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W pracy przedstawiono nowe podejscie do projektowanja ukladéw analogowych.
Wiedza o ukladach analogowych CMOS jest opisana jezykiem' formalnym. Zdaniami jezyka
'~ sa klauzule zbudowane ze zdan logicznych nazywanych predykatami. Zdania reprezentuja
projektowany uktad na okreslonym poziomie hierarchicznego podziatu. Projektowanie jest
przeprowadzane w procesie przeksztalcania zdan za pomoca gramatyki jezyka. Proces ten
rozpoczyna si¢ od zdania reprezentujgcego wymagania wejSciowe, a konczy si¢ na zdaniu
reprezentujacym finalny projekt. Przedstawiono prosty przykiad projektowania inwertera
z wykorzystaniem wprowadzonego jezyka. Pokazano takze aplikacje metody w projek-
towaniu wzmacniacza operacyjnego CMOS.

WPROWADZENIE

Wzrost gestoéci upakowania elementéw w ukladach scalonych spowodowat
zwigkszenie zapotrzebowania na opracowanie nowych, wydajniejszych metod pro-
jektowania wspomaganego komputerem. Duzy stopiet skomplikowania struktur
scalonych ukladow analogowych zmusza projektantéw do hierarchicznego podziahu
projektowanego uktadu na mniejsze latwiejsze w projektowaniu poduktady. Proces
projektowania ukladu o zadanych wymaganiach moze odbywaé si¢ z dolu do
gory (od elementow do ukladu) lub z gbry na dét (od ogodlnej struktury uktadu
do polaczenia elementéw o okreslonych wartoéciach parametréw). 'Hierarchiczny
proces projektowania z goéry na dél sklada sie z wyboru struktury polgczen
i wyznaczeniu wymagan struktur niZszego poziomu na kazdym poziomie podziatu.
Ten sposob projektowania jest wykorzystywany we wszystkich najnowszych roz-
wigzaniach opartych na systemach z baza wiedzy [1-6]. Podstawowa wada tych
rozwigzan jest brak jednolitej reprezentacji wiedzy o ukladach analogowych.
Pod tym pojeciem rozumie si¢ zbidér konwencji opisujacych uklady elektroniczne
(np. schemat ideowy i charakterystyki elektryczne w reprezentacji graficznej).
W programach projektowania uktadow cyfrowych reprezentacja ukiadu jest zwykle
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przedstawiana za pomoca jezyka opisujacego obiekty i sposob przetwarzania przez
te obiekty sygnatu cyfrowego [7]. Jezyk taki nie jest odpowiednia reprezentacja
ukladu i sygnahi analogowego. Dotychczasowe proby zbudowania uniwersalnego
jezyka opisu ukladow analogowych nie daly zadowalajacych rezultatow [8-10].
Wiekszo§¢ jezykéw w' narzedziowych programach projektowych uzywa nazw
elementdw oraz numeréw wezidw do opisu struktury ukladu. Uklad scalony
CMOS jest wigc reprezentowany jako lista tranzystorow typu n oraz p i innych
elementéw, oraz numeréw weztéw do ktérych sa podiaczone ich koficowki. Np.
kazdy tranzystor w symulatorze SPICE [11] jest reprezentowany przez nast¢pujaca
liste:

<nazwa> <bramka> <zrédlo> <dren> <podloze > <typ>
<lista parametrow >

gdzie <nazwa> jest symbolem tranzystora w schemacie ideowym, cztery kolejne
argumenty podaja numery weziow do ktérych sa podiaczone: bramka, zrodlo, dren
i podloze, <typ> okrefla typ tranzystora (n albo p), a <lista parametréw>
parametfy technologiczne tranzystora. Ta reprezentacja jest prosta lecz nieprzydatna
w systemach z baza wiedzy, poniewaz nie dostarcza wszystkich informacji koniecznych
do zaprojektowania ukiadu tj. jak uklad dziala czy jak nalezy wyznacza¢ wymagania
podukladéw i wartosci elementéw z zadanych wymagan, aby uzyskaé koficowy
projekt ukladu. Informacje takie jak to pokazano w pracy moga byé uwzglednione
w jezyku formalnym uktadow analogowych opartym na reprezentacji predykatowe;j
[12] i oznaczanym w dalszych rozwazaniach Lacpr [13].

2. DEFINICJA JEZYKA FORMALNEGO DO OPISU
UKLADOW ANALOGOWYCH

W tym rozdziale wprowadzono notacj¢ jezykow formalnych w opisie jezyka Lycpr.-
Jezyk L cpr. posiada dwa stowniki koficowy i pomocniczy. Kazdy stownik sklada si¢ ze
stéow zwanych symbolami. Stownik kofcowy oznaczany X sklada si¢ z symboli
reprezentujacych elementy takie, jak rezystory, kondensatory i tranzystory, ich
wartoéci i sposob ich polaczenia. Stownik pomocniczy oznaczany N sklada si¢
z symboli reprezentujacych struktury z wyzszych poziomoéw hierarchicznego podziatu
takich jak system, blok funkcjonalny, uklad elementarny, poduklad oraz informacji
okreslajacych ich charakterystyki elektryczne. '

Ciag symboli z powtorzeniami ze stownika V=X + N nazywa si¢ zdaniem. Zdanie
reprezentuje projektowany uklad na okreslonym poziomie hierarchicznego podzialu.
Hierarchiczny proces wyboru struktury i wyznaczania wymagan prowadzacy do
-uktadu zbudowanego z sieci potaczer indywidualnych elementow jest reprezentowany
jako przeksztalcanie zdania poczatkowego w zdanie koricowe. Zdanie poczatkowe
zwane symbolem startowym S, sklada si¢ w wigkszosci lub calkowicie z symboli
pomocniczych opisujacych projektowany uklad przy pomocy jego nazwy i wymagan
wejsciowych. Zdanie koficowe sklada si¢ jedynie z symboli koficowych ze stownika




TOM XXXVII —1992 Opis jezyka formalnego... 5

Z i reprezentuje zadany rezultat tj. projektowany uklad opisany przez elementy, ich
polaczenia i wartosci ich parametrow. '

Podstawowymi elementami jezyka sa symbole ze stownika V'=Z+ N i zdania
zbudowane z tych symboli. Stownik koficowy T zawiera tylko stale, podczas gdy
stownik pomocniczy N zawiera zmienne. Stale sa symbolami koncowymi, a zmienne
pomocniczymi pojawiajacymi si¢ w zdaniach posrednich prowadzacych do zdah
zbudowanych jedynie z symboli konficowych przez zastapienie wszystkich zmiennych
stalymi. Zbiér wszystkich zdan skladajacych si¢ z symboli ze slownika V jest
oznaczany przez V*. Jezeli zdanie ye V* jest wyprowadzalne ze zdania xe V™ to zapisuje
sie to x*—y.

Do przeksztalcania zdan uzyto gramatyke struktur zdaniowych nazywana takze
gramatka kombinatoryczna [14]. Ogélnie gramatyka jest mechanizmem shuzacym do
przeksztalcania zdaf. Uzywa ona zbioru regul nazywanych lista produkcji P.

Gramatykq struktur zdaniowych nazywa si¢ system

G=<V,Z PS> (!

gdzie:
V — skonczony niepusty zbiér nazywany stownikiem,
Y <V — skoniczony niepusty zbiér nazywany slownikiem konficowym,
N=V-—2X — skoficzony niepusty zbior nazywany stownikiem pomocniczym.
SeN — wyrdzniony symbol pomocniczy nazywany symbolem poczatkowym,
P — skoficzony zbiér regul nazywany lista produkciji.
Jezykiem definiowanym lub generowanym przez dang gramatyke G nazywa si¢
zbior zdan (rys. 1.), ktory oznacza si¢ przez L (G) i ktory sklada sig ze wszystkich zdan

- * N N
(- V'=(NUE) ) )
L [Lacpul
G =6 = "@ =
Pay [projekt]
’ PBi1 ‘ P2 . , Pai @
@ . [préjekt]
wymdgam Pno : .
wejsciowe] @ P @ Prz @ PNm @
[projekt]
L [rozwigzania posrednie] y .

Rys. 1. Graficzna reprezentacja generaciji jezyka L(G) [L,cp,]; Wszystkie reguly p z indeksami [reguly
przeksztalcania projektu] naleza do zbioru regut produkcji P

zbudowanych z symboli stownika koﬁcowego X~ wyprowadzalnych z symbolu S przez
reguly P gramatyki G. Stad otrzymuje si¢:

L(G) = {x: xeZ* i Sk} @)
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W tym miejscu mozna zauwazy¢ rol¢ stownika pomocniczego N. Symbole z N nie
pojawiaja si¢ w zdaniach jezyka L (G), wystgpuja natomiast w wyprowadzeniach tych
zdan. Obecno$¢ stownika pomocniczego N tworzy pewnego rodzaju metajezyk,
w ktorym jezyk L (G) jest definiowany.

Kazdy jezyk posiada dwie kategorie: syntaktyke i semantyke. Syntatyka czyli
sktadnia definiuje elementy jezyka (symbole i zdania) i jego strukture przy pomocy
gramatyki G, podczas gdy semantyka definiuje znaczenie elementow jezyka. Zdania
przyjetej reprezentacji sa zbudowane z predykatow.

Predykat, nazywany funkcja zdaniowa, jest wyrazeniem w postaci zdania logicz-
nego skladajacego si¢ z nazwy predykatu okreslajacego relacje migdzy argumentami
reprezentujacymi obiekty z ustalonego zbioru. Argumenty sa nazywane termami.
Termami moga by¢ stale (symbole), zmienne i wyrazenia. W wyniku podstawienia
stalych za zmienne albo zwiazania zmiennych kwantyfikatorami otrzymuje si¢ zdanie
prawdziwe, lub falszywe. Przyporzadkowanie obiektom symboli, a nazwie relacji
migdzy obiektami definiuje semantyke jezyka rachunku predykatow. Zaleta rachunku
predykatow sa proste i zrozumiale interpretacje wyrazania zdan.

3. ZASTOSOWANIE JEZYKA L,cp, DO OPISU
UKLADOW ANALOGOWYCH

Jezyk formalny do opisu ukladéw analogowych zbudowano w oparciu o logike
predykatow i zastosowano do projektowania ukladow analogowych CMOS [12-13].
Obie kategorie jezyka: syntaktyka i semantyka sa wprowadzone jednocze$nie. Dla
uproszczenia rozwazan poczatkowo beda dotyczyly one jedynie struktury, nastepnie
sa rozszerzone o informacje dotyczace wyznaczania wymagan struktur nizszego
poziomu podziahu.

W opisie struktur uktadéw CMOS [15] argumentom predykatéw przyporzad-
kowuje si¢ obiekty, ktorymi sa symbole oznaczajace wejécia, wyjscia oraz do-
prowadzenia napi¢C zasilania ukladu. Zostaty one opisane symbolami uzywanymi dla
opisu sygnatdéw wejsciowych, wyjsciowych, napieé i pradéw zrédet i napieé zasilania
np. Vin, Vours Vg ips Vs 1 Vi, ale nie moga one by¢ interpretowane jako napigcia czy
prady. Przyczyna uZycia notacji stosowanej w opisie sygnatéw do opisu predykatowe-
go jest ulatwienie zrozumienia interpretacji zdan zbudowanych z predykatéw jako
alternatywnej formy przedstawiania struktury uktadu analogowego. Dla rozr6znienia
znaczenia opisu symbole bgdace argumentami predykatow sa opisane pogrubiona
czcionka, podczas gdy rzeczywiste napigcia czy prady beda opisane zwykla czcionka.
Elementy indywidualne takie jak tranzystory MOS typu n oraz p oraz komplementar-
na struktura CMOS zostaly opisane nast¢pujacymi predykatami:

dn(a, b) — dren tranzystora typu n (a— bramka, b— zrédlo),

dp (a, b) — dren tranzystora typu p (a— bramka, b— zrédlo). ‘

out (x, y) — wyjscie x z podukladu typu n polaczone z wyjéciem y z podukladu typu p.
Gramatyke G=<V, Z, P, S> wraz z semantyka predykatow jezyka L,

wykorzystano w opisie struktury uktadéw CMOS. Dla wygody symbole stownika
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koncowego sa pisane pogrubiona trzcionka, a symbole stownika pomocniczego sa
zawarte miedzy symbolami: < i >.Gramatyka zdan tworzy system regul P pokazuja-
cych jak symbole pomocnicze sa przeksztalcane w celu zbudowania zdania reprezen-
tujacego strukturg i skladajacego si¢ jedynie z symboli koncowych, jakimi sa
tranzystory MOS, wejécia, wyjscia i doprowadzenia napig¢ zasilania.

Stownik koncowy sklada si¢ z symboli: ¥, i V,, oznaczajacych doprowadzenia
napieé zasilania, I zbiér wejsé, A zbiér obiektow pomocniczych, d diodowe polaczenie
tranzystora, dn i dp dreny tranzystorOw typu n oraz p, out wyjicie struktury
komplementarnej CMOS, a takze nawiasow “(” i ”’)”, oraz przecinka ”,”. Stad

Z { S8 Vdd! I: A; d; (’ ’ 5)9 dn: dP, out}.

Obiekt pomocniczy najczefciej reprezentuje wyjscie z uktadu lub poduktadu (np.
inwerter, zrodlo pradowe, uklad napiecia odniesienia itp.). W sytuacji, gdy uzywamy
makromodeli do symulacji projektowanego ukladu, obiekt pomocniczy traktuje si¢
jako element indywidualny ukladu, a wigc jest elementem slownika konficowego
gramatyki. Natomiast, gdy wymaga si¢, aby takze obiekty pomocnicze byly opisane
przy pomocy polaczen jedynie tranzystoréw typu n i p, wéwczas obiekty pomocnicze
stajg si¢ zbiorem zmiennych <A> i wchodza do stownika pomocniczego a nie
koricowego. Taka elastyczno$é doboru sygnaléw pomocniczych ulatwia opis polaczen
uktadéw na réznych poziomach hierarchicznego podziatu ukladu.

Zmiennymi pomocniczymi sa <uklad_CMOS>, <poduklad _n> i <poduk-
tad _p>, ktére opisuja struktury sieci tranzystorow. Zmienne <poduklad_ n>
i <poduktad _p> opisuja sieci tranzystorow typu »n i typu p, a zmienna <u-
klad _ CMOS> jest ich polaczeniem i jednoczesnie symbolem poczatkowym. Stad:

N={<uklad_ CMOS>,<poduklad _n>, <poduklad _p>},
S={ <uklad _CMOS>.

Dla wygody interpretacji znaczenie zmiennych jest okreslone przez ich nazwy. Ta
konwencja jest przyjeta we wszystkich dalszych rozwazaniach.

Alternatywna forma opisu regut produkcji P gramatyki G jest system rownan
normalnych Backusa (BNF) Ta forma uzywa cztery meta symbole, ktore nie wchodza do
stownika: ” <, ”>", ”::="1"|". Lanicuchy zawarte migdzy symbolami < i > oznacraja
zmienne. Symbol :: = oznacza operator podstawiania, a symbol | oznacza alternatywe.
Lista produkgcji P dla uktadow CMOS w opisie BNF przedstawia si¢ nastgpujaco:

<ukiad _CMOS> ::= out (<poduklad _n>, <poduklad _p>)

dn (V) | dn (I, <poduklad ._n>) |

dn (1, A) | dn (d, <poduklad _n>) |

dn (A, V) | dn (A, <poduklad _n>) |

dn (<uklad _ CMOS>, <poduklad _n>)

<podukiad__p> = dp A,V,) |dp (I, <poduklad _p>) |
dp 1, A) | dp (d, <poduklad _p>) |
dp (A, V) | dp (A, <podukiad _p>) |
dp (<uklad _ CMOS>, <poduktad _p>).

< podukiad _n>
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Jezykiem tej gramatyki jest zbidr zdan tj. struktur uktadow CMOS. Jest on
nieskoficzony, poniewaz lista produkciji zawiera rekurencyjne reguly tworzenia zdan
jezyka. Ponadto gramatyka ta umozliwia proste powigkszanie listy produkcji P.

4. PROJEKTOWANIE UKLADOW ANALOGOWYCH CMOS

Projektowanie ukladéw w oparciu o przedstawiony jezyk Lacpr polega na
przeksztalcaniu zdania poczatkowego bedacego symbolem poczatkowym w zdanie
koricowe bedace finalnym projektem ukladu. Jednakze zdania wygenerowane grama-
tyka G interpretowane jako struktura uktadu CMOS na poziomie tranzystora nie
gwarantuja, ze otrzymana struktura jest ukladem realizowanym praktycznie ze
wzgl¢du na zadane wymagania. Problem ten mozna rozwiazaé poprzez kazdorazowe
testowanie spelnienia wymagan dla wygenerowanej struktury, rozpoczynajac genera-
cj¢ od struktury najprostszej. Niestety ten sposob poszukiwania nazywany generacja
i testowaniem, poza wyznaczeniem najprostszej struktury ralizujacej zadane wymaga-
nia, nie ma cech rozumnego dziatania i szybko prowadzi do eksplozji kombinatorycz-
nej. Stad zastosowanie tej metody poszukiwania jest ograniczone do najprostszych,
ukladow.

Wynika stad wniosek, ze tak zdefiniowany jezyk jest nieprzydatny do projek-
towania dopoki, sposob generacji struktur jest niezalezny od zadanych wymagan i nie
okre$la parametréw lub wartosci elementow koficowych. Nie istotny jest fakt, czy
wartosci te beda wyznaczane w trakcie poszukiwania, czy tez poZniej przez prosta
procedur¢ numeryczna. Przy zadanej technologii projektowanie uktadu CMOS
sprowadza si¢ do wyznaczenia struktury i okre§lenia stosunku W/L, a liste produkcji
o reguly wyboru struktury w zaleznosci od zadanych wymagan.

Uwzgledniajac powyzsze rozwazania stowniki X i N oraz symbol poczqtkowy
S przedstawiaja si¢ nastepujaco:

Z‘ ={Vy,., Vu, L A, d, (,,,), dn, dp, out, W/L},

= { <uklad._CMOS (wymagania)>,
<poduklad _n (wymagania_n)>, <poduklad _p (wymagania_ p)>}
S = <uklad _CMOS (wymagania)>

gdzie wymagania, wymagania_ n i wymagania _ p oznaczaja odpowiednio wymaga-
nia ukladu, podukiadu typu 7 i podukiadu typu p, a lista produkcji P dla ukladéw
CMOS w opisie BNF przedstawia si¢ nastgpujaco: .

<uklad _ CMOS (wymagania) > n=
out (<poduklad _»n (wymagania__n)>,<poduklad _p (wymagania _p)>)

<poduklad _n (wymagania _n)> - u=

dn (I, V, W/L) | dn (I, <poduktad _n (wymagania__n)>, W/L) |

dn (I, A W/L) [ dn (d, <poduklad _n (wymagania _n)>, W/L) |

dn (A,V,, W/L) | dn (A, <poduklad _»n (wymagania _n)>, W/L) |

dn (<uktad _ CMOS (wymagania)>, <poduklad _»n (wymagania __n)>, W/L) |
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< poduklad __p (wymagania_ p)>:=
dp (I, V4, W/L) | dp (I, <podukiad_ p (Wymagama_P)> W/L) |
dp (I, A, W/L) | dp (d, <poduklad _p (wymagania _p)>, W/L) |
dp (A,V,, W/L) | dp (A, <poduklad _ p (wymagania _p)>, W/L) |
dp (<uklad _ CMOS ( wymagania) >, <poduklad _p (wymagania__p)>, W/[L) |

Przedstawiona gramatyka zawiera ogolne reguly tworzenia ukladow CMOS bez
okreslania ich rodzaju. Szczegblowe reguly odnoszace si¢ do konkretnych uktadow
tworzy si¢ w oparciu o wiedze do§wiadczonego projektanta w postaci heurystyk oraz
z analizy rownan wigzacych poszczegOlne parametry projektowanego uktadu. Reguty
te wchodzg w sklad listy produkcji, ktéra stanowi dane zgromadzone w bazie wiedzy
nteligentnego systemu projektowego uktadéw CMOS.

5. PRZYKLAD

Ilustracja procedury projektowej jest prosty inwerter CMOS. Procedura projek-
uje inwerter o zadanych wymaganiach: wzmocnieniu napigciowym A, rezystancji
wyjsciowej R,,, [kQ] i pradzie drenu I, [u4]. Do opisu wykorzystuje si¢ predykaty
o nazwach: projekt, inwerter, poduktad _ sterujacy _n, obciazenie _p, out, dn i dp.
Gramatyka G wykorzystujaca te predykaty jest nastgpujaca:

Z = { S8 Vdd;vim d’ (’) 9 dl'l, dp’ Ollt, W/L}:
= { <projekt (4, R,,, I;)>, <inwerter (4, R, Ip)>,
<poduklad _ sterujacy _n (G,,, I,)>, <obciazenie _ P Gy 1,)>}
S = <projekt (4, R,,., Ip)>.

a lista produkcji P

1) <projekt (4, R,,,, I))> ' = <inwerter (4, R ., Ip)>,
2) <inwerter (4, R,,,, Ip)> =

out (< poduklad __sterujacy_n (A/Rm, I)>,

<obciazenie_p (1/R,,,, Ip)>),

3) <poduktad _sterujacy _n (Gm, I)> n=

dn (V,, Vg, Gy *Gml/(2*17*1 ))
4) <obciazenie _p (G,,, 2)> = .

dp @, Vy, G,; *G,,/ (248+1,)).

gdzie G, i , [uS] oznaczaja transkonduktancje tranzystoréw, a liczby 17
i8 oznaczajq parametry transkonduktancyjne w nasyceniu K, [uA/V?] tranzystorow
typu nip. '

Przykladowo jezeli zadaniem jest zaprojektowanie inwertera opisanego przytoczo-
na gramatyka spelniajacego nastgpujace wymagania: 4=6.52, R, =70kQ, I,=50pA,
to symbol poczatkowy przedstawia si¢ nastgpujaco:.

§= <projekt (6.52, 70, 50)>

Zastosowanie kolejno regul: nrl, nr2 i nr3 prowadzi do:



10 : K. Wawryn Kwart. Elektr. i Telekom.

<projekt (6.52, 70, 50)> ::= <inwerter (6.52, 70, 50)>, :
<projekt (6.52, 70, 50)> ::=out (<poduklad _sterujacy _n (92, 50)>,
< obciazenie _p (14.1, 50)>),

< projekt (6.52, 70, 50)> ::= -

out (dn (V,,, V,, 5), <obciazenie__p (14.1, 50)>).
Zastosowanie reguly nr 4 daje rozwigzanie:

<projekt (6.52, 70, 50)> ::= out (dn (V,,, V,, 5), dp (d, V,,, 0.25)).

Rozwiazanie jest pokazane na rys. 2.

Vad
M2 3

| | wi=o2s
[‘l—zF—— out(dn(Vin,Vss,5),dp(d, Vda,0.25))

Vin l—| W/L=5
[\741 0

Vss Rys. 2. Rozwiazanie przykladu z inwerterem

Projektowane zwykle uklady wymaga_]q list produkecii zaw1erajqcych setki lub
tysiace regul.

Przedstawiona w pracy reprezentacja uktadéw analogowych CMOS do projekto-
wania moze by¢ po niewielkich zmianach zaimplementowana w bazie wiedzy systemu
ekspertowego napisanego w jezyku Prolog [16-17] w wersji Turbo. Przykladowo reguly
produkgji przedstawione w przykladzie projektu inwertera moga byé przedstawione
w notacji klauzulowej uzywanej w Turbo Prologu w sposéb nastgpujacy:

projekt (4, R ., I, L) :—
inwerter (4, R,,,, I, L).
inwerter (4, R,,,, I}, L) :—
sz =1/R,,,,
Gm] =A/‘Rauf’
podukiad _ sterujacy _n (G,,, Ip, L,),
obciazenie _ p (sz, I, L,),
L=out (L,,
poduklad sterujacy _n (G,,, I, L,,) -
S=G,*G,/(2%17x]),
L dn (Vm’ Vss’ S)
obcigzenie_p (G, I, L,
S=G,*G,/(2%8+]),
L,=dp @, V, S).

gdzie: pomocnicze listy L, L, i L, opisuja struktury: inwertera, podukladu sterujacego
i obciazenia.
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6. APLIKACIJA

Metoda projektowania w oparciu o jezyk Lscpr zostala wykorzystana do
projektowania wzmacniaczy operacyjnych CMOS o zadanych wymaganiach projek-
towych. W opisie tranzystora MOS oraz parametréw elektrycznych charakteryzuja-
cych prace wzmacniaczy uzywa si¢ modeli elementéw i zaleznosci matematycznych
wiazacych parametry elektryczne roznych struktur wzmacniaczy szczegélowo opisa-
nych w pracy [18]. Wiedza wynikajaca z analizy tych zaleznoSci wraz z heurystyczna
wiedza projektanta zostaly zgromadzone w bazie wiedzy. Szczegblowe reguly
reprezentujace t¢ wiedzg sa zbudowane na podstawie ogélnych regul opisanych
w jezyku Lacpy i przedstawionych w rozdziale 4. Przyktadowe reguly projektowe
dwustopniowego wzmacniacza operacyjnego CMOS (rys. 3) w opisie klauzulowym
w Turbo Prologu przedstawiaja si¢ nastgpujaco:

wzmacniacz operacyjny (4,, GB, CMR,, CMR_, C,, S,, Vour+, Vour—> Pg) 1 —
"~ wyznacz (C,, I, I,, G,,), '

n_elementy -_sterujace (G,,,, I,, L, L,),
wyznacz (Vds3)3
p_obciazenia (Vye, I1,, Vg Ly, L),
wyznacz (Gmﬁ’ Vdsﬁ’ 16)7
p_element _sterujacy (G, 14 L,, L,, L),
wyznacz (Vass), |
n_zrodlo _pradowe (Vyss, I, Iy, Ly, L,),
L=out (L., Ly).

n__elementy _ sterujace (G,,, [, L,, L,) :—
oblicz_ W_do_L (’g,", Gm I, 17, S),
L, =dn (S, Vi, i,),
L,=dn (S, Viu+, i),

n_ elementy _ sterujace (G,,, I, L,, L,) : —
wyznacz (G,,,),
oblicz_W_do_L ("g,”, Gn,, 1, 17, S),
n_elementy _ sterujace (G,,, I, L., L,,),
Ll =dn (S, VBNJ Llc)’
L,=dn (S, Vgy, L,,).

p_obciazenia (V, I, Ly, Ly, L,) :—
oblicz_ W_do_L ("Ve”, Ve I, 8, S),
L,=dp (4, L,, ),
L,=dp (qut (L, Ly, L,, S).

p_obciazenia (Vya, I, L,, L,, L,) :—
wyznacz (Gm4.’ Vsatl)s
oblicz_ W_do_L (V') Viars I, 8, S),
p_obciazenia (Vy, I, dp (Vgp, Vo, S), Ly, L)),
L4=dp (VBP’ L4.c’kS)- ’ :
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p_eclement _ sterujacy (G,, I, L,, L,, L) :—
oblicz_ W_do_L (°gy”, Gm 1, 8, S),
Lg=dp (out (L,, L,), Vyy, S).
p—element _ sterujacy (G, I, L,, L,, L,):—
wyznacz (G,,),
oblicz_W_do_L (*g,”, G, I, 8, S),
p—_element _ sterujacy (G,,, I, L,, L,, L),
'L6 =dp (VBP’ Lﬁc’ S) ‘
n_zrédlo _pradowe (V,,,, I, I, L, L):—
oblicz_ W_do_L ("Vw", Vea, I, 17, 5),
Ls = dn (vgg’ Vss’ S),
wyznacz (S.,),
L,=dn(V,, V, S,),
n_zrédlo _pradowe (V,,, I, I,L,L)):—
wyznacz (G,,,),
oblicz_ W_do_L ("V”, Vear, I, 17, S),
n_zrédlo _pradowe (V,,,, I, I, L, L, ),
L,=dn (Vgy, L., S). ‘

oblicz_ W_do_L (’g,”, Gum, I, K, S):—
§=G,*G, | @*K=*I),
W _do_ L__graniczne (S).
oblicz_ W_do__L ("V,”, V.., I, K, S):— -
S=2+I[(K*V o *Vs0)s
W _do_L _graniczne (S).

W _do __ L _ graniczne (S) :—
S < 100,
S > 1/10.

gdzie: lista L opisuje rozwiazanie, lista L, jest lista pomocnicza, listy L,,...,L, opisuja
pojedyncze tranzystory, a tworzone struktury kaskodowe sa oznaczane indeksem c.
- Znaczenie wszystkich wielkosci elektrycznych takich jak np. prady mozna znalezé
w pracy [18]. Ponadto zostat wprowadzony predykat ,,wyznacz”, aby nie pisa¢ wzordéw
do obliczania warto$ci parametroéw wystepujacych wéréd argumentéw tego predyka-
tu. W zbiorze regut brakuje takze regut okreflajacych dopuszczalne wartosci np.
pradow, napigé i innych parametréw elektrycznych. Sa one analogiczne do reguty
okres$lajacej wartosci graniczne parametru W do L.

Baza wiedzy zawiera réwniez wiedzg o strukturach innych wzmacniaczy CMOS.
Ponadto w trakcie projektowania poduklady kazdej ze struktur moga by¢ rekursyjnie
powigkszane przez stosowanie struktur kaskodowych. Zastosowanie ich powoduje
niewielkie zmiany we wzorach parametréw wyznaczanych w spos6b symboliczny.

Projektowanie wzmacniacza operacyjnego CMOS jest procesem wnioskowania
rozwiazan na podstawie wiedzy o ukladach, podukladach wzmacniacza i tranzystorow
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MOS i ich charakterystykach opisanych jezykiem L,cp 1 zgromadzonych w bazie
wiedzy. Rozpoczyna si¢ ona od zadanych wymagan i konczy si¢ na strukturze polaczen
tranzystorow MOS i wyznaczeniu wartosci parametru geometrycznego W/L kazdego
tranzystora.

L\
O 25
SU i0
Vout
30 33 ZTTI0pF
10 ol Op
-5V

Rys. 3. Dwustopniowy wzmacniacz operacyjny CMOS

Projekt wzmacniacza operacyjnego CMOS zostal wykonany dla wymagan
projektowych przedstawionych w tablicy. Sa one spelnione przez struktur¢ wzmac-
niacza dwustopniowego pokazana wraz z wartosciami W/L poszczegblnych tranzys-
tor6w MOS na rys. 3. Wyniki symulacji otrzymanego projektu programem SPICE
w celu porownania z zadanymi wymaganiami projektowymi sa przedstawione
w tablicy. :

Parametr Jednostka | Wymagania SPICE
A, dB 65 68
GB MHz 1 1.06
(] Deg 80 93
S, V/ps 5 5.2
P, mwW 0.8 0.6
CMRR dB 80 80
CMR, v 35 3.82
CMR_ v —35 —4.17
C. pF 10 —
PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono reprezentacj¢ wiedzy o ukladach analogowych umoz-
liwiajaca catkowita automatyzacj¢ procesu projektowania wykonywanego dotychczas
w znacznej mierze bez uZycia komputera. Zaproponowana nowa reprezentacja
uklad6w analogowych w postaci jezyka formalnego zbudowanego w oparciu o logike
predykatow daje mozliwos¢ jednolitego opisu pozwalajacego na jednoczesne prze-
ksztalcanie ogdlnej struktury ukladu wraz z zadanymi wymaganiami w kolejne
bardziej szczegolowe struktury. Dostarcza ona takze prostej interpretacji zdan jezyka
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wynikajacej z zastosowania predykatéw do ich budowy. Jak wykazano ten rodzaj
reprezentacji dopuszcza stosowanie funkcjonalnych, analityczanych jak i heurystycz-
nych opiséw wiedzy o ukladach i ich projektowaniu i moze by¢ wykorzystany

w

programach pisanych w jezyku Prolog. Umozliwia to zbudowanie w pelni

automatycznego systemu z baza wiedzy do projektowania ukladéw analogowych.
Budowa prototypowego systemu do projektowania uktad 6w analogowych CMOS jest
przedmiotem pracy autora [19], w ktorym proces projektowania jest realizowany jako
proces wnioskowania projektow z wiedzy o uktadach, poduktadach i ich parametrach
elektrycznych.

10.
1.
12.
13.

14.
15.

16.
17.

18.

19.
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K. WAWRYN

FORMAL LANGUAGE DESCRIPTION FOR CMOS ANALOG CIRCUIT DESIGN

Summary

A new approach to analogcircuit design based on formal language analog CMOS circuit representation
is proposed. This representation uses predicate sentences. The sentence represents designed circuit on certain
level of hierarchy. The design process is performed as series of transformations done by a language grammar
to obtain sentence representing final design from sentence representing input specifications. A design
i example and its Prolog implementation are presented.
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Metoda komputerowe;j identyﬁkacji dla
wybranej klasy ukltadow nieliniowych rzgdu drugiego
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W pracy rozwazono problem identyfikacji parametréow liniowych i nieliniowych
obwod6w RLC metoda dostrajania odpowiedzi modelu do pomierzonej odpowiedzi obwodu
na wymuszenie skokowe. Zatozono, ze chwila wiaczenia sygnalu wymuszajacego nie jest
znana, co odpowiada warunkom badari zlozonych struktur wibkienniczych (linka bez-
pieczefistwa). Przebadano zaprojektowane i zbudowane obwody RLC odpowiadajace
elementom modelu mechanicznego struktury wiokienniczej w warunkach statycznych
i dynamicznych. Przeprowadzono badania zaleznosci bled 6w identyfikacii od liczby probek
odpowiedzi obwodu oraz doboru punktoéw startowych programu optymalizacyjnego.

1. WSTEP

Ciagle aktualnym problemem badawczym jest opracowanie urzadzen technicz-
nych shuzacych skutecznej ochronie czZlowieka w §rodowisku pracy. Problematyka ta
obejmuje mi¢dzy innymi ochrong cztowieka przed upadkiem z wysokoéci. Szczegdlne
miejsce w przemyslowym sprzgcie chroniacym przed upadkiem z wysokosci jak
1 sprzgcie alpinistycznym zajmuje linka bezpieczenistwa. W celu zbadania wlasciwosci
linek produkowanych w Polsce, poznania zjawisk w nich zachodzacych podczas
obciazania statycznego i dynamicznego oraz opracowania obiektywnych kryteriow
ich oceny, w Centralnym Instytucie Ochrony Pracy w Lodzi zbudowano odpowiednie
stanowisko badawcze [1]. Stanowisko to umozliwia dokonywanie pomiaréw sily
dynamicznej dzialajacej w lince, w punkcie jej zamocowania do konstrukcji stalej,
podczas zrzutow sztywnej masy (zaczepionej do drugiego konica linki) z zadanej
wysokosci. Przebieg sily w czasie jest rejestrowany w pamieci mikrokomputera.

Dla osiagni¢cia wyzej wymienionych celéw. postawiono zadanie opracowania
modelu ztozonj struktury widkienniczej (linki), odwzorowujacego wlagciwosci linki

NI

w warunkach statycznych i dynamicznych oraz metody jego identyfikacji. Przed
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identyfikacje rozumiane jest tu: wyznaczenie najlepszego modelu matematycznego
obiektu, z okreslonej klasy modeli, przy okreslonym kryterium oraz na podstawie
danych:

— przed wykonaniem eksperymantu identyfikacii,

— pomiarowych (obserwacje wymuszenia i odpowiedzi).
Tak postawiony problem wymagal opracowania odpowiednich metod identyfikacji
oraz ich zweryfikowania. Poniewaz badania dynamiczne i statyczne linek sa badania-
mi niszczacymi, nie jest mozliwe prowadzenie ich jednoczeénie dla jednej probki.
W zwigzku z tym utrudnione jest sprawdzenie czy przyjeta metoda identyfikacji daje
poprawne rezultaty. Ponadto badania statyczne i dynamiczne sa pracochlonne i wiaza
sie z powaznymi kosztami.
W zwiazku z tym zadecydowano o poshuzeniu sig, dla celéw weryfikacji metody
identyfikacji, odpowiednio zaprojektowanymi nieliniowymi uktadami elektronicz-
nymi, odpowiadajacymi w dzialaniu strukturze wlokienniczej [3], co jest tematem
niniejszego artykutu.

2. METODA IDENTYFIKACII

Opierajac si¢ na wiedzy o badanym obiekcie (linka bezpieczenstwa) i jej za-
chowaniu w warunkach dynamicznych sformulowano rownanie (1).

dzs ds ds '
hutad = 1
m- dt+C(dtS) dt+k(S)S o ¢))
gdzie:
m — masa sztywnego obciaznika dotaczonego do konca linki bezpieczenstwa,
ds :
C E’S — wspOlczynnik thumienia wiskotycznego,

k(S) — wspolczynnik odksztalcenia sprezysto-plastycznego,
S — przemieszczenie sztywnego obcigznika przy powstrzymywaniu jego spadania
przez linke,

0O — sila cigzko$ci dzialajaca na obciaznik.
Réwnanie to opisuje ruch sztywnego obciaznika o masie m zaczepionego do badanej
linki, podczas powstrzymywania jego spadania. Korzystajac z réwnania (1) i zalezno-
$ci miedzy wielkoSciami mechanicznymi i elektrycznymi [3] podanymi w tabeli 1
opracowano nieliniowy obwdd elektryczny, ktorego schemat przedstawiony jest na

“rys. 1.

Obwad ten zostal opisany nlehmowym réwnaniem rozmczkowym drugiego rzedu (2)

L-C@) —5 +R@ 9 Clg)- —+uc=E @

dt2
z warunkami poczqtkowymi dla chwili t=0
o wk@ =0, 0 =1
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Rys. 1. Nieliniowy model elektryczny linki bezpieczeristwa

Tabela |
Wielko§¢ mechaniczna . Wielkos¢ elektryczna
S — droga q — ladunek
V — predkosé i — prad
F — sila u — napigcie
m — masa ) L — indukcyjnosc
Q — sila cigzkosci E — zrédlo napigciowe
Vo — predkosc poczatkowa I, — zrodio pradowe

—— — wspolczynnik odksztalcenia sprezysto{ C(g) — nieliniowa pojemnos¢
k(S) -plastyczngo

C(V, S) — wspoélczynnik thumienia wiskotyczneégo| R (i, ¢) — nieliniowa rezystancja

F, () — sila pochodzaca od elementu sprezysto{ Uc(f) — napigcie na nieliniowej pojemnosci
-plastycznego

F.(f)y — sila pochodzaca od tlumika wis{ - Uy (f) — napigcie na nieliniowej rezystanciji
kotycznego ) .

F(t)y = Fy(h) '+' F.() — sita wypadkowa mie] Upc(f) = Up(f) + Uc(t) — napigcia na nieA

rzona podczas bada- liniowej  rezys-
nia dynamicznego| . tancji i pojemno-
linki . Sci

Biorac pod uwage wiedzg o badanym obiekcie (lince) to znaczy jego zachowaniu si¢
w warunkach statycznych i dynamicznych, spos6b pomiaru odpowiedzi (probkowany
sygnatl sily w funkcji czasu) oraz nieokreslono$¢ w mierzonej odpowiedzi chwili
podania wymuszenia zadecydowano o postuZeniu si¢ metoda dostrajania modelu
w. dziedzinie czasu jako metoda identyfikacji. Metoda ta polegajaca na takiej
modyfikacji modelu (dostrajaniu), aby jego obliczona odpowiedZ skokowa byla



20 . K. Baszczynski, A. Materka Kwart. Elektr. i Telekom.

zgodna z odpowiedzia obiektu, w granicach zalozonego blgdu uwazana jest obecnie za
uniwersalna i efektywna metode¢ identyfikacji, co znalazlo odbicie w jej zastosowaniu
w réznych dziedzinach techniki [4], [6], [10]. Dla przedstawionego obwodu elektrycz-
nego zadanie identyfikacji polegalo na znalezieniu wspolczynnikéw okre$lajacych
przebieg funkcji gladkich R(g,i), C(q) na podstawie znajomosci odpowiedzi ugc(?).
Przyblizone przebiegi funkcji R(g,7), C(g) zostaly okrestone na podstawie wstgpnych
badan statycznych i dynamicznych linek. Dla potrzeb identyfikacji zastosowano
program optymalizacyjny napisany w jezyku Turbo Pascal, w ktérym wykorzystano
metod¢ Powella, metod¢ Daviesa, Swanna, Campeya (metody bezgradientowe) [5]
oraz metod¢ Stewarta ortogonalizacji kierunkéw poszukiwan. Zadaniem programu
optymalizacyjnego byla taka modyfikacja wspolczynnikéw opisujacych funkcje
R(g,i), C(q) (dostrajanie modelu) aby funkcja celu okres§lona jako

N

FC = 3 Y el R, L, O — P ©)
i=1

‘gdzie:

u,; — wartosci pomierzone (odpowiedz obwodu),

uRc(t,,R L,C) — wartosci obliczone (odpowiedz modelu),

— ‘chwile prébkowania odpowledzi

os1qgn@la warto§¢ minimalna. Funkcja celu w tym wypadku okreslona jest jako blac

$redniokwadratowy [9] miedzy odpowiedzia obwodu a odpowiedzia jego modelu.

Stosujac powyzsze kryterium zgodno$ci odpowiedzi modelu z ciagiem zarejest-

rowanych probek zaklada sig, Ze za pomoca wybranego modelu mozna wystarczajaco

doktadnie aproksymowaé zachowanie si¢ rzeczywistego obiektu.

Nieliniowe rOwnanie rozniczkowe drugiego rzedu (wzor 2) w programie optymaliza-

cyjnym bylo rozwiazywane metoda Rungego-Kutty czwartego rzedu [2] natomiast

roOwnania nieliniowe opisujace R(g,7), C(q) metoda Newtona [2].

3. IDENTYFIKACIJA LINIOWEGO SZEREGOWEGO OBWODU RLC
Pierwszym przyblizeniem modelu mechanicznego linki bezpieczenstwa, ktore opisuje

wybrane wlasnoesci badanej struktury wildkienniczej za pomoca wielk osci elektrycznych
jest liniowy szeregowy obwdd RLC. W zwiazku z tym metoda identyfikacji z dostraja-

3

niem modelu zostala przebadana dla liniowego szeregowego obwodu RLC, przedsta-
wionego na rys. 2. Istota eksperymentu byla identyfikacja parametréw o, w, gdzie: -

Rys. 2. Szeregowy liniowy obwéod RLC
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Obwéd RLC (rys. 2) zostat zbudowany z uzyciem wybranych elementéw elektronicz-

nych, o warto$ciach zaznaczonych na rysunku. Skok wymuszajacego napigcia

wejsciowego wynosit E=1V. Probki odpowiedzi uc(?) (rys. 3) obwodu, pobrane

w odstgpach T,=15us, przetworzono na posta¢ cyfrowa za pomoca 8-bitowego

przetwornika A/C i zapisano w pami¢ci mikrokomputera.

o =

ucit)
vl
151

10F

| |
075 15 225 30 tlms]

Rys. 3. Odpowiedz u.(f) liniowego szeregowego obwodu RLC

Mozna wykazaé, ze odpowiedz uc(f) obwodu zalezy od wielkosci ai w, danych przez (4),
a nie zalezy jawnie od parametréw R,L,C obwodu. Niejest zatem mozliwa identyfikacja
wielkosci R,L,C przez minimalizacj¢ bledu Sredniokwadratowego migdzy odpowiedzia
zmierzona a obliczona, albo tez uzyskiwane wyniki moga by¢ obciazone duzymi bledami.
W celu oceny bled 6w identyfikacji pomierzono wartosci elementow R,L,C (za pomoca
standardowych przyrzadéw pomiarowych), na podstawie ktorych (wedlug 4) ob-
liczono warto$ci parametrow a, w,, ktore dalej beda oznaczane przez a,, Wps.
Obwéd RLC w programie optymalizacyjnym zostal opisany liniowym réwnaniem
rézniczkowym drugiego rzedu
d? uc duc

dt2+2-a-E+w§-uc=wﬁ-E )

z warunkami poczatkowymi dla chwili =0
uc(0) = 0; #,(0) = 0.

Probki sygnatu uc(f) z pomiaru zostaly wprowadzone do programu optymalizacyj-
nego, gdzie byly poréwnywane z odpowiedzia modelu obliczong wedlug wzoru (5).
Uzyskane wyniki identyfikacji wykazywaly silne uzaleznienie od wyboru tej probki
sygnatu uc(f), ktora traktowana jest jako poczatek odpowiedzi na wymuszanie E czyli
odpowiada chwili =0 (zamknigcie klucza k, rys. 2). :

Problem ten wynika z nieokre§lonosci w sygnale uc(f) chwili t=0 podobnie jak
w przypadku sygnalu sity w badaniach linki gdzie nie jest znana faktyczna chwila

poczatku powstrzymywania swobodnego spadku obciaznika.
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Problem ten zostal rozwiazany w dwojaki sposob. Pierwsza metoda bylo po-
szukiwanie zbioru probek sygnalu uc(f) w kolejnosci ich pobierania i wybranie
pierwszej (o numerze n), ktoérej wartos¢ byla wigksza od zera. Przyjmujac, Ze probka ta
byla pobrana w chwili t=0 wprowadzono do programu optymalizacyjnego N prdbek
o numerach »n, n+1, n+2, ..., n+ N i dokonywano identyfikacji parametrow o, w,.
Badanie to przeprowadzono dla takiej samej liczby probek N, ale zaczynajac ich
pobieranie od numerow

n—i, ....,.n—3,n—=2,n—1orazn+1, n+2, n+3, ..., n+i, dla i=4.
_FC }

FCinl

60

501

L0

0t

20
10

1 1 1 1 ! 1 1 I}
n-4 n3 n-2 01 N nH N2 n+3 nth
Numer probki

Rys. 4. Zalezno$§¢ minimalnego bigdu Sredniokwadratowego miedzy odpowiedzia obwodu a odpowiedzia
modelu od numeru pierwszej probki sygnahu u(f)

Poréwnujac wartosci bledu sredniokwadratowego identyfikacji FC (2) dla prze-
prowadzonych badan wybierano ten przypadek, dla ktorego FC przyjmuje wartosé
najmniejsza. Pierwsza probka dla tego przypadku odpowiada chwili #=0. Wyniki
badania dla n=60 przedstawia rys. 4. Blad $redniokwadratowy FC zostal tu
odniesiony do bledu FC(n), ktory wystepuje gdy n-ta probka odpowiada chwili ¢=0.
Dla przypadku, w ktérym pierwsza probka wprowadzona do programu optymaliza-
cyjnego odpowiada chwili =0, bledy okreslone jako

o

e =2 " % 100% 6)

s

Wps

&, =m = D 100% 7

przyjmuja rowniez najmniejsze wartoSci.

Poprawno$¢ przedstawionej metody zostata zweryfikowana do$wiadczalnie przez
rownoczesne zarejestrowanie przebiegu uc(f) oraz przebiegu wymuszenia E, miedzy
lewym zaciskiem rezystora R i masa obwodu z rys. 2.

Wynik doswiadczenia potwierdzil, ze probka sygnalu uc(f) oceniona w przedstawionej
metodzie jako odpowiadajaca chwili t=0 odpowiadata czasowo probcee, dla ktérej

pojawilo si¢ wymuszenie E na kluczu k, z dokladnoscia + ET” (gdzie T, jest okresem

pfébkowania wynoszqcyni 15 us).
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Druga metoda pozwalajaca na rozwiazanie problemu nieznajomodci chwili =0
bylo wprowadzenie dwéch dodatkowych parametréw do identyfikacji, bedacych
warunkami poczatkowymi dla rownania 5. ‘

a=uc(); b=1(). @®)

Zabieg ten pozwalat na identyfikacj¢ parametrow o, w, bez zwigkszenia bledow &,, €,
w poréwnaniu z poprzednia metoda. Wada tej metody jest wydhuZenie czasu obliczen
oraz zawezenie mozliwosci jej stosowania do przypadkow, w ktérych probki sygnatu
uc(f) pobierane sa poczawszy od numerow

n, n+1, n+2, ... (gdy n odpowiada chwili £=0).
W przypadku wprowadzenia prébek sygnatu uc(f) poczawszy od numerbéw
n—1,n-2,n-3, ...

wyniki identyfikacji «, @, byly obciazone istotnymi blgdami.

Podczas badania metody identyfikacji z dostrajaniem modelu stwierdzono, ze dla
zastosowanego algorytmu optymalizacyjnego uzyskuje si¢ szybsza zbiezno$¢ po
normalizacji optymalizowanych parametréow a, o, [S]. Oznacza to, ze wartosci
bezwzgledne tych parametréw powinny byé tego samego rzedu. Normalizacje
parametréw otrzymano dzielac ich wartoéci odpowiednio przez oz, Wps.

Dla zaproponowanej metody identyfikacji sprawdzono wplyw liczby N probek
sygnahi u(f) (przy stalym okresie probkowania), wprowadzonych do programu
optymalizacyjnego, na bledy &,, &, . Eksperyment ten mial swoje zrodio w badaniach
dynamicznych linek bezpieczenistwa. Ze wzgledu na fakt, ze opracowany model linki
jest prawdziwy tylko w poczatkowym okresie odpowiedzi czasowej (do pierwszego
maksimum), konieczne jest sprawdzenie, czy liczba probek sygnalu pokrywajaca ten
przedzial jest wystarczajaca do prawidlowej identyfikacji modelu.

EaurEcwps

1%}
20

L ] L1 1 [
20 40 60 80 100 120 140 160
: Liczba probek

Rys. 5. Wplywliczby probek wprowadzanych do programu optymalizacyjnego na bledy identyfikacii & , &,

Otrzymane wyniki eksperymentu przedstawia rys. 5. Z badania tego wynika,
ze aby parametry o, w, otrzymaé z bledami wzglednymi &, &, mniejszymi
od 5% wystarczy do programu optymalizacyjnego wprowadzi¢ N=60 probek,
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co odpowiada w przyblizeniu odcinkowi czasowemu, na ktorym sygnal ud(f)
narasta od wartosci 0 do wartosci maksymalnej (rys. 3).

Obserwowane bledy identyfikacji wynikaja z bledow pomiaru sygnalu uc(?),
a w tym bledow kwantyzacji, przyjecia uproszczonego modelu obwodu RLC,
w ktorym pominigto pasozytnicze parametry cewki L (pojemno$¢ miedzyzwojowa)
oraz blgdow obliczen w program1e optymalizacyjnym (glownie bledy metody Run-
gego-Kutty rozwiagzywania roOwnania rézniczkowego).

4. IDENTYFIKACJA SZEREGOWEGO OBWODU RLC
Z NIELINIOWA REZYSTANCJA

Jednym z elementéw modelu mechanicznego linki jest thumik wiskotyczny. Sila
pochodzaca od tego elementu zalezy przede wszystkim od predkosci z jaka rozciagana
jest struktura wiékiennicza. W obwodzie przedsatwionym na rys. 1 ttumik wiskotycz-
ny odpowiada nieliniowej rezystancji. W celu zweryfikowania zaproponowanej
metody identyfikacji dla modelu z takim elementem wykonano eksperyment iden-
tyfikacji parametréw nieliniowej rezystancji Ry wchodzacej w sklad szeregowego
obwodu RLC. Charakterystyka (i) -zastosowanej nieliniowej rezystancji

Ry odpowiada w przyblizeniu charakterystyce F (%?) ttumika wiskotycznego,

bedacego fragmentem modelu mechanicznego linki, ktéra zostala wyznaczona
z pomiar6w posrednich. Obwod RLC zostal wykonany z wybranych elementéow
elektronicznych o wartofciach przedstawionych na rys. 6. Rezystancja nieliniowa

Rys. 6. Obwéd RLC z nieliniowa rezystancja R ,(U,)

w obwodzie byl tranzystor FET (BF—245), dla ktérego ustalono, ze napigcie
polaryzujace bramke wynosi Ugs=0V. Warto$¢ napigcia E=10V bedacego wymu-
szeniem dla badanego obwodu zostala dobrana tak aby byl wykorzystany caly zakres
nieliniowo$ci charakterystyki tranzystora FET. Istota badania byla identyfikacja
parametréw o, B, A okreSlajacych charakterystyke i(u) nieliniowej rezystancji na
podstawie odpowiedzi uc(f) (rys. 7) obwodu na wymuszenie skokiem napiecia E.
Sygnal uc(z) zostal w tym celu sprobkowany (T,=15 us), przetworzony na postaé
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cyfrowa za pomoca 8-bitowego przetwornika A/C i zapamigtany w pamigci mikro-
komputera.

g,
(vl
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A { | {
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Rys. 7. Odpowiedz u(f) szeregowego obwodu RLC z nieliniowa rezystancja R, (U,

W celu oceny bledéw identyfikacji pomierzono charakterystke #(u) nieliniowej
rezystancji (za pomoca standardowych przyrzadow pomiarowych), ktéra przed-
stawiona jest za pomoca linii ciaglej na rys. 8. Charakterystyke¢ t¢ mozna oplsac
wzorem [7]:

=B+ 4 uy) (Ugs — Ur) - tgh(x - uy), )
gdzie: _
uy — napiecie na nieliniowej rezystancji odpowiadajace napigciu dren-zrédio,
Ugs — napigcie bramka-zrodto,
Ur — napiegcie odcigcia,
i — prad w nieliniowej rezystancji odpowiadajacy pradowi drenu,
o,B,A — wspolczynniki charakterystyczne dla danego tranzystora FET.

i,
[mA]
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12 |- ‘ /,,/” 7
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Rys. 8. Porownanie charakterystyk rezystancji nieliniowej utworzonych na podstaww 1 — pomiardw,
2 — zidentyfikowanych parametréow «, f, 1

Na podstawie wyznaczonej charakterystyki obliczono wartosci parametrow o, f§, 1 dla
zastosowanego tranzystora, ktore oznaczono symbolami ay, B, .

