to the increase of resolution is reducing
the widths of component filters transition bands. It can be done through increasing the
number of recursive branches used to the construction of basic LP-HP pairs. However,
this solution leads to the increase of the number of arithmetic operations, so designing
a new prototype function could be a better solution also in this case. It is the subject
of further research.
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NIEJEDNORODNE, NIEDECYMOWANE CZASOWO BANKI FILTROW
OPARTE NA REKURSYWNYCH STRUKTURACH FIR

Streszczenie

Artykul porusza zagadnienia cyfrowej filtracji i przetwarzania sygnaléw. Przedstawiono w nim nie-
jednorodny bank filtréw zrealizowany bez czasowej decymacji sygnatu, W obecnych konstrukcjach bankéw
niejednorodnych decymacja jest kluczowym elementem, ktéry umozliwia uzyskiwanie wysokiej efektyw-
noéci obliczeniowej. Jednak w przypadku modyfikacji stosunkéw amplitud sktadowych czestotliwoscio-
wych sygnatu, a to jest istota filtracji sygnalu, jest tez Zrédiem aliasingu. Brak utraty efektywnosci obli-
czeniowej przy rezygnacji z decymacji, zostal osiagniety w konstrukcji zaproponowanej w artykule przez
wykorzystanie rekursywnych struktur FIR. W odréznieniu od klasycznych transwersalnych struktur filtréw,
w tym przypadku liczba potrzebnych operacji jest niezalezna od dtugosci odpowiedzi impulsowych filtréw
sktadowych. Stad jest mozliwe tworzenie banku zloZonego z filtréw o réznych dtugosciach odpowiedzi
impulsowych i szeroko$ciach pasm bez wplywu na liczbe wymaganych operacji arytmetycznych.

Konstrukcje podstawowej, komplementarnej pary filtréw dolnoprzepustowego i gérnoprzepustowego
oparto bezposrednio na algorytmie rekursywnej transformaty Fouriera. W celu poprawy ich parametréw
czgstotliwodciowych zastosowano okno trdjkatne, ktdre jest realizowane rekursywnie. W artykule przed-
stawiony zostal réwniez sposéb rekonstrukceji sygnatu wyjsciowego.

Zaproponowane banki filtréw posiadajg liniowa charakterystyke fazows i wladciwo$¢ perfekeyjnej
rekonstrukcji.

Stowa kluczowe: bank filtréw, rekursywna transformata Fouriera, rekursywna struktura FIR, aliasing
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Dithering methods in A/D conversion for uniform quantizers
and errors introduced by dither

TOMASZ ADAMSKI

Institute of Electronic Systems
Warsaw Univesity of Technology
00-665 Warszawa ul. Nowowiejska 15/19
e-mail: T.Adamski@ise.pw.edu.pl

Otrzymano 2005.05.06
Autoryzowano 2005.07.19

In the paper mathematical background of the classical dithering method (used in A/D
converters) is described. Some generalizations of the classical method are proposed. The
new concept is based on inverting “dithering characteristic” F (defined in the paper). Both
classical and generalized method errors are assessed and analyzed in detail,

Keywords: dithering, A/D conversion, quantizers, measurement accuracy, stochastic proces-
ses

1. INTRODUCTION

It is well known that dither (i.e. noise purposely added to the converted input
voltage) can improve accuracy of A/D converters. In the paper we try to assess errors
and accuracy of the classical dithering method and we propose a generalized dithe-
ring method. The essence of the new approach consist in averaging and inverting a
“dithering characteristic” (defined in the sequel).

In general dithering methods are divided into two categories:

a) subractive dither (when we subtract dither realization after quantization),
b) non-subtractive dither (when we do not subtract dither realization after quantization).

The paper deals only with the non-subtractive dither.

Every constant inside intervals, real function of a real variable ON R —> R is
called a quantization function. More precisely, we assume in the definition that we
have a sequence (/;)cz of intervals I; ¢ R that for every [ € Z and x € I; we have
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ON(x) = const. and Uli = R and there is a real number & > 0O that for every { € Z
VA
we have [,(I;) > &, where [; is a Lebesgue measure on R. Additionally we assume that

for every i, j € Z, i # j we have [; N [; = 0 and there exist two points x1, x2 € R that
ON(x1) # ON(x2). ‘

From electronic engineering point of view the quantization function is a static
input/output characteristic of an electronic circuit (with one or more comparators)
called a quantizer.

The quantization function QN : R — R assumed in the sequel describes a typical

1
A/D ideal rounding converter and is defined with the formula ON(x) = Ax [Z—;x +1/2

where Ax > 0 is a parameter. It is so called “the uniform quantization function” (see.
Fig. 1.1).

Let D be a real random variable describing dither. Assume D is defined on a
probabilistic space (€, 3, P) and ON(a + D) € LY(Q, M, P) for etery a € R. In the
paper a function F : R — R given for every a € R with the formula

Fa)2 E(ON( + D) = f ON(a + x)Pp(dx) (1
R

is called a “dithering characteristic”. Pp is a probability distribution of the random
variable D. Then the dithering characteristic depends on two parameters: quantization
function ON : R — R and probability distribution Pp of the random variable D.

In the section 2 we assess properties of this function. In particular we prove
that under natural assumptions the function F is continuous and strictly monotonic
increasing. Some particular examples of dithering characteristics are given in the sec-
tion 3. '

The section 4 deals with classical and generalized dithering method. The
section 4 is devoted to errors and accuracy of the dithering methods.

A simplified block diagram of the circuit for measurement (i.e. A/D conversion)
with the classical dithering method is shown in the Fig. 2. To the measured input
voltage a is added a dither D and then the sum a + D is quantized and averaged.

Assume we have a random variable D € L'(Q, 9, P) or more strictly a sequence
(D)., of independent random variables with the same distribution as the distribution
of the random variable D (we assume, that D = Dy). In this case we have of course
D, € L}(Q,M, P) for every n € N. Note that QN(a + D) is a random variable because
a quantization function QN is measurable as a constant (inside intervals) function.
Similarly for every n € N, ON(a + D,,) is a random variable. Additionally (proof in the
section 2) we have ON(a+ D) € LYQ, M, P) and ON(a+ D,) € Ll(Q, 9N, P) for every
neN.

In Ny experiments we obtain a sequence of numbers

ON(a + D1)(w), ON(a + Dy)(w), ..., ON(a + Dyo)(w) @
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where w €  is an elementary event. Then we have N, independent realizations of the
random variable ON(a + D) or Ny first coordinates of the trajectory of the stochastic

Ny
dar 1
process (ON(a + Dy)).,. Denote A(Ny) J A Z ON(a + D,). Now we compute the
’ 0 n=1
value
] &
ANoX(@) = 7= ), ON(@ + Dy)(w). (3)
n=1

Using Strong Law of Large Numbers (SLLN) (see appendix) we obtain that if
Ny — oo then

Ny
1
A Z ON(a + Dy)(w) — E(QN(a + D) P almost everywhere 4)
0 n=1

Under above mentioned (and some additional) assumptions on the random variable
D distribution and the random sequence (Dy)e; (see sections 2, 3 and 4) we have
E(QON(a+ D) = a and we can admit A(No)(w) as a value of the measured input voltage
a. It is the essence of the dithering method.

The crucial question about the measured value « is answered in the following way:
the value admitted as a (i.e. final result of measurement) is a realization of the random
variable A(Np). It is exactly like in the case of parameter estimation in mathematical
statistics, A(No)(w) is an estimate of the value a. Speed of convergence of the estimator
A(Ny) to the measured value a is analyzed in the section 5.

In the paper we assess errors of the dithering method caused by

1) limited number of averaged samples Ny

2) the fact that a distribution of the random variable D can be different from assumed
one,

In the sequel we describe also a generalization of the classical dithering method.
The essence of the proposed solution consist in construction of a strong consistent
and unbiased estimator of the value a for a larger class of dither D distributions.
In the classical dithering method the class of acceptable distributions is limited to
special kinds of uniform distributions. In generalized dithering method the class of
acceptable distributions is (as it is proven below) much wider. The generalized method
allows to estimate a with averaging and inverting the dithering characteristic. To prove

correctness of the method we use Strong Law of Large Numbers and some properties
of dithering characteristics.
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A
ON(x)
-l Ax
A2 A2 x
- -Ax

Fig. 1. Quantization function QN : R — R assumed in the paper is the mid-tread quantizer transfer
characteristic

Rys. 1. Funkcja kwantyzacji QN : R — R rozwazana w pracy jest charakerystyka typu ”mid-tread”
(czyli charakterystyky z przedprozem w $rodku)

Averagi
a ON || "G00
: Quantizer ™ Correction | =
D
Dither
Generator

Fig. 2. Simplified block diagram of the circuit for measurement (i.e. A/D conversion) with classical and

generalized dithering method. The dither D is added to the measured input voltage a and then the sum

a + D is quantized. The procedure is repeated Ny times then quantized samples are averaged. The last

step is correction of the average with the dithering characteristic, the output A(No) is an estimator of the
value a :

Rys. 2. Uproszczony schemat blokowy ukladu do konwersji A/C wykorzystujacej metodg ditheringu
(klasyczng lub uogélniona). Dither D jest dodawany do mierzonego napiecia wejéciowego a. Nastgpnie
suma a + D jesf kwantowana. Procedura ta powtarzana jest Np razy a nastgpnic skwantowane probki sg

uéredniane. Ostatnim krokiem jest korekcja uzyskanej wartosci $redniej za pomocy charakterystyki

ditheringn. Warto$¢ wyjéciowa A(Ny) jest estymatorem warto$ci mierzonej a
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2. BASIC PROPERTIES OF DITHERING CHARACTERISTICS

In the section we give some basic properties of the dithering characteristic defined
in the section 1. We would like to know if the dithering characteristic is monotonic
increasing, strictly monotonic increasing or continuous.

Theorem 2.1. Assume ON : R — R is a uniform quantization function. If a random
variable D has the mean value i.e. D € L'(Q, M, P) then
1) for every a € R there is the mean value E(QN(a + D)) (then the dithering characte-
ristic is well defined)
2) a dithering characteristic is always a monotonic increasing function
(it is independent from the distribution of the random variable D describing dither, the
distribution can be for example discrete, continuous or have an arbitrary type of the
distribution)
Proof. Ad 1. We have to prove that the function QN(a + D) : Q - R (where a is an
arbitrary real number) is P integrable. At first observe that ON(a + D) : Q — R is a
random variable. A uniform quantization function is measurable as real function con-
stant inside intervals. The function a + D is of course measurable then a superposition
ON(a + D) : Q — R is a measurable function too.

Introduce 2 functions F; : R — R and F, : R — R defined with the following

A A
formulas: Fy(x) = e +x and Fy(x) = il + x. They are of course measurable

functions and for every x € R we have Fi(x) < QN(x) < F5(x). Then Fi{a + D) and
Fp(a + D) are random variables and

Fila+ D)< ON(a+ D) < Fpla+ D) (5)

It is easy to note that if D € Ll(.Q, I, P) then also Fi(a + D), Fy(a + D) €
LY, M, P). Indeed F; (a + D) € L1(Q, M, P) because

E(Fl(a+D))=E(—%)E+a+D)=E(—%§~+a)+E(D) ©)

In similar way we can prove, that Fo(a + D) € L'(Q, M, P). Then ON(a + D) €
LI(Q,‘JJB, P) as a random variable bounded by a P integrable function (see (5)).
Ad.2. Indeed if a; < a, then of course ON(a; +D) < ON(ay+D). Therefore E(QN(a; +
D)) < E(QN(ay + D) i.e. F(a)) < F(ay) then a function F is monotonic increasing.®
Theorem 2.2. Let QN : R — R be a uniform quantization function. If a random
variable D has the mean value i.e. D € L1(Q, 9%, P) and has a density function then
1) for every a € R there is a mean value E(QN(a + D)
2) the dithering function R 3 a — F(a) = E(QN(a + D) € R is continuous and
monotonic increasing.
Proof. Partially the theorem is a consequence (or rather repetition) of the theorem 5.
We have to prove only that the dithering characteristic is continuous. To prove that the
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dithering characteristic R 3 a — F(a) = E(ON(a + D) € R is continuous we have to
prove that: if @, — ag then

E(ON(ay + D) — E(QN(ag + D) (N
or equivalently that
Jim E(ON(a, + D) = ON(ag + D)) = 0 8

but because there is a density of the random variable D then we have
E(QN(a, + D) ~ QN(ag + D)) = f (ON(an +x) — ON(ao + x)f ()1 (dx) ~ (9)
R

Note that if a, — ag then [; almost everywhere (/; is a Lebesgue measure on the real
axis) we have

Aim (ON(a, +x) — ON(ag + x)) = 0 (10)

because we subtract “mutually close” shifted quantization functions. Then of course
we have also: /; almost everywhere '

lim ((QN(a, + x) ~ ON(ag + 0))f(x)) = 0 an

Note now that the absolute value of the integrated functions on the right side of the
formula (9) can be bounded with a /; integrable function. Indeed, we have

I(ON(ay +x) = ON(ag + x)) f ()] < (IQN(ay + 2 + QN (ao + )N f(x) <
2-|ON(m + x)| f(x)

where m = supa,,.
neN

From the theorem 5 it follows that ON(m + D) € Ll(Q, M, P) and of course
2- QON(m + D) € L'(Q, M, P). Then from the theorem on changing variables we have
2-ON(m+id)-f € L'(R,2,1,), where id : R — R is an identity function. As a result we
have that an absolute value of the integrated functions in the formula (9) is bounded
for every n € N by an integrable function. Then assumptions of the Lebesgue theorem
(on convergence under the integral) are fulfilled. Therefore we have
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=00

lim E(QN(a,+ D)~ QN(ap+D)) = lim f (ON(a, + x) = ON(ag + x))f (D)l (dx) =
R

= f lim (Qz’\/(a.,2 +x) ~ ON(ap + x) f(x)(dx) =0

#2400
R

It proves the convergence (8) then the dithering characteristic F' is continuous.®

Comment. In the above proof we use in fact the assumption that the random variable
D has the density f related to the Lebesgue measure.

Theorem 2.3. Assume ON: R — R is a uniform quantization function. If a random
variable D has the mean value i.e. D € L'(Q, M, P) and has the density function

1 1
f € LY(R, 2,1;) such that for every x € [»—EAx,iAx] (Ax is a parameter of the
quantization function) we have f(x) > O then '

1) for every a € R there is a mean value E(QN(a + D)
2) dithering characteristic R 3 a — F(a) = E(QN(a+ D) € R is continuous and strictly
monotonic increasing

Proof. Partially the theorem 7 is a conclusion from the theorem 6. We have to prove
only that the dithering characteristic F : R — R is a strictly monotonic function.
Note that if a; < a; and ay — a1 < Ax/2 then the function

R3>x — ON(a; +x)— QN{(a; +x) € R
is “a periodic sequence of rectangular impulses” with the width a; — a; and height

> Ax. Additionally one impulse is placed completely on the interval [~—2~Ax, Z):Ax].

From the Luzin theorem (from measure and integral theory) and the Stone-
Weierstrass theorem (on properties of continuous functions on a compact set) it follows
that the integral of the “sole impulse” is greater than O i.e.

f (ON(az +x) — ON(ar + ) f W) (dx) > 0.
[-3Ax,1Ax]

Hence we have
Flay) - F(ay) = E(QN(az + D) — QN(a; + D)) = f(QN(az +x)—
R

~QN(ay + x))f (D)l (dx) > f (ON(az + x) = ON(ay + ) f()h(dx) >0

[~iAx,1ax)
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It proves that the dithering characteristic function F is strictly monotonic.®
Theorem 2.4 Assume p > 1, p€ R*, a € Rand ON : R — R is a uniform quantization
function. If D € L7(Q, 9%, P) then ON(a + D) € LP(Q, M, P).

Proof. Let ¢ be such a constant that ¢ > Ax/2. Consider a function

g:R3x— g(x)(z ¢+ x| € R. It is easy to verify that the following inequality holds.:
ION(x)] < g(x), then also |ON(x + a)] < g(x + a) and |ON(x + D)| < glx + D).

To prove, that ON(a + D) € LP(Q,9, P) it is sufficient to show that gla+ D) €
LF(Q, M, P).

From the theory of B spaces L”(Q, 9%, P) it follows, that a constant function belongs to
this space and if D € L”(Q, M, P) then a+ D € L"(Q, M, P) and |a + D| € L*(Q, M, P).
Directly from this fact we obtain that g(a + D) € L”(, M, P) and finally QN(a + D) €
LP(Q, M, P).m

3. SOME PARTICULAR EXAMPLES OF DITHERING CHARACTERISTICS

There are some easy to analyze particular cases of random variable D probability
distributions.

Example 1. If dither is described with the Dirac measure concentrated in the point 0
then the dithering characteristic F is equal to a quantization function i.e. F (x) = ON(x)
for every x € R. As a result the dithering characteristic is a monotonic increasing
function but is not continuous.

If dither is described with the Dirac measure concentrated in the point b € R then the
dithering characteristic F' is given for every x € R by the formula F (x) = ON(x + b).
As a result the dithering characteristic is a monotonic increasing function but is not
continuous.#

Example 2. If a random variable D has a discrete distribution concentrated on a finite
number of points then the dithering characteristic F is a monotonic function, constant
inside intervals but not continuous.m

Example 3. If a random variable D has a density f such that supp f is a subset of

1
the closed interval [~k Ax + b, koAx + b], where k1, k, € R*, b€ R and 0 < ki, ko < 3

then the dithering characteristic is continuous but constant on a number of intervals.
Thus it is not invertible (see Fig. 6 and 8).m

Example 4. If a random variable D has a uniform distribution then dithering charac-
teristic is continuous, monotonic increasing and linear inside intervals or linear.®

) C . 1 1
Example 5. If D has a uniform distribution on the interval —EkAx + b, —2-kAx + b} for

fixed k € N and b € R then the dithering characteristic is given for every x € R by the
formula F(x) = x + b (see Fig. 7).
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. . , o , 1 1
In particular if D has a uniform distribution on the interval ~——2—]ch, EkAx for fixed

k € N then the dithering characteristic is linear i.e. F(x) = x for every x € R (see Fig.
6, and 7).8

Example 6. If D has a probability distribution f given by a formula

400
flx) = Z ak)([;m%kAx,%kAx]

k=00

(where @y € R* and Xi-1kax,ikax) 18 @ characteristic function of the set —-—;kAx, %kAx )
then the dithering characteristic is linear i.e. F(x) = x for every x € R. Then a uniform
distribution on the interval [~—;—kAx, %kAx} for fixed k € N is not a unique type of
distribution giving a linear dithering characteristic.

Example 7. If D has a probability distribution f given by a formula

+00

Jf(x) = Z QX [~ LkAx+by, LkAx+by]

k=—0o0

where @ € R*, and X[-Lkarvsby, dkaxs,) 18 @ characteristic function of the set

2

1 1 .
—zkAx + by, ~kAx + bk} then there exists b € R that the dithering characteristic is
given for every x € R by the formula F(x) = x + b.m

Comment. For the given quantization function and probability distribution of the
random variable D we can compute values of the dithering characteristic F : R — R
with arbitrary accuracy. It is easy to note that ON(x) = x — ([x + Ax/2]a, — Ax/2) then
the quantization function is a sum of a linear function id : R — R and a periodic
function R 3 R — —([x + Ax/2]a, — Ax/2) € R with a period Ax. Therefore the value
of the dithering characteristic F(a) is equal to

F(a) = E(QN(a + D) = E(a + D) — E({a + D + Ax/2]px + Ax/2 =
=a+ E(D)~ E(la+ D + Ax/2]a, + Ax/2
then the function F is also composed from the linear part and the periodic part with

a'period Ax. Then for computation of the dithering characteristic F, it is sufficient to
know only the following function

[-Ax/2,Ax/2] 3 a = E([a + D + Ax/2]a,)

In practice linearity (or nonlinearity) of the dithering characteristic is important.
Nonlinearity of the dithering characteristic ¥ (under assumption of the continuous

differentiability F on the real axis R) can be defined as a number sup F'(x) - inlg F'(x).
x€R X€
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It can be easily seen that:

sup F'(x) — inf F'(x) = su F'(x)— inf F(x)=
xelg *ER ,\'E[—Ax/gA.\'/ZJ xe[-Ax/2.0x72]
= su "(x) — in "(x)
XE[~AX/§AX/2] § x€[-Ax/2,Ax/2] J

where g is a periodic component of the dithering characteritic.

It follows from our computer simulations the following, intuitively clear conclu-
sion: “larger dither” gives a “more linear” dithering characteristic . This rule does
not work always but is useful from practical point of view.

On Fig. 3-9 some exemplary dithering characteristics are shown.

Di!heﬁbg chara‘cte(istic for Gaussian dither
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Fig. 3. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is Gaussian with the mean value
0 and a standard deviation o = 0.1Ax. Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 3. Przyklad charakterystyki ditheringu dla gaussowskiego rozktadu ditheru z wartoscia $rednig 0 i
odchyleniem standardowym o = 0.1Ax. Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax = 1V
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Dithering. characteristic for Gaussian dkither

Yoltage

Fig. 4. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is Gaussian with the mean value
0 and a standard deviation o = 0.3Ax. Quantization function is uniform with Ax = 1 V

Rys. 4. Przyklad charakterystyki ditheringu dla gaussowskiego rozkladu ditheru z wartoscia $rednig 0 i
odchyleniem standardowym o = 0.3Ax. Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax = 1 V

Dithering charactsristic for Gaussian fﬁither

Voltage

Fig. 5. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is Gaussian with the mean value
0 and a standard deviation o = 0.5Ax. Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 5. Przyktad charakterystyki ditheringu dla gaussowskiego rozkiadu ditheru z wartoscig §rednig 0 i
odchyleniem standardowym o = 0.5Ax. Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax = 1 V
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 Ditheting qhaxé;t:egis?ic for uniformidistribution
3 e 3 : :

Voltags
]
!
B
!
i
L
i

Voltage
Fig. 6. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is uniform on the interval
[~0.1 Ax, 0.1 Ax]. Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 6. Przykiad charakterystyki ditheringu dla jednostajnego rozkladu ditheru na przedziale
[-0.1 Ax, 0.1 Ax]. Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax =1 V

Yoltage
Fig. 7. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is uniform on the interval
1
[—%kAx, Ek[.\x} for k = 5.5. Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 7. Przyklad charakterystyki ditheringu dla jednostajnego rozkladu ditheru na przedziale.
1 1
{——z«kAx, EkAx} dla k = 5.5. Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax =1V
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Fig. 8. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is uniform on the interval
[-0.1Ax + 2Ax,0.1Ax + 2Ax]. Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 8. Przyklad c'haraktefystyki ditheringu dla jednostajnego rozktadu ditheru na przedziale
[-0.1Ax + 2Ax, 0.1Ax + 2Ax]. Funkcja kwantyzacji jest rtéwnomierna z Ax =1 V

Dithering charactenstic

Voltage

Voltage

Fig. 9. Exemplary dithering characteristic when the dither distribution is given by the formula

f(x) = m’X{—OJAx,OVIAx] + ZA_X [—-0.5Ax,0.5Ax] + Quantization function is uniform with Ax =1V

Rys. 9. Przyklad charakterystyki ditheringu w sytuacii, gdy rozklad ditheru zadany jest wzorem
1

X[-0585054x Funkcja kwantyzacji jest réwnomierna z Ax =1V

e r—

15
fx) = AN 01880187 +




62 , T. ADAMSKI Kwart. Elektr. i Telekom.

4. CLASSICAL AND GENERALIZED DITHERING METHODS

In the paper we assume that a random sequence (D), (introduced in the section
1) is a sequence of independent random variables with the same probability distribution
as the random variable D (we assume that D = D; and D € L'(Q, M, P)). In this case
we have of course D, € L'(Q, 9, P) for every n € N. Hence for every n € N and every
a € R we obtain ON(a + D) € L'(Q, M, P) and ON(a + D,)) € L'(Q, M, P).

