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Tabela 7
Rozktad serii liczb w sekwencji MPS
Wielomiany generujace:
fi@=xox*@x*0xd] fw=xexal
Liczb Diugos¢ serii P L
rzesunigeie:
iczby 1 > 3 2 zesunigcie
0 7 0 0 0 j,,=6
1 6 1 0 0
2 6 1 0 0
3 4 0 0 1
0 5 1 0 0 8,,=123
. 1 6 1 0 0
2 6 1 0 0
3 8 0 0 0

czefci pracy (wniosek 2, oraz wyrazenia (21a), (21b)) mozna stwierdziC, ze na to by
k rejestrow pracujacych rownolegle generowalo sekwencj¢ o robwnomiernym roz-
kladzie liczb nalezacych do zbioru {0,1,...,(2— 1)} koniecznym jest, aby suma mod(2)
kazdej, dowolnie wybranej liczby ciagow sktadowych, dawala w wyniku sekwencje
binarna o liczbie jedynek rézniacej si¢ od liczby zer o jeden.

3. ANALIZA PSEUDOLOSOWYCH SEKWENCJI WIELOWARTOSCIOWYCH
GENEROWANYCH PRZEZ ROWNOLEGLE PRACUJACE, JEDNAKOWE
REJESTRY LINIOWE

W tej czeéci pracy przeanalizowane zostana pseudolosowe sekwencje wielowartos-
ciowe uzyskane z k réwnolegle pracujacych rejestrow liniowych generujacych
jednakowe sekwencje binarne przesunigte wzajemnie o J;; taktow zegarowych.

Jak wiadomo, binarne ciagi pseudolosowe generowane przez rejestry liniowe
spelniaja regule ,,przesunigcia i dodania”, ktoéra brzmi nast¢pujaco:

W wyniku sumowania mod(2) binarnego ciagu o maksymalnej dlugosci z tym samym
ciagiem, przesunigtym o dowolna liczbe s taktéw zegarowych, otrzymany zostanie
réwniez ciag o maksymalnej dlugosci, tozsamosciowo réwny ciggowi pierwotnemu, lecz
przesuniety w stosunku do niego o liczbg r taktow zegarowych, przy czym r=s, czyli
w wyniku sumowania przesunigtej binarnej sekwencji pseudolosowej otrzymana zostanie
sekwencja, w ktérej liczba zer rozni si¢ od liczby jedynek dokladnie o jeden.

Stad mozna sformulowaé nastgpujacy wniosek podsumowujacy rozwazania
zawarte w poprzednich rozdziatach:

Whiosek 3

Jesli sekwencje binarne tworzace sekwencje wielowartoSciowa beda otrzymywane
z roznych przerzutnikéw jednego rejestru liniowego lub, co jest rownowaine,
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zostanie uZyte k rejestrow liniowych wytwarzajacych jednakowe, wzajemnie prze-
sunigte sekwencje binarne, wéwczas zaréwno warunek dotyczacy réwnomierno$ci
rozkladu generowanych liczb w ciagu wynikowym, jak i warunek dotyczacy
minimalnej wartoSci korelacji skroénej pomiedzy ciagami skladowymi zostanie
spelniony.

Zgodnie z wnioskiem 3, rozklad liczb w sekwencji wynikowej jest rownomierny,
gdyz wszystkie liczby (poza 0) pojawiaja si¢ z jednakowym prawdopodobiefistwem
rownym 2™ */(2™— 1), podczas gdy liczba zero pojawia si¢ z prawdopodobieAstwem
(27" *k—1)/(2™—1). Zatem w dalszej czesel pracy przeprowadzona zostanie analiza
spelnienia przez wielowartosciowe sekwencje pseudolosowe otrzymywane dzieki
zastosowaniu k rownolegle pracujacych rejestréw liniowych opisanych tym razem
wielomianem charakterystycznym pozostalych dwoch warunkéw Iosowosci.

Wyrazenia okre$lajace wartoéci funkcji autokorelacji (1,2a,2b,3,4,5) sa stuszne
rowniez dla rozpatrywanych sekwencji wielowartosciowych.