Obwé6d RLC w programie optymalizacyjnym zostal opisany réwnaniami:
d2 Uc R d Uc 1 1
az L a tro Wetum =g E (10)

z warunkami poczatkowymi dla chwili t=0, uc(0)=0, iL(0)=0
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d uc
dat

oraz réwnaniem [9] dla ktorego Ugg=0V, Ur=5V.

Rownanie algebraiczne (9) bylo rozwiazywane za pomocq procedury realizujacej

metod¢ Newtona [2], ktora byla wywolywana w procedurze rozwiazywania
nieliniowego réwnania rézniczkowego (10) metoda Rungego-Kutty czwartego
rzedu.
Dla odpowiedzi uc(f) (rys. 7) omawianego obwodu rozwazano wplyw nieznajomosci
chwili =0 podania wymuszenia na bl¢dy identyfikacji. Problem ten zostal rozwigzany
w analogiczny sposob jak dla liniowego obwodu RLC czyli przez wybér probki
n sygnalu uc(?), dla ktérej blad sredniokwadratowy FC migdzy odpowiedzia obwodu
a jego modelu osiagnal warto§¢ najmniejsza.

Podczas badania zdproponowanej metody identyfikacji sprawdzono rowniez
wplyw liczby probek sygnatu uc(f) wprowadzanych do programu optymalizacyjnego
na bledy identyfikacji parametrow a, f, A okre§lone jako:

i=C- (11)

&, = - 100%

O
& = ﬁ%?- - 100% (12)
£ =2 ; ’1’-100%

oraz blad okreslajacy rozbiezno$¢ charakterystyki rzeczywistej elementu nieliniowego
i charakterystyki otrzymanej na podstawie 21dentyﬁkowanych parametrow «, B, A,
okreslony jako:

iUy = L(U)|
Z i (Us)
& = % - 100% | (13)
gdzie:
U; — wartoéci napigcia na rezystancji nieliniowej,

iy(U;) — warto$ci pradu wynikajace z charakterystyki rzeczywistej,
i(U;) — wartosci pradu wynikajace z charakterystyki otrzymanej na podstawie
zidentyfikowanych parametréw o, B, 1.

Wyniki tego badania przedstawiaja wykresy na rys. 9. Wykazuja one, e identyfikacie
parametréw «, B, A uzyskuje si¢ z bledami wzglednymi mniejszymi od 10% po
wprowadzeniu wigcej niz 60 probek sygnalu uc(f).
Dla 86 probek, co odpowiada przedzialowi czasowemu od t=0 do osiagnigcia przez
uc(t) warto$ci maksymalnej, bledy przyjmuja wartosci: .

6, = 59%, & = 94%, &, = 0,6%, & = 1,7%.
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Rys. 9. Wplyw liczby prébek sygnatu u(f) wprowadzonych do programu optymalizacyjnego na bledy -

identyfikacji &, p 8,8

Przy dalszym zwigkszeniu liczby probek bledy te nie ulegaja istotnemu zmniejszeniu.
Na podstawie wynikow identyfikacji -dla 86 probek wykreslono charakterystyke
rezystancji nieliniowej, ktora przedstawiona jest za pomoca linii przerywanej na rys. 8.
Do -gtéwnych przyczyn bledéw identyfikacji naleza w tym przypadku:

— bledy pomiaru sygnatlu uc(f), a w tym bledy kwantyzacji,

— pomini¢gcie w modelu obwodu RLC elementoéw pasoZytniczych cewki,

— bledy obliczen w programie optymalizacyjnym (gtéwnie w metodzie Newtona
i metodzie Rungego-Kutty).

Dla zastosowanego programu optymalizacyjnego sprawdzono jak czule sa wyniki
identyfikacji na zmiany punktéw startowych optymalizacji Uy, ﬁp » 4p,- Punkty te
dobierane s na podstawie wiedzy a priori o obiekcie. Poniewaz znane byly wartoSci ag,
Bs, As identyfikowanych parametrow, to we wczeSniej opisanych eksperymentach
przyjeto, ze:

P, =0as, pg= Bs, pi=72s (14)

W celu zbadania wpltywu tych punktow na bledy identyfikacji zmieniano ich
wartosci obserwujac wartosci blgdu & . Punkty startowe byly zmieniane w granicach

OSXﬁS\Pp<1,5xﬂs (%))
0,5 x Ay < p; < 15 x As

z krokiem wynoszacym odpowiednio 0,1 x ag, 0,1 x fBs, 0,1 x A5 Otrzymano
w wyniku tego eksperymentu, ze blad identyfikacji zwigksza si¢ nie wiecej niz o 1%
swojej wartosci otrzymanej dla przypadku (14). W przypadku dalszej zmiany wartoéci
punktéw startowych program optymalizacyjny (metoda Newtona) tracit zbieznosé nie
dajac zadnych wynikéw. Mozna wigc stwierdzié, ze o bledach identyfikacji w za-
proponowanym programie optymalizacyjnym w malym stopniu decyduje wybdr
punktow. startowych.
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5. IDENTYFIKACJA SZEREGOWEGO OBWODU RLC
Z NIELINIOWA POJEMNOSCIA

Element sprezysto-plastyczny jest jednym z elementéw modelu mechanicznego
linki. Sila pochodzaca od tego elementu zalezy od wydluzenia badanej struktury
wldkienniczej. W obwodzie przedstawionym na rys. 1 element sprezysto-plastyczny
odpowiada nieliniowej pojemnosci C(q). Energia zgromadzona w tej pojemnosci
odpowiada energii wykorzystanej na odksztalcenie sprezyste i plastyczne struktury
wilokiennicze;j.

W celu zweryfikowania omawianej metody identyfikacji dla modelu z takim
elementem wykonano eksperyment identyfikacji parametréw nieliniowej pojemnosci
C(q), wchodzacej w sklad szeregowego obwodu RLC. Charakterystyka C(g) tej
pojemnoéci odpowiada w przyblizeniu (zgodnie z relacjami podanymi w tabeli 1)
wyznaczonej do§wiadczalnie w badaniach statycznych charakterystyce k(s) elementu
sprezysto-plastycznego bedacego fragmentem modelu mechanicznego linki.

u-uz b > fc(uruzldt —

-
| ]

Rys. 10. Szeregowy obwod RLC z nieliniowa pojemnoscia C(qg)

Schemat blokowy tego obwodu przedstawia rys. 10. Ukladem symulujacym
pojemno$¢ C(g) byt konwerter impedancji [8], ktorego  pojemno$¢ wejsciowa
uzalezniona jest od wartosci napigcia sterujacego Ug podanego na bramke tranzystora
FET (rys. 11).

Aby pojemnos¢ ta byla uzalezniona od ladunku na niej zgromadzongo, na wejsc1e
sterujace konwertera impedancji podano scalkowany sygnal napieciowy, ktory jest
wprost proporcjonalny do pradu plynacego przez tg¢ pojemnos¢ (rys. 10). Konwerter
impedancji zostal zaprojektowany tak aby jego charakterystyka C(g) odwzorowywala
wlasciwosci statyczne struktury widkienniczej.

Celem eksperymentu byla 1dentyﬁkac3a parametrow C,, k, okresla]qcych ksztalt
charakterystyki C(Uy) nieliniowej pojemnosci na podstawie odpowiedzi czasowej uc(f)
przedstawionej na rys. 12, na wymuszenie skokiem napiecia E. Sygnal uc(f) zostat
w tym celu przetworzony na postac cyfrowa w ten sam sposob jak dla poprzednich

“obwodow RLC. Dla oceny blgdow identyfikacji pomierzono charakterystyke C(Us)
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Rys. 11. Uproszczony schemat konwertera impedancji -
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Rys. 12. Odpowiedz u(f) obwodu RLC z nieliniowa pojemnoscia C(g)
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Rys. 13. Poréwnanie charakterystyk C(Ug) konwertera impedancji utworzonych na podstawie: 1 — pomia-
réw, 2 — zidentyfikowanych parametrow C , k

nieliniowej pojemnoéci uzywajac standardowych przyrzadéw pomiarowych. Charak-
terystyka ta przedstawiona jest na rys. 13 za pomoca linii ciaglej. Na jej podstawie
obliczono wartoéci parametréw C,, k, ktore dalej beda oznaczane Cyg, ks.

Obwdd zostal opisany réwnaniem rozniczkowym
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9 Re+R+R)dg I ~~_E
at? L TaTLcip 1TL

(16)

z warunkami poczatkowymi dla chwili ¢=0
| 4@ =0, i@ =0,
gdzie C(gq) okresla charakterystyke nieliniqwej pojemnosci i opisane jest rOwnaniem
Cq@=¢C, —k-q. a7

Wybor q jako zmiennej w rownaniu (16) podyktowany byl latwoscia opisu zjawisk
zachodzacych w obwodzie RLC i uproszczeniem obliczefi przy rozwiazywaniu tego
réwnania. :

Dla odpowiedzi uc(?) (rys. 12) obwodu rozwazano jak poprzednio wplyw nieznajomo-
$ci chwili +=0 podania wymuszenia na bledy identyfikacji. Problem ten zostat
rozwigzany w sposob analogiczny jak dla liniowego obwodu RLC, czyli przez wybér
probki n sygnalu uc(¢), dla ktorej blad $redniokwadratowy FC migdzy odpowiedzia
obwodu ijego modelu jest najmniejszy. W eksperymencie tym stwierdzono ponadto, ze
probka odpowiadajaca chwili £=0 jest probka o numerze o 2 lub 1 mniejszym od
pierwszej probki o wartosci wigkszej od 0. Efekt ten potwierdzaja obliczenia, ze przy
okresie probkowania sygnalu uc(f) rownym T,=15 us, rozdzielczosci kwantowania
10mV i parametrach obwodu podanych na rys. 10 w czasie od chwili =0do r=15 us
wartos¢ uc wzrosnie od 0 do okolo 5SmV czyli wynik konwersji A/C jest réwny 0.
Dodatkowo biorac pod uwage mozliwos¢ maksymalnego przesuniecia chwili prob-

1
kowania w stosunku do chwili zamknigcia klucza k (rys. 10) t=00 + ET pJasna staje

si¢ konieczno$¢ wprowadzenia do programu optymalizacyjnego jednej lub dwdch
probek sygnahi uc(f) o wartoSci rOwnej 0 przed ciagiem probek o wartoéciach
wigkszych od 0.

Ze wzgledow przedstawionych w poprzednich rozdzialach, dla omawianej metody
identyfikacji przeprowadzono badanie wplywu liczby probek sygnalu odpowiedzi
uc(?) na bledy okrestone jako:

— Cos — G )
Ec, = Cos 100% (18)
ks — k

& = — 100% .

Warto$¢ bledow €c,» € W zaleznosci od liczby probek zastosowanych w programie
optymalizacyjnym przedstawiaja wykresy na rys. 14.

Analizujac te wykresy mozna zauwazy¢, ze dla 30 probek sygnahi uc(f) wynosza
one € ¢.=1,4%, £&=5,1%.
Przy dafszym zwigkszeniu liczby probek bledy €c,, &) nie ulegajg istotnej zmianie.
Poniewaz dla omawianego przypadku pierwsze maksimum sygnahu uc(¢) przypada na
26 probke (rys. 12) mozna przyjaé, ze dla zapewnienia identyfikacji z minimalnymi
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Rys. 14. Wplyw liczby probek sygnatu u(¢) wprowadzanych do programu optymalizacyjnego na bledy
8,

8
w %c,

bledami wystarcza probki z przedzialu czasowego, w ktorym sygnal narasta od
wartosci 0 do warto$ci maksymalnej. Charakterystyka nieliniowej pojemnosci C(Us)
utworzona na podstawie zidentyfikowanych parametrow C,, k-przedstawiona jest za -
pomoca linii przerywanej na rys. 13.

W celu okreélenia rozbieznosci charakterystyki rzeczywistej i pochodzacej z iden-
tyfikacji obliczono blad okreslony jako

% ICs(U) — CUy]

& ==t CICI(U” - 100% (19)

gdzie:

Cs(U;) — wartosci wynikajace z charakterystyki rzeczywistej,

C(U;) — wartosci wynikajace z charakterystyki otrzymanej na podstawie ziden-

tyfikowanych parametrow C,, k.

Dla przypadku identyfikacji z 30 probkami sygnahu uc(f) wartosé bigdu & wyno-
si 5%. Blegdy identyfikacji, widoczne w roznicy charakterystyk, wynikaja glownie z:

— nieuwzglgdnienia w modelu obwodu RLC elementow pasozytniczych cewki,

— bledéw pomiaru sygnalu u(f), a w tym kwantyzacji,

— przyblizenia charakterystyki C(Ug) za pomoca linii prostej,

— bledéw obliczeniowych metody Rungego-Kutty rozwigzywania rdéwnania
rézniczkowego.

6. PODSUMOWANIE

Podsumowujac wyniki zaprezentowanych prac zmierzajacych do zweryfikowania
metody identyfikacji z dostrajaniem modelu wykorzystujacej minimalizacj¢ bledu
Sredniokwadratowego miedzy odpowiedzia obiektu a odpowiedzia modelu dla
ukladéw elektronicznych (obwodoéw RLC z elementami liniowymi i nieliniowymi)
mozna stwierdzi¢, ze zastosowane metody obliczeniowe daly zadowalajace wyniki,
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jesli wzia¢ pod uwage wielkos¢ bledow identyfikacji. Opracowana zostala metoda
identyfikacji na podstawie odpowiedzi czasowej obwodu bez jednoznacznie okreslonej
chwili #=0 podania wymuszenia. Metoda ta polega na wyszukaniu poczatkowej
probki ciagu probek, dla ktérej blad Sredniokwadratowy FC migdzy odpowiedzia
obiektu i odpowiedzia modelu jest najmniejszy. Probka ta odpowiada chwili =0

1
2T . Bledy identyfikacji dla przedstawionego

programu optymalizacyjnego uzaleznione sa przede wszystkim od blgdéw pomiaru
odpowiedzi obwodu i od wyboru prawidlowej struktury modelu.

Zastosowany program optymalizacyjny, wykorzystujacy metody bezgradientowe przy
zalozeniu wyboru prawidlowego modelu, jest mato czuly na zmiany punktow
startowych optymalizacji. Program ten pozwala na relatywnie szybka identyfikacje, bo
dla komputera klasy IBM PC/AT czas obliczen wynosi od kilkudziesigciu sekund do
kilku minut. Czas obliczers moze wydhuzac sie w przypadku stosowania procedury
Newtona do rozwigzywania rownan nieliniowych i duzej liczby prébek sygnatu
odpowiedzi (ponad 100). Analiza metody dla przypadku szeregowego, liniowego
obwodu RLC wykazuje konieczno$¢ identyfikowania niezaleznych parametrow
modelu tzn. o, ©, a nie R,L,C w celu umkm@ma duzych bl@dow ktore kompensujac sie
w odpowiedzi modelu.

Dla przedstawionych przykladow obwodoéw RLC z elementami nieliniowymi
odpowiadajacymi elementom modelu mechanicznego mozna stwirdzi¢, ze w przypad-
ku badania ich odpowiedzi (sygnal uc(#)) bedacej oscylacjami gasnacymi uzyskuje si¢
zadowalajace wyniki identyfikacji (ze wzgledu na bledy) badajac probki sygnatu
odpowiedzi obwodu obejmujace odcinek czasowy od chwili podania wymuszenia ¢ =0
do osiagniecia przez sygnal wartosci maksymalnej (przy zalozeniu odpowiedniego
okresu probkowania T).

Whiosek ten jest szczegblnie wazny dla badan linki, gdyz zmiany zachodzace w jej
strukturze podczas obciazania dynamicznego sa nieodwracalne. Po przekroczeniu
warto§ci maksymalnej sily dzialajacej w lince powstrzymujacej spadanie sztywnej
masy nalezy przyja¢ inny model tej linki.

Poniewaz modele przebadanych obwodow elektrycznych odpowiadaja elementom
modelu mechanicznego linki, uzyskane wyniki analizy przedstawionej metody iden-
tyfikacji moga by¢ pomocne w badaniach struktur widkienniczych.

W pracy wykorzystano elektryczny model struktur wlokienniczych, co umozliwia
niezalezne modelowanie takich zjawisk mechanicznych, jak sprezysto$é i ttumienie
wiskotyczne, ktorych oddzielny pomiar napotyka na znaczne trudno$ci. Ta droga
~ kazdy z elementéw obwodu elektrycznego RLC byl oddzielnie symulowany za
pomoca odpowiednio zaprojektowanego i zbadanego do§wiadczalnie uktadu elektro-
nicznego. Pozwala to na obiektywna ocene jakosci proponowanej metody iden-
tyfikacji poszczegblnych zjawisk mechanicznych. Pelna weryfikacja tej metody
wymaga dalszych badan z udzialem specjalistow z dziedziny wiékiennictwa i mechani-
ki. Badania takie sa prowadzone i beda opublikowane w przysztosci. Z tych wzgledow
przy interpretacji dotychczas uzyskanych wynikow postuzono si¢ wielko$ciami
‘elektrycznymi.

podania wymuszenia z doktadnoscia +
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K. BASZCZYNSKI, A. MATERKA

A METHOD OF COMPUTER IDENTIFICATION FOR SELECTED CLASS
OF SECOND-ORDER SYSTEM

Summary

The problem of identification of linear and nonlinear RLC circuits parameters, using the method of

least-squares fit of the model response to the circuit step response, is discussed. There is the assumption that
the moment of turning on the input signal is unknown. This corresponds to the conditions of complicated
textile structures (lanyard) tests, which are modelled using the RLC circuits. Designed and built RLC circuits
which correspond to mechanical phenomena in textile structure under static and dynamic conditions are
investigated. The investigations of depedence of identification errors on number of circuit response samples
and on the choice of values of the starting points in the optimisation program are presented.
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Omowiono wlasciwoscei propagacyine solitonow, solitonéw wyzszych rzeddw i ciemnych
solitonéw w jednomodowych $wiatlowodach widknistych z uwzglednieniem tlumiennosci,
dyspersji i nieliniowos$ci wyzszego rzgdu oraz ich zastosowania glownie do przesylania
sygnatéw na duze odleglosci bez znieksztalcen.

W przypadku przesylania w §wiatlowodzie impulsow pikosekundowych a tym
bardziej femtosekundowych o znieksztalceniach decyduje nie tyle thumienno$¢ co
dyspersja. Niewielka bowiem dyspersja powoduje, ze impulsy ulegaja poszerzeniu
i oslabieniu tak, Ze Swiatlowdd staje si¢ praktycznie nieuzyteczny do zastosowan
w technice kroétkich impulséw. Negatywne skutki dyspersji moze skompensowaé
nieliniowo$é §wiatlowodu jesli natezenie wprowadzonego swiatla jest dostatecznie
duze. W wyniku oddzialywania samomodulacji fazy i dyspersji powstaja bowiem
solitony (rys. 1).

/ﬂ\

F

ky

Wspolczynnik zalamania szkla wyraza si¢ wzorem
A= n+ mlEP M

przy czym E oznacza natgZenie pola elektrycznego a n, jest nieliniowym wspétczyn-
nikiem zatamania, ktory dla czystego szkla kwarcowego wynosi ok. 1,2 10722 m?/V2.
Wartos¢ ta jest bardzo mata i mimo, iz nat¢zenie pola jest zwykle duze w §wiattowodzie

Rys. 1. Soliton obwiedni
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(E = 10° V/m dla pola modu 100 um? i mocy 1 W) calkowita zmiana wspolczynnika
zalamania jest rz¢du 107 1% i mogloby si¢ wydawac, ze moze by¢ pominieta. Przyczyna
tego, ze tak mala zmiana wspoélczynnika zalamania okazuje si¢ istotna jest to, ze
szeroko§¢ widma, ktéra w przyblizeniu jest odwrotnoscia szerokosci impulsu, jest
znacznie mniejsza niz czgstotliwosé fali swietlnej (np. dla dhugosci fali A=1550nm,
w=1,210"% /s, a wigc dla impulsu o szerokosci 10 ps mamy, ze stosunek szerokosci
widma do pulsagji fali $wietlnej 4w/w=10"*%) a po drugie dyspersja, ktora zalezy od
Ao jest tez mala. Jednak aby te efekty mialy znaczenie, znieksztalcenia sygnalu na
skutek strat mocy winny by¢ od nich mniejsze. Zatem straty na odcinku réwnym
dlugodci fali nie powinny by¢ wigksze niz 107!°. Oznacza to, ze tlumienno$é
Swiatlowodu winna by¢ mniejsza niz 1 dB/km. To wymaganie opbdznilo prze-
prowadzenie pierwszej transmisji solitonowej (jednomodowy §wiattow4d o dostatecz-
nie malej thimiennosci wykonano dopiero w 1979 r.). Nie bylo tez odpowiednich
laseréw dla zakresu fal 1550 nm, a ponadto wlasciwosci dyspersyjne §wiattowodu nie
byly dostatecznie poznane. Dopiero MOLLENAUER i inni [1] potwierdzili doswiad-
czalnie istnienie solitonu w §wiatlowodzie w 1980 r. Przeslali oni impulsy optyczne
o szerokosci 7 ps, dlugosci fali 1550 nm- i mocy szczytowej wynoszacej kilka
W w $wiatlowodzie o dlugosci 700 m i pokazali, Zze szeroko&é impulsu zalezy od
wielko$ci natgzenia wprowadzonego §wiatla.

Soliton jako zjawisko fizyczne na powierzchni wody zaobserwowal RUSSELL [2]
w 1834 r. a opisane zostato rownaniem przez KORTEWEGaide VRIESaw 1895 r[3],
ktore nazywa si¢ KdV. Stowo soliton uzyto po raz pierwszy w publikacji ZABUS-
KYego i KRUSKALa w 1965 r. [4]. Soliton optyczny rdzni si¢ jednak od solitonu na
powierzchni wody i innych. Jest on bowiem obwiednia fali §wietlnej (rys. 1).
Rozchodzenie sig¢ §wiatta w §wiattowodzie nieliniowym mozna opisa¢ w przypadku,
gdy impulsy maja szeroko$¢ T > 100 fs rbwnaniem

04 024

2
Jaz ﬂzaTz+lA]A+2uA—0 2

przy czym A jest obwiednia fali Swietlnej, B, =0%8/dw? jest dyspersja predkosci
grupowej (B [ps?/km] ~ —D[ps/km nm] w zakresie dlugoéci fal 1300 +~ 1550 nm),
a jest tlumiennodcia, z i T oznaczaja odpowiednio wspolrzedna i czas, y=n, k/ Ay, jest
wspotczynnikiem nieliniowym, k=27T/4, a Ay jest skutecznym przekrojem rdzenia.
W przypadku impulsu opisanego funkcja Gaussa Ag=70 W3, przy czym W jest
promieniem modu. Skuteczny przekro6j rdzenia $wiattowodu wynosi od 10 + 20 um?
dla Swiatla widzialnego do 50 + 100 um? w zakresie dhugosci fal 1550 nm, a zatem
y=30 - 1,3W 1 km™1L
Jesli pominiemy thimienno$é to zamiast (2) otrzymamy, ze

oU

iz — %) 3p + NAURU = 0 )

ktore w literaturze poswigconej solitonom nazywa si¢ Nieliniowym Rownaniem
Schrédingera (NRS). Zastosowano tu nastgpujace oznaczenia: U= A//P,, é=z/Lp,
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©1=TJ/T,, przy czym P, oznacza moc szczytowa, L, = T%/|8,| — dlugo$¢ dyspersyjna,
Lyy=1/yP, — dlugos¢ nieliniowa, za§ N2=Lj/Ly;. Parametr N nazywa si¢ rzedem
solitonu. W przypadku gdy oznaczymy, ze u=N U a dyspersja jest anormalna, tj.
sgn(B,)= —1, to NRS przyjmuje standardowa postac

,0u 10%u 5

Jaf+261‘2+lulu_0 &)
Roéwnanie to jak wykazali ZACHAROW i SZABAT [5] moze by¢ rozwiazywane
metoda odwrotnego rozpraszania. HASEGAWA i TAPPERT [6] w 1973 wykazali, ze
w Swiatlowodzie impuls Swietlny tworzy soliton jasny (ang. bright soliton) gdy
dyspersja jest anormalna (8, <0), a ciemny soliton (ang. dark soliton), gdy dyspersja
jest normalna (8, >0) (rys. 2). EMPLIT i inni [7] uzyskali w §wiattowodzie o dhugosci
52m, ciemne solitony o szerokosci 5 ps w impulsach o szerokosci 25 psimocy 0,2 W dla
fali o dlugosci 595 nm. '

a) b)

Rys. 2. Solitony: a — jasny, i : i 7
b — ciemny

Mingto ¢wieré wieku od czasu pojawienia si¢ stowa soliton. W tym czasie odkryte
zostaly rozne rodzaje solitonéw prawie we wszystkich dziedzinach fizyki. Obecnie
ponad 100 nieliniowych rownan rozniczkowych ma rozwiazanie solitonowe lub
solitonopodobne. Jednym z zastosowan solitonéw optycznych jest telekomunikacja.

Przy zalozeniu, ze u—0 dla + oo, gdy N=1 rozwiazaniem (4) jest funkcja

u(¢, ) = nsech(nz)e . Q)

Widzimy tu, ze szerokos§¢ impulsu jest odwrotnie proporcjonalna do jego amplitudy.
Jesli zalozymy, 7ze u(0,0)=1 to zamiast (5) otrzymamy, Ze

u(&, 1) = sech(z)e/*? (6)

Roéwnanie to opisuje soliton podstawowy. Wskazuje ono, ze jesli impuls w ksztalcie
funkcji secans hiperboliczny ma szerokos¢ T, i moc szczytowa P, taka, ze N=1, to
w Swiattowodzie bezstratnym bedzie si¢ on poruszal bez zmiany ksztaltu na dowolng
odleglosc. Jest to wlasciwos$¢ solitonu podstawowego, ktora czyni go atrakcyjnym dla
zastosowan w telekomunikacji optycznej. Moc progowa wymagang do tego by mogt
powstaé podstawowy soliton wyznacza si¢ ze wzoru

|8, |8,
P, =—2 =311—"—"— 7
oy T2 ¥ T fwam 0
przy czym Tpwmy = 1,76 T, jest calkowita szerokos$cia impulsu okreslong przez
punkty, dla ktorych natezenie §wiatla wynosi polowe wartosci szczytowej (ang. full



38 A. Majewski Kwart. Elektr. i Telekom.
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| 1 : Rys. 3. Solitony: podstawowych i wyz-
-4 0 4 -4 o 4 szych rzedéw dla warunku poczatkowego
z 1(0,7) = Nsech(z) [8]

vidth half maximum). Dla standardowego $wiattowodu i A=1550 nm, P,, =~ 5 W, gdy
T,=1 ps i 50 mW dla T,=10 ps. W przypadku Swiattowodu o przesunigtej
charakterystyce |B,]=2 ps?/km i moc jest o rzad wielkosci mniejsza. Szczegdlna rolg
odgrywaja solitony, ktérych poczatkowy ksztalt opisuje funkcja

u(0, 7) = Nsech(q). ®)

Wykresy funkcji |u| spelniajacej ten warunek przedstawiono na rys. 3 dla
wybranych wartosci £ 1 N=1, 21i 3.

Moc szczytowa konieczna do wytworzenia solitonu rzgdu N wyznacza si¢
z definicji N i jest ona N2 razy wigksza niz w przypadku solitonu podstawowego.
Wlasciwoscia solitondéw wyzszych rzeddw jest periodycznosc [8], tzn. Ju|? jest funkcja
okresowg o okresie £,=7T0/2. Mozna zatem wyznaczy¢ okres solitonowy

T
Zo = MLy % 0,505 T /I8 ®

4c

y A
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Rys. 4. Czasowa ewolucja solitonu fzgdu trzeciego w ciagu okresu solitonowego z, 9]



TOM XXXVIII —1992 Solitony w §wiatlowodach... 39

Okres solitonowy jest odlegloscia po przebyciu, ktérej soliton wyzszego rzedu ma

ksztalt poczatkowy (rys. 4).
Periodycznos¢ solitonéw wyzszych rzgdoéw wynika z oddzialywania samomodulacji
fazy (SMF) i dyspersji. W przypadku solitonu podstawowego te dwa efekty
kompensuja si¢ natomiast w przypadku solitonéw wyzszych rzgdéw poczatkowo
dominuje SMF a potem dyspersja. W rezultacie impuls w. ksztalcie funkcji secans
hiperboliczny doznaje periodycznej ewolucji- o okresie z,. Dla A=1550 nm,
B,= —20 ps?/km okres solitonowy wynosi z, ~ 80 m dla T,=1 psiz, ~8 km dla
T,=10 ps. '

Jefli moc szczytowa nie jest dokladnie taka jaka by¢ powinna tzn. N nie jest liczba
calkowita, to impuls dazy asymptotycznie do solitonu rzedu N, (liczba calkowita
najblizsza wartosci N). Cz¢s¢ energii ulega rozporoszeniu. Matematycznie, N=N,+a,
przy czym |a| < 1/2. Dla podstawowego solitonu (N,=1) impuls staje si¢ szerszy, gdy
a<0 i odwrotnie w przypadku a>0; nie powstaje jednak soliton, gdy N<1/2.

W przypadku dyspersji normalnej (f,>0), przy zaloZeniu, Zze u—const, gdy
17— + 00, rozwigzaniem NRS jest funkcja

u(¢, 1) = th(r)e’. ' ' (10

Funkcja |[u]> opisuje wglebienie w ksztalcie solitonu w impulsie Swietlnym, ktor:
nazywa si¢ solitonem ciemnym. Istnienie soliton6w wyzszych rzedéw potwierdzonc
doswiadczalnie [10}].

Jesli w §wiatlowodzie rozchodzi si¢ impuls o dlugosci fali bliskiej dlugosci fali, prz:
ktérej dyspersja ma wartos¢ zero to , =~ 0. Nalezy wtedy w NRS uwzgledni¢ czlon
zawierajacy B, =038/0w? i wtedy otrzymamy roéwnanie

,ou j 03 u

Jai,—é-a?+lulzu=0 (11
przy czym &' =z|Lp, u=NU, Ly=T 3/|B}, N>=Lj/Ly;.
W zakresie dilugosci fal 1300 <+ 1550 nm B;[ps®*/km] =~ D,[ps/kmnm?], gdzie
D, =0D/[0A, przy czym D, wynosi 6 +~ 810~ 2 ps/km nm?.
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Rys. 5. Ksztait impulsu sech po przebyciu drogi z=3L,, 40 -5 0 5 40 45 20
' gdy B,=0i N=2 T

Narys. § przedstawiono impuls sech dla f,>0 (linia przerywana) i dla ¢'=3, gdy
N=2. Widzimy tu oscylacje od strony opadania impulsu. Czg$¢ energii od strony
narastania tworzy soliton dla ¢'=S5. Pozostala energia ulega rozproszeniu. Nalezy
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podkresli¢, ze z powodu rozszerzenia widma na skutek SMF, impuls nie rozchodzi si¢
przy dlugosci fali, przy ktorej dyspersja wynosi zero nawet, gdy poczatkowo f,=0.
Faktycznie impuls wytwarza swa wlaan warto$¢ f,. Ogolnie, do powstania solitonu
w przypadku gdy B,=0, wymagana jest mniejsza energia niz wtedy, gdy g, <0.

_/\ . Sprzegacz /\

- Wejscie < © Wyjscie
Swiattowod 3+
Laser domieszkowany Er
pompujacy Rys. 6. Tor do przesylania soliton6w

Dotychczas zakladali$my, ze $wiattowdd jest bezstratny. W rzeczywistoéci oprocz
thuimiennoéci wystepuja rowniez straty energii na skutek mikrozgie¢, makrozgi¢C i na
polaczeniach. Nalezy zatem uwzgledni¢ w NRS czlon zawierajacy «. Moc impulsu na
skutek strat maleje a wigc zmniejsza si¢ oddziatywanie SMF na dyspersjg co powoduje,
ze soliton ulega rozszerzeniu. Zachodzi ono prawie liniowo lecz wolniej niz w przypad-
ku S$wiattowodu liniowego. Podobnie jest dla solitonéw wyzszych rzedow. Dla
impulséw o szerokoséci 100 psi A= 1550 nm, okres solitonowy jest raczej duzy (powyzej
500 km) a wigc zwezenie si¢ impulsu kompensuje jego poszerzenie na skutek strat.
Pozwala to na zwickszenie odleglo$ci migdzy regeneratorami nawet dwukrotnie.
Wykorzystanie wzmocnienia Ramana do wzmacniania solitonu w sposob ciagly
poprzez pompowanie $wiatta o krotszej dlugosci fali do §wiattowodu pozwala na
zupelne skompensowanie strat. Potwierdzono to do§wiadczalnie. Przestano impulsy
o szerokosci 50 ps na odleglos¢ 6000 km bez zauwazalnej zmiany ich ksztaltu [11]. Sam
$wiattowdd moze byé rowniez wykorzystywany do ciaglego wzmacniania sygnahu jesli
zawiera domieszki metali ziem rzadkich np. Er*? (rys. 6).

|
i

Rys. 7. Impuls Gaussa z chirpem dodatnim

Impuls wchodzacy do §wiattowodu nie powinien mieé chirpu (rys. 7). Poczatkowy
chirp naklada si¢ bowiem na chirp powstajacy na skutek SMF i powoduje zaktdcenie
rownowagi migdzy dyspersja i SMF. Na rys. 8 podano ewolucje podstawowego
solitonu (N =1) w przypadku stosunkowo matej wartosci chirpu C=0,5. Poczatkowo
impuls zweza sie glownie na skutek dodatniego chirpu, potem doznaje poszerzenia
a nastgpnie ponownie si¢ zweza, przy czym czesS¢ opadajaca oddziela si¢ stopniowo od
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Rys. 8. Tworzenie si¢ solitonu w przy-
padku chirpu poczatkowego, gdy °
C=0,5i N=1 T

czesci glownej, ktéra ewoluje do solitonu po przebyciu drogi £=15. Utworzenie si¢
solitonu moze mieé miejsce tylko dla matych wartosci |C|. Po przekroczeniu krytycznej
wartoéci C soliton si¢ rozpada. W przypadku C<0’impuls rozchodzi si¢ podobnie
z wyjatkiem fazy poczatkowej. Poczatkowy chirp jest raczej zjawiskiem szkodliwym.
Stwierdzono, ze solitony oddzialywuja ze soba. Amplitud¢ pary solitonéw mozna
zapisac jako
‘ u(0, 7) = sech(t — q,) + rsech[r(x + g,)]e” (12)
gdzie r jest wzgledna amplituda, 0 wzglgdna faza a g, poczatkowa separacja.
W zalezno$ci od tych parametrow obserwuje sie¢ inne zachowanie takiej pary (rys. 819).

90
72
54
36
18

1 ? ) 0 Rys. 9. Para solitonéw dla N=1, 0=0,
~5 : 0 5 r=1ig,=3,5[12]
T

lul

Jedli impulsy sa krotsze niz 100 fs to zamiast rownania (3) nalezy stosowac

rownanie ‘ R
_§ij+lazU U
T3 282 oo

/ 0
= —NZ[IUI2 + fs£(|U]2U) — TR Ug;‘(IUIZ)] (13)

przy czym wystepujace tu parametry: 6 = f3/6 |B,| Ty, s=2/w,T,, 1r=Tr/T, reprezen-
tuja odpowiednio efekty dyspersji wyzszego rzedu, samopodnoszenie si¢ zbocza
impulsu ‘(ang. self steepening) oraz opdzniona odpowiedZ nielinowa. W standar-
dowym §wiattowodzie §=0,03, s=0,05 i 7g=0,1 dla T,=30 fs, A=1550 nm, gdy
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90
72
t
54
36
18
I uI 1 y 1 0 .
-5 Y 5 Rys. 10. Para solitonéw dla N=1, 0=11/2
T © r=lig,=35[12]"

Tr=3 fs. Samopodnoszenie si¢ zbocza impulsu wynika z zaleznosci predkosci
grupowej od natgzenia §wiatla a, ktore objawia si¢ w ten sposéb, ze wierzcholek
porusza si¢ wolniej niz zbocza. Prowadzi to do szoku optycznego, gdy nie wystepuje
dyspersja. Dyspersja przeciwdziala temu, jednak obserwuje si¢ przesunigcie: srodka
impulsu (rys. 11). -

_I- T l T U101 I LB LA l T rrr ] ¥ L
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Rys. 11. Ksztalty solitonow dla €=51i 10, gdy s=0,2. 0 -4 2 I3 2 a
Dla s=0 krzywe te sa takie jak w przypadku £=0 r

W przypadku solitonow wyzszych rzgdow zjawisko samopodnoszenia si¢ zbocza
impulsu powoduje, Ze rozpadaja si¢ one na solitony podstawowe. Dla N=2, gdy s=0,2
juz przy z=2 z, nastgpuje rozpad na dwa solitony (rys. 12). Wplyw dyspersji wyzszego
rz¢du na rozpad solitonu uwzglednia czlon zawierajacy trzecia pochodna. Nawet, gdy
nie wystgpuja efekty nieliniowe wyzszego rzedu, nastgpuje rozpad solitonu, gdy
o przekroczy warto§C krytyczna. Dla N=2 wynosi ona 0,022 a dla N=3 § =0,006. Efekt
opodznienia nieliniowej odpowiedzi uwzglednia czlon zawierajacy 7. Nawet, gdy 7z ma
mala wartoS¢ nastgpuje rozpad solitonéw wyzszych rzgdow (rys. 13). Porbwnanierys. 12
i 13 wskazuje, ze efekty reprezentowane przez 1, sa dominujace. Ponadto widzimy, ze na
rys. 12 oba solitony s3 op6znione podczas, gdy narys. 13 soliton o mniejszej amplitudzie
jest przy$pieszony. Trzeba podkre§li¢, ze rownanie (13) jest przyblizone. Nalezy bowiem
uwzgledni¢ rowniez zalezno$¢ nieliniowego wspoélczynnika zalamania od czasu.
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Rys. 12. Rozpad solitonu rzgdu N =i dla s=0,2 Rys. 13. Rozpad solitonu rzgdu N=2 dla T, =0,01

Oprécz telekomunikacji solitony znalazly zastosowanie w technice krétkich
impulséw do generacji i kompresji impulséw. Wykonano tez laser solitonowy.

Solitony mimo iz sa wytworem techniki komputerowej staly si¢ czym$ realnym
w technice.
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A. MAJEWSKI

SOLITONS IN OPTICAL FIBERS: PROPAGATION CHARACTERISTICS

Summary

Propagation characteristics of the solitions: fundamental, higher order and dark solitons in single-mode
optical fibers and their applications, especially to signal transmission without distortions over a long
distance are discussed. The attenuation, chirp, higher order dispersion and nonlinearity are considered.
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Analysis of correlation between pass-band filters outputs

BORYS KALININ . . _
Katedra Elektroniki i Teletransmisji, Politechnika Swietokrzyska

Otrzymano 1991.02.21

Autoryzowano do druku 1991.05.06

Correlation investigation problem is discussed in association with the definition of the
noise compensators characteristics. Methods of normalizing coefficient computation are
discussed. Output signal forms for gaussian pass-band filter with presence of frequency
difference are investigated. Correlation between the output signal envelopes for .two
pass-band filters tuned to different frequencies is analised. Parameters values areas where
correlation is considerable are specified.

1. INTRODUCTION

The problem of the mutual correlation research arises in particular in inves-
tigations of the noise compensator potential chracteristics. The noise compensation is
an effective method of the noise-immunity éncreasing in variant signal transmissing
systems. Autocompensators (AC) are used in radiolocation, in communication
systems, in medicine. The compensation can be realized, if the noise signal current
values are known. An additional compensating receaving channel can be used as
a source of such information. For example the additional channels are used in radars
for compensation of noise influence by the antenna characteristics side lobes. Required
information is present in the main receiver in the case of slowly alternating or
periodical noise compensation. Accordingly delayed main signal is used as a compen-
sating signal in such a case. The local signal compensation in radars can be mentioned
as an example.

The compensation is realized by the subtraction of the weighted compensating
signal from the noisy useful signal in the main channel. The optimal weight
coefficient value depends on correlation between the main channel noise signal and
the noise signal in the compensating receiver. In principle the absolute noise
compensation can be achieved, when the signals are completely correlated. The noise
cannot be completely compensated, if the useful signal is present in the compen-
sating channel.
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1.1. BASIC RELATIONS

Let’s denote:

— y is the signal at the compensator output,

— n, is the noise signal in the main receiving channel,

— n is the noise signal in the compensating receiver,

— P, Py are the noise power values in compensator channels, N

~ K is the covariance coefficient between the noise signals in the channels,

— 5, is the useful signal,

— W is the weight coefficient value.

Suppose that there is no useful signal in the compensating receiver. Suppose also
that the useful signal and the noise signal are not correlated and the noise mean value
equals to zero. In this case the noise mean power equals to its variance and the
covariance coefficient may be described by the equation:

Kok = nont/V.POPks

when ,, ” denotes the time-average operation and ,*” denotes -the complex
conjugation. The AC output signal equals to ‘
y =50+, : 0y
where ‘
n,=n, — W x n. 3]

The weight coefficient W is calculated so, that the noise rest signal n, is not correlated
with the noise signal », in the compensating channel:

nnf=0. : 3

Correlation absence ensures the best noise suppression. It's easy to calculate the
weight coefficient optimal value using Egs. (2), (3):

Wopt = Kok AY; Po/Pk- o ' (4)

If the weight coefficient value is optimal, the noise rest power equals to

- P, = Py(1 — |Koil?). " Q)
As it follows from Eq. (5), the noise rest power equals to zero, if the noise signals n,,
ny are completely correlated. Note that P,=0 also in the case, when K;=—1; ie.,

when the signals shapes are identical but the signals have opposite signs.

In above equations we used everywhere time average values. So the optimal weight
coefficient value was estimated bymeans of time-average eperation. Such a calculation
method is acceptable if the compensation problem is solved, when it is necessary to
suppress given concrete noise realizations. Therefore, the noise signal ergodicity is not
required. On the other hand, the compensation figures are true for all the noise
realizations in the ergodic case. '
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1.2. OBSERVATION WINDOW CHOISE

The signal obServation time interval is usually called the observation window. In
our case the window width equals to the smoothed samples number N. Let's consider
the choise of this number. In general N must be sufficiently large in order to minimize
estimation errors. It can be easily ensured in the stationary case. If the noise signal is
not stationary, the observation interval cannot be too large. Moreover, the calculated
weight coefficient value becomes not optimal, ,,obsolete” at the moment of the
caclulation ending. Hence, it is necessary to keep in a storage signals values while the
calculation process is not finished. The delay lines can be used in the compensator
channels for this purpose.

There ate two methods of the N needed samples choise: the crawling window
method and the method with a group (jumping) window. If the crawling window
is used, the proper weight coefficient value is calculated for each compensating
signal sample. For a new current value calculation a new signal sample is
added to the N samples set and the oldest sample is eliminated. In the group
window case the same weight coefficient value is used for the N samples signal
set compensation. Then the weight coefficient value is calculated for the new
group of signal samples etc. The group coefficient value must be kept in the
compensator memory, if this calculation method is used.

 In general, the number N can be variable. For example the weight coefficient
group value can be calculated separately for each noise fluctuation. In order to use
this method the beginning and the ending of each fluctuation must be determined
at first.

Another corresponding problem is the problem of the wmdow shape choise, in
other words, the problem of the integrating filters characteristics choise. If the
rectangular window is used, each signal sample have. the same influence on the
calculation result. But it is intuitively evident, that a sample at the moment near to the
compensation moment must have a greater influence on the weight coefficient value
than a distant. one. Non-rectangular windows can be used for this conception
realisation. For example the window shape can be choosed close to the receiving
channel pulse characteristics shape.

2. ANALYSIS OF CORRELATION BETWEEN PASS-BAND FILTERS
OUTPUT ENVELOPES

2.1. PRELIMINARIES

As it follows from the above analysis the extention of the area of the compensator
applications is connected with finding sources of additional information about the
noise signal. The compensator potential quality investigation comes to the analysis of
correlation between the noise signals in the compensator channels. Let the interfering
signal be a radio pulse which carrier frequency can differ from the receiver center
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frequency. Such a situation can arise when radio installations transmit in neibouring
frequency bands. Pulse interference arises also when internal-combustion engines
work etc. Consider two different types of enterference pulses: the rectangular pulse
and the pulse with the gaussian envelope. The gaussian pulse has infinite-duration
and its amplitude spectrum falls gradually in infinity. For finite duration pulses such
as a rectangular pulse the amplitude spectrum is an oscillating function. In order to
analise the output signal characteristics immanent to the given input signal shape, it
is necessary to choose an adequate receiver frequency characteristics (FC)
description. The ideal pass-band filter with rectangular FC is not convenient for this
purpose because its pulse characteristics (PC) is the function of Sin(x)/x type and
each pulse at the filter input produces an infinite pulse sequence at the output. It's
better to choose the FC description in the shape of a smoothing window such as
Hamming window. Kaiser window etc. Let’s describe FC with the help of the
gaussian function: '

K(f) = exp[—6*(f — S, (6

where f; is the filter central frequency and b depends on filter bandwidth. The
gaussian filter is not causal, its PC does not equal to zero on'the left half of
absciss axis. But an approximate amplitude caracteristics of Eq. (6) type can be
formed in a real filter having sufficiently large signal delay. It's known that the
gaussian function (6) describes the resonant amplifier amplitude FC if the number
of the amplifier stages is sufficiently large. The gaussian filter don't introduce
phase distortions and each amplitude jump at the filter input produces only one
pulse at the output.

Consider a set of two s1m1lar gaussian filters tuned to different frequenmes Let's
denote:

— tis a current time value,

— fis a frequency,

— Tistheinput sxgnal duration (in case of gaussian pulse T'equals to the half power
level duration), ’

— Ty.001 18 the duration of the gaussian pulse at level 0.001 from its maximal value
(To.001=4.6x 1),

— By is the filter bandwidth (at the half power level),

— B, is the signal spectrum bandwidth,

— Jx is the k-th filter pass-band central frequency (k=1,2),

— Af=|f, —f,|is themutual frequency difference — the difference between central
frequencies of the filters, :

— f, — the signal carrier frequency,
~ — dg=fi—fJ is the k-th filter frequency difference with reference to the s1gnal
carrier frequency.

The signal spectrum bandwidth can be written as B,=a,/T, where a, is the
coefficient depedent on the signal shape (a,=0.44 for the gaussian shape pulse and
a,=1 for the rectangular pulse). Let the values B,, By, Af, 4, be small in comparsion
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with the s1gnal carrier frequency. In such a case the complex signal representation can
be used.

As it is known the pulse characteristics envelope of the gaussian filter (7) is also
gaussian. Let M, denote the PC envelope maximum value. Let’s define the transient
process duration T, as the time interval necessary for the PC amplitude decreasing
from M, to 0.01 x M. It follows from this definition that T;,=0.812/B;. Let’s define
the output signal duration T, as the sum T, = T;,,+2 % T,,, where T}, is the input
signal duration? T,,,p— T for the rectangular pulse and T;,,=T).q0; for the gauss1an
input signal.

In order to make. the. calculation results more general, let’s introduce
relative parameters values into consideration. For this purpose use the signal
spectrum. bandwidth as the basic value. In- this way introduce the next relatlve
values:

— ry=f]B;= Tx f/as is the relative frequency, ‘

— Ty=B;/B;=Tx By/a, is the relative filters bandwidth or else Tf is the relative
pulse duration, .

— ry=tx By/a is the relative time,

— rp=fi/B; is the k-th filter relative central frequency,

— ry=A4f]B;=T X A f]a, is the relative mutual frequency difference,

— Ary=4;/B;=Tx 4,/a, is the k-th filter relative frequency difference (with
reference to the signal carrier frequency).

The calculation results have been obtained with the help of a digital simulating
mode] using FFT method. The finite duration FC is formed in the model from the
gaussian function by means of two methods:

1) with the help of the rectangular window

K\, If — fil < 4F,

K0 = {0, otherwise, ™
2) by using the Hamming window
K,(f) = {0.54 +,0.46 Cos[n(f — fi)/AF1} K(f), for |[f — fi] < AF. (8)
The AF value is choosen so that
K(f £ 4F) < 1072 NO

that is, AF=2.3 x Bf. K(f) is the ‘g‘aussian function deﬂnéd by Eq. (6). Time-averages
estimations are computed in the model on the time interval equal to the output signal
duration T,,,.

2.2. RECTANGULAR SIGNAL CASE

The calculations were performed for the filters with the FC of Eq. (8) type. At first
the output signal shapes were analised. The case of a small pass -band value T,=0.25is
illustrated by Fig. 1. '
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Fig. 1. The case of a small pass-band value T +=0.25

The output signal envelopes are depicted for various values of the: difference
between the filter central frequency and the signal carrier frequency Vlues of the
relative frequency difference are given in Table 1.

Table 1
Values of the relative frequency difference
N 1 2 3 4 5 6 7 8
Ar .0 0.5 1.0 1.25 1.5 2.0 2.5 3.0

Relative time values are put along the absciss axis. Signal amplitude values are
multiplied by 10 or by 100. The input pulse shape is shown by dotted line. (The signal
spectrum S and the filter caracteristics F,, F, for the frequency difference values
Ar=1.5 and Ar=2.0 are shown in Fig. 4). As it is seen from Fig. 1, the output signal
envelope has a distinctive shape with two maxima — a ,,two-humped” shape, if the
relative frequency difference value is integer. If the frequency difference increases, the
signal shape alters quasi-periodically being in turn two-humped or one-humped. The
following explanation of this phenomenon may be given. If Ar=k+1/2, where k is
integer, the filter central frequency coincides with one of signal-spectrum maxima, and
the output signal shape is similar to the gaussian pulse characteristics of the filter. If Ar
value is integer, the filter central frequency coincides with ,,zero” of the input signal
spectrum (see Fig. 4). In this case the output spectrum is similar to the en-
velope-differentiator FC and the output signal shape is similar to the two-humped
envelope of the differentiator pulse characteristics [4].
Output signal shapes for T,=1.0 are shown in Fig. 2. Frequency dlfference values are
given in Table 2.
In this case the signal shape is two-humped for all Ar values greater than 1. As it is seen
from Fig. 2, the relative minimum value in the center of pulse alters quasi-periodically,
if Ar increases.

Signal shapes for large pass-band value T,=2.0 are shown in Fig. 3. Frequency
difference values are given in Table 3.
In this case, if Ar >4, the output signal is a sequence of two gauss1an pulses. Output
signal amplitude is maximum at points obeginning and ending of the input pulse.
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1.0 0.10
0.8 1 0.08 ]
0.6 1 0.06 1
0.4 1 0.04 1
0.2 1 0.02 1
0.0 0.00 -
‘Fig. 2. Output signal shapes for T ,=O.1
Table 2
Frequency difference values for the curves of Fig. 2 ' '
N 1 2, 3 ‘4 5 6 A - 8
Ar 0 1.0 1.5 20 2.5 3.0 35 4.0.

The next calculation series was performed for the set of two gaussian filters with
fixed mutual frequency difference. Correlation between the output signal envelopes
was investigated as a function of the first filter frequency difference.

A TA '
1.0 a) 0.15 1 b)
0.8 ] 5
0.10
0.6 7 6
0.4 7 0.05 |
0‘ 2 ] - - rt r't
0.0 r 3 v > 0.00 : Y v r
2 -1 0 1 2 -2 -1 0 1 2
‘Fig. 3. Signal shapes for large pass-band value T ;=20
‘ Table 3
Frequency difference values for the curves of Fig. 3
N 1 2 3 4 5 | 6
Ar 0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0

There are in Figs. 4 —6 illustration to the case of a small pass-band value T,=0.25.
The fixed mutual frequency difference equals to r4=0.5 for the curves depicted in
Figs. 4.5. The input signal spectrum and the caracteristics of the filters are shown in
Fig. 4. Correlation coefficient values are shown in Fig. 5 as a function of the first filter
frequency difference 4r,. The second filter frequency difference increases at the same
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1.0
0.8
0.6
0.4
0.2
0.0 %

0

Fig. 4. The caracteristics of the filters and the
signal spectrum

time as Ar,, while mutual frequency difference r,, is constant. If 4r,>0.5, the
covariance coefficient alters quasi-periodically, when Ar; increases. Correlation is
minimal if Ar; =0.5 xm, where m is integer and m>2. In such a case output signals
have different shapes: one of the signals has a two-humped envelope while the other is
a gaussian pulse (see Fig. 1). If r,= 1.0, that is, the mutual frequency difference equals
to the frequency difference between input signal spectrum side-lobes, the signal
envelopes at filters outputs alter synchronously when 4r, increases, so that filters
outputs shapes are similar for all Ar; values. As a result, the correlation coefficient

i 2 3

values are close to 1 if 4r, >0.3 (see Fig. 6).

1.0 ]
0.8
0.6 1
0.4 1
0.2 1

1+ Cov

T,=0.25
rae=1.0

Ar’.

0.0
0

1 2 3

Fig. 6. The correlation coefficient
values _for the case of T,=0.25,

1.0
0.8 ]
0.6
0.4 1
0.2 1
0.0

ry=10

+ Cov

7,=0.5

r,=1.5 ar

>

0

T

1 2. 3

Fig. 8. The function cov (4r,) for

T,=05,1,,=15

1.0 |
0.8 ]
0.6 7
0.4 1
0.2 1
0.0

4+ Cov

T, =0.25

r,=0.5 ar

1

0.
Fig. 5. The correlation coefficient values for the

© case

1.0 ]
0.8
0.6 ]
0.4 1
0.2 1

1 2 3

of T,;=0.25, r,,=0.5

+ Cov

r,=1.0

Ar’.