Additionally assume, that the dithering characteristic F : R — R (see section 2)
is continuous and strictly monotonic increasing. We can compute values of F' with
arbitrary accuracy computing values of the periodic component of the function F. To
be exact we have to compute values only on the interval which has the length equal to
the period of the periodic component.

The generalized dithering method is simple. We know the dithering characteristic
F : R — R for a given distribution of the random variable D and we take Ny values

ON(a + D)) (w), ON(a + Dr)(w), ..., ON(a + D,)(w), ..., ON(a + Dy, )(w) 12)

where w € Q is an elementary event. Then we compute the mean value
Ny
1
A Z ON(a + D,)(w). A finite sequence (12) is composed of Ny independent reali-
0

n=1
zations of the random variable QN(a + D) or in other words Ny first coefficients of the

trajectory of the stochastic process (QN(a + D )t -
Using Strong Law of Large Numbers (SLLN) (see appendix) we obtain that P
almost everywhere if Ny — oo then

&
N > ON(a + D,)w) = E(QN(a + D) (13)
n=1

i.e. P almost everywhere if Ny — oo then we have

1 &
¥ 2, ON@+ D)) = F(@ (14)
n=1

Because the function F : R — R (as strictly monotonic increasing and continuous)
is invertible and an inverse function F~! : R — R is continuous then from (14) we
have P almost everywhere: if Ny — oo then

No
- -];,1-(; }; ON(a + anw)} — FY(F(a)) = a (15)

As an estimator of the value a we can admit
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. No
AN L F! (}\% > ON(a+D,) (16)
n=1

An estimate of the value g is then computed as a realization of the random variable
A(No) i.e.

, 1 No
AW @) = I = D ONta + Dy (w) (a7)

n=1

The formula (15) says that the estimator (16) is strong consistent . From the
convergence P almost everywhere it follows the asymptotic convergence of random
variables (i.e. convergence in probability). In our case it means that if Ny — +oco then
the convergence P almost everywhere A(Ny) — a implies the convergence A(Np) — a
in probability. Then we can say: for every £ > 0 and every ¢ > O there is such Ny € N
that for every Ny > Ny we have ‘

P(JA(Ng) —al 2 &)< ¢ (18)

In short, the answer about the value a is the following: a (a final result of the
measurement) is in fact a realization of the random variable A(Ny). A(Np)(w) is an
estimate of the value a. It is exactly the same case as parameter estimation in mathe-
matical statistics. The inequality (18) gives a good intuitive description of the “practical
value” of the estimate A(Np)(w).

We can obtain the classical dithering method as a special case of the described
above generalized dithering method.

If the random variable D describing dither has the uniform distribution on the

1 1
interval [-—ikAx, -z—kAx] for fixed k € N then the dithering characteristic is linear i.e.

F(x) = x because under these assumptions D € LY(Q, M, P) and we have

E(ON(a+D)=a - (19)

In this situation we have not to compute the inverse of the function F. The formula
(19) is the essence of the classical dithering method. The equality (19) can be understo-
od in the following way: averaging of samples cancels nonlinearity of the quantization
function ON in the formula (19).

Finally in the classical dithering method we take as A(Np)(w) (an estimate of the
value a) the average i.e.

: No
1
A(No)(w) = Ne Z ON(a + Dy(w)) (20)
n=1
Comment. All over the paper we assume that (D, is a sequence of independent
random variables with the same probability distribution. The dithering method works
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correctly also in the more general case when a sequence (D,),-, is a sequence of real
random variables stationary in the strict sense. In both cases we assume that (D,);”,
fulfills the additional condition: for every n € N we have D, € L' (Q, M, P) (see. Strong
Law of Large Numbers in the appendix).

Asymmetry of the random variable D distribution causes errors in the classical
dithering method. In generalized method it is not important because we correct these
errors by inverting the dithering characteristic /. But in both dithering methods true
information about a distribution Pp of the random variable D describing dither is a
crucial point for accuracy.

When we do not use the true distribution of the random variable D (in dithering
characteristic computations) it introduces usually a systematic error of the method.

Assume Fy and F, are continuous and strictly monotonic increasing dithering
characteristics. F; denotes a true dithering characteristic, and /', an admitted dithering
characteristic. '

For a systematic error of the method we can take a number F YF(a)-F fl (Fi(a)) =
F5 1(F 1(a)) — a but as a rule a is unknown then more convenient solution is taking as
a systematic error (denote it by dg) an assessment done in the following way

do < sup|F3'(x) = F'(x)|-
xeR

We would like to prove the fact “if distributions of two random variables D* and
D describing dither are sufficiently “close” then dithering characteristic £ and F (for
D* and D appropriately) are close too. The situation is explained by the following
theorem”. '

Theorem 4.1 Assume a random variable D € L} (€2, 9, P) has a probability density
and for every k € N, D* € L'(Q, M, P) and a sequence (Dk),‘:‘,’;1 is a uniform integrable
family of random variables. If D* — D converges weakly when k£ — +co then

1) for every x € R, Fy(x) — F(x) when k — +co (point convergence), where Fy is
a dithering characteristic for the random variable D* and F is a dithering characteristic
for the random variable D.

2) if for every k € N the random variable D* has a density (related to the Lebesgue
measure on the real axis) then Fy — F uniformly when k& — +oo.

Comment 1. Assumption of weak convergence is not an especially restrictive
assumption. If D — D P almost everywhere when k — +o0, or D* — D in probability
or D¥ — D in the norm of LF(Q, M, P) (where p = 1) then D - D converges weakly
when k — +c0.

Comment 2. There are many natural examples of uniform integrability. For in-
stance a sequence (Dk),,‘z‘;1 is a family of uniform integrable random variables if there
is such a bounded interval I C R, that Pp(/) = 1 for every k € N. Another example, if
DF € LP(Q, M, P) where p > 1 and D*¥ — D converges in LP(Q, M, P) when k — +c0
to a random variable D € L7(Q, M, P) then a family of random variables (D"‘)],‘f’:1 is
uniform integrable.® :
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Proof. Ad. 1. We have to show, that for every a € R we have
f ON(a + D"dP — f ON(a + D)dP
Q : Q
providing k — +oo. Equivalently: for every a € R when k — +oo we have

fQN(a + X)Ppi(dx) — fQN(a + x)Pp(dx)
R R

From the weak convergence D* — D (i.e. from weak convergence of probability
distributions: Pp« — Pp when k — +o0) it follows (see [2]) that for every A € B(R)
fulfilling the condition Pp(8A) = 0 we have:

lim Ppe(4) = Pp(A)
~ 400

where A denotes a border of the set A. Therefore for every interval I; = [iAx —
Ax/2,iAx + Ax/2) for i € Z we have

f ON(a + x)Ppr(dx) — f ON(a + x)Pp(dx)
I I

i

,
Denote B, = U I;. From the above formula it follows that

i=—r

fQN(a + x)Ppe(dx) — fQN(a + x)Pp(dx)
B, B,

From the uniform integrability of the family of random variables (D ey We obtain

the uniform integrability of the family of random variables (QN (a+Dk)),‘z°:1 . Therefore
we have

fQN(a + x)Ppi(dx) — fQN(a + X)Pp(dx).
R R

Hence Fy(a) — F(a) when k — +o0o which proves the point convergence i.e. the
first part of the thesis.

Ad.2 Under admitted assumptions dithering characteristics are continuous. On the
other hand (see comments on periodicity in the section 2) dithering characteristics Fy
and F can be written as Fy(x) = id(x) + g (x) and F(x) = id(x) + g(x), where g, and
8 are continuous functions with a period Ax. Thus [F) — F| is a periodic function with
a period Ax and we have
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sup [Fr() = F()l = sup  |Fe(x) - F)l= sup  |g(x) — g(x)]
xeR x€[~Ax/2,Ax/2} xe[-Ax/2,Ax/2]

Because a sequence of continuous functions which converges in every point on
the closed interval is uniformly convergent then for an arbitrary & > O there is such

Ny € N, that for every k > Ny we have sup lgr(x) — g(x)| < & and finally
x€[~Ax/2,A%/2)

sup |[Fr(x) = F(x)| < &. It proves the uniform convergence Fy — F when k — +c0.®

x€R

5. SPEED OF CONVERGENCE OF THE ESTIMATOR A(Np) TO THE
MEASURED VALUE a

Assume the assumptions of the section 4 (concerning the random variable D which
describes dither) are fulfilled. Assume additionally that, D € LA(Q, M, P) (equivalently
we can say that there is a variance of the random variable D). From results of the
section 2 we have ON(a+ D) € L*(Q, M, P) and there is a variance D*(QN(a + D)).

As a value of the measured voltage a we admit a number:

No

A @ L | <> ON G + Dyw) e
0 n=1

Quality of the estimator A(Np) (i.e. its errors) can be assessed with the variance
D*(A(Np)). As will be proved in the sequel the variance D*(A(Np)) can be assessed
with a sequence which tends to 0 when Ny — +co. Therefore we can control the value
of the variance (increasing number Np) and taking Ny suited to the needed accuracy.

As was proved in the section 4 it follows from Strong Law of Large Numbers
that A(Ny) — a when Ny — +co (P almost everywhere) and also A(Ng) — a (in
probability) (which is in electronic measurement practice is more intuitive), see the
inequality (18).

The inequality (18) does not tell us how to choose Ny for an acceptable level of
accuracy. Such a mechanism gives the Chebyshev inequality (see appendix). From the
Chebyshev inequality we obtain that for an arbitrary £ > 0 we have

_ DX(A(N))

P(A(Noy) —al 2 €) < (22)

£2
If we prove the convergence D*( A( Np)) — 0 when Ny — +co then we will be
able to control accuracy of estimation by choosing appropriate Np.
We can easily assess the variance D?*(A(Ny)) assuming that the dithering charac-
teristic F is continuously differentiable on R and F'(x) > O for every x € R (then F is

. .. . af . . . .
strictly monotonic increasing). Denote Ag = m}’g F’(t). We have in this situation
te
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df .
== fF’ - i ’ — : '
Ao 1R @) fe[~Al)§/l2f,Ax/2] F@o=1+ :e[—Al,ng,Ax/zj §'®>0, 23)

where g is a periodic component of the dithering characteristic. In the case of classical
dithering method we have Ag = 1.

1
D*(A(No)) = D (F“l (“N’g D ON(@+D,)

n=1

1 &
< D? {__, ON@+Dy)|= (24
AoNy ;

N
1 ] 2 ]
= D* § N(a+D,)| = D*(ON(a + D
AN (m ON( n)J 2N, (ON( n)
Thus the assessment of the variance D*(A(Np)) is inversely proportional to N, and
D*(A(Np)) — 0 when Ny — +oo. The obtained result can be formulated in this way:

“accuracy of the dithering method is proportional to /Ny ”.

6. RANDOMLY CHANGING COMPARISON LEVEL OF THE QUANTIZER

In real electronic circuits, comparison levels of quantizers are noised i.e are chan-
ging randomly. There are small random fluctuations around a mean value.

Assume, that random fluctuations of the quantization level are described by a
random variable L with a continuous probability distribution and the random variables
L and D are independent.

We can “add” these random fluctuations to the dither introducing a random variable
D’ = D + L instead of the random variable D. A distribution of the “new” dither, i.e.

a distribution of the random variable D’ = D + L is a convolution of two probability
distributions i.e.

PDIZPD*PL (25)

If fi denotes a density of the random variable D and f; a density of the random
variable L then a random variable D’ = D+ L has a density f equal to the convolution
[ = fi = fo of two densities.

. Random changes of quantizer comparison levels can be treated as dither and can
be in natural way taken into account in the generalized dithering method.

Consider now the case when the dither D has a discrete distribution. It is the case
when we use as a dither generator a generator of pseudorandom numbers (see Fig.10).

A convolution of the discrete distribution with a continuous one is a continuous
distribution. More precisely, assume Pp is a discrete probability distribution on the
real axis R concentrated in points (a;);_, then the convolution Pp = Pp * P, has a
density given with the following formula
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fe) = )" plr—a)P(a) (26)
i=1

where £, is a density of the random variable L. Similarly if Pp has a discrete probability
distribution on the real axis R concentrated in points (4;);2; then the convolution
Pp = Pp * Py has a density given by the following formula

) = ) Ha-a)P(a) (@7)
i=1
As we see, random fluctuations of the Comparlson level can change a discrete
distribution of the dither into a continuous one.
Typical circuit for dither generation is shown in the Fig. 10 As a generator of
pseudorandom numbers we can use for example a BBS (Blum, Blum, Shrub) generator
or an appropriately chosen LFSR (Linear Feedback Shift Register).

Random D/A
Number 31 Converter P D
Generator

Operational Amplifier

Fig. 10. A simple circuit for dither generation

Rys. 10. Prosty ukiad generatora ditheru

7. CONCLUSIONS

1. It is possible to generalize the classical dithering method on the case of much
more wider family of dither distributions when compared with the classical dithering
method.

2. A dithering characteristic F is very useful notion. It allows assessment of the ac-
curacy of the classical and generalized dithering methods in particular we can easily
assess systematic errors of the methods.

3. Limitation of the dithering method are accuracy of the generated distribution of the
random variable D (real distribution of the random variable D can differ from admitted
one) and non accurate identification of the random variable L describing fluctuations
of the comparison level of the quantizer.

4. Under natural assumptions on the dither D, the variance D?(A(Ny)) of the estimator
A(Ny) (of the measured voltage a) is inversely proportional to Ny, where Ny is a number
of averaged samples.
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5. From many computer simulations it follows an intuitively clear conclusion: “greater
dither” gives “more linear” dithering characteristic F. This rule does not work in
general but is useful from practical point of view.

6. Random changes of comparison levels of the quantizer can be treated as dither and
can be in natural way taken into account in the generalized dithering method.

7. In the paper we analyze a typical quantizer circuit. Similar results can be obtained
for wider class of quantizers (see [5]) for example a two level quantizer with saturation.
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List of symbols

w — elementary event

N — set of natural numbers

R - set of real numbers

R* — set of real nonnegative numbers

(€2, 9N, P) — probability space

L (2,9, P) — space of integrable real functions (random variables)

LP(Q, M, P) — space of integrable (with the power p, p > 1) real functions
Ll(R, L,1;) — space of [; integrable (on the real axis) real functions

Iy — Lebesgue measure on the real axis

D — real random variable describing dither

(Dy),~; — a sequence of real random variable describing dither

QN — quantization function

E(X) — mean value of the random variable X

D*(X) — variance of a random variable X

a - a constant value of the converted voltage, a € R

A(Ny) — random variable, an estimator of the value a obtained from Ny samples
[x] - floor function value for the argument x

id : R — R — identity function

[ - ]» — a function modulo a nonnegative number b
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[x ], =min{y e R" ; it exists k € Z that y = x — k - b}
P3 = Py x P, — convolution of two probability measures P; and P,
supp f — suport of the function f ie. supp f = {x € X; f(x) =0}

Appendices

1. Strong Law of Large Numbers

Theorem (strong law of large numbers for stationary processes in strict sense) If
(X(n))nez 1s a real stochastic process stationary in strict sense and defined on a pro-

babilistic space (Q, M, P) and X(n) € LY(Q,M, P) for every n € Z, then P almost
everywhere

No
(Z X(n)J /No — E(X(0)) when Ny — +oo
n=1

and P almost everywhere

[2Np + 1) — E(X(0)) when Ny — +o0

No
[ Z X(n)

n:‘No

Comment 1. As a corollary from the above theorem we obtain a strong law of large
numbers in classical formulation i.e. for a sequence of independent random variables
(X(n))neny with the same distribution, having a variance (i.e. square integrable). In this
case the following equality also holds

DH(X(1) + X(2) + ... + X(N))/No) = N}EDz(X(l)).

Comment 2. Theorem D.2 is also true for stationary processes in strict sense with
values in Banach spaces.

2. Markov and Chebyshev inequality

Markov inequality. If X € LP(Q, 9, P) where p > 1 then for every € > 0 we have

E(X1")

P(X|> &) < =
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Directly from the Markov inequality we obtain the Chebyshev inequality.
Chebyshev inequality. If a random variable X € L*(Q, 9, P) then for every & > 0 we
have

D*(X)
82

PIX-EX)|ze) <

T. ADAMSKI

METODY DITHERINGU W KONWERSII A/D DLA KWANTYZEROW
ROWNOMIERNYCH I BLEDY WPROWADZANE PRZEZ DITHER

Streszczenie

Jak wiadomo dither czyli szum o odpowiednich parametrach celowo dodawany do
konwertowanego na warto$¢ cyfrowa napiecia umozliwia podwyzszenie doktadnosci
przetwornikéw A/D.

. W pracy zostala zaproponowana uogélniona metoda ditheringu. Uogélniona me-
toda ditheringu sprowadza si¢ do:
— wstepnego obliczenia dla danego kwantyzera zdefiniowanej w artykule charaktery-
styki ditheringu F oraz funkcji odwrotnej F~! do charakterystyki ditheringu
~ urednienia ciggu skwantowanych prébek z dodanym ditherem a nastgpnie
~ obliczenia wartoéci funkcji F~! dla otrzymanej $redniej
Oznaczmy przez QN : R — R funkcje kwantyzacji réwnomiernej typu mid-tread

1 )
tzn. QN(x) = Ax —A;x + 1/2|. Niech ponadto D oznacza zmienng losowg rzeczywista

(opisujacg dither) okre§long na pewnej przestrzeni probabilistycznej (2,9, P) a Pp
rozklad prawdopodobiefistwa zmiennej losowej D. Funkcje F : R — R zdefiniowang
dla kazdego a € R wzorem

F@2 E(ON@ + D) = f ON(a + x)Pp(dx)
R

bedziemy nazywa¢ charakterystykg ditheringu. Zatem charakterystyka ditheringu zale-
zy od 2 parametrow: funkcji kwantyzacji QN : R — R i rozkladu prawdopodobiefistwa
Pp zmiennej losowej D.

W rozdziale 2 pracy badane sg szczegétowo wiasnosci charakterystyki ditheringu.
Pokazemy, ze przy naturalnych zalozeniach funkcja F jest ciagla i monotoniczna a
wigc odwracalna. Rozdziat 3 poswiecony jest podstawom matematycznym klasycznej
i uogélnionej metodzie ditheringu.




72 T. ADAMSKI Kwart. Elektr. | Telekom.

W pracy zostaly réwniez ocenione Zrédta i wielkos¢ bledéw klasycznej i uogél-
nionej metody ditheringu.

Stowa kluczowe: dithering, konwersja A/D, kwantyzery, doklado§é pomiaru, procesy
stochastyczne
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Artykut zostal po§wigcony problematyce szeregowania zbioru niezaleznych i1 wywlasz-
czalnych zadafi periodycznych. Zadania o takich wtasciwosciach nalezg do najbardziej roz-
powszechnionych we wszelkiego rodzaju systemach czasu rzeczywistego o ostrych ograni-
czeniach czasowych. W literaturze przedmiotu zaproponowano wiele réznych algorytméw
stuzacych do generacji planéw szeregowania rozwazanych zadai, ktére sg w stanie zagwa-
rantowa¢ dotrzymanie ograniczenia czasowego przez kazde z zadad podlegajacych szere-
gowaniu. Jednym z najpowszechniej stosowanych algorytmow szeregujacych jest algorytm
RMS (ang. Rate Monotonic Scheduling), ktéry bazuje na priorytetach przypisywanych zada-
niom w ten sposéb, ze zadania o krétszych wartosciach okresu otrzymuja wyzszy priorytet.
Pewnym ograniczeniem algorytmu RMS jest to, iz w swej klasycznej postaci nadaje sie
wylacznie do szeregowania zadan przeznaczonych tylko dla jednego procesora. Tymczasem
obecnie coraz wiekszg popularnosé zaczynajg zdobywaé rozwigzania wieloprocesorowe.
W zwigzku z powyzszym w artykule zostata przedstawiona propozycja rozszerzenia obsza-
Iu stosowalnodei algorytmu RMS, tak aby mégt postuzy¢ réwniez do szeregowania zadan
przeznaczonych dla dwoch procesoréw. Autor zaproponowat wykorzystanie algorytmu ge-
netycznego w celu optymalizacji rozdziatu zadadi do poszczegélnych procesoréw, tak aby
zapewni€ jak najmniejsze obcigzenie jednostki przetwarzajgcej dane, co zwigksza szanse na
szeregowalno$é zbioru zadan.

Stowa kluczowe: szeregowanie zadas, zadania wieloprocesorowe, algorytm szeregujacy RMS
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1. WPROWADZENIE

Systemy czasu rzeczywistego stanowig obecnie juz dobrze wyodrgbniong klasg
systeméw komputerowych przewidzianych giéwnie do specjalistycznych zastosowar
przemysfowych i telekomunikacyjnych [1]. Najwazniejszym czynnikiem odrézniajg-
cym systemy czasu rzeczywistego o tzw. ostrych ograniczeniach czasowych (ang. hard
real-time) [6] od systeméw komputerowych ogélnego przeznaczenia jest natozenie na
realizacje kazdego z zadan §cisle okre§lonego ograniczenia czasowego, ktérego prze-
kroczenie jest niedopuszczaine, poniewaz moze prowadzi¢ do utraty kontroli nad ste-
rowanym obiektem, co moze poskutkowaé katastrofg, wielkimi stratami finansowymi,
a nawet utratg zycia ludzi [2]. Takie postawienie sprawy wymusilo silny rozwdj for-
malnych metod projektowania systeméw czasu rzeczywistego, ktérych podstawowym
celem jest zagwarantowanie, ze podczas pracy systemu nigdy nie dojdzie do naruszenia
ograniczenia czasowego przez zadne z wystgpujacych w nim zadaf [3], [4].

W systemach czasu rzeczywistego o ostrych ograniczeniach czasowych szeregowa-
niu podlega najczesciej zbior zadai periodycznych [5]. Ponadto szeregowane zadania
sa zwykle wzajemnie niezalezne, tzn. mogg by¢ realizowane w dowolnej kolejnosci,
poniewaz wyniki zadnego z zadar nie stanowia danych wejSciowych dla zadai pozo-
stalych, oraz posiadajg ceche wywlaszczalnosci, czyli wykonywanie kazdego z zadaf
moze zostaé przerwane w dowolnym momencie jego realizacji, a nastgpnie zosta¢
wznowione po odtworzeniu ze stosu procesora kontekstu wywlaszczonego zadania.

Jednym z najpowszechniej stosowanych algorytméw do szeregowania zbioru nie-
zaleznych i wywlaszczalnych zadan periodycznych jest algorytm RMS (ang. Rate Mo-
notonic Scheduling), ktéry w przypadku spelnienia przez szeregowany zbi6r zadan
pewnych warunk6w jest w stanie zagwarantowa¢ dochowanie ograniczenia czasowego
przez kazde z zadan.

2. ALGORYTM SZEREGUJACY RMS

Istota dzialania algorytmu szeregujacego RMS opiera si¢ na kilku prostych za-
sadach. Przede wszystkim zadaniom przydzielane sg priorytety, w ten sposéb, ze im
krétszy okres posiada dane zadanie, tym wyzszy jest jego priorytet [5]. Sposrod zadai
bedacych w stanie gotowosci do realizacji zawsze wykonywane jest zadanie o najwyz-
szym priorytecie. Jezeli podczas wykonywania dowolnego zadania, w stan gotowosci
wejdzie jakie$ inne zadanie o wyzszym priorytecie, wéwczas wykonywane aktualnie
zadanie zostanie wywlaszczone, a procesor zostanie przekazany zadaniu o wyzszym
priorytecie [9]. Wywlaszczone zadanie moze zosta¢ wznowione jedynie w przypadku,
gdy juz zadne inne zadanie o wyzszym od niego priorytecie nie znajduje si¢ w stanie
gotowosci [6].