Poniewaz z wyj$¢ przerzutnikow kazdego z rejestrow sktadowych otrzymywane sa
jednakowe sekwencje przesuni¢te wzajemnie o J;; taktow zegarowych, zatem dla
sekwencji wielowartosciowych, ktorych elementy naleza do zbioru { 0,1,...,2—1}
wartosci funkcji Rj; sa rOwne:

Ri(n) = {(L+1)/4L dla n#kL
(L+1)/2L dla n=kL
(22a)

Ry — {E+ DAL dla nt5;0 MOD(L)
W ELeL dla n+6;=0 MOD(L)

gdzie L — dlugoéé generowane; sekwengji.
Dla sekwenciji, ktorej elementy naleza do zbioru { — (25— 1), —(2%¥—3), ..., —1, 1,
s (26=3),25 = 1)}
a , —1/L dla n#kL
Rifm) = { 1 dla n=kL
(22b)

Rin) = —1/L dla n+d;;#0 MOD(L)
Tl 1 dla n+8,;=0 MOD(L).

Aby poréwnaé zaproponowang metode wyznaczania wartoéci funkcji auto-
~ korelacji z metodami podanymi w [11,13] obliczono wartoéci funkcji dla sekwencji,
ktorej elementy naleza do zbioru { —(2¥—1),—(2¢—3),...,—1,1,...,(2—3),(2 - 1)}.
Warto$¢ funkcji autokorelacji dla n=0 jest réwna:
k—1 k-1 k-1
CR(0) = ) Y 2 Ry — E(X)? = Y 22 1/L
=0

i=g0 j=o

k—1 k-1

% Yo sy -

=J
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k—1 k-1

ZZ”—I/L(Z Yy 2t 4 222') — E(X)? =

i=o0 j=o

= (2*-13 - @"-DV[R -1 + (éz"—l)/3] — E(X)* =
= BE"-DI"VR"Q*-1) — 3(2°-1)"] - EX)*. 23)

Warto§¢ funkcji autokorelacji w punkcie n=0 jest identyczna z wynikiem
uzyskanym przez Morgana [11] i Wustmanna [13] dla generatoréw sekwencji
wielowarto§ciowej wygenerowanych przy uzyciu jednego rejestru liniowego, w kto-
rym skladowe sekwencje binarne ciagu MPS pobierane sa z wyj§¢ kolejnych
przerzutnik6w tworzacych ten rejestr, czyli przesunigcie pomigdzy i-ta oraz (i+ 1)-sza
sekwencja jest rOwne jeden takt zegarowy. Zaproponowana w tej pracy metoda
okres§lenia wartosci funkcji autokorelacji nie stwarza Zzadnych ograniczen co do
wielkoSci przesuniecia pomigdzy ciggami binarnymi.

Dla dowolnego n spelniajacego warunek n#0 oraz (n39;)#0 MOD(L),
i,j=0,1,...,k—1, wartosci funkcji autokorelacji sekwencji MPS sa nastepujace:

R = —1/L kf kfzm- — E(X)? = 1/LQ2*~1)? — E(X)?. (24)

i=0 j=o0

Roéwniez i te wyniki sa zgodne z rezultatami otrzymanymi przez Wustmanna
i Morgana, chociaz otrzymane zostaly w zupelnie inny sposob.

Z kolei dla n#0 i-gdy (n+9;;)=0 MOD(L) wartos¢ funkcp autokorelacji bedzie
dana wyraZeniem:

R(m) = Y2 — 1/L*—1)2 + 1/L Z E(X)2 =

ife§ i,eS

’ : (2m__1)("1)|:2m 22i+j —_ (2k_1)2:| bl E(X)z (25)

ijeS

gdzie S jest zbiorem indeksoéw wszystkich tych ciagdw binarnych, dla ktorych
spelniony jest warunek (n+d;;)=0 MOD(L). Jesli przesunigcie d;;=1 to wyrazenie
(25) rowniez daje wynik zgodny z rezultatami otrzymanymi w pracach [11 i 13].

Z przytoczonych powyzej rozwazan jasno wynika, Zze funkcja autokorelacji
sekwencji wielowarto$ciowych przyjmuje wartosci dodatnie dla tych wartosci n, ktore
spelniaja warunek (n+4;;)=0 MOD(L). Zatem przebieg funkcp autokorelacji ciagu -
MPS ma charakter grzebieniasty i jest jednakowy dla ciagéw bez wzgl@du na to, czy
generowane liczby naleza do zbioru {0,1,...,(2*— 1)}, czy tez do zbioru { —(2F—1),
—(2¥=3), ..., —1,1, ..., (2*=3), (2"—1)}.