0.0
0

—r>

1 2 3

Fig. 7. The function cov (dr,) for

the case ofT =0.5,1,,=10
T Cov

1.0 |-

0.8

0.6 ]

0.4 1

0 T, =1.0

-2 ra=1.5  ar

0.0 . v y——

0 2 4
Fig. 9. The function cov (4r,) for

T,=10,1,,=15
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The function cov(4r,) for T;=0.5is depxcted in Figs. 7,8. Curve shown in Fig. 7
corresponds to the mutual frequency difference value rA,—l .0. In-this case signal
shapes at filters outputs alter synchronously and cov(4 r)=1if 4r,;>03.If r,=1.5,
signal shapes alter ,,in opposite phases”: when one of the signals has a two-humped
. shape, another sxgnal envelope is one-humped. As a result, cov(4r,) is an osc1llat1ng
function as it seen from Fig. 8.

The illustrations to the case of T,=1.0 are given in Figs. 9 10. If r,=15,
covariance coefficient value increases to nearly 1, while 4r, alters from 0 to 1, and
oscillates slightly near 1, when Ar, >1 (see Fig. 9). If r,,=2.0 covariance coefficient
equals practically to 1 when 4r, > 1.5 (see Fig. 10).

1 Cov Cov
1.0 1.0 ]
0.8 =

. 0.5 1 1r,,=3.8
0.6 : 2Ir,,=4.0
0.4 1 0.0 -

T o : 2 T.=2.0

0. 2 1 Ar1 2 f Ar’.
0.0 r T T -0.6 v . . —

0 2 4 . 0 v 2 4

Fig. 10. The function cov (dr,) for _ Fig. 11. The function cov (4r)) for the -
T,=10,r1,,=20 . case of T,=2.0

Thecase of alarge pass-band value T;=2.0is illustrated by Fig. 11 which shows the
covariance coefficient alteration for two frequency difference value: r 4= 3.5 (curve 1)
and r,=4.0 (curve 2). In this case cov(A r,) is a monotonous mcreasmg function for
both 7, values. :

2.3. CASE OF INPUT SIGNAL WITH GAUSSIAN ENVELOPE

If both the filter caracteristics and the input signal envelope are gaussian,
than the output signal envelope also is a gaussian function. But in practice
we can’t use ideal gaussian functions. So both the filter FC and the input
signal are finite-lenth sequences. As result, the output signal spectrum includes
an oscillating part of relatively small amplitude and the output signal envelope
is two-humped. when the frequency difference is large. In order to minimise
the oscillating part of spectrum, the filter FC was formed by use of the
Hamming: window Eq. (8) and the input signal enveloped was formed with
the help of the Hann window

x(#) = 0.5[1 + Cos (nt/AT)]exp (—a? 2), || < 4 o (10)

In Eq. (10) the coefficient o is defined by the impulse duration at half-power level and
" the range AT is choosen satisfying the condition
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that is, AT=0.5x T 49, =2.3x T.

exp(—a? AT?) < 1073 : (11)

The output signal envelopes are depicted in Fig. 12,13 for various values of the
difference between the filter central frequency and the signal carrier frequency. The
relative filter bandwidth equals to Ty =1.0. Values of the relatlve ftequency deference

Ar are glven in the Flgs

0.6 | 1.0
0.8
0.4 1 0.6
0.2 ] 0.4
0.2 1
.0 0.0 4= .
00 40 4

Fig. 12. The output signal envelopes for various frequency difference Ar

As it can be seen, the output signal envelope is gaussian when the relative frequency
difference is small. If the frequency difference is sufficiently large, the envelope is
two-humped with maxima at the points of the beginning and the ending of the input
pulse: t=+4T.

Calculations were also performed for the case when both the filter FC and the input
signal were formed from gaussian functions with the help of rectangular windows.
Both the signal and the frequency characteristics were truncated at level 0.001. The
results are illustrated by Fig. 14, which shows the output signal envelope for two
frequency difference values given in the Fig. The relative filter pass-band equals to
T,=1.0. Asit is seen gaussian shape distortions arise at smaller frequency difference
values than in previous case. The envelope is two-humped already when A4r, =4.0.

b Ax107 1 S .
1'5. Ap: . - ] A0 4Ar0

5.0

1.0 1
6.0
0.51 7.0
r1
0.0 — —_—
-4 0 4‘

Fig. 13. The output signal envelopes Fig. 14. The signal envelopes for the

case of rectangular windbws

Discussed signal shapes define correlation between signals at ﬁlters outputs.
Calculations were performed for the set of two filters with fixed mutual frequency
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difference. Covariance between the filters outputs envelopes was investigated.
Calculations results are illustrated by Figs. 15,16,18 —20, which show covariance
coefficient values as a function of the first filter frequency difference 4r,.

+ Cov ’ 1 Cov
1.0 | ' 1.0
0.8 ] 0.8 ]
0.5 o8|
0.4 1 0.4 17,=0.5
: T.,=0.3 r..=0.5
: 0.2 1 ar ™
0.2 r,=1.0 ar f Ar,
0.0 v . —> 0.0 v —
0 2 4 - B 0 2 4 6
Fig. 15. The correlation coefficient Fig. 16. Function cov (4r,) for the
values for the case of T, =05, . o case of T,=0.5, r,,=0.5
r,=10 i

"For the curves plotted in Figs. 15,16 the relative filters pass-band value equals to
T,=0.5. The mutual filters frequency difference equals to 1.0 for Fig. 15 and to 0.5 for
Fig. 16. The covariance coefficient equals to 1 while the frequency difference 4r, is
small and both output signals are gaussian. Covariance decreases rapidly when the
second filter output envelope becomes a two-humped curve. If 4r, is sufficiently large,
so that both output signals are two-humped functions, the covariance coefficient value
is near 1. The input signal spectrum and the filters charactenstlcs are shown in Fig. 17
for the case of T;=0.5 and r,~=1.0.

1 7 Cov
1.0 1.0 |
0.8 ]
0.5
0.6 1
0.4 1 0.0
0.2 1 -0.5 1
0.0 g -1.0 . . -
0 1 2 _ 0 2 4 B
Fig..17. Input signal spectrum and o Fig. 18. Function cov (4r ) for the
the filters characteristics for the case: . case of T,=1.0 and r,~1.0

TI=0'5 and rAf=1.0

- The function cov(4r,) for another values of the filters pass-band T, and the mutual
frequency difference r,,is plotted in Fig. 18 —20. Values of T, and r,are given in the
Figs. Asit is seen, three areas of argument values can be specified for all shown curves.
The first is the area of small 4r, values in which both output signals are gaussian and
the covariance coefficient equals to 1.
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T - ¢ Cov
1.0 | 1.0
0.5 0.5
| T.=1.0 |
0.0 ry=2.0 0.0 1
~0.5 1 -0.5 1 1) r, =4
'y 2) r,,=2.0 AN
-1.0 - . — -1.0 r v ———t
0 2 4 B 0 4 8
Fig. 19. Function cov (4r,) for the case of Fig. 20. Function cov (4r ) for fhe case
T,=10andr, =20 of T,=2.0

The second area is the area of negative covariance. In that area analysed signals
have different shapes: the first filter output is gaussian while the output of the second
filter has a two-humped shape. The second area width increases with increasing of the
filters pass-band T and the mutual frequency difference r .. The third area is the area
of large Ar, values. In that area both s1gnals envelopes are two-humped and the
covariance coefficient is near 1.

In order to compare, covariance values were also calculated for the case when both ,
the filter FC and the input signal were truncated with. the help of the rectangular
window. Calculations results are shown in Fig. 19 by dotted line for T;=1.0 and
r4=2.0. When rectangular windows are used, gaussian signal shape distortions arise at
smaller values of :the frequency difference. Accordingly, the area of negative
covariance is displaced to the left.

Hence, there are two areas of frequency difference values in which the covariance
coefficient equals to 1 or is near 1. Note that only the first of these areas is of
importance in practice because the output signal amphtude is negligibly small in the

irea of large argument values.

3. CONCLUSION

Output signal shapes had been investigated for gaussian filters in presence of
a difference between the signal carrier frequency and the filter central frequency. Two
-input signal types were analysed: the rectangular shape pulse and the signal with the
gaussian envelope. Correlation between output signal envelopes was investigated for
a set of two gaussian filters with a mutual frequency difference. As a result the areas of
parameters values can be specified in which signals envelopes are correlated
considerably and, hence, can be used for the mutual compensation. For gaussian input
signals that is the area of small frequency difference values in which both output signals
are gaussian. For rectangular input pulses two areas of considerable covariance values
can be specified. The first is the area of large frequency difference values and large
filters band-width values, when each of the filters passes more than one signal spectrum
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side-lobes. The second is the area of small frequency differencies and small filters
band-width, when both filters pass-bands are put completely within the boundaries of
the signal spectrum main lobe.
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B. KALININ

BADANIA KORELACJI WZAJEMNEJ MIEDZY OBWIEDNIAMI SYGNALOW
WYJSCIOWYCH FILTROW PASMOWOPRZEPUSTOWYCH

Streszczenie

Badania korelacji rozpatrywane sa w zwiazku z okreSleniem charakterystyk autokompensatoréw
zaklocefi. Przeanalizowane sa metody wyliczania warto§ci optymalnej wspoélczynnika normujacego.
Rozpatrywane sa ksztalty sygnaléw wyjSciowych filtru pasmowoprzepustowego w obecnosci pobudzer
impulsowych. Przebadana jest korelacja migdzy obwiedniami sygnatow wyjSciowych dwoéch filtréw
0 wzajemnie przesunietych pasmach przepustowosci. Znalezione s obszary znacznej korelacji sygnalow.
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Procedura filtracji liniowej obrazu
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W pracy opisano sposob realizacji procedury ﬁltraéji liniowej obrazu w jezyku C.
Zastosowana organizacja danych redukuje liczbg przestafi zawartosci pamieci obrazu do
iz buforéw w pamiegci operacyjnej komputera jak rowniez liczbg przestan pomigdzy buforami,
co zapewnia znaczne skrocenie czasu wykonywania programu.

1. WPROWADZENIE

Schemat toru przetwarzania obrazu przedstawiono na rys. 1. Opracowanie
algorytmu poprawy jako$ci obrazu polega na znalezieniu takiej funkcji tfm,n], ktéra
kompensowalaby znieksztalcenia wnoszone przez uklady formowania i przesylania
obrazu opisane funkcija h[m,n], eliminowala zaklocenia opisywane funkcja p[m,n] i nie
powodowala przy tym pogorszenia jakosci obrazu (np. pogorszenia rozdzielczo$ci).
W szeregu stosowanych algorytmow filtracja obrazu polega na przyporzadkowaniu

f(mn) glm,n} s(m,n) z(m,n)
—— h{m,n) timn) p——

pim,n)

Rys. 1. Tor przetwarzania obrazu: fim,n] — funkcja reprezentujaca obraz wejéciowy, h[m,n] — funkcja

reprezentujaca znieksztalcenia wnoszone przez uklad formowania i tor przesylania obrazu,

plm,n] — funkcja reprezéntujaca zaklocenia (np. szumy) powstajace w torze przesylania obrazu,

tfm,n] — funkcja opisujaca realizowany algorytm zlm,n] — obraz wyjéciowy, m=0.M—1, n=0..N—1,
M, N — rozmiary obrazu

kazdemu punktowi obrazu wyjSciowego liczby bedacej pewna funkcja punktéw
otoczenia odpowiadajacego mu punktu w obrazie wejsciowym:
z[mnl=t(..., s[m+i, n+jl,...) - -

gziee—K2 <i< K2 —LP2<j< L2
K2<m<M-K2 Lj2<n<N-LJ2,
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CSw
A/C = =1 C/A }b—»
‘ jt
Uktady Pamigé
sterujqce ™1 obrazu

[ ]

U k’iody sprzegajqce

Magistrala
IBM PC

Rys. 2. Schemat blokowy karty przetwornika obrazu

liczby K, L okreslaja wxelkosc otoczema ktore jest uwzgl@dmane przy obliczeniach
- odpowiedzi filtru.

' Obraz wejsciowy dla procedur filtracji jest uzyskiwany za pomoca karty przetwor-
nika obrazu (frame grabber), ktorej uproszczony schemat blokowy pokazano narys. 2.
Wejsciowy sygnal wizyjny pochodzacy, np. z kamery telewizyjnej jest probkowany,
a nastgpnie kwantowany w przetworniku analogowo-cyfrowym. Czestotliwo$é prob-
kowania jest catkowita wielokrotnoscia czestotliwosci impulséw synchronizujacych
linii wystepujacych w sygnale wejsciowym. Skwantowane probki sa zapisywane
w pamigci obrazu i réwnoczeSnie przesylane do wyjSciowego przetwornika cyf-
rowo-analogowego. Zawarto$¢ pamigci obrazu moze by¢ odczytywana i modyfikowa-
na przez komputer klasy IBM PC wspodlpracujacy z karta przetwornika obrazu jak
roéwniez przesylana do przetwornika C/A w celu jej wyéwietlenia.

2. SPOSOB REALIZACJI ALGORYTMU FILTRACJI OBRAZU

W celu wybrania optymalnego sposobu komunikacji programu filtreacji z pamie-
cig obrazu karty zostaly przetestowane trzy metody realizacji algorytmu polegajace na:

— bezposrednim odczycie i zapisie poszczegblnych punktéw w pamieci obrazu

— podziale calego ekranu na szereg prostokatnych okien, kopiowaniu poszczegd!-
nych okien do pamigci programu i niezaleznym przetwarzaniu kazdego z tych okien

— kopiowaniu odpowiedniej liczby linii ebrazu telewizyjnego do pamigci pro-
gramu i filtracji poszczeg6lnych linii.

Uzyskane czasy filtracji obrazu byly w przypadku metody bezposredniego odczytu
i zapisu poszczegélnych punktéw w pamieci obrazu dziesieciokrotnie wicksze
w stosunku czaséw uzyskiwanych w dwéch pozostatych metodach. Filtracja metoda
podzialu obrazu na szereg okien i niezaleznej filtracji kazdego z nich ma powazna wade
polegajaca na tym, Ze pozostawia znaczng liczb¢ nieprzetworzonych punktéw na
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krawedziach styku okien, gdzie operacja filtracji jest niezdefiniowana. Punkty te
tworza wyraZznie widoczna sie¢ obejmujaca cala powierzchnie ekranu. Ostatecznie
zdecydowano si¢ na realizacj¢ filtru metoda kopiowania linii, w ktorej zastosowano
struktur¢ danych umozliwiajaca minimalizacj¢ liczby przestan pomiedzy pamigcia
obrazu i buforami linii w pamigci programu. Zostanie ona oméwiona dla przypadku,
w ktorym do obliczenia odpowiedzi filtru wykorzystana jest zawarto$¢ trzech
kolejnych linii- obrazu. Schematycznie zostala ona przedstawiona na rysunku 3.
W procedurze zadeklarowane sa trzy bufory przechowujace trzy kolejne linie obrazu
wejsciowego, jeden bufor przechowywujacy jedna linie obrazu wyjsSciowego oraz
tablica wskaznikow. W poczatkowej fazie przetwarzania kopiowane sa do buforow
trzy pierwsze linie obrazu i inicjalizowana jest tablica wskaznikow w ten sposob, ze
pierwszy z nich wskazuje na poczatek pierwszego bufora, drugi na poczatek
pierwszego bufora, drugi na poczatek drugiego i.t.d. Nastegpnie obliczana jest
odpowiedz filtru dla drugiej linii obrazu (pierwsza linia pozostaje nie zmieniona),
wynik jest umieszczony w buforze wyjsciowym. Po zakonczeniu obliczen dla linii nr
2 zawartoS¢ bufora wyjsSciowego jest kopiowana do pamigci obrazu, do bufora
przechowujacego dotychczas lini¢ nr 1 kopiowana jest linia nr 4°'i zamieniane sa
wskazniki zgodnie z rys. 3b. PowyzZsze operacje sa powtarzane az do zakonczenia

a) obliczenia dla linii nr 2:
tab_pir buf_we buf_wy

ey

linia-nr 1

linia nr 2 linia nr 2 |.

L linia nr3

b) obliczenia dla linii nr 3:
tab-ptr buf_we buf_wy

C) obliczenia dla linii nr 4:
tab_ptr ’ buf_we buf_wy

i

linia nr 3

linia nr 4

linia nr 5
linia nr 3

‘Rys. 3. Schemat struktur danych zastosowanych w procedurach filtracji
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filtracji calego obrazu. Wskazniki w tablicy wskaznikow sg tak ustawiane, ze drugi
z nich zawsze wskazuje na bufor przechowujacy lini¢ aktualnie przetwarzang, pierwszy
na lini¢ poprzednio przetwarzang, trzeci na lini¢ dla ktoérej odpowiedz bedzie
wyznaczana w nastgpnym kroku programu, dzigki czemu mozliwy jest dostep do
wszystkich elementéw obrazu niezb¢dnych do obliczenia odpowiedzi filtru. Zaleta
takiej organizacji programu jest to, Ze poszczegolne linie obrazu sa kopiowane tylko
raz z pamigci obrazu do odpowiedniego bufora wejSciowego, a nastepnie z bufora
wyj§ciowego do pamigci obrazu, przy przejiciu do obliczen kolejnych linii zamieniane
sa tylko warto$ci wskaznikow, a nie sa wymieniane miedzy soba zawartoéci buforéw.
Powyzszy schemat moze by¢ stosowany takze w przypadku, gdy do.obliczer niezbedna
jest wigksza liczba linii, wymaga to jedynie pow1gkszen1a liczby buforow i zwigkszenia
pojemnosci tablicy wskaznikow.

Procedura filtracji zostala zaprogramowana w jezyku C. W podanym ponizej
listingu realizuje ona filtracj¢ liniowa, ktorej wspolczynniki zawarte sa w tablicy
wskazywanej przez zmienna a. W analogiczny sposob moze byé zaprogramowany
dowolny inny algorytm

#include <dos.h>-

#include <memory.h>

#include <malloc.h>

#include <vist_lib.h>

/* kody bledow procedury filtracji */

#define NO_MEM -1 .

int filtracja(int *a, [*wspdlcz. filtru w kolejnych wierszach*/
int M1, int N1, /*wspolcz. lewego-dolnego wierzcholka obrazu*/
int M2, int N2, /*wspolcz. prawego-gbrnego wierzotka*/
int K, [*liczba kolumn okna filtru*/
int L) [*liczba linii okna filtru*/

{

register unsigned char far **tab __ ptr;

register int k,I;

unsigned char far *buf _ wy;

int m,n;
int K_2=K/2,
L_2=L,2,

szer=M2—M1+1; [*ilosc pikseli w jednej linii */
int suma _ wsp;
[* obliczenie sumy wspoiczynnikow filtru */
for(suma _wsp=0,k=0;k <K*L;k+ +)
suma_ wsp+ =alk];

[* przydzielenie pamigci dla tablicy wskaznikow */
tab__ ptr =malloc(L*sizeof(char**));
tab_ptr+=L__2; ~ [* przesuniecie poczatku tablicy wskaZznikow*
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[* przydzielenie pamigci dla buforéw linii */
forl=L_2l<=L_2l++)}
tab _ ptr{lj=malloc(szer);
if(tab _ ptrfl]= =NULL)
return NO_MEM;}

/* przydzielenie pamieci dla bufora wyjsciowego */
if((buf _ wy =malloc(szer))= =NULL)
return NO_ MEM;

[* wczytanie pierwszych L —1 linii */
forl=—L_2n=NLl<L_2l+ +,n++)
read _ line(tab __ ptr[l],n,M1,szer);}

/* filtracja obrazu */
fora=N1+4+L_2;n<N2—L_2;n++) ’
read __line(tab _ ptr[l. _2],n+L _ 2, M1 ,szer); /* wczytame koleJneJ linii */
forlm=0m <K _2;m+ +){
buf _ wy[m]=(tab _ ptr[0])[m]; /* pierwsze K/2 punkty kazde_] linii bez zmian */

}
form=K_2m<=M2-MI1—-K_2m+ +){

register int suma=_0;

register int *temp __a;

temp_a=a; '

for(l=—L_2l<=L_2l++)

for(k= —-K _2;k<=K_2;k+ +){
 suma+ =(tab _ ptr{l])[m +kJ*(*temp _a+ +),}
Y

buf _ wy[m] = (unsigned char)(suma/suma wsp);}

form=M2—-MI1-K_2m<=M2—-MIm++ )}
buf _ wy[m]=(tab _ ptr[0])[m];} /* ostatnie K/2 punkty kazdej linii bez zmian*/
[* zapis przetworzonej linii */
write __ line(buf _ wy,n,M1,szer);
{ [* zamiana wskaznikow */
char *temp __ ptr;
temp _ ptr=tab_ ptr[—L _2];
for(l=—-L _2;1<L _2;l4++)
tab _ ptrfl]=tab __ptr[l+1];
tab_ ptr[L _ 2]=temp _ ptr; -

} /* koniec fbr(ﬁ:,,, */



64 J. Modelski, A. Buchowicz . Kwart. Elektr. i Telekom.

[*zwolnienie pamigci zajmowanej przez bufory linii. i tabhce wskazmkow*/
free(buf _ wy);
forl=—L_2l<=L_21++)
free(tab _ ptr[l]);}
tab_ptr—=L_2;
free(tab _ ptr);

return 0;

}

zbior naglowkowy vist __lib.h zawiera deklaracje funkcji odczytu i
zapisu wskazanej linii obrazu:

voxd read _line(char far *buf, [* bufor przechowujacy linie */
int nr__lin, [* numer linii */

int pocz _lin, [* wspotrzgdna pierwszego punktu linii */
int dlug__lin); [* dhlugosc linii */ -
void write _line(char far *buf; :
int nr_ lin,
int pocz _lin,
int dlug__lin);

Funkcje te musza by¢ dostosowane do wykorzystywanej karty przetwornika obrazu.

3. CZASY WYKONANIA PROGRAMU

Czas wykonania filtracji pojedynczego obrazu zalezy od jego rozmiar6éw, wielkosci
okna filtru (tj. wielkosci otoczenia punktu uwzglgdnianego do obliczent odpowiedzi
filtru) oraz szybkosci zastosowanego komputera i karty przetwornika obrazu.
Przykladowo czasy filtracji obrazu o rozmiarze 512*512 piksli na komputerze IBM
PC/AT — 386 wyposazonym w pamigé typu Cache, wspolpracujqcym z karta VIST
firmy VIKOM sa réwne:

okno 3*3 — 12.14 s

5*5 — 28.18 s
7*7 — 51.63 s
9*9 — 82.05s
PODSUMOWANIE

. Zaprezentowana w pracy procedura filtracji moze by¢ z latwoscia dostosowana do
dowolnej karty przetwornika obrazu — wymaga to tylko opracowania procedur
zapisu i odczytu linii obrazu odpowiednich dla danego typu karty. R6wniez zmiana
algorytmu fitracji wymaga stosunkowo niewielkich zmian w procedurze — zmieniony



TOM XXXVIII — 1992 Procedura filtracii... 65

musi by¢ fragment zawarty wewnatrz instrukcji for(m =K __2;... i ewentualnie dodane
deklaracje dodatkowych zmiennych niezbednych w tym algorytmie. Zastosowana
struktura danych redukuje liczbe przestan pomigdzy pamigcia karty przetwornika
obrazu i buforami w pamigci operacyjnej komputera realizujacego procedure filtracji
— kazda linia jest tylko raz odczytywana i raz zapisywana. Ponadto nie sa wymieniane
zawartosci buforé6w mig¢dzy soba, zmianie ulegaja jedynie zmienne wskazujace
poszczegdlne bufory. Z przeprowadzonych doswiadczen wynika, Ze taka organizacja
procedur fitracji znacznie redukuje czas ich wykonania.
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1. MODELSKI A. BUCHOWICZ

PROCEDURE OF LINEAR IMAGE FILTRATION

Summary

Procedure of linear image filtration written in C programming language was described in this article.
The applied structure of data decreases the number of transfers between the screen memory and buffers in
the computer operational memory and eliminates transfers between these buffers. This method considerably
reduces filtration execution time.
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Algorytm obliczania wielokanalowego korektora
minimalizujacego blad sredniokwadratowy

JERZY KISILEWICZ

Otrzymano 1991.04.12

' Autoryzowano do druku 1991.08.25 -

Opisano interferencje miedzysymbolowa wystepujaca w kanale transmisji danych
i pomigdzy kanalami. Rozpatrzono przypadek, gdy interferencja opisuje si¢ macierzowa
transmitancja Z, ktorej elementami sa wielomiany. Dla takiej interferencji wiclokanatowej
zaproponowano wielokanalowy prosty korektor transwersalny. Wyprowadzono nowy,
wygodny do obliczen numerycznych ukiad rownan, ktorego rozwiazaniem jest korektor
minimalizujacy blad Sredniokwadratowy. Tworzenie tych réwnan nie wymaga zakladania .
wielkosci op6Znienia wnoszonego przez skorygowane kanaty. Zamieszczono przykladowe
obliczenia korektora dwukanalowego.

1. WSTEP

Zadanie obliczania nastaw korektora interferencji migdzysymbolowej wystepuja-
cej w pojedynczym kanale transmisji danych jest znane literaturowo [1,2,3,8]. W wielu
sytuacjach [4,5,6,7,9] nalezy sie liczy¢ z wystepowaniem interferencji migdzykanalowej
oraz z koniecznoscia jej korekcji. W niniejszej pracy rOwnoczesne wystgpowanie
interferencji miedzysymbolowej i migdzykanalowej nazywa si¢ interferencja wielo-
kanalowa oraz stawia i rozwiazuje sic zadanie korekcji takiej interferencji wielo-
kanalowej. ' - '

Postawione zadanie zostanie rozwiazane przy zalozeniu, Ze macierzowa trans-
mitancja opisujaca korektor zawiera tylko funkcje wiclomianowe ograniczonego
stopnia. Przedmiotem optymalizacji sa tu wspoiczynniki tych wielomian6éw. Praktycz-
na realizacja takich funkcji sa filtry transwersalne proste. Optymalizowane wspotczyn-
niki sg warto$ciami wzmocnien na odczepach linii op6zniajacych uzytych do realizacji
tych filtrow. ' -

Takie samo zadanie stawia i rozwiazuje si¢ w pracy [7]. Przedstawione tam
rozwiazanie zaklada aprioryczng znajomos¢ opdznienia wnoszonego. przez skorygo-
wane kanaly. Opodznienie to najczesciej nie jest znane. Zadanie korekcji rozwiazuje si¢
wigce dla wszystkich mozliwych opézZnien i wybiera rozwiazanie dajace najmniejszy
blad sredniokwadratowy. Wtej pracy zostanie przedstawiony taki algorytm, w ktérym
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w efekcie rozwigzania odpowiedniego ukladu réwnan z wieloma prawymi stronami
otrzymuje si¢ komplet rozwigzan dla wszystkich mozliwych op6znieh. Proste wy-
mnozenie odpowiednich macierzy dostarcza macierz warto$ci probek interferencji
skorygowanych kanaléw. Z tej macierzy w prosty sposdb otrzymuje si¢ oceny
wszystkich rozwigzan i wybiera rozwigzanie najlepsze. Przedmiotem pracy jest
konstrukcja odpowiednich macierzy do utworzenia ukladu réwnan i do wyznaczenia
skorygowanej interferencji wielokanalowej.

2. INTERFERENCIJA WIELOKANALOWA 1 JEl KOREKCJA

Niech n oznacza liczbe kanatéw, pomiedzy ktérymi wystepuje wzajemna inter-
ferencja. Niech podobnie jak w [7] y¥ (ij=1,2,...,n; k=0,1,...,g) beda wartoSciami
probek odpowiedzi w kanale i na pojedynczy impuls symbolu transmitowanego
w kanale ] Funkcja

@ = v+ yi’z + Yz 4 L 4y (1)

opisuje wptyw symboli transmitowanych w kanale j na symbole  transmitowane
w kanale i, przy czym g jest maksymalna liczba rozwazanych probek interferencyjnych.
Macierz

Y@ = Du@l, Gi=12..mn, @
opisuje interferencje n kanalows.

Zadaniem korektora jest eliminacja.interferencji czyli sprowadzenie i((z) do
macierzy jednostkowej I. Przyjmujac, Ze macierze

CE = [66], E@=[@], Gj=L12..m, 3)

opisuja kolejno korektor i skorygowanq interferencj¢ zada sig, aby E (z) bylo zblizone
do macierzy jednostkowej, czyli aby [1,3]

E(z) = C(2) Y(z) ~ z7k],

~k oznacza opdznienie wprowadzane przez kanal z korektorem. Dazy si¢

gdzie z
zatem aby
C(z) ~ z7*Y~1 (2.

"Postaé funkcji ¢;; (z) zalezy od przyjetej realizacji korektora. w dalvszej czgsei
zaklada si¢ prosta korekcj¢ transwersalna. W tym przypadku ¢;; (z) sa wielomianami.
Zaklada si¢, ze maksymalny stopiei tych wielomianéw wynosi m, a wigc

Eij(Z) = ChO + Ch'iZ + C;EZ—Z + ...+ c‘},i,m_lz_('”_l),
éij(Z) = e},{) + e’:{ z- + e;f’éz_z + ... + e‘},’,g+m_1 Z_(g+m_1),

gdzie indeks h przy wspolczynnikach powyzszych wielomianéw oznacza, wielomiany
te zostaly wyznaczone dla opoznienia rownego h taktow.
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3. BLAD SREDNIOKWADRATOWY KOREKCII -

W celu wyznaczenia wspdlczynnik 6w wielomianow &,,(2)y,{z) tworzy si¢ m wierszo-
we macierze konwolugji ¥;;, ktérych p-ty wiersz (p=1,2,...,m) zawieram+g elementow
kolejno: p— 1 zer, g+ 1 probek interferencyjnych V4,....y3, m—p zer. Wiersze macierzy

Y,; maja postaé

[0, ...y O, Vi, iy oo ¥, 0, 0],

Oznaczajac jednowierszowe wektory

El’.'l = [elf{)r e):".{» ceey e;.i’:m+g—1],
&Y = [efh, &l s Elmr g1l @)

cl = ek, ety s €im-1l,
gdzie
y 1" dla j=i oraz k=h
e = 10 dla j#i lub k#h ’

nozna zapisac
El = ) CLY,. )
=1 .

W [7] podano wzér na blad éredniokwadratowy w i-tym kanale, ktory po
uwzglednieniu powyzszych oznaczenh mozna zapisa¢ w postaci

n n n T
(k) = ,Zl[sz ( LCHY = é’!})( L CiYey = é'ﬁ-) + 05 C5(C T], )
j= r= r=
gdzie indeks T oznacza transpozycjg,
S? jest moca sygnalu,
0% jest moca zaklécen w j-tym kanale.
W pracy [7] pokazano, Ze parametry korektora minimalizujacego kryterium

Oy = Y81 (h) )]
i=1
muszg spelnia¢ rownania
" [Ch, Ck, ..., CI][r-te m kolumn YYT] + ¥~ 2Cho? = €} Y7, 8)
gdziei,r=1,2,...,mn,
Yo - Y
Y =[Yy] = e e . ' (8a)
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W pracy [7] dla ustalonego h tworzy si¢ ukiad rownan zawierajacy macierz E*, ktorego
rozwigzaniem jest macierz C* gdzie
' C=[Cl, E'=[EY, (Gj=12 ..n).

w praktyce obliczedt numerycznych wygodniej jest zastosowaé metodg, w ktorej
nie wystepuje macierz £* wymagajaca zalozenia wartosci opdznienia A, metod¢ dajaca
wszystkie mozliwe rozwiazania C* za jednym cyklem obliczed. Metoda ta zostanie
opisana ponizej.

Przepisujac wzor (8) dla h=0,1,...,m+g—1 oraz oznaczajac

Ch Ciy - .. Cyy
Ch -

Cij = ’ C = ’
: Cni - Can

gdzie C;;sa macierzmi o m+g wierszach oraz m kolumnach, a C jest macierza o nim+g)
wierszach oraz nm kolumnach, otrzymuje si¢

[Ci1, Cia, .., Cy] [r-te m kolumn YYT] + §72C; 0% = Y%
dlair=1,2 ..., n ‘
Laczac powyzszy zapis dla wszystkich i oraz r otrzymuije sig nast¢pujaca postac
rownan liniowych

C(Y™ + 57257 = Y7,

gdzie:
(23 0 ... 0]
0 25...0 .
2= . | ma nm wierszy oraz nm kolumn,
[0 0 ... 22

i =1,07 (=1,..,n).

Po rozwiazaniu powyzszego ukladu wiersze Cl podmacierzy C; (j=1,....n)
macierzy C zawieraja po m wartosci wzmocnief na odczepach linii opdzniajacych
liniowych korektorow transwersalnych z wejéciem w kanale Jj oraz wyjsciem w kanale
i dla kolejnych wartosci h (h=0,1,...,m+g—1). Za rozwiazanie nalezy wybra¢ taka
warto$¢ 5, dla ktérej otrzyma si¢ najmniejszq wartodé kryterium blgdu $redniokwad-
ratowego. Aby okreSlic t¢ warto§¢, nalezy obliczyé macierze E} (ij=1,2,...,n)
skorygowanych interferenciji dla kazdego A. Oznaczajac
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Ej 1 Eiy ... Eqy
Eu = ’ E= ’
) En - Epn

gdzie E;; sa macierzami o m+g wierszach oraz m+g kolumnach, a E jest macierza
o n{m-+ g) wierszach oraz n(m+g) kolumnach, otrzymujé si¢

E=Cy. ©)

Wiersze E! podmacierzy E;; (ij=1,...,n) macierzy E zawieraja po m+g wartosci
probek skorygowanej interferencji n kanatowej pomigdzy kanalem j a kanalem i dla
kolejnych wartosci h (h=0,1,....m+g—1).

4. ROZWIAZANIE ZADANIA KOREKCJI WIELOKANALOWEJ

Problem wielokanalowej korekcji transwersalnej minimalizujacej blad $rednio-
kwadratowy mozna teraz rozwiaza¢ wg nizej opisanego algorytmu.

Zadanie korekcji interferencji wielokanatowej

Dla zadanej interferencji n kanatowej danej macierza ¥(z) (2), ktorej elementy
7:;(2) sa wielomianami o wspolczynnikach y§, i, ..., ¥, (ij=1.2,...,n), ewentualnie
danych mocach szumu kanalach o,, 0, ..., 6, i mocy sygnatu S* wyznaczy¢ macierz
C(z) (3) korektora, ktorej elementami sa wielomiany o wspélczynnikach cl, Y,
e €8_, (ij=1,2,...,n) taka, aby zminimalizwoa¢ kryterium bledu $redniokwad-
ratowego wyrazone wzorami (6) i (7).

Algorytm:

1. Wybraé liczbg m odczepéw linii opozniajacych korektora (zaleca si¢ m>3g
— tym wigksze im wymagana jest wigksza dokladno$¢ obliczen).

2. Utworzyé macierz dana wzorem (8a) zlozona z macierzy konwolucji
Y (ij=1,2,...,n). Macierze Y;;, zawieraja po m wierszy zbudowanych tak, ze p=ty
wiersz (p=1,2,...,m) zawiera m+ g elementow kolejno: p-1 zer, g+1 probek interferen-
cyjnych 3%, ..., ¥4, m—p zer. Wiersze macierzy Y,; maja wigc postac

[0, ..., 0, ¥4, ¥, ... ¥4, 0, ..., 0].

3. Obliczyé macierz C o n(m+g) wierszach oraz nm kolumnach rozwiazujac uklad
nm réwnan liniowych z n(m+g) prawymi stronami

(YT + 722377 = Y, (10a)
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lub uktad
(nr Q" =v, | (10b)
gdy $2»¢? dla kazdego i=1.2,.. ’
Kazdy wiersz C}; (h=0,1,. m+g 1) podmacierzy CU macierzy € zawiera roz-
wiazanie zadania korekgji sredmokwadratowej dla okreslonej wartosci A.
4. Obllczyc macierz E=CY o n(m+ g) wierszach oraz n(m+ g) kolumnach. Kazdy
wiersz Ef; podmacierzy E;; macierzy E zawiera prazki interferencji skorygowanego

kanahu dla danego h.
5. Obliczyé macierz E wg wzoru

E=E— n(m+g) s

gdzie L, 4 jest macierza jednostkowa rzedu n(m-+g).
6. Obliczy¢ sredniokwadratowe. bl@dy 0¥(h) (h=0,1,....,m+g—1) dla kazdego
kanali (i=1,2,...,n) w.g wzoru . :

n(m+g) n jm

) =8 Y @)+ Z DN (s (11a)

k=1 =1 k=(-Lm+1

lub gdy w kazdym kanale moc szumu jest duzo mniejsza od mocy sygnalu (6%«S?)
wg wzoru
o n(m+g) . o o '
ot = 8% Y @’ B - (11b)
k=1 _

gdzie &, i ¢, sa elementami odpowiednio macierzy E i C oraz
r=@G—-1)(m+g) +1.

7. Dla kazdej wartosci h obliczy¢ wartos§¢ kryterium bledu $redniokwadratowego
Oy ze wzoréw (7) i (11) a nastgpnie wybraé takie h, dla ktdrego kryterium to jest
minimalne, czyli

Ox = min{Q;}.
h

8. Wiersze

= [esos s oos Hpm—i] Gj=12...,m

zawieraja szukane rozwiazanie zadania n kanalowe_] korekcp sredmokwadratowej
9.Jesli otrzymana warto$¢ kryterium jest za duza to zwigkszyé m o g oraz przejs¢do
punktu 2 chyba, ze poprzednie zwigkszenie wartosci m nie dato zadowalajacego efektu.

5. PRZYKYL.AD

W pracy [7] zamieszczono przykladowe obliczenia korektora 2 kanalowego dla
h=0. W tym przykladzie zostanie rozpatrzony ten sam przypadek interferencji
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2 kanalowej. Nie bedzie s1c jednak zaklada¢ znajomosci wartosci A. Poniewaz n=2,
g=1 oraz m=6 macierz C ma 14 wierszy i 12 kolumn, natomiast macierze EiEmaja
po 14 wierszy i 14 kolumn. Po Jednej iteracji algorytmu otrzymano parametry

korektora

12

21

1332
—0.001
—0.003
—0.004
~0.009
—0014
[ 0029

" _0.666
0.000
0,002
0.002

0.005
0.018

™ —0.666
—0.000

0.002
—0.002

—0.005
0.018

- 1332
0.001

0.004
—0.009
0.014

| —0.029

»raz interferencje wynikowa:

0.005 -

0.005.

—0.003

0.665

1.329
—0.006
—0014
—0.021
—0.044
—0.066

—0.166
—0.664
0.003
0.010
0.010
0.030
0.033

0.166
—0.664
—0.003

0.010
-0010

0.030
—0033

—0.665
1.329
0.006
—0014
0.021
—0.044
0.066

0413
0.660
1.321
—0.020
—0.040
—0.063
—0.127

—0.206
—0.165
—0.660
0.005
0.020
0016
0.064

—0.206

0.165

—0.660
—0.005
0.020
—0.016
0.064

0413
—0.660
1321
0.020
—0.040
0.063
—0.127

0.201
0.402
0644
1.285
—0.072
—0.155
—0232

—0.049
—0.198
—0.155
—0.633
0.037
0.107
0.117

0.049
—0.198
0.155
—0.633
—0.037
0.107
—0.117

—0.201
0.402
—0.644
1.285
0072
—0.155
0232

0.118
0.188
0.376
0.602
1.203
—0.208
—0.416

—0.059
—0.047
—0.188
—0.150
—0.602

0.052

0.208

—0.059
0.047
—0.188
0.150
—0.602
—0.052
0.208

0.118
—0.188
0.376
—0.602
1.203
0.208
—0.416

0.0427
0.081
0.135
0.261
0.433
0.834
—0.748 |

—0.0057
—0.031
—0015
—0.100 |
—0.048
—0321
0.378 |

0.0057
—0.031

0.015
—0.100

0.048
—0.321
—0.378 |

—0.0427
0.081

—0.135
0261 |

0433
0.834
0.748 |
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11

12

—0.0011
—0.0020
—0.0036
—0.0064
—0.0115
| —0.0205

[~ 0.0000
—0.0002
0.0003
—0.0005
0.0009
—0.0017
0.0029

[~ 0.0000
0.0002
0.0003
0.0005
0.0009
0.0017
0.0029

[~ 0.9994
0.0011
—0.0020
0.0036

| —0.0064

0.0115

| —0.0205

—0.0036
—0.0070
—0.0115
—0.0224
—0.0368

0.0002
0.0009
00005
0.0029
0.0017
0.0093
0.0055

—0.0002
0.0009
—0.0005
0.0029
—0.0017
0.0093
~0.0055

0.0011
0.9978
0.0036
—0.0070
0.0115
—0.0224
0.0368

—0.0115
—0.0205
—0.0368
—0.0658

0.0003
—0.0005
0.0009
—0.0017
0.0029
—0.0055
0.0093

0.0003
0.0005
0.0009
0.0017
0.0029
0.0055
0.0093

—0.0020
0.0036
0.9936
0.0115

—0.0205
0.0368

—0.0658

—0.0368
—00716
~0.1178

0.0005
0.0029
0.0017
0.0093
0.0055
0.0299
0.0176

—0.0005
0.0029
—00017
0.0093
—0.0055
0.0299
—00176

0.0036
—0.0070
0.0115
09776
0.0368
—0.0716
0.1178

—0.1178
—0.2104

0.0009
—0.0017
0.0029
—0.0055
0.0093
—0.0176
0.0299

0.0009
0.0017
0.0029
0.0055
0.0093
0.0176
0.0299

—0.0064
0.0115

—0.0205"

0.0368
0.9342
0.1178
—0.2104

© 09994 —0.0011 —0.0020 —0.0036 —0.0064 —0.0115 —0.0205
0.9978 —0.0036 —0.0070 —0.0115 —0.0224 —0.0368
0.9936 —00115 —0.0205 —0.0368 -0.0658
09776 —0.0368 —0.0716 —0.1178 |
09342 —0.1178 —02104

0.7708
—0.3769

0.0017
0.0093
0.0055
0.0299
0.0176
0.0957
0.0564

—0.0017
0.0093
—0.0055
0.0299
—0.0176
0.0957
—0.0564

0.0115
—0.0224
0.0368
—0.0716
0.1178
0.7708
0.3769

~0.3769
0.3266 |

0.00297
—0.0055
0.0093
—00176
0.0299
—0.0564
0.0956

0.00297]
0.0055
0.0093
0.0176
0.0299
0.0564
0.0956_

—0.02057
- 0.0368
—0.0658

01178 |

—0.2104
0.3769

0.3266

Powyzsze macierze posiadaja po 7 wierszy zwiazanych kolejno z wartosciami
h=0,1,..,6. Obliczane dla S=1 w punkcie 7 algorytmu wartosci kryterium bledu
srednia kwadratowego Q, zamieszczono w tabeli:

2,
0.0013

2
0.0044

2,
0.0128

9,
0.0448"

2,
0.1315

g
0.4585

2
1.3468

Jak wida¢ najmniejsza wartos¢ kryterium otrzymano tu dla =0, a zatem /#'=0. Za
rozwiazanie nalezy wigc przyjaé pierwsze wiersze powyzszych macierzy. Wyniki te sa
takie same jakie otrzymano w pracy [7].
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6. PODSUMOWANIE

Opracowany tu algorytm jest uogolnieniem do przypadku wielokanalowego
opisanego w [2] algorytmu rozwigzywania zadania korekcji Sredniokwadratowej.
W pordéwnaniu do algorytmu opisanego w [7] przedstawiony tu algorytm nie zaklada
znajomosci opoOznienia h wnoszonego przez kanal z korektorem i jest prostszy’
obliczeniowo i wygodniejszy w zastosowaniu praktycznym. Rownoczesne obliczanie
nastaw korektora dla wszystkich mozliwych op6znien 4 nie wymaga konstruowania
macierzy &*, jak to ma miejsce w[7]. Nalezy tez zauwazy¢, ze czas obliczen rozwiazania
nm rownan liniowych (10) z n(m+ g) prawymi stronami jest mniejszy od czasu m+g
krotnego rozw1qzama tych rOwnan z n prawymi stronami oddzielnie dla poszczegoél-
nych wartosci A.

Macierz C nastaw korektora mozna wprawdzie wyrazi¢ wzorami

C=YT(yyT + 5722371,
lub gdy S?«e% (i=1,...,n) ‘
C=y"(ww)!,
ale praktycznie wygodniej jest obliczaé¢ C rozwiazujac uklad réwnan liniowych (10).

~ Opisany tu algorytm oprogramowano tworzac podprogram kor _n__k. Podpro-
gram ten zostal napisany jako funkcja w jezyku C.

Podprogram kor _n _k

Podprogram kor _ n _k realizuje punkty od 2 do 8 algorytmu i shuzy do obliczania
parametrow n kanatowego korektora transwersalnego minimalizujacego blad rednio-
kwadratowy dla zadanej interferencji wielokanalowej, mocy bialego szumu gaussows-
kiego i liczby parametréw korektora. Kor _n_k nie realizuje punktu 1 i punktu
9 algorytmu, pozostawiajac uzytkownikowi mozliwosé dowolnego wyboru liczby
parametréw korektora. '

Nagléowek podprogramu:

kor _n_k(n, g, Yij, sig, m, Cij, Q)

int n, g, m;

double (*Y§j)[ 1, (*sig)[ 1, *CH)[ 1, *Q;
Dane:

n — liczba kanalow,

g — stopien wielomianoéw (1) opisujacych interferencje,

Yij — tablica n?(g+ 1) elementowa zawierajaca wspolczynniki y¥ wielomianow (1)
w kolejnosci najszybciej zmieniajacego si¢ k, potem j, a nastepnie i,

sig — n elemntowa tablica zawierajaca moce szumu w kolejnych kanalach
odniesione do mocy sygnalu (gdy szum nie jest uwzgledniany nalezy podstawic
sig=NULL), \

m — zaloZona liczba odczepow linii opozniajacych korektora.
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Wyniki:

C — wektor n’m parametrow c,,, ¢, ..., c%,,—, korektora,

Q — warto$¢ bledu sredniokwadratowego Q,,

kor _n_k — funkcja zwraca optymalne op6Znienie ## lub — 1 gdy, wystapil blad
obliczen. '
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J. KISILEWICZ

AN ALGORITHM FOR DESIGN MULTICHANNEL EQUALIZER
GIVING THE MINIMUM MEAN-SQUARE ERROR

Summary

Intersymbol and interchannel interference is presented in this paper. The case when the interference is
described by Z-transform matrix which contains only polynomials is considered. For this multichannel
interference a linear feedforward transversal equalizer is suggested. A new system of equations is derived.
The solution of this system allows to obtain minimum mean-square error of corrections in simple way. In
order to illustrate the procedure proposed, an example is given. In the latter two channel equalizer is
investigated.
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W pracy przedstawiono wyniki badatt efektywnoéci dziatania lokalnej sieci magist-
ralowej z dostgpem rywalizacyjnym. Efektywnos¢ sieci lokalnej okreflano za pomoca
przepustowoscii Sredniego czasu transmisji. W przyjgtym modelu badanej sieci uwzgledniono
zasadnicze czynniki majace decydujacy wplyw na pracg sieci. Naleza do nich: czas dostgpu do
kanali, przetwarzanie w adapterach, sprzgg miedzy adapterem i komputerem oraz pod-
stawowe parametry protokohu transportowego jak rozmiar okna i czas retransmisji. Zbadano
zmiany przepustowosci sieci oraz éredniego czasu transmisji (pakietow lub wiadomosci)
w zaleznosci od liczby staciji, obciazenia sieci i diugosci pakietow. Przeprowadzono rowniez
eksperymenty pozwalajace na okreflenie wptywu wielkosci okna i czasu retransmisji na
efektywno§¢ pracy sieci lokalnej.

1. WPROWADZENIE

W ostatnich latach obserwuje si¢ szybki rozwdj lokalnych sieci komputerowych
stuzacych réznorodnym celom przetwarzania danych. Znajduja one zastosowanie
wszedzie tam gdzie istnieje potrzeba wymiany informacji migdzy urzadzeniami na
niewielkim obszarze, obejmujacym swym zasiggiem teren zakladu przemystowego,
oérodka akademickiego czy urzedu. Za pomoca sieci lokalnych realizowane jest
zarzadzanie, zbieranie danych, przesylanie wiadomosci, rozdziat funkciji obliczenio-
wych, sterowanie procesami produkcyjnymi. W sieci lokalnej moga pracowac
komputery wszelkich typéw poczynajac od duzych zestawbéw obliczeniowych .a kosi-
czac na malych komputerach osobistych. Istotna cecha sieci lokalnych jest wspolne
korzystanie wszystkich stacji z laczacego je kanatu transmisyjnego. Prowadzi to do
uzyskania duzej przepustowosci podsystemu komunikacyjnego i efektywnego wyko-
rzystania sieci. Umozliwia rowniez rownowazenie szybkosci transferu danych i szyb-
kosci ich przetwarzania. '

Sie¢ lokalna mozna traktowaé jako pewien zlozony system masowej obshugi.
Badanie wlasciwodci tego systemu metodami analitycznymi napotyka czgsto powazne
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trudnoéci. Uzyskanie zwigzkéw migdzy zmiennymi opisujacymi sieé jest zazwyczaj
wynikiem znacznych uproszczen. Czasami nawet pojawiaja si¢ watpliwosci co do
slusznoéci otrzymanych wynikéw. Alternatywa dla metod analitycznych moga by¢é
badania pomiarowe. Jednak mozliwosci eksperymentowania w dzialajacych sieciach
sa ograniczone. Jeszcze mniejsze szanse realizacji ma budowa nowej sieci tylko dla
celow badawczych. Koszty realizacji sa czesto bariera nie do pokonania. Takich
ograniczen nie ma podczas symulacji komputerowej, do ktérej konkretna sieé nie jest
potrzebna. Badania symulacyjne umozliwiaja odwzorowanie dynamiki sieci lokalnej,
rozumianej jako kombinacja wielu dzialajacych tacznie réznorodnych proceséw. Ta
oraz inne zalety symulacji, zwlaszcza w poréwnaniu z odmiennymi technikami
modelowania wynikaja z mozliwosci budowy modeli symulacyjnych na dowolnym
poziomie abstrakcji.

W pracy dokonano analizy efektywnosci dziatania sieci lokalnej z rywalizacyjnym
dostgpem do kanatu. Badania przeprowadzono za pomoca symulacji cyfrowej. Ze -
wzgledu na charakter dzialania sieci lokalnej zastosowano metode kolejnych zdarzen.
Do okreslenia efektywnosci pracy sieci przyjeto dwa powszechnie stosowane wskaz-
niki: przepustowos¢ i §redni czas transmisji (pakietu lub wiadomosci) [1].

2. MODEL BADANE]J SIECI

Przedmiotem badari symulacyjnych bedzie sieé¢ lokalna magistralowa typu
CSMA/CD z dostgpem rywalizacyjnym do kanahi. Gpolny schemat takiej sieci
przedstawiono na rys. 1. '

Komputer 1 | - Komputer 2 Komputer N
A

Adapter 1 Adapter 2 Adapter N

1

1

Rys. 1. Podstawowy schemat modelowanej sieci

Jak wida¢ komputery sa dolaczone do magistrali za pomoca adapteréw. W przypadku
sieci lokalnej, ze wzgledu na duze szybkoéci, nie moga to by¢ klasyczne urzadzenia
stosowane do wymiany informacji migdzy komputerem a otoczeniem, jak RS 232C lub
Centronics. Sa one po prostu zbyt wolne. Dlatego konstruuje si¢ adaptery prze-
znaczone specjalnie do tego celu. Sa to tak zwane adaptery dedykowane (stuzace do
szybkiej wymiany informacii).

Wymiane informacji migdzy adapterem dedykowanym a pamigcia operacyjna
komputera zwykle realizuje si¢ za pomoca jednego z trzech nastgpujacych sposo-
bow [5): ;

a) z uzyciem portow,



TOM XXXVHII — 1992 Optimal nonuniform sampling... .79

b) z wykorzystaniem bezposredniego dostgpu do pamigci,

¢) z zastosowaniem pamigci dwuwejSciowej.

Sposrod nich sposob trzeci jest na_]bardzw_] efektywny ze wzgledu na szybkosc
przekazywania danych.

Zadaniem adaptera sieci lokalnej Jest realizacja okreSlonego zakresu uslrug oraz
udostepnienie tych ushig swojemu komputerowi. Zakres tych ushlug jest zwykle
réznorodny. W wariancie minimalnym obejmuje ustugi podwarstwy dostgpu, a w wa-
riancie maksymalnym — ushugi warstwy sesji. Czgsto spotyka si¢ rOwniez rozwiazania .
posérednie obejmujace ustugi do warstwy transportowej (wlacznie) [2].

Minimalny zakres ushlug realizuje si¢ zwykle sprzgtowo, z tym, Ze na ogél
wprowadza si¢ w adapterze pamie¢ buforowa. Wynika to z bezwzglednej potrzeby
nadawania i odbioru calo$ci informacji stanowiacej pakiet w sposob ciagly z nominal-
na szybkoécia wlasciwa dla danej sieci. Tego typu adapter nazywamy nieinteligent-
nym. Nie moze on realizowaé funkcji wyzszych warstw komunikacyjnych. Sa one
wykonywane programowo w komputerze macierzystym i obc1qza]a JEZO Procesor.
Ostabia to jednak moc obliczeniowa komputera.

Rozszerzony zakres ustug realizuje si¢ za pomoca S§rodkow sprzgtowo-pro-
gramowych. Adaptery tego typu nazywamy inteligentnymi. Umiozliwiaja one od-
ciaZenie procesora komputera od realizacji czesci wyzszych warstw. Adaptery takie sa
wyposazone w mikroprocesor zwany peryferyjnym, pami¢é buforowa i pamigé stala
z programem. Realizacja styku adaptera inteligentnego z magistrala komputera
odbywa si¢ wedlug podobnych zasad jak dla adaptera nieinteligentnego. W obu
przypadkach, w zaleznos$ci od wykonania adaptera, mamy do czynienia z [5]:

— pami¢cig dwuwejSciowa stanowiaca cz@éé przestrzeni adresowanej komputera,

— zbiorem portow obejmujqcym czg§¢ przestrzeni adresowej portow wej-
Scia-wyjscia,

— sygnalem przerwania, ktéry musi byé dotaczony do odpowiedniego poziomu
ukiadu przerwan komputera.