Kazde zadanie szeregowane algorytmem RMS charakteryzowane jest przez swoj
czas wykonywania C oraz okres T. lloraz C/T okre$la stopiefi wykorzystania czasu
pracy procesora przez rozwazane zadanie. Poniewaz szeregowaniu podlega zbiér N
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N
. . , C; , ,
niezaleznych i wywlaszczalnych zadafi periodycznych, suma Z — okre§la catkowity

=1 [
stopiefi wykorzystania czasu pracy procesora przez szeregowany zbidr zadaf.

W 1973 roku Liu i Layland udowodnili wazne twierdzenie, zgodnie z ktérym, jezeli
N

spetniona jest nieréwnos¢ Z % <N (21% - 1), woéwczas zbior zadan jest szeregowalny,
[= 1

tzn. kazde zadanie zawsze cliochowa swego ograniczenia czasowego [15]. Rozwazane
twierdzenie stanowi warunek wystarczajacy na szeregowalno$é zbioru zadan, nie jest
ono natomiast warunkiem koniecznym, w zwiazku z czym jego nie spelnienie jeszcze
niczego nie przesgdza. W takim wypadku nalezy sprawdzi¢ czas zakoriczenia realizacji
kazdego z zadan dla najgorszego przypadku (tzn. w sytuacji, gdy wszystkie zadania
wchodzg jednoczesnie w stan gotowosci), i jezeli kazde z zadafi zakoriczy swoja reali-
zacj¢ przed uplywem ograniczenia czasowego, to oznacza, iz rozwazany zbi6r zadan
jest szeregowalny [7].

Czas zakoficzenia realizacji zadania, w sytuacji gdy réwnoczesnie z nim zostato
aktywowanych N-1 zadafi o wyzszych priorytetach oblicza sie za pomoca nastepujace;
procedury iteracyjnej. Jako pierwsze przyblizenie przyjmuje sig¢ sume czaséw realizacji
wszystkich zadaf, poniewaz zanim moze zostaé rozpoczeta realizacja zadania o naj-
nizszym priorytecie, kazde z zadafi o priorytetach wyzszych musi zostaé wykonane co

N

najmniej jeden raz. Zatem i = Z C;. Kolejne przyblizenia czasu zakoniczenia zadania
i=1

N
7

0 najnizszym priorytecie wyznaczane sg jako kolejne iteracje fr.; = Z Ci {Tk }’ do
i=1 g

momentu, w ktérym spelniony zostanie warunek fi,; = #.

Przedstawione obliczenia nalezy wykona¢ dla kazdego z zadafi, poczynajac od
zadania o najnizszym priorytecie, a na zadaniu o najwyzszym priorytecie koriczac.
Dopiero dochowanie ograniczefi czasowych przez wszystkie zadania uprawnia do wy-
ciggnigcia wniosku odnosnie szeregowalnosci zbioru zadar [8].

3. ROZSZERZENIE OBSZARU STOSOWALNOSCI ALGORYTMU RMS
DLA ZADAN WIELOPROCESOROWYCH

W swej klasycznej postaci algorytm RMS przeznaczony jest tylko i wylgcznie do
szeregowania zadafi jednoprocesorowych. Natomiast artykul niniejszy stanowi propo-
zycje rozszerzenia obszaru stosowalnosci algorytmu RMS dla systeméw zbudowanych
z dwéch jednostek obliczeniowych. Systemy takie staja sie obecnie coraz bardziej
popularne, bowiem coraz cz¢$ciej mozna spotkaé plyty gléwne z dwoma procesora-
mi [10] oraz wszystko wskazuje na to, e juz w najblizszej przysziosci powszechne
zastosowanie znajdg procesory dwurdzeniowe, gdzie w postaci pojedynczego uktadu
scalonego zintegrowane zostaly dwie jednostki obliczeniowe [11].
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Algorytmy szeregujace zadania wieloprocesorowe dzielg si¢ na dwie klasy algo-
rytméw przeznaczonych do szeregowania zadafi przewidzianych dla procesoréw dedy-
kowanych oraz procesoréw arbitralnych. W przypadku szeregowania zadafi przezna-
czonych dla procesoréw dedykowanych jest z gory ustalone, na jakim procesorze dane
zadanie ma by¢ wykonywane. Ograniczenie to nie obowigzuje w przypadku procesorow
arbitralnych, gdzie przydzial zadania do procesora jest dowolny {12].

Zaproponowane rozszerzenie obszaru stosowalnosci algorytmu RMS dotyczy za-
réwno zadan przeznaczonych dla procesoréw arbitralnych, jak i dedykowanych.

Istota propozycji autora polega na dokonaniu transformacji okreséw wybranych
zadan jednoprocesorowych, w taki sposéb, aby kilka zadan jednoprocesorowych miato
identyczng wartos¢ okresu. W takim przypadku rozwazane zadania mogg zosta¢ pola-
czone w jedno wieksze tzw. super zadanie, ktére pomimo tego, iz sklada si¢ z kilku
mniejszych zadan jednoprocesorowych, przez system szeregujacy moze zostac potrak-
towane jako jedno zadanie dwuprocesorowe. Je§li dokona si¢ transformacji wszystkich
zadan jednoprocesorowych w odpowiednie superzadania dwuprocesorowe, wowczas
procesowi szeregowania beda podlegaly tylko i wylacznie zadania wieloprocesorowe
przeznaczone dla dwéch procesoréw. Aby mozliwe bylo bezpoSrednie zastosowanie
algorytmu RMS do szeregowania zbioru niezaleznych, wywlaszczalnych i periodycz-
nych zadari dwuprocesorowych, nalezy je potraktowad, jako zadania jednoprocesorowe,
do szeregowania ktérych potrzebna jest specjalna jednostka przetwarzajaca zbudowana
z dwéch procesoréw. Jednakze sposéb wewnetrznej budowy jednostki przetwarzajg-
cej jest nieistotny dla programu szeregujgcego, ktory wszystkie zadania traktuje jako
zadania jednoprocesorowe, do ktérych stosuje bezposrednio algorytm RMS.

Zaproponowana metoda szeregowania zbioru niezaleznych, wywlaszczalnych i pe-
riodycznych zadafi jedno- i dwuprocesorowych zostata zilustrowana na przykladach,
dotyczacych przypadku zadan przeznaczonych dla procesoréw dedykowanych i arbi-
tralnych.

4. PRZYKLAD SZEREGOWANIA ZADAN
PRZEZNACZONYCH DLA JEDNEGO LUB DWOCH PROCESOROW

Niech dany bedzie zbiér niezaleznych, wywlaszczalnych i periodycznych zadan
jedno- i dwuprocesorowych o charakterystykach zamieszczonych w tabeli 1. W ko-
lejnych kolumnach tabeli 1 zamieszczono numer zadania, informacj¢ o typie zadania
(1 — zadanie jednoprocesorowe, 2 — zadanie dwuprocesorowe), warto$¢ okresu zadania
oraz czas realizacji zadania.

W celu zastosowania algorytmu RMS do szeregowania zbioru zadan o charaktery-
stykach zamieszczonych w tabeli 1 nalezy dokonaé transformacji okreséw zadai t, 1 ts,
w taki sposéb, aby byly one réwne okresowi zadania t;. Transformacja okresu zadania
polega na zmniejszeniu jego wartosci, dzigki czemu zadanie jest aktywowane nieco
czesciej. Postepowanie takie sprawia, ze sterowany obiekt zachowuje si¢ w sposéb bar-
dziej stabilny, poniewaz jego parametry bedace przedmiotem sterowania korygowane
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sg czgscie], a zatem odtwarza on zadang trajektorie sterowania z wicksza dokiadnoscis.
Jedynym ujemnym wplywem zmniejszenia wartosci okresu zadania jest wzrost stopnia
wykorzystania czasu pracy procesora, a zatem zadanie po transformacji okresu bedzie
nieco w wigkszym stopniu obcigzato procesor niz przed transformacja.

Tabela 1
Zbior niezaleznych, wywtaszczalnych 1 periodycznych zadar jedno- i dwuprocesorowych

The set of independent, pre-emptive, and periodic uni- and biprocessor tasks

zadanie typ zadania okres zadania [ms] czas realizacji [ms]
ty 1 238 13
1) 1 246 14
t3 L 267 21
ts 2 280 9
ts 1 304 13
tg 1 326 16
ty 1 356 23
tg 1 379 20
tg 2 390 7
tio 1 406 16
t1 1 420 8
ti2 1 432 i1
t13 2 445 10
t1a 1 470 15
t1s 1 500 8
Lis 1 530 9
o 2 548 12
tig 1 590 24
tig 1 635 14
t20 1 689 13

W wyniki transformacji okreséw zadania t;, t; i t; uzyskaly takg sama wartosé
okresu réwng 238 ms. Rozwazane zadania zostaly potaczone w jedno super zadanie
dwuprocesorowe x; w sposob przedstawiony na rys. 2.

Nastgpnie zadanie dwuprocesorowe t4 traktowane jest jako super zadanie x, o
okresie 280 ms., Z kolei zadania ts, ts, t7 1 tg tworzg super zadanie X3 w sposéb
przedstawiony na rys. 2.
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Rys. 1. Super zadanie x; utworzone z trzech zadan jednoprocesorowych ty, t, i t3
Fig. 1. Super task x; made of three uniprocessor tasks t;, t; 1 t3
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Rys. 2. Super zadanie x3 utworzone z czterech zadant jednoprocesorowych ts, ts, t7 1 tg ‘ R

Fig. 2. Super task x3 made of four uniprocessor tasks ts, tg, t7 1 tg
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tio

16 ms

Sms 1T ms

ti tiz

19 ms

Rys. 3. Super zadanie x5 utworzone z trzech zadai jednoprocesorowych tyg, ti1 ity

Fig. 3. Super task x5 made of three uniprocessor tasks tig, ti 1 ty2

3V

15 ms

VI‘

8 ms 9 ms

17 ms

Rys. 4. Super zadanie x; utworzone z trzech zadan jednoprocesorowych ty, tis i tg

Fig. 4. Super task x7 made of three uniprocessor tasks ti4, tis i tig
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Super zadanie x5 ma okres réwny 304 ms, czyli tyle ile wynosi najmniejszy okres
sposréd zadan jednoprocesorowych ts, tg, t7 1 tg tworzgcych rozwazane super zadanie.

Nastepne super zadanie x4 zostaje utworzone z zadania dwuprocesorowego to 1 ma
okres réwny 390 ms.

Z kolei super zadanie xs zostaje utworzone z polaczenia zadan jednoprocesorowych
ti0, t11 1 ti2 W sposdb pokaZany na rys. 3. Super zadanie x5 ma okres 406 ms.

Super zadanie x¢ zostaje utworzone z zadania dwuprocesorowego t;3 o okresie 445
ms. Z kolei super zadanie x; zostaje utworzone z trzech zadan jednoprocesorowych
t14, t15 1 t15. Okres super zadania x; wynosi 470 ms. Sposéb polgczenia zadan ti4, tis
ity¢ zostal przedstawiony na rys. 4.

Z kolei super zadanie xg zostaje utworzone z zadania dwuprocesorowego tjy o
okresie 548 ms. Natomiast ostatnie z super zadafi X zostaje utworzone z trzech zadaf
jednoprocesorowych tig, tig i to W sposdb pokazany na rys. 5. Okres super zadania Xg
wynosi 590 ms.

tig

24 ms

l 14 ms 13 ms
tio

27 ms

Rys. 5. Super zadanie X9 utworzone z trzech zada jednoprocesorowych tig, tig 1 top

Fig. 5. Super task Xy made of three uniprocessor tasks tig, tig i tyo

Charakterystyki wszystkich super zadant zostaly zebrane w tabeli 2.
Calkowity stopiefl wykorzystania czasu pracy dwuprocesorowej jednostki prze-

twarzajacej przez szeregowany zbidr super zadan wynosi 0,454. Jest to mniej niz
N

C
prawa strona nieréwnosci Z —i—} <N (Z}V - 1) wynosi dla N = 9, co daje warto§¢
i=1
9 (2% - 1) = (,721. Zatem na mocy odpowiedniego twierdzenia [8] rozwazany zbiér
super zadan jest szeregowalny na dwuprocesorowej jednostce przetwarzajacej w przy-
padku zastosowania algorytmu RMS.
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Tabela 2
Charakterystyki super zadan

The characteristics of super tasks

) stopieti
super zadanie okres super zadania [ms] czas realizacji [ms] \XJC)Q;OS;Z}I;?:?;&
jednostki przetwarzajacej

X1 238 27 0,113
X2 280 9 0,032
X3 304 36 0,118
X4 350 7 0,018
X5 406 19 0,047
Xg 445 10 0,022
X7 470 17 0,036
X3 548 12 0,022
X9 590 27 0,046

5. ZASTOSOWANIE ALGORYTMU GENETYCZNEGO

Jezeli szeregowaniu podlega duza liczba zadan, wéwczas istnieje znacznie wieksza
swoboda odno$nie wyboru sposobu taczenia zadas Jjednoprocesorowych w dwuproce-
sorowe super zadania. Na przyklad, w rozwazanym w poprzednim punkcie przykladzie
cztery zadania jednoprocesorowe ts, t, t7 i tg zostaly polaczone w Jjedno super zadanie
X3 0 okresie 304 ms. Rozwazane super zadanie wykorzystuje czas pracy dwuprocesoro-
wej jednostki przetwarzajacej w stopniu réwnym 0,118. Jednak warto zwrécié uwage,
ze istnieje jeszcze jeden alternatywny spos6b postepowania, w ktérym zadania ts i
tg tworzg super zadanie X3’ o czasie realizacji 16 ms i okresie 304 ms, natomiast
zadania t; i tg tworza kolejne super zadanie x3” o czasie realizacji 23 ms i okresie 356
ms. Poniewaz super zadanie x3” wykorzystuje czas pracy jednostki przetwarzajacej w
stopniu 0,053, a super zadanie x3” w stopniu réwnym 0,064, sumaryczne obciazenie
dwuprocesorowej jednostki przetwarzajacej przez oba super zadania x3° i x3” wynosi
0,117, co stanowi wynik o 0,001 lepszy niz uzyskano w przypadku utworzenia tylko
jednego super zadania x3, ktére taczylo w sobie wszystkie cztery zadania jednoproce-
sorowe. Sposob konstrukcji super zadafi x3° i X3” pokazano na rys. 6.

W rozwazanym przykladzie wybér metody tworzenia super zadan z zadan jed-
hoprocesorowych ts, G, t7 i tg nie ma wigkszego znaczenia, poniewaz sumaryczne
obciazenie jednostki przetwarzajacej przez wszystkie super zadania nie jest zbyt wiel-
kie i w zwigzku z tym istnieje znaczny margines bezpieczenistwa. Natomiast w pewnych
przypadkach moze sig oczywiscie tak zdarzy¢, ze jeden z alternatywnych sposobéw
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Rys. 6. Alternatywny sposéb tworzenia super zadan

Fig. 6. The alternative way of super tasks construction

konstrukcji super zadan bedzie prowadzit do powstania zbioru szeregowalnego, inny
natomiast nie.

W przypadku niewielkiej liczby zadari mozna zastosowa¢ metodg przegladu zupet-
nego i sprawdzi¢ wszystkie mozliwe kombinacje potaczen zadar jednoprocesorowych
w super zadania, a nastepnie wybraé spo§réd otrzymanych zbioréw super zadafi te,
ktére prowadza do powstania zbioru szeregowalnego, a nastgpnie wsréd nich wylonié
ten, ktéry obcigza jednostke obliczeniowa w najmniejszym stopniu.

Sprawa znacznie si¢ komplikuje, jezeli szeregowaniu podlega duza liczba zadan
jednoprocesorowych (np. sto i wigcej). Wowczas metoda przegladu zupelnego w ogo-
le, ze wzgledu na swojg zlozono§¢ obliczeniows (kombinatoryczna eksplozja liczby
mozliwych rozwiazafi), nie wchodzi w rachubg i trzeba, w zwigzku z tym, zastosowac
heurystyczne metody przyblizone, ktére pozwola na wylonienie rozwigzania subopty-
malnego o odpowiedniej jakosci [14].

W celu znalezienia jak najlepszych sposobéw polaczefi poszczegdinych zadar w
super zadania, autor artykul zdecydowat si¢ na wybér algorytmu genetycznego, ja-
ko rozwiazania laczacego w sobie zalety tatwosci implementacji w postaci programu
komputerowego, uniwersalnosci oraz duzej skutecznosci w znajdowaniu rozwigzafi 0
wymaganej jakosci [12]. Podstawowa zalet¢ algorytmu genetycznego stanowi réwniez
fakt, ze w przypadku jego realizacji obliczenia mogg zastaé przerwane praktycznie
w dowolnym momencie i zawsze mozna z populacji osobnikéw wyloni¢ najlepsze
rozwiazanie. Zatem w przypadku algorytmu genetycznego jest mozliwe dokonywanie
wymiany pomiedzy jakocig uzyskiwanych rozwigzan a czasem obliczen po§wigconym
na ich otrzymanie.
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Algorytm genetyczny dziata na populacji wielu tysigcy osobnikéw, na ktérych
wykonywane sg cyklicznie operacje krzyzowania, mutacji i selekcji. W wyniku wyko-
nywania wymienionych operacji genetycznych systematycznie wzrasta Srednia wartosé
funkcji dopasowania liczona dla wszystkich osobnikéw populaci. Wykonywanie obli-
czefi moze zostaé przerwane w momencie, gdy uzytkownik stwierdzi, e uzyskiwane
rozwigzania suboptymalne posiadajg juz zadowalajaca jako$é.

Kazdy gen osobnika moze przyjmowaé dwie wartosci - zero lub jeden. W podejsciu
zaproponowanym przez autora liczba gendw osobnika jest réwna podwojonej liczbie
zadafi jednoprocesorowych wystepujacych w szeregowanym zbiorze zadad. Zatem z
kazdym zadaniem jednoprocesorowym zwigzane s3 dwa geny. Pierwszy z nich okre-
§la numer procesora, ktory realizowal bedzie dane zadanie. Jesli rozwazany gen ma
warto§¢ zero, wowczas zadanie zostanie przydzielone do procesora PO, w przypadku
przeciwnym do procesora P1.

Z kolei drugi gen fragmentu materiatu genetycznego zwigzanego z danym zada-
niem okresla, czy warto$¢ okresu tego zadania ulega transformacji, czy tez pozostaje
bez zmian. Jesli rozwazany gen ma wartos¢ jeden, wéwezas okres skojarzonego z nim
zadania pozostaje bez zmian. W przypadku przeciwnym okres rozwazanego zadania
ulega zmniejszeniu do najblizszej wartoéci okresu zadania, ktéry nie ulegt zmianie. Na
rys. 7 przedstawiono sposob zakodowania rozwigzania dla oméwionego w poprzednim
punkcie przykiadu szeregowania zbioru zadasg.
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okres zadania t; pozostaje bez zmian okres zadania t, ulega transformacji

przypisanie zadania t; do procesora PO przypisanie zadnia t; do procesora P1

Rys. 7. Ilustracja sposobu kodowania rozwiazania na materiale genetycznym

Fig. 7. The ilustration of the way of coding of solution on the genetic material

Bardzo wazng sprawg przy opracowywaniu algorytmu genetycznego jest odpo-
wiednie zdefiniowanie funkcji dopasowania, ktéra stuzy do oceny jakosci rozwigzan
uzyskiwanych w wyniku cyklicznego stosowania operacji genetycznych. W podej$ciu
Zastosowanym przez autora wyznaczanie wartosci funkcji dopasowania zostato podzie-
lone na dwa odrebne przypadki.

Przypadek pierwszy dotyczy sytuacji, w ktérej uzyskano zbiér zadad, ktéry jest
nieszeregowalny, tzn. istnieje w nim co najmniej jedno zadanie, ktére narusza swoje
Ograniczenie czasowe. W tym przypadku funkcji dopasowania zostaje przypisana war-
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to$é réwna sumie czaséw przekroczen ograniczent czasowych wszystkich zadar, ktore
nie moga zosta¢ zakoficzone w terminie. Zostanie to zilustrowane na nastgpujacym
przykiadzie. Niech bedzie dany zbidr pieciu zadafl ty, t, G, ta, 1 ts, Z ktérych trzy t,,
t; 1 ts naruszajg swoje ograniczenia czasowe, odpowiednio t; o 12 ms, t; 0 8 ms i
t; o 15 ms. Woéwczas funkcja dopasowania uzyskuje warto$¢ f = 12 + 8 + 15 = 35,
Oczywicie im mniejsza jest warto$¢ funkcji dopasowania tym uzyskane rozwigzanie
jest lepsze, poniewaz tym mniejsze jest sumaryczne naruszenie ograniczei czasowych
zadai. Zatem w procesie selekcji, jezeli s poréwnywane dwa osobniki, dla kt6rych
funkcja dopasowania zostala wyliczona zgodnie z procedurg odpowiednig dla przypad-
ku pierwszego, powinien zwyciezyé osobnik o mniejszej warto$ci funkcji dopasowania.

Z kolei przypadek drugi dotyczy sytuacji, w ktérej uzyskano szeregowalny zbiér
zadan. Wéwczas wartoéé funkcji dopasowania liczona jest w odmienny sposob, a
mianowicie przypisana jej zostaje warto§¢ sumarycznego stopnia obcigzenia jednostki
obliczeniowej (dwuprocesorowej) przez szeregowany zbior zadai. Oczywiscie im su-
maryczne obcigzenie jednostki obliczeniowej jest mniejsze, tym uzyskane rozwigzanie
jest lepsze, poniewaz zadania majq wigkszy margines zapasu czasu, jaki pozostat do
uplywu ich ograniczefi czasowych (ang. laxity), a ponadto jednostka obliczeniowa ob-
cigzona w mniejszym stopniu moze zosta¢ wykorzystana np. do realizacji pewnych za-
dan aperiodycznych, ktére zwykle wystepuja w kazdym systemie czasu rzeczywistego
(stosowana jest wéwczas technika zwana periodycznym serwerem zadan sporadycznych
[13]). Zatem podczas selekcji, jesli poréwnywane sg ze sobg dwa osobniki, dla kt6rych
wyznaczono warto$¢ funkcji dopasowania zgodnie z procedurg odpowiednig dla przy-
padku drugiego, zawsze wygrywa osobnik o mniejszej wartosci funkcji dopasowania.

Do oméwienia pozostat jeszcze przypadek, w ktérym w procesie selekcji porowny-
wane sa ze soba dwa osobniki, z ktérych dla pierwszego wyznaczono warto$¢ funkcji
dopasowania zgodnie z procedurg opisang w przypadku pierwszym (dotyczy to sytuacii,
w ktérej co najmniej jedno zadnie narusza swoje ograniczenie czasowe), natomiast dla
drugiego wyznaczono warto$¢ funkcji dopasowania zgodnie z procedurg opisang w
przypadku drugim (dotyczy to sytuacji, w ktérej uzyskano szeregowalny zbi6r zadan).
W takim przypadku zawsze wygrywa osobnik drugi, poniewaz kazde rozwigzanie, ktore
prowadzi do szeregowalnosci zbioru zadan jest w oczywisty sposob zawsze lepsze od
dowolnego innego rozwigzania, w ktérym cho¢ jedno zadanie narusza swoje ograni-
czenie czasowe. Oczywiscie funkcja dopasowania musi by¢ dodatkowo wyposazona w
zmienna logiczna, ktéra bedzie pozwalala na rozréznienie dwéch réznych sposobow
wyznaczania jej wartosci (albo jako sumy czaséw przekroczefi ograniczen czasowych,
albo jako sumarycznego obciaZenia jednostki przetwarzajgcej).