Bez wzgledu na rodzaj adaptera, skorzystanie z jego ustug wymaga przygotowania dla
komputera macierzystego odpow1edn1ego oprogramowania obshigi adaptera (stoplen
sterujacy).

W modelu symulacyjnym przyjeto, ze adapter realizuje szeroki zakres ustug — do
warstwy transportowej wlacznie. Zgodnie z wezeSniejszymi uwagami powinien to byé
adapter inteligentny. Taka konfiguracja jest czgsto spotykana w praktyce [2].
Przeprowadzone eksperymenty symulacyjne dotyczyly jednosegmentowej sieci typu
Ethernet. Dlatego w modelu adaptera zalozono brak warstwy sieciowej. Uzytkow-
nikami warstwy transportowej sa procesy umieszczone W pamigci operacyjnej
komputera macierzystego. Zlecenia generowane przez te procesy sa jednostkami uslug
warswty transportowej (Transport Service Data Unit — TSDU). Przestanie informacji
w obrebie warstwy transportowej odbywa si¢ przy uzyciu jednostek danych protokotu
transportowgo (Transport Protocol Data Unit — TPDU). Wiadomosci generowane
przez uzytkowanika sieci moga by¢ zbyt dlugie, aby mozna byto umiesci¢ je w jednym
pakiecie.: Na przyktad norma IEEE 802.3 LAN ogranicza si¢ maksymalng dugos¢
pakietu do 1518 bajtow. W zwiazku z tym jedna z ushug, protokotu transportowego
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musi byé dzielenie wiadomosci na segmenty. Nastepnie kazdy segment jest przekazy-
wany kolejno do warstwy lacza danych. W architekturze logicznej sieci lokalnych
w warstwie tej wyrdznia si¢ dwie podwarstwy: dostgpu do kanatu i lacza logicznego.
Ogolnie mozna powiedzie¢, ze warstwa lacza danych pelni funkcje zwiazane z for-
mowaniem ramki (serializacja i deserializacja, nadawanie preambutly, synchronizacja
blokowa, adresowanie) oraz z kontrola poprawnej transmisji (wykrywanie bledow).
Ramki z bledami sa odrzucane, a wigc nie docieraja do warstwy transportowe;j.

'~ Warstwa tranportowa jest odpowiedzialna za bezbledna transmisje. Osiaga si¢ to
przez wprowadzenie potwierdzen. Mianowicie, po odebraniu nieuszkodzonego pakie-
tu w stacji docelowej na poziomie warstwy transportowej wytwarzany jest sygnal
potwierdzenia ACK. Nadajnik po odebraniu takiego sygnalu moze rozpoczac
wysylanie nastepnego pakietu. Jednak potwierdzenie kazdego pakietu nie zawsze jest
efektywne. Dotyczy to sieci lokalnych. W tego typu sieciach bledy pojawiaja sig
rzadko. Mozna wigc stosowaé potwierdzenie grupowe [51]. Takie tez rozwiazanie
przyjeto w modelu symulacyjnym. Nadajnik wysyta W pakietow i wstrzymuje pracg
czekajac na potwierdzenie. Taki mechanizm sterowania przeplywem nosi nazwe okna.
I.iczbg W nazywamy wielkoscia okna. Kiedy stacja docelowa przyjmie W-ty pakiet, jej

varstwa transportowa generuje potwierdzenie ACK i wysyla je do stacji zr6dlowej. Po

‘debraniu potwierdzenia stacja zréodlowa moze ponownie rozpoczaé nadawanie

‘olejnej porcji pakietow. Oczywiscie moze si¢ zdarzyC, ze potwierdzenie dotrze zbyt
06zno do celu lub zostanie zgubione. Stacja zrodlowa nie moze wiec czekaé zbyt dlugo. -
Dlatego wprowadza si¢ mechanizm time out’6w. Stacja rozpoczynajaca nadawanie
uruchamia w odpowiednim momencie zegar i oczekuje na potwierdzenie tylko przez
okreslony czas zwany czasem retransmisji. Po jego uplywie rozpoczyna si¢ ponowne
nadawanie tych samych danych: Jak wida¢ mechanizm retransmisji zabezpiecza nie
tylko przed bigdami, ale rOwnieZ pozwala na realizacj¢ sterowania przeplywem w sieci.
Wlasciwie dobrany czas retransmisji zabezpiecza sie¢ przed przeciazeniami.

W badanej sieci dostegp do kanalu odbywa si¢ wedlug protokohu I-trwaly
CSMA/CD (1-persistent). Zgodnie z tym protokolem kazda aktywna stacja w sposob
ciagly prowadzi nastuch lacza. Z punktu widzenia stacji lacze moze by¢ zajete, wolne
lub moze trwac strefa buforowa (interframe gap). Strefa buforowa stanowi pewien
odcinek czasowy po ustaniu zajetosci lacza. Istnienie strefy buforowej ulatwia
odbiornikowi poprawne przyjmowanie kolejnych ramek. Stacja moze nadawac tylko
wowczas, gdy lacze jest wolne. Jezeli w momencie badania lacze jest zajete, lub trwa
strefa buforowa, to nalezy odlozy¢ rozpoczgcie nadawania do konca tej strefy. Gdy po
rozpoczg¢ciu nadawania zostanie wykryta kolizja, to po okresie wymuszenia kolizji
stacja zawiesza swa aktywnoS$c na czas ¢;, gdzie i jest numerem proby. Po pierwszej
probie stacja moze podejmowac co najwyzej 15 prob dodatkowych. Jezeli zadna z nich
si¢ nie powiedzie to wstrzymuje si¢ realizacje danego zadania. Czas ¢; zawieszenia
aktywnosci po i-tej probie, (i=1,2,...,16) jest wyznaczony z zalezno$ci ¢;=rt, przy
czym r jest liczba naturalna wybierana losowo z przedzialu <02k—1>,
k=min{7,10}, a ¢ jest wartoscia szczeliny czasowej. Szczelina czasowa jest umowna
wielko$cia wyznaczona jako podwdjny, maksymalny czas propagacji sygnah, powigk-
szony o czas niezb¢dny do wykrycia kolizji i wymuszania kolizji. Dla podstawowego
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wariantu normy ISO 8802.3 dostosowanego do szybko$ci transmisji 10 Mb/s .
obowiazuja nastgpujace dane liczbowe:

minimalna strefa buforowa 9,6 us,
szerokos$ci szczeliny czasowej 51,2 us
czas wymuszania kolizji 3,2 us,
maksymalna dhlugos¢ ramki 1518 bajtow,
‘minimalna dlugos¢ ramki 64 bajty.

Szeroko$é szczeliny czasowej ogranicza dopuszczalng warto§¢ podwojnego czasu
propagacji, a wiec limituje geometryczna rozleglo$¢ sieci.

Dotychczasowe rozwazania pozwalaja na sformulowanie modelu symulacyjnego
badanej sieci. Przedstawiono go na rys. 2.

Bgb| LB

Stacja 1 Stacja 2

Rys. 2. Model symulacyjny dla dwoch wyrdznionych stacji

Zgtoszenia do sieci, w formie wiadomosci, generowane sa przez proces uzytkow-
nika PU. Wiadomos¢ podzielona na segmenty umieszczona jest w warstwie transpor-
towej (bufor transportowy BT). Kolejne segmenty, zgodnie z omowionym wczesniej
mechanizmem retransmisji, sa przesylane kolejno, w miar¢ wolnych miejsc do bufora
nadawczego (uklad obshigi BN) z szybkoscia v,,. Tu nastepuje formowanie pakietu do
nadawania. Czas formowania okre$la parametr t,. Dostep do magistrali odbywa sie
zgodnie z wczesniej omowionym protokolem CSMA/CD. Po przejsciu przez sie¢
pakiety umieszczone s3 w buforze odbiorczym (uktad obshugi BO). Tu odbywa sig¢
przetworzenie informacji kontrolno-sterujacych. Czas przetwarzania okresla parametr
to. Utworzone w ten sposOb segmenty sa przesylane do warstwy transportowej
z szybkoscia vy,. Po odebraniu W segmentow z jednej stacji genmerowane jest
potwierdzenie ACK. W modelu przyjeto pierwszenstwo dla pakletow potwier- -
dzajacych na poziomie warstwy transportowej.



82 J. Hosza, T. Stachowiak Kwart. Elektr. i Telekom.

3. BADANIA SYMULACYJNE

Badania symulacyjne dotyczyly jednego segmentu sieci lokalnej typu Ethernet.
Podstawe do obliczen stanowila magistrala o dlugosci d = 500m. Zalozono, ze stacje sa
rownomiernie rozmieszczone wzdtuz kabla. W zwiazku z tym odstep miedzy dwoma
sasiednimi stacjami wynosit d/(n—1) gdzie n—liczba stacji. Predkosé transmisji
w magistrali v,,=10 Mb/s. Szybko$é przesylania informacji w adapterze miedzy
buforem warstwy transportowej (BT) a buforami warstwy lacza danych (BN lub BO)
wynosila v,,=vo,= 800 kb/s, natomiast czasy przetwarzania pakietow w tych buforach
byly okreSlone jako t,=t,=1ms. Sa to typowe wielkosci w obecnie spotykanych
adapterach [2], [3]. Ruch generowany przez procesy uzytkowe miat rozklad Poissona
z parametrem A; (dla i-tej stacji). Przyjeto, ze Srednia dlugosé wiadomosci wynosi
1,,=80000 bitéw, a podstawowa dhugosé pakietu (segmentu) bez bitéw sterujacych
i kontrolnych rowna si¢ /,= 8000 bitéw. Zalozono tez, ze ruch w sieci jest symetryczny
to znaczy kazda stacja generuje zgloszenia z taka sama intensywnoscia A,i=1,2,..n.
Rozplyw ruchu byl rOwnomierny. Oznaczalo to, ze prawdopodobienstwo, iz wiado-
mos¢ ze stacji i jest kierowana do stacji j wynosilo p;;=1/(n— 1). Nalezy tu podkresli¢,
ze zalozenie o rOwnomiernym rozplywie nie stanowi zadnego ograniczenia dla
opracowanego programu symulacyjnego. Program jest bowiem tak skonstruowany, ze
umozliwia prowadzenie badan symulacyjnych dla r6znych strategii rozptywu ruchu.
W swietle przeprowadzonych badan symulacyjnych [4], rozplyw rownomierny jest
najmniej korzystny z punktu widzenia $redniego czasu transmisji pakietu. W bada-
niach przyjeto réwniez, ze liczba bufor6w nadawczych wynosi b, =10, a podstawowa
liczba buforéw odbiorczych rowna si¢ by =20. Ponadto zalozono, ze podstawowy czas
retransmisji t,= 100 ms, natomiast wielkos¢ okna W=35. W przypadku wystapienia
kolizji wprowadza si¢ losowe opOznienie pakietow zgodnie z binarnym wykladniczym
algorytmem wycofywania. W mysl tego algorytmu pakiety uczestniczace w kolizji
szesnastokrotnie sa usuwane z sieci. Ze wzgledu na przyjety mechanizm potwierdzenia
i retransmisji takie pakiety nie gina bezpowrotnie. Docieraja do celu jedynie
z wigkszym opdOznieniem.

Przejdziemy teraz do omoOwienia wynikow badania efektywnoséci pracy sieci
lokalnej za pomoca symulacji. Jako podstawowe wskazniki efektywnosci przyjgto
sredni czas retransmisji (pakietu lub wiadomoésci) i przepustowosc.

Pierwsze eksperymenty dotyczyly badania obcigzenia w sieci lokalnej. Na rys. 3.
przedstawiono zalezno$¢ przepustowosci sieci od liczby stacji. Przepustowos$é jest
rozumiana jako liczba przesylanych bitow (pakietow, wiadomosci) w sieci w jednostce
czasu. Zalozono, ze kazda stacja generuje taka sama ilo$¢ zgloszen do sieci.
Rozpatrzono dwa przypadki:

a) gdy i-ta stacja generuje zgloszenia z intensywnoscia 1;=80 kb/s

b) gdy i-ta stacja generuje z intensywnoscia A; =400 kb/s.

Jak wida¢ z rys. 3. poczatkowo przepustowo$¢ roénie liniowo, dalej w miare
zwigkszania si¢ liczby stacji wzrost przepustowosci staje si¢ corazmniejszy. Oznacza to
pogorszenie si¢ warunkow pracy sieci, co mozna zaobserwowaé na rys. 4. Przed-
stawiono tam zwiazek migdzy srednim czasem transmisji pakietu a liczba stacji.
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W modelu symulacyjnym przyjeto, ze nowa wiadomosé moze zostaé wygenerowa-
na dopiero po pozytywnym wyslaniu poprzedniej. Jest to zrozumiale z praktycznego
punktu widzenia. W przypadku sieci stabo obciazonej istnieje zawsze wyrazny odstep
czasu migdzy pojawieniem si¢ nowej wiadomosci a zakonczeniem nadawania poprzed-
niej. Przyktadowo zbadano zalezno$é przepustowosci sieci od szybkosci pojawiania sig
nowych wiadomosci w stacjach. Badanie to umozliwilo takze wyznaczenie maksymal-
nej przepustowosci rozpatrywanej sieci (oczywiscie przy ustalonych pozostalych
parametrach). Uzyskane wyniki przedstawiono na rys. 5. Linia przerywang za-

znaczono przepustowos¢ maksymalna.
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Rys. 5. Wplyw szybkosci pojawiania si¢ nowych
zgloszen na przepustowosé sieci
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Rys. 6. Wplyw liczby stacji na przepustowosc

sieci

Kolejne badania dotyczyly wptywu predkosci transmisji w magistrali na przepus-
towos¢ sieci. Uzyskane wyniki przedstawiono na rys. 6. Rozpatrzono dwa przypadki:

a) sie¢ stabo obciazona (4;=80 kb/s)
b) sie¢ mocno obciazona (4;=800 kb/s).

Jak wida¢ predkosci transmisji w magistrali ma duzy wplyw na przepustowosé sieci

w przypadku duzego ruchu.
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Z kolei zbadano wplyw dlugosci pakietow na czas transmisji wiadomosci. Dla
dwdch réznych intensywnosci naptywu zgloszen uzyskane wyniki przedstawiono na
rys.7. Jak wida¢ przez wydluZenie pakietu mozna wyraznie zmniejszy¢ czas transmisji
wiadomosci. Jest to spowodowane przede wszystkim zmniejszeniem czasu prze-
twarzania pakietow tworzacych jedna wiadomosé (maleje liczba pakietéw przypadaja-
cych na jedng wiadomo$é). W taki sam spos6b mozna wyjasni¢ wplyw dlugosm
pakietow na przepustowos¢ sieci, jak to pokazano na rys. 8.

Nastepnie zbadano wplyw parametrow protokolu transportowego (wielko$¢ okna
i czas retransmisji) na efektywno$¢ pracy sieci lokalnej. Na wstepie rozpatrzono wplyw
wielkoéci okna. Na rys. 9. przedstawiono zalezno$é przepustowosci sieci od wielkosci
okna. Ze wzrostem okna roénie liczba pakietow, ktére moga jednoczesnie znajdowaé
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Rys. 9. Wplyw wielkosci okna na przepustowo$é
sieci
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Rys. 10. Wplyw wielkosci okna na Sredni czas
transmisji pakietu
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si¢ w sieci. To stanowi gléwna przyczyn¢ wzrostu przepustowosci oraz zmniejszenia
czasu transmisji wiadomosci oczywifcie przy zalozeniu, ze sie¢ nie jest przeciazona,
czyli, Ze oczekiwanie w buforach sieci nie trwa zbyt dlugo. Jednakze wzrost liczby
pakietow w sieci powoduje, Ze rosnie nieco ich sredni czas transmisji. Potwierdzily to
badania symulacyjne, ktorych wyniki przedstawiono na rys. 10.

Dalsze badania dotyczyly wplywu czasu retransmisji na efektywnos¢ pracy sieci.
Trzeba zaznaczyé, ze duza warto$é czasu retransmisji w stosunku do czasu transmisji
pakietéw nie ma wplywu na pracg sieci. W normalnych warunkach wplyw ten zaznacza
sie dopiero wtedy, gdy wielkoéci te sa poréwnywalne. Zaczynaja wowczas poj awiac si¢
duplikaty pakietow, juz krazacych w sieci. Dalsze zmniejszanie czasu retransmisji (time
out) szybko przyspiesza ten proces. Obciazenie w sieci znacznie wzrasta. Wydtuza si¢
przez to wyraznie czas transmisji pakietow. Szybko zmniejsza si¢ przepustowos¢ sieci,
gdyz maleje liczba pakietow efektywnie obsluzonych. Wida¢ to wyraznie na rysunkach
11 i 12. W skrajnym przypadku moze nawet dojé¢ do zablokowania si¢ sieci. Takie
przypadki mialy miejsce w trakcie eksperymentéw symulacyjnych.
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0 B 4oL
@ 400 51@40
Z300r oE 30t
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Rys. 11. Wplyw czasu retransmisji na przepus- Rys. 12. Wplyw czasu retransmisji na éredni czas
towos¢ sieci transmisji pakietu

Wszystkie badania symulacyjne zostaly przeprowadzone przy pomocy programu
komputerowego napisanego w jezyku Turbo Pascal. Program ten w wersji zrodlowej
zajmuje 50 kB. Czasy obliczeri byly bardzo zréznicowane. Dla sieci stabo obciazonej,
do okreslenia jednego punktu krzywej, obliczenia trwaty kilkanascie minut. Natomiast
dla duzych obciazen i duzej liczby stacji niektore przebiegi trwaly nawet kilkanascie
godzin. Wszystkie obliczenia przeprowadzono przy zalozeniu, ze poziom ufnosci
wynosi 95%.

ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono wyniki badaf.efektywnosci dzialania lokalnej sieci
magistralowej z dostepem rywalizacyjnym. Efektywnos¢ sieci lokalnej okreslano za
pomoca przepustowosci i Sredniego czasu transmisji. W przyjetym modelu badanej



86 J. Hosza, T. Stachowiak KRwart. Elektr. i Telekom.

sieci uwzgledniono zasadnicze czynniki majace decydujacy wplyw na pracg sieci.
Naleza do nich: czas dostgpu do kanalu, przetwarzanie w adapterach, sprzeg miedzy
adapterem i komputerem oraz podstawowe parametry protokohu transportowego jak
rozmiar okna i czas retransmisji. Zbadano zmiany przepustowosci sieci oraz $redniego
czasu transmisji (pakietow lub wiadomosci) w zaleznoéci od liczby stacji, obciazenia
sieci i dlugosci pakietow. Przeprowadzono rdwniez eksperymenty symulacyjne
pozwalajace na okreslenie wptywu wielkosci okna i czasu retransmisji na efektywnosc
pracy sieci lokalnej.

BIBLIOGRAFIA

1.J. Hayes: Modeling and Analysis of Computer Communications Networks. Plenum Press, New
York, 1984 :

2.SSHeatley,D.Stokestern y: Analysis of Transport Measurements over a Local Area Network.
IEEE Communications Magazine, vol. 27, nr 6, 1989

3.BMeister,P.Janson,L.S vobod o v a:Connection-Oriented versus Connectionless Protocols:
A Performance Study. IEEE Trans. on Computers, vol. C—34, nr 12, 1985

4. T. N o wicki(red.) Symulacja wybranych protokoléw lokalnej sieci teleprzetwarzania np. dla potrzeb
grafiki komputerowej. IPI PAN, Warszawa, 1989

5.A. W olis z Podstawy lokalnych sieci komputerowych. Sprzet sieciowy. Warszawa: WNT, 1990

J. HOSZA, T. STACHOWIAK

PERFORMANCE ANALYSIS OF A LOCAL AREA NETWORK
WITH CONTENTION ACCESS METHOD

Summary

The paper presents performance analysis of a local area network with contention access method. The
authors used computer simulation to carry out the investigations. The performance of the network is
measured in terms of throughput and message transmission time. The model of the network includes four
lower layers of the OSI architecture.
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Optimal nonuniform sampling zero-crossing digital
phase-locked loops for tracking the offsets
in phase or in phase and frequency
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An approach to the design of optimal nonuniform sampling digital phase-locked loops
(DPLL-s) by optimal controlling algorithm on circle is considered in systematic way. The
offsets in phase or in phase and frequency of input waveform are of concern. Similar case has
been considered by Willsky previously [1]. However the problem of estimation only was of
concern before. The evolving densities are given in terms of their Fourier coeflicients. Limiting
cases and linear approximations are presented either. The approach of concern is in order to
give rise to different controlling algorithms leading to improvement in performance of
nonuniform sampling DPLL-s.

1. INTRODUCTION

The digital circuits are of increasing interest and importance in modern com-
munication systems [3]. The phase locked loop or strictly digital phase-locked loop as
implemented within digital circuitry is just one of these ones. It has been devised in
order to make the performance of communication systems more reliable, flexible,
accurate and almost optimal. In this paper the solution to the problem of optimal

nonlinear control is used to design the optimal zero-crossing digital phase-locked
loops. The probabilistic approach is used.

2. THE STATEMENT OF THE PROBLEM
OF OPTIMAL NONLINEAR FILTRATION

Suppose x, is the vector of state of dynamical system at time instant ¢ while Y; is the
set of attainable observations concerning the state up to time instant f. Then the
conditional density of probability

p(x, t|Y) ' (1)
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is the solution to the problem of nonlinear filtration [2]. This is true because .
p(x.t| Y) contains the whole statistical information about x, which can be gained
from observations and from the initial condition x, given in terms of its density
p(xo). Bayesian point view is expressed this way according to which a priori
information about x, is taken into account. However if we succeed with getting
the density of (1) in hand there is still problem what kind of estimate is required.
The solution to the latter problem is given in two steps. The measure of estimation
given in terms of estimation error

€ = X — i, ' 9))
while %, of (2) stands for the estimate of x, is introduced first.
Definition
Any Lebesgue measurable, nonnegative function L,

L:X->R,
Xex > L(x)

satysfying dim X'=n, X convex subset of R",
LO)=0

and which is convex is called a loss function.
Secondly, after the loss function L has been defined, the estimate X, of vector x, is
looked for which minimizes the expected loss

E {L(@)}. 3)
XxY

The expectation concerns the set of all possible observations Y and possible
configurations of state X. Moreover this operation can be performed in two stages;

E {LE) =E{ E (e)|Y)}. @
YxX Y X|Y
Due to this last decomposition it is enough to consider the minimization of conditional

expectation

E {L()|Y}. )
XY v

The result of optimization is well known in particular but important case.
Theorem 1 (The case of continous space of state)

Suppose p(x,f)| Y )z <¢) is the unimodal density of probabilistic measure ab-
solutely continous in respect to Lebesgue one of the state vector x, (of nx1 dimension). -
Let also the conditional expectation exist
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$i=EGd¥y. G

Then the optimal estimate which minimizes the loss function L symmetric is the
conditional mean X} of (6). The conditional mean is the minimal variance estimate in
any case. The proof of this theorem is given in Appendix 1.

3. THE SOLUTION TO THE PROBLEM OF NONLINEAR FILTRATION
IN THE CONTINOUS SPACE OF STATE AND DISCRETE TIME CASE

Suppose the state of dynamical system evolves according to

Xev1 = a(Xp by tee1) + b Xk b)) Wi s o ) ()
k=01, ... :

xk”xlg Apx1s bnxrv Wk,xl','

{wyk=1,...} — white sequence of gaussian random variables w; ~ N(O,Qy). The latter
notation stands for the random variable of gaussian distribution, zero mean value and
Qi covariance matrix. Moreover the initial condition x, and wi(k=1,...) are
statistically independent.

On the other hand the observations change according to

k= h(xe t) + v » ®
ykmx_[’ ‘hmxlt vkmx1’ . ‘

n(k=1,...) is the white sequence of random gaussian variables; v, ~ N(0, Ry). The
sequences {wy:k=1,...} and {v:k ..} are statistically mdependent whereas mat-
rices 0, and R, are positively deﬁmte Qk>0 and R, >0.

Now, the solution to optimal filtering problem the evolution of' conditional den51ty
of probability, is readily obtained by the rule of Bayes in view of Markov model under
consideration (see Appendix II):

P(J’klxk).[l’(xdxk D P K- 1.tk — 1] Y- 1)dxk 1
.UP Oilxe) p (xadxe— 1) p (xk— 1 Ye— 1) dxg - dx,
P(x 5|Y,) = plxg) . (%)

1 1
PO = TP |20 R 1] 09
P = T A
O O RN C
Ok L b(xr 1) Ok b7 (x4, 1) R (96)

P(xu| X)) =

 9a)
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4. THE SOLUTION TO THE PROBLEM OF OPTIMAL TRACKING
OF ZERO-CROSSING INSTANTS OF HARMONIC WAVEFORM.
OPTIMAL CONTROLLING ALGORITHM FOR NONUNIFOR!

SAMPLING DPLL '

The dynamics of the nonuniform sampling DPLL which is a nonlinear feedback
system (see fig..1) is given in terms of equations

Xery = Xk + Opyy — O — 0o (10a)
vk = Apsinx, + o} (10b)
yi = AmCOSXk + v% . - (100)
Xtt) - the waveform vy = Asinx, + v,
being tracked P
Digitally cortrotled ]
t, -sampling instant  oscillator
Calculation
712 DCo e
P v =Acosx, + 2 —
Sampler

Fig. 1. Nonuniform sampling zérocrossing digital phase
locked loop DPLL

The deviation from the state of phase entrainment (zerocrossings of input
waveform) is given in terms of the instantenous phase error (shortly phase error)
process x;:k=0,1,..., 4, stands for amplitude, O, for the phase and w, for the radian
frequency of the input waveform. Index k is to mark the sampling instant #,:k=0,1,....
The disturbed by noise observations are given in terms of (10b—10c). The sequences
vi:k=0,1,..., v}:k=0,1,... are white, gaussian and statistically independent. The
digital oscillator of the loop of fig. 1 is controlled according to the algorithm

ey =4+ T —c,k=0,1, .. _ amn
T of (11) is the nominal period of sampling.
Also
T = %}I—IN (N being integer) (12)
0 .

while the perturbed N:1 phase entrainment is of interest. o

Now the problem is to determine the optimal controlling sequence ¢;:k=0,1,... .
This sequence should be chosen according to the criterion which measures the fidelity
of tracking of zerocrossing transitions of input waveform. The case of fidel tracking of
zerocrossings is called the state of phase entrainment. The speed of acquisition of phase .
lock is very important from the practical point of view. That is why the criterion which
is chosen to optimize is
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1|5Y{L s I Yad k=0, 1, ... 13)

In other words the control ¢;:k=0,1,... is to assure the minimal loss on every stage
of observations. v 7 :

In view of previous chapter the general solution to the problem stated before is as
follows: '

1) The determination of conditional density of probability

p(x, tkl Yk) k = 0, l, .

2) With this density in hand the optimal prediction of x,., which minimizes the
expected loss of (13) can be obtained. Note that

PGty 1Y) = [p(e 1) p (x, 1] Vi) dxe.. (14)

The density of (14) depends on control ¢;: k=0,1,... and &, — O, in view of (10).
The optimal control which minimizes

E {L (%) Ye) - @s)
X|Y .

is chosen. It is denoted as ¢%*, k=0,1,... . Thus one should set c;_, =¢;°%, while
P(xXe]xx— ;) of (9) is considered.
If the conditional mean

o1 L E{xpe 1| Y} (16)
is the solution to the problem of optimal prediction then
Zrr = E{xXes1| %} = E{Xx + Oy — O — 0oy Y} =
= E{x;| i} + E{Op+; — O4|Ys} — 0o} =

= % + E{((@re1 — O %) — woF (17a)
and :
#EExn|R) | (175)
Moreover the value of loss fur;ction for the optimal estimate of x;..  is
L(f+1) = L& + E{O4ry — G| T} — wpc” ") - (18)
Thus
P = R+ E{Ops, — O] ¥} w01k =0, 1, ... 9) -

is the optimal control while
Xk+1 =0
is the unbiased estimate of x,., for which

L(&k+1) = 0.
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5. THE OPTIMAL TRACKING OF PHASE OFFSET

The case of optimal tracking of the offset of phase versus the local reference from

DCO is considered in this ‘¢thapter.
The equatlons of the DPLL are in this case (see appendlx 3)
Xpay = xk — WoCx + Wy
-yt = Apsinx, + v}
_y% = Ancosx; + v}
. ~ NQO, Q)
vk ~ N(O Ry); vk ~ N(O, Rk)

. (20)

(20b)
(20c)
(20d)
(20e)

The optimal control ¢;: k=0,1,... is obtained according to (19). Suppose the density of

initial phase error is uniform in < —IIIT> closed interval;

px,) = %I Xp € <—ILI>.
Then
f = X/wo
=0
E{Ori1 — O =0
and ' |

Rk = E{xlek} = jxl’(x tklyk)dx
k=01,

The equations (9) are for this case

P(x» to-l Yo) = p(xo)
p()’klxk)jp(xklxk )P k-1, b1 | Yoo ) A%y

Pl t| V) = .
t B = .UP(YkIXk)P(XHXk 1) P (X 1ty 1|Yk 1) dxg— dxy
=0,1,.
Whereas
L 50 = Agsinxg?
PORI®) = POk IHIN) = e { +
1(y2 — A,cosxy)?
2 Ry
k=01, ..

and

(21a)

© (21b)

(1¢)
(1d)

(le)

(22a)
(22b)

(22c)
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1
Xg| Xg—1) = —F———=6€X
p ( kl k 1) \/m p{ 2 Qk— .
k=1,..

However, the distributions given in hand should be considered on circle
S!= < —II,IT> closed interval with equivalent end points in view of cyclic nature of
phase error process. Thus only x; from S* cycle manifold are concerned while (22¢) is
considered and (22d) is modified according to

1(xp—xg— 1 +@o 2 +2mH)2} @3)

pP(Xk [ X-1) = Z \/TQk_l { . Ok—1

Xpy Xg—1 € St k = 1, .

Tk — Xg—1 + wock '1)2} (22d)

Moreover the integration of (22b) inudues the S* circle manifold only. Now, the
practical way of computing the optimal control may be looked for. First of all the
conditional density of (23) can be represented in terms of Fourier series;

o0
POkl X g) = X @ elRRectod) (24)

n=-c0

Xks xk_l € Sl .

Similar representation can be used while the density of (22c¢) is considered (see
Appendix 4)

pOelx) = X bu(pp)el™* (25)
kaSI, Y = (}’Ilc-.)’%)’ k= 05 15 see

Secondly, the conditional density p(x,]|Y) can be given Fourier representation
also;

0

P 41 T) = ¥ (e 26)

n=-0

k=0,1,...
Thus the conditional density for the prediction purpose is

POt Yo ) = §p () Xe— )P ke y | Vi ) ARy =

n

o0 . o0
— i —X_, @, ) j - —
— j Z an, eIm(m—x_ + o) z Cn, (k—l) eina ¥k 1ka_.1 —

ny=-c0 n,=-00

o

o N .
= Z Z ej"x(xt"'wn“?—"x) a"l c"2 (k— 1) Jv;ejxk— 1("2 _"l) dxk—' 1=

n=-0 n,=-0
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-]
= Y 2l a,c, (k—1)enstoctt —

= Y calk|k—1)e (27a)
while _ ‘
cn(klk—1) = 2 a,c, (k—1) e/ (27b)
n=..-101,..

- It means that Fourier coefficients of the conditional density being looked for are given
in terms of previous ones according to (27b). Subsequently

POl Yi—y) = HP(.Vklxk)P(xklxk—1)P(xk—1|Yk—1)dxk—1dxk =
= Ip(yklxk)p(xklyk—l)dxk =

o0 8]

Z bnl(yk)ejxk"l 2 Cn, (klk— l)ejxk"Zka =

n, =-c0 n,=-00

0 0

Y X bu (D cny(k|k—1)ei®r+md%dyx, =

ny=-c0 n,=-c0

|
|

0

=21 Y bye_,(klk—1). @)
Also )
POMIPCl Vi) = T b,0e 3 aalelk=Des =
= S dgoen, (299)
while )
400 = ¥ crn®lk=Dba00 ~ @9b)
From (28) and (29b)
B POR| Ye-y) = 20T dy () (29¢)
Finally, according to (9a)
| ¢, (k) = % n=..,—1,01,.. (30)

k=1, ..
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It turns out that the evolving probabilities which are required for the solution of the
problem of optimal control are given in the recursive way in terms of their Fourier
coefficients;

co(k|k—1) = 2 a,c, (k—1) e/ >o¥) (3la)

&) = ) c-mklk=1)b, () (31b)

e (k) = %, n=..-101, .. D)
k=1, ..

Note, that in view of the cyclic nature of the error of phase it is enough also to
consider the control ¢°f*: k=0,1,... restricted to S* circle manifold.

6. OPTIMAL TRACKING OF PHASE AND FREQUENCY OFFSETS

Now the case of optimal tracking of phase and frequency offsets can be considered.
The equations of the loop while the incoming waveform is detuned in phase and
frequency versus the local reference are

X} 1 T—ci | [ x4 W, Ck wi
- - . 32
[xiﬂ] [0 1 :I[x% o | |w (322) .

On the other hand the equation of observations is the same as before

i A, sin x} vk
= : . 2
[yi] I:A,,, cos xi] + ‘l:vi (32b)

The first equation is different from the previous one while it contains additional
coordinate variable due to unknown offset in frequency.
Moreover

wi ~ N0, Qb); wi ~ N(0, Q) (33a)

and the sequences wj :k=0,1,... and w}: k=0,1,... are statistically independent.
The initial distribution of probability are

p(xt) = %, xte<-—ILII> = S, (33b)
p(x3) = ﬁa;’ Xt e <—dw + w,, 0, + do> (330
or
p(x3) ~ N(wy, R,). G

In view of statistical independence of phase and frequency offsets
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P (%) = p(x3, x3) = p(x3)p(x}). (33¢)
Now, the optimal estimates of phase and frequency are
e = E{xte1| %} = &' + 2% T — &% + wo)cx (34a)
and
1 = E{X% (I X} = 322':5 (34b)
Thus the optimal control is
cfF:k=01,. (35a)
cF = &% + x%TD/ (x + wy) (35b)
and :
g = 0. ' (35¢)
The required densities of probabilities are subsequently
| p(x, o] %) = p(xo) (362)
POlx) = ﬁexp{ _%(Yi —'Aénksinx:‘c)z - % 3 - A£:o§ xi)z} -~ (36b)
POalxi-1) = plek, x| ko1, X5-1) = B -
= 217\/?1—1@ exp{—%(xi — x5 1 (T— &) + o, cko-qtl)z/Q]IE—l} X

x exp{—%(xi —xi_l)Z/Qi_l}. o (360

The evolution of the density p(x,t;|¥;)(k=0,1,...) is described by the general expres-
sions (9). Moreover the marginal densities are used for calculations of %!} and %2

Now, let consider practical method of calculation of optimal control in this case.
The phase error x} : k=0,1,... will be restricted to S — circle manifold as before.”
Respectively

o«

p(xklxk—l) — Z a"ej"(xi—xlx—x—xi—xT‘*'(xi—x+mo)‘3‘i'11) X
1 | L, 2 \2.p02
X TQZ— exp _E(xk — X%-1)*/Q%-1 (37a)
k—1

and xi € S* while

00

: .
p(Xklxk 1) _m ooZH\/al;lTkl {—_(xk—xk 1 x%‘_l(T_ 0pt)+

‘ 1
+ 0o ¢, + 20T m)? | Q) 1} x exp{—i(xi—xi-l)z/Qi-l} (37b)
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x}, x}-, € St

POxlx) = 3 ba(r) e @370)
x},:-;l
and let
Py et = 5 & e {36t —srion). o

Now the conditional density is represented as
PxalY) = Y cu(k,xP) ek, (37¢)

n=-

while
. P(x:kal Yo) = P(xo): k= 0,1, ... (37f)
Thus B
POotlYey) = Jp(xklxk_l)p(xk_l | T, =
I o '
o
= f f Z a, e (e — Ry (T o) o
n1=-co
- —
. w o
X szk(x% — x%-y) Z Cn, (k—1, x}-1)e"2%e—y dx}—,dx}i-, =
n2=-oo
: o]
e _ ,
= J Z Z an ej”y.(x’&—xi—x(r_c’k'—'-1)+‘004'11) X
n =-c0 n,=-co 1
—
n
N | el gemy)
X Py (X% — x%-1) X ¢, (k~1,%%-)) fe’x}c—l "2 nl-dxi_ldxi_l =
“n
: o
o0
= ) 2a, fc,, (k—1,x%_,) eM®Focy) g =i (T4
n=-co -
X pwy (¥} — x3-,)dxj-;. ‘ ‘ (38a)
Let '

-]

ci(k|k—1,x2) & J c,,(k—l,x";"_l)ej"xi‘l(T_"ﬂl)pwzk(x%—xi—1)dxzk—1 (38b)

—
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Then the density being looked for is

and
Secondly
Also
~and
Thus

PG4 Yiey) = Y cu(klk—1,x3) ek (38¢)
(k| k—1,x2) & 20T a, c, (k| k— 1, x2) e/ (38d)

PO Vi) = fp(mxx)p(xxm_l)dxk -

o I
© 0
f Y b, Owe”in Y ¢, (klk—1,xF)eim2*kdxpdxt =
n=-—c0 . n,=-—
—o0 —-IT

n
Y X ba, 1) €n, (K1 k—1,x7) Jejxi("lﬂz)dxkd)(i =dx,%dx,?
n=—0 n=—0 s
© P » ’
= Y 20b,(0) |c-nlklk—1,x3)dx}. (39a)

n= -0
—

POl x)p (x| Yi—y) = Z b,.l(yk)ej"i"l X

X Y o (klk—1,xp)em2*k = Y d, (o xp) e (39b)
-]

dn (yk:x%c) = Z Cn—m(klk"" lax%)bm(yk)- (390)

pOx| Yi—y) = 211 fdo Ok xP) dxt . (39d)

As a matter of fact the following algorithm is obtained for recursive calculation of
required coefficients of the solution to the optimal control problem

> o]

. ci(klk—1,x3) £ fc,, (k—1,x%_,) e ™4u(T-%) dx2_ | (40a)

—
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pwzk(x%c — x}- ek k—1,x3) = 21 a, c,’,(k|k—l,xi)ej"“’°"*':1, (40b)

2
¢, (k, X%) — Qdon (yk: xk) , | (400)
211 j dy e, X%) dx}
dn(yk:xlzc_) = Z _cn—-m(klk—lax%)bm (yk) (40d)
k=1,.., n=.., —1,01,..

The difference between this latter case and the former one is visible now form (31)
and (40) in terms of Fourier coefficients of the evolving densities. However the
integration of (40a) and (40c) should be facilitated to make this algorithm more
feasible. This can be accomplished in terms of power series or Fourier integral. Namely
the conditional density can be represented as

n=—o0

» 2. 1 L,
P &Y = ) e”‘i":,_I—I , j ca(k, w) e dw. (41)
Now it is given in terms of Fourier series and Fourier integral.

I o
oo
px 4| Y-y) = f J Y auelmir ATt o)

n,=—c0
—II —co
[+

® 1 ox?
x pwzk(x% —x3) Y e k"2 30 Cn, (k—1,w)e” - dodx}_, dx}-, =

0
o0 0

= Z Z an el'ﬂl(xk—xi-lfT—ci"ll)+m°c‘;‘11) )(pwg (x% — x%_ 1) X
"1= — 0 "2= — 00
— 00
[ ]

J‘c,,z (k—1,0) e/**dwdx}-, =

— 0

*om

- z 211anejnx}tejrmuac"{_'1 %

n=—o0

. ‘o0 0o
x J‘ J\ ej"xi-z(T_cntyll.) eﬂi—t pwi—l (xi —_— xi—l)dxzk'_ 1 X
- —o

¢, (k—1,w)
X ————dw. . 4
X T do (42a)
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But

, | 1
J J‘e.lxk Jfo—n(T—cP 1))p i(xk —_— xk 1)dxk 1s C_(]CZ—H@

— 0
xi—-xk1=u

- [ Jermer e wa  pee

21T
@ _©
= f giMo—n(T—c2t,)) f g —H(@—=n(T—c1,)) Pug(@du x

(k—1,w)
X ¢p T dw

-]

= jeszk(w_"(T_c’t'll)) Pwi(w — n(T opt )) Cn(k 1 w) —
o =o—n(T - ¢

= J\ejxi_lm'PWi(w) C,,(k l o' -}-21;1(1’ — cop ))

— 0

while
Pw;;c (w) stands for the Fourier transform of Pwy, (u);

Pw%(w) = g{pwi(u)} s pw%(u) = y—_l{Pwi(w)} .

Let
. 1 )
P4 Ym) = Y, e”‘i"ﬁ Jc,,(klk—l,w)e"‘"idw.
Then

ca(k|k—1,0) = 20 a,e™ ey (k—1,0 + n(T — ©2) Pug ().

Secondly (see 39d)

o0

PO Yy = ¥ 218,00 | cokll—1,x0)dxt =

n=-—oo
—a0

(42b)

420)

@2d)
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0 o

= Y 2[b,(p) f f%c_n(klk—l,w)e'j“"§~xdwdxi =

= ) 20b,() | F Heaklk—1,0)}dxi =

= Y 20b,() | F Heopklk—1,0)} e dxi =

n=—ocoo w=0

— 0

— Y 20, cnklk—1,0).

n=—oo

Also (see 39f—39h)

POl P x| Yi-y) = X d, (e, X3) e 3"

and

duxt) = Y co-mklk—1,x3) b (i)
Thus

d"(yk'x%‘) = _%I Z Cn—m(k|k—l,w)bm(yk)e"‘”"‘*dw.

Let

) E Y cpomklk—1,0) b, ().
Then

© ] 1 .
PORIX)p G| Y) = ) elxinﬁ _[d.,(}'k,w)e"‘"tdw.
Thus
Pkl Yiey) = 20T dy (31, 0)

Finally '

caklk—1,0) = 2l a,e™ ¥ ¢, (k—1,0 + n(T — &) Pz (@)

(43a)

(43b)

43c)

43d)

43e)

(43f)

(43g)

(44a)
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GO®) = Y Coml1k—1,0) bu(30) (44b)
_ 4&?»“» .
cn(k, ) = m (44c)

Themarginal densities are readily obtained by using this form and the required statistics
either. Further improvements involving the special functions are possible either [1].

7. THE SIMPLIFIED CASE OF OPTIMAL TRACKING
OF PHASE OFFSET

1). Suppose the instabilities of phase are negligible; Then (6 stands for the function
of Dirac)

P(Xp|Xp—1) = 60, — Xk + 0o 7P 45)

and the integration of (27a) results in

PG4l = f 5= ey + 0 ) S eyl Deh-1dx,_, =

= ), cy(k—1)ertwtocit), : (46)
As a matter of fact the simplified fdrm of (27b) is
ca(klk—1) = c,(k—1) e/ @n .
n=..-—1,01, ..

2). Suppose the instabilities of phase are negligible and observations are noiseless.
Then '

POrlx) = 0k — Ansinx) 6k — Ancosxy). (48)
Now the integration of (28) is

POl Yi-y) = J‘p(yklxk)P(xkl Y- )dx, =

n

= jé(yi — Apsinxg) 0 (¥YF — AmCOSXy) i ca(k|k—1)e™ " dx, =

n=—o0
-II

H .
- [ofon =) § D g
Aim J

n=—co

_ $ alk=D O+ pb

| j v (499)
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2 191 ‘
.5(e1‘xk - yL%) = 5k — Ay sin %) 8 (7 — A cOS X) . (49b)

m

Also

POIX)P (54| Yie ) = 50k — Ansinx) 8 — dncosxy) Y e (klk—1)e*" =

‘ 2‘ | L e
- 5(ejxk - u) 2 calklk—T1)er. (50)
Am n=—c0
Thus
~ v VE T IVE
a1 —1) 5 e — 2
e (k) = T AvErE (51)
13 vk + kN
20 ,.;_mmc"(k'k D( A, '
However
ca(klk—1) = cy(k—1) e | (52a)
1 0n#0
Y7 Op = 52b
& (0) 2115"’ " {1 n=0 (52b)
and . |
g =0 (52¢)
’p = X/ wo. v (52d)
Thus
2 =1
C,,(k—l)ej"“’°c'*'1’5(ej"k _YE ‘+ J.Vk>
calk) = An ) _
oS o (T DA\
_— —_ Jnweci? 4
211 ,.fv:mzﬂc"(k De ( A,
2 3 |
co(k—1)5<eka — _u]_y">
— A _
-1 AR S
2 . 1 2 .1
. j Ye + Ve (Y + JVk
= JXp - .
s 2 3
In view of (53)
n i
2 s 1 2 .1
Pl tx] Y)dx = | jol e — Vi +Jyk) Uk +]y")dxk =
A, Ap

- -n
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n » '
2 4 ol 2 + jyi
_ (_VkZ.IYk) fa(e,-xk _ X&%)e-jxkdc,-xk “1. 64

m

Moreover
)14 bi

2 AN /02 4 ol ’
2k = fxp(x,tkli';)dx — kaj5<ejxk _ W;:Jh)()’k:]}’k)dxk _

1§
2 S | 2 + 1
= kaé(eixk _ Yk Z:yk)(yk:";lyk)e_j"kdeka _

Vi +jvi

m

= X ef* = and x, <—1II,II>. (55)

Let define (X stands for Cartesian product)

arg: < —A, Ap> X < —ApAp> » <—I1,II>,
1 of (55).
: y
i yh) - arg = = x,
Yk
Now the optimal DPLL in noiseless case is shown in fig. 2. Note that it is also
optlmal in the case of noiseless observations only.

X{t) 1 v
]
1, 1
x2 k DCO Gy arg —;";
k
2
1 % ]

Gy = 1/wy

Fig 2. Optimaf DPLL in noiseless case

8. THE SIMPLIFIED CASE OF OPTIMAL TRACKING

OF PHASE AND FREQUENCY OFFSETS

1). Suppose the instabilities of frequency are negligible. ’
Then

POkl xe-g)= Y X
' -~ m=w 201 Q]E—IQ%:—I
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10t —x1 T—c;°P Pt 4+ 2 ITm)>
exp{—-i(xk xXh—1—x%-1( ka )+ woc’®'y +21Tm) }5(x2k —x2_). (56)
k-1

Now the p(x,t; | Yi—1) of (38a) is

(x tkl Yk 1)_ z ZHG"C,, (k 1 xz) el"(":"‘“’n‘? 1) e —jnxi (T—y)

= Y cplk|k—1,x3)e 67
Thus .
calk|k—1,x2) = 2Ia,c,(k— 1, x3) e 1 g ~ImUT-c0) (58)
k=1,... n=.,-101,...
If
p(xol Yo) = p(xo) = p(x5)p(x5) (59)
and
plxd) = 12, xte <—-I,II> v (60a)
px3) = 124w, xj e <—Aw, + @, 0y + dwy> (60b)
then '
£ (0,x2) = - —— 5(n). (61)
%) = 31 24w,

Also respectively

POkl Yi—y) = ‘[P(J?klxk)P(xH Yi-)dx =

wy+ 4w,
J j Y, by (e Y e (klk—1,xf) e kdxjdxi =
4w, n = —00 n,=—oo
w,+dw, '
= Y 2[b, (%) j c_n(k|k—1,x})dx} (62)
e @y—4dw, '
PORIXIP (G Yiey) = X b G e™ Y (klk—1,xP)e 2%k =
= Z dn(yk’x%c)ejx}‘" : (63)
hOeD = Y o m(klk—l XB) b 0%) (64)

m=-cw0
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g+ dw,

POl Yoy = 21 f  dy (71, x3) dx3 | (65)
-—Amo+mo

n=..,-1,01.. k=1,..

2). Suppose the instabilities of phase and frequency are negligible and the
observations are noiseless.
Then

POrlxp—y) = 0(xk — xk—y — X5, (T— &%) + o &°7) 6 (x} — x%—,) (66)
and
PO = Sh — Apsinxg) S — A0S Xy) . (67)
Thus

p(x, tl Yk—l) = fp(xk!xk—l)p(xk‘-l | Y- ) dx, =

j&(x}c—x}‘_l—xi_l(T—ck P+ w2 )0 (xF— xF—, Z clk— l,xk_l)e""‘k dx3_dxi_,=

= X alk—1xPen(xh—x}(T—ci,) + woc) =
= X ailklk—1,x)e’™% (68)
ca(klk—1,x3) = c,(k—1, x3) e/ g ~ImWT=G2) (69)

n=..-,0,1,..., k=1,...

As a matter of fact

2 C |
Cx<klk—1,x%)a(efxi_y_k}!.y_k |
- - (10)

(k) = -1
1 & yE+ vk
2
I n};mzﬂc 2(klk—1,x )( . )
as in the phase offset only case.
Moreover
=0 (71a)
= (&% + D/ E% + oo) (71b)
1 1 ‘
c,(0,x3) = 30 7w 6(n) (71c)
k=01, ...

- Next one obtains the resulf already known from (70) (see 33)
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- of ot VE YR\ (¥R + vk S
= i5l et — .
c (k) = j (e k ™ ) ( . L (71d)
Thus
Yi - '
xp=arg>, k=1,.. (Tle
Vi
i = xq /o (711)
1 =0 : (71g)
But '
x3 = xt + (T — cP) x? — woc}. (72a)
Thus
1 1 opt

The phase error remains zero after two steps.

9. THE LINEAR APPROXIMATION OF CONTROL PROBLEM IN DPLL

Let the problem of optimal control is considered once again with 'simf)liﬁed
assumptions;

xt = xhoy + (T— c)xf-1 — Wock-1 + Wi (73a)

x: = x3_, + wi (73b)

wi ~ N©0,Q}), wi~ N(©0,07) (73c)

Ve = Apxk + vk, vi ~ NO,Ry) (73d)
k=201, ..

Now the equation of observation is linearized around the state of phase
entrainment. The equations of evolution of densities are

px, 1Y) = P (%) (74a) -
_ POrlx) p (x| Y- 1)
O R (74b)
k=01, ..

Before the evolving densities are given in hand let us state the problem in general way.
The general equation are?

X = Axk_l +ABCk_1 + Wi (753.)
Yy = ka + vg. o L (75b)

1) Matrices A, B, C, are time variant generally. The dependence on time is not being marked to avoid
proliferation. :
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A of (75) is the matrix of state, B is the matrix of control, whereas C is the matrix of
observation. Also wy and v, stands for noise components in vector form.
The densities of (74) are gaussian. Thus

Pty | Yo y) ~ N@&EZL Prol : (76a)
pOtalxy) ~ N _(ka, Ry). (76b)
Moreover '
Bl =E{X| Y-} = E{Ax_y + Beeoy + w| %oy} =
= AXZ1 + Be_, (76¢)
and - ’
Xp — Xl = Alxe-1 — REZD + wie (76d)
Also
Pt = E{Gg — %0 — Y| Y-} =
= AP AT + Q. (76¢)
That is why

POl Yeoy) ~ NG,

with £k~ and P}~! of (76c) and (76e).
The same way

Pt = E{(ye| Yiey} = CH1 (76f)
and .
Ve — B = Clo — 7Y + o (76g)
Thus - : '
E{e — 590k — %) 1 Y-y} = CPLTCT + R,. (76h)

P, HlY_ )~ N(e£i™1, CPE71CT+R,)
Now in view of (74b)

1 1
X4 |Y) = ———— - ex ——||x—5c"||2__}=
p (x4 Y) (2H)”|P§| P{ 5 1%k k Pl’z 1
1 1
= ———-exps—=| —Cx||2_}-
~ JenyR, p{ g0 = Ol
1 1 ck—1)2 }
————exp{ —= X, — X -1y
(2II)"IP§_1| P{ 2|| & k ”P',ﬁ 1

1
. m k T - _ sk 2
V@I |CP{CT+R exp{z ly — C&I{cps CT+Rk)‘1} (77a)

1% =C)YPC), n=2m=1
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That is Why
X — )%k 2 -1 = — Cx 2 4+ ||X — 5&" 12 11 -+
" k k” Pi "yk k" R kl ” k k " P: 1

_ _ (k2
lye — CXil (CPiCT+Rk)_1
Let R—kl =A.1—P,k‘-1_l=A2 and (CP’;CT'i‘Rk)_l =A3. ’
These matrices are positively definite and symmetric. Then theright hand side of (77b)is
() = Iyl — 20&1Cx)ay + ICxl%, +
+ Iald, — 200185 D, + 1%, +
— |y — Cxkll%,- (77c)

(]) stands for the scalar product of vectors: (alb) ,=aT Ab=(a|ADb).
Next

(77b)

fixell%, + IC xell%, — 2((yklcxk)A1 + (xklifc—l)Az) =
= Ixel%, + Ixeldrage — 2(Cxelyag + GE* 1) =
= x4, +cTaye — 2((xe| CT Ay + (il A 557Y) =
= Ixl%g rcTage — 2(xi ] CT Ay + A2%E7Y) =
= Ixkl%y+cTagc — 20|42 + CTA, O~ H(CT Ay + A2 %) Nag+cTage + |
+ (42 + CTA; 071 (CT Ay yx + Azii_l)”aﬁchlc +
— (42 + CTA, O H(CT Ay yp + A2 % Dy +cTage =
= flxx — (A + CTAL O (CT Ay yi + A2 % Y opecTayc +

v — (42 + CTA,C) HCT Ay + A2 % Doy +cTayc (774)
Now note then x; is not present in every component of (77¢) but
Ixe — (A + CTA; O M (CT Ay yi + A% D%y +cTasc (77¢)

and the presented decomposition is unique. That is why the rest of components sum to -
zero while (77a) is gaussian distribution. '
Thus

Pl = 4, + CTA,C =Pt 4+ CTRAC (179
and

o= (A, + CTA O (CT ALy + A% =

= PECTRY ye + i1 347, (779)
Summarizing one gets
x§ =xo; P§ =P (78a)
.’2’;—1 = Aiﬁ:i + Bck—l (78b)
Pl = APECI AT + Q) (78¢c)

%% = PECTRy + PE U NRETY ©(78d)
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P =Pt CTRYC; k=1, ... (78¢)

The equations (78) are well known in filtering theory as Kalman's filter algorithm in
the case of ¢,=0, (k=0,1,...). The optimal controlling sequence {cf?*; k=0,1,...} °
minimizes the expected loss on each stage of control. Note that matrix A4 is depedent on
P, k=1,... (see 73).