6. ZAKONCZENIE

W artykule zamieszczono propozycje rozszerzenia obszaru stosowalnosci algo-
rytmu RMS (ang. Rate Monotonic Scheduling) dla przypadku szeregowania zbioru
niezaleznych, wywlaszczalnych i periodycznych zadaf przeznaczonych dla jednego i
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dwoch procesoréw. Rozszerzenie obszaru stosowalnosci algorytmu RMS dla rozwaza-
nego typu zadan jest wazne gldéwnie ze wzgledu na szybka ewolucjg techniki wytwa-
rzania mikroprocesoréw, zmierzajgca w kierunku uktadéw dwurdzeniowych, gdzie w
jednym uktadzie scalonym zintegrowane zostajg dwie jednostki obliczeniowe. Uktady
takie znajda z calg pewnoscig zastosowanie réwniez w systemach czasu rzeczywistego
o ostrych ograniczeniach czasowych, gdzie czas obliczen jest najbardziej krytycznym
z parametrow, a zapotrzebowanie na moc obliczeniowa nieustannie ro$nie, w zwigzku
ze stosowaniem coraz bardziej zaawansowanych algorytméw przetwarzania sygnatow
pochodzgcych z sensordw, ktérymi opomiarowany jest obiekt sterowania.

Zaproponowane przez autora rozszerzenie obszaru stosowalno$ci algorytmu RMS
dla ukladéw dwuprocesorowych zostato zilustrowane na przykladzie szeregowania
zbioru zadan przeznaczonych dla arbitralnych procesoréw. Jednak uzyskane wyniki
latwo moga zosta¢ przeniesione réwniez na przypadek procesoréw dedykowanych. W
tym przypadku material genetyczny bedzie posiadal o polowe mniejsza liczbe bitow,
poniewaz nie beda wystepowaly bity kodujace numer procesora, do ktérego dane zada-
nie ma zosta¢ przydzielone (w przypadku procesoréw dedykowanych przydzial zadania
do procesora jest okreSlony z gory).

Istnieje réwniez mozliwos$é przeniesienia uzyskanych rezultatéw na systemy zbu-
dowane z wiekszej liczby jednostek obliczeniowych (np. cztero-, szeScio- lub oSmio-
procesorowe). W tym wypadku wystarczy zwigkszy¢ jedynie liczbe bitéw materialu
genetycznego przeznaczonego do kodowania numeru jednostki obliczeniowei, do ktdrej
zadanie jest przydzielane.

W przypadku zastosowania algorytmu genetycznego wyniki o zadawalajacej ja-
kosci uzyskuje si¢ dla populacji o liczebnosci tysigca osobnikéw 1 przy zastosowaniu
krzyzowania dwupunktowego. Wykonywanie operacji genetycznych mozna przerwal
po przeminigciu okolo pigciu tysigcy pokolen, gdyz ewentualna dalsza poprawa jako-
$ci uzyskanego rozwiazania jest niewielka, a czas oczekiwania na polepszenie wyniku
znacznie wzrasta. Autor wykonal eksperymenty szeregujac zbiory drobnoziarnistych
zadaf o liczebnosci 100, 200 lub 500 zadan. Utworzone przez algorytm genetycziy
superzadania wykorzystywaly czas pracy jednostki obliczeniowej (dwuprocesorowej) w

okoto 80%. Préba uszeregowania rozwazanych super zadan w ponad 98% zakonczyla
si¢ sukcesem. ‘
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M. G AJER

SCHEDULING THE SET OF INDEPENDENT, PRE-EMPTIVE AND PERIODIC
UNI- AND BIPROCESSOR TASKS WITH THE APPLICATION
OF THE METHOD OF SUPER TASKS

Summary

The popularity and ubiquity of real-time systems 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 correct 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. 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

TOM 52 -

is automat
can restart
state. The
tasks. This
that it sho
method pr
super task
shortened
is treated ¢
Monotonic
on the exai
both for th
purpose of
coding the

Keywords:




i Telekom.

Warszawa,
cience and
ms SUpport

A tutorial,
TX, 1995,

1ie uwarun-
naukowych

cessing and

, $8. 519-521
yce AUTO-
-38.

1 czasu rze-

Information

d real time
5-61.

he extensive
~onstraints it
vered within
violation of
nstraints can
an lives, e.g.
k scheduling
ill always be
e constraints
¢ tasks. The
tasks is the
¢ is assigned
and then the
: is assigned.
uted that has
ing executed

TOM 52 — 2006 SZEREGOWANIE NIEZALEZNYCH, WYWEASZCZALNYCH ZADAN ... 87

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 in its classical form is adequate only for scheduling uniprocessor
tasks. This author has propsed a new method of adaptation of Rate Monotonic Scheduling in such a way
that it should also be adequate for scheduling the sets of uni- and biprocessor tasks. The clue of the
method proposed by this author is concatenation of uniprocessor tasks that form the so called biprocessor
super 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 a subset of uniprocessor tasks could be made. Then each subset of tasks
is treated as a uniprocesor task and for the set of such tasks (called by this author super tasks) 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 two arbitrary processors. The method can be easily extended
both for the case of greater number of processors and for the systems with dedicated processors. For the
purpose of finding the suboptimal schedule the use of genetic algorithm was proposed. The method of
coding the solution on the genetic material was illustrated on the example.

Keywords: Task Scheduling Theory, Rate Monotonic Scheduling, Multiprocessor Tasks
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Srodowisko APSI wspomagajace prototypowanie
heterogeniczne moduléw zawierajgcych uklady FPGA
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Niniejszy artykul opisuje system APSI (ang. Advanced Programmable Systems Inter-
Jace) wspomagajacy projektowanie i uruchamianie moduléw sprzetowych zawierajacych
uklad programowalny FPGA. Modul sprzetowy Jest kontrolowany za pomocg komputera
PC oraz odpowiedniego Srodowiska programowego, przez co konieczne stato si¢ zastoso-
wanie heterogenicznego podejscia podczas projektowania, symulacji i testowania. Omawiany
system sktada sig z czterech cz¢sci: programowej, sprzetowe;, symulacyjnej oraz testujacej.
W ramach czesci programowej zaproponowano dedykowany jezyk skrypt APSI oraz jego
interpreter ufatwiajgcy komunikowanie sie z poziomu komputera PC z modulem sprzeto-
wym. W ramach czgsci sprzgtowej zaprojektowano moduly sprzetowe, napisane giéwnie
w jezyku opisu sprz¢tu VHDL, umozliwiajace tatwe komunikowanie si¢ z innymi mo-
dufami kompatybilnymi z magistrala Wishbone lub magistralag OPB i §rodowiskiem EDK.
W ramach czgdci symulacyjnej zaproponowano procedure symulacji heterogenicznej, umoz-
liwiajgca tatwa kosymulacje dwoch niezaleznych wspomnianych powyzej platform: progra-
mowej 1 sprzgtowej. Aby umozliwi¢ latwe testowanie uruchamianych projektéw sprzetowych
zaprojektowano wewnetrzny analizator stanéw logicznych LA RCS, ktéry umozliwia reje-
strowanie i wizualizacje przebiegéw sygnatéw wewnatrz uktadu FPGA. Srodowisko APSI
stanowi kompletny system zaproponowany i.zaprojektowany w catosci przez autoréw ni-
niejszej pracy. Zaproponowane oryginalne rozwiazania mogg stanowi¢ podstawe do budowy
lub modyfikacji podobnych systeméw.

Stowa kluczowe: rekonfigurowalne systemy obliczeniowe, uklady programowalne, FPGA,
projektowanie ukladéw cyfrowych, Hardware/Software CoDesign
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1. WSTEP

W ostatnich latach gwaltowny rozwéj ukladéw programowalnych FPGA (ang. Field
Programmable Gate Array)[1] spowodowal, ze znajduja one coraz szersze zastosowanie
i coraz czesciej stajg sie one jadrem platformy sprzgtowej, dla ktérej przynajmniej w
procesie uruchomieniowym bardzo wazna jest komunikacja z komputerem PC. Ponadto
uktady FPGA sg coraz czgciej stosowane do akceleracji obliczen [2], dla ktorych
komunikacja z komputerem PC jest kluczowym zagadnieniem.

Gléwnym wyzwaniem przy integracji heterogenicznych systeméw programowo-
sprzetowych jest brak odpowiedniego interface’u umozliwiajacego fatwe tgczenie tych
dwéch niezaleznych platform oraz ich wzajemnej kosymulacji. Powstalo wiele sys-
teméw do prototypowania [3,4] czy kosymulacji programowo-sprzetowej [5, 6]. Po-
wyzsze systemy nie sg jednak kompletne, poniewaz nie zawieraja portu komunikacji
z komputerem PC, dedykowanego i przyjaznego uzytkownikowi interface’u, hetero-
genicznej kosymulacji, projektowania modutowego lub tez wewnetrznego analizatora
stanéw logicznych.

Srodowisko APSI ma wbudowany dedykowany jezyk skryptu, dzigki czemu wy-
miana danych oraz odczytywanie stanu platformy sprzetowej jest znacznie prostsze.
Dla przyktadu uzycie pojedynczej instrukcji writeblock umozliwia latwy transfer cate-
go pliku lub jego cze$ci z komputera PC do okreslonej lokacji adresowej na platformie
sprzegtowe;j.

Srodowisko APSI zostato sprawdzone dla ptyty XSV firmy Xess [7] podiaczonej
do komputera PC za pomocg portu réwnoleglego pracujacego w trybie EPP (ang.
Enhanced Parallel Port) — standard IEEE-1284. Jednakze istnieje prosta mozliwo$¢
modyfikacji srodowiska APSI tak, aby komunikowal si¢ on przez inne porty, np. PCIL,
UART czy tez USB. Réwniez §rodowisko APSI moze by¢ zastosowane dla innej plat-
formy sprzgtowej niz plyta XSV.

Dla czesci sprzetowej Srodowisko APSI uzywa podejscia budowy modutowej. Zo-
staly zaprojektowane specjalne moduly mostkéw (ang. bridge) pomigdzy portem réw-
noleglym a magistralag Wishbone [8] lub magistrala OPB (ang. On-chip Peripherial Bus)
[9] firmy IBM i $rodowiskiem EDK (ang. Embedded Development Kit) firmy Xilinx.
Srodowisko EDK zostalo zaprojektowanie z mys$lag o modufowej budowie platformy
sprzetowej dzieki czemu integracja systemu jest ufatwiona.

Srodowisko APSI dodatkowo umozliwia kosymulacje heterogeniczng, dzigki cze-
mu w latwy i szybki spos6b mozna przeprowadzi¢ symulacje dziatania platformy sprz¢-
towej w potaczeniu z komputerem PC. Warto w tym miejscu podkredli¢, ze w litera-
turze bardzo czgsto stosuje sig okreslenie kosymulacji heterogenicznej dla okreSlenia
symulacji dziatania procesora (wraz z oprogramowaniem) znajdujgcego si¢ wewnatrz
ukladu FPGA lub jego sasiedztwie oraz innych moduléw sprzetowych znajdujacych
sie wewnatrz (lub w sasiedztwie) tego samego ukladu FPGA. W niniejszym artykule
czesé sprzetowa jest rozumiana jako caly uklad FPGA wraz z przyleglymi modutami
sprzetowymi i ewentualnymi wewngtrznymi procesorami oraz ich oprogramowaniem,
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a cz¢$¢ programowa jako komputer PC wraz ze §rodowiskiem programowym. W §ro-
dowisku APSI mozliwe jest modelowanie dzialania Srodowiska programowego APSI
(komputera PC) podczas symulacji sprzetowej odbywajacej sie na poziomie jezyka
VHDL, jak i Sledzenie dziatania cze$ci programowej (platformy PC) na podstawie
modelu (wyniku uprzednio przeprowadzonej symulacji VHDL) platformy sprzgtowej.
Dzigki temu w fatwy sposéb mozna wykryé bledy powstate podczas procesu projekto-
wania zar6wno po stronie sprzgtowej jak i programowej. Uzytkownik moze w prosty
spos6b zmieni¢ tryb pracy Srodowiska APSI pomiedzy trybem wykonawczym, pod-
czas ktérego interpreter skryptu komunikuje sie bezposrednio z platformg sprzgtowa,
a trybem symulacyjnym, podczas ktérego interpreter skryptu komunikuje si¢ z symu-
latorem platformy sprzgtowej. Kosymulacja heterogeniczna jest bardzo wazng cechg
proponowanego systemu poniewaz komputer PC bardzo czesto odgrywa wiodacg role
podczas symulacji platformy sprzetowej i vice-versa. '

Podobne Srodowiska zostaly uprzednio zbudowane, ale nie $g one systemami kom-
pletnymi. Wigkszo$¢ systeméw koncentruje sie na kosymulacji programowo-sprzetowej
[4,5,6] ale zakladajg one, Ze kosymulacja odbywa si¢ na tej samej platformie (w tym
samym ukladzie scalonym). Srodowisko APSI kosymuluje dwa zupelnie niezalezne
$rodowiska: komputer PC oraz platforme sprzetowa. Warto podkresli¢, ze podczas sy-
mulacji interpreter skryptu jest uruchamiany bezposrednio na komputerze PC a nie jak
to ma zazwyczaj miejsce w symulatorze sprzetu. Dlatego gtéwnym zagadnieniem jest
odpowiednia komunikacja pomiedzy tymi dwoma $rodowiskami podczas symulacji.

Proces symulacji jest bardzo waznym etapem prototypowania, jednakze bardzo
czgsto trwa on zbyt diugo (jest bardzo czasochlonny), nie wszystkie modele symu-
lacyjne sg dostgpne lub tez nie s3 w peli zgodne z rzeczywistoScig, np. stosuje si¢
modele uproszczone, rzeczywiste czasy propagacii sa krétsze lub diuzsze niz podczas
symulacji, powstajg hazardy lub wyscigi, ktére nie sa mozliwe do zaobserwowania
podczas symulacji, symulacja czasowa nie jest w ogole przeprowadzana z powodu jej
czasochtonno$ci lub braku poprawnych modeli czasowych, lub tez pewne elementy .
elektroniczne s wadliwe. W rezultacie rzeczywisty uklad nie dziata poprawnie. W ta-
kich sytuacjach czesto jedynym rozwigzaniem jest zastosowanie analizatora stanéw
logicznych. Do niedawna zewngtrzny analizator stanéw logicznych byt jedynym rozwia-
zaniem, jednakze wraz ze wzrostem zasobéw uktadéw FPGA pojawila si¢ mozliwo§¢
implementacji wewnetrznego analizatora stanéw logicznych, ktéry jest implementowa-
fy wewnatrz tego samego ukladu FPGA co uklad testowany. Zewnetrzny analizator
ma szereg wad w poréwnaniu z analizatorem wewnetrznym, np. moze §ledzié tylko
zewnetrzne wyprowadzenia, dlatego w celu §ledzenia sygnaléw wewnetrznych nalezy
je wyprowadzié na zewnatrz co wymaga dokonywania czgstych zmian w projekcie
uktadu FPGA oraz ogranicza liczbg réwnoczesnie ogladanych sygnatéw, np. do 10-20

[3].

Firma Xilinx udostgpnia wewnetrzny analizator stanéw logicznych o nazwie Chip-
Scope [10], kt6ry jest produktem komercyjnym i uzywa wlasnego portu komunikacyj-
fiego oraz Srodowiska graficznego. Pociaga to za sobg pewne konsekwencje: uzywa-
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ny port komunikacyjny moze nie by¢ dostepny na danej platformie sprzgtowej oraz
moment wyzwolenia moze nie by¢ fatwy do zsynchronizowania ze srodowiskiem pro-
gramowym. W konsekwencji zaprojektowano wlasny wewngtrzny analizator stanéw
logicznych o nazwie LA RCS (ang. Logic Analyzer for Reconfigurable Computing Sys-
tems), ktéry jest bezposrednio zintegrowany ze Srodowiskiem APSI oraz EDK i magi-
strala OPB (albo magistralg Wishbone). Modut LA RCS ma szereg zalet w poréwnaniu
z modulem ChipScope, np. uzywa symulatora VHDL w celu wizualizacji zarejestro-
wanych sygnal6éw, przez co zarejestrowane sygnaly mogg by¢ dalej tatwo przetwarzane
w symulatorze, np. poréwnywane z wynikiem symulacji lub tez wykorzystywane jako
wektory wymuszefi. Ponadto moduf LA RCS zawiera wewngtrzng kompresje danych
przez co liczba rejestrowanych prébek zostata znaczaco zwiekszona, co ma duze zna-
czenie poniewaz wielko§¢ wewnetrznej pamigci uktadu FPGA jest bardzo ograniczona.
Ponadto zastosowano zaawansowang logike zezwolenia zegara, przez co rejestrowane
sa tylko wybrane prébki, np. prébkowane sg tylko aktywne stany magistrali.

2. SRODOWISKO PROGRAMOWE APSI

Wraz ze plyta XSV zostalo dostarczone oprogramowanie umozliwiajace konfigura-
cje ukladu FPGA oraz transfer danych poprzez port réwnolegly komputera PC. Giéwng
wada tego oprogramowania jest jego skromno$¢ zaréwno od strony komputera PC jak
i od strony Zrédet konfigurujacych uktad FPGA. Wady te byly poczatkows inspiracjg do
budowy catkowicie nowego i niezaleznego Srodowiska stuzacego do komunikowania
si¢ z plyta XSV z poziomu komputera PC. W zwiazku z tym zaproponowano specjalny
jezyk skryptu APSI, ktéry umozliwia latwa komunikacje z platformg sprzgtows. Wy-
konano réwniez interpreter skryptu, program o nazwie roboczej a psi.exe, ktéry czyta
i wykonuje kolejne komendy zawarte w skrypcie.
Przytaczanie wszystkich komend zaimplementowanych w programie apsi.exe Wy-
kracza poza ramy niniejszego opracowania, dlatego zostang wymienione tylko najwaz-
niejsze komendy, ktére dobrze obrazuja prezentowane §rodowisko APSI:
config nazwa_pliku — powoduje zaprogramowanie uktadu FPGA podanym plikiem kon-
~ figuracyjnym,
readblock nazwa pliku adr start adr stop — powoduje odczytanie zawarto$ci pamigci
od adresu adr start do adresu adr _stop do podanego pliku,

readbyte address — powoduje odczytanie pojedynczej danej spod wskazanej lokacji
adresowej, odczytana warto§é jest nastepnie wy$wietlona na ekranie oraz za-
pisywana w rejestrze statusowym,

sleep czas_ms — podaje czas wstrzymania wykonywania programu w ms,

run komenda — powoduje uruchomienie komendy w linii poleceri systemu operacyj-
nego, w szczegdlnosci mozliwe jest uruchomienie innego skryptu poprzez
komende: run apsi.exe nazwa_skryptu, ;

loop liczba_wykonan etykieta — powoduje przejicie liczba wykonan razy do etykiety
etykieta,
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waitbit0 maska bitowa adres — powoduje czekanie do momentu, az dana odczytana
spod adresu adres po dokonaniu operacji bitowej AND z maskg maska_bitowa
bedzie réwna zeru,

go> wartosc etykieta — instrukcja skoku do etykiety jezeli wartos¢ rejestru statusowego
programu APSI jest wigksza od wartosc,

stat+= wartosc — powoduje dodanie do rejestru statusowego zmienng wartosc,

stat=>m index - powoduje zapisanie aktualnej wartosci rejestru statusowego w pamieci
wewnetrznej programu pod adresem index,

filecomp plikl plik2 — poréwnuje dwa pliki.

Podsumowujac, komendy APSI umozliwiajg wygodne i tatwe komunikowanie sie
z poziomu komputera PC z platforma sprzgtowa. Umozliwiaja one np. konfiguracje
uktadu FPGA oraz transfer danych do/z pamigci. Opracowane Srodowisko APSI po-
siada takze szereg komend, ktére poprawiajg sterowanie programem np. wykonywanie
petli, uSpienie wykonywania programu. Warto zwrdci¢ uwage na komende waithit,
ktéra powoduje zatrzymanie wykonywania programu az do wyzerowania/ustawienia
wybranego bitu. Komenda ta ma szerokie zastosowanie np. do odczytu/zapisu pa-
migci w zaleznoSci od stanu gotowosci urzadzenia. Inng przydatng komenda jest ko-
menda filecomp, ktéra poréwnuje zawartosé dwdch plikéw. Komenda ta umozliwia
sprawdzenie czy dane przetworzone przez platforme sprzetowy sg zgodne z zaloze-
niami. '

Warto podkresli¢, ze w niektérych przypadkach mozliwosci skryptu APSI mogg
by¢ niewystarczajace i konieczne staje uzycie bardziej zaawansowanego jezyka progra-
mowania. Program apsi.exe zostal napisany w jezyku C++ i sklada sie z dwéch klas:
jednej odwotujacej sie do platformy sprzetowej na niskim poziomie (klasa LowLevel)
oraz drugiej interpretujacej zawarto$¢ skryptu oraz wykonujacej operacje na wyzszym
poziomie. Dlatego w przypadku, gdy instrukcje skryptu sg niewystarczajace, w spo-
s6b naturalny mozna bezposrednio odwolywad si¢ do platformy sprzetowej z poziomu
jezyka C++, wykorzystujac klas¢ LowLevel. Ponadto skrypt umozliwia uruchomienie
programu uzytkownika, dzigki czemu dodatkowy program moze wykonywa¢ dodatko-
we niezawarte w skrypcie czynnosci.

3. PLATFORMA SPRZETOWA

Czgsto gtéwng wadg wykonywanych projektéw sprzetowych jest brak budowy mo-
dutowej i standaryzacji interface’6w poszczegéinych modutéw. Podobnie bylo w przy-
padku firmowego oprogramowania dostarczonego wraz z plyta XSV. Budowa modu-
fowa umozliwia latwg integracje systemu, §ledzenie bledéw oraz zmiane i rozbudowe
systemu sprzetowego.
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3.1. MAGISTRALA WISHBONE

W konsekwencji powyzszego wniosku celowe stalo si¢ wybranie odpowiedniego
standardu magistrali 1aczacej poszczegdlne moduly. Wybér padt na poczatku na ma-
gistrale Wishbone, ktéra zostala zaprojektowana z myslg o faczeniu moduléw w pro-
jektowaniu SoC (ang. System — on — Chip). Jednym z argumentéw za wyborem tej
magistrali bylo to, ze organizacja OpenCores [8] udostgpnia szereg gotowych modutéw
kompatybilnych z magistrala Wishbone. Moduly te sg ogdlnie i bezplatnie dostgpne —
sa wykonywane w ramach GPL (ang. General Public Licence), sposéb ich udostep-
niania i wykonywania jest podobny jak w przypadku programéw GNU (np. Linux).
W§réd dostepnych modutéw kompatybilnych z magistrala Wishbone sg np. kontroler
I°C, USB, UART, Ethernet. Moduly te zostaly tutaj wymienione ze wzgledu na ich
wystgpowanie na plycie XSV.

Dzigki zastosowaniu magistrali Wishbone stosunkowo tatwo mozna 1gczyé po-
szczegOlne moduly: wystarczy tylko odpowiednio podiaczyé poszczegélne sygnaly
magistrali do odpowiadajacych im sygnaléw modulu. Mozna tego dokonaé gléwnie
w edytorze tekstu jezyka VHDL. Przyktad podigczenia urzadzenia nadrzednego do
urzgdzenia podrzednego ilustruje Rys. 1.

Urzadzenie A cyc Urzadzenie B
Mast cye O > el (Slave)
(Master) stb_ O § o) stb 1 ave
ack I g ack 1ack O
ar O | 8 lagr
@0 [ 9™ |
dat I 4__.__.___d2_13__ dat O
clk I arst arst clk I

arst

clk

Rys. 1. Przykiad podiaczenia urzadzenia nadrzgdnego do urzadzenia podrzgdnego

Fig. 1. An example of connecting a slave and master devices

3.2. MAGISTRALA OPB I SRODOWISKO EDK

Pewng wada stosowania magistrali Wishbone jest to, ze wszystkie czynnoéci podia-
czenia moduléw nalezy dokonywacé rgcznie np. w jezyku VHDL. Czynno&¢ ta, chociaz
stosunkowo prosta, staje si¢ ucigzliwa przy bardziej skomplikowanych projektach oraz
przy czestych zmianach i modyfikacjach.
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Firma Xilinx zaproponowala wlasne Srodowisko EDK (ang. Embedded Develop-
ment Kit), ktére umozliwia szybkie tgczenie gotowych moduléw w ramach magistrali
OPB (ang. On-chip Peripherial Bus) zaproponowanej przez firme IBM. Magistrala
OPB oraz Wishbone s3 funkcjonalnie podobne, jednakze $rodowisko EDK przyspie-
sza 1czenie réznych urzadzed poprzez automatyczng generacje kodu VHDL i dlatego
efektywniejsze jest stosowanie magistrali OPB. EDK wymaga tylko podlaczenia urza-
dzenia do magistrali OPB tak jakby to byl pojedynczy przewéd (mozna tego dokonaé
w trybie tekstowym lub graficznym), a poszczegdlne sygnaly magistrali sg faczone
automatycznie. Dzigki takiej metodzie, igczenie poszczegdlnych blokéw odbywa si¢
szybko 1 jest czytelne.

W ramach organizacji OpenCores zaprojektowano wiele mikroprocesoréw, jednak
ich architektura czgsto nie jest zoptymalizowana pod katem implementacji w uktadach
FPGA, magistrala mikroprocesora nie jest standardem (np. Wishbone) lub tez dostgpna
dokumentacja lub oprogramowanie pozostawia wiele do zyczenia. Z drugiej strony
firma Xilinx udostepnita jadro procesora MicroBlaze (nazywane soft-procesorem) [11],
ktory jest najszybszym procesorem do implementacji w zasobach programowalnych,
dostgpnym dla uktadéw FPGA firmy Xilinx. Jest on dobrze udokumentowany oraz
wspélpracuje z magistraly OPB i w bardzo prosty sposéb moze byé dotaczony do
projektéw w ramach pakietu EDK.

Powyzsze argumenty: latwo$¢ tgczenia moduléw oraz mozliwos§é podlaczenia do
systemu szybkiego soft-procesora MicroBlaze zadecydowaly, ze w $rodowisku APSI
zrezygnowano z magistrali Wishbone na rzecz magistrali OPB.

3.3. MODULY SPRZETOWE

W ramach wykorzystania systemu APSI opracowano szereg modutéw umozliwia-
Jacych latwe korzystanie z urzadzen dostgpnych na plycie XSV. Przykiadem takiego
modutu jest modut opb_epp. Modut ten jest mostkiem pomiedzy portem réwnoleglym,
a magistralg OPB. Modut ten oprécz opisu kodu w jezyku VHDL posiada dodatkowe
pliki powodujace, ze jest on widoczny w pakiecie EDK. Modut opb_epp mozna tatwo
dotaczy¢ do projektu w EDK podobnie jak to jest w przypadku oryginalnych modutéw
dostarczonych przez firme Xilinx w ramach pakietu EDK.

Za pomocg modulu opb_epp oraz programu apsi.exe mozna w sposéb bardzo
prosty zapisywa¢ i odczytywac pamigé zewngtrzng SRAM lub wewnetrzna pamieé
BlockRAM uktadu Virtex, czy tez komunikowaé si¢ z innymi urzadzeniami pery-
feryjnymi podtaczonymi do magistrali OPB. Modut opb_epp jest urzadzeniem typu
nadrzednego (master) na magistrali OPB dzieki czemu mozna stworzy¢ system nie
zawierajacy procesora, lub tez modul opb epp moze w pewnym stopniu emulowaé
procesor. Warto w tym miejscu podkresli¢, ze modut opb_epp jest silnie sparametry-
zowany dzigki uzyciu stowa kluczowego generic w jezyku VHDL. Opis wszystkich
Parametrow tego modulu wykracza poza ramy niniejszego opracowania.




96 E. JAMRO, K. WIATR Kwart. Elektr. [ Telekom.

Oprécz modutu opb_epp opracowano réwniez inne moduly, np. modut opb_sram
— kontroler pamieci SRAM, czy tez interface pomigdzy magistraly OPB a przetwor-
nikiem RAMDAC umozliwiajgcym wyS$wietlanie obrazu na monitorze VGA. Przy-
kladowy schemat blokowy projektu wykonanego w pakiecie EDK przedstawia Rys. 2.
Projekt ten umozliwia transfer danych pomigdzy komputerem PC a pamigcig zewnetrz-
n3 SRAM. Zawarto$¢ pamieci SRAM jest wy$wietlana na monitorze VGA. Dodatkowy
autorski modul: mostek opb2opb dwidth stuzy do konwersji szeroko$ci magistrali OPB.
Mostek ten posiada rowniez wewnetrzng pamie¢ FIFO, ktéra umozliwia transfer da-
nych pomiedzy pamiecig SRAM a modulem opb epp w trakcie wySwietlania obrazu.
Zastosowanie pamieci FIFO oraz adresowania sekwencyjnego (blokowego) na magi-
strali OPB zdecydowanie poprawia szybko§¢ transferu danych, tym bardziej ze w celu
zwiekszenia maksymalnej czgstotliwosci pracy wiekszo$¢ moduldéw wykorzystuje ar-
chitekturg potokows.

opb2opb _ %opb_sra
_dwidth | m

opb._vga : opb_epp

pb_v20_1 opb_v20_0

Rys. 2. Przyklad projektu w EDK

Fig. 2. An example of EDK project

4. SYMULACJA HETEROGENICZNA

Symulacja styku dwéch réznych architektur jest zadaniem trudnym, a jej brak lub
tez pobieznosé bardzo czgsto pociagga za sobg Zle dziatajacy finalny projekt. W ramach
symulacji srodowiska APSI zaproponowano polaczenie czg¢éci software’owej i hardwa-
re’owej poprzez nastgpujace skladniki:

e interpreter skryptu APSI (program apsi.exe), ktéry zostat odpow1edn10 zmodyfiko-
wany dla potrzeb symulacyjnych,

e modul epp_model.vhd napisany w jezyku VHDL, modelujacy dzialanie portu ko-
munikacyjnego (w testowanym przykladzie portu réwnoleglego EPP).
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komendy symul. model symul. VHDL

Rys. 3. Etapy symulacji heterogenicznej

Fig. 3. Stages of the heterogeneous simulation

Schemat blokowy kolejnych etapéw symulacji heterogenicznej jest podany na
Rys. 3. PoszczegGlne elementy tego schematu zostang opisane ponizej.

1) Skrypt

Pierwszg czynnoscig jest okreslenie komend jakie ma wykonywa¢ program APSI, czy-
li napisanie odpowiedniego skryptu. Jedyna czynnoscig dodatkowa podczas symulacii
heterogenicznej w poréwnaniu ze standardowa praca systemu APSI jest dodanie na
poczatku skryptu dodatkowej instrukcji vhdlsim. Przyktadowy skrypt jest przedsta-
wiony na Listing 1, na ktérym soft-procesor MicroBlaze (schemat blokowy modutu
sprzgtowego jest przedstawiony na Rys. 4) po wykonaniu zadania ustawia odpowiedni
bit semafora. Wykonywanie skryptu jest wstrzymane (instrukcja waitbir) do czasu
ustawienia tego semafora przez procesor MicroBlaze, po czym wynik obliczeri jest
transferowany do komputera PC (readblock) i sprawdzany z wynikiem wzorcowym
(filecomp).

vhdlsim // program apsi.exe przechodzi w tryb symulac ji

config system // configuracja ukladu FPGA (instrukc ja nie symulowana)

waitbitd ¥F 1¥F0 // czekaj na koniec programu (komorka semaforu = ()

readblock wynik.bin 1800 1FOF // czytaj zawartosc zmody fikowane pamieci

filecomp wynik.bin wzov.hex // porownaj wynik (symulac ji) z wzorem (poprawnym wynikiem)

Listing 1. Przykiad skryptu testujacego komunikacje pomigdzy komputerem a plytg XSV
2) Uruchomienie programu apsi.exe

Nastgpnym etapem jest uruchomienie programu apsi.exe w celu generacji wymu-
szefi dla symulatora. Poniewaz w skrypcie umieszczono instrukcje vhdlsim, program
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apsi.exe nie bedzie sie komunikowal z platforma sprzgtowg lecz bedzie generowat
wymuszenia dla symulatora, zapisywane w pliku o nazwie roboczej apsi.tst.

3) Komendy symulacyjne apsi.tst
Format pliku binarnego apsi.tst stuzacego do komunikacji pomigdzy interpreterem
skryptu (apsi.exe) a symulatorem VHDL przedstawiono na listingu 2.

1, a — write address a (byte) — wystawienie na porcie EPP adresu do zapisu, 4 transfery s3 wymagane aby
przesiaé jeden adres

2, d — write data d (byte) —~ wystawienie danej do zapisu na porcie EPP.

3 - read — powoduje odczyt danej z portu EPP

10, t — sleep time - czas wstrzymania aktywno$ci w ms (t < 256)

11, b, a3,a,a;,ap, m, ~ waitbit0, waitbitl — zob. instrukcje skryptu. b=0 waitbit0, b=1 waitbitl, a; ~
adres (4 transfery, m- maska)

255 — End Of File - zakoniczenie, koniec pliku.

Listing 2. Format pliku apsi.tst

4) Model symulacyjny portu komunikacyjnego (epp.. model.vhd)

Nastepnym krokiem jest przystapienie do symulacji VHDL. Najpierw nalezy jednak
w projekcie osadzié model symulacyjny portu komunikacyjnego (epp- model.vhd).
Model ten nalezy osadzi¢ w nadrzednym pliku symulacyjnym (testbench) w miejscu
gdzie fizycznie znajduje sie port komunikacyjny jak to przedstawiono na Rys. 4. Na
rysunku tym w podobny sposéb osadzono model symulacyjny zewngtrznej pamigci
SRAM o nazwie sram.model.vhd.

system (caly uklad FPGA)

MicroBlaze

epp_model opb_epp opb_sram sram_model

magistrala OPB

Port rownolegly

(do komputera) Zewnetrzna

pamieé SRAM

Rys. 4. Schemat blokowy uzyty podczas symulacji

Fig. 4. Simulation block diagram

Modut epp_model.vhd podczas symulacji odczytuje wymuszenia zawarte w pliku
apsi.tst i na podstawie tych wymuszen odpowiednio steruje sygnatami portu réwnole-
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glego. Podobny model nalezy stworzyé w przypadku uzycia innego portu komunika-
cyjnego.

5) Symulacja VHDL

Podczas symulacji wlasciwej, przeprowadzanej w standardowym symulatorze jezyka
VHDL, mozliwe jest Sledzenie przebiegéw sygnaléw wewnetrznych i zewnetrznych w
podobny sposéb jak to si¢ odbywa podczas standardowej symulacji. Przykiad przebie-
géw na porcie réwnoleglym oraz wykonywanych komend symulacyjnych przedstawia
Rys. 5.

1
* command waitbit )O(wr_adr Yrd_data Khish
@ pp_astbn 1
i pp_d BE
& pp_dstbn 0
o pp_walt 0
® pp_win 1

Rys. 5. Przyklad przebiegéw zarejestrowanych na porcie réwnoleglym

Fig. 5. An example of the simulation waveform observed on the Parallel Port

6) Wynik symulacji (apsi.out)

Wynik symulacji mozna analizowac bezposrednio podczas symulacji VHDL, jednakze
bardzo czgsto skomplikowanie przebiegéw czasowych praktycznie uniemozliwia spraw-
dzenie poprawnosci dziatania ukiadu. Mozna to zauwazyé analizujac Rys. 5. Dlatego
dodatkowo podczas symulacji wszystkie dane odczytane z portu réwnoleglego sg za-
pisywane przez model symulacyjny epp.model.vhd do specjalnego pliku apsi.out.

7) Powtérne uruchomienie programu apsi.exe

Nastgpna czynnoscig jest ponowne uruchomienie interpretera skryptu. Tym razem in-
terpreter dysponuje wynikiem symulacji zapisanym w pliku apsi.out i na podstawie
tego pliku zachowuje sig tak, jakby dane zapisane w tym pliku zostaly w rzeczywi-
stodei odezytane z portu réwnoleglego. W konsekwencji interpreter skryptu zachowuje
si¢ tak, jakby w rzeczywistosci kontaktowal sie z plyta XSV podiaczong do portu
komunikacyjnego. Przyktadowy wynik uruchomienia programu apsi.exe dla skryptu
przedstawionego w Listing 1 jest pokazany na Rys. 6. W wyniku przeprowadzonej
symulacji heterogenicznej pokazano, ze 6smy bajt wyniku jest bledny.
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N an.tx ; i i
Pr?gjggietu tryb g?mulacji o o Modu
Galthicd mack= FE, ade= 1FFB e . “ e Modu
vreadblock file. namé=wynik.bin, ade_ stapt=1F@0; adv.stop=1FOF i e Modu
fileconp wynik.bin wzopr.hex. ] o E .
P1iki wozne pod pozycja 8 [hex]. Vartosci: HC ava : o Pamic
waitforkey. MNacisnij douolny klawisz .
; e Modu
Rys. 6. Wynik uruchomienia programu apsi.exe po wykonaniu symulacji heterogenicznej
Fig. 6. Heterogeneous simulation results generated by the program apsi.exe
3 Pod
5. WEWNETRZNY ANALIZATOR STANOW LOGICZNYCH przylacs
wnetrzn
Symulacja jest bardzo waznym etapem projektowania, jednakze bardzo czgsto po- nie tran
mimo poprawnego wyniku symulacji rzeczywisty uklad nie dziata poprawnie. W takim sond po
przypadku najlepszym rozwigzaniem staje si¢ uzycie analizatora stanéw logicznych, w odpowic
szczegblnosci wewnetrznego analizatora stanéw logicznych LA _RCS. jest odp
putera.
podiacz
5.1. BUDOWA ANALIZATORA LA_RCS D«
e ‘ . w tym
. Ogélna koncepqg dzialania wewnc;trzgego analizatora stanéw loglcgnych LA_RCS putererr
jest bardzo podobna jak w przypadku analizatoréw zewnetrznych. Analizator LA_RCS Listing
w przyblizeniu skiada si¢ z nastepujacych modutow:
la: log.an
- generic
Analizator LA_RCS mem_adr.
sygnaly rejestrowane T RLC Pamieé Probek adr_widtk
: Konfiguracja i transfer trig-widtl
zarejestrowanych ce.dwidtt
; Loghka wyzwalajaca gz:gics}‘:ra]a Wishbore two.clock
sygnaly wyzwalajace ; luib OPB use.run.l
port map
Iy eni Y - clk=> la
sygnary zezwolenia a zezwolenia
e zegara ’ zegara -- interfa
data=> 1
zegar ce_data=:
— trig=> la
ce.trig=>
Rys. 7. Schemat blokowy analizatora LA RCS , -~ interfa
whb_clk_I:
Fig. 7. Block diagram of the logic analyzer LA_RCS wh_adr_I
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¢ Modut prébkujacy dane.

o Modul logiki wyzwalajacej (ang. trigger).

o Modulu zezwolenia zegara CE (ang. ClockEnable).

e Modul kompresji rejestrowanych prébek.

s Pami¢¢ rejestrowanych prébek.

o Modul konfigurujacy i transferujgcy zarejestrowane dane.
¢ Modutl wySwietlajacy zarejestrowane dane.

5.2. MODUL PROBKUJACY DANE

Podobnie jak w przypadku analizatora zewnetrznego pierwszg czynnoScia jest
przylaczenie sygnaléw, ktére maja by¢ obserwowane. W przypadku analizatora ze-
wnetrznego nalezy podiaczy¢ sondy, uzywajgc odpowiednich koricéwek, ktére nastep-
nie transferujg dane do analizatora. W przypadku analizatora wewnetrznego podpigcie
sond polega na umieszczeniu modutu analizatora w projekcie oraz doprowadzenie na
odpowiednie wejsScia sygnatdw, ktére maja byé obserwowane. Dodatkows czynnoscig
jest odpowiednie podiaczenie magistrali konfigurujgcej i transferujacej dane do kom-
putera. Istniejg dwie opcje analizatora i odpowiadajace im dwa alternatywne sposoby
podlaczenia analizatora:

1) opcja VHDL — przylaczenie analizatora bezpoSrednio w kodzie jezyka VHDL,
w tym przypadku nalezy uzy¢ modulu log_anal.vhd, ktéry komunikuje sie z kom-
puterem PC poprzez magistrale Wishbone. Przyklad osadzenia analizatora pokazuje
Listing 3.

la: log_anal

generic map (data.width=> 32, - - liczba rejestrowanych sygnatéw
mem_adr_width=> 9, - - liczba rejestrowanych prébek (512)

adr_width=> 12, - - szeroko§¢ magistrali adresowej konfigurujacej

trig_width=> 32, -- liczba sygnatéw wejsciowych wyzwalajacych

ce.dwidth=> 32; - - liczba sygnatéw wejsciowych logiki CE lub drugiego triggera
two_clocks=> 0, - - niezalezny sygnal zegarowy kontrolny i rejestrujacy
use.run_length.coding=> 1) -- uzycie kompresji rejestrowanych danych

port map (arst=> arst, - - asynchroniczny reset

clk=> la_clk, - - sygnat zegarowy rejestrujgcy dane

-~ interface czgsei rejestrujacej dane

data=> la.data, - - dane, ktére maja by¢ rejestrowane

ce_data=> la_ce_data, - - magistrala zezwolenia zegara dla rejestrowanych danych
trig=> la_trig, - - sygnaly wejéciowe logiki wyzwalajacej

ce_trig=> la_ce_trig, - - zezwolenie zegara dla logiki wyzwalajacej

-~ interface kontrolny magistrali wishbone

wh_clk I=> wb_clk, -- sygnal zegarowy magistrali wishbone

wh_adr_I=> wb_adr{11 downto 0), - - magistrala adresowa
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wb_dat_I=> wb_datW, - - dane do zapisu

wh_dat_O=> wb_daR, -- dane do odczytu

wb_stb_I=> wb_stb, - - urzadzenie master inicjalizuje transfer danych
wh_we_I=> epp_we, - - kierunek transferu (zapis / odczyt)
wb_ack_O=> la.ack); - - urzadzenie slave gotowe do transferu
Listing 3. Przyklad podlaczenia analizatora w ukladzie

2) opcja EDK — przylaczenie analizatora bezposrednio w §rodowisku EDK przy po-
mocy modutu opb.la. Modul opb_la posiada dwie niezalezne magistrale OPB: pierw-
sza z nich stuzaca do transferu danych i konfiguracji poprzez komputer PC; druga
stuzaca do prébkowania stanu badanej magistrali OPB (dodatkowe sygnaly zewnetrz-
ne umozliwiajg badanie innych sygnaléw niz magistrala OPB). Przyklad podlaczenia
dwoch niezaleznych moduléw opb_la do rejestracji stanéw dwdéch niezaleznych magi-
stral OPB pokazuje Rys. 8.

tested
device 2
opb Ia opb_epp PC
tested bridge
device 1

Rys. 8. Przyktad zastosowania analizatora opb.la do rejestracji stanéw dwéch réznych magistral OPB

Fig. 8. An example of probing two independent OPB buses by the logic analyser opb_la

Pewng wadg opisywanego narzgdzia jest to, ze aby zmienié rejestrowane sygna-
ty na inne wymagana jest zmiana w projekcie oraz powtérna konfiguracja ukladu
FPGA. W przypadku, kiedy powyzsza czynno§¢ stanowi duze ograniczenie mozna
uzyé wickszej szerokosci danych analizatora, co jednak zwigksza zapotrzebowanie na
pamie¢. Alternatywnym i bardziej zalecanym rozwigzaniem jest uzycie dodatkowych
multiplekserdw, ktére w zaleznosci od potrzeb przylaczajg do analizatora sygnaly, ktére
majg byé oglgdane. Wymaga to jednak uzycia dodatkowej logiki przelgczajjcej.

Rejestrowane sygnaly sa taktowane zewnetrznym sygnalem zegarowym, analizator
nie posiada wewnetrznego sygnatu zegarowego. Ponadto dane sg zatrzaskiwane tylko
dla narastajacego sygnalu zegarowego, czyli tylko raz na okres zegara. W przypadku
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jednak gdy jest potrzeba rejestracji wiecej niz jednej probki na okres zegara mozliwe
jest zwielokrotnienie czgstotliwosci zegara np. w bloku DLL (ang. DelayLockLoop).

5.3. MODUL LOGIKI WYZWALAJACEJ

Analizator zewnetrzny bardzo czesto ma ograniczong liczbe sond wejSciowych,
dlatego sygnaly rejestrowane oraz sygnaly wyzwalajace sa takie same. W przypadku
analizatora wewnetrznego liczba sygnaléw wejsciowych nie ma duzego znaczenia i
dlatego uzyto niezaleznych wej$¢ dla rejestrowanych danych oraz dla wejs¢ logiki
wyzwalajgcej, co daje wigksze mozliwosci, np. sygnaly wejéciowe logiki wyzwalajacej
nie muszg by¢ rejestrowane.

Miejsce sygnatu wyzwalajacego w odniesieniu do rejestrowanych sygnaléw réw-
niez mozna okre§li¢ poprzez odpowiedni wpis przez magistrale kontrolng. Konsekwent-
nie sygnal wyzwalajacy moze byé na poczgtku, na korcu lub tez w dowolnym miej-
scu pomiedzy poczatkiem i kofcem rejestrowanego przebiegu. Latwa do realizacji
jest rejestracja przebiegéw, dla ktoérych sygnat wyzwalajacy znajduje si¢ na poczgtku
rejestrowanego przebiegu. W innych przypadkach proces rejestracji wymaga uzycia
bardziej skomplikowanej logiki, ktéra wymaga aby sygnaly byly rejestrowane zawsze
niezaleznie od tego czy wystapil sygnal wyzwolenia, zakoniczenie rejestracji nastepu-
je dopiero w odpowiednim czasie po spelnieniu warunku wyzwolenia. Czas ten jest
zdefiniowany poprzez miejsce wystapienia wyzwolenia na tle obserwowanych prébek.

W opisywanym analizatorze uzyto bardzo prostej logiki wyzwalajacej 01X, ktéra
polega na tym ze analizator ulega wyzwoleniu w momencie, kiedy stan kazdego z wejsé
ma warto$¢ O Jub 1 albo tez jego warto$¢ nie ma znaczenia (oznaczenie X). Warto§é
logiki 01X jest okreSlana niezaleznie dla kazdego sygnatu wejSciowego poprzez od-
powiedni wpis do rejestru poprzez magistrale kontrolng i dlatego nie jest wymagane
przeprogramowanie ukladu FPGA w celu zmiany logiki wyzwalajacej. Uklad posiada
dwa niezalezne moduly wyzwalajace z logikg 01X. Moduly te sg powigzane logika:
a AND b;a OR b;a AND NOT b,a OR NOT b (gdzie a, b — wyjscia dwéch modutéw
wyzwalajacych). Dopiero spelienie powyzszej logiki powoduje wyzwolenie analizato-
ra. Ponadto modut & moze by¢ opdéZniony o jeden takt zegara wzgledem modutu a, co
umozliwia ustawienie wyzwolenia w zaleznoéci od zmiany stanéw sygnatéw, np. kiedy
sygnat zmienia si¢ ze stanu 00XX na 100X, w szczegdlno$ci umozliwia to detekcje
zboczy. Wejscia tych dwoch ukladéw generujgcych wyzwolenie sa niezalezne.

5.4. MODUL ZEZWOLENIA ZEGARA

Duzg zaleta proponowanego analizatora jest dodanie nowatorskiej logiki zezwole-
nia zegara CE dla rejestrowanych danych. Sygnat CE w przyblizeniu dziala podobnie
jak dodanie bramki AND na sygnat zegara i sygnat CE, lecz logika CE jest pozbawiona
ewentualnych wyScigéw. Sygnaly CE umozliwiajg zatem wybidrczg rejestracje sygna-
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fow. Przykladem wykorzystania sygnaléw CE jest rejestracja tylko aktywnych standéw
na magistrali lub tez stanéw, w ktérych nastgpuje transfer do okres§lonych urzadzed.