Also

Pt 4 CTRYC = PN+ PEICTREC). (79a)
Thus
Pik=( + Pi"'CTRI Ot pit, (79b)
Moreover by direct verification
d+D)yt=I—-I+DYHY? (79c¢)

if well established. Inversion in genefalized way AL, ,AA A=A
Respectively view of (79c¢)

~ D=PC'R™!C : ; M
D! = (R™'Q)"t(PCT) 1 (i)
I+ D7 =(PCT + RO (PCT)! (iid)
(I+D Y '=PCT(PCT+C 'R)™* =PCT(c"{(CPCT + R))"! =
= PCT(CPCT + R)"!C. : (i)

Thus
P = Pit — PICT(CPE'CT + RTYCPE! = PE! — K, CPA! (80a)
and o ’i
K, £ Pi~1CT(CPi~1CT + R)™! (80b)
Also by direct verification b'
P 1+ C"R™*C)"ICTR™' = PCT(R + CI_’CT)‘1 =K. (80c)
Now (78d) takes equivalent form from (80)

%= Kiye + (PF™! — K, CPE TP ight =
= - KO + Ky =
= %' + K — CHY. (81)

The derived expressions are useful in optimizing the nonuniform sampling DPLL
while its preformance is considered around the state of phase entrainment.
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11. KALMAN FILTER ORIENTED APPROXIMATION TO THE PROBLEM

OF OPTIMAL CONTROL IN DPLL

Kalman's filter equations are (c§?*=0)
5&8 = xO,'Pg = Po
-1 = Axk"} + B, (additional term By)
Pl = APiTIAT + O,
% = PRCTR¥'n + PY157Y)
= P! - K,CPi™?

%
|

K, = Pi"1CT(CPi™*C" + R)™' = PECTRY

=Pt 4 CTRAC
%=1+ K — CXH7Y
k=01, ..

~
™
-

|

(82a)
(82b)
(82¢)
(82d)
(82€)
(820)
(82g)
(82h)

Now let the model of state transitions refer to the zerocrossings of signal to the loop's

input. First

T = 211 - 2H< Qo) _T TQO
wo + Lo Q,<w, Do Wq o)
X}‘ = I
Xt = — 99
Wo

(83a)

(83b)
(83¢)

®, stands for the radian frequency of input signal, Q, for frequency offsets and # for
sampling instant at k moment. In view of last relations the equation of state transitions

in noiseless case is

HE RN SN

On the other hand the equation of observation at zerocrossing instant is

n=Cxx + v

Q
C=[1 0] A,,,w0<1 + w—")
v ~ NO,R); or 0

QO
c=[1 0] w0<1 + w_o>'

Because that zerocrossing instants are observed

. Je = Uy
Secondly from (82h)
=21 - K(Cx™ — vy

(83d)

(83e)

(83f)

(84a)

(84b)
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But —uv, does not differ from v; due to gaussian distribution assumed. Thus
=%t - KY% (84¢)
However ¥; of (84c) ‘ '
| L€ CH! + 0 . (84d)

can be recognized as the sample of the input waveform at estimated zerocrossing
instant. Moreover from (82b)
X1 = ACE™' — KeXa) + Bo (84e)

is the recurrence for the subsequent estimated zerocrossing instants while By = T. Next
by definition of information matrix

I,IZ Af Pi—l ‘ (853)

one obtains from (82f—g)
Kk - Ili“l CTR—I (85b)
It = AT ' oAt + CTRTIC (85¢)

R;=R while stationary gaussian white sequence is assumed.
Let

1). The initial information I3=0

2). The state equation is noise free
Then the expression for information matrix If is from (85c¢)

k
Ik = Z(AT_l)i—l CTR™% CA™ Y-t 4 (Ar—l)klg(A—1)k —_

R OI[1O[1 =17 2, _
:Z[ (1—1)1][ _[o 1 ]“’/R—
i —k(k—1)
I I ] P LT | e
- i;l[—(i—l) (-1 ]w IR=1 k—1) =tk k1) | /R B0
2 6
and -
2(2k—1) 6
Bt ph k(k6+1) k(kl-zkl) R /o a6
kGt D) k—DkG+1)
Amw°<1A + &) ’
o = or @o (86¢)
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Next
' 2(2k—1) 6

o - k(k+1)  k(k+1) R 1
Rt o 1 _
Ke=L CR = 6 12 PE )

k(k+1) (k—Dk(k+1)

~| €

22k —1)7 ,
kk+1) |1 [ke®] L _

A P [kz(k)] — k=1, (872)
k(k+1)

Now from (84¢)

SR+ B - B @)%+ T) o
P LW

The following expressions hold true in view of (87b)

a2k
Xk+1

k
Bog =101 - (Z ko () + kl(k))Yk + T 87c)
i=1
k
k1= =Y ka@®Y; k=01, ... (87d)
i=1

: he first equation refers to sampling instants while the second one to quantity
;noportional to frequency offset. Dlgltal PLL which implements obtained algorithm is
hown in fig. 3.

Asin{wt +6,) « W

- Y ]
k(K-
DCO ”"“1/0)0 Org'—y—&—
Acos(mh&,)i-v.f — 2 —{k, (k}H
7 W |
= 1 - e 90 K2
Mo = gy = o (17 ot ) = -_(hx,,)

“ig 3. The nonuniform sampling DPLL with the filter of second order and certain loss
of optimality due to the operation of argument

<cause of instabilities the gain K of (87a) cannot diminish to zero. Its final value can
oe design according to steady state criterion. If the jitter of phase and instabilities of
frequency are known in terms of additional noise then the gain K k=1,... can be
calculated in advance within presented approach either. Subsequent coefficients should
be stored in additional memory of the loop's filter. However the final gain should meet



114 M. Zottowski Kwart. Elektr. i Telekom.

the mentioned steady state criterion according to which the mean squared value of
oscillation is established in steady state. Nevertheless on the first stage of control the
calculated gain is dominant. Now let the loop of first order is considered. In this case

Xp = Xpoy + T (883)
X1 =x P —K Y+ T, frey = Xk (88b)
It = %k; Q-1 =0; I3=0, k=1,.. (88¢)
K = —l-k, k=1, .. (88d)

. wo

The digital circuitry of the loop of first order is shown in fig. 4. The constraint on loop’s
gain from below should be posed in this case also.

Asin lwgt + Gp) + V|
S/ : Yk

t,

.DCo 11w, Ky (k)

Rys. 4. First-order DPLL with variable coefficient

CONCLUSIONS

The approach to design of optimal nonuniform sampling digital phase-locked
loops DPLL-s has been presented in systematic way. The optimal controlling
algorithm on the circle has been considered first in the case of phase and phase and
frequency offsets. The evolving densities have been given in terms of their coefficients of
Fourier expansion. Similar case was considered by Willsky [1] while the problem of
estimation was of concern only. Because the practical algorithm should take into good
account the truncated expansion Cesaro—Féjer method of summation of Fourier
series is of interest in order to avoid any spurious behaviour resulting from truncation.
The limiting cases while the impact of noise is negligible have been considered either.
Each of two proposed linear approaches is almost optimal while the variance of phase
error process is small enough indicating the performance of DPLL in the linear region
around the state of phase entrainment. Otherwise these linear algorithms are
suboptimal only. As a matter of fact the presented paper can give rise to different
controlling algorithms of practical lmportance in aim to improve the performance of
nonuniform sampling DPLL-s.

Moreover the results presented in [4] can be used to establish convergence to the
state of phase entrainment if necessary. The criterion according to which the mean
squared value of oscillations is established in steady state may be chosen according to
limit properties of Kalman’s filter.
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APPENDIX 1
THE PROOF OF THEOREM 1

E Lix—R/Y)= | L (a+8) p(o, tY)du=
XY —

= T La—%+%) p(, Y)da, (A1-1)

a=x,—&%, pl, 1Y)=p(—a, t]Y)), Lx)=L(—x).
while L is convex
% L(a+§k:—’£g+% L(x—%'+%)>L(®) | (A1-2)
and the theorem follows from,;
E L(x,—%|Y.>E L(x,—&[Y,). - (A1-3)

xY xY

Suppose V,,, positively definite and

E Lix—R0Y)= | (=80T v —R) ptx, ¥ )x  (Al—4)
xY -
Then
VR B (8T (—R)= —2E v (x,~%) (A1-5)

xY x1Y

and the minimum is gained by §,= E xt=§?§.
xY,
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APPENDIX 2

» The derivation ofthe equatlons of optlmal nonlmear ﬁltratlon By the rule of Bayes

Pl ¥y) = P(x tk:yk' Y- 1)/P(Vk: Yk D=
= pOil % % Xx—1) p(X, 1 Yi=1) [ P Ok, Yi-y) =

= pOxlx 0. Xk ) P ot b Y- ) p Okl Y- y) (A2-1)
But ' -
POlx 4, Y y) = P(yklx ) S (A2-2)
in view of Markov property
Thus
Pt Y) = pOrlx, ) p(x, | Ya 1) [ P (| Yi—y) (A2-3)
Also
POkl Yi-y) = IP(Vklx,tk)P(x: ti| Ye—,)dx (A2—-4)
and
P 4| Ye—y) = JP (x| %, te— 1) p(x, 85— 1 | Vi ) X (A2-5)
Finally |

P(yklxk)j PO Xe— ) POy | Yy ) dxy—y
.U P (¥l xe) p(xe]xk—y) P(xk—1 ] Y- 1) A% ; dxg

P 4| Yy = . F(A2—6)

APPENDIX 3

The mathematical model of the nonuniform sampling digital phase locked loop
DPLL while quantization is negligible

The tracked waveform to the loop’s input is

X(t) = Apsin(@, f + 0(5) + v* (1), (A3—1)

A, is amplitude, 0(¢) stands for the phase and vl(t) for disturbing noise. The sampling
rate of DPLL is

oy =t + T — k=01, ... (A3-2)

T is the nominal sampling period of the DCO of the loop while ¢;:k=0,1,... is the
sequence of control. At sampling instants
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X(tk) = Xk = AmSin(COO b + B(tk)) + ! (tk) =
= Apsin(wy 4, + 6) + vi. (A3-3
However in view of (A3—2)
k=1
tk=to+(k—1)T— ZC". (A3—4
i=p
Thus
. N
Xk = AmSin (Hk — Wy Z C; (A3—5)
t,=0 : i=o
After defining the process of phase error
0,k =0
Xk Sf k-1 (A3—6)
B, — wy, Y ¢ k>0
i=o
one gets the equation of DPLL
Xk+1 = Xk + 0k+1 —_ Bk — Wy g (A3‘—7)
k=0,1,...
If 0(t)=0, (the offset of phase) then
Xe+q = Xp — WoCx + Wi (A3-8)
with noise component w}, (k=0,1,...) added.
If 0(f)=Q,t+0, (the offset of phase and frequency) then
Xesqg = Xk + Qo T — Qp¢cp — wocx; T = 2w, (A3—-9)
By setting »
x =x} and Q, = x (A3—10a)
(A3—10b)
one gets
xhy, = x} + X3 T — xpex — woc + Wi (A3—11a)
X34, = X} + wi. (A3—11b)

The additional noise components w}, w:k=0,1,... are to model the instabilities of

phase and frequency.
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APPENDIX 4

The expansion of p(y,|x,) into Fourier series

The conditional density p(y; | x;) can be considered as smooth function of the form -

POl x) = Fy(sinxy, cos x;) (A4-1)
or
ek — e TR ek 4 e I '
= F , = A4—-2
PO = B (o ) (a4-2)
u, —u, uy + u
= Fk( ! 2 2, = > 2) = Fy(u;,u;) (Ad4—3a)
and
u, = ek, y, = e "k, (A4-3b)
According to Taylor series
2 d'F.(0,0,u,,u o
Fluyg) = 3, TTEOtrt) (A4—4)
n=0 :
whereas
0 )
: d'Fk(O’O:ul’uz) = + u2 Fk(0,0) =
' du, Ou,
_w [(n) 0"F(0,0) = Jr—n
= ,g'o( )W ‘ ; Cudn, (A4-—35a)
_ 0" F(0,0)
e = <r> Tu, 0 (A4—5b)
d°F,(0,0,u,,u,) = F,(0,0), O'=1. (A4 —5c)
Thus
- n C"t . '
Felpu) = Y Y 2w (A4—6)
n=g r=p H:
While coming back to required Fourier expansion
PORIX) = Y ba() e (Ad4-7)
one obtains
c',’ v
ba) = 3 SN, (A4-8)

Il=[)



TOM XXXVHI — 1992 Optimal nonuniform... 119

M. ZOLTOWSKI

OPTYMALNE PETLE CYFROWE Z NIEJEDNOSTAINYM PROBKOWANIEM
SLEDZACE PRZEJSCIA PRZEZ POZIOM ZEROWY
PRZEBIEGU ODSTROJONEGO W FAZIE LUB W FAZIE 1 CZESTOTLIWOSCI

Streszczenie

W pracy przedstawiono sposéb projektowania cyfrowych petli fazowych z niejednostajnym prob-
kowaniem poprzez optymalny algorytm sterowania na okrggu. Rozwazono odstrojenia w fazie oraz w fazie
i czestotliwosci przebiegu wejsciowego. Podobny przypadek byl rozwazany poprzednio przez Wil-
Isky’ego [1). Niemniej jednak rozwazany byl problem estymacji. Ewoluujace rozklady prawdopodobieristwa
podano poprzez ich wspotezynniki Fouriera. Przedstawiono takze przypadki graniczne i aproksymacje
liniowe. Praca daje podstawy dla réznych algorytmow sterowania, ktorych celem jest ulepszenie dziatania
cyfrowych petli fazowych z niejednostajnym prébkowaniem.
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Cyfrowe petle fazowe — wybrane problemy'._»,'f'I;f"f-_
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Podsumowano wyniki prac autora nad cyfrowymi petlami fazowymi. Uklad petli
fazowej jest ukiladem o istotnym znaczeniu we wspodlczesnej telekomunikacji, a jego
zastosowanie stanowi rowniez podstawg realizacji wielu technik pomiarowych. Po wstepie
wprowadzajacym w problematyke i podstawowe pojecia krok po kroku udostgpniane s3
czytelnikowi wyniki wiasnych badan, ktorych zakres obejmuje najistotniejsza czg§é prob-
lematyki dotyczaca cyfrowych petli fazowych. Byly one prezentowane na licznych semina-
riach, konferencjach krajowych i zagranicznych. Obok rezultatéw podstawowych pedano
szereg wniosk 6w o znaczeniu praktycznym. Przedyskutowano réwniez obszary stosowalnosci
rozwazanych metod i dokonano poréwnan. W koticu przedstawiono perspektywy dalszej
pracy nad cyfrowymi petlami fazowymi oraz podano gléwne tezy zwiazane z uzyskanymi

1. WSTEP

Petla fazowa PLL (ang. — phase locked loop) datuje swoje istnienie od 1932 roku,
kiedy to ukazala si¢ praca H. de Bellescize’a pod tytulem ,,La reception synchrone”
w czasopiSmie Onde Electrique, vol. 11, June 1932, pp. 230—240. Na tamte czasy byla
ukladem egzotycznym o niewielkim znaczeniu praktycznym. Obecnie natomiast
znajdujac szerokie zastosowanie we wspolczesnej telekomunikaciji petla fazowa jest
nieodzowng czgscia wigkszosci nowoczesnych urzedzen telekomunikacyjnych. W tele-
wizorach uklad ten stuzy do wlasciwego rozmieszczenia obrazu na ekranie kineskopu
— synchronizacji linii, a takze w systemie NTSC do wlasciwego odtworzenia sygnalow
chrominancji decydujacych o barwie odbieranych obrazéw. W odbiornikach radio-
wych petla fazowa wchodzi w sklad dekodera sygnatu stereofonicznego.

Ciagly postgp w zwigkszaniu niezawodnosci, szybkosci dzialania i jako$ci oraz
jednoczesnie zmniejszajacy si¢ koszt i malejaca wielkos¢ uktadéw scalonych VLSI
(ang. very large scale of integration) sprawily, ze istotnie wzroslo zainteresowanie
zastosowaniem cyfrowych petli fazowych DPLL (ang. digital phase locked loop), czyli
petli fazowych wykonanych w technice cyfrowej. Cyfrowosé petli pozwala bowiem
omina¢ szereg problemow dotyczacych analogowej realizacji; miedzy innymi czutosé
na wolnozmienne dryfy i nasycanie si¢ elementéw, potrzeby kalibracji i okresowego
strojenia a rowniez trudnosci z budowaniem petli wyzszego rzedu. Mozliwo$é obrbki
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sygnaléw w czasie rzeczywistym czyni z petli cyfrowej uklad do wielu zastosowan
natomiast cyfrowos¢ pozwala na stosowanie roznorakiej adaptacji. Teoria cyfrowych
petli fazowych jest jeszcze w trakcie uzupelniania i zuwagi na dzialanie ukladu w czasie
dyskretnym rozni si¢ od teorii petli analogowych. Pojawiaja si¢ nowe zjawiska, ktore
wynikaja z nieliniowosci petli.

Celowos¢ stosowania petli fazowej, jako ukladu o wszechstronnym zastosowaniu
we wspolczesnej telekomunikacji; znalazla potwierdzenie w ramach teorii optymalnej
filtracji i detekcji sygnatow [R — 14,15].

Zastosowania petli fazowych dotycza;

1) Modulacji i demodulagciji sygnatow AM, FM, PM lub mieszanych, cyfrowych
lub analogowych o réznych specyfikacjach modulacji, w przypadku sygnalow
analogowych i cyfrowych o roznych formatach.

2) Rekonstrukcji sygnatéw taktu w celu detekcji sygnalow.

3) Syntezy przebiegdbw o roznych czgstotliwosciach.

Do innych zastosowan naleza filtry $ledzace, filtry synchroniczne, przesuwniki fazy,
sterowniki predkosci obrotowej silnikow, przetworniki analogowo cyfrowe. Uklad .
petli znajduje zastosowanie w systemach satelitarnych, w systemach sterowania na
odleglo§é, w tak zwanej telekomunikacji dalekiej przestrzeni, réznego rodzaju
systemach telemetrycznych, pomiarowych i sterowania. Dlatego mozna uwazac, ze
uktad petli fazowej ma podstawowe znaczenie we wspolczesnej telekomunikacji
i stanowi rowniez podstawe realizacji wielu technik pomiarowych. Zjawiska podobne
do zjawisk w petli fazowej, okreslane wsp6lnym mianem synchronizmu wystgpuja
réwniez w maszynach elektrycznych, ukladach biologicznych i wielu zdarzeniach
przyrodniczych oraz innych dziedzinach techniki [R —7)]. Petla fazowa jest ukladem
nieliniowym ze sprze¢zeniem zwrotnym, w ktorym przebieg z generatora lokalnego, tak
zwany przebieg odniesienia, nadaza za zmianami sygnalu wejSciowego. Proces
przejSciowy regulacji w petli nazywamy synchronizacja lub procesem synchronizacji
natomiast jego zakonczenie .okre§la si¢ mianem stanu synchronizmu. Poszczegblne
uklady petli cyfrowej wykonane sa w technice cyfrowej. Pamigtajac o wymienionych
zaletach cyfrowej realizacji istotna jako§¢ w poréwnaniu z petla analogowa wnosi
generator petli sterowany cyfrowo DCO (z ang. digitally controlled oscillator).
Cyfrowa technika realizacji prowadzi w tym przypadku do liniowego i szerokiego
zakresu przestrajania w funkcji czestotliwosci generowanego przebiegu odniesienia
o bardzo duzej stabilnosci (stabilizacja rezonatorem kwarcowym).

Wadg sa ograniczenia technologiczne techniki cyfrowej i zwigzana z nimi mniejsza
w pordéwnaniu z p¢tla analogowa osiagalna szybko$¢ dziatania cyfrowej petli fazowe;.
Tym niemniej w wielu zastosowaniach mozna stosowa¢ uklady hybrydowe, w ktorych .
obrobka szybkozmiennych sygnaldow odbywa si¢ w czgsci analogowej natomiast
przebiegi zmieniajace si¢ wolniej przetwarzane sa w sposob cyfrowy. Rozwijana
obecnie technologia oparta na arsenku galu moze przesunaé obszar zastosowan
cyfrowych ukladéw synchronizacji o okolo dwa rzgdy na skali czgstotliwosci.

Teoria optymalnej filtracji potwierdzajac zasadno$¢ struktury funkcjonalnej petli
fazowej (rys. 1) stwarza rowniez podstawy do jej algorytmicznej realizacji w oparciu
o procesor do przetwarzania sygnalow. Mozliwos¢ bezposredniego programowego
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Sygqot Btqd
wejsciowy | Detektor fazy Filtr
fazy petli
Lokal
generator
sterowany

Rys. 1. Schemat funkcjonalny petli fazowej

sterowania ukladem synchronizacji jest nowa cecha w poréwnaniu z pgtla analogowa.
Projektowanie cyfrowych petli fazowych podobnie jak innych uktadow wymaga
specyfikacji ich parametréw. Na tym etapie pomocna jest analiza teoretyczna, w ktorej
korzysta si¢ z pojecia modelu uktadu. W oparciu o analiz¢ modelu mozna uzyskaé
wyrazenia okre§lajace parametry i zaleznosci bgdace przedmiotem zainteresowania
zamiast lub w uzupelnieniu do badan do§wiadczalnych. Modelem nazywamy matema-
tyczny opis ukladu przeznaczony do przewidywania jego wlasnodci, okreSlenia
parametrow jego dzialania, wyjasnienia obserwowanych w nim zjawisk. '

Zlozonoéé¢ stosowanego modelu uwarunkowana jest jego przeznaczeniem. Od-
wolujac si¢ do fizyki wiemy, ze nie potrzeba stosowa¢ elektrodynamiki kwantowej
w sytuacjach, gdy wystarczy opis klasyczny, tak jak najistotniejszych cech ruchu
najblizszych planet nie potrzeba wyjasnia¢ w oparciu o ogdélna teori¢ grawitacji.
Ponadto w poréwnaniu z przyrodnikiem inzynier ma mozliwo$¢ konstruowania
ukladéw w zgodzie z przyjetym przez siebie modelem jesli uktadem ogélnie nazwaé
zrodlo interesujacych nas zjawisk. Streszczane wyniki uzyskano droga analizy
w ramach teorii ukladow dynamicznych, w tym teorii procesow Markowa. Za-
stosowano rowniez modelowanie komputerowe.

Detektor fazy
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" 1Uktad
X (4] Filtr NP _ Filtr  ipmbk. | Fittr
Sygal Srodkowo T () srodks;m T | cyfrowy
Y| ]
wejsciowy przepustow : preepy L_.r.-.l
Szerokosd I + Chwila
pasma fittru k! probkowania
— = B - \\ —= B —-—
[ le I Y7
‘ \\ NP g DCO
, SN Generator
NP - liczba pozioméw cyfrowej N _ sterowany
modulacji fazy \\ ? cyfrowo
AN |
N
SO _| Detektor | Dane
- danych
\

Rys. 2. Schemat ideowy ukiadu synchronizacji z operacja potggowania w celu wydobycia informaciji dla
cyfrowej petli fazowej [R —3,4]
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2. TECHNIKI WYDOBYWANIA INFORMACJI
DLA CELOW SYNCHRONIZACI

Informacj¢ potrzebna do synchronizacji otrzymuje si¢ przez:

1) Odpowiednie zaprojektowanie filtru petli w celu uzyskania wymaganych
wlasnosci czgstotliwosciowych petli w przypadku demodulacji sygnaléw analo-
gowych.

2) Odpowiednia konstrukcje detektora fazy (np. detektor w fazie i polfaz1e — ang.
mid-in-phase detektor) w przypadku detekcji sygnatéw cyfrowych.

3) Zastosowanie kodu synchronizujacego (np. kodu Manchester).

4) Zastosowanie operacji potggowania w celu usunigcia sygnalu modulujacego
.z sygnalu w przypadku demodulacji i detekcji sygnalow cyfrowych lub innej operacp
nieliniowej w celu wydzielania sygnalu rytmu przesylania danych.

5) Zastosowanie petli typu Costasa, lub S —K w celu osiagnigcia efektu podobnego
1o potggowania [R —1].

| e S
1S ) Micwadraturowy | bt | |
| Fittr |
. Hils) | ty cyfrowy |
X(t) Attr | | | |
Sygnat wejsciowy | |
wejsciowy ]
z modulacjg : E;llftrrowy |
cyfrowg fazy X$ )
A pory . |
Sygnat [ & | Cyfrowa petla |
N® - liczba pozioméw synfazowy L | fazowa
cyfrowej modulacji fazy _“ Detekcjo danych
; . P
PNP (Xﬁ,x;)=—2NT;]2:—1‘|m (X',:+in)N

Rys. 3. Wydobywanie informacji do synchronizacji w petli S—K [R —1]

6) Zastosowanie petli z remodulacja, w ktoérej stosuje sie modulator w petli
sprzgzenia zwrotnego w celu usunigcia wplywu modulacji na pomiar bledu nadazania
przebiegu odniesienia z generatora lokalnego petli za przebiegiem no$nym sygnahu
wejsciowego.

Aczkolwiek kazda z wymienionych technik moze by¢ przedmiotem osobnych
dociekan i roznych porownan to efekt ich zastosowania pozwala na przyjecie dla celow
analizy uproszczonego modelu petli, w ktorym przebieg wejéciowy pozbawiony jest
modulacji. Nie oznacza to oczywiscie, Ze nie uzasadnione jest badanie konkretnych
szczeg6low realizacji ukladéw synchronizacji. Na przyklad przedmiotem zaintereso-
wania autorow pracy [R —23] jest migdzy innymi wplyw interferenciji miedzysym-
bolowych w petlach wykorzystujacych rézne techniki wydobywania informacji dla
celow synchronizacji. Tymniemniej niepozadany wplyw interferencji miedzysym-
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Rys. 4. Wydobywanie informacji do synchronizacji w petli typu Costasa [R—23]
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Rys. 5. Wydobywanie informacji do synchronizacji w petli z remodulacjg [R —23]
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Rys. 6. Uzyskiwanie informacji do synchronizacji w ukladzie z detektorem fazy z catkowaniem w fazie
i potazie [R —28]. Calkowanie moze by¢ wykonane w technice cyfrowej

[125]
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I . , . Detektor fazy
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Rys. 7. Wydobywanie informacji do synchronizacji w uktadzie z informacja cyfrowa zakodowang w kodze
Manchester. Zamiast przerzutnikéw monostabilnych mozna uzy¢ bardziej czuly detektor do wykrywania
zboczy przebiegu wejsciowego

bolowych, ktorych nie mozna uniknaé¢ powinien by¢ znikomy jesli petla ma dzialaé
prawidlowo.

W celu zmniejszenia wplywu tych interferencji stosuje si¢ adaptacyjne wyréwnanie
charakterystyki czgstotliwosciowej kanatu telekomunikacyjnego. Istnieja rowniez
algorytmy realizujace lacznie wyréwnywanie i synchronizacj¢ strumienia danych
[R—27]. Przyklady metod wydobywania informacji przedstawiono na rys. 2—7.

3. PODZIAL CYFROWYCH PETLI FAZOWYCH

Podstawa do okreslenia parametrow ucyfrowienia sygnalu wejsSciowego petli sa
twierdzenia o prébkowaniu [R —25,26].

TWIERDZENIE O PROBKOWANIU PRZEBIEGOW DOLNOPASMOWYCH

Przebieg dolnopasmowy o rozpigtosci czgstotliwoSciowej B moze byé od-
tworzony*

1) Na podstawie probek pobieranych jednostajnie z czestotliwos$cia probkowania
fs>2B

2) Na podstawie probek pobieranych niejednostajnie w kolejnych jednakowych
przedzialach czasu o czasie trwania ¢, =1/f; i cz¢stotliwo$é probkowania f; okre§lona
jest jak w p. 1.

 TWIERDZENIE O PROBKOWANIU SYGNALOW SRODKOWO-PASMOWYCH

* Przebieg Srodkowopasmowy o rozpigtosci czestotliwosciowej Bi skupiony wokoét
czg¢stotliwosci Srodkowej f, moze by¢ odtworzony*

* wiernos¢ odtworzenia zalezy od zastosowanej interpolaciji
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1) Na podstawie probek pobieranych jednostajnie z czgstotliwodcia probkowania
/s spelniajaca warunki : ;

a)fy > 2B :
2 2
"’z‘ﬁ(fv * g) <Jo< 7(f° - g)

i [ jest liczba calkowita dodatnig.

2) Na podstawie probek pobieranych niejednostajnie w jednakowych, kolejnych
przedzialach czasu o czasie trwania t,= 1/f, i czgstotliwo$¢ probkowania jest okreslona
tak jak w punkcie 1). ‘

Te znane twierdzenia dotyczace sygnaléw dolnopasmowych i srodkowopas-
mowych pozwalaja okresli¢ czgstotliwo$¢ probkowania na podstawie rozpigtosci
cze;stotliwoéciowej probkowanych sygnaléw. W przypadku duzego oddzialywania
zakltéceri (szumu) dobierajac czgstotliwo$é probkowania nalezy uwzglednic zdolno§é
Sledzenia przez petle uskokéow czestotliwosci wynikajacych z naglych odstrojen
przebiegu wejsciowego od przebiegu odniesienia z generatora lokalnego petli.

Poprzez zwigkszenie czestotliwosci probkowania podnosi sig stosunek mocy
sygnatu do mocy szumu. Ogoélnie petle cyfrowe mozna podzieli¢ na dwie klasy; petle
z jednostajnym i niejednostajnym probkowaniem. W petlach z niejednostajnym
probkowaniem rolg detektora fazy pelni uklad prébkujacy. Proces synchronizacji
w takiej petli polega na regulacji odstgpu czasu pomigdzy ‘pobieraniem kolejnych
probek przebiegu synchronizowanego w taki sposob aby uzyska¢ zgodno$¢ chwil
probkowania z chwilami przejs¢ przez poziom zerowy przebiegu synchronizowanego.
Dlatego probkowanie w takiej petli jest niejednostajne ‘co wyjasnia jej nazwe. '

Druga klase stanowia petle z jednostajnym probkowaniem. W tych petlach
probkowanie odbywa si¢ ze stala czgstotliwoscia. Natomiast poszczegolne uklady
funkcjonalne petli sa wykonana w technice cyfrowej cyfrowa wersja ich analogowych
odpowiednikéw. Czgsto role detektora fazy spelnia cyfrowy uklad mnozacy. Obydwie
klasy petli mozna wstepnie scharakteryzowa¢ w sposob nastgpujacy. Petla z niejedno-
stajnym probkowaniem jest uktadem bardziej nieliniowym w poréwnaniu z petla
z jednostajnym probkowaniem. Wzmocnienie takiej petli zalezy od czestotliwosci
przebiegu synchronizowanego. Dlatego w dluzszym przedziale czasu petla ta nie
nadaza, bez modyfikacji, za liniowo zmiennym uskokiem czestotliwosciowym.
Natomiast na petle ta nie oddziatywuja wyzsze harmoniczne przebiegu wejsciowego
a oscylator lokalny petli moze by¢ przestrajany w szerokim zakresie czestotliwosci.
W petli z jednostajnym prébkowaniem i ukladem mnozacym jako detektorem fazy
ograniczone jest wzmocnienie petli wynikajace z koniecznosci sttumienia wyzszych
harmonicznych. Detektor fazy takiej petli jest oczywiscie uktadem bardziej ztozonym
niz petli z niejednostajnym probkowaniem. ' ‘

4. PRZEBIEG ZJAWISK W CYFROWYCH PETLACH —
DYNAMIKA CYFROWYCH PETLI FAZOWYCH

Dynamike petli fazowych bada si¢ gidwnie w celu okreslenia warunkow istnienia
synchronizmu, ktéry powinien charakteryzowaé si¢ wymagana stabilnoécia i odpor-
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noscia na zaklocenia. Synchronizm P: Q (P, Q — liczby catkowite) to stabilne zjawisko,
w przebiegu ktorego na P okresow przebiegu §ledzonego przypada Q okresdow
z generatoralokalnego petli. W modelu matematycznym synchronizm reprezentowany
jest przez stabilny punkt okresowy majacy wlasno$¢ przyciagania trajektorii wzglednie
odpowiedni cykl graniczny, gdy istotne jest kwantowanie i jego efekt nalezy uwzglednié.
W praktyce ma si¢ do czynienia z zaburzonym synchronizmem.

Zaburzeniem jest odstrojenie przebiegu wejSciowego w czestotliwosci, modulacja,
zaklocenie losowe itp. Gdy liczba poziom6w kwantowania w ukladzie synchronizacji
(liczba pozioméw dotyczy glownie przetwornika analogowo-cyfrowego) jest duza to
mozna kwantowanie pomina¢. Poniewaz petla cyfrowa jest ukladem, w ktoérym
regulacja odbywa si¢ w czasie dyskretnym to badanie dynamiki petli przy pomocy
modelu matematycznego mozna sprowadzi¢ do badania ciagu odwzorowan. W grani-
cznym przypadku pominigcia efektow kwantowania mozna si¢ poshizyé gladkim
modelem topologicznym. Uklad, ktérego model matematyczny wyznacza ciag
odwzorowan nazywamy ukladem z czasem dyskretnym. Pomijanie efektow kwan-
towania jest znanym zabiegiem teoretycznym, stosowanym na przyklad przy okres-
laniu charakterystyk czasowych i czgstotliwosciowych filtrow cyfrowych. Liczba
poziom6éw kwantowania musi by¢ odpowiednio duza, zeby szum kwantowania nie
degradowal wlasnosci projektowanych uktadow.

W przypadku modelu topologicznego istnienie synchronizmu i jego whasnosci
uzaleznione sg-od polozenia punktéw réwnowagi, rodzaju ich stabilnosci, wielkosci
obszaréw przyciagania itp. Kwantowanie mozna traktowaé réwniez jako zaburzenie,
ktore wprowadza cykle graniczne wok 6l punktow réwnowagi modelu topologicznego.
W skrajnym przypadku, gdy kwantowanie jest bardzo zgrubne nie mozna je traktowaé
jako zaburzenie. Stan synchronizmu w takim przypadku okreSlony jest przez cykl
graniczny. Zwiazana z tym cyklem granicznym wielko$é oscylacji powinna by¢
odpowiednio mala w zaleznosci od zastosowan.,

Charakter wplywu zaburzenia w ramach gladkiego modelu topologicznego wynika
z gladkiej ciagloSci odwzorowan ze wzgledu na parametr, gdy nie ma zmian
bifurkacyjnych. Natomiast stan ustalony okreSlony jest przez wlasnodci zbioréw
granicznych. Stan synchronizmu mozna scharakteryzowac rOwniez poprzez podanie
miary na zbiorze punktéw granicznych a écilej puntéw niebladzacych. Jest to rozklad
punktowy w przypadku pojedynczego punktu rownowagi stabilnej. Jezeli w modelu
uwzgledni¢ dodatkowo zaktécenia o charakterze losowym to ich wplyw w stanie
ustalonym mozna scharakteryzowa¢ przez podanie miary probabilistycznej, ktorej
no$nik zawiera punkt rownowagi stabilnej modelu bez zaktécen, okreslanym réwniez
jako przypadek deterministyczny. _

Analogicznie do charakteru zmian argumentu czasowego, gdy méwimy o modelu
z czasem dyskretnym i czasem ciaglym mozna mowic o ciaglej i dyskretnej przestrzeni
stanu. W przypadku gladkiego modelu topologicznego méwimy o ciaglej przestrzeni
stanu. Gdy nie zaniedbujemy zakl6cen losowych ladcuch Markowa modelujacy
dynamik¢ ukladu jest lancuchem z ciagla przestrzenia stanu. Natomiast, gdy
uwzgledni¢ kwantowanie przestrzen stanu jest przestrzenia dyskretng a lancuch
Markowa laficuchem z dyskretna przestrzenia stanu. Cykliczny charakter procesu
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bledu fazy (bledu nadazania za przebiegiem synchronizowanym) stwarza mozliwo§¢
rozwazania modelu ukladu synchronizacji z bazowa przestrzenig stanu wynikajaca
z operacji nakrycia [R —9]. W praktyce przestrzen nakrywajaca jest przestrzeniq R,
podczas gdy przestrzefi bazowa torusem 7 wymiarowym T, gdy rzad p@th jest rowny
n. Zwarto§¢ przestrzeni bazowej jest jej istotna wlasnoscia, gdy wybrac ja na przestrzen ’
stanu. Sposrod bardziej ztozonych zjawisk dynamicznych autorowi udato si¢ odkry¢
w petli drugiego rz¢du zjawisko chaosu przejsciowego. Dotyczy ono parametrow petli
cyfrowej o znaczeniu uzytecznym. W teorii ukladow synchronizacji znany jest inny
klasyczny przyklad skomplikowanej dynamiki spoza obszaru parametréw ukladu’
o znaczeniu uzytecznym [R — 20,21]. Charakteryzuje go kaskada bifurkacji prowadza-
ca do chaosu. W streszczeniu omowione sa nastgpujace zagadnienia,

1) Synchronizm N:1 w cyfrowej petli fazowej I- rzgdu z dwupoziomowym
kwantowaniem i idealnym ukladem kwantowania.

2) Synchronizm innych rzgdow niz N:1 w petli I-rzgdu z me]ednostajnym
probkowaniem i idealnym uktadem kwantujacym.

3) Synchronizm N:1 w petli z ni¢jednostajnym probkowaniem II-rzedu Odkrycie
zjawiska chaosu przejsciowego w petli.

4) Nowe kryteria stabilnosci dla cyfrowych petli z niejednostajnym proébkowaniem
dowolnego rzedu.

5) Stabilnos¢ lokalna petli z jednostajnym probkowaniem. Nowa metoda analizy.

6) Porownanie petli z jednostajnym i niejednostajnym prébkowaniem.

7) Petle z niejednostajnym prébkowaniem w obecnosci zaktécen losowych. Wplyw
szumu na zjawisko chaosu przejsciowego w petli I1-rzedu. Petla zmodyfikowana i jej
wlasnoéci. _

8) Petla z dwuwartosciowa korekcja bledu fazy. Zastosowanie teorii weryfikaciji
hipotez do optymalizacji petli.

9) Optymalne petle fazowe z niejednostajnym probkowaniem do sledzenia
przebiegu odstrojonego w fazie i czgstotliwosci wzgledem przebiegu odniesienia.
Ponadto w streszczeniu poroOwnano metody analizy i scharakteryzowano ich skutecz-
nos¢. Streszczenie koncza tezy, dyskusja i szkic perspektyw dalszej pracy w dziedzinie
cyfrowych uktadéw synchronizacji.

5. SYNCHRONIZM N:1 W CYFROWEJ PETLI FAZOWEJ I-RZEDU
Z DWUPOZIOMOWYM I IDEALNYM UKLADEM KWANTUJACYM [S—2]
(UWAGA W PRACY [S—2] m=N)

Petle cyfrowa I-rzgdu z niejednostajnym prébkowaniem, ktéra wykorzystuje
Z_]aWISkO synchronizmu N:1 cechuje przede wszystkim:

— Sledzenie chwil przej§é przez poziom zerowy przebiegu wejsciowego. W przypa-
dku niezaburzonym na N okreséw przebiegu $ledzonego przypada jeden okres
przebiegu z generatora lokalnego petli (rys. 8).

— Realizacja detektora fazy przy pomocy ukiadu prébkujacego.

— Filtr petli pierwszego rzedu o dzialaniu proporcjonalnym.
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Uktad. prébkujacy |

i kwantujacy
Przebieg r—————— “"“i. Wzmocnienie pgtti
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o pulsacji @ | Q . L—
odstrojony w !_ _ *_k _____ 1
~ fazie i czestotli -
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Rys. 8. Schemat modelu petli I-rzgdu zniejednostajnym proébkowaniem. Odstrojenie wzglgdne o jo N =1).
Wryniki dla N=1 latwo wykorzystaé, gdy N> 1

Wiasnosci takiej petli zbadano przy pomocy wlasnej metody graficznej, gdy:

— S$ledzony przebieg harmoniczny jest odstrojony w fazie i czestotliwosci
wzgledem przebiegu z generatora lokalnego pgtli.

—~ nie ma zaklocajacego szumu

— brane sa pod uwage dwa skrajne przypadki graniczne: idealny uktad kwantujacy
— liczba pozioméw kwantowania jest duza i dwupoziomowy uklad kwantujacy.

W rozwazanej sytuacji mozna przy pomocy metody graficznej uzyskac informacje
dotyczaca stabilnosci petli odnosnie:

Petli z idealnym ukladem kwantujacym

Uzyskane informacje dotyczq

a) sposobu os1qgama stanu synchromzmu na podstawie badania warunkow
istnienia punktow rownowagi stabilnej modelu matematycznego petli w funkcji jego
parametrow.

b) warunkéw braku synchronizmu, gdy punkty roéwnowagi traca wlasnoS¢
przyciagania trajektorii.

¢) warunkéw braku zjawiska poslizgu bledu fazy (ang. cycle slipping phe-
nomenon).
Otrzymane wyniki mozna zilustrowac graficznie w funkcji parametréw wzmocnienia
petlii odstrojenia wzglednego od czestotliwosci nominalnej generatora lokalnego petli.

Petli z dwupoziomowym kwantowaniem

Uzyskane informacje dotycza:

a) warunkow braku zjawiska poslizgn bledu fazy w funkcji parametrow petli;
wzmocnienia petli i odstrojenia wzglednego od czgstotliwosci nominalnej generatora
petli.

b) wielkosci oscylacji w stanie ustalonym

¢) ilustracji otrzymanych wynikow
W obydwu rozwazanych przypadkach petli stan synchronizmu na plaszczyznie
wyznaczonej przez parametry, wzmocnienie petli i odstrojenie wzgledne, charak-
teryzuje strefa synchronizmu ograniczona od dolu przez znormalizowana czgstot-
liwos¢ pracy uktadu, od gory przez warunki braku zjawiska poslizgu bledu fazy oraz
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warunki istnienia punktéw roéwnowagi stabilnej a z bokow przez warunki istnienia
punktéw rownowagi stabilnej lub cyklu granicznego. Ponadto zastosowana metoda
pozwala na ocene czasu trwania synchronizacji. W pracy [S—2] podano definicj¢
braku zjawiska poslizgu (przeskoku bigdu fazy) za Osborne [R — 3]. Definicje tg mozna
uogo6lnié - korzystajac z pojecia przestrzeni bazowej i przestrzeni nakrywajacej
(rys. 9) [R—9] ' '

Przesfrzeﬁ nakrywajgca

\ " Zbiory réwnowazne
\/-\ [ Relacja réwnowaznosci }

Rzut

—_ N N O » Przestrzen

bazowa

Rys. 9. Ilustracja pojecia przestrzeni nakrywajacej i przestrzeni bazowej

Definicja

Warunek braku poélizgu blgdu fazy jest spelniony jezeli trajektorie bledu fazy
(zbiory kolejnych punktéw reprezentujacych chwilowa warto$¢ bledu fazy) w prze- -
strzeni bazowej i pewnym zbiorze ze zbior6w rownowaznych przestrzeni nakrywajacej
(rys. 10) sa jednakowe dla kazdego warunku poczatkowego bledu fazy.

Czas | ° /Trojek’corio btedu fazy
*
* Przestrzef
. ¢ | nakrywajgca
- f - t i———
Rzutowanie
Czas . Czas T . Trajektori
Trajektoria . rajektoria
* / bedu . btedu
* fazy . fazy
» *
L] .
; . - — ‘Przestrzen
bazowa

Rys. 10. Ilustracja warunku braku poslizgu bledu fazy.



132 M. Zotowski Kwart. Elektr. i Telekom.

W przypadku petli wyzszego rzgdu niz pierwszy poslizg bledu fazy moze byé nie do
uniknigcia dla pewnych obszar6w warunk6éw poczatkowych [R —4].

Szeroko$¢ strefy synchronizmu mierzona wielkoscia przedziatu czestotliwosci, dla
ktorego istnieje synchronizm niezaleznie od warunkéw poczatkowych bledu fazy
nazywamy zakresem wciagania lub chwytania (ang. pull in range). Czesto autorzy
dodaja jeszcze warunek braku poélizgu bledu fazy. Natomiast szeroko$é strefy
wynikajaca z warunku istnienia synchronizmu (punktu rownowagi stabilnej rownania
petli lub przyciagania cyklu granicznego) nazywamy zakresem trzymania (ang. hold in .
range). Zakres trzymania jest zwykle szerszy niz zakres chwytania i tak jest
w przypadku petli z niejednostajnym probkowaniem. -

Pojecia zakresu trzymania i wciagania dotycza modelu petli bez zakldcen
losowych. Natomiast, gdy szum zaklocajacy istotnie wplywa na dzialanie petli
parametry charakteryzujace proces synchronizacji i synchronizmu maja sens statys-
tyczny. Niektore zjawiska w petli z czasem dyskretnym nie maja bezposrednich
odpowiednikow w petlach analogowych z czasem ciaglym i ciagla przestrzenia stanu.
Wiyniki pracy [S — 2] dotyczace stabilnosci petli I-rzedu sa w czesci nowe. Dotyczy tona
przyklad dokladnego wyznaczenia obszaru nie wystgpowania zjawiska poslizgu bledu
fazy. Ich $cistos¢ ma sens w ramach badanych modeli.

X3, j-*_\ | x

Kaq gix)- Ax

Rys. 11. Tlustracja nowego modelu petli z pracy [S— 5]

6. SYNCHRONIZM INNYCH RZEDOW NIZ N:1 W PETLI I-RZEDU
Z NIEJEDNOSTAINYM PROBKOWANIEM

Synchronizm innych rzgdéw niz N:1 w petli I-rzedu z niejednostajnym prob-
kowaniem jest przedmiotem rozwazan w trzecim rozdziale pracy [S— 7]. Omdéwiono
réwniez droge do chaosu, gdy wzrasta wzmocnienie petli w przypadku synchronizmu
N:1. Pokazano diagramy bifurkacyjne obrazujace powstawanie oscylacji o réznych
okresach. Zmiany bifurkacyjne pojawiaja si¢ w okre§lonym porzadku, opisanym
w twierdzeniu Szarkowskiego. Zastosowano model topologiczny pomijajac kwan-
towanie w amplitudzie przebiegu wejéciowego. W przypadku malego wzmocnienia
petli dla synchronizméw P: Q (P, Q liczby calkowite) na plaszczyznie wyznaczonej
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przez parametry; wzmocnienie petli i odstrojenie istniej strefy synchronizmu nazwane
jezykami Arnolda, ktéry badal dyfeomorfizmy okrggu [R —10]. Istnienie tych stref
wiaze si¢ z istnieniem stabilnego okresowego punktu réwnowagi na okregu, od-
powiedzialnego za stan synchronizmu. Stabilno$¢ oznacza przyciaganie trajektorii
w sasiedztwie punktu réwnowagi. W zasadzie w tym zakresie liczba obrotu zdefinio-
wana poraz pierwszy przez Poincaré w pelni charakteryzuje model petli, gdy
odwzorowanie opisujace dynamike petli jest dyfeomorfizmem okrggu. Podano
twierdzenia dotyczace tego przypadku.

Gdy synchronizm jest innego rzedu niz N:1 to petla nie jest uktadem $ledzacym za
przejéciami przez poziom zerowy przebiegu synchronizowanego. Natomiast wy-
stepuja stabilne oscylacje blgdu fazy, w ktorych w niezburzonym przypadku na
P okreséw przebiegu wejciowego przypada Q okresow przebiegu z generatora
lokalnego petli i czgstotliwosci tych przebiegow sa w stosunku Q : P. Wyjasniono efekt
nakladania sig stref, gdy wzmocnienie petli staje si¢ duze, istnienia obszar6w lokalnej
stabilnosci oraz braku poslizgu bledu fazy. Wyjasniono symetri¢ i regularno§¢
otrzymanych wykreséw strefy synchronizmu. '

Gdy model petli opisuje dyfeomorfizm okregu i parametry dotycza strefy
synchronizmu to wystepuja wszystkie korzystne zjawiska z punktu widzenia prze-
znaczenia ukladu do synchronizacji. Mianowicie ma miejsce stabilno$¢ stanu syn-
chronizmu dla dowolnego poczatkowego bledu fazy, brak poslizgu blgdu fazy oraz
stabilnoéé strukturalna. Stabilnos¢ strukturalna oznacza zachowanie wlasnosci doty-
czace synchronizmu przy matych zmianach dotyczacych calego modelu. Szerokos¢
strefy zwiazana z synchronizmem N:1 jest najwigksza, liniowo zalezna od odstrojenia
w czestotliwoéci przebiegu wejciowego. Dlatego ten synchronizm jest najbardziej
interesujacy z praktycznego punktu widzenia zwazywszy dodatkowo wigksza linio-
wo§é — punkt staly zamiast punktu okresowego.

7. SYNCHRONIZM N:1 W PETLI II-RZEDU Z NIEJEDNOSTAINYM
PROBKOWANIEM.
ODKRYCIE ZJAWISKA CHAOSU PRZEJSCIOWEGO [S—3]

Szczegblowe rozwazania dotyczace synchronizmu N:1 w petli drugiego rzedu
z niejednostajnym prébkowaniem przedstawiono w pracy [S—3]. Zastosowano
metody topologiczne. Dynamike¢ petli II-rzedu z niejednostajnym probkowaniem
opisuje rownanie nieliniowe, r6znicowe drugiego rzgdu. Wyznaczono model topologi-
czny z dwuwymiarowa przestrzenia stanu. Rozwigzaniem réwnania jest przebieg
bledu fazy charakteryzujacy odstrojenie od stanu synchronizmu. Z uwagi na
cykliczno$é bledu fazy jako przestrzen stanu wykorzystano torus 7'2. To samo
réwnanie opisuje petle impulsowa i petle cyfrowa drugiego rzedu, gdy pominaé
kwantowanie w amplitudzie przebiegu wejéciowego. Rozwazania przeprowadzono
z punktu widzenia ogoélnej teorii ukladéw dynamicznych.

Na podstawie badania réwnania zlinearyzowanego mozna okresli¢ warunki
istnienia stanu synchronizmu, gdy przebieg synchronizowany jest odstrojony w fazie
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i czgstotliwosci wzgledem przebiegu z generatora lokalnego petli. W celu zbadania
dynamiki na calym torusie dokonano jego podzialu na obszary. Nastepnie zbadano -
obrazy w odwzorowaniu opisujacym dynamike petli. Z uwagi na zagiecie przestrzeni
torusa, ujawniono w otoczeniu punktu réwnowagi niestabilnej istnienie zbioru
hiperbolicznego o zlozonej strukturze topologicznej. Zbior ten jest podzbiorem zbioru
Cantora i mozna go scharakteryzowac przy pomocy tzw. rozbicia Markowa i dynami-
ki symbolowej. Zbiér ten nie ma wlasnoSci przyciagania trajektorii i nie jest
atraktorem. Tym niemniej w sasiedztwie tego zbioru trajektorie maja cechy trajektorii
przebiegajacych w sposob przypadkowy. Dlatego zjawisko zwiazane z tym modelem
mozna nazwa¢ chaosem przejsciowym. Odkrycie tego zjawiska wskazuje na mozliwosé
zawieszenia synchronizmu (ang. hang up phenomenon) o chaotycznej naturze
i przedluZzeniu procesu przejSciowego pomimo, ze lokalna szybko$¢ osiagania stanu
synchronizmu moze by¢é najwigksza. Stwierdzono rowniez mozliwosé istnienia
synchronizmu innego rzedu, zwiazanego z istnieniem trajektorii okresowej o okresie 4.
Wykazano rowniez przydatnos§¢ obrazu rozmaito$ci stabilnych i niestabilnych punk-
téw rownowagi do scharakteryzowania obszaréw przyciagania do punktu rownowagi
stabilnej reprezentujacego stan synchronizmu w petli. Calo$é rozwazan osadzono
w ramach ogélnej teorii ukladéw dynamicznych podajac liczne twierdzenia i defini-
cie [S—3]. Okazjonalnie zjawisko chaosu przejSciowego w petli II-rzedu zostato
potwierdzone w pracy [R —11]. Ustosunkowanie si¢ do wynikéw w niej zawartych
przedstawiono w pracy [S— 5]. Ponadto wskazano na rozwiazania ukladowe, w kt6-
rych unika si¢ tego zjawiska. Natomiast wplyw szumu na zjawisko chaosu przejs-
ciowego scharakteryzowano w pracy [S—9]. Powstanie podkowy charakterystycznej
dla zjawisk chaotycznych w przedstawionym ujeciu wiaze si¢ z zagi¢ciem przestrzeni
jaka jest torus a nie jak to si¢ zwykle przyjmuje ze zginajacymi wlasnosciami samego
odwzorowania.