Modul analizatora posiada logike generacji sygnatu CE podobng jak to mialto
miejsce w przypadku ukladu wyzwalajacego: uzyto logiki 01X oraz dodatkowo magi-
strali wejSciowej, ktorej stan jest wejsciem logiki 01X. Konsekwentnie mozna szybko
zmieni¢ momenty czasowe, w ktérych dane sg rejestrowane. Rejestrowanie sygnatéw
mozna uzalezni¢ od sygnaléw kontrolnych magistrali (np. brak rejestracji momentéw
bezczynnosci), od adresu, zapisu/odczytu (mozna rejestrowal tylko transfery danych
odbierane przez dane urzgdzenie) itp.

Rys. 9. Przyklad rejestracji tego samego przebiegu dla trzech réznych opcji logiki CE: a) bez uzycia
logiki CE, b) rejestracja tylko cykli aktywnych (OPB _xferAck=1), ¢) rejestracla tylko przestad do
urzadzenia opb.uart.lite

Fig. 9. An example of probing the same OPB bus input sequence with three different clock enable
options: a) without clock enable, b) active OPB cycles (OPB_xferAck=1), ¢) capture only active transfers
when only a specified device is addressed

Przyklad rejestracji tego samego przebiegu magistrali OPB dla trzech r6znych usta-
wienl logiki CE pokazuje Rys. 9. W przebiegu a rejestrowane sg wszystkie przebiegi
(brak logiki CE); w przebiegu b rejestrowane sg tylko aktywne stany ma magistrali OPB
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(OPB_xferAck=1), w przebiegu ¢ rejestrowane sa tylko aktywne stany magistrali OPB
adresujgce wybrane urzgdzenie. Jak widaé poszczegdlne przebiegi niosg poréwnywal-
ng informacjg, jednakze sg one uzyteczne na réznym poziomie testowania. Wydobycie
przebiegéw aktywnych adresujacych wybrane urzadzenie na podstawie przebiegu a jest
bardzo czasochonne i malo efektywne w poréwnaniu z przebiegiem c. Dlatego uzyt-
kownik stosownie do swoich potrzeb moze wybraé stosowng opcje logiki CE. Warto
podkresli¢, ze logika CE nie tylko powoduje zmniejszenie liczby rejestrowanych pré-
bek, co ma duze znaczenie w przypadku niewielkich rozmiaréw pamieci wewnetrzne;
ukladu FPGA, ale réwniez powoduje znaczne zwigkszenie czytelnosci rejestrowanych
przebiegéw. Szkoda, ze do tej pory nie zastosowano podobnej selekcji wy$wietlania
danych w przypadku symulatorow.

5.5. MODUL KOMPRESJI REJESTROWANYCH PROBEK

Duzg wadg wewnetrznego analizatora stanéw logicznych jest maly rozmiar pa-
migci jakg z reguly ma do dyspozycji analizator w pojedynczym ukladzie FPGA.
Dlatego dodano dodatkowy modut prostej kompresji danych: kodowanie dtugosci serii
RLC (ang. Run Length Coding). Kodowanie RLC polega na tym, ze powtarzajace si¢
wyrazy sg kodowane jako warto§¢ wyrazu oraz liczba powtérzen. Jako znacznik czy
kodowana jest warto$¢ sygnalu czy tez liczba powtérzefi wykorzystano najstarszy bit.
Znacznik rowny zero oznacza, ze kodowana jest warto$¢ sygnatu, znacznik 1 oznacza
ze kodowana jest liczba powtérzeri poprzedniego sygnatu. W konsekwencii liczba reje-
strowanych sygnaléw jest pomniejszona o jeden bit znacznika. Przykiad zakodowania
podaje Listing 4.

Sygnaly wejsciowe przed kodowaniem:
0,1,2,2,2,3,3,3,4,4,4,4,0,1, 1,2, ...
Sygnaly wyjSciowe po kodowaniu:
0,1,2,81,3,82,4,83,0, 1, 2, ...
Listing 4. Przykladowy ciag danych przed i po kodowaniu RLC dla 8-bitowych stéw

Warto podkreslic, ze zastosowanie kodowania RLC nie powoduje wydiuzenia kodo-
wane] sekwencji. Jedyng wada uzycia kodowania RLC jest to, ze liczba rejestrowanych
sygnaléw ulegla zmniejszeniu o 1 (bit znacznika). Ponadto dodatkowa powierzchnia
zajmowana przez koder RLC jest niewielka: w pierwszym przyblizeniu koder skia-
da si¢ z komparatora, licznika oraz multipleksera n-bitowego (gdzie n — szeroko$é
rejestrowanych danych).

Uzycie kodowania RLC umozliwia znaczace zwigkszenie liczby rejestrowanych
probek. Prostym przykiadem moze byé modut wolnej transmisji szeregowej UART.
Rejestracja przeslania pojedynczej danej moze wymagaé rejestracji milionow prébek
z czgstotliwoscig zegara systemowego, natomiast liczba faktycznych czynno$ci moze
by¢ niewielka. Zastosowanie standardowego analizatora, nawet zewnetrznego o duzej
ilodci rejestrowanych prébek, moze okazaé si¢ niewystarczajgce, natomiast proponowa-
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ny analizator spelni stawiane wymagania. Alternatywg dla analizatora bez kompresji
RLC moze by¢ zmniejszenie czgstotliwosci prébkowania, jednakze w tym przypadku
szybkie przebiegi przejSciowe 1 zakliécenia nie sg rejestrowane.

Warto podkresli¢, ze kodowanie RLC jest na tyle efektywne, ze podczas wySwie-
tlania zarejestrowanych probek konieczne stalo si¢ ograniczenie (definiowane przez
uzytkownika) maksymalnej ilosci powtérzefi tak aby wySwietlany przebieg nie zostal
zdominowany przez powtarzajace sie sygnaly (np. bardzo dlugi czas bezczynnoSci na
tle relatywnie krétkich czaséw aktywnych).

5.6. PAMIEC REJESTROWANYCH PROBEK

Wszystkie rejestrowane probki sg zapisywane do pamigci wewnegtrznej i nastepnie
transmitowane off-line do komputera PC, gdzie nast¢gpnie sa przetwarzane. Pewnym
ograniczeniem stosowania wewnetrznego analizatora stanéw logicznych jest niewiel-
ka pamie¢ wewngtrzna dostgpna w pojedynczym ukladzie scalonym FPGA. Dlatego
niektére narzedzia komercyjne np. ILA/ATC (Agilent TPA) [10] stosujg pamigé ze-
wnetrzng, wigze sie to jednak z ograniczong czgstotliwoscig prébkowania lub mniejsza
szeroko$cig magistrali danych. Warto jednak podkresli¢, ze poprzez zastosowanie kom-
presji danych oraz coraz wigkszej pojemnosci dostepnej pamigci w jednym ukladzie
scalonym powyzsze ograniczenie wielkoSci pamigci jest coraz mniej ucigzliwe. Z prak-
tycznego punktu widzenia liczba prébek 512 wraz z kompresja i wybidrczg rejestracja
(uzycie zaawansowanej logiki CE) jest w duzej iloSci przypadkéw wystarczajaca i wigk-
sza liczba prébek jest z reguly trudna do przesledzenia. Warto podkresli¢, Ze liczba
prébek jest okre§lona parametrem i moze by¢ zmieniona przez uzytkownika. Dla ukladu
Virtex zalecana liczba prébek to 512 do 4096, a dla ukladu Virtex II jest ona 4-krotnie
wieksza (co wynika z wielkosci blokéw pamigci BlockRAM w tych uktadach FPGA).

5.7. MODUL KONFIGURUJACY I TRANSFERUJACY ZAREJESTROWANE DANE

Konfiguracja modutu analizatora oraz odczyt zarejestrowanych danych odbywa si¢
poprzez magistrale Wishbone [8] lub magistrale On-chip Peripherial Bus (OPB) [9]
oraz odpowiednie moduly mostkéw laczacych te magistrale z komputerem PC (zob.
podrozdzial 3.3).

Warto podkresli¢, ze modul analizatora LA_RCS jest bezpoSrednio zintegrowany
ze $rodowiskiem APSI i istniejg komendy umozliwiajace w tatwy sposéb konfiguracje
analizatora oraz odczyt zarejestrowanych danych. W konsekwencji uzywajac jednego
$rodowiska APSI mozliwe jest obstugiwanie calego systemu. Jest to o tyle wazne, ze W
ten sposéb ulatwiona jest synchronizacja czasowa. W szczegélno$ci w lepszy sposéb
mozna kontrolowaé badany uklad wlgcznie z wyzwoleniem analizatora poprzez $ro-
dowisko APSI, co w duzym stopniu upraszcza logike wyzwalajaca. Przyktadem moze
by¢ wyzwolenie analizatora (z poziomu skryptu APSI) tuz przed dokonaniem trans-
feru danych (np. instrukcjg writeblock), ktéry chcemy obserwowac. Czynnos¢ ta jest
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ompresji trudna do uzyskania w przypadku uzycia innego narzedzia np. ChipScope [10]. Warto

rzypadky podkresli¢, ze analizator LA_RCS moze byé wielokrotnie wykorzystywany podczas
pojedynczego uruchomienia skryptu APSI, tj. zarejestrowane prébki moga byé trans-

wySwie- ferowane do komputera (lub pamigci zewngtrznej), a nastepnie analizator moze byé

ne przez powtdrnie uzyty, przez co liczba rejestrowanych prébek lub tez momentéw czasowych

1ie Zostat moze by¢ zwielokrotniona.

nosci na

5.8. MODUL WYSWIETLAJACY ZAREJESTROWANE DANE

Modul wyswietlajacy zarejestrowane dane o nazwie la_view.vhd wykorzystuje
dane uprzednio zapisane w formie pliku na komputerze PC. Modul la_view zostal

nastepnie napisany w jezyku VHDL i uzywa symulatora jezyka VHDL do wy$wietlania zare-
Pewnym jestrowanych danych. Grupowanie sygnaléw oraz nadawanie im nazw odbywa si¢ na
- niewiel- poziomie jezyka VHDL w pliku la_view.vhd.

. Dlatego

imieé ze- Zastosowane rozwigzanie posiada szereg zalet:

mniejszy ¢ Uniknigto projektowania skomplikowanego programu interface’u uzytkownika oraz
nie kom- uzyto znany uzytkownikowi (jego wlasny) interface symulatora jezyka VHDL.
ukladzie e Nazywanie i grupowanie sygnaléw odbywa sie bezposrednio w jezyku VHDL
e. Z prak- z wykorzystaniem jego sktadni.

ejestracjg e Otrzymane przez analizator sygnaly mogg shuzy¢ bezposrednio jako wektor wymu-
cai wick- szen do symulacji danego modutu. Opcja ta moze by¢ bardzo uzyteczna poniewaz
7e liczba wyregcza projektanta z czasochlonnego wpisywania sygnatéw wymuszajacych, ktére
1a ukladu zostaly zarejestrowane w rzeczywisto$ci. Wiekszos¢ analizatoréw stanéw logicznych
4-krotnie posiada swdj wiasny interface i jest pozbawiona tej cechy.

h FPGA). * Analiza lub poréwnanie zarejestrowanych przez analizator przebiegéw z wynikiem

symulacji moze by¢ przeprowadzona bezposrednio w symulatorze VHDL.

NE Warto podkresli¢, ze w przypadku uzycia modutu opb_la, uzytkownik nie mu-
. si edytowa¢ nazw sygnaléw w pliku la_view.vhd. Plik ten posiada predefiniowane

dbywa si¢ polgczenia dla magistrali OPB. Konieczne jest tylko podanie parametréw takich jak

OPB) [9] szeroko$¢ magistrali danych i liczba rejestrowanych prébek.

PC (zob.

egrowany 5.9. WYNIK IMPLEMENTACIJI

nfiguracjg - i L : o

¢ jednego Przedstawienie wyniku implementacji analizatora LA_RCS jest trudne poniewaz

Zne, 7e W modut ten jest silnie sparametryzowany. Dlatego zostanie pokazany tylko wynik dla jed-

zy spos6b nego zestawu parametréw. Wynik ten podaje Listing 5 dla uktadu Virtex XCV300PQ240-6.

przez $10- b

iem m()ie arameftry: ) )

, data_width:= 16 — liczba prébkowanych sygnatéw

em tra‘nS— mem_adr_width:= 9 — szerokoé¢ magistrali adresowej pamigci (liczba prébek na sygnal: 512)

0$¢ ta jest trig_width:= 8 — liczba sygnaléw ukladu wyzwalajacego
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two_clocks:= 0 — pojedynczy sygnal zegarowy (jedna prébka na cyk! zegara)
ce.dwidth=> 0; - - brak logiki CE
Wynik implementacji k Pc
Number of Slices: 78 out of 3,072 2% .
Number of Slice Flip Flops: 40 out of 6,144 1% analiz)
Total Number 4 input LUTs: 116 out of 6,144 1% Wady
Number used as LUTs: 105 1) Du:
Number used as a route-thru: 11 do
Number gf Block RAMs: 2 out of.16 12% syg
Total equivalent gate count for design: 34,245 .
Minimum period is 13.492ns. lejr
W
Listing 5. Wynik implementacji uktadu LA RCS jeke
war
Warto podkreslic, ze najwigksze zasoby ukladu FPGA sg wykorzystywane przez wa
pamiec probek czyli przez pamieé blokowg BRAM. W wigkszoSci przyktadéw mozna na ¢
przyblizy¢ zajmowana powierzchnie analizatora LA RCS tylko do liczby zajmowanych pler
pamieci BRAM. Liczb¢ t¢ mozna fatwo oszacowad, pokazuje to Tab. 1 dla ukfadu 2) Bar
Virtex 11 ' pod
czZg!
Tabela 1 to v
Liczba wykorzystanych pamigci blokowych BRAM w zalezno$ci od uzytych parametréw analizatora dla
LA RCS (data_width - liczba rejestrowanych kanaléw, mem_adr_width — szeroko$¢ magistrali adresowej czes
pamieci — liczba prébek na kanale pmem-adr-widihy son:
The number of Block RAMs (BRAM) used for different LA_RCS parameters (data_width — the number Sygi
of captured channels, mem.adr.width — internal memory address width — number of samples is equal FP(C
zmem_adr.wi.vth) UkIE
# BRAM data_width mem_adr_width Dla
3) Pod
1 8 11 Ku
16 10 nie
- 32 9 néw
2 8 12 20 &
do
16 11 wos
32 10 s’(;jaz
64 9 Cop
4 8 13 Dlat
impx
16 12 pow
32 11 ny ¢
64 10 dla .
10Zn
az 1
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5.10. POROWNANIE ANALIZATOROW ZEWNETRZNYCH I WEWNETRZNYCH

Poréwnujac zewnetrzny i wewngtrzny analizator stanéw logicznych mozna dokonaé
analizy wad obu tych rozwigza.

Wady analizatora zewnetrznego:

1) Duza liczba obserwowanych sygnatéw powoduje, ze poprawne podiaczenie sondy
do odpowiednich miejsc uktadu jest czesto czasochlonne i narazone na biedy (np.
sygnal zostal podtgczony w nieodpowiednim miejscu lub tez zostala pomylona ko-
lejnos¢ podiaczonych sygnatow).

W przypadku analizatora wewngtrznego, podlaczenie sygnaléw odbywa sie w pro-
jekcie (np. w opisie VHDL) i przez to jest tatwiejsze do wykonania i przeanalizo-
wania. Dla przyktadu dla magistrali 32-bitowej w jezyku VHDL, mozemy zastoso-

e przez wac proste pojedyncze przypisanie. Wadg analizatora wewngtrznego jest to, ze zmia-
mozna na ogladanych sygnaléw wymaga dokonywania zmian w projekcie i powtérnej im-
wanych plementacji catego projektu w ukladzie FPGA.

uktadu 2) Bardzo male rozmiary wspdlezesnych ukladéw scalonych powoduja, ze trudno jest

podigczy¢ poszczegéine sygnaly, koficéwki sondy analizatora czgsto Zle kontaktuja,
czesto odpadajg lub tez zwieraja poszczegélne $ciezki w testowanym uktadzie. War-

Tabela 1 to w tym miejscu podkresli¢, ze sondy sg bardzo czesto potencjalnym zagrozeniem
izatora dla badanego ukladu, poniewaz tatwo mogg powodowac zwarcia poszczegélnych
dresowej czgsci ukladu prowadzac do jego uszkodzenia. Dlatego zalecane jest podiaczanie

sond przy wylaczonym zasilaniu — co z kolei powoduje, ze zmiana rejestrowanych
number sygnaléw jest bardzo czasochionna (koniecznogé kazdorazowej konfiguracji ukladu
s equal FPGA). Rozwigzaniem wymienionych probleméw jest stosowanie w testowanym

uktadzie zlacz przeznaczonych specjalnie dla analizatora.
Dla analizatora wewnetrznego wspomniany problem nie wystepuje.

3) Podlaczenie sondy powoduje dodatkowe obcigzenie badanego ukladu. W przypad-
ku duzej czestotliwosci probkowanych sygnatéw duzy wplyw moze mieé szczegdl-
nie obcigzenie o charakterze pojemnosciowym. Dla przykladu: dla analizatora sta-
néw logicznych TLA 600 firmy Tektronix sonda stanowi obcigzenie rezystancyjne
20 kQ oraz pojemnosciowe 2 pF. Dla tej pojemnoSci czas narastania napiecia od 0
do 2.4 V dla pradu tadujacego 20 mA wynosi 0.24 ns. Przy duzych czestotli-
wosciach obserwowanych sygnatéw, dlugos¢ polaczeri jest peréwnywalna z dlugo-
Scig fali (np. dla czgstotliwosci f = 1GHz dtugosc¢ fali jest mniejsza niz 30 cm) przez
co polaczenia musza by¢ traktowane Jako linie dtugie, na ktérych powstajg odbicia.
Dlatego bardzo waznym zagadnieniem Jest odpowiednie prowadzenie i dopasowanie
impedancyjne potaczen w badanym ukladzie. Podigczenie do takich $ciezek sondy
powoduje powstawanie niedopuszczalnych zaklécen. Innym problemem jest réz-
ny czas opGznieri analizatora dla réznych rejestrowanych kanatéw. Dla przykiadu
dla analizatora TLA 600, ktéry umozliwia probkowanie co 0.5ns (2 GSample/s)
réznica opézniefi (przesuniecie czasowe) na poszczegdlnych kanalach moze wynosic
az 1.6 ns.
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W przypadku analizatora wewngtrznego podlaczenie analizatora powoduje dodatko-
we obcigzenie badanego ukladu, jednakze jest ono mniejsze (polaczenie wewnetrz-
ne), dobrze okreSlone (mozliwe do przeanalizowania np. w symulatorze). Ponadto
warto dodaé, ze wszystkie wejscia analizatora LA_RCS sg wejsciami rejestrowymi
(kazde wejscie jest najpierw zatrzaskiwane w przerzutniku typu D) dzigki czemu
wplyw analizatora na wewngtrzne polaczenia jest mniejszy oraz analizator dziata
szybciej.

4) Fundamentalng wadg analizatora zewnetrznego jest to, ze umozliwia rejestrowanie

tylko wyprowadzen zewnetrznych. Coraz cze¢Sciej w jednym ukiadzie scalonym znaj-
duje sie caly system — uklady SoC (ang. System on Chip) i dlatego konieczne jest
réwniez obserwowanie co dzieje sie w §rodku ukladu scalonego. Dlatego w ta-
kim przypadku nalezy uzyé analizatora wewnetrznego, ktéry stanowi integralng
czes$é ukladu scalonego i umozliwia obserwowanie wybranych sygnalow wewngtrz-
nych.

Wady analizatora wewnetrznego:
1) Gléwna wadg jest brak mozliwosci szybkiej zmiany obserwowanych sygnatéw po-

2)

niewaz analizator jest wlgczony w proces projektowy. Mozliwe jest jednak pod-
laczenie bardzo duzej liczby sygnaléw do analizatora poprzez ukiad multiplekse-
réw, ktéry wybiera ostatecznie, ktére sygnaly maja by¢ rejestrowane. W przypadku
ukladéw FPGA istnieje relatywnie szybka mozliwo$§¢ podigczenia innych sygnatéw
do wejs$é analizatora, a nastgpnie przeprogramowanie ukladu FPGA.

W przypadku analizatora zewngtrznego teoretycznie istnieje tatwa mozliwo$¢ zmia-
ny ogladanych sygnaléw, jednakze trudno$ci wymienione w poprzednich akapitach
powoduja, ze niejednokrotnie tatwiejsze jest przeprogramowanie ukladu FPGA niz
przetaczenie sondy analizatora.

Analizator wewnetrzny zajmuje dodatkowe zasoby badanego ukladu scalonego,
szczegOlnie zasoby pamigciowe. Jednakze analizator moze by¢ uzyty tylko pod-
czas testowania projektu, péZniej uklad FPGA moze by¢ zaprogramowany pro-
jektem nie posiadajacym analizatora.

W przypadku analizatora zewngtrznego, ten sam analizator moze by¢ uzyty wielo-
krotnie do przebadania réznych ukladéw. Warto jednak podkresli¢, ze koszt takiego
analizatora jest wielokrotnie wigkszy niz koszt analizatora wewngtrznego.

3) W celu ograniczenia powierzchni zajmowanej przez analizator wewnetrzny, wiel-

ko$¢ pamigci oraz logika analizatora (a przez to i mozliwosci) sa duzo mniejsze
niz. w przypadku (znacznie drozszego) analizatora zewngtrznego. Warto podkreslic,
ze poprzez dodanie kompresji rejestrowanych danych liczba rejestrowanych probek
ulegta znacznemu powigkszeniu w poréwnaniu z wielkoscia pamigci. Ponadto zasto-
sowanie analizatora wewngtrz ukladu scalonego umozliwia dodanie przez konkret-
nego uzytkownika dodatkowej logiki stosownie do wymagafi.
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5.11. POROWNANIE Z CHIPSCOPE'M

Opisywany analizator LA_RCS jest rozwigzaniem konkurencyjnym w stosunku
do produktu ChipScope [10] firmy Xilinx. Jest jednak w stosunku do niego bardziej
uproszczony. Slabszg strong analizatora LA_RCS jest uktad wyzwalajacy, ktéry stosuje
tylko logik¢ 01X i posiada dwa niezalezne moduly. Produkt ChipScope posiada wiele
niezaleznych moduléw wyzwalajacych (do 16), ktére mogg reagowaé na zmiany cza-
sowe sygnalow — zbocze narastajace, opadajgce lub zmiana sygnalu, oraz umozliwiaja
poréwnywanie wartosci sygnatéw. Ponadto ChipScope posiada niezalezny interface do
wySwietlania zarejestrowanych przebiegéw. Wazng zaleta ChipScope’a jest réwniez to,
ie jest on zintegrowany z pakietem ISE - programem narzedziowym firmy Xilinx’a
do projektowania i programowania ukladéw FPGA. Dzieki temu zmiana ogladanych
sygnaléw moze nastgpowaé nie tylko na poziomie jezyka VHDL, jak to ma miejsce
w LA_RCS, ale réwniez w pdZniejszych etapach np. w module Floor Planer’a. Warto
podkresli¢, ze produkt ChipScope jest produktem przeznaczonym tylko dla uktadéw
FPGA firmy Xilinx i ze jest produktem komercyjnym ~ platnym. Ponadto wymusza na
konsumencie stosowanie wybranego interface’u (np. kabla MultiLinx), co w niekt6rych
produktach np. plyty XSV firmy Xess ogranicza mozliwosci projektowe.