8. NOWE KRYTERIA STABILNOSCI DLA PETLI
Z NIEJEDNOSTAINYM PROBKOWANIEM

- Autorowi tej pracy udalo si¢ rowniez odkryé nowe kryteria stabilnosci dla petli
z niejednostajnym prébkowaniem [S— 5]. Metoda, ktéra zastosowano przypomina
dotyczaca twierdzenia Popowa dla ukladéw z czasem ciaglym a jeszcze bardziej jego
odpowiednika z czasem dyskretnym podanego przez Cypkina. Réinica wynika

'z rozwazanej przestrzeni stanu. Zamiast przestrzeni euklidesowej rozwazania dotycza
przestrzeni bazowej S* — okregu. Do opisu procesu bledu fazy uzyto funkcjonalne,
nieliniowe rownanie z czasem dyskretnym. Z uwagi na fakt, 7e petla posiada jedno
wejscie i jedno wyjécie rownanie to jest rownaniem skalarnym i moze byé rozwazane na
rozmaitosci wymiaru 1, niezaleznie od rzedu petli. Rownanie takie mozna otrzymaé
stosujac technike szeregdw Laurenta znang réwniez jako przeksztalcenie Z. Moty-
wem poszukiwan nowych kryteriow stabilnofci byla cheé okreslenia klasy petli
z niejednostajnym probkowaniem, ktére osiagalyby zaburzony w czgstotliwoéci stan
synchronizmu N:1 mozliwie szybko i niezaleinie od poczatkowego bledu fazy.
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Natomiast pierwszym impulsem w tym kierunku bylo odkrycie zjawiska chaosu
przejsciowego w petli II-rzedu z sinusoidalng nieliniowoécia oraz wspolistnienie
synchronizmu innego niz N:1 dla pewnego obszaru jedynie innych warunkow
poczatkowych bledu fazy. Dalsze szczegbly dotyczace tego zjawiska przedstawiono
w poprzednim rozdziale tego streszczenia. Praca dotyczaca nowych kryteriow
stabilnoéci sklada sig z trzech czgsci. W pierwszej rozwazono zaburzony synchronizm
N:1, gdy zaburzenie dotyczy odstrojenia w czestotliwosci, dodatkowego szumu .
zaklécajacego i efektéw kwantowania w amplitudzie przebiegu wejsciowego. Roz-
wazania oparto na pojeciu przestrzeni nakrywajacej i przestrzeni bazowej. Rownanie
funkcjonalne petli opisujace jej dynamike rozwazane jest na okrggu S' poprzez
rzutowanie trajektorii punkt po punkcie.

Zgodnie z nowym modelem petli z niejednostajnym probkowaniem przebieg bigdu
fazy x jest wypadkowa znanego przebiegu x; wyznaczonego na podstawie modelu
zlinearyzowanego, przebiegu z petli sprz¢zenia zwrotnego oraz przebiegu zaklocajace-
go z. Funkcje z czasem dyskretnym k;, i k;, maja sens odpowiedzi impulsowych
ukladéw liniowych z czasem dyskretnym. Wyrazenie g(x) — Axma sens odchylenia od
modelu liniowego. Natomiast g(x) wyraza nieliniowo$¢ petli (charakterystyke detek-
tora fazy) za$ A> 0 jest parametrem. Dzigki zdefiniowaniu funkcjonahlu p o wlasnos-
ciach podobnych do normy mozna podaé¢ oszacowania dotyczace: liniowej czgici
modelu petli i nieliniowej czgsci modelu petli. Oszacowania te dotycza kazdej funkcji p
W ten sposob, gdy przestrzenia stanu jest okrag S* mozna rozwazy¢ rozne przestrzenie
sygnaloéw; przestrzef sygnalow o skonczonej pseudoenergii, przestrzen sygnalow
o skofczonej amplitudzie w stanie ustalonym, gdy czas odpowiedzi zmierza do
nieskonczonosci, przestrzen przebiegdw o skoficzonej wartosci szczytowej, a w konicu
przestrzen przebiegbw o skoniczonej mocy §redniej. Mozna rOwniez w oparciu
o wspomniane oszacowanie dotyczace nieliniowosci i skladowej liniowej modelu
rozstrzygaé przynalezno§¢ procesu biedu fazy do wybranej przestrzeni.

Oszacowania dotyczace nieliniowoéci sa ogdlne. Wystarczy, gdy konkretna
nieliniowo$¢ jest w obszarze ograniczonym przez dwie proste wzglednie przez wigksza
ich ilo§¢. W ten spos6b mozna rozstrzygna¢ istnienie stanu synchronizmu, szacowaé
amplitude oscylacji w stanie ustalonym w przypadku kwantowania w amplitudzie,
szacowaé wartodé Sredniokwadratowa oscylacji w stanie ustalonym wynikajaca
z obecnoéci szumu zakldcajacego, wreszcie szacowaé maksymalne odchylenie od stanu
synchronizmu. Mozna réwniez podaé prosty algorytm sterowania synchronizacja, gdy
nieliniowo$¢ jest sinusoidalna. Nalezy zastosowaé kwantowanie dwupoziomowe
w pierwszym etapie a potem wielopoziomowe. W ten sposdb mozna unikna¢ zjawiska
chaotycznego zawieszenia stanu synchronizmu w petli II-rzedu. Ponadto przy pomocy
przedstawionej teorii mozna badac zakres chwytania i zakres trzymania synchronizmu
w przypadku petli dowolnego rzgdu. W opraciu o uzyskane wyniki mozna okre§li¢
klase petli, ktore osiagaja stan synchronizmu N:1 niezaleznie od poczatkowego bledu
fazy. Do tej klasy naleza petle z nieciagla charakterystyka detektora fazy. W pracy
podano schematy takich petli oraz ich modele matematyczne. Szereg wynikow
sformulowano réwniez w postaci twierdze. Chociaz przeprowadzona analiza ma
charakter jakosciowy jako analiza najgorszego przypadku; jezeli tylko nieliniowos¢
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znajduje si¢ w pewnych granicach to pewne wlasnosci maja miejsce, to jednak
wigkszo$¢ oszacowan tej pracy moze by¢ uzyteczna rOwniez na etapie projektowania
cyfrowych uklad6éw synchronizacji. Natomiast dokladniejsze studia dotyczace naj-
drobniejszych szczegolow moga by przeprowadzone w oparciu 0 modelowanie
‘komputerowe. W pracy przegladowej Lindsey i Chie [R — 1, pp. 426 —427] wskazali na
niedogodnos¢ dotyczaca znanych im ,,normowo” zorientowanych metod w przypadku
analizy petli wyzszych rzgdéw. Poniewaz opisana metoda jest ,,normowo” zorien-
towana metoda, ktora zostala zastosowana do petli wyzszego rzedu réwniez, to mozna
stwierdzi¢, ze niedogodno$¢ wskazana przez Lindsey’a i Chie zostala usunigta.

W czgci drugiej pracy metod¢ uogdlniono na przypadek dodatkowej modulacji
AM amplitudy i fazy PM i zanikéw [S—6). Natomiast w czefci trzeciej [S7]
uwzgledniono petle sledzaca uskok liniowo rosnacej czestotliwoéci odstrojenia
wystepujacy przy znanym efekcie Dopplera lub przeszukiwaniu zakresu czgstotliwosci
oraz petle ze zmiennymi wspolczynnikami. Poniewaz czestotliwo§é chwilowa wejs-
ciowego przebiegu $ledzonego wplywa na wzmocnienie petli nalezy tym wzmoc-
nieniem sterowa¢ w procesie synchronizacji by osiagna¢ stabilny stan synchronizmu.
Podano warunki wystarczajace stabilnoSci uzasadniajac je w ramach przyjetego
modelu petli w postaci funkcjonalnego nieliniowego réwnania na okregu bardziej
zlozonego niz w przypadku czgsci I. Po raz pierwszy taki przypadek byl badany przez
Chie [R—2].

P¢tle o zmiennych wspolczynnikach mozda stosowal réwniez w przypadku
istotnego wplywu zakl6cen losowych. Cyfrowos¢ ukladu stwarza mozliwo$éé latwego
przestrajania jej parametrow jesli zastosowac do tego celu na przyklad mikroprocesor.
Zmienno$§¢ wspodlczynnikow okresla si¢ droga kompromisu miedzy zapewnieniem
szybkiej synchronizacji i jednoczesnej eliminacji wptywu zaklécen. Najlepszy kom-
promis mozna osiagna¢ stosujac wyniki teorii nieliniowej filtracji. Jednak uktad staje
si¢ bardzo zloZony i problem spelnienia wymagania pracy w czasie rzeczywistym moze
by¢ istotnym czynnikiem rozstrzygajacym o zastosowaniu takiego ukladu. Petla
o zmiennych wspoélczynnikach w obecnosci zaklocen losowych byla po raz pierwszy
rozwazana przez Rocha [R —18]. Zastosowanie natomiast teorii filtracji do optymal-
nego przestrajania takiej petli bylo przedmiotem zainteresowania autora tego
streszczenia [I—1]. Zastosowanie zmiennych wspélczynnikéw petli rzeczywiscie
przyspiesza proces synchronizacji i jednocze$nie stopniowo eliminuje wpltyw zaktocen
losowych (szum kanatu telekomunikacyjnego) na dzialanie uktadu synchronizacji.
Modelem matematycznym ukladu podobnie jak w czeéciach I i II jest nieliniowe -
rOwnanie funkcjonalne na okregu. Podane twierdzenia wynikaja z nalozonych
ograniczen na liniowa i nieliniowa cze$é modelu i z charakteru zaktécen losowych.

9. STABILNOSC LOKALNA PETLI Z JEDNOSTAJNYM PROBK OWANIEM
NOWA METODA ANALIZY

- W pracy [S—4] podje¢to problem stabilnofci lokalnej petli z jednostajnym
~ probkowaniem. W przeciwienistwie do petli z niejednostajnym prébkowaniem wzmoc-
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nienie takiej petli nie zalezy od czgstotliwosci przebiegu wejsciowego. Czgstotliwosc
prébkowania petli jest jednostajna i moze by¢ dobrana w oparciu o twierdzenia
o prébkowaniu sygnaléw dolnopasmowych lub srodkowo-pasmowych (rys. 12).

Uktad prdbkujgcy Detektor fazy

Przebieg i podtrzymujgcy uktad mnozqgey D{z)
wejéciowy | Filtr - _ Fittr
=] wejsciowy : cyfrowy
Konwersja
AlC
Stata czestotliwosé DCO
probkowaniq Gomerator
sterowany
cyfrowo

Rys. 12. Model petli z jednostajnym probkowaniem

Podobnie, jak w przypadku petli z niejednostajnym probkowaniem jako model
matematyczny uzyto rOwnanie funkcjonalne z czasem dyskretnym. Problem stabilno-
§ci lokalnej rozwazono w oparciu o zlinearyzowana postaé tego réwnania w sytuacji
deterministycznej. Wplyw zaklécen losowych uwzgledniono w pracach [I—3.4].
Problem stabilnosci lokalnej uznano za wazki z uwagi na wystgpowanie w rOwnaniu
zlinearyzowanym skladnikéw oscylacyjnych, ktorych stlumienie jest istotne do
zapewnienia stabilnosci stanu synchronizmu. Badany synchronizm sklasyfikowano
nie na podstawie czestotliwosci probkowania lecz na podstawie czgstotliwosci
przebiegu z generatora lokalnego petli, ktory podlega dyskretyzacji zgodnie ze stala
czestotliwoscia probkowania i czestotliwosci przebiegu wejsciowego. Rozwazono jako
najbaidziej istotny synchronizm 1:1.

Otrzymane zlinearyzowane réwnanie pgtli mozna sklasyfikowaé jako odpowied-
nik z czasem dyskretnym roéwnania Volterry drugiego rodzaju, o zmiennych w czasie
parametrach. W przypadku petli analogowej taki opis nie jest konieczny z uwagi na
znaczne tlumienie wszystkich harmonicznych, gdyz pe¢tla ma wlasno$ci ukladu
dolnoprzepustowego. Natomiast, gdy uklad jest z czasem dyskretnym to jego
charakterystyka czestotliwo$ciowa jest okresowa i dlatego problem tlumienia wy-
zszych harmonicznych zdaniem autora wymagat wigkszej uwagi niz w przypadku petli
analogowych o modelu z czasem ciaglym. Zastosowano trzy metody badania
otrzymanego rownania stwierdzajac zgodno§¢ otrzymanych przy ich pomocy wyni-
kow. Pierwsza metoda polegala na-szacowaniu normy rozwiazania w oparciu
o szacowanie gérnej granicy normy opisujacej wielko$¢ oscylacji w stanie ustalonym.
Podano ‘warunki dostateczne istnienia i jednoznacznosci rozwiazywania, istnienia
stanu ustalonego, w oparciu o twierdzenie Banacha o punkcie stalym ciagu od-
wzorowan. Druga metoda polega na rozwigzaniu obcigtego uktadu rownan algeb-
raicznych w celu dokladniejszego oszacowania rozwiazania w stanie ustalonym.
Wreszcie trzecia metoda polegala na znalezieniu oszacowania wielkosci oscylaciji
w stanie ustalonym przy pomocy symulacji komputerowej. Kolejno, metody te
charakteryzuja si¢ rosnaca zlozonoscia i skutecznoscia przy jednoczesnie malejacej
pogladowosci. Z ich zastosowania wynika mozliwos¢ stltumienia oscylacji blgdu fazy
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o dowolna wielko§¢ jesli tylko czgstotliwo$¢ probkowania dobrana jest tak,
ze czgstotliwoSC podstawowa oscylacji przebiegdbw harmonicznych z czasem
dyskretnym jest rézna od zera. Pozwalaja ponadto na oszacowanie wielkosci
oscylacji.

Wyprowadzone wzory moga by¢ uzyte na etapie projektowania. Tlumienie

oscylacji pozwala na uniknigcie zjawiska poslizgu blgdu fazy. Tym niemniej odbywa
si¢ to kosztem zmniejszenia wzmocnienia petli. Por6wnanie obu klas petli z jednostaj-
nym i niejednostajnym probkowaniem jest przedmiotem rozwazan w nastgpnym
rozdziale. :
Mozna zaproponowa¢ rozwigzanie petli z jednostajnym prébkowaniem nie wymaga- -
jace tlumienia w petli wyzszych harmonicznych. Jest ono w trakcie opracowania.
Podobnie jak w przypadku petli z niejednostajnym probkowaniem zastosowana
analiza jest sluszna dla petli dowolnego rz¢du, poniewaz roéwnanie splotowe jest
skalarne niezaleznie od rz¢du petli.

10. POROWNANIE PETLI Z JEDNOSTAINYM
I NIEJEDNOSTAINYM PROBKOWANIEM

W oparciu o wyniki opisane w poprzednim rozdziale, ktore dotycza stabilnosci
lokalnej petli z jednostajnym probkowaniem oraz podane wczesniej wlasnosci petli
z niejednostajnym probkowaniem mozna dokona¢ porownania obu klas petli. Pod
wzgledem konstrukcyjnym -obie petle roznia si¢ zastosowanym detektorem fazy
mierzacym odstrojenie od stanu synchronizmu. W petli z niejednostajnym prob-
kowaniem $ledzacej przebieg harmoniczny role detektora fazy pelni ukiad probkujacy,
podczas gdy w petli z jendostajnym probkowaniem réwniez o sinusoidalnym typie
nieliniowosci pelni t¢ funkcje uklad mnozacy. Je§li poréwnaé petle z obu klas
o zblizonych czgstotliwosciach probkowania to konieczno$¢ sthumienia wyzszych
harmonicznych w petli z jednostajnym probkowaniem ogranicza wzmocnienie tej petli
w poréwnaniu ze wzmocnieniem petli z niejednostajnym prébkowaniem. Z opisanych
w rozdziale V i VI wlasnosci wynika wigksza szeroko§¢ strefy synchronizacji, szerszy -
zakres chwytania i trzymania stanu synchronizmu petli z niejednostajnym préb-
kowaniem oraz mozliwo§¢ szybszego osiagania stanu synchronizmu. Dotyczy to petli
I-rzedu. Z uwagi na male wzmocnienie wlasnosci petli z jednostajnym probkowaniem
beda takie jak wlasnosci zaburzonego dyfeomorfizmu okregu. Zalety obu petli moga
by¢ podobne jesli duzy poziom mocy zaklocen ogranicza wzmocnienie obu petli do
tego stopnia, ze mozliwos¢ wykorzystania wigkszego wzmocnienia petli z niejednostaj-
nym prébkowaniem jest nierealna. '

Petla z niejednostajnym probkowaniem jest ukladem bardziej nieliniowym.
Wzmocnienie petli zalezy od czgstotliwosci przebiegu sledzonego przez petle i w pew-
nych zastosowaniach jak na przyklad do $ledzenia.przebiegbw wysylanych przez
przyspieszajace obiekty nalezy stosowa¢ dodatkowy przebieg sterujacy wzmocnienie
petli w celu uzyskania stanu synchronizmu. W przypadku pgtli z jednostajnym
probkowaniem wzmocnienie to jest stale.
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Uktad prébkijacy jako detektor fazy wykorzystuje bezposrednio ksztalt przebiegu
§ledzonego do mierzenia odstrojenia od chwil przejScia przez pozim zerowy
probkowanego przebiegu podlegajacego synchronizacji. Dlatego czgstotliwo§¢
probkowania nie moze by¢ wigksza niz to wynika z czgstothwosm przebiegu
§ledzonego [I— 8].

Natomiast w petli z jednostajnym probkowamem przyspieszenie synchronizacji
mozna w niektérych przypadkach osiagnac przez zwigkszenie czestotliwosci prob-
kowania przebiegu podlegajacego synchronizacji. Wprawdzie na zwigkszenie czgstot-
liwosci probkowania nie ma tego typu ograniczenia co w przypadku petli z niejedno-
stajnym probkowaniem to jednak tej czgstotliwosci nie mozna zwigkszaé ‘bez
ograniczen.

Czestotliwo$é podstawowa skladowych niepozadanych, podlegajacych thumieniu
w petli zalezy odwrotnie proporcjonalnie od czgstotliwosci probkowania i nie moze
byé bliska zeru, gdyz wtedy trudno ulegaja sttumieniu. Czgstotliwo$¢ probkowania
w petlach z jednostajnym probkowaniem dobiera si¢ w oparciu o twierdzenie
o prébkowaniu sygnaléw dolno i $rodkowopasmowych. Dokladniejsza analiza
pokazuje, ze warunki okreélajace czgstotliwo§¢ probkowania wynikajace z tych
twierdzen nie moga byé ominigte [S —4]. Ponadto petle z jednostajnym probkowaniem
moga by¢ przedmiotem tatwiejszej optymalizacji w oparciu o wyniki teorii nieliniowej
filtracji. Wynika to stad, ze w modelach rozwazanych w ramach teorii filtragji
probkowanie jest jednostajne.

11. PETLA Z NIEJEDNOSTAJNYM PROBKOWANIEM
W OBECNOSCI ZAKX.OCEN LOSOWYCH.
WPLYW SZUMU NA ZJAWISKO CHAOSU PRZEJSCIOWEGO
W PETLI II-RZEDU.
PETLA ZMODYFIKOWANA I JEJ WLASNOSCI

Petla w obecnosci zaklécen losowych zostala poddana analizie w pracy [S—8.,9].
Praca ta sklada si¢ z dwoch czeéci. W pierwszej czgéci przedstawiono teorig, podczas
gdy w drugiej przyklady. Obecno$¢ szumu zakldcajacego jest wlasnoécia kanalow
telekomunikacyjnych. Rozwazono najwazniejszy przypadek, gdy szum zaklocajacy
jest addytywny. Wplyw szumu multiplikatywnego moze by¢ uwzgledniony w podobny
sposob. Dotychczas omawiane parametry petli dotyczyly sytuacji deterministycznej.
Mozna je traktowaé jako wielkosci charakteryzujace graniczny przypadek, gdy wplyw
szumu maleje. W przypadku nieduzego stosunku mocy sygnatu do mocy szumu, gdy
uklad charakteryzuje si¢ praca okres$lona w oparciu o jego charakterystyki jako pracg
w poblizu progu, mozna mowi¢ jedynie o parametrach opisujacych dzialanie petli .
w sensie statystycznym. Do takich parametréw zalicza si¢ Sredni czas do chwili
osiagniecia stanu synchronizmu, warto§¢ §redniokwadratowa oscylacji blgdu fazy
w stanie ustalonym, éredni czas do po$lizgu bledu fazy lub zerwania synchronizacji itp.
Gdy petle zaprojektowana w oparciu o model deterministyczny trzeba zastosowac
v sytuacji, gdy ma pracowaé w obecnosci istotnych zaklocen losowych to jej parametry
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nalezy podda¢ modyfikacji. Najczesciej wyraza si¢ to zawgzeniem charakterystyk
czgstotliwosciowej charakteryzujacej model liniowy petli w celu zmniejszenia wplywu
szumu zaklocajacego. Odbywa sig¢ to jednak kosztem wydtuZzenia w czasie procesow
przejsciowych. Osiagnigcie w tym przypadku najlepszego kompromisu jest istotne
z punktu widzenia efektywnosci dzialania ukladu synchronizacji. Dlatego moina
stosowac petle z filtrem o zmiennych wspoélczynnikach i inne rozwiazania wynikajace
z optymalizacji (rys. 13). Petla o zmiennych parametrach byla omawiana w jednym
z poprzednich rozdzialow tego streszczenia.

Detektor fazy
Uktad prébkujgcy

Przebieg i przetwornik A/C Mnozenie Filtr petli
wejsciowy
~ blz2)
t, -k -ta ‘
Przesuwnik 12
fazy Chwila bco
prdbkowania . Generator
sterowany
—~ Signum cyfrowo

Rys. 13. Schemat funkcjonalny petli zmodyfikowanej. Mnozenie przez znak przebiegu przesunigtego
o I1/2'*% ma na celu uksztaltowanie nieliniowoéci petli. W efekcie nieliniowoé¢ jest przedziatami rosnaca
z punktami niecigglosci, zblizona ksztaltem do zgbow pily [S—9]

W pierwszej czesci pracy [S—8,9] podano wyrazenia catkowe i macierzowe
okreslajace miarg stacjonarna i ewolucj¢ tej miary opisujaca proces synchronizacji
w petli, gdy jego modelem jest proces Markowa z ciggla i dyskretna przestrzenia stanu,
Podano twierdzenia zapewniajace istnienie miary inwariantnej. Nastepnie w oparciu
o wyniki teorii ergodycznej problem istnienia stanu ustalonego w obecnosci zakldcen
potraktowano jako zaburzenie miary inwariantnej z twierdzenia Bogolubowa i Krylo-
wa. Zastosowano operacje nakrycia omawiana poprzednio w celu uzwarcenia
przestrzeni stanu. Nastgpnie w oparciu o znanag metod¢ funkcji tworzacych lub
przeksztalcenie & — Laurenta podano wyrazenia okre§lajace pierwszy i drugi moment
statystyczny czasu do pochlonigcia trajektorii ukladu o modelu Markowa przez zbior
pochlianiajacy.

W teorii ukladéw synchronizacji model pochlaniania stosuje si¢ do opisu procesu
osiagania synchronizmu oraz procesu zrywania stanu synchronizmu, poslizgu bigdu
fazy. W oparciu o wyniki teorii ergodycznej; koncepcj¢ uktadu spelniajacego aksjomat
A, warunek topologiczny stabilnosci w sensie Lapunowa, twierdzenie Poincaré’
o powrocie i lemat Kaca przedyskutowac¢ mozna jakosciowe zachowanie si¢ procesu
osiggania stanu synchronizmu. Jezeli wplyw szumu na uklad o zwartej przestrzeni
stanu jest duzy to taki uklad charakteryzuje jednoznaczna miara probabilistyczna.
Nosnikiem tej miary jest zwykle cala przestrzen. Twierdzenie ergodyczne moze byé
uzyte do uzasadnienia stosowalnosci przedstawionych metod. Modelowanie kom-
puterowe moze by¢ stosowane do numerycznego wyznaczania wybranych paramet-
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row. Wlasno$§é mieszania gwarantuje zbiezno$¢. Jednostajna ergodycznos¢ definiowa-
na istnieniem jednoznacznej miary probabilistycznej dotyczy pracy ukladu w poblizu
progu na charakterystykach jego dzialania.

Problem ewolucji miary probabilistycznej staje si¢ interesujacy w polaczeniu
z istnieniem zjawiska chaosu przejéciowego w petli II-rzedu. Ten problem i dzialanie
petli zmodyfikowanej poruszano w drugiej czgsci pracy [S—9]. Cz¢s¢ druga przed-
stawia zastosowanie teorii do analizy dzialania petli z niejednostajnym probkowa-
niem. Jak wiadomo w petli drugiego rzedu moze wystapié¢ zjawisko chaosu przejs-
ciowego, ktorego wplyw na szybko$é synchronizacji jest niekorzystny. W petlach
fazowych zwykle stosuje si¢ dodatkowy uklad sterowania procesem synchronizacji.
Uklad ten zaczyna dzialaé, gdy detektor stanu synchronizmu wskazuje brak syn-
chronizmu. Dzialanie to polega na powolnej zmianie czgstotliwosci przebiegu
z generatora lokalnego petli w wybranym pasmie czgstotliwosci. Efekt takiego
przestrajania podobny jest do efektu Dopplera, gdy obiekt emitujacy przyspiesza lub
hamuje. Takie przestrajanie zwigksza niezawodno$¢ osiggania stanu synchronizmu.
Tym niemniej bardziej korzystne jest aby synchronizacja przebiegala mozliwie szybko,
bez nadrzednego sterowania. Dlatego w jednym z poprzednich rozdzialéw tej pracy
rozwazano klase petli z nieciagla charakterystyka detektora fazy. Petle z tej klasy
charakteryzuje mozliwo$¢é osiagania stanu synchronizmu mozliwie szybko, niezaleznie
od poczatkowego bledu fazy. ‘

Tym niemniej autora zainteresowal wplyw modyfikacji ukladu na wlasnosci
dotyczace synchronizmu w przypadku obecnoéci zaklocen losowych. Zyczeniem bylo,
zeby petla osiagala stan synchronizmu mozliwie szybko, w obecno$ci zaklocen
losowych. Szczegélnie interesujacy z praktycznego punktu widzenia byl wplyw
modyfikacji na zjawisko poslizgu bledu fazy. W petli zmodyfikowanej nie powinno
wystapié zjawisko chaotycznego zawieszenia stanu synchronizmu. W pracy pokazano
jak na podstawie modelu uktadu mozna zbudowa¢ rownanie catkowe z okregiem jako
przestrzenia stanu, opisujace ewolucj¢ miary probabilistyczne;. Pokazano rowniez jak
zastosowaé model Markowa ze stanem pochtaniajacym do opisu zjawiska synchroniz-
mu i poslizgu bledu fazy.

W oparciu o réwnanie calkowe mozna otrzymaé wyrazenie okreslajace srednia
liczbe krokéw do poélizgu blgdu fazy oraz odchylenie standardowe tej liczby dla
roznych stosunkéw mocy sygnalu do mocy szumu. Pokazano jak blad statyczny fazy
@, wplywa na degradacje dzialania petli zmniejszajac liczbg krokow do poslizgu bledu
fazy. Wlaénie $rednia liczba krokéw do poslizgu fazy Swietnie nadaje si¢ do
przedstawienia efektu progowego, lepiej niz wariancja opisujaca oscylacje blgdu fazy
na okregu w stanie ustalonym. Ten ostatni parametr poréwnano z przewidywanym
w oparciu o teorig liniowa. Pokazano réwniez dla réznych stosunkow mocy sygnatudo
mocy szumu miary stacjonarne opisujace stan ustalony ukladu. W oparciu o wyniki
modelowania komputerowego podano §redni czas do chwili osiagnigcia stanu
synchronizmu oraz odchylenie standardowe tego parametru dla réznych stosunkow
mocy sygnalu do mocy szumu. Po§wigcono rowniez uwage zjawisku chaosu przejs-
ciowego w petli Il-rzedu z nieliniowodcia typu sinusoidalnego. Wnioski z kom-
puterowego badania petli w obecnosci szumu sg nastgpujace. Sredni czas do chwili



142 M. Zoltowski Kwart. Elektr. i Telekom.

osiagni¢cia stanu synchronizmu jest prawie jednakowy dla trajektorii punktéw
z wybranego malego obszaru ze zbioru hiperbolicznego odpowiedzialnego za to
zjawisko. Natomiast ujawniona w pracy [S — 3] czulo§¢ na niewielka zmiene warunku
poczatkowego znajduje odzwierciedlenie w czutosci wananc_u tego czasu ze wzglqdu na
warunek poczatkowy [S—9].

Szumi kwantowania ma podobny wplyw do wplywu szumu zaklocajqcego na
dzialanie pgtli. O tym wspomniano w pracy [S—5] ustosunkowujac sic do pracy
[R—11]. W miar¢ malenia stosunku mocy sygnalu do mocy szumu nalezy sie
spodziewa¢ istnienia jednoznacznej miary probabilistycznej na okregu, skoncent-
rowanej wokot stanu rownowagi stabilnej zwigzanego z istnieniem synchronizmu N:1,
wypelniajacej cala przestrzen, ktora staje si¢ jej no$nikiem. Wtedy réznica miedzy
dzialaniem ukladu zmodyfikowanego i niezmodyfikowanego maleje i dla matych
stosunk6w mocy sygnahi do mocy szumu korzyéci z modyfikacji uktadu wydaja sie byé
znikome. Przeprowadzone obliczenia potwierdzaja te spostrzezenia. Odpowiednie
wykresy i tabela ilustruja przedstawione wnioski. Jesli chodzi o uktad zmodyfikowany -
to przeprowadzone obliczenia nie wskazuja na degradacje jego wlasnosci pod
wplywem modyfikacji a jedynie wskazuja na poprawe dzialania dla wiekszych
stosunk6w mocy sygnatu do mocy szumu. W dodatkach do pracy [S—8,9] podano
uzasadnienia stosowanych metod. Pokazano réwniez jak wyznaczyé parametry
lancucha Markowa, gdy uwzglednia si¢ kwantowanie sygnalu wejéciowego w amp-
litudzie. W pracy zbadano réwniez wplyw kwantowania na dziatanie petli i zamiesz-
czono ilustrujace wykresy. Wykazano, ze w miar¢ malenia stosunku mocy sygnahi do
mocy szumu stosowanie wielu poziomdéw kwantowania jest niecelowe a model
z pomini¢ciem efektéw kwantowania nawet, gdy poziomdéw kwantowania jest
stosunkowo nieduzo nie prowadzac do istotnych roznic staje si¢ shuszny.

12. PETLA Z DWUWARTOSCIOWA KOREKCJA BLEDU FAZY
ZASTOSOWANIE TEORII WERYFIKACJI HIPOTEZ
DO OPTYMALIZACJI PETLI

W pracy [S — 1] pokazano przyklad analizy petli cyfrowej z dyskretna przestrzenia
stanu. Analiza tej klasy pgtli moze by¢ przeprowadzona w oparciu o model Markowa
z przeliczalng przestrzenia stanu. Rozwazono przebieg odstrojony w fazie od
przebiegu z generatora lokalnego petli oraz synchronizm N:1, przy czym w pra- -
cy [S— 1] uzyto oznaczenia L dla liczby okreséw przebiegu wejsciowego przypadajace-
go na pobranie jednej probki (L=N).

Petla nalezy do klasy petli z niejednostajnym probkowamem Z uwagi na
dwuwartosciowa korekcje bledu fazy (dwupoziomowy uklad kwantujacy w amp-
litudzie przebieg wejSciowy) problem sterowania pobieraniem prébek przez generator
lokalny petli potraktowano jako problem podejmowania decyzji w sensie statystycz-
nym odnosnie znaku bledu fazy charakteryzujacego odstrojenie petli od stanu
synchronizmu. W tym celu zastosowano zwykly test ilorazowy i ilorazowy test



TOM XXXVII — 1992 Cyfrowe pgtle... 143

sekwencyjny. Uklady realizujace wymienione testy sa stosunkowo proste. Sa to
sumatory, liczniki sumujace i liczniki rewersyjne. Filtry takie byly stosowane
w dotychczasowych rozwiazaniach ukladowych lecz uzasadnienie ich zastosowania
nie bylo zorientowane pod katem optymalnego podejmowania decyzji odnosnie
procesu synchronizacji w petli. Rozwazane w pracy [S—1] petle maja cechy uktadow
- pierwszego rzedu w sensie pojecia astatyzmu ukladu. Na pobudzenie uskokiem
czgstotliwoéci przebiegu wejsciowego reaguja stalym bledem fazy nadazania, jesli
odstrojenie jest na tyle male, Zze nie prowadzi do utraty stabilnosci. W oparciu
o omawiane w pracy filtry sekwencyjne mozna budowa¢ uklady o wlasnosciach
ukladéw drugiego rzedu. Dwupoziomowe kwantowanie w ukladzie petli zapobiega
niepozadanym zmianom amplitudy przebiegu wejsciowego. Tym niemniej wzmoc-
nienie petli nie moze by¢ duze. Jego wielko$é musi prowadzi¢ do odpowiednio matych
oscylacji w stanie synchronizmu. Patrz rowniez wyniki pracy [S—2] dotyczace petli
z dwupoziomowym kwantowaniem, ktore mozna traktowa¢ jako przypadek granicz-
ny, gdy wplyw szumu maleje.

* Parametrami charakteryzujacymi petle w obecnosci zaktocen losowych sa: od-
chylenie standardowe oscylacji bledu fazy w stanie ustalonym, $redni czas do
osiagnigcia stanu synchronizmu, éredni czas do zerwania synchronizmu (poslizgu
bledu fazy) pod wplywem zaklocen losowych, ktére mozna wyznaczy¢é w oparciu
o zredukowane laficuchy Markowa [S—1]. Redukcja ta wynika z rozwazenia
dynamiki na okregu S* oraz z symetrii stanéw polozonych na lewo i prawo od stanu
synchronizmu.

Autorowi udalo si¢ znalezé wyrazenia zamknigte okreSlajace te parametry, co
wiaze sie z uproszczeniem ich obliczed. Wlasnosci rozwazanych petli zilustrowano
pokazujac zaleznos¢ tych parametréw od prawdopodobiesistwa blednej decyzji ukladu
decyzyjnego sterujacego pobieraniem probek oraz od stosunku mocy sygnatu domocy
szumu. Parametr N w tej pracy oznacza liczbe stanéw laficucha Markowa i zalezy od
wzmocnienia petli. Im mniejsze to wzmocnienie to stanéw tych jest wigcej i wplyw
szumu na petle jest mniejszy kosztem wydluzenia proceséw przejsciowych i syn-
chronizacji. Wyzszoéé filtréow sekwencyjnych pokazano w oparciu o obliczone
charakterystyki, na podstawie ktorych mozna doszuka¢ si¢ rowniez roéznic ilo§-
ciowych. Teoretycznym uzasadnieniem tego faktu jest twierdzenie Walda — Wolfowit-
za [S—1]. Okazuje si¢, ze ta przewaga nad filtrem niekonsekwencyjnym (sumatorem
sumujacym okreslona z gory liczbe probek) zalezy od ksztaltu przebiegu sledzonego.
Krotszy w statystycznym sensie czas podejmowania decyzji w przypadku filtru
sekwencyjnego prowadzi do przyspieszenia procesu synchronizacji, gdy wartosci
wielkosci charakteryzujacych stan ustalony, synchronizm w petli, sa zblizone [I—1].
Pojecie filtru rozumiane jest tu w szerszym sensie jako ukladu przeksztalcajacego
zadany przebieg w celu uzyskania okre§lonych wlasnosci przebiegu wyjsciowego
z filtru. W szczegblnym przypadku §ledzenia przez petle przebiegu prostokatnego '
poprawa wlasnosci jaka si¢ uzyskuje jest poprawa wynikajaca z przewagi klasycznego
testu sekwencyjnego nad testem niesckwencyjnym.

Stwierdzono rowniez, ze dwupoziomowe kwantowanie sygnatu wejsciowego przed
ukladem decyzyjnym degraduje jego wlasnosci o 2 dB stosunku mocy sygnatu do mocy
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-szumu na wejSciu. Wprawdzie krotszemu $redniemu czasowi do osiagnigcia stanu
synchronizmu towarzyszy réwniez krotszy sredni czas do jego zerwania to jednak
z uwagi na duze wartosci tego ostatniego istotniejsze jest zmniejszenie pierwszego
parametru. Pozostale szczegoly mozna znalezé w pracy [S—1, I—1]. ~

13. OPTYMALNE PETLE FAZOWE Z NIEJEDNOSTAINYM
PROBKOWANIEM DO SLEDZENIA PRZEBIEGU ODSTROJONEGO
W FAZIE 1 CZESTOTLIWOSCI WZGLEDEM PRZEBIEGU ODNIESIENIA
Z GENERATORA LOKALNEGO PETLI

Wiadomo, ze na zagadnienie projektowania cyfrowych petli fazowych mozna
spojrze¢ z punktu widzenia algorytmicznego. Zadanie to polega na znalezieniu
algorytmu, ktéry zapewnitby osiaganie stanu synchronizmu w sposéb optymalny.
Niestety znane kryteria optymalnosci nie uwzgledniaja zlozonosci realizujacego go
ukladu. Czgsto istotna jest bowiem praca w czasie rzeczywistym, ktora naklada duze
wymagania odnosnie szybkosci dzialania i ktérym technika cyfrowa nie zawsze jest
w stanie sprostac. Tym niemniej istotny postgp w dziedzinie technologii ukladéw
cyfrowych i architektury cyfrowego przetwarzania informacji pozwala w sposob
optymistyczny patrze€ na problemy realizacji praktycznej coraz bardziej ztozonych
algorytmo6w. Dlatego rozwazanie optymalnych petli cyfrowych jest celowe.

Ponadto uklad optymalny wyznacza granic¢ jakosci dzialania osiagalna przez
uklad praktyczny. Znajomos¢ tej granicy pozwala w sposdb sensowny okresli¢ stopief
zlozonoSci ukladu, ktéry warto realizowaé. Mozna przedstawié metode projektowania
cyfrowych petli fazowych z niejednostajnym probkowaniem poprzez optymalny
algorytm sterowania na okregu [S—10]. W pracy [S—10] rozwazono przebieg
wejciowy odstrojony w fazie i czgstotliwosci wzgledem przebiegu z generatora
lokalnego petli. Podobny przypadek byl rozwazany poprzednio przez Willsky'ego.
Ewolujace rozklady prawdopodobiefistwa okreslono poprzez ich wspolczynniki
rozwinigcia w szereg Fouriera.

Willsky rozwazal problem estymacji, podczas gdy w pracy [S—10] poruszono
problem sterowania. W pracy [S—10] przedstawiono takze przypadki graniczne
dotyczace malego wplywu szumu na dzialanie petli i aproksymacje liniowe. Mozna
uwazac, ze praca ta daje podstawy do projektowania réznych algorytm 6w sterowania,
ktorych celem jest ulepszenie dzialania cyfrowych petli z niejednostajnym prob-
kowaniem. W celu optymalizacji petli przyjeto Bayesowski punkt widzenia. Zgodnie
z nim gesto$¢ prawdopodobieristwa wektora stanu uwarunkowana ze wzgledu na
zbidr dostepnych obserwacji tego wektora stanowi rozwiazanie problemu nieliniowe;
filtracji. Jest tak poniewaz gesto$é ta zawiera calkowita informacje odnoénie wektora
stanu ukladu na podstawie jego obserwacji i na podstawie warunku poczatkowego
okreslonego przez rozklad prawdopodobienstwa. Gdy funkcja stanowiaca kryterium
jakosci jest wypukla to rozwigzaniem problemu nieliniowej filtracji jest §rednia
warunkowa. Jezeli przyja¢ Markowski model ewolucji wektora stanu i obserwacii tego
wektora to na podstawie reguly Bayesa mozna otrzymaé réwnanie calkowe okre-
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lajace ewolucje gestosci warunkowej prawdopodobienistwa koniecznej do rozwigzania
problemu filtracji.

Po okresleniu modelu petli z niejednostajnym probkowaniem, w ktérym dopusz-
cza si¢ przebieg wejéciowy odstrojony w fazie lub w fazie i czgstotliwosci jako cel
optymalizacji autor przyjat minimalizacj¢ wartosci odstrojenia od stanu synchronizmu
na kazdym etapie sterowania generatorem lokalnym petli. Warto przypomnie¢, ze
w stanie synchronizmu chwile prébkowania powinny mozliwie wiernie $ledzi¢ chwile
przejicia przez poziom zerowy przebiegu wejsciowego. Takie kryterium jakosci
powinno zapewnié najwigksza szybko§¢ osiagania stanu synchronizmu zgodnie ze
znang zasada optymalizacji sformulowana przez Bellmana.

Przyjeto, ze szum zakldcajacy odzdzialywuje w sposob addytywny, a efekty
kwantowania mozna pominaé. Traktujac przypadek optymalnego §ledzenia przebiegu
odstrojonego w fazie ewolujace rozklady prawdopodobienstwa rozwazono na okregu
z uwagi na cykliczno§é¢ procesu blgdu fazy. Fakt ten uzasadnia reprezentacje tych
gesto$ci w postaci szeregdw Fouriera. W efekcie zamiast rownar calkowych otrzymuje
sic wyrazenia okreslajace wspolczynniki rozwinigcia w szereg Fouriera w sposob
rekurencyjny poszukiwanej gestoSci warunkowe;j. ‘ :

Operacjami jakie nalezy wykonaé sa operacje mnozenia, dzielenia i splotu.
Optymalny ciag sterowania ograniczony jest do okregu. Nastgpnie rozwazono
bardziej trudny przypadek §ledzenia przez petle fazowa przebiegu harminicznego
odstrojonego w fazie i czgstotliwosci. Rozwiazanie podano w formie ewolujacych
rozkladéw prawdopodobienistwa rozwinigtych w szereg Fouriera—Taylora oraz
w postaci rozwinigcia w szereg Fouriera i reprezentacji w postaci calki Fouriera.
Rozwiazaniu podobnie jak poprzednio nadano postaC rekurencyjna.

W oparciu o uzyskane wyniki ogdlne rozpatrzono przypadki szczegblne dotyczace
pomijalnego wplywu - zaklécen losowych na uklad petli w pierwszym i drugim
przypadku. Otrzymano latwo interpretowalne struktury optymalnych petli, gdy
wplyw szumu staje si¢ pomijalny. Ciekawe z praktycznego punktu widzenia sa dalsze
rozwazania dotyczace liniowych aproksymacji rozwazanego zagadnienia. W tym
przypadku w optymalnym algorytmie sterowania predykacja odbywa si¢ w zasadzie
w oparciu o filtr Kalmana, ktory jest rozwiazaniem probabilistycznego podejscia do
problemu filtracji w przypadku liniowym i gaussowskim. Praktycznym aspektem
linearyzacii jest uzyskanie ciagéw wzmocnien filtru petli zapewniajacych ich optymal-
ne dzialanie.

Pokazano rowniez jak wykorzystac jedynie algorytm filtracji do zaprojektowania
suboptymalnej petli i wyznaczenia ciaggu sterowan. Z uwagi na wlasno§é Markowa .
rozwigzanie suboptymalne zbliza si¢ do optymalnego w miare uplywu czasu, gdy
wektor stanu znajduje si¢ w liniowej strefie nieliniowosci petli wokot stanu reprezen-
tujacego synchronizm. Celem przeprowadzonych rozwazan jest ulepszenie dzialania
cyfrowych petli fazowych z niejednostajnym probkowaniem. Stosujac optymalny
algorytm nalezy dokona¢ aproksymacji zostawiajac skonczona liczbg wyrazow
szeregow Fouriera. Zeby uniknaé niepozadanych efektow wynikajacych z ,,obcigcia”
szeregdw mozna zastosowac ich sumowanie wedlug Cesaro —Féjera.
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14. POROWNANIE METOD ANALIZY CYFROWYCH PETLI FAZOWYCH

Metody analizy cyfrowych petli fazowych mozna podzielié na: -

— metody topologiczne

— metody analityczne oparte na linearyzacji

— metody analityczne przyblizone

-~ metody teorii procesow Markowa

— metody oparte na komputerowym modelowaniu

Wymienione metody ulatwiaja szczegdlowe okreflenie poszukiwanych paramet-
réw i przewidywanie wlasnoéci ukladéw w ramach przyjetych modeli. Jest to istotne
w procesie projektowania. Oproécz metod analizy mozna wyréznié metody, ktore
mozna okresli¢ mianem metod syntezy. Do tej grupy naleza metody wynikajace
z optymalizacji, gdy model uktadu pojawia si¢ jako model matematyczny ukladu
realizujacego optymalny algorytm.

Do tej grupy mozna zaliczyc:

1) metody polegajace na optymalnym rozw1qzamu problemu nieliniowego stero- - »

wania lub nieliniowej filtracji.

2) metody przyblizone.

Pomimo ciagle rosnacych mozliwosci zastosowama optymalnych metod syntezy
w praktycznym ukladzie ich stosowalno$¢ pozostaje nadal ograniczona. Dzieje si¢ tak
dlatego, ze w kryterium optymalnosci nie uwzglednia si¢ kosztéw wynikajacych ze
zlozonosci realizacji i innych technologlcznych uwarunkowan. Metody optymalnej
filtracji pozwalaja na oszacowanie réwniez interesujacych parametréow dzialania
ukladu a wigc i analiz¢ dzialania ukladéw optymalnych Z uwagi jednak na
koniecznos¢ dokonywania uproszczen istotna jest znajomo$é i metod analizy i syntezy
w celu uzasadnienia stosowanych przyblizen i okreslenia parametréw ukladu nie
w petlni optymalnego lecz cechujacego si¢ wzgledna prostota konstrukcyjna. Metody
topologlczne stanowia wazna grupg metod.. Dysponujac najogélniejszym zbiorem
poje¢ mozna w oparciu o nie dokonac klasyfikacji badanej nieliniowej dynamiki przed
zastosowaniem metod szczegotowych.

W pracy [S—2] (rozdzial 5) zastosowano metode graficzng analizy petli I-rzedu.
Pogladowos$¢ metody, skutecznosé, latwos¢ stosowania to gtéwne zalety, gdy wymiar
przestrzeni stanu nie jest duzy. Wygodnie jest poshuzy¢ si¢ komputerem gdy wymiar
przestrzeni stanu jest wigkszy od 1. W oparciu o metody topologiczne mozna
wyznaczy¢ dokladne parametry ukladéw synchronizacji na podstawie modelu deter-
ministycznego bez zaklocen losowych.

Metody analityczne polegajace na linearyzacji maja uzasadnienie topologiczne.
Model topologiczny ukladu zlinearyzowanego jest topologicznie sprz¢zony z bada-
nym ukladem nieliniowym. W wyniku linearyzacji mozna okresli¢ rodzaj punktu
rownowagi, lokalny przebieg trajektorii a wigc i lokalna szybkoéé osiagania stanu
synchronizmu, zakres parametrow zapewniajacy lokalna stabilnoé itp. Gdy uwzgled-
ni¢ zakl6cenia losowe model zlinearyzowany pozwala na wzglednie latwe okreslenie
wariancji fluktuacji bledu fazy w stanie ustalonym, a takze trajektorii wartosci $redniej
i wariancji, gdy petla lokalnie osiaga stan synchronizmu to znaczy procesy dynamiczne
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przebiegaja wok 6l polozenia punktu rownowagi stabilnej. Model liniowy jest stosun-
kowo prosty do analizy i stuszny, gdy blad fazy jest mniejszy od II/6 [rad]. Inny
przyklad linearyzacji przedstawiono w pracy [S—4] (patrz rozdzial 9). Zastosowanie
modelu z operacja splotu prowadzi do funkcjonalnego rownania, ktore po: zlmearyzo-
waniu jest rGwnaniem ze zmiennym parametrem. Odpowiednikiem tego rownania
z czasem cigglym jest rownanie Volterry II rodzaju. Stabilno§¢ lokalna petli
z jednostajnym probkowaniem zalezy od wlasnosci rozwiazan takiego réwnania.
Przedstawione w pracy [S —4] metody rozwiazania stanowia ,,mata” teori stabilnoSci.
petli z jednostajnym probkowaniem. t

Metody teorii proceséw Markowa stanowia wazna klas¢ metod, w oparciu o ktore
mozna obliczy¢ wybrane parametry lancuchéw Markowa modelujacych dynamike
badanych ukladéw. Jasno§¢ pojeciowa, Scisty sens statystyczny to glowna zaleta tych
metod, w przeciwienistwie do trudnosci obliczeniowych, ktére pojawiaja si¢ proporc-
jonalnie do zlozonosci dynamiki i wymiaru przestrzeni stanu. Traktowaniu numerycz-
nemu podlegaja réwnania calkowe, ktérych rozwiazania dostarczaja potrzebnej
informacji lub ich macierzowe odpowiedniki w przypadku dyskretngj przestrzem
stanu. Metody rozwiazywania rownan calkowych polegaja na rozwinigciu w szeregi
ortogonalne i potggowe. Naklad obliczeniowy w przypadku stosowania metody
rozwinieé ortogonalnych zalezy od przyjetego systemu funkcji ortogonalnych. Row-
niez liczba funkcji wchodzacych w sklad rozwinigcia zalezy od stosowanego systemu
funkcji. Na ogol, gdy bardziej ztozone i dopasowane do danego problemu funkgcje, tym
mniejsza wymiarowos¢ problemu numerycznego. Bardziej jednak rowniez ztoZone jest
obliczanie wspélczynnik 6w rozwinigcia w szereg. W pracy [S — 9] zastosowano funkcje
ortogonalne o réznych szerokosciach w celu osiagnigcia kompromisu migdzy doklad-
noscig a wymiarowo§cia problemu numerycznego. Powodzenie zastosowania metody
rozwini¢cia w szeregi potegowe zalezy od stopnia gladkosci poszukiwanych roz-
wigzan, Od czaséw Poincaré wiadomo, ze zjawiska znane obecnie jako chaotyczne
charakteryzuja si¢ praktyczng nieanalityczno$cia i wyznaczanie rozwiazan w. ob-
szarach wystepowania tych zjawisk jest z tego powodu utrudnione. Dlatego metoda
szeregOw potggowych moze by¢ stosowana z duzym powidzeniem do badania zjawisk
regularnych. .

Ostania grup¢ metod stanowia metody oparte na komputerowym modelowaniu.
Ich stosowanie mozna przyréwna¢ do eksperymentu, w ktorym odpowiednie pro-
gramy modeluja uklad, sygnaly pobudzajace i zaklocajace oraz uktady pomiarowe.
Zakres stosowalno$ci metod komputerowego modelowania jest najwigkszy. Ograni-
czeniem jest jedynie czas wymagany na przeprowadzenie obliczenn i mniejsza po-
gladowo§¢ w stosunku do metod teoretycznych. Dlatego, znajac og6lny obraz
zjawiska na podstawie rozwazan teoretycznych lub doéwiadczenia, modelowanie
komputerowe z powodzeniem warto stosowac do rozwazan bardziej szczegolowych,
polegajacych na dokladnym obliczeniu interesujacych parametrow i zaleznosci.
Modelowanie komputerowe jest w zasadzie zgodne z realizacja w sposéb programowy
badanych petli fazowych (dotyczy uktadu cyfrowego).

Dysponujac zbiorem metod nalezy postugiwaé sie nimi tak, aby wykorzystac ich
glowne zalety w obszarach ich stosowalnosci.
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15. DYSKUSJA, PERSPEKTYWY DALSZEJ PRACY I GLOWNE TEZY

Motywem prac autora w dziedzinie cyfrowych petli fazowych bylo podanie ich
teorii i opis przewidywanych zjawisk dla celéw poznawczych. W gruncie rzeczy
chodzilo przede wszystkim o solidne podwaliny teoretyczne dla projektowania
systemow synchronizacji w oparciu o cyfrowe petle fazowe. Poszukiwanie ukladu _
prawie optymalnego, o duzej niezawodnosci dzialania, do wszechstronnego za-
stosowania w telekomunikacji, nadajacego si¢ do scalenia w wielkiej skali integraciji
jest zgodne z tendencjami w dziedzinie produkcji uktadow mikroelektronicznych. Jesli
podane wyniki pozwola zorientowac si¢ co do wyboru - odpowiednich rozwigzan
ukladowych to cel autora na pewno zostal osiagniety.

Ponadto caly zbiér metod ogélnych moze by¢ latwiejszy do zrozumienia i innych
zastosowan jesli przeSledzi¢ zastosowanie do cyfrowych petli fazowych. W dziedzinie
cyfrowych uktad 6w synchronizacji na pewno jest jeszcze miejsce dla dalszych prac. Na
przyklad celem moze by¢ szukanie nowych kompromiséw miedzy wymaganiami
odnoé$nie praktycznej realizacji a spelnieniem wymogdw optymalnoéci. Wreszcie moze
to by¢ optymalizacja wybranych ukladéw. W koficu moze to byé poszukiwanie
nowych rozwigzan, takich jak wspomniany nowy uklad petli z jednostajnym
probkowaniem w rozdziale 9.

Ogolnie mozna stwierdzi¢, ze przedstawione w pracach autora uklady spetniaja
zadanie synchronizacji. Rozwazania dotycza ukladéw skonstruowanych tak, 7e
modele s3 adekwatne. Dlatego uklady probkowania i podtrzymywania (ang. sample
and hold devices) powinny posiadac stala zaniku tak mala, by w czasie przetwarzania
przez przetwornik analogowo-cyfrowy (ang. analog-digital convertor) zanik mozna
bylo pomina¢. Filtr i generator sterowany petli moga byé realizowane przez program
w oparciu o mikroprocesor lub w spos6b sprzetowy. Natomiast generator sterowany
cyfrowo petli z niejednostajnym probkowaniem na ogét reahzowany jest sprzgtowo
w oparciu o programowany licznik.

Do najwazniejszych wynikéw wlasnych w dziedzinie cyfrowych ukladéw syn-
chronizacji autor zalicza:

® Porownanie dla synchronizmu N:1 wlasnoéci petli z niejednostajnym prob-
kowaniem I-rz¢du z idealnym i dwupoziomowym ukladem kwantujacym. Uscilenie
warunku braku zjawiska poslizgu blgdu fazy w ramach przyjetego modelu w funkcji
parametréw petli. Podanie ogdlnej definicji braku zjawiska poélizgu bledu fazy
W oparciu o pojecia przestrzeni bazowej i przestrzeni nakrywa_]qce] teorii gladkich
ukladéw dynamicznych.

® Rozwazenie innych synchronizmoéw i pokazanie, ze Z_]anSkO poslizgu bledu fazy
moze dotyczy¢ kazdej strefy synchronizacji.