Analizator LA _RCS ma jednak szereg zalet w poréwnaniu z produktem ChipScope.
Najwazniejsza z nich to zastosowanie kompresji danych RLC, dzigki czemu pozorna
pamig¢C analizatora bardzo czgsto ulega wielokrotnemu zwigkszeniu. Ponadto zasto-
sowano zaawansowang logike zezwolenia zegara, ktéra umozliwia rejestrowanie tylko
wybranych przebiegéw. Ponadto zarejestrowane sygnaly s wySwietlane w symulatorze
jezyka VHDL, dzigki czemu zarejestrowane sygnaly moga stuzy¢ jako wektor wymu-
szefi Jub tez moga by¢ poréwnywane w prosty sposb z przebiegami otrzymanymi
podczas symulacji funkcjonalne;.

6. PODSUMOWANIE

Zaprezentowany system APSI stanowi kompletne narzedzie do projektowania ukta-
doéw cyfrowych nadzorowanych przez komputer PC. Zaproponowano prosty jezyk skryp-
tu stuzacy do komunikacji z platforma sprzetowa oraz metode niezalezne; symulacji
zaréwno platformy sprzetowej jak i programowej. Metoda ta umozliwia proste symu-
lowanie calego systemu jak tez poszczegdlnych jego elementéw. Omawiany system
jest szeroko wykorzystywany przez Zespét Rekonfigurowalnych Systeméw Obliczenio-
wych w AGH, podczas projektowania wtasnych modutéw sprzetowych i zdecydowana
wigkszo$¢ wektoréw wymuszen dla celéw symulacji jest uzyskiwana dzieki zastoso-
waniu skryptu APSI i kosymulacji heterogenicznej. Omawiany system dzieki temu
zdecydowanie skraca etap projektowy, dla ktérego proces symulacji jest bardzo czesto
najbardziej czasochtonny.

Jedng z zalet proponowanego systemu jest blokowa budowa platformy sprzetowej
z wykorzystaniem Srodowiska EDK. Dzigki temu integracja réznych projektéw odbywa
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sie w sposéb uproszczony. Wiaze si¢ to jednak z dodatkowym wysilkiem projektanta
zwigzanym ze standaryzacjg projektu i integracjg wykonywanego modulu ze Srodowi-
skiem EDK, ktére jest ciagle na etapie rozwoju i zawiera szereg wad i blgdow, ktére
powoli sg korygowane.

Bardzo czesto rzeczywisty projekt nie dziala poprawnie pomimo tego, ze pro-
ces symulacji przebiega poprawnie — z doSwiadczenia okolo 30% prostych projektow
i okolo 90% skomplikowanych projektéw. W tym wypadku zastosowanie analizato-

ra jest bardzo czesto jedynym rozwigzaniem. Autorski analizator LA_RCS ma sze- This
reg nowatorskich rozwiazan takich jak: kompresja danych RLC, zastosowanie logiki boards co
communi

zezwolenia zegara czy tez integracja interface’u wy$wietlajacego dane bezpoSrednio

z symulatorem VHDL. Niektére z tych rozwigzan sg juz powoli adaptowane w rozwig- ;Ce: rd};:

zaniach komercyjnych, np. najnowsza wersja 6.2 ChipScope’a umozliwia zastosowanie The prope

zarejestrowanych sygnaléw jako wektoréw wymuszen w VHDL. : internal Ic
Wspomniany system, a szczegélnie jego platforma sprzetowa, jest ciagle rozwi-

jany i stanowi podstaweg do uruchamiania nowych systeméw. Bardzo czesto budowa Keywords

nowego sytemu wigze sie tylko z budowg pojedynczego modulu, pozostale moduly sa
dostarczane wraz z systemem APSI, dzieki temu czas projektowania i uruchamiania
ulegl zdecydowanemu skréceniu. Jest to bardzo wazne poniewaz mozliwosci wspot-
czesnych ukladéw FPGA sg w duzej mierze niewykorzystywane z powodu dlugiego
i trudnego procesu projektowego i trudnej do uzyskania integracji calego systemu.
Praca finansowana ze §rodkéw Komitetu Badai Naukowych w latach 2003-2005 jako
projekt badawczy.
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E. Jamro, K. Wiatr

ADVANCED PROGRAMMABLE SYSTEMS INTERFACE
FOR PROTOTYPING HETEROGENEOUS MODULES WITH FPGA CHIPS

Summary

This paper describes the Advanced Programmable System Interface (APSI), dedicated for FPGA-based
boards connected to a PC. The APST includes: the interpreter for dedicated script language to efficiently
communicate with a FPGA-based board; heterogeneous hardware-software co-simulation to simulate either
PC or hardware {FPGA-based board) sides; and internal logic state analyzer. The whole APSI system has
been design by the authors and significantly seeds up development cycle for the FPGA-based designs.
The proposed system contains several novel ideas, e.g. the concept of hardware-software co-simulation,
internal logic state analyzer with data compression, clock enable and VHDL-based interface.

Keywords: reconfigurable computing systems, programmable structures, FPGA, digital systems design,
hardware-software co-design
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Implementacja sieci neuronowych w uktadach
programowalnych FPGA dla potrzeb przetwarzania
obrazéw w czasie rzeczywistym
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Celem niniejszego artykutu jest przedstawienie mozliwos$ci implementacji wybranej
sieci neuronowej do przetwarzania obrazéw w uktadach programowalnych FPGA. Autorzy
zakladaja, Ze uczenie sieci neuronowej nastepuje w komputerze ogéinego przeznaczenia, na-
tomiast implementacja w FPGA dotyczy sieci neuronowej juz nauczonej. Sie¢ komérkowa
taczy w sobie cechy sztucznej sieci neuronowej czyli przetwarzania informacji przy uzyciu
identycznych element6w i prostej strukturze oraz funkcji z modelem automatéw komdérko-
wych, czyli regularng budowsa i lokalnymi potaczeniami migdzyelementowymi. Charakte-
rystyczne jest takze to, Ze wagi polaczen sg stale, a sie¢ wykazuje charakter rekurencyjny.
Ponadto sie¢ taka swoja strukturg dobrze odpowiada architekturze wewnetrznej ukladéw
programowalnych FPGA, dzigki czemu wyjatkowo korzystnie przebiega jej implementa-
cja w takich strukturach. W artykule przedstawione zostang przykladowe implementacje
w ukladach programowalnych FPGA firmy Xilinx. W szczegdlnosci zostang zaprezentowane
maksymalne osiagnigte szybko$ci pracy zaimplementowanych sieci, wnoszone op6Znienie
oraz zwigzany z tymi sieciami koszt mierzony wielkodcig uzytych zasobéw wewngtrznych
uktadu FPGA i odniesiony do szerokosci bitowej slowa wejsciowego.

Stowa kluczowe: rekonfigurowalne systemy obliczeniowe, sieci neuronowe, FPGA, uklady
programowalne, przetwarzanie obrazéw
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1. WSTEP

Przetwarzanie obrazéw w czasie rzeczywistym wymaga duzych mocy obliczenio-
wych. Korzystnym jest stosowanie do realizacji algorytméw przetwarzania obrazéw
dedykowanego sprzetu. Rozw6j ukladéw programowalnych pozwala na wyjatkowo do-
brg realizacje takich rozwiazan znanych pod nazwa CCM (ang. Custom Computing
Machines). Szczeg6lnie interesujace jest zastosowane do tego typu obliczesi sieci neu-
ronowych.

Sztuczne sieci neuronowe SSN powstaly z interdyscyplinarnej syntezy wynikéw
tradycyjnych obejmujacych biologie, fizyke i matematyke. Podstawows cechg réznigca
SSN od programéw realizujacych algorytmiczne przetwarzanie informacji jest zdol-
nos¢ generalizacji czyli uogélniania wiedzy dla nowych danych, nieznanych wczegniej,
czyli nie prezentowanych w trakcie nauki. Okresla si¢ to takze, jako zdolno§¢ SSN
do aproksymacji wartosci funkcji wielu zmiennych w przeciwiefistwie do interpolacji
mozliwej do otrzymania przy przetwarzaniu algorytmicznym. Mozna to ujaé jeszcze
inaczej. Np. systemy ekspertowe z reguly wymagaja zgromadzenia i biezacego dostepu
do calej wiedzy na temat zagadnien, o ktérych bedg rozstrzygaly. SSN wymagajg na-
tomiast jednorazowego nauczenia, przy czym wykazujg one tolerancje na niecigglosci,
przypadkowe zaburzenia lub wrecz braki w zbiorze uczgcym. Pozwala to na zastoso-
wanie ich tam, gdzie nie da si¢ rozwigza¢ danego problemu w zaden inny, efektywny
sposéb.

Przedmiotem prezentowanych badan jest implementacja sieci neuronowej komér-
kowej w uktadach programowalnych FPGA, przy czym nie zajmowano si¢ uczeniem
tej sieci lecz implementowano sie¢ juz nauczong. Uczenie sieci w ukiadach FPGA
nie jest rozwigzaniem wiasciwym, poniewaz mozna to zrobi¢ znacznie efektywniej
przy pomocy komputera. Takze obliczanie szablonéw, do celéw jakie ma realizowaé
sie¢, powinno odbywa¢ sig przy uzyciu komputera. W przedstawionych sieciach wy-
korzystano wartoSci wsp6tczynnikéw jedynie do zbadania mozliwosci implementacji
maksymalnego obszaru jaki moze zajmowac sie¢ zdolna do rozpoznawania obrazu. Po-
dano takze wyniki otrzymane z implementacji sieci z szablonami przeznaczonymi do
uwypuklenia katéw oraz do detekcji krawedzi, dla trzech sieci o ré6znych wielkosciach
sygnatéw wejSciowych i wyjsciowych.

Gléwnym celem prowadzonych prac bylo zbadanie mozliwo$ci implementacii sieci
neuronowej, ktéra pozwala na rozpoznawanie obrazéw, w strukturze uktadu programo-
walnego FPGA. Wybrana siec, ktérg jest sie¢ neuronowa komoérkowa, jest siecia ktéra
charakteryzuje si¢ geometryczna budowa, podobna, do struktury wewnetrznej ukladéw
FPGA. Waznym faktem jest to, Ze obecnie, wlasnie tego rodzaju sieci sg coraz czesciej
stosowane do przetwarzania obrazéw. Analizowane sieci neuronowe komérkowe sa
sieciami o matych rozmiarach, co ufatwia ich implementacje.

2. SIEC NEURONOWA KOMORKOWA

Rodzajem sieci neuronowych, ktére znalazly szerokie zastosowanie w réznych
dziedzinach jest sie¢ komérkowa CNN (ang. Cellular Neural Network) przedstawiona
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przez Yang’a i Chua [9]. Laczy ona cechy sztucznej sieci neuronowej, czyli przetwa-
rzania informacji przy uzyciu identycznych elementéw o prostej strukturze i funkeiji,
z modelem automatéw komérkowych, czyli regularng budowa i lokalnymi polaczeniami
mi¢dzyelementowymi. Charakterystyczne jest takze to, ze wagi polaczen sg stale a sied
wykazuje charakter rekurencyjny. -

Sie€ ta jest zbudowana z identycznych elementéw potaczonych ze sobg w obrebie
bliskiego sgsiedztwa, ktére tworzg regularng architektur¢ geometryczna. Sygnaly w ta-
kiej sieci sg przetwarzane w spos6b rownolegly, a oddziatywanie pomiedzy komérkami
zachodzi lokalnie. Jednak pomimo lokalnego zasiegu oddzialywar sie¢ neuronowa ko-
morkowa moze realizowaé przetwarzanie o charakterze globalnym, poniewaz wynik
moze zaleze¢ od wartosci komérek lezacych poza obszarem najblizszego sgsiedztwa.
Dzieje si¢ tak dlatego, ze komérka sterowana jest sygnalem wyjsciowym komérek
Jej sasiedztwa, ktGre s3 zmienne w czasie. Przykladows dziedzing zastosowania tego
rodzaju sieci jest przetwarzanie obrazéw, w tym: segmentacja obrazéw rzeczywistych,
redukeja szuméw, detekcja konturéw, detekcja cech i detekcja ruchu.

Rys. 1. Fragment sieci neuronowej komérkowej o sasiedztwie r = 1

Fig. 1. Part of neural network with neighbourhood r = 1

Pojedynczym elementem sieci jest komérka. Komérki tworzg regularng, plaskg lub
przestrzenng siatk¢ geometryczng i sa polaczone ze sobg lokalnymi kanatami (rys. 1).

Informacja jest wprowadzana do wszystkich komérek w sposéb réwnolegly. W sie-
ci zachodzg dynamiczne procesy przejsciowe, ktére spowodowane sa wzajemnym od-
dzialywaniem miedzykomérkowym. Po osiagnigciu stanu réwnowagi przez sied, osigga-
my sygnat wyjsciowy, ktéry bardzo czesto Jest sygnalem binarnym. Mimo, ze komérki
sq polgczone lokalnie to przetwarzanie ma charakter globalny, bowiem w procesie prze-
twarzania bierze udziat cata sieé. Budowa sieci komérkowej ma charakter regularny, a
kazda komérka potaczona jest z komorkg lezaca w jej sasiedztwie. Wyjatek stanowig
komérki brzegowe, ktére sa pobudzane sygnatami wywolanymi w $poséb sztuczny.
Dobierane sg one w zaleznosci od zastosowania danej sieci. Istnieja rozwiazania ktére

laczg komérki z jednego brzegu z komérkami z brzegu przeciwnego tworzgc sieé
o strukturze toroidalne;j.
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Rys. 2. Model komérki sieci neuronowej

Fig. 2. Model of neural networks cell

Kazda komérka, oprécz sygnatéw wejscia i wyjscia, posiada sygnat polaryzacji.
Sygnat polaryzacji jest wartoScig stala, ale nie jest jednakowy dla kazdej komorki
w sieci. Funkcja transformujaca odwzorowuje stan komorki X;; w stan wyjsciowy
Y;; (rys. 2). Funkcja ta jest odcinkowo liniowa, obustronnie nasycona, o nachyleniu
jednostkowym w otoczeniu poczatku uktadu wspdtrzgdnych. Dynamike zmian w czasie
sygnalu stanu i zmiany sygnatu wyjSciowego komérki mozna przedstawi¢ za pomocy
réwnafi nieliniowych:

dx; (¢ 1 ‘
B _ Lo+ Y AGikby©+ Y, Bljkbu+T ()
dt R . .
C(k,DeN(,)) C(k,DeN, /)
1
yi®) = 50 + 11 = brii(0) = 1) @

gdzie:
i,j - indeksy odnoszace si¢ do komérki bedacej obiektem sterowania,
k,I - indeksy odnoszace si¢ do komérek sterujacych,
R, C — rezystancja i pojemno§¢ okreslajace wasciwosci dynamiczne sieci.

Kazda cela (komérka) jest potaczona tylko z sasiadami. Sasiednie cele oddziatujg
na siebie wzajemnie. Intuicyjnie nalezy znalez¢ obszar i oznaczy¢ go jako N;; (rys. 3).
Kazda komérka posiada warto$¢ poczatkowa zmiennych stanu x, wejscia u (wlasne
jak i komoérek nalezacych do jej sgsiedztwa) i wyjscia y (wlasne i wyjScia komorek
nalezacych do jej sasiedztwa). Wszystkie te sygnaly steruja komérkg. Kazda z komorek
przetwarza sygnaly w identyczny spos6b. Wynikiem jest wazona suma sygnalow steru-
jacych, ktéra jest poddana nieliniowej transformacji. Stan kazdej komorki jest aktywny
po czasie ¢ > 0, osiggajac stan rownowagi. Neuronowa sie¢ komoérkowa zwraca zawsze
jeden stabilny stan.
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Rys. 3. Topologia sieci neuronowej

Fig. 3. Neural networks topology

Wartosci wag oraz polaczenia komérek sq jednakowe dla kazdej komérki w siect,

dlatego dla dowolnych dwéch komérek Cij i Cpy wspétczynniki wagowe sg réwne.

Powoduje to, ze mozna poming¢ indeksy ij i IJ i pozostawié jedynie indeksy Ik.

3. IMPLEMENTACJA POJEDYNCZE]J KOMORKI CNN W UKLADZIE FPGA

Implementacje w uktadach FPGA rozpoczgto od zaimplementowania pojedyncze;j
komérki sieci CNN w ukladach: XC4002XL, XCS05XL i XCV1000 firmy Xilinx.
Poddano analizie takie czynniki jak: zuzycie zasobéw ukladu i szybkos¢ ze wzgledu na
budowe komdérki. Najprostszy model komérki zbudowany jest z jednobitowego wejscia
1 wyjscia, (taki rodzaj komérki nadaje si¢ do budowy sieci wykorzystywanej do analizy
pisma, gdzie wystepuja tylko dwa elementy: obiekt = 1, i o = 0) oraz z czterobitowych

wspotczynnikéw ze znakiem. Wspdtezynniki o takim rozmiarze pozwolg zastosowad
szablon np. do detekcji krawedzi.

Tabela 1

Wielko$¢ zasob6w ukladu FPGA uzytych do implementacji pojedynczej komérki CNN
Size of capacity FPGA structure used for implementation CNN single cell

4 bit. we/wy. | 8 bit. we/wy. | 4 bit. we/wy. 1 bit. we/wy.
Elementy ukladu | 4 bit. WSpot, 8 bit. wspot. 4 bit. wspat, 4 bit. wspét.
FPGA XCS40XL XCS40XL XC4085XL XCS05XL

szyb. | obsz. | szyb. | obsz. szyb. | obsz. | szyb. | obsz.
CLBs 114 114 116 116 114 114 39 39
Przerzutniki 2 2 2 2 2 2 2 2
Zatrzaski 5 5 9 9 5 5 5 5
10Bs 57 57 101 101 57 57 17 17
4 we LUT 191 191 195 195 191 191 59 59
Liczba bramek 2513 | 2513 | 2557 | 2557 | 2513 | 2513 811 811
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Rozbudowujgc komérke zwigkszono rozmiar wejScia i wyjscia do 4 bitéw ze zna-
kiem, przy wspéiczynnikach 4-bitowych ze znakiem, a nastgpnie wejScie i wyjScie
zwiekszono do 8 bitéw ze znakiem, przy 8-bitowych wspélczynnikach ze znakiem.
Zastosowano funkcje aktywacji signum. W tab. 1 i 2 znajdujg si¢ wyniki otrzymane
w trakcie implementacji. W kolumnie ,,szyb.” zawarte sa wyniki uzyskane podczas
optymalizacji ze wzgledu na szybkosé, a w kolumnie ,,obsz.” wyniki dla optymalizacji
ze wzgledu na obszar.

Tabela 2
Szybkos¢ pracy pojedynczej komérki CNN zaimplementowanej w uktadzie FPGA
Speed of CNN single cell implemented in FPGA structure
4 bit. we/wy. 8 bit. we/wy. 4 bit. we/wy. 1 bit. we/wy.
Parametry 4 bit. wspél. 8 bit. wspél. 4 bit. wspol. 4 bit. wspotl.
czasowe XCS40XL XCS40X1. XC4085XL XCS05XL

szyb. obsz. szyb. obsz. szyb. obsz. szyb. obsz.
Max czgstotliwosé 25,172 | 25,172 | 25,158 | 25,158 | 11,002 | 11,002 | 51,962 | 51,962
[MHz]
Max opéZnienie {ns] | 8,293 8,293 8,360 | 8,360 | 26,493 | 26,493 | 3,382 | 3,382

4. IMPLEMENTACJA NEURONOWE]J SIECI KOMORKI W UKLADZIE FPGA

Zaimplementowanie neuronowej sieci komoérkowej CNN jest mozliwe jedynie
w ukladach serii Virtex, poniewaz poprzednie serie posiadajg zbyt malg wielko$¢ zaso-
béw logicznych i potaczeniowych, aby mogly pomiesci¢ strukture sieci. Analizg prze-
prowadzono dla uktadu XCV1000, implementujac dwie sieci o rozmiarach sgsiedztwa
r=11r =2 wréznych konfiguracjach: '

a) sieé r = 1, wejécia i wyjscia 1-bitowe, 4-bitowe wspétczynniki ze znakiem,

b) sie¢ r = 1, wejscia i wyjécia 4-bitowe ze znakiem, 4-bitowe wspdiczynniki ze zna-
kiem,

c) sieé r = 1, wejécia 1 wyjscia 8-bitowe ze znakiem, 8-bitowe wspéiczynniki ze zna-
kiem,

d) sieé r = 2, wejécia i wyjscia 1-bitowe, 4-bitowe wspdiczynniki ze znakiem,

e) sieé r = 2, wejécia i wyjscia 8-bitowe, 8-bitowe wspdiczynniki ze znakiem.

W kazdej sieci zastosowano funkcje aktywacji signum. Sieci posiadajg strukturg
toroidalng. Przyktad rozmieszczenia komoérek w takiej sieci, przedstawiony jest na
rysunku 4. Centralny element sieci stanowi komérka 13, sie¢ posiada 25 komorek
wzajemnie odzialywujacych na siebie.

W tab. 3 i 4 przedstawiono wyniki implementacji sieci w ukladzie XCV1000.
Sie¢ o rozmiarze r = 2, wejsciu i wyjsciu 8-bitowym i wspétczynnikach 8-bitowych
nie miesci si¢ w zasobach uktadu XCV1000 i dlatego w tabelach nie zamieszczono
wynikéw, zwigzanych z jej implementacja.
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382 | Rys. 4. Model sieci komérkowej o promieniu r = 2 i o strukturze toroidalnej
Fig. 4. Model of neural networks with radius r = 2 and toroidal structure
GA Tabela 3
Wielkos§¢ zasob6éw uktadu FPGA uzytych do implementacji sieci CNN
dynie Size of capacity FPGA structure used for implementation CNN network
7aS0- sie€r =1, sie€ r =1, sie€ r =1, sie 1 = 2,
prze- 1 bit. we/wy. 4 bit. we/wy. 8 bit. we/wy. 1 bit. we/wy.
ztwa Elementy ukfadu | 4 bit. wspét. 4 bit. wspoét. 8 bit. wspél. 4 bit. wspét.
FPGA XCV1000 XCV1000 XCV1000 XCV1000
szyb. | obsz. | szyb. obsz. szyb. obsz. szyb. obsz.
Slices 746 | 742 | 1318 | 1317 | 2863 | 2862 | 9511 9511
> Zna- Przerzutniki 18 18 36 36 81 81 150 150
Zatrzaski 9 9 27 27 72 72 125 125
> Zna- 10Bs 64 64 1010 100 217 217 176 176
4 we LUT 516 508 2173 2173 4459 4459 9565 9565
Liczba bramek 9117 | 9069 | 25530 | 25530 | 53574 | 53574 | 146827 146827
ikture Sie¢ neuronowa komérkowa opréez polaczen migdzykomérkowych oraz sygnalow
st na wejscia/wyjscia, posiada takze uktady i polgczenia sterujace, sprawdzajace czy WSZyst-
nérek kie komérki zakoficzyly obliczenia i czy mozna wysta¢ wynik na wyjscia komérek.
Posiada takze mozliwo$é zerowania swoich wartoéci Na rysunku 4 nie umieszczono
'1000. polaczeni, a takze sterowania komérkami, poniewaz liczba potaczeri znieksztalcitaby
wych obraz sieci.
CZONo Ponizej przedstawiono wyniki otrzymane po zaimplementowaniu sieci o rozmiarze

3 x 3, ktére realizujg okreslone funkcje zwiazane z przetwarzaniem obrazu.
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Tabela 4
Szybkosé pracy sieci CNN zaimplementowane]j w ukiadzie FPGA
Speed of CNN network implemented in FPGA structure
Seér=1, Seér=1, Seér=1, Seér =2,
Parametry 1 bit. we/wy. 4 bit. we/wy. 8 bit. we/wy. 1 bit. we/wy.
CZasoOwe 4 bit. wspol. 4 bit. wspol. 8 bit. wspdl. 4 bit. wspdt.
XCV1000 XCV1000 XCV1000 XCV1000

szyb. obsz. szyb. obsz. szyb. obsz. szyb. obsz.
16,762 | 16,437 | 14,298 | 13,854 | 11,887 | 11,830 | 5,274 5,274

Max czestotliwos$é
[MHz]
Max op6Znienie [ns] | 11,421 | 14,617 | 15,276 | 15,113 | 16,016 | 10,257 | 19,963 19,963

Zaimplementowano sie¢ dla wybranego szablonu (3.), ktéry stuzy do uwypuklenia
katéw. Poréwnuje ona trzy sieci o tym samym szablonie:

1. sieé 2-bitowe wejécie i wyjécie ze znakiem,

2. sieé¢ 3-bitowe wejécie 1 wyjécie ze znakiem,

3. sie¢ 8-bitowe wejscie i wyjscie ze znakiem.