® Odkrycie zjawiska chaosu przejéciowego w petli II-rzedu z niejednostajnym
probkowaniem i nieliniowoscia sinusoidalna. Opis tego zjawiska w przypadku
deterministycznym, gdy brak zaklécen losowych.

® Odkrycie nowych kryteriow stabilnosci dla petli z niejednostajnym prob-
kowaniem dowolnego rzegdu w oparciu o nowy model petli w postaci réwnania
funkcjonalnego z czasem dyskretnym na okregu. Rozwazanie w oparciu o nie szeregu
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przypadkéw uzasadnionych wzgledami praktyki i wyciagnigcie wnioskéw dotycza-
cych miedzy innymi warunku braku zjawiska chaosu przejéciowego w petli drugiego
i dowolnego rzgdu. Opracowanie tych kryteriow powoduje usunigcie niedogodnosci
wskazanej przez Lindsey’a i Chie a dotyczacej stosowania kryteriow normopodob-
nych [R—1, pp. 426—427] w przypadku petli wyzszego rzedu niz jeden.

@ Podanie w miare pelnej analizy petli w obecnosci zaklocer losowych. Roz-
winigcie przez autora metody réwnan catkowych i macierzowych do wyznaczania
podstawowych parametrow petli oraz scharakteryzowanie wplywu zaklécen losowych
na zjawisko chaosu przejsciowego w petli II-rzgdu. Dokonanie modyfikacji petli
II-rzgdu i zbadanie jej wlasnosci. .

® Rozwiazanie fcisle zagadnienia stabilnofci lokalnej petli z jednostajnym
probkowaniem. Zwickszenie przez to wagi wynikow poréwnan obu klas petli
zjednostajnym i niejednostajnym probkowaniem. Zaproponowanie nowego uktadu petli
zjednostajnym proébkowaniem o przewidywanych bardziej korzystnych wlasnoSciach.

® Pokazanie jak mozna wykorzystaé teori¢ testowania hipotez statystycznych do
optymalizacji petli z dwuwartosciowa korekcja fazy i nadanie tej klasie petli cech
ukladéw optymalnych. - ~

® Rozwiazanie problemu optymalnego §ledzenia przebiegdw odstrojonych w fazie
i czestotliwosci w sposob ogblny w oparciu o teori¢ nieliniowe; filtracji a takze
podanie réznych aproksymacji tego problemu pozwalajacych na ulepszanie ukladow
praktycznych. :

Ponadto dyskusje dotyczaca zastosowanych metod oraz perspektywa dalszej pracy
w dziedzinie cyfrowych ukladéw synchronizacji.
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M. ZOLTOWSKI

DIGITAL PHASE-LOCKED — SELECTED TOPICS

Summary

The main results obtained by the author while the digital phase-locked loops have been of concern are
summarized. Digital phase-locked loop is a circuit of noticeable importance in modern telecommunication
and also being used in different measuring equipment. After the basic notions and problems have been
introduced the step by step the original results by the author are presented while concerning the most
important aspects of the digital phase-locked loop’s performance. These were lectured during numerous
colloquia and native and foreign conferences. Besides the results of fundamental and theoreticel meaning the
conclusions of practical interest are given also. The comparisons of the methods being considered together
with discussion concerning when they are applicable are included. Finally, the main topics gained by the
author and the prospects of further work are pointed out.
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Olbrzymi postgp w technologii wytwarzania przyrzadéw poéiprzewodnikowych i staty
wzrost gegstosci wydzielanej wnich mocy doprowadzit do wytwarzania uktadéw G.S.1., W.S.1.
i M.C.M'’s w przypadku uktadow monolitycznych, oraz ukladéw hybrydowych, w ktérych
gestosci wydzielanej mocy przekraczaja 100 W/cm2. Modelowanie specyficznych problemow
wystgpujacych w tych ukladach stalo si¢ aktualnie przedmiotem licznych programéw
badawczych. W artykule omowiono podstawowe problemy zwigzane z technologia wy-
twarzania uktad 6w hybrydowych. Przedstawiono réwniez kompletny projekt hybrydowego
facznika mocy, wykonany na zaméwienie SSM (SAGEM —SAT —MICROELECTRONI-
QUE) i wdrozonego do seryjnej produkcji. Omoéwiono tez perspektywy rozwoju i za-
stosowanija wspoiczesnych ukladéw poélprzewodnikowych typu ,,Smart Power”, ktdre
zawieraja jednoczesnie elementy mocy i uklady o duzej skali integracii.

1. WSTEP

Wydzielanie mocy w przyrzadach i ukladach pdlprzewodnikowych oraz, wraz -
z postepem technologii, zwigkszanie jej gestoéci, powoduje koniecznoéé zapewnienia
wlasciwego chlodzenia struktury polprzewodnikowej. W ukladach dyskretnych
istnieje szereg znormalizowanych obudéw (ap. TO3 czy tez press-pack) stuzacych do
odprowadzania ciepla. Nowe technologie i pojawienie si¢ ukladb6w zawierajacych
wigcej niz jeden element wymagaja ponownego rozwazenia problemu odprowadzania
ciepta i wyboru wlasciwego uktadu chlodzacego.

Staly postep w technologii wytwarzania przyrzad 6w polprzewodnikowych w ciagu
ostatnich lat doprowadzit do realizacji monolitycznych uktadéw scalonych o coraz
wigkszej skali integracji (L.S.I., V.L.S.I., G.S.I. (Giga Scale Integration), W-.S.I.
(Wafer Scale Integration) i o coraz wigkszej szybkoéci dzialania. W celu zwickszenia
iloSci funkcji realizowanych przez uklady elektroniczne w ostatnich latach rozwinigto
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produkcje ukladow MCM (Multi Chip M odules), ktore sa uktadami scalonymi o duzej
gestosci upakowania i wysokiej czestotliwosci granicznej, polaczonymi pomigdzy soba
poprzez mikrokontakty (mikrokuleczki). Polaczenia pomigdzy dwoma plytkami
krzemu dokonywane s na calej powierzchni, dzigki czemu nie ma ograniczen w ilo§ci
wejsé i wyjsé poszczegblnych plytek krzemu. Na rysunku 1 przedstawiono przekrdj
struktury MCM wykonanej przez CEA—LETI [5,15]. Prace nad tymi nowymi
strukturami oraz ukladami 3-wymiarowymi sa przedmiotem europejskiego programu

R3] F SR A
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Rys. 1. Schematyczne przedstawienie pofaczen pomigdzy dwoma plytkami krzemu
a) latwotopliwe mikrokulki, b) powickszenie 10-krotne, c) przekrdj struktury Si/Si polaczonej przez
mikrokulki
Uklady typu MCM sa aktualnie realizowane w technologii 0.5 ym (przewiduje si¢
0.25 um w roku 1991 [15]) i ich duza gestosé upakowania powoduje wydzielanie mocy

rz¢du kilku watéw (ponad 30 W w roku 2000). Problemy w ich projektowaniu staja si¢
zblizone do przypadku wspolczesnych uktadow hybrydowych.
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Nawet klasyczna technologia CMOS, w jakiej wykonane sa na przyklad mikro-
procesory Motoroli, znacznie zwigkszyta w ciagu ostatnich dziesigciu lat gestosé
upakowania elementéw. Na rysunku 2 przedstawiono przykladowo wzrost szybkosci
obliczen w milionach instrukcji na sekunde (Mips) mikroprocesor6w Motoroli
w latach 1979 —1991. Procesor 68000 z 1979 roku zawieral zaledwie 68000 tranzys-
toréw i pracowal przy czestotliwosci 6 MHz. Ostatni procesor Motoroli68040,
zawiera juz 1 200 000 tranzystorow i pracuje przy czestotliwodci 25 MHz. Jego moc
obliczeniowa jest az o-dwa rzedy wielkosci wigksza od tego pierwszego.

g
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Szybkosé obliczeh w (Mips)

Rys. 2. Szybkoé¢ obliczer w milionach instrukcji na sekund¢ (Mips) mikroprocesoréw Motoroli w latach
1979—1991

W elementach duzej mocy od kilku lat obserwujemy podobne tendencje rozwoju.
W 1970 roku granicznymi parametrami tyrystorow byl prad przewodzenia rzgdu
1000 A i napiecie blokowania 3000 V [1]. W 1988 roku granica ta przesungla si¢ do
6500 V (10 000 V w laboratorium) [2].

Jeszcze wigkszy postep dokonal si¢ w technologii tranzystorow MOS duzej mocy,
ktorych rozwdj zaczal sig dopiero w latach 70. Pierwszy tranzystor mocy MOS zostal
wykonany w Uniwersytecie Stanford [6] w technologii LDMOS (D — doublediffusion
— podwéjna dyfuzja, L — lateral — struktura pozioma). Aktualnie w elementach
dyskretnych stosuje si¢ technologic VDMOS (V — vertical — struktura plonowa)
i w niej produkowane jest 95% tranzystorow MOS duzej mocy.

Na rys. 3 [4] przedstawiono przykladowo wybrane struktury tranzystorow MOS
duzejmocy, a narys. 4 wzrost mocy sterowanej (iloczyn pradu przewodzenia i napigcia
blokowania) poprzez tranzystory MOS —FET i MOS —IGT (Insulated Gate Transis-
tor) w latach 1980 — 1988 [2].

Przy zachowaniu tych samych parametréw, powierzchnia tranzystoréw MOS

- duzej mocy jest juz obecnie znacznie mniejsza niz kilka lat temu. Z drugiej strony

zwiekszyla si¢ znacznie czestotliwo§¢ komutacji stosowanych w praktyce uktadow, od
kilku kHz w poczatkowym okresie do kilkudziesigciu MHz obecnie. Powoduje to
konieczno$é minimalizacji dlugosci polaczed pomiedzy przyrzadami mocy oraz ich
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Rys. 3. Wybrane struktury tranzystoréw MOS duzej mocy

ukladami sterowania i zabezpieczen. Jednym z rozwiazan jest integracja monolityczna
calego ukladu. Tego typu rozwiazania zwane sa ukladami ,,Smart Power” (,,IN-
TELIGENTNA MOC”). Jako przyklad pierwszych tego typu ukladéw mozna
wymieni¢ seri¢ ukladow MPC 20... Motoroli, stosowanych do zabezpieczania
ukladbéw zasilania 5V, 12 Vil5V.

W przypadku duzej mocy, do podwdjnej tendencji: zwigkszania upakowania
i sZybkosci dziatania uktad 6w, dochodzi jeszcze zwigkszenie ich catkowitej mocy. Duza
gestos¢ mocy wydzielanej w ukladzie powoduje w konsekwencji znaczne zwigkszenie jego
maksymalnej temperatury pracy. Problemy termiczne staja si¢ w tej chwili problemami
najwyzszej wagi i zostana przedstawione dokladnie w dalszej czg¢éci artykuhu.

Po poczatkowych sukcesach ukladow ,,Smart Power”, stwierdzono, ze nie mozna,
w praktyce osiagnac zbyt duzych warto§ci napiecia i sterowanej mocy. Dodatkowe
trudnosci wystgpuja w praktycznej realizacji tych ukladéw, w ktérych trzeba
jednoczesnie wykonac czgsé analogowa, cyfrowa orazmocy, tak ze technologia ta staje
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Rys. 4. Wzrost mocy tranzystoréow MOSFET i MOS —IGT w latach 1980—1988

sic bardzo skomplikowana i kosztowna. Do realizacji funkcji, ktére nie moga
byé scalone w krzemie, lub tez ktorych wykonanie jest zbyt kosztowne, uzywana
jest technologia hybrydowa. Polega ona na umieszczeniu w tej samej obudowie
przyrzadéw mocy, ich ukladéw sterowania i zabezpieczen. Tak zrealizowane
uklady nazywaja si¢ ukladami hybrydowymi mocy i mozna je opisa¢ nastgpujaca
definicja:

Def.: Ukladem hybrydowym mocy nazywamy dowolny uklad hybrydowy, zawierajacy minimum
Jjeden przyrzad mocy i wydzielajacy moc powyZej SW.

Tego typu definicja dotyczy oczywifcie tak samo wzmacniacza operacyjnego
APEX w obudowie TO3, jak i modutu hybrydowego 600V/60A o czestotliwosci pracy
100 kHz wykonanego przez SSM (SAGEM —SAT —MICROELECTRONIQUE)
i pokazanego na rys. 5 [30], czy tez uktadu POWER COMPACT [28] przedstawionego
na rysunku 6. . '

Inna specyficzna dziedzing zastosowania ukladéw hybrydowych stanowi technika
kosmiczna [3], w ktérej minimalizacja cigzaru ukladu i zwickszenie jego niezawodno-
§ci sa. problemami podstawowymi. Crouzet opracowal na przyklad cala seri¢
regulatoréw mocy dla zastosowani kosmicznych, w ktorych role podloza spelnia
tlenek berylu [3]. W zastosowaniach ogélnych uklady hybrydowe uzywane sa migdzy
innymi w technice samochodowej (np. regulatory pradnicy wykonywane przez
Motorole), w sterowaniu silnikéw (np. galezie falownikow, pelne mostki Gretz'a,
itp., wykonywane przez POWER COMPACT [29]), w ukladach ogoélnego za-
stosowania, oraz w produkcji wzmacniaczy RF (Motorola). W zaleznosci od
zastosowania, wydzielana w ukladzie hybrydowym moc zmienia si¢ od 5 W do
kilkuset watow i w miare rosnacych postepéw w technologii goérna granica
wydzielanej mocy zbliza si¢ powoli do 1 kW.
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2. TECHNOLOGIA UKLADOW HYBRYDOWYCH

Realizacja praktyczna hybrydowych ukladow duiej. mocy, jak na przyklad
ukladéw przedstawionych na rys. 5 i 6, nie jest sprawa prosta. Wymaga ona

rozwigzania. dwoch podstawowych probleméw jakimi sa polaczenia dla duzych
pradow i ewakuacja energii cieplnej.

Rys. 5. Uktad hybrydowy mocy zawierajacy 12 tranzystoréw MOSFET

Rys. 6. Cztery moduly (500V, 180A, 1.=20 nS) polgczone rizem

Konstruktor ukladu hybrydowego musi wybraé odpowiednie podioze, system
past, metode lqczema plytek krzemu z podlozem oraz podloza z obudowa ukladu
hybrydowego 1 opracowaé system polaczen calego modulu. Modelowanie ukladéw
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hybrydowych podzieli¢ mozna na analize technologiczna, oraz na analize problemow
elektrotermicznych. Oba te problemy sa ze soba écisle zwiazane. Jak zobaczymy
w dalszej czefci artykutu, wybor technologii ma bezposredni wplyw na warto$¢
maksymalnej temperatury pracy ukladu hybrydowego. ’

2.1. ANALIZA TECHNOLOGICZNA
a) Wybdr podloia

Dla przyrzad6w pélprzewodnikowych duzej mocy, tylna strona plytki krzemu jest
aktywna, gdyz przez nig przeplywa sterowany prad (kolektor tranzystora bipolarnego,
dren tranzystora VDMOS, itd.). W pewnych zastosowaniach, obudowa jest jedna
7 koficowek ukladu elektronicznego i plytki krzemu moga by¢ taczone bezposrednio
z podlozem, co pozwala na uproszczenie wielu probleméw, jak na przyklad problemu
ewakuacji ciepla z przyrzadu polprzewodnikowego. '

W wiekszosci przypadkéw trzeba jednak zapewni¢ izolacj¢ galwaniczng pomigdzy
uktadem elektrycznym i zewngtrzna strona obudowy (2500V wedlug normy VBE)
Przyrzady pétprzewodnikowe nalezy wigc umieszcza¢ na warstwie podioza o grubosc:
wystarczajacej dla zapewnienia wymaganej izolacji. Do tego celu uzywane sg
zazwyczaj ceramiki i obecnie najczeSciej uzywang jest warstwa Al,O; (ceramika
alundowa) grubosci 635 um. Warstwa ceramiki alundowe;j tej grubosci jest niestety
dobrym izolatorem ciepta i w pewnych zastosowaniach jej rezystancja termiczna jest
stanowczo zbyt duza (konduktywno$¢ termiczna Al,O, wynosi 0.2 W/(cmK)).
Podlozem o bardzo dobrej konduktywnoéci termiczne; (2.5 W/(cm-K)) jest tlenek
berylu BeO. Jest on jednak toksyczny i jego zastosowanie dla celow cywilnych nie
bedzie prawdopodobnie nigdy dozwolone. »

Kilka lat temu pojawila si¢ na rynku nowa ceramika (AIN — azotek glinu), ktora
ma bardzo dobre wtasnoéci termiczne (konduktywno§¢ termiczna 0.7—1.7 W/(cm'K))
i mechaniczne (wspolczynnik rozszerzalnosci cieplnej zblizony do krzemu) i jest
obecnie uwazana za idealny material dla produkcji uktadéw hybrydowych. Pod-
stawowym problemem jest uzyskanie powtarzalnosci parametrow termofizycznych -
tego materialu, co jest glowna przyczyna dotychczasowego braku masowej produkcii
uktadéw hybrydowych w tej technologil.

b) Wybdr past

Przy projektowaniu grubowarstwowego uktadu hybrydowego nalezy wybraé
odpowiedni system past (musza one by¢ kompatybilne ze soba), dla realizacji
przewodnikéw, rezystancji oraz dla zapewnienia izolacji pomigdzy przewodnikami
w czasie ich nakladania. Dla zastosowan przemyslowych uzywa si¢ na ogol zestawu
,Ag—Pb”, natomiast w przypadku ukladow specjalizowanych zlota.

Przy projektowaniu modutu nalezy rozdzieli¢ uklady mocy oraz uklady zabez-
pieczefi i sterowania, ktore realizowane s3 na osobnych podlozach. Dla uktadéw
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mocy, nalezy uzywac past przewodzacych o bardzo matej rezystywnoéci. Dobrze nadaja
si¢ do tego celu pasty wykonane na bazie miedzi, ktorych rezystywnoS$¢ jest tylko dwa razy
wigksza od rezystywnosci litych przewodéw miedzianych, a ponadto daja si¢ one latwo
lutowac, oraztaczyc technikg ultradzwigkowa z przewodami doprowadzajacymi [31]. Dla
ukladéw, w ktorych prady przekraczaja 50 A, $ciezki przewodzace wykonane metoda
sitodruku nie moga juz by¢ stosowane i zamiast nich uzywa si¢ przewodéw z litej miedzi,
nalozonych bezposrednio na podloze ceramiczne (D.B.C.), lubmetoda termokompres;ji
czy tez lutowania aktywnego [27). Tego typu podloza sa jednak bardzo dro gie,idlatego
technika ich realizacji dostgpna jest tylko nielicznym przedsigbiorstwom.

c) Lqczenie przyrzqdéw polprzewodnikowych

Laczenie przyrzad6w pétprzewodnikowych duzej mocy, ktére maja tylng powierz- -
chni¢ pokryta warstwa zlota lub srebra, z podlozem jest na ogo6t wykonywane poprzez
przetapianie stopu zawierajacego migkkie lutowie (SnPb, InPb, ...) W piecu prze-
wiokowym lub w maszynie do przetapiania w fazie gazowej. Oprécz funkcji polaczenia
elektrycznego, lutowie, ktorego grubosé jest rzedu 50 um, pelni rolg amortyzatora sit
wynikajgcych z réznicy rozszerzalnosci cieplnej pomigdzy krzemem i metalizacja
podloza. Doswiadczenie pokazuje, ze bardzo trudno jest polaczy¢ idealnie przyrzad
pélprzewodnikowy z podlozem i w zwiazku z tym w lutowiu moga wystapi¢ dziury,
ktorych nastepstwem jest wystgpowanie cieplych punktéw [7,26]. W czasie pracy
modulu przyrzad mocy podlega dziataniu cykli cieplnych, ktére powoduja stopniowa
degradacije lutowia [16].

Inng metoda taczenia przyrzadow mocy jest stosowanie klejow przewodzacych
opartych na bazie srebra. Jak do tej pory przewodno$é termiczna tych klejow jest
jeszcze zbyt mala, aby zapewni¢ wlasnoéci poréwnywalne z polaczeniami poprzez
lutowie. Coraz czgstsze uzywanie klejow wynika gléwnie z ich malej wrazliwosci na
cykle cieplne i brak dziur trudnych do unikniecia w przypadku lutowia.

d) System polgczen wewnqtrz modulu

Metalizacja polaczen pomigdzy przyrzadami mocy jest zazwyczaj wykonana
zaluminium. Polaczenia przyrzad-przewodnik, lub przyrzad-przyrzad sa wykonane za
pomoca przewodow aluminiowych o przekroju rzedu 500 ym technika ultradzwieko-
wa [31,32]. Mozliwe jest rowniez uzycie do tego celu przewodéw miedzianych, ale do
tej pory technologia ta nie jest opracowana na skalg przemystowa. Polaczenia
pozostalych elementéw wykonywane sa metodami klasycznymi poprzez przetapianie,
lub polaczenie przewodami mocowanymi technika ultradzwickowa.

€) Obudowy

Obudowy uktad 6w hybrydowych moga byé podzielone na dwa podstawowe rodzaje:
1) obudowy wykonane calkowicie z metalu (na ogol hermetyczne) '
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2) obudowy majace metalowa podstawe i przykrycie wykonane z tworzyw
sztucznych.

Do tej pory nie ma normalizacji dla obudéw metalowych, ktére sa wykonywane na
zamoOwienie. W zaleznosci -od zastosowania podstawa obudowy wykonana jest
z kowaru lub miedzi o grubosci zoptymalizowanej dla zapewnienia jak najlepszych
wlasciwosci termomechanicznych. Istnieja tez moduly, ktore nie maja podstawy
metalowej, lecz podloze ceramiczne jest w bezposrednim kontakcie z radiatorem, na
ktorym uzytkownik umocowat uktad [29].

f) Podloze

Przytwierdzenie podloza wykonuje si¢ r6znymi metodami w zaleznosci od typu
ukladu. Uklady sterowania i zabezpieczania wydzielaja relatywnie mala moc i moga
byé przyklejone do podstawy. Podloze ukladow mocy jest najczesciej lutowane
i dlatego jego dolna czgs¢ musi byé metalizowana,

Ze wzgledu na bardzo duza powierzchni¢ podlegajaca lutowaniu problemy
technologiczne sa w tym wypadku jeszcze bardziej krytyczne niz w przypadku
lutowania przyrzad 6w potprzewodnikowych. Jedna zmetod stosowanych do poprawy
jakosci lutowia, jest analiza wykonanych ukladéw przy pomocy promieni X [7].

g) Polgczenia z otoczeniem zewnetrznym

Uklad hybrydowy laczy sie z pozostalymi ukladami (zasilanie, obciazenie,
sterowanie) poprzez przewody o mozliwie malej rezystancji szeregowej. Ponadto
powinny one by¢ malo wrazliwe na proces starzenia. W przypadku ukladéw
wykonanych catkowicie z metalu, potaczenia wykonywane sa poprzez hermetyczne
wyprowadzenia zatopione w szkle dla zapewnienia izolacji elektrycznej.

Dla ukladow seryjnych, polaczenia wykonywane sa przy pomocy pretow miedzia-
nych i $rub. Ta tradycyjna metoda jest dobra zaréwno pod wzgledem elektrycznym,
jak i termicznym,

2.2. PROBLEMY TERMOMECHANICZNE

Rozwazmy teraz problemy, ktore sa specyficzne dla hybrydowych ukladéw mocy.
Wiasciwosci termiczne hybrydowego ukladu mocy maja bezposredni wptyw na jego
czas zycia, gdyz niezawodno$¢ przyrzadow polprzewodnikowych jest odwrotnie
proporcjonalna (wykladniczo) do ich temperatury, meejszeme temperatury pracy
0 20°C powoduje czterokrotny wzrost ich czasu Zycia.

Poprawne zaprojektowanie ukladu hybrydowego ze wzgledu na jego wlasciwosci
termiczne jest bardzo trudne, gdyz w miejscach gdzie przymocowane sa przyrzady
mocy trzeba odprowadzi¢ moc o ggstosci powyzej 100 W/cm?2, przy zachowaniu
maksymalnej temperatury zlacza ponizej 150°C. Strumien cieplny wytwarzany
wewnatrz przyrzadow mocy przekracza czgsto 3000 W/em3. Glowna czesé
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generowanego . ciepla jest odprowadzana przez radiator, na ktérym umocowany
jest uklad hybrydowy. Tak wigc nalezy dazy¢ do minimalizacji rezystancji
termicznej pomigdzy ztaczem a podstawa obudowy ukladu. Hybrydowy uktad
mocy mozna najprosciej przedstawi¢ w postaci pokazanej na rysunku 7.

Rys. 7. Schemat typowego ukladu hybrydowego duzej mocy
a — plytka krzemu, b — warstwa rozprzestrzeniajaca cieplo, c — podloze, d — obudowa, e — warstwy
lutowia lub kleju, f — metalizacja podioza

Wspolczynniki rozszerzalnosci cieplnej materialow uzywanych do budowy ukladu
sa przedstawione w Tablicy 1:

Tablica l
MATERIAL krzem tlenek glinu (Al,0,) miedz
WSP. ROZSZ. CIEPLNEJ « 3-1076K™! 6-107¢K ™1 18-1076K™1

Jak widac¢ z powyzszego poréwnania, mozna spodziewac si¢ uszkodzen wynikaja-
cych z ich réznic. W praktyce, pomigdzy krzemem a Al,O, umieszcza si¢ warstwe
metalu ,,b”, ktora odgrywa role ttumika sit wynikajacych z réznicy rozszerzalnosci
cieplnej tych dwoch materialdow. Oprocz tego ulatwia ona rozprzestrzenianie strumie-
nia cieplnego, ktéry wnika dzigki niej na znacznie wigkszej powierzchni w podloze.

Materialem uzywanym najczesciej do tego celu jest molibden (x=5-10"°K ~1). Ma
on gorszy wspotczynnik przewodnosci termicznej niz miedz, i w praktyce w tego typu
ukladzie jako lutowie el, e2 uzywa sie past miedzianych. Grubo§é warstw lutowia el,
€2 musi by¢ zoptymalizowana, w celu zapewnienia jak najlepszego przeplywu .
strumienia cieplnego i maksymalnej odpornosci na cykle cieplne.

W czasie swojego zycia, uklad hybrydowy znajduje si¢ w dwodch stanach
funkcjonowania odpowiadajacych pracy i spoczynkowi. W czasie pracy podlega on
impulsowym przegrzaniom cieplnym, odpowiadajacym impulsowym pobudzeniom
elektrycznym. W wyniku tego nastepuje stopniowa degradacja wlasciwosci zlacz
lutowia na skutek zjawiska zwanego zmeczeniem cieplnym. Nastepuje: stopniowe
zwigkszenie rezystancji termicznej i w konsekwencji uklad ulega zniszczeniu.
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3. METODY MODELOWANIA I ANALIZY TERMICZNE]

Przed wykonaniem prototypu ukladu hybrydowego, co jest niezwykle kosztowne
ze wzgledu na konieczno$§é wykonania masek, konstruktor powinien okresli¢ rozklad
temperatury w ukldzie dla zadanej w specyfikacji maksymalnej wartos$ci wydzielanej
mocy. Metody obliczania temperatury w uktadach hybrydowych mozna podzieli¢ na:

a) Metody przybliZzone oparte na pojeciu rezystanciji termiczne;j.

b) Metody analityczne pozwalajace na otrzymanie rozwiazania w postaci roz-
winigcia w szereg.

c) Metody numeryczne.

d) Metody analityczno-numeryczne.
ad. a) W przypadku jednowymiarowego przeplywu ciepla mozna stosowac analogi¢
pomiedzy rezystancja termiczna i elektryczng, i metoda ta ze wzgledu na swoja
prostote jest czesto stosowana przez praktykow. Niestety w rzeczywistosci przeplyw
ciepla jest praktycznie zawsze trojwymiarowy i w przypadku zrodel mocy o bardzo
malej powierzchni w poréwnaniu z grubodcia struktury moze ona dawaé wyniki
obarczone duzym bledem (nawet kilka tysigcy procent! [19,26]). Jej zastosowanie
ograniczone jest zatem do przypadkow, w ktoérych wydzielanie mocy nastgpuje na
duzej powierzchni ukladu.

ad. b) Rozwiazanie analityczne rownania przewodnictwa cieplnego jest mozliwe
w przypadku, gdy zastosowane zalozenia upraszczajace pozwalaja sprowadzi€ je do
postaci rOwnania Laplace’a. Rozwiazanie analityczne mozna otrzymac wowczas przy
warunkach brzegowych typu Neumanna lub Dirichleta w postaci szeregu Fouriera,
szeregu funkcji Bessela, czy tez poprzez zastosowanie funkcji Greena [14]. Metodytesa
bardzo zmudne, gdyz dla kazdego szczegdlnego przypadku warunkow brzegowych
istnieje inna postaé rozwiazania, a co za tym idzie dowolna modyfikacja ukladu
wymaga powtérzenia calego procesu obliczeniowego.

ad. ¢) Metody numeryczne, jak na przyklad metoda roéznic, czy tez elementow
skoficzonych, moga by¢ stosowane do uktadéw o dowolnej geometrii i o dowolnym
przestrzennym rozkladzie generacji ciepta pod warunkiem poprawnego zdefiniowania
warunkéw brzegowych, a w przypadku symulacji dynamicznej, rowniez i poczat-
kowych. ‘ : .

Podobnie jak w przypadku metod analitycznych kazda zmiana geometrii, czy tez
gestosci mocy wydzielanej w ukladzie, powoduje konieczno§¢ ponownego rozpo-
czynania procesu obliczen. Czas obliczen jest bardzo dhugi i metody te stosowane s3
raczej do symulacji, a nie do projektowania ukladu'.

ad. d) W celu unikniecia wad wyzej wymienionych metod mozna zastosowa¢ metode
analityczno-numeryczna [17,26], ktéra dla specyficznego przypadku struktury hyb-
rydowej (patrz rys. 7) pozwala na szybka i doktadna analizg. Dzigki duzej szybkosci
obliczeri mozliwa staje si¢ jednoczesna analiza termiczna i elektryczna, a co za tym

! W przeciwietistwie do jednorazowej symulacji, proces projektowania polega na wielokrotnym
powtérzeniu obliczeh w celu zoptymalizowania struktury uktadu w funkgciji jego parametrow.
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idzie, uwzglednienie zjawisk sprzgzenia elektrotermicznego. Problem ten jest szczegol-
nie krytyczny w przypadku tranzystoréw bipolarnych. W pracach [20,22,26] problem
ten zostal przedyskutowany szczegélowo. Tutaj ograniczymy si¢ do przedstawienia
pelnej analizy uktadu hybrydowego przeznaczonego do praktycznej realizacji.

4. ANALIZA CIEPLNA UKLADU

4.1. WPROWADZENIE

Klasyczna metoda projektowania ukladu hybrydowego ze wzgledu na jego

wiasciwosci cieplne, polegala do tej pory na uproszczonych obliczeniach, zakladaja-
cych jednowymiarowy przeplyw ciepla i na wstepnym obliczeniu jego rezystancji .
termicznej. Nastgpnie wykonywano pomiary na pierwszym praktycznym modelu
ukladu i model ten modyfikowano az do osiagniecia zadanych wlasciwosci.
Jezeli materialy i technika montazu jest juz dobrze znana, mozna zastosowad metody
projektowania komputerowego (C.A.D.) w celu optymalizacji termicznej ukladu. Jej
celem nie jest okreslenie temperatury w kazdym punkcie ukladu z dokladnoécia do
0.01°C, lecz wypracowanie regul projektowych, ktére pozwola na skrdcenie czasu
i kosztu projektu poprzez znaczng redukcje ilosci probnych ukladow.

Problem modelowania wlasciwosci termicznych modulu hybrydowego i jego
wplyw na wybér ostatecznej wersji ukladu zostanie przedstawiony na przykladzie
projektu acznika 600V/60A wykonanego przez SSM (SAGEM — SAT — MICROE-
LECTRONIQUE) (patrz rys. 5) [10,22]. :

4.2. HYBRYDOWY LACZNIK MOCY. ZALOZENIA PROJEKTOWE

W przypadku ukladéw elektronicznych duzej mocy, badania nad optymalna
struktura uktadu prowadzone sa dopiero po pelnej analizie elektrycznej pracy
przyszlego modublu. Pozwala ona na wybranie wlasciwych elementow mocy do
montazu w ukladzie, oraz na okreslenie przewidywanych catkowitych strat mocy.
Zalozone wlasciwosci elektryczne projektowanego lacznika mocy sa nastepuja-
ce [13,18,24]: :

a) mozliwo$¢ pracy jako przerywacz okresowy (chopper), ramie falownika, lub tez -
falownik w ukladzie mostka,

b) w konfiguracji przerywacza dopuszczalny §redni prad przewodzenia wynosi 60 A,

¢) maksymalne napigcie blokowania jest réwne 600 V,

d) maksymalna czgstotliwo$é komutacji wynosi 100 kHz.

4.3. WYBOR TRANZYSTOROW MOCY

Pierwotna koncepcja zakladala zastosowanie tranzystora bipolarnego (MEDL
DT47)i osiagnigcie parametrow: 600 V,60 A. Po wykonaniu analizy termicznej uktadu
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i komputerowej symulacji sprzezen elektrotermicznych [8,20,22,23] okazalo sig, ze
technologia bipolarna prowadzi do wystgpowania zjawiska wtérnego przebicia
termicznego, ktére doprowadzalo do zniszczenia probnych egzemplarzy ukladu.

Problemy wtérnego przebicia termicznego wystgpujace w tranzystorach bipolar-
nych spowodowaly zmiang pierwotnej koncepcji projektowej. Po wstepnej analizie,
opartej na znajomoéci standardowej technologii firmy SSM (SAGEM —SAT —MIC-
ROELECTRONIQUE) (ceramika alundowa) [9], zaproponowano zastosowanie 12
tranzystorow MOSFET (MTC 8N60), polaczonych w cztery grupy po trzy tranzys-
tory. Po uwzglednieniu ksztaltu pradu przeplywajacego przez poszczeg0lny tranzystor
i jego charakterystyk, oszacowano moc strat w pojedynczym elemencie na 25 W, co
daje laczne straty mocy rzedu 300 W w calym module.

4.4. WYBOR OPTYMALNEJ STRUKTURY UKLADU

W celu optymalizacji ukladu nalezy rozwiaza¢ nastgpujace problemy [10]:

a) wybor technologii (Al,O,, czy tez AIN) '

b) w przypadku technologii Al,O;, wybor optymalnej powierzchni i grubosci
warstwy miedzi shuzacej do rozprzestrzeniania ciepla (warstwa ,,b” rys. 7)

¢) optymalizacja rozmieszczenia elementéw mocy

d) optymalizacja struktury termicznej ukladu (dobranie odpowiednich grubosci
poszczegblnych warstw 1 powierzchni calego ukladu)

€) wybor materiatu i struktury radiatora

f) komputerowa symulacja réznych wersji kompletnego uktadu

W celu symulacji wyzej wymienionych probleméw opracowano program PYR-
THERM [25] (oparty na wcze$niej opracowanym programie NAPOM [21]), ktory -
pozwala na analize uklad 6w o strukturze przedstawionej na rysunky 8a. Jego schemat
blokowy pokazano na rysunku 8b.

Jako przyklad zastosowania programu rozwazmy problem wyboru rozmiaréw
warstwy rozprzestrzeniajacej cieplo w przypadku zastosowania technologii klasyczne;j.
Grubo§¢ tej warstwy zostala ustalona na 0.5 mm lub 1.0 mm. Przyklad pokazany na
rys. 9 dotyczy poszukiwania optymalnej powierzchni warstwy miedzi (TAB). Na
podstawie przedstawionego wykresu wida¢ wyraznie, ze zwigkszanie powierzchni tej
warstwy powyzej pewnej granicy nie powoduje dalszego zmniejszania rezystancji
termicznej uktadu. W praktyce konstruktor stara si¢ zawsze okresli¢, jaka najmniejsza
powierzchnia miedzi moze by¢ jeszcze zastosowana w uktadzie. Wyniki symulacji
z rys. 9 daja jednoznaczna odpowiedz na to pytanie.

Zalozenia projektowe z punktu 4.2 okreslaja globalna rezystancj¢ termiczna
ukladu na 0.2 k/w. Odpowiada ona maksymalnej temperaturze zlacza 150°C, przy
wydzielaniu mocy 300 W i zewnetrznej temperaturze obudowy 90°C [13].

Przy projekcie technologicznym nalezy uwzgledni¢ mozliwosci wykonawcze oraz
koszty produkcji. Wybér powinien wigc pasé na mozliwie standardowa i sprawdzona
technologi¢. W naszym przypadku chcemy uzywac lutowia srebro—cyna—olow,
ktore jest najczeSciej stosowane przez S.A.T., oraz stosowac elementy (podloze,
obudowa, radiator) o standardowych wymiarach. Uwzglednienie tych ograniczen
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Ryé. ‘8. a) Widok z goéry oraz przekroj struktury, ktéra mozna symulowaé przy pomocy programu
PYRTHERM, b) Ogolny schemat blokowy programu

prowadzi do wyboru szeregu wariantow ukladu kompatybilnych z mozliwosciami
technologicznymi wykonawcy.

Projekt sprowadza sig¢ wigc do:
a) Wyboru podstawy (obudowy) ukladu, ktéra moze by¢ wykonana z miedzi lub
stali. ‘ :

b) Wyboru podtoza, ktdre moze by¢ wykonane klasycznie w postaci dwoch warstw
miedz/Al,O, (odpowiednio grubosci 0.5 mm i 0.64 mm) lub tez z jednej metalizowanej
warstwy AIN o grubosci 0.7 mm lub 1 mm (pomijamy grubosé metalizacji).

c) W przypadku wyboru technologii klasycznej trzeba okresli¢ wymiary podhuzne
warstwy miedzi pelniace rolg ,,rozprzestrzeniacza” ciepla.

Uklady przyjete do symulacji przedstawione sa na rysunku 10 (technologia
klasyczna)irysunku 11 (technologia AIN). Ze wzgledu na symetri¢ ograniczono si¢ do
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Rys. 11. Widok z gory oraz przekrdj ukladu wykonanego w technologii AIN przyjetego do wstepnej
symulacji

pokazania (i do symulacji) 1/4 struktury ukladu. Pozwolilo to na znaczne skrocenie
czasu obliczef. Rezystancje termiczna plytek krzemu wraz z lutowiem uwzgledniono
jako rezystancje jednowymiarowg o wartosci 0.058 K-cm?2/W (g = 17.14 W/(K-cm?).
Konduktancje termiczne poszczegélnych warstw lutowia (grubosé lutowia sreb-
ro—cyna—oléw wynosi 80 um) przyjeto dla dwoch skrajnych przypadkow. Wartosé
teoretyczna konduktancji termicznej lutowia idealnego wynosi 30 W/(K-cm?2), a dla
lutowia zdegradowanego przyjeto 3 W/(K-cm?). We wszystkich przypadkach grubosé
podstawy niezaleznie od wyboru miedzi, czy tez stali jest 2 mm. We wszystkich
symulacjach zalozono, ze pomiedzy podstawa modulu, a ukladem chlodzenia
znajdujacym si¢ w temperaturze odniesienia istnieje warstwa przejmowania ciepla
o konduktancji termicznej 1 W/(K-cm?). Odpowiada ona przypadkowi przytwier-
dzenia modutu za pomoca tluszczu termicznego.

W Tablicy 2 [13] przedstawiono wyniki 12 symulacji rezystancji termicznej uktadu
(wK/W) wyrazonej w postaci stosunku przyrostu temperatury punktu najcieplejszego
do calkowitej mocy wydzielanej w ukladzie.

Analiza Tablicy 2 prowadzi do wniosku, Ze osiagniecie zalozonej wartosci

_ globalnej rezystancji termicznej ukladu ponizej 0.2 K/W jest mozliwe w kazdej

z wybranych konfiguracji ukladu. Zastosowanie podstawy stalowej prowadzi jednak
do znacznego zwigkszenia rezystancji termicznej moduhlu i w przypadku degradacji
wlasciwosci termicznych lutowia moze doprowadzi¢ do przekroczenia zalozonej
wartosci Rth=0.2 K/W. Nalezy rowniez zauwazy¢, ze w przypadku klasycznej
technologii (Cu/Al,O;) wielko$¢ powierzchni miedzi stuzacej do rozprzestrzeniania
ciepla nie jest szczegdlnie krytyczna.
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. Tablica2,

WSTEPNY PROJEKT: Podstawowe wyniki. Rezystancje termiczne w (K/W) obliczone
dla poszczegolnych hipotez

WARUNKI Geometria — geometria 1 geometria 11 geometria I
SYMULACH Struktura — ,,Cu/AleB” ,,Cu/A1203” LAIN”
l Podstawa |

Uktad idealny pod stalowa 0,157 0,172 0,152
wzgledem termicznym miedziana 0,112 0,124 ) 0,099
Uwzglednienie Rth stalowa 0,193 0,207 0,191
pomiedzy podiozem -
a podstawa miedziana 0,145 0,150 0,145

Najlepsze wyniki daje zastosowanie podloza z AIN, pomimo faktu, ze wrazliwo$¢
rezystancji termicznej na degradacje lutowia jest w tym przypadku wigksza niz przy
zastosowaniu technologii klasycznej. Na podstawie wstgpnego projektu przedstawio-
nego powyzej do praktycznej realizacji wybrano nastgpujace rozwiazania:

a) Uklad oparty na technologii Cu/Al,O,, z podstawa miedziang, tranzystory
MOS potaczone sa w grupach po trzy na ptytce miedzi o szerokosci 8 mm (geometria II
na rysunku 12). :

wydzielanie mocy

BUW U s v

Cu; 3,6 W-em 'K '30,5 mm o
PODLOZE — P 20 W-cm 2K
Al 03 ; 0,2 Wem K 75 0,64 mm o -
—+ 2 «— 14 W-cm 2K
PODSTAWA miedz ; 3,6 Weem K '; 2 mm
. e —— — —— 0,4 W-cm 2-K7!
3333333 333
przeplyw wody o temperaturze 30 °C
T .
Sma Sile 1o

1mm ] [
Si2mm)¢ —T—~

>|2mmi& (€2mmyi¢— Bmm —>ié2mmd _J(_.

\ 25 mm ,: .

Wydzielanie mocy 8,33 W na jeden tranzystor MOS
Moc wydzielana w calym module : 100 W.
Rys. 12. Dane do symulacji modutu Cu/Al,O,. Struktura termiczna i chlodzenie



170 _ A. Napieralski  Kwart. Elefr. i Telekom.

b) Uklad oparty na technologu AIN z podsta,wq miedziana. Polozenie tranzys-
toréw i wymiary takie, Jak na rysunku 13.

wydzielan_i_e
mocy

TN T T

AIN; 1,1 V-cm™ -K ;1 mm

«— 20 W-em2-K!

miedz ; 3,6 Wem '-K''; 2 mm

—— 0,4 W-cl_n"z-l('1

33333333

przeplyw wody o temperaturze 31

a1l

. . 2ile 1mm
J, x '

imm .
l— 13 mm
>|2naic le2nndi¢— Bmm —iczmmsi ‘

25 mm

>j2nn | ¢

VWydzielanie mocy 8,33 W na jeden tranzystor MOS
Moc wydzielana w calym module : 100 W.

"Rys. 13. Dane do symulacji modutu AIN. Struktura termiczna i chlodzenie

4.5. KONCOWA OCENA WYBRANYCH ROZWIAZAN

W celu wlaSciwej oceny wybranych rozwiazan i wykonania koncowej symulacji
komputerowej nalezy okresli¢ mozliwie dokladnie parametry technologiczne uktadu.
Najwigkszy problem sprawia zawsze ocena jakoSci i wlasciwosci termicznych stosowa-
nego lutowia. W przypadku wspolpracy z okreSlonym producentem ukladéow
hybrydowych mozna dokonac charakteryzacji stosowanej technologii przy wykorzys-
taniu specjalnych prébek zawierajacych rozmaite kombinacje potaczen poszczegél-
nych warstw. Metoda tej charakteryzacji byla juz przedmiotem publikacji [9] i nie
bedzie tu omawiana. Ograniczymy si¢ tylko do przedstawienia wynikéw koricowych
zawartych w Tablicy 3:

Przy uwzglednieniu rzeczywistych warto$ci parametréw zawartych w Tablicy 3,
dokonano koricowej symulaciji ukladu w zalozonym idealnym ukladzie chtodzenia
(izotermiczny radiator, ze wspdlczynnikiem przejmowania 1 W/(K cm?). Otrzymano
warto§¢ rezystancji termicznej 0.13 K/W dla ukladu Al,0, i 0.108 K/W dla ukladu
AlIN, ktore sa bliskie wartoéciom z Tablicy 2 dla ukladu idealnego pod wzgledem
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Tablica 3
Charakterystyka technologii modulu. Podstawowe wyniki.

lutowie pomied Iy dem
po! 1edZy przyrza g=20w_m—2,K—1

a podlozem
IUtOWiepI:,ZI;:f:?cz}izld:(i;; ALO, g =20W-cm~2 K-
lutowie p(;l:(iiqlgg fgd:/c::lirg ::,podstawa g =14W-om=2-K-!
Iutowie pom;e:;{yo ;):if:lz;n’l a podstawa g=20W-cm 2 K1
przewodnos¢ cieplna A‘1203 k = 0,2 W-cm™t!-K™?

przewodno$¢ cieplna ,,AIN” k=11W-cm ! -K?

termicznym. Nastepnym etapem jest symulacja modulow w realnych warunkach
pracy, odpowiadajacych przyszlym warunkom pomiarowym ukladu.

Na rysunku 12 i 13 przedstawiono dane przyjete do symulacji uktadéw wybranych
do realizacji. Ze wzgledu na symetri¢ ograniczono si¢ do analizy 1/4 modulu. Wartos§¢
wspolczynnika przejmowania ciepla byla w praktycznym ukladzie nieliniowa. W czgéci
lewej (gdzie wstrzykiwana byla woda) wynosi on 0.8 W/(K-cm?), a w czgéci prawej
(odplyw wody) 0.4 W/(K:cm?). Do obliczeri przyjgto wigc prawa stron¢ modulu
(najgorszy przypadek), a wigc wybrano wspolczynnik przejmowania ciepta jako rowny
04 W/(K-cm?2). Otrzymane mapy temperatury dla obu ukladéw (przy zalozeniu
wydzielania mocy 100 W) przedstawiono na rysunku 14. Obliczona rezystancja
termiczna dla uktadu Cu/Al,O, wynosi 0.216 K/W, a dla uktadu AIN 0.204 K/W.
Wiynik ten wskazuje na pozornie niewielka przewagg technologii AIN. Przekroczenie
warto§ci maksymalnej rezystancji termicznej wynika z przyjecia niezbyt dobrego
uktadu chlodzacego, odpowiadajacego Scisle warunkom doswiadczalnym.

Po praktycznym wykonaniu moduléw i zamontowaniu ich w bedacym do
dyspozycji ukladzie chlodzacym otrzymano mapy temperatury przedstawione na
rysunku 15 dla modutu Cu/Al,O,, oraz na rysunku 16 dla modutu AIN. Pomiary
wykonano przy pomocy termografu komputerowego HUGHES TVS 4100, po
otwarciu ukladu i pomalowaniu go czarna farba dla otrzymania jednorodnego
wspolczynnika emisji w podczerwieni.

Asymetria otrzymanych map temperatury wynika z réznicy wspolczynnika
przejmowania ciepla ,,h” dla lewej i prawej strony uktadu. Oprécz tego w przypadku
technologii Al,O,, widaé wyraznie punkty cieple wystepujace po lewej stronie
ukladu i nie dajace si¢ wytlumaczyé inaczej jak tylko wystgpowaniem ,dziur”
w lutowiu w tych miejscach. Wystepowanie tych anomalii jest typowe dla ukladéw
opartych na technologii Cu/Al,O,, gdyz istnienie dodatkowej warstwy komplikuje
proces technologiczny. Pomijajac te defekty, pomierzone wartosci rezystanciji ter-
micznych wynosza 0.22 K/W dla struktury Cu/Al,O, i 0.195 K/W dla struktury
AIN. Sa on wigc bardzo bliskie rezultatom otrzymanym z sytuacji komputerowe;j
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Rys. 14. Symulacja komputerowa uktad 6w przy zalozeniu wydzielania mocy 8.33W w kazdym z tranzys-
torow (w sumie 100W)
a) Uklad oparty na technologii Cu/AlLO,, b) Uklad oparty na technologii AIN
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Rys. 15. Pomierzona mapa temperatury modutu ,,Cu/AleS”
— kierunek przeplywu wody: z lewej strony na prawa
— temperatura wody: 35°C
— moc wydzielana w pojedynczym tranzystorze 8.33W.
(moc catkowita 100W)

Rys. 16. Pomierzond mapa temperatury modutu ,,AIN”
— kierunek przeplywu wody: z lewej strony na prawa
— temperatura wody: 32°C
— moc wydzielana w pojedynczym tranzystorze 8.33W

(moc catkowita 100W)
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przy uwzglednieniu rzeczywistych parametréw uktadu Tabhcy 4 przedstawiono
podsumowanie otrzymanych wynikow:

Tablica 4
UKLAD ZALOZENIE® POMIARY (1) POMIARY (2) [SYMULACIA® (1)
! K/W] K/W] [K/W] [K/W]
HAIN” 0.108 0.195+0.01 0.176 +0.01 0.204
Cu/AlLO, 0.130 0.22+0.015 0.214+0.015 0.216
gdzie: a) zamocowanie uk}adu na radiatorze idealnym poprzez thuszcz termiczny o konduktancji termicznej
h=1 W/(K-cm?).

b) chiodzenie wodne ze wspolczynnikiem przejmowania ciepta h=0.4 W/(K-cm?).

(1) stosunek temperatury najcieplejszego punktu z grupy szesciu tranzystoréw znajdujacych si¢ po prawej
stronie do calkowitej mocy wydzelanej w uktadzie.

(2) stosunek $redniej z wartosci maksymalnych temperatur kazdego z szesciu tranzystorow znajdujacych sig
po prawej stronie do catkowitej mocy wydzielanej w ukladzie.

Jak wynika z Tablicy 4, réznice w warto$ciach rezystancji termicznej wynikaja
gtownie z réznic w sposobie chlodzenia ukladu.

Tablica 5
Af max A6 min A0 max AQ min
MODUL max. pomierzona fnin. pomierzona max. obliczona min. obliczona
warto$é wartosc wartosc¢ warto$¢
Cu/ALO, 25°C (1) 19 °C (+) 21,6 °C 20,6 °C
AIN 20 °C (+1) 16 °C (+1) 204 °C 19,5°C

W Tablicy 5 przedstawiono maksymalne pomierzone i obliczone przyrosty
temperatury dla obu modutéw, a w Tablicy 6 roznice w pomierzonej i obliczonej
wartosci 40,,., w grupie skladajacej si¢ z 3 tranzystorow.

Tablica 6
Zmienno$¢ pomierzonej wartosci Zmienno$¢ obliczonej wartoéci
MODUL AO max w grupie skiadajacej sig A0 max w grupie skladajgcej sig
Z trzech tranzystorow z irzech tranzystorow
Cu/ALO, 6°C/27% 1°C/48%
AIN 4°C[22% 0,99C/4,5%

Rezultatem powyzszej symulacji jest wybor ukladu opartego na technologii AIN,
ktory poza 30% zmniejszeniem wartosc1 rezystancji termicznej jest mniej wrazliwy na
bledy technologiczne, gdyz zawiera o jedna warstwe lutowia mmej

4.6. ANALIZA STANOW PRZEJSCIOWYCH

Po optymalnym zaprojektowaniu ukladu, przy zastosowaniu metod symulacji
termicznej w stanie ustalonym, w niektorych przypadkach interesujace jest okreslenie
odpowiedzi uktadu na chwilowe przeciazenie.[11,12,13]. Symulacja ta nie ma jednak
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wplywu na wybér optymalnej struktury termicznej, gdyz zawsze stan ustalony jest
warunkiem poczatkowym do analizy stanu przejSciowego i jego minimalizacja
odpowiada dobraniu odpowiednich warunk6éw pracy. .
Rozpatrzmy w tym miejscu odpowiedZ termiczna ukladu na kroétkotrwale
przeciazenie. Jezeli czas obserwacji jest bardzo krotki, to znaczy gdy strumien cieplny
nie zdazy jeszcze rozprzestrzeni¢ si¢ pod goérna warstwa lutowia poza obszar
wstrzykiwania mocy, mozna wowczas oblicza¢ przejéciowa odpowiedZ termiczna
ukladu na podstawie aproksymacji jednowymiarowej [12,22,26]. Parametry termiczne

zastosowanych materialtéow do obliczania odpowiedzi przejSciowej ukladu przed-
stawiono w Tablicy 7. ; »

Tablica 7
_ Wlasciwosci termiczne zastosowanych materialéw
| przewodno§¢ ciepto wilasciwe
MATERIAL termiczna izochoryczne

l (W-em~1-K™Y) (-em™3-K1)
krzem 1,2 1,7
*| miedz 3,6 34
ALO, - 0,2 2,6
AIN 1,1 2,3

Krzywe odpowiedzi przejéciowej na jednostkowy impuls mocy wydzielanej
w pojedynczym tranzystorze rowny 25 W-(300 W w calym ukladzie) przedstawiono na
rysunku 17. Jak wida¢, w czasie od 0 do 100 ms sa one praktycznie identyczne dla obu -
przyjetych rozwiazan, tak wigc wybor jednej lub drugiej technologii nie ma zasad-
niczego wplywu na zachowanie si¢ ukladu w stanie przejsciowym. Dokladne obliczenie
odpowiedzi przejéciowej dla czaséw srednich i dlugich wymaga oczywiscie prze-
prowadzenia analizy trojwymiarowej. Zauwazmy jednak, ze w przypadku zwarcia, czy
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Rys. 17. Odpowiedz termiczna w stanie nieustalonym dla kazdego z wybranych rozwigzan
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tez przecigzenia maksymalna temperatura zlacza zostanie przekroczona w bardzo
kroétkim ‘czasie. Na przyklad, jak wynika z rysunku 17, dla impulsu mocy réwnego
250 W w jednym tranzystorze, przyrost temperatury o 100°C zostanie osiagniety juz
po 20 ms. Tak wigc analiza jednowymiarowa stanu nieustalonego wywolanego
zwarciem, czy tez uszkodzeniem modutu jest w pelni poprawna.

4.7. ANALIZA SPRZEZEN ELEKTROTERMICZNYCH

Problem ten zostal juz czg§ciowo poruszony w p. 2 i byl dyskutowany szczegblowo
w poprzednich pracach [20,22,26]. Jest on szczegOlnie krytyczny w przypadku
stosowania technologii bipolarnej. W uktadach z tranzystorami MOSFET sprzezenia
elektrotermiczne nie powoduja zmian warunkéw pracy wiodacych w kierunku
zniszczenia ukladu, stad obserwuje si¢ ostatnio coraz czestsze stosowanie tej techno-
logii w hybrydowych uktadach duzej mocy. Wybodr tej technologii w przypadku
zaprezentowanego projektu lacznika spowodowany byl wlasnie problemami wtérnego
przebicia termicznego w bipolarnych tranzystorach duzej mocy.

5. PROBY PRZYSPIESZONEGO STARZENIA

Przed podje¢ciem produkcji seryjnej uktad poddawany jest prébom przyspieszone-
go starzenia, skladajacym si¢ z:

a) szokow termicznych

b) wielokrotnych cykli termicznych

¢) pracy w podwyzszonej temperaturze

d) wibracjom :

W zaleznosci od pozniejszych zastosowan ukladu, proby te sa mniej lub bardziej
surowe.
ad.a) Szoki termiczne polegaja na trzymaniu niezasilonego ukladu w niskiej tem-
peraturze (na przyklad — 55°C przez 5 minut), a nastepnie gwaltownemu przeniesieniu
go do wysokiej temperatury (4 125°C na 5 minut). Proba ta wykazuje natychmiast zty
projekt termomechaniczny ukladu, ktory ulega zniszczeniu juz w ciagu pierwszych
kilku cykli.
ad.b) Wielokrotne cykle termiczne polegaja na trzymaniu niezasilanego ukladu
w $redniej temperaturze (na przyktad +55°C przez 10 minut), a nastepnie stop-
niowemu ogrzaniu go do wysokiej temperatury, utrzymaniu w niej przez pewien czas
(na’” przklad w +125°C przez 10 minut), ochlodzeniu do —5°C, itd.. Proba ta
powoduje zme¢czenie cieplne lutowia i wzrost rezystancji termicznej ukladu.

Cykle termiczne moga by¢ tez wywolywane samonagrzewaniem si¢ uktadu na skutek
wydzielonej w nim mocy elektrycznej i chlodzenia go przez konwekcje wymuszona. -
W czasie jednego cyklu temperatura zlacza moze wzrosnaé¢ o AT =150°C. W tym
przypadku, naprezenia mechaniczne powoduja nie tylko zmeczenie cieplne lutowia, lecz
moga rowniez spowodowaé wystapienie peknie¢ w krzemie. Proba ta moze rOwniez
wykaza¢ degradacje¢ whasciwosci polaczen ukladu (przewody i ciezki przewodzace).
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ad. ¢) Proby pracy w podwyzszonej temperaturze moga spetniaé funkcje wstgpnego
starzenia. Przy$pieszaja one zniszczenie wadliwych przyrzadow, lecz nie pozwalajq na
wyciaganie wnioskow co do jakosci ukladu.

ad. d) Wibracje moga powodowaé wzrost naprezefi, a nawet peknigcia w ukladzie.
Powoduje to nastepnie wzrost lokalnej rezystancji termicznej i w czasie: dluzsze] pracy
uktad moze ulec autodestrukcii.

WNIOSKI

Rozwdj ukladéw elektronicznych duzej mocy, ktorych nie ‘mozna wykonac
w postaci monolitycznego ukladu scalonego, doprowadzit do realizacji uktadow
hybrydowych zwanych ,inteligentnymi” (,,smart”), z powodu realizacji przez nie
bardzo skomphkowanych funkcji. Mozna przypuszczac, ze najblizsze lata przyniosa
dalszy gwaltowny rozwdj produkgji tych uktadéw, a ich stosowanie w przemysle,
a zwlaszcza w ukladach elektroniki samochodowej bedzie coraz czgstsze.

W celu umozliwienia wykonania poprawnego projektu ukladu,: obserwuje si¢
rozwd6j nowych, coraz szybszych i tafiszych metod C.A.D. dla celéw projektowania
hybrydowych ukladow duzej mocy. '

Wydzielanie duzej mocy powoduje wzrost temperatury pracy tych ukladéw,
i w zwiazku z tym konieczno$é starannej optymalizacji ich struktury termicznej.
Przedstawiony w artykule program PYRTHERM: pozwala na wykonanie wstgpnej
analizy i wybranie wlasciwej technologii realizacji modulu. Jako przyklad za-
stosowania programu przedstawiono realizacje lacznika 600V/60A wykonanego
przez SSM.

Pod wzgledem technologlcznym, duzy postcp obserque si¢ w stosowanych
podlozach i ich metalizacji. Dla ukltadéw mocy podlozem coraz czesciej uzywanym
staje si¢ azotek glinu (AIN).

_Przedstawiona w artykule metoda projektowania uktadu hybrydowego jest w pelni
ogolna Zaprojektowany uklad (patrz rysunek S5) jest juz wdroZony do seryjnej
produkcji przez SSM. Moze on by¢ z powodzeniem stosowany zaréwno do celow
cywilnych, jak i wojskowych.

Ostatnim problemem, ktéry czeka jeszcze na rozwigzanie jest problem normalizacji
obudéw ukladow hybrydowych duzej mocy oraz ukladow ,.Smart Power”.
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A. NAPIERALSKI

HIGH POWER SEMICONDUCTOR CIRCUITS — TECHNOLOGY, ANALYSIS
AND DESIGN

Summary

Increasing power consumption and denser chip packaging of high complexity, high speed circuits give
rise to thermal problems of the same nature as those encountered in the field of power electronics. Dissipated
power density can exceed 100 W/cmZ2. Thermal modeling of specific problems in such circuits is currently
a subject of many research programs. In this paper basic problems of power hybrid circuits construction,
modeling and designing are discussed. The all design process of an hybrid circuit containing 12 power MOS
transistor is presented. Prospects of development and application of ,,Smart Power” circuit, which contains
the power semiconductors and VLSI circuits in the same mount are discussed.
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Przedstawiono nowg interpretacj¢ proceséw fizycznych zachodzacych w szeregowym filtrze
wstrzykujacym. Wyprowadzono bilans energetyczny filtru i wykazano, ze filtr moze mieéduza
sprawno$é energetyczna. Opisano przyklad rozwigzania ukiadu sterowania filtru. Przed-
stawiono wyniki praktycznej realizacji filtru zastosowanego do wygladzania napigcia za
przeksztattnikiem tyrystorowym.

1. WSTEP

Do wygladzania napigcia wyjsciowego tyrystorowych ukladéw przeksztattniko-
wych stosuje si¢ filtry bierne. Filtry te powoduja wydhuzenie stalej czasowej uktadu,
a jednoczesnie nie zapewniaja mozliwosci catkowitego wyeliminowania tej sktadowej
napigcia wyjSciowego, ktorej przyczyna jest to, ze w wigkszosci przeksztattnikow
napigcie wyjsciowe, lub prad wyjsciowy maja posta¢ impulsow. prostokatnych.

Duza wartosé wspolczynnika filtracji bez jednoczesnego wydluzenia stalej czaso-
wej ukladu mozna uzyskaé stosujac filtry aktywne wstrzykujace. Dzialanie filtréw
wstrzykujacych polega na wprowadzaniu do obwodu w ktérym filtr jest wlaczony
porcji energii, przy czym ilo$¢ energii i czas jej wprowadzenia sa zalezne od sygnatu
sterujacego. Energia ta moze pochodzié z dodatkowego zrddta, albo w czeéci lub
w calosci moze by¢ uprzednio pobrang z obwodu do ktorego filtr jest wlaczony
i zgromadzona w filtrze.

Rozro6znia si¢ dwa typy aktywnych ﬁltrow wstrzykujacych: rGwnolegle i szeregowe.
Dzialanie filtru réwnoleglego polega na sumowaniu pradow. Do pradu zawierajacego
skladowa zmienna ktéra nalezy wyeliminowaé, dodaje si¢ prad zmienny o przebiegu
mozliwie zblizonym do niepozadanej sktadowej zmiennej pradu wygladzanego, lecz
w przeciwnej fazie. Prad sumaryczny moze by¢ pozbawiony niepozadanej skladowej
zmiennej. Filtry wstrzykujace réwnolegle sa stosowane najczesciej do eliminowania
wyzszych harmonicznych pradu pobieranego przez przeksztaltniki z sieci zasilaja-
cej (1,2,3).
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Dzialanie szeregowego filtru wstrzykujacego polega na tym, ze do napiecia
zawierajacego niepozadang skladowa zmienna dodaje si¢ SEM o przebiegu mozliwie
zblizonym do tej sktadowej, lecz o przeciwnej fazie. W efekcie mozna spowodowaé, ze
napigcie za filtrem jest catkowicie wygladzone, lub zawiera skladows zmienna
o pozadanym przebiegu. Zmienna SEM wytwarza sig¢ w uzwojeniu, najczesciej
nawinietym na rdzeniu ferromagnetycznym. 7

- Przyjmuje-sig, ze wada szeregowych filtrow wstrzykujacych jest niska sprawnosc¢
energetyczna i dlatego filtry te nie sa stosowane w-urzadzeniach wigkszej mocy, lub
stosuje si¢ je w takich przypadkach w ktorych sprawnos$¢ energetyczna nie ma
istotnego znaczenia [4,5]. Dotychczas domena stosowania szeregowych filtrow
wstrzykujacych sa urzadzenia niewielkiej mocy i w tych urzadzeniach wlacza si¢ je
najczesciej jako ostatni czlon filtru ztozonego, za filtrem biernym L lub LC.

W artykule przedstawiono nowa interpretacj¢ zjawisk fizycznych zachodzacych
w szeregowym filtrze wstrzykujacym. Celem artykutu jest wykazanie ze szeregowy filtr
wstrzykujacy moze mie¢ wysoka sprawno$¢ energetyczna i dzigki temu moze byé
wlaczany za przeksztalttnikiem tyrystorowym jako jedyny filtr wyjéciowy, bez poprze-
dzajacego go filtru biernego. Dla zilustrowania mozliwego do uzyskania stopnia
filtracji napigcia wyjsciowego przytoczono wyniki badan praktycznie zrealizowanych
filtrow.

2. ZASADA DZIALANIA SZEREGOWEGO FILTRU WSTRZYKUJACEGO

Szeregowy filtr wstrzykujacy zawiera nawini¢te na rdzeniu ferromagnetycznym
i dwa uzwojenia: gtdwne o indukcyjnosci L i dodatkowe o indukcyjnosci L, (rys. 1.).
Uzwojenie glowne wlacza si¢ miedzy przeksztaltnik a odbiornik. Uzwojenie dodat-
kowe jest polaczone do regulowanego zrodla pradowego majacego duza dynamiczng
opornos¢ wewnetrzna du/di dzieki ktorej warto$¢ pradu i, plynacego w uzwojeniu
dodatkowym nie zalezy od wartosci SEM indukowanej w tym uzwojeniu, a'jedynie od
sygnalow sterujacych doprowadzanych do zrédta pradowego. Zmiany wartoéci pradu
i, indukuja w obu uzwojeniach SEM. Mozna wymusié¢ taki przebieg zmian pradu
i przy ktorym SEM e, indukowana w uzwojeniu gléwnym dodajac si¢ do napiecia
u; na wyjsciu przeksztaltnika powoduje, ze napigcie na odbiorniku u, ma warto$é
pozadana, np. proporcjonalng do sygnalu sterujacego, a niezalezng od chwilowe;j

H
u_ | -%I}L

Lo

Ry

Ryé. 1. Schemat uproszczony aktywnego filtru wstrzykujacego
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warto$ci napigcia na wyjsciu przeksztaltnika. Dotyczy to oczywiscie tylko wartosci
chwilowych, srednia warto$¢ napigcia na odbiorniku musi byé rowna §redniej wartosci
napigcia na wyjéciu przeksztaltnika, pomniejszonej o spadek naplgcw na rezystancji
glownego uzwojenia dlawika.

W opisach filtru wstrzykujacego (4,5,6,7,8,9) dlawik o dwoch uzwojeniach jest
traktowany jako transformator. Jest to zalozenie blgdne. Traktujac dlawik filtru jako
transformator i rozpatrujac dla przykladu przypadek w ktorym filtr jest wlaczony
bezposrednio za przerywaczem pradu stalego, ktdrego napiecie wyjéciowe ma postaé
impuls6w przedzielonych przerwami beznapigciowymi, nalezaloby przyjac, ze w czasie
przerwy migdzy impulsami odbiornik jest zasilany za posrednictwem tego transfor-
matora ze zrodla pradowego zasilajacego uzwojenia dodatkowe dlawika. W efekcie
moc chwilowa zrédla pradowego musialaby by¢ zblizona do mocy przeksztaltnika,
amoc §rednia — do polowy mocy przeksztaltnika. Takiemu zalozeniu przeczy bilans
energetyczny filtru.

3. BILANS ENERGETYCZNY FILTRU WSTRZYKUJACEGO

3.1. BILANS ENERGETYCZNY OGOLNY

Bilans energetyczny filtru wstrzykujacego wyprowadza si¢ wychodzac z réwnan
zapisanych wedlug II prawa Kirchoffa dla obwodow przedstawionych na rys. 1. Dla
uproszczenia przyjeto, ze rezystancje uzwojen i rezystancja reprezentujaca straty
w rdzeniu dlawika sa pomijalnie male, lub zostaly przeniesione do odbiornika.

Dla obwodu obejmujacego przeksztaltnik, uzwojenie gtdwne dlawika i odbiornik:

dl dlz
ul—e1+uo—L1d Ma“‘uo ; (1)
t t t .
: diy . dip :
W_" = {Uzl; dt = L]_ 11 d—dt + Mll Edt + | U lldt (2)
. 0 0 . o v .
' i1y ‘ "2t t _
VVH = Ll J~11 dll + M Jll d12 + ‘[UO lldt, . (3)
R T I iz0

gdzie: Wy;, — ilosC energii wyptywajacej z przeksztaltmka w czasie od 0 do ¢t
pozostale oznaczenia — jak narys. 1.

Ostatni czton rOwnahia (3) oznacza energie dostarczonq do odbiornika, pozostale dwa

cztony — energi¢ zgromadzona w filtrze. ‘
-Jesli prad w uzwojeniu gtéwnym dlawika i, ma warto$é stala to pierwszy czion

prawej strony rOwnania (3) ma warto$é zerowa. Natomiast drugi czlon moze mieé

warto$é niezerowa jesli zmianie ulega warto§é pradu i,. Oznacza to ze réwniez przy

stalej wartoéci pradu w uzwojeniu gléwnym, dtawik moze pobieraé i gromadzié energie
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z zrodla zasilajacego obwdd w ktorym to uzwojenie jest wlaczone, lub oddawaé
zgromadzona energi¢. Czynnikiem decydujacym o przeplywie energii sa wtedy zmiany
pradu w uzwojeniu dodatkowym i,. Uzwojenie dodatkowe. _]CSt w tym dlawiku
elementem sterujacym.

Dla obwodu obe_]mujqcego uzwojenie dodatkowe i zrodlo pradowe:

dlz dll
%_g~ Ma’ : )
t .
dll '
vVZt = uzlzdt Lg 12 —dt + M 12 —'dt (5)
) .
iy
Wy =1L f’zdlz + M ledl1, . 6
20 i1o0

gdzie: W,, — ilo§¢ energii wyplywajaca z zrodla pradowego do dlaw1ka W czasie

odOdot¢
Jesli napiecie u, jest zmienne okresowo o okresie T, to

Ujo = Ui 110 = U l20 = l2T

i rownania (3) i (6) dla calego okresu T przyjmuja postaé:
T

Wir = f“o iydt ’ V)
)
War =0 ®)

gdzie: Wi ri W, — ilodci energii wyplywajacej w ciagu calego okresu z przeksztaltnika
z zrodla pradowego.

Z réwnania (7) wynika, ze w obwodzie obejmujacym glowne uzwojenie
dlawika cala energia w czasie pelnego okresu z przeksztaltnika doplywa do
odbiornika, czyli ta cz¢§¢ energii, ktora w czesci okresu jest gromadzona w filtrze,
potem jest w calosci oddawana do odbiornika. Z réwnania (8) wynika, ze
suma energii wyplywajacej z Zrédla pradowego w czasie calego okresu jest
rowna zeru, czyli ze przez czegs¢ okresu energia przeplywa z zrédla pradowego
do uzwojenia dodatkowego, a przez pozostala czes¢ okresu energia przeplywa
z uzwojenia dodatkowego do zrodia pradowego. Gdyby Zrédlo pradowe bylo
zdolne gromadzi¢ energig, ktora do niego wplynela w czesci okresu, a nastegpnie
zwracaé ja do dlawika w nastgpnym okresie, to wygladzanie napigcia odbiornika
odbywaloby si¢ bez wydatkowania energii zrodla pradowego, a . sprawnosé
filtru bylaby bliska 1. W rzeczywistosci zrédlem pradowym jest Zazwyczaj
uklad tranzystorowy w ktérym nie mozna gromadzié energii. W efekcie energia
doplywajaca z uzwojenia dodatkowego do zrodia prqdowego zamienia si¢ na
cieplo w zlqczu kolektorowym tranzystora a pdiniej Zrédlo pradowe musi
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dostarczy¢ taka sama ilo$¢ energii do dlawika. Rownania(l—6) sa eznosciami
ogoOlnymi, a réownania (7) i (8) sa stuszne dla wszystkich przebiegow okresowych
napiecia u, i pradu i;. W czasie calego okresu zadna czgé¢ energii wyplywajaca
z zrodla pradowego nie doptywa do odbiornika, jest ona jedynie gromadzona
w dlawiku a nastepnie przeplywa do Zrddia pradowego. Potwierdza to konkluzje
ze uzwojenie dodatkowe spelnia role elementu sterujacego przeplywem energii
w obwodzie w ktorym jest’ wlaczone uzwojenie glowne.

Rys. 2. Schemat przykladu rozwiazania zrodia pradowego przy niesymetrycznym wzgledem zera przebiegu
pradu i,

Rodzaj zastosowanego zrodia pradowego decyduje o mozliwym do uzyskania
ksztalcie przebiegu pradu i,. Najprostsze rozwiazanie przedstawiono na rys. 2.
W czasie gdy SEM e¢; i e, sa skierowane jak na rysunku, wysterowany jest
tranzystor T1, a tranzystor T2 jest zablokowany. W czasie gdy SEM sa skierowane
odwrotnie, wysterowany jest tranzystor T2, a T1 jest zablokowany. W ukladach
malej mocy mozna zrezygnowac z zastosowania tranzystora T2. Wtedy w ciagu
calego okresu przepuszczaé prad i, plynie przez tranzystor T1, lecz wtedy ilosé
energii traconej w zrodle pradowym w ciggu calego okresu jest okolo dwukrotnie
wigksza. Jesli dla przykladu przyjmiemy Ze Zrodlem napigcia u; jest tyrystorowy
przerywacz pradu stalego, to w rozwiazaniu przédstawionym na rys. 2. prad
i, zmienia si¢ jak na rys. 3a. W przedziale czasu (0,7) plynie w kierunku przeciwnym
do kierunku SEM e, kosztem energii Zrodla pradowego. W przedziale czasu (z,T)
SEM e, i e, maja kierunek przeciwny do zaznaczanego na rys. 1. i rys. 2., tranzystor
Tt jest zablokowany, wysterowany jest tranzystor T2 prad i, plynie zgodnie
z kierunkiem SEM e,, energia jest czerpana z dlawika, przeplywa do zrddia
pradowego i jest w nim tracona. JeSli prad i, przy zachowaniu tych samych
przyrostow zmienia si¢ symetrycznie wzgledem wartosci i, =0 tak jak przedstawiono
to na rys. 3b., ilo§¢ energii przeplywajacej w czasie pelnego okresu z zrodla
pradowego do dlawika moze byé 2-krotnie mniejsza. Przyklady rozwiazan zrodla
pradowego umozliwiajacych uzyskanie przebiegu pradu i, symetrycznego wzgledem
zera przedsatwiono na rys. 4a i 4b.
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a) b)

At e

Rys. 3. Przebiegi napigé i pradow w aktywnym filtrze wstrzykujacym: u, — napigcie wejSciowe,
u, — napigcie wyjsciowe, i, — prad wyjsciowy, i, — prad w dodatkowym uzwojeniu dlawika, T — okres,
T — czas trwania impulsu napi¢cia u,

T
b

Rys. 4. Schematy przyktad 6w rozwiazania zrodla pradowego przy symetrycznym wzgledem zera przebiegu
. pradu i, .

3.2. PRZYKLAD LICZBOWY BILANSU ENERGETYCZNEGO FILTRU

Charakter bilansu energetycznego dlawika o dwoch uzwojeniach ujawnia si¢
szczegllnie wydatnie w konkretnym przykladzie liczbowym: Zaldézmy ze dlawik
o dwoch uzwojeniach zostal wlaczony jako element filtru aktywnego migdzy
odbiornikiem o rezystancji Ro=1om a przerywaczem tyrystorowym ktérego napiecie
wyjsciowe ma posta¢ impulséw o amplitudzie U; =300 V. Zaktadamy ze filtr zapewni
pelne wygladzenie pradu i; wigc indukcyjnos$é odbiornika nie ma wplywu na dzialanie
filtru. Przyjmijmy ze gléwne uzwojenie dlawika ma liczbe zwojow z; = 1000 i indukcyj-
nos¢ Ly =100mH, a uzwojenie dodatkowe ma z,=100 i L, =1mH. Przyjmujac dla
uproszczenia idealne sprz¢zenie uzwojen k=1, otrzymamy indukcyjno$é wzajemng
M=ky/L;'L,=10mH. Przyjmijmy ze czgstotliwo$é pracy przerywacza f=333 Hz,
okres T=3ms, a obliczenia wykonamy dla’ wspdlczynnika wypelnienia impulséw
1/T=1/3, czyli =1ms. Przy takim wypelnieniu impulséw napiecie U, na odbiorniku
oraz prad I, plynacy z przerywacza przez uzwojenie z; do odbiornika maja wartosci:

T

Uo=Us7

=100V I, =22 = 100A
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Przyjmijmy, Ze uklad sterowania Zrédla pradowego wymusza przebieg pradu
i, zgodny z rys. 3a. Wtedy rowniez przebiegi napigcia u, oraz pradu i, sa zgodne
z przedstawionymi na rys. 3a. W czasie trwania impulsu napi¢cia U w przedziale czasu
(0,7) SEM e, indukowana w uzwojeniu z, i pochodna pradu i, maja wartosci:

e, = U — Uy =200V diy/dt = e;/M = 200V/10"mH = 20 A/ms
SEM e, indukowana przez zmiany pradu i, w uzwojeniu z,

'e2=e1?=20V lub e2=L2%%=20V.

1
Warto§é maksymalna pradu i, wynosi
i, = 7-dip/dt = lms-20A/ms = 20A.

W przedziale. czasu (0,r) prad i, plynie w kierunku przeciwnym do kierunku
SEM e, pod wplywem napiecia Zrédla pradowego. Napigcie to musi mie¢ warto§¢
u;=e,+iR,=e,=20V. Tlosé energii ktora przeplywa z zrédla pradowego do
dlawika w tym przedziale czasu wynosi:

T

1 " |
AW,, = Juzizdt = St ipmas T =520V - 20A - 1ms = 02].

0

W tym samym przedziale czasu ze zrédla napigcia U, (przerywacza) wyplywa
porcja energii o warto§ci

U, - I, -t = 300V - 100A - Ims = 307.
Cze$é z niej doplywa do odbiornika, a czg$¢ o wartosci
AW, = (U, — Uy)l, -7 =200V - 100A - 1ms = 20J

zostaje zmagazynowana w polu magnetycznym dlawika.

W czasie przerwy miedzy impulsami napigcia U,, w przedziale czasu (z,7),
odbiornik jest zasilany przez SEM e, indukowana w uzwojeniu z; wskutek zmian
pradu i,, kosztem energii pola magnetycznego. SEM e, musi mie¢ warto§¢ — U,
a prad i, indukujacy SEM e, musi zmienia¢ si¢ z pochodna o wartosci: .

di, -U, -100V

S = = oo = —10A/ms.

Przyrost pradu i, w przedziale czasu (t,T) wynosi
di,

i, =(T — 1) It

= —2ms - 10A/ms = —20A

czyli ma taka sama wartosé bezwzgledna jak w przedziale czasu (0,7) i w momencie
t="T prad maleje do zera. W tym przedziale czasu kierunek SEM e, jest zgodny
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z kierunkiem pradu i,, prad i, plynie przez tranzystor T2 (rys. 3), ktory dziala jako
rezystor o zmiennej rezystancji w ktérym wydziela si¢ energia czerpana z pola
magnetycznego dlawika. Ilos¢ tej energii w calym przedziale czasu (¢,T) jest rOwna
energii ktora uprzednio, w przedziale czasu (0,7) przeplyne;la z zrodla pradowego do
dlawika i wynosi 0,21].

Do odbiornika w tym samym przedziale czasu (z,T) doplywa ilo§¢ energii

AW, (e, T) = Uy I, - (T — 1) = 100V - 100A - 2ms = 20J.

Jest to ta sama iloSC energii ktéra w. przedziale czasu (0,7), pobrana z Zrodla
napigcia U, (przerywacza), zostala zgromadzona w polu magnetycznym dlawika. Ilo§é
energii pobranej w ciagu calego okresu z zrodla pradowego jest 100-krotnie mniejsza.
Przyklad ten potwierdza, ze uzwojenie dodatkowe o mniejszej liczbie zwojéw speia
rol¢ elementu sterujacego polegajaca na tym, ze kosztem niewielkiej iloéci energii -
dostarczonej z Zrédla pradowego do tego uzwojenia mozna regulowaé wymiang
znacznie wi@kszyéh’ ilosci energii mi¢gdzy dlawikiem a obwodem polaczonym z gléw-
nym uzwojeniem dlawika. Wynika to z faktu, ze warto$¢ energii zgromadzonej w polu
magnetycznym wytworzonym przez dwie cewki jest wyrazona rOwnaniem:

1 1
'-W=§L1ﬁ+Mi1i2+§L2i%- @

Jesli prad i; ma stala wartosé, a prad i, wzrasta o wartos§c Az2 i powodu_]c przyrost
strumienia, na przyrost energii pola magnetycznego sklada_]q si¢ dwie porcje energii:

1
W, = ELZ l:(i2 + 4i,)? — z%jl = %Lz 4iz — 21'2 4i,) (In

— Jjest to porcja dostarczona z zrédta pradu i,, oraz
AW, = Mi, 4i, (411))

— jest to porcja doplywajaca z zrodla pradu i,. Jesli liczba zwojow cewki L, jest
znacznie wigksza od liczby zwojow cewki L,, to M>L, i ilo§¢ energii okre§lona
wyrazeniem III moze mie¢ znacznie wigksza warto$¢ od iloéci energii okreslonej
wyrazeniem I, zwlaszcza gdy i, ma duza warto$€. Mechanizm przeplywu energii
W, polega na tym, ze prad i, plynie przez cewke L, w czasie gdy istnieje w niej SEM -
wytworzona przez zmian¢ wartosci pradu i,. Energla potencjalna tadunkow prze-
plywajacych w obszarze dzialania tej SEM zostaje powigkszona kosztem energii zrédla
pradu i, i gromadzi si¢ w postaci energii pola magnetycznego.

3.3. BILANS ENERGETYCZNY DLA PRZEBIEGOW IMPULSOWYCH

W szczegélnym przypadku gdy zrédlem napiecia u,; jest falownik z jedno-
biegunowa modulacja szerokosci impulséw, lub przerywacz pradu stalego, napiecie
ma posta¢ impulsow o amplitudzie U,, a przebiegi napi¢é i pradéow w filtrze sa
podobne do przedstawionych na rys. 3a lub 3b. W typowej sytuacji gdy filtr jest
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wykorzystywany do wygladzania napigcia u, i pradu i, zmieniajacych si¢ powoli
w poréwnaniu z czestotliwoscia napigcia u,, mozna przyjaé, ze:

di, di; di, di,
= =L =L 2.
dt 0 oraz e g T + Mg dt dt

Przy zalozeniu ze napigcie u, zostanie w pelni wygladzone, jego warto$é okregla
roOwnanie:

U, = Ul% gdzie 1 — czas trwania impulsu )

Dla uzyskania wygladzenia napiecia u,, SEM e, oraz prad i, musza zmieniac si¢
zgodnie z roOwnaniami:

T
e1=u1—u0=u'1—U1§, (10)
di, e 1 T\
2= L= — — 11
it~ M M("l U T) (1

gdzie: u, — warto$¢ chwilowa napigcia wyjécibwego przeksztaltnika, w czasie trwania
impulsu réwna U,, w czasie przerwy migdzy impulsami rowna zeru.
Jesli przebieg pradu i, jest zgodny z rys. 3a, to:

z2ma.x szz dt = (l - ?> = Ail(Ul - uo)r. (12)

Ilo$é energii ktora zrodlo pradowe w czasie impulsu (0;z) musi dostarczyC do
dlawika wynosi, zgodnie z r-mi (6), (12)
izmax

AW, = L, J‘izdi2 =

0

L,(U, — upft®

2M? a3

ELZ i%max =
W przedziale czasu (z,T) taka sama ilo§C energii jest tracona.

W obwodzie obejmujacym gléwne uzwojenia dlawika czgs¢ energii wyplywajaca
z przeksztaltnika jest w czasie trwania impulsu napigcia u,, czyli w przedziale czasu
(0;7) gromadzona w filtrze. Jej warto$¢ oznaczong 4W,, mozna okresli¢ rownaniem
(oznaczenia jak na rys. 3.):

T T

AW, = julildt - Juoildt = (U, — ug)iyT. (14)
4] 0

Z zaleznosci (7) wynika, ze ta sama ilo$¢ energii jest nastgpnie w czasie przerwy migdzy
impulsami oddawana z filtru do odbiornika.

Jako miare sprawnoSci energetycznej filtru mozna przyja¢ stosunek energii
pobranej w jednym okresie Tz zrodla pradowego do energii zmagazynowanej w filtrze
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w czasie trwania impulsu napigcia u,, a nast¢pnie oddanej do odbiornika w czasie
przerwy migdzy impulsami. Stosunek ten wynosi: '

AWor _ L (U; — u,)?7? .

= 5
AW,  2M*(U; — uy)i;t (13
Uwzgledniajac ze M=ky/L,L, oraz r-¢ (9) otrzymamy:
AWzT_uo(T—T)__ R, 1__17__
AW, 2k*L;i,  2k*L, T) _
1 T T
—ﬁ;ﬁ(l —7,). (16)
I :
dzie: T, = =*.
gdzie: T 2

0
Moc pobierana z zrédla pradowego mozna wyznaczyé mnozac obie strony r-a (12
przez czgstotliwo$¢ f. Po przeksztalceniach otrzymuje si¢ zalezno$é

Uz T 7\2 |2
Pz___ T f,—, 2L f [? - (T) ] : (7
Funkcja P(7/T) osiaga maksimum gdy ©/T=0,5 i ma wtedy warto$¢é:
Ut

Pymax = 32k2L1f ~(18)

4. STEROWANIE FILTRU

Zalozenie niezmiennodci, lub matej predkosci zmian pradu w uzwojeniu gtownym
i, przyjeto w rozdziale 3. tylko w celu uproszczenia bilansu energetycznego filtru.
Wstrzykujacy filtr aktywny moze by¢ réwniez wykorzystywany do wygladzania
przebiegu napigcia za przeksztaltnikiem tyrystorowym o zmiennym wspoélczynniku
wypelnienia impulséw, zasilajacym odbiornik pradem o zmiennej wartosci (w tym
réwniez np. pradem sinusoidalnym). '

Jesli filtr aktywny jest wlaczony za przeksztaltnikiem ktorego wspélczynnik
wypelnienia impulséw napigcia w,, a wraz z nim warto§¢ §rednia tego napiecia zalezy
liniowo od sygnatu sterujacego u, doprowadzonego do uktadu sterowania przeksztatt-
nika, to zmieniajac w odpowiedni sposob prad i, w dodatkowym uzwojeniu filtru,
mozna spowodowac, ze warto$¢ chwilowa napiecia za filtrem u, bedzie zalezna od
wartoSci sygnalu sterujacego u,, a calkowicie niezalezna od chwilowych wartosci
napigcia u,. Dla prawidlowej realizacji takiej funkgii filtru prad i, w dodatkowym
uzwojeniu dlawika musi zmianiaé si¢ w sposéb zalezny jednocze$nie od napigcia za
przeksztaltnikiem u, i od sygnalu sterujacego u,. Schemat uktadu elektrycznego
realizujgcego sterowanie pradu i, przedstawiono na rys. 5. Uzwojenie glowne dlawika
jest wlaczone miedzy przeksztaltnikiem a odbiornikiem. Uzwojenie dodatkowe jest -
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Ug

Rys. 5. Schemat przykladu rozwigzania ukladu sterowania filtru wstrzykujacego

nolaczone z ukladem sterujacym skladajacym si¢ z integratora sumujacego (zbudowa-
nego z wykorzystaniem wzmacniacza operacyjnego WOI) i zrodla pradowego
sterowanego napicciowo (zbudowanego z wykorzystaniem wzmacniacza WO2itran-
zystorow). Do wejécia integratora podawany jest przez R odwrdcony sygnal sterujacy
—u,, oraz przez R, sygnal kompensacji i przez R, sygnal sprz¢zenia zwrotnego -
proporcjonalny do napigcia na odbiorniku. Zaleznosci migdzy warto$ciami pradow
i napigé w filtrze mozna przedstatwi¢ w postaci operatorowej (oznaczenia w row-
naniach sa zgodne z oznaczeniami narys. 5.; dla uproszczenia przyjeto zerowe warunki
noczatkowe), R9 jest bocznikiem pomiarowym o malej rezystancii.

uy (5) = ;'C-l[“k(:) + “;{(SS) = “;2(:)] (19)

. R, |
L6 = ~u O g & @0
e () =i, () s M @1
u () = e () + LR, + Ry + s(Ly + L) (22)
Uy (5) = u, (5) — e, () — i, (DR, + sLy) = 1, () (Ry + sLy). (23)

Po przeksztatceniach i wprowadzeniu nastgpujacych oznaczet:
MR R R
A L (24)
otrzymamy zalezno$¢ (pelne wyprowadzenie w dodatku):
k 1-%
uo(s) = (s Lt O o ®
1+k/3+R———0_|_SL0 1+kﬁ1+——_Ro+sL1
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Jedli elementy uktadu zostana dobrane w taki sposob, ze iloczyn kB, =1 to licznik
drugiego czlonu réwnania stanie si¢ rowny zeru, co oznacza Ze napiecie na odbiorniku
u, zalezy tylko od sygnalu sterujacego, przestaje zaleze¢ od chwilowej wartosci
napigcia u,, czyli nie zawiera sktadowych zmiennych wynikajacych z impulsowego
charakteru dzialania przeksztaltnika. Oznacza to catkowite wygladzenie napigcia za
przeksztaltnikiem.

5. WYNIKI PRAKTYCZNEJ REALIZACIJI FILTRU

Sposob wlaczenia aktywnego filtru wstrzykujacego bezposrednio za przeksztalt-
nikiem bez poprzedzajacego go filtru biernego, oraz sposéb sterowania filtru
przedstawiony w rozdz. 4. zostaly przez autora zrealizowane praktycznie w wzmac-
niaczach tyrystorowych o mocach 8kVA i 20kVA zbydowanych w Instytucie
Elektroniki Morskiej i Przemyslowej Politechniki Gdanskiej. Wysoka sprawnosé
energetyczng filtru potwierdza fakt, ze w wigkszym wzmacniaczu skladajacym sie
z tyrystorowego falownika z jednobiegunowa modulacja szerokosci impulséw napie-
cia wyjéciowego o apmlitudzie U; =230V i maksymainym pradzie wyjsciowym
I1max="100 A orazzfiltru aktywnego, zastosowane w filtrze Zrédto pradowe miato moc
laczng 400 W,

Rys. 6. Oscylogramy napig¢ wejsciowego i wyjsciowego: a) w filtrze biernym indukcyjnym, b) w [iltrze
aktywnym o tej samej indukcyjnosci gtéwnego uzwojenia dlawika

Zdolno$¢ wygladzania napiecia przez filtr ilustruja oscylogramy rys. 6a. i 6b.
Oscylogramy te wykonano badajac wzmacniacz (mniejszy, o mocy nominalnej 8 kVA)
byt obciazony rezystorem ‘4o. Falownik wytwarzal impulsy napiecia o amplitudzie
220V, czestotliwosci 1 kHz i wspolczynniku wypelnienia okolo 0,27. Do odbiornika
plynal prad o wartoéci sredniej 15 A. Oscylogramy przedstawiaja przebieg napigcia na
wyjéciu falownika i sktadowej zmiennej napigcia na odbiorniku. Oscylogram rys. 6a
wykonano przy wylaczonym ukladzie sterowania filtru i braku pradu i,, dlawik
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spelnial role filtru biernego. Oscylogram rys. 6b wykonano w tym samym
stanie pracy falownika, lez z wlaczonym ukldem sterowania filtru i w innej
skali napiec. ‘ _

Na oscylogramie rys. 6a zapis skladowej zmiennej napigcia na odbiorniku
u, ma amplitud¢ 12V,, czyli tylko 18 razy mniejsza od amplitudy impulséw
napigcia u,. Na oscylogramie rys. 6b zapis skladowej zmiennej napigcia u, ma
amplitud¢ okoto 0,2V,, czyli 1000—krotnie mniejsza od amplitudy impulséw
napiecia na wyjsciu falownika. T¢ przeszlo 50-krotnie lepsza filtracj¢ napigcia
uzyskano bez dodania do obwodu gléwnego nowych indukcyjnosci lub pojemno-
§ci, czyli bez wydluzenia stalej czasowej ukladu w poréwnaniu ze stanem gdy
dlawik dzialal jako prosty filtr bierny. Rzeczywisty przebieg napigcia
u, obserwowany na ekranie oscyloskopu zawieral w momentach skoku napigcia
u, impulsy o bardzo krétkim czasie trwania widoczne w postaci ,,szpilek” tak
cienkich, ze tasma fotograficzna nie zarejestrowala ich. Impulsy te byly przekazy-
wane poprzez filtr przez pojemnosci migdzyzwojowe uzwojenia dtawika, pojemno-
§ci montarzowe i sprzezenia indukcyjne. Amplituda ich wynosila okolo 4V,
a czestotliwo§é podstawowej harmonicznej tych impulsow byla wigksza od
150kHz, wigc mozna bylo je odfiltrowaé stosujac niewielkie proste filtry bierne
malej mocy. ‘

Oscylogramy rys. 6a i 6b wykonano przy stalym wspolczynniku wypelnienia
impulséw w celu dokladnego zademonstrowania zdolnosci filtru do wygladzania
napigcia. Jako przyklad dzialania filtru w innych warunkach przedstawiono na
oscylogramie rys. 7. przebiegi napieC i pradow przy pracy falownika z nadazna
modulacja szeroko$ci impulséw jednobiegunowych przy sinusoidalnym przebiegu
napigcia sterujacego o czgstotliwosci 55Hz. Przy takiej pracy zapisu przebiegu
napigcia u, nie mozna byto wykona¢ w rownie wielkiej skali jak na rys. 6b.

W i oty faee S oo S

o s oes owjemessst S W v % W W e ww

Rys. 7. Przebiegi napiec i pradéw w aklywnym filirze wstrzykujacym przy sinusoidalnym przebiegu sygnatu
sterujacego o czgstotliwosci 55 Hz: u, napigcie wejiciowe, u, — napigcie sygnatu sterujgcego, i, — prad
w uzwojeniu dodatkowym dlawika, u, — napigcie wyjsciowe
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WNIOSKI
1. W aktywnym szeregowym filtrze wstrzykujacym procesem gromadzenia w polu
magnetycznym dlawika energii czerpanej z zrodla zasilajacego obwdd glowny (np.
z przeksztaltnika) mozna sterowa¢ za pomoca ma.lych iloéci energii dostarczanej do

uzwojenia dodatkowego. Dzigki temu sprawno$é energetyczna poprawme zaprojek-
towanego filtru jest wysoka.

2. Aktywny szeregowy filtr wstrzykujacy moze by¢ stosowany jako samodzielny
filtr wyjéciowy przeksztattnikow tyrystorowych duzej mocy bez koniecznosci wigcza-
nia filtréw biernych miedzy przeksztaltnik a filtr aktywny.

3. Aktywny szeregowy filtr wstrzykujacy umozliwia uzyskanie bardzo dokladnego
wygladzenia napigcia wejéciowego przeksztattnika. Wydhuzenie stalej czasowej uktadu
jest niewielkie w poréwnaniu z wydluzeniem spowodowanym przez zastosowame
filtrow biernych o podobnym stopmu wygladzenia napiecia wyjsciowego.
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DODATEK

WYPROWADZENIE ZALEZNOSCI (25)
Po podstawieniu réwnan 19 do 20 a nastgpnie 20 do 21 otrzymamy:

O = RO RO kO a1

po wprowadzeniu oznaczen (24)

e, (s) = klu, B, + u () By — u,(s)], (A2)
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do r-a (22) podstawiamy (A2)

u, (s) = u, ()kB, + uy (kB —uHk + i, () (R, + sLo)(l + R, + L,

(A3)

R, + sL1>

po podstawieniu (23)

WO~ k) = @k + w@(k8 + 1+ ) @Y

po uporzadkowaniu (A4) otrzymamy (25).

P. HEMPOWICZ

ACTIVE INJECTING FILTER APPLIED IN SMOOTHING OF THE OUTPUT VOLTAGE
OF THYRISTOR CONVERTER

Summary

A new interpretation of physical proceses occuring in serial injecting filter is presented. Energetic
equation of the filter was derived to prove its high efficiency. An example of the control unit is described.
Results of a practical realization of such a filter in application in smothing of the output voltage of thyristor
converter is presented.
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Przedstawiono nowe, oryginalne rozwiazanie uktadu tyrystorowego w ktorym szczeg6lnie
dobre whasciwosci uzyskano dzigki ingerencji przeksztattnika tyrystorowego z filtrem aktywnym
o wysokiej sprawnosci energetycznej. Uklad charakteryzuje si¢ znikoma zawartoscig
sieksztalcenn w napieciu wyjéciowym i jednoczesnie krotka stala czasowg. Napiecie wyjSciowe
praktycznie nie zawiera znieksztaiceri spowodowanych impulsowym charakterem przewodzenia
tyrystoréw. Uklad moze by¢ realizowany jako wzmacniacz napigciowy lub pradowy, albo jako
#rodio regulowanego napigeialub pradu stalego lub przemiennego, w tym réwniez sinusoidalnego
o regulowanej czestotliwosci i amplitudzie. Przedstawiono wyniki praktycznej realizacji ukiadu.

1. WSTEP

Jednym z rodzajow filtréw nadajacych si¢ do wygladzania napigcia wyjsciowego
przeksztattnikow tyrystorowych jest aktywny szeregowy filtr wstrzykujacy. Jego
podstawowa zaleta jest zdolnos¢ do bardzo dokladnego wygladzania napigcia
wyjéciowego bez znaczacego wydtuZania stalej czasowej ukladu, do ktorego filtr jest
wlaczony. Filtr ten nie znajduje dotychczas szerszego zastosowania z dwoch przyczyn.
Pierwsza jest przekonanie, ze sprawno$¢ energetyczna tego filtru jest mata [1,2,3].
W pracach [4,5] wykazano, ze jest to przekonanie bledne. Druga przyczyna jest brak
mozliwosci praktycznego wykorzystania potencjalnie bardzo duzej zdolnosci filtru do
wygladzania napigcia, spowodowany trudnoéciami w uzyskaniu poprawnej wspol-
pracy filtru z zrédlem napigcia wygladzanego. Celem artykulu jest przedstawienie
nowego, oryginalnego rozwiazania ukladu, w ktérym szeregowy filtr wstrzykujacy jest
wykorzystywany do wygladzania napigcia za falownikiem tyrystorowym. Dzigki
zintegrowaniu ukladoéw sterowania filtru i falownika uzyskano optymalni ich
wspolprace, a w efekcie mozliwosé uzyskania na wyjsciu napig¢ niedoksztalconych,
m.in. sinusoidalnych o regulowanej czestotliwoéci i amplitudzie. W artykule przed-
stawiono koncepcje tego rozwiazania, niektore szczegoly jego technicznej realizacji
oaz wyniki uzyskane w praktycznie zrealizowanych ukladach. '
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2. SZEREGOWY FILTR WSTRZYKUJACY

Elementem wykonawczym tego filtru jest rdzen ferromagnetyczny i dwa nawinigte na
nim uzwojenia: gléwne i dodatkowe (rys. 1). Uzwojenie gléwne wlacza si¢ migdzy
przeksztaltnik a odbiornik. Uzwojenie dodatkowe jest podlaczone do regulowania zrodla
pradowego majacego duza dynamiczna opornosé wewnetrzna. Zmieniajac wartos¢ pradu
i, wdodatkowym uzwojeniu dtawika mozna indukowaé w obu uzwojeniach SEM. SEM
e, indukowana w uzwojeniu gléwnym dodaje si¢ do napiecia na wyjsciu przeksztaltnika
u, ilacznie z nim decyduje o przebiegu chwilowych wartoéci napiecia na odbiorniku U,-

H

Ry Lyq | ey : ; |
Yg H Ug
I
L l Lo
Ry ! Ry
i l ig
l R,
l

Rys. 1. Schemat ideowy aktywnego filtru wstrzykujacego: a. we wzmacniaczu napigcia, b. we wzmacniaczu
pradowym
R,L - rezystancja i indukcyjnosé¢ gléwnego uzwojenia filtru
R,L, — rezystancja i indukcyjno$é uzwojenia dodatkowego v
R, L, — rezystancja i indukcyjno$é¢ odbiornika

Jesli filtr dziata poprawnie, to warto$é napiecia za filtrem jest bliska Sredniej wartosci
napigcia u,, lecz nie zalezy od wartoéci chwilowych tego napiecia. Jeéli wspolczynnik
wypelnienia impulséw napiecia przed filtrem «,, a wraz z nim warto$é érednia tego
napigcia, zaleza liniowo od sygnalu sterujacego u, doprowadzonego do ukladu
sterowania przeksztaltnika, to zmieniajac w odpowiedni sposdb prad i, wdodatkowym
uzwojeniu dlawika, mozna spowodowaé, ze nie tylko warto$é Srednia, lecz rowniez
warto$¢ chwilowa napigcia za filtrem bedzie w kazdym momencie proporcjonalna do
sygnahu sterujacego. W takiej sytuacji przeksztaltnik wraz z filtrem staje si¢ wzmacnia-
czem napigciowym duzejmocy. Mozna réwniez zbudowaé uklad, w ktorym wspolczyn-
nik wypelnienia impulséw nie jest bezposrednio proporcjonalny do wartosci chwilowej
sygnalu sterujacego, lecz zmienia si¢ w taki sposéb, ze prad plynacy do odbiornika
wlaczonego za filtrem bgdzie proporcjonalny do sygnalu sterujacego. Uklad taki jest
zrédlem pradowym sterowanym napigciowo, lub wzmacniaczem pradowym.

Przyklad rozwiazania filtru wraz z ukladem sterowania przedstawiono na rys. la.
W tak zbudowanym ukladzie zalezno$é napiecia na wyjsciu filtru u, od sygnatu
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sterujacego u, i napiecia przed filtrem u, jest opisana rownaniem (1) [1] (oznaczenia
w rownaniu sa zgodne z oznaczeniami na rys. 1; R, jest bocznikiem o malej
rezystanciji):

k

“o(S) = u,(s) R. + sL -

1 + kB, + __R1+SL1

(1] [1]

1 — kB,
- ul(s)l v kB + R, +sL, M

1 R, + sk,
MR R R
geuie CR.R.R, TR, P 7R,

Jeéli elementy uktadu sa dobrane w taki sposéb ze kf,=1 to napigcie na
odbiorniku u, zalezy tylko od sygnahu sterujacego u,, czyli uklad jest wzmacniaczem
napicciowym o malych znieksztalceniach. Typowa dla opisu wzmacniaczy postac
zaleznosci miedzy sygnalem wejsciowym (sterujacym) a napigciem na wyjsciu wzmac-
niacza uzyskamy po przeksztaleniu r—a (1) i wprowadzeniu nastepujacych oznaczen:

K= kRO Tl — £(l Tll = Ll + LO(l + kﬁl)
R, + kB) + R, R, R, + R,(I + kB
. iy 1 + sT'
jesli k=1, to 4o (9) = e K~ @

Oznacza to, ze przeksztaltnik lacznie z filtrem jest wzmacniaczem ktorego
charakter zalezy od stosunku stalych czasowych T’ i T". Jesli diawik filtru jest
poprawnie skonstruowany, to spelniona jest zalezno$é

Ly, Lo

'Rl ‘RO
a wtedy rowniez T"”> T i uklad jest wzmacniaczem proporcj onalno inercyjnym. Jego
charakterystyki amplitudowo-fazowa i asymptotyczna logarytmiczna amplitudowa
maja postaé przedstawiona na rys. 2.

Wzmacniacz pradowy rézni si¢ od napigciowego tym, Zze sygnal sprzgzenia
zwrotnego dostarczony przez Ry do wejscia integratora jest brany nie z zacisku
odbiornika, jak na rys. 1a., lecz z bocznika jak na rys. 1b. Funkcja przenoszenia tego
wzmacniacza opisana jest rownaniem (3) (wprowadzenie w aneksie), w ktorym
oznaczenia sa takie same jak w r-u (1) i (2) z nastgpujacymi wyjatkami:

ﬂ _ 'Rb-R3 T . LO + Ll _ k
1 R, kB, + R, + R, T kB, + R, + R,

A)

. g1 K
jesli kf,=1, to i (5) = us(s) 1T 5T 4
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Rys. 2. Charakterystyki wzmacniacza napigcia zlozonego z przeksztattnika i filtru wstrzykujacego w/grys. 1
a. charakterystyka amplitudowo-fazowa, b. charakterystyka asymptotyczna logarytmiczna amplitudowa

Oznacza to, ze w tej konfiguracji ukladu sterowania, przeksztaltnik lacznie
z filtrem jest inercyjnym zrodlem pradowym, sterowanym napigciowo.

3. OGRANICZENIA WSPOLPRACY PRZEKSZTALTNIKA
Z FILTREM AKTYWNYM WSTRZYKUJACYM

Uklad sterowania filtru moze r6znié si¢ od przedstawionego w schemacie rys.1, ale
kazdy uklad sterowania filtru wstrzykujacego musi zawieraé integrator. Wynika to
z faktu, ze SEM wytwarzana w uzwojeniu gldwnym dlawika jest proporcjonalna do
pochodnej pradu w uzwojeniu dodatkowym 7,. Dlatego pochodna di,/dt powinna by¢
proporcjonalna do roéznicy sygnalow: proporcjonalnego do chwilowej wartosci
napigcia przed filtrem u, i sygnahu sterujacego u,, a warto$¢ chwilowa pradu i, powinna
by¢ proporcjonalna do calki z réznicy tych sygnaléw. Calkowanie r6znicy sygnatow
dokonuje si¢ w integratorze sumujacym. Wartos¢ skladowej stalej pradu i, nie ma
bezposredniego wplywu na efekt dzialania filtru, a uklad sterowania filtru nie moze
o wartosci sktadowej statej pradu i, decydowad.

Uzyskanie potencjalnie mozliwej bardzo dobrej filtracji napigcia w aktywnym
filtrze wstrzykujacym wlaczonym za przeksztaltnikiem napotyka na dwa ograniczenia:
Pierwsze polega na tym, Zze obecno$¢ integratora w ukladzie sterowania filtru
powoduje, ze prad i, moze zawiera¢ skladowa stala o nieokreslonej wartoéci. Jest to
stan niekorzystny i aby go unikna¢ nalezy w ukladzie sterowania wprowadzi¢ ujemne
sprzgzenie zwrotne od skladowej stalej pradu 7, lub stabe ujemne sprzezenie zwrotne od
calkowitej chwilowej wartosci pradu i,. Najprostszym sposobem jest wlaczenie
rezystora rOwnolegle do kondensatora w integratorze. Mimo istnienia tego sprzezenia
zwrotnego, przy szybkiej zmianie wartosci sygnatu sterujacego pojawia si¢ w pradzie
i, skladowa przejsciowa o wartosci poczatk owej proporcjonalnej do przyrostu sygnatu
sterujacego, malejaca wykladniczo z dluga stala czasowa zalezna od wzmocnienia
obwodu sprze¢zenia zwrotnego. Jednoczesnie istnienie sprzezenia zwrotnego od pradu
i, znacznie pogarsza filtracje.

Pogorszenie filtracji i skladowa przejsciowa pradu i, widaé na oscylogramach
" 1ys. 3a., 3b. Na oscylogramach przedstawiono przebiegi: sygnalu sterujacego u,,
napigcia na odbiorniku u,, pradu w uzwojeniu dodatkowym filtru wstrzykujacego
i, oraz napigcia przed filtrem u, — we wzmacniaczu tyrystorowym w ktérym uklad