Szablon:
0 00 -1 -1 -1
A=10 1 0|,B=| -1 4 -1 |,I=-5 3)
0 0 0 -1 -1 -1

wymaga uzycia 3-bitowych wspélczynnikéw, ale tylko 11 z 19 jest niezerowych.
Otrzymane wyniki przedstawione sa w tab. 5 i 6. Tab. 5 przedstawia poréwnanie
zajmowanego obszaru uktadu przez dang sie¢. Tab. 6 przedstawia porownanie szybkosci
dziatania sieci.
Tabela 5

Zasoby FPGA uzyte do implementacji sieci neuronowej z szablonem do uwypuklenia katow
Size of capacity FPGA structure used for implementation NN with pattern for enhance corner

Elementy ukfadu | 2 bitowe we/wy | 3 bitowe we/wy | 8 bitowe we/wy
FPGA ze znakiem ze znakiem ze znakiem
Slices 514 547 600
Przerzutniki 43 45 90
Zatrzaski 34 36 81

10Bs 55 109 244

4 we LUT 812 885 974
Liczba bramek 9760 10245 11382

Drugim rodzajem sieci, jest sie¢ z szablonem (4.), sluzaca do detekcji krawgdzi.
Tak jak w poprzednim przypadku liczba niezerowych elementéw wynosi 11.

1 11 0 0 0
A=|l1 7 1|,B={0 4 0},I=5 @)
1 11 0 00
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Tabela 6

Szybkosé pracy sieci neuronowej z szablonem do uwypuklenia katéow zaimplementowanej w FPGA
Speed of NN with pattern for enhance corner implemented in FPGA

Parametry 2 bitowe we/wy | 3 bitowe we/wy | 8 bitowe we/wy
CZASOWE ze znakiem ze znakiem ze znakiem
Max czestotliwosé IMHz] 22,702 22,362 22,142
Max opéznienie [ns] 12,351 9,385 8,621

Dokonano implementacji trzech sieci tak Jak w poprzednim przyktadzie. Otrzy-
mane wyniki przedstawiono w tab. 7 i 8. Tab. 7 przedstawia poréwnanie zajmowanego

obszaru uktadu przez dang siec. Tab. 8 przedstawia poréwnanie szybkosci dziatania
sieci.

Tabela 7

Zasoby ukladu FPGA uzyte do implementaciji sieci neuronowej z szablonem do detekeji krawedzi

Size of capacity FPGA structure used for implementation NN with pattern for edge detect

[Tilementy ukfadu | 2 bitowe we/wy | 3 bitowe we/wy | 8 bitowe we/wy
FPGA ze znakiem ze znakiem z¢ znakiem
Slices 489 626 733
Przerzutniki 27 45 90
Zatrzaski 18 36 81
IOBs 53 105 211
4 we LUT 769 931 1156
Liczba bramek 9294 11175 13542

Tabela 8

Szybko§é pracy sieci neuronowej z szablonem do detekcji krawedzi zaimplementowanej w FPGA
Speed NN with pattern for edge detect implemented in FPGA

Parametry 2 bitowe we/wy | 3 bitowe we/wy | 8 bitowe we/wy | -
czasowe ze znakiem ze znakiem ze znakiem ﬁ‘
Max czgstotliwosé [MHz] 25,401 23,910 21,797

Max opéZnienie [ns] 10,542 11,829 8,757

5. ANALIZA WYNIKOW

Przeprowadzone badania nad mozliwoscia implementacji sieci neuronowych ko-
moérkowych w uktadach FPGA, pozwolily na poréwnanie ukladéw FPGA pod wzgle-
dem ich przydatnosci to tego celu. Okazalo sie, ze do implementacji sieci tylko uklady
serii Virtex spetniajag warunki wystarczajacej wielkosci zasobéw, pozwalajace na za-
implementowanie calej sieci. Na rysunku 5 przedstawiono obszar jaki zajmuje jed-
na komérka z 4-bitowym wejSciem 1 wyjsciem oraz 4-bitowymi wspétczynnikami
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(1 — uktad XCS40XL Spartan, 2 — uktad XC4085XL). Wyniki pozwalajg sformutowal
wniosek, ze w ukladzie Spartan pojedyncza komérka zajmuje procentowo znaczny
obszar, co eliminuje ten rodzaj uktadéw do implementacji sieci. Zaznaczy¢ nalezy, ze
w kazdym ukladzie taka sama sie¢ zajmuje dokladnie tyle samo powierzchni. Atutem
ukladu Spartan jest to, ze znacznie przewyzsza on uklad serii XC4000 szybkoscia, po-
niewaz maksymalna szybkos¢ dla tego ukladu przy implementacji powyzsze] komérki
wynosifa 25,172 MHz, a dla konkurenta 11,002 MHz.

zuzycie CLBsw %

Rys. 5. Obszar ukiadu FPGA zajmowany przez pojedynczg komoérke CNN

Fig. 5. FPGA area used for single CNN cell

Analizie poddano réwniez sieci komérkowe w réznych konfiguracjach zaimplemen-
towane w ukladzie Virtex XCV1000. Zuzycie obszaru przez poszczeg6lne sieci przed-
stawiono na rysunku 6, a procentowe zajgcie obszaru uktadu na rysunku 7,

gdzie:

1 —sieé r = 1, wejscia 1 wyjScia 1-bitowe, 4-bitowe wsp6iczynniki ze znakiem,

2 —sieé r = 1, wejScia i wyjécia 4-bitowe ze znakiem, 4-bitowe wspétczynniki ze
znakiem,

3 -sie¢ r = 1, wejScia i wyjscia 8-bitowe ze znakiem, 8-bitowe wspéiczynniki ze
znakiem,

4 —sieé r = 2, wejécia i wyjécia 1-bitowe, 4-bitowe wspotczynniki ze znakiem.

Zaimplementowanie sieci o promieniu r = 2 pochlania znaczny obszar. Implemen-
tacja tej sieci o 8-bitowych wejéciach i wyjsciach oraz 8-bitowych wspotczynnikach
nie powiodta sie, poniewaz sieé przekroczyla rozmiary uktadu. Rysunek 8 przedstawia
maksymalne szybkosci z jakimi moze pracowa¢ ukfad zawierajgcy dang sieé. Seria
pierwsza przedstawia implementacje przed optymalizacjg ze wzgledu na szybkos¢,
druga po optymalizacji. Na rysunku 9 umieszczone sg przyrosty predkosci po opty-
malizacji ze wzgledu na szybko§¢. Optymalizacja rozbudowanej sieci 0 promieniu
r = 2 nie przyniosta efektu. Spowodowane jest to znacznym zajeciem obszaru przez
sie¢ i ograniczenie zmian dla ukfadu podczas optymalizacji. W tab. 9 przedstawione
sa warto$ci przyrostu predkosci.
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Rys. 6. Obszar FPGA zajmowany przez CNN

Fig. 6. FPGA area used for CNN network
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Rys. 7. Wykorzystanie FPGA przez CNN

Fig. 7. FPGA utilize for CNN
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Rys. 8. Szybkosci pracy sieci CNN w ukladzie XCV1000

Fig. 8. Speed CNN network implemented in XCV1000
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wzrost szybkosci

Rys. 9. Przyrosty szybkosci pracy sieci CNN po optymalizacji

Fig. 9. CNN network speed increment after optimization

Powyzsze sieci, sa sieciami skonfigurowanymi na maksymalne wartosci, ponie-
waz w rzeczywistosci, nie wszystkie wspélczynniki szablonu sg niezerowe, a takze
nie jest konieczne zapisywanie wspéiczynnikéw np. na 8 bitach, co zajmuje znaczny
obszar i pogarsza predkos¢ ukladu. Przedstawione w analizie dwa rodzaje sieci: do
uwypuklania katéw i detekcji krawedzi, o 11 niezerowych wspétczynnikach szablo-
nu, charakteryzuja sie dobrymi, w poréwnaniu z innymi sieciami szybkosciami, przy
malym zuzyciu obszaru ukladu. Szybkosci, nawet przy 8-bitowym wejsciu i wyjsciu,
nie sg mniejsze niz 20 MHz. Dla sieci przeznaczonej do uwypuklania katow szybkos¢
tylko nieznacznie zmniejsza si¢ przy wzroscie liczby bitéw. Zastosowanie komérkowe-
go procesora obrazu z wykorzystaniem wilasnie sieci CNN daje realng szans¢ na jego
wykorzystanie do przetwarzania obrazéw w czasie rzeczywistym.

Tabela 9
Przyrost predkosci pracy sieci CNN po optymalizacji
CNN network speed increment after optimization

1 2 3 4
Wzrost szybkosci | 1,98% | 320% | 0,48% | 0%

6. PODSUMOWANIE

Podsumowujac wyniki przedstawionych prac nalezy stwierdzi¢, ze sie¢ neuronowa
komérkowa CNN bardzo dobrze nadaje sie do implementacji w uktadach FPGA. Bu-
dowa zbyt duzej sieci neuronowe;j i zaimplementowanie jej w uktadzie FPGA, choc jest
to mozliwe wykorzystujac uktad XC2V8000, nie jest dobrym rozwigzaniem, poniewaz
obniza to znacznie predko$¢ ukladu. Rozwigzaniem lepszym wydaje si¢ stosowanie
komérkowego procesora obrazu, wykorzystujac sekwencyjny charakter jego pracy. Na-
lezy takze zastosowaé odpowiedni interfejs umozliwiajacy przetworzenie obrazu do
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postaci cyfrowej. Wstepne przetwarzanie moze dokonywad si¢ juz w sieci komérko-
wej. Zaimplementowana w ukladzie FPGA sie¢ neuronowa moze stuzy¢ do réznych
zadan zwigzanych z przetwarzaniem obrazu, nalezy tylko przeprogramowywac szablo-
ny odpowiednio dla danego zadania.

Dalszy rozwéj przedstawionych prac to jeszcze wigksze polaczenie procesora ko-
moérkowego z wlasno$ciami sieci i z dalszym rozwojem uktadéw FPGA. Przy obecnym
bardzo dynamicznym rozwoju uktadéw programowalnych mozna sadzié, ze jest mozli-
we zaimplementowanie w tego rodzaju ukfadach, nie tylko sieci neuronowej komérko-
wej, ale takze uklady wspomagajace tg sie¢: dodatkowe obszary pamieci przechowujace
szablony, uklady WSIepnego przetwarzania i inne. Praca finansowana ze §rodkéw Ko-
mitetu Badan Naukowych w latach 2003-2005 Jako projekt badawczy.
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K. WIATR, P. CHWIE]

NEURAL NETWORKS IMPLEMENTATION IN FPGA PROGRAMMABLE CHIPS
FOR REAL-TIME IMAGE PROCESSING

Summary

In this paper the implementation of fragment digital Cellular Neural Network (CNN) for image
processing on the Field Programmable Gate Array (FPGA) and it's experiment results are present. The
high processing speed of the network is use to provide real time processing. Results shows that the
architecture CNN and FPGA and implementation has good corespondent. The above presented networks
are configured in maximum values because, in reality, not all the coefficients of the pattern are non-
zero. It is also unnecessary to record the coefficients in 8 bits. This solution occupies considerable area
and decreases the system speed. In the analysis, We have introduced two kinds of network: for angle
embossment and edge detection. They have 11 non- zero pattern coefficients and they characterize, in
comparison to the preceding networks, in good speeds, at little waste of the system area. The speeds, even
at 8 bit input and output do not fall below 20 MHz. For the angle embossment network the speed only
slightly decreases during the bit increase. The use of the cellular image processor with the application
of these networks gives a real chance for the physical utilization of the network. Summing up the results
of our work, we can assert that cellular neural networks are suitable for the implementation in FPGA
systems. However, the utilization of a network implemented in FPGA systems has to take place with
cooperation with other systems. The construction of too large a neural network and its implementation in
FPGA system, despite the possibility of using XC2V8000, is not a good solution because it considerably
decreases the system speed.

Keywords: reconfigurable computing systems, neural networks, FPGA, programmable chips, image pro-
cessing
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INFORMACJE DLA AUTOROW

Redakcja przyjmuje do publikowania prace oryginalne, przegladowe i monograficzne wchodzace w zakres
szeroko pojetej elektroniki. Poniewaz KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACI] jest czasopis-
mem Komitetu Elektroniki i Telekomunikacji Polskiej Akademii Nauk, w zwiazku z tym na jego lamach znajduja
si¢ prace naukowe dotyczace podstaw teoretycznych i zastosowad z zakresu elektroniki, telekomunikacii,
mikroelektroniki, optoelektroniki, radiotechniki i elektroniki medyczne;.

Artykuly powinno charakteryzowaé oryginalne ujecic zagadnienia, wlasna klasyfikacja, krytyczna ocena (teorii
lub metod), omoéwienie aktualnego stanu, lub postepu danej galezi techniki oraz oméwienie perspektyw
rozwojowych. Artykuly publikowane w innych czasopismach nie moga byé kierowane do druku w Kwartalniku
Elektroniki i Telekomunikacji w drugiej kolejnosci zgloszenia.

Objetos¢ artykulu nie powinna przekraczaé 30 stron po okolo 1800 znakéw na stronie, w tym rysunki i tabele.

Wymagania podstawowe.
Artykuty nalezy nadsylaé na wyraznym, jednostronnym, czarno-biatym wydruku komputerowym. Wydruk
w formacie A4 powinien mieé¢ znormalizowang liczbe wierszy i znakéw w wierszu (30 wierszy po 60 znakéw
w wierszu), w dwoch egzemplarzach, w Jjezyku polskim Iub angielskim wybranym przez autora. Do wydruku
powinna by¢ dolaczona dyskietka z elektronicznym tekstem artykutu. Preferowane edytory to WORD 6 lub 8.
Uklad artykulu (w wersji podstawowej) musi byé nastepujacy:
- Tytut.
- Autor (imi¢ i nazwisko autora/6w).
- Miejsce pracy (nazwa instytucji, miejscowos$C, adres. + ew. adres elektroniczny (e-mail).
— Zwiczle streszczenie powinno byé w Jezyka takim, w jakim jest pisany artykul (wraz ze slowami kluczowymi).
~ Tekst podstawowy powinien mie¢ nastepujacy uklad:

1. WPROWADZENIE

2. np. TEORIA

3. np. WYNIKI NUMERYCZNE

3L

6. PODSUMOWANIE

7. ew. PODZIEKOWANIA

8. BIBLIIOGRAFIA
- Uklad streszczenia w dodatkowej wersji jezykowej powinien by¢ nastepujacy:

AUTOR (inicjat imienia i nazwisko).

TYTUL (w jezyku angielskim - o ile artykut pisany jest w jezyku polskim i na odrwot).
Obszerne do 3600 znakéw streszczenia (wraz z slowami kluczowymi) w jezyku:

a. angielskim, gdy artykul pisany jest w Jjezyku polskim.

b. polskim, gdy artykut pisany jest w jezyku angielskim.
Streszczenie to powinno pozwolié czytelnikowi na uzyskanie istotnych informacji zawartych w pracy. Z tego
wzgledu w streszczeniu tym moga byé cytowane numery istotnych wzoréw, rysunkéw i tabel zawartych
w podstawowej wersji jezykowej.
~ Wszystkie strony muszg mieé numeracje ciagla.

Sposob pisania tekstu.

Tekst powinien by¢ pisany bez uzywania wyrozniel, a w szczegdlnoSci nie dopuszcza si¢ spacjowania,
podkreSlania i pisania tekstu duzymi literami z wyjatkiem wyrazéw, kibre umownie pisze sie duzymi literami
(np. FORTRAN). Proponowane wyrbznienia Autor moze zaznaczy¢ w maszynopisie zwyklym oléwkiem za
pomoca przyjetych znakéw adjustacyjnych, np. podkreSlenie linia przerywana oznacza spacjowanie (roz-
strzelenie), podkreslenie linig ciagla — pogrubienie, podkreslenie wezykiem — kursywa.



Tekst powinien by¢ napisany z podwdjnym odstepem migdzy wierszami, tytuly 1 podtytuly malymi literami.
Marginesy z kazdej strony powinny mie¢ okoto 35 mm. Wielkos§¢ czcionki wydruku powinna by¢ zblizona co
najmniej co wielkosci czcionki maszyny do pisania (minimum 12 punktéw). Przy podziale pracy na rozdzialy
i podrozdziaty cyfrowe ich oznaczenia nie powinny by¢ wigksze niz Il stopnia (np. 4.1.1.).

Sposob pisania tabel.

Tabele powinny by¢ pisane na oddzielnych stronach. Tytuly rubryk pionowych i poziomych powinny by¢
napisane matymi literami z podwojnym odstepem migdzy wierszami. Przypisy (notki) dotyczace tabel nalezy
pisaé bezposrednio pod tabelami. Tabele nalezy numerowa¢ kolejno liczbami arabskiri, u gory kazdej tabeli
podaé tytul dwujezyczny. W pierwszej kolejnosci w podstawowe] wersji jezykowej, a p6iniej w dodatkowej
wersji jezykowej. Tabele umiesci¢ na koficu maszynopisu. Przyjmowane sa tabele algorytm6w i programy na
wydrukach komputerowych. W tym przypadku zachowany jest ich oryginalny uklad. Tabele powinny by¢
cytowane w tekscie.

Spos6b pisania wzoréw matematycznych.

Rozmieszczenie znakéw, cyfr, liter i odstepéw powinno by¢ zblizone do rozmieszczenia elementéw druku.
Wskazniki i wyktadniki poteg powinny by¢ napisane wyraZnie i by¢ prawidlowo obnizone lub podwyzszone
w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki nad literami i cyframi, catkami i in. symbolami (strzatki, linie,
kropki, daszki) powinny by¢ umieszczone dokladnie nad tymi elementami, do kt6rych si¢ odnosza. Numery
wzoréw cyframi arabskimi powinny by¢ kolejne i umieszczone w nawiasach okraglych z prawej strony. Nazwy
jednostek, symbole literowe i graficzne powinny by¢ zgodne z wytycznymi IEE (International Electronical
Commision) oraz 1SO (International Organization of Standarization).

Powolania.

Powolania na publikacje powinny by¢ umieszczone na ostatnich stronach tekstu pod tytulem ,.Bibliografia”,

opatrzone numeracja kolejna bez nawiaséw. Numeracja ta powinna by¢ zgodna z odno$nikami w tekScie artykutu.

Przyklady opisu publikacji:

- periodycznej 1. F. Valdoni: A new milimetre wave satelite. ET.T. 1990, vol. 2, no 5, pp. 141~148

— nieperiodyczne 2. K. Andersen: A resource allocation framework. X VI International Symposium, Stock-
holm (Sweden), may 1991, paper A 2,4

— ksiazki 3. Y.P. Tvidis: Operation and modeling of the MOS transistors. New York, McGraw-Hill,
1987, p. 553

Materialy ilustracyjne.

Rysunki powinny by¢ wykonane wyraznie, na papierze gladkim lub milimetrowym w formacie nie mniejszym niz
9% 12 cm. Moga byé takze w postaci wydruku komputerowego (preferowany edytor Corel Draw). Fotografie fub
diapozytywy przyjmowane sa raczej czarno-biale w formacie nie przekraczajacym 10 x 15 cm. Na marginesie
kazdego rysunku i na odwrocie fotografii powinno by¢ napisane oléwkiem imig i nazwisko Autora oraz skrét
tytulu artykutu, do ktérego sa przeznaczone oraz numer rysunku. Spis podpisow pod rysunki i fotografie powinny
byé umieszczone na oddzielnej stronie. Podpisy pod rysunkami (fotografiami) powinny by¢ dwujezyczne:
w pierwszej kolejnosci w podstawowej wersji jezykowej, a poZniej w dodatkowej wersji jezykowej. Rysunki
powinny by¢ cytowane w tekScie.

Uwagi koncowe.

Na odrebnej stronie powinny by¢ podane nastepujace informacje:

— adres do korespondencji z kodem pocztowym (domowy lub do miejsca pracy),

— telefon domowy i/lub do miejsca pracy,

— adres e-mailowy (jeli autor posiada).

Autorowi przyshuguje bezplatnie 20 odbitek artykulu. Dodatkowe egzemplarze odbitek, lub caly zeszyt Autor
moze zamdwié u wydawcy na wlasny koszt.
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Autora obowiazuja korekta autorska, ktéra powinien wykonadé w ¢i
oraz zwrécié osobiscie lub listownie pod adres Redakeji. Korekta powinna by¢ naniesiona na przekazanych
Autorowi szpaltach na marginesach ew. na osobnym arkuszu w przypadku uzupelniefi tekstu wiekszych niz dwa
wiersze. W przypadku nie zwrécenia korekty w terminie, korekte przeprowadza Redakcja Techniczna Wydawcy.

Redakcja prosi Autoréw o powiadomienie Jja 0 zmianie miejsca pracy i adresu prywatnego.

agu 3 dni od daty otrzymania tekstu z Redakciji
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INFORMATION FOR AUTHORS OF K.E.T.

The editorial stuff will accept for publishing only original monographic and survey papers concerning widely
understood electronics. Because of the fact that KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACI! is
a journal of the Committee for Electronics and Telecommunications of Polish Academy of Scince, it presents
scientific works concerning theoretical bases and applications from the field of electronics, telecommunications,
microelectronics, optoelectronics, radioelectronics and medical electronics.

Articles should be characterised by original depiction of a problem, its own classification, critical opinion
{concerning theories or methods), discussion of an actual state or a progress of a given branch of a technique and
discussion of development perspectives.

An article published in other magazines can not be submitted for publishing in K.E.T. TThe size of an article can
not exceed 30 pages, 1800 character each, including figures and tables.

Basic requirements
The article should be submitted to the editorial stuff as a one side, clear, black and white computer printout in two
copies. The article should be prepared in English or Polish. Floppy disc with an electronic version of the article
should be enclosed. Preferred wordprocessors: WORD 6 or 8.
Layout of the article.
— Title.
Author (first name and surname of author/authors).
Workplace (institution, adress and e-mail).
— Concise summary in a language article is prepared in (with keywords).
Main text with following layout:
e Introduction
Theory (if applicable)
Numerical results (if applicable
Paragraph 1 ~
Paragraph 2

i

!
e 6 o o

® e

o Conclusions .

e Acknowledgements (if applicable)

» References

— Summary in additional language:

o Author (firs name initials and surname)

o Title (in Polish, if article was prepared in English and vice versa)

e Extenstive summary, hawever not exceeching 3600 characters (along with keywords) in Polish, if artide
wos prepared in English and vice versa). The summary should be prepared in a way allowing a reader to
obtaoin essential information contained in the artide. For that reason in the summary author can place
numbers of essential formulas, figures and tables from the article.

Pages should have continues numbering.

Main text

Main text can not contain formatting such as spacing, underlining, words written in capital letters (except words
that are commonly written in capital letters). Author can mark suggested formatting with pencil on the margin of
the article using commonly accepted adjusting marks.

Text should be written with double line spacing with 35 mro left and right margin. Titles and subtitles should be
written with small letters. Titles and subtitles should be numberd using no mor than 3 levels (i.e. 4.1.1.).

Tables
Tables with their titles should be places on separate page at the end of the article. Titles of rows
and columns should be written in small letters with double line spacing. Annotations concerning tables