Rozwaimy dwa przyklady sekwencji wielowartosciowych generujacych liczby
nalezace do zbioru { —(2¥—1),— (2¥—3),...,(2*—3),...,)1,1,...,(2* = 3),(2*— 1)}.
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Przyktad 1

Wielomian charakterystyczny: JX)=x®x eox*dxd1
Dtugos¢ rejestru: m =

Dlugos¢ sekwencji: L=2"—1=255

Liczba ciagow sktadowych: k=4

Przesunigcia ciagdéw skladowych: 0y, =12,6,, =5,6,, =9

1. Wartos¢ oczekiwana sekwencji wielowartos$ciowej:
E(X)? = (2*—1)/L = 0.059
2. Wartos¢ funkcji autokorelacji dla n=0.
R(0) = [#*—D(L+1)/3 — 2*—1)2]2™"—1D" VY — EX)? = 84.17
3. Warto$¢ funkcji autokorelacji dla n#0 i (n+J;;)=0 MOD(L).
Rn) = @n—1) DRI — 2k 1)2] — E(X)?

R(2) = R(=2) = 112
R@3) = R(-3) = 714
R@) = R(—4) = 3123
R(5) = R(—5) = 3.13
R(7) = R(-7) = 15.18
R(O) = R(—9) = 7.14

3. Warto$¢ funkcji autokorelacji dla n#0, (n+ ;) #0 MOD(L).
R(n) = —1/L(2*~1)? — E(X)* = —0.88

4. Wartosci znormalizowanej funkcji autokorelacji:

C(0) = 1
C2) = C(—2) = 0.013
C(3) = Cy(—3) = 0.085
C.4) = C(—4) = 0371
C(5) = C(=5) = 0.037
C(7) = C(=7) = 0.180
C9) = C(—9) = 0.085
C(m) = —0.010 n # 0,(n+4;) # 0 MOD(L).

Przyklad 2

Dla wielomianu charakterystycznego okre§lonego w przykladzie 2 wyznaczyé
nalezy warto$¢ funkcji autokorelacji, gdy przesuniecia ciagéw skladowych wynosza
0,,=1,6,,=2,6,,=3.

1. Warto$¢ funkcji autokorelacji dla n=0.

R(0) = 84.17
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a)

Ry(n)
R(0)

fix)=xt o x’ ex?exe1
8yp=2
813 =5
8u,=9

3

Rys. 4a. Przyktadowy wykres znormalizowanej funkcji autokorelacii pseudolosowej sekwenciji wielowar-
tosciowej generowanej przez jednakowe rejestry liniowe dla przykiadu 2

Rx(n)
b) R4(0
107
fix) =x?ox’ e x?ex 91
82 =1
d3=2
61 =3
[ }- ]
I I l | 1
S R e
-15 -10 - 0 5 10 15 n
-0t

Rys. 4b. Przyktadowy wykres znormalizowanej funkcji autokorelacji pseudolosowej sekwencji wielowartos-
ciowej generowanej przez jednakowe rejestry linjowe dla przykladu 3

2. Warto$¢ funkgcji autokorelacji dla n#0, (n+6;;)=0 MOD(L).

R(1)
R(2)
R.(3)

R(—1) = 41.28
(—2) = 1926
R(-3) = 1714

3. Wartos¢ funkgeji autokorelacji dla n#0, (n+d;;) #0 MOD(L)
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R,(n) = —0.88
4. Wartosci znormalizowanej funkciji autokorelaciji:

C(0) =1

C(l) = C(—1) = 0490
C2) = C(—2) = 0.228
C(3) = C(—3) = 0.085
Cun) = —0.010

Wykresy znormalizowanej funkcji autokorelacji dla obu przykladéw podano na
rys. 4. Z przedstawionych przykladéw mozna wyciagnaé nastgpujacy wniosek: )

Whiosek 4

Jezeli dla liczby J;; istnieje tylko jedna para sekwencji binarnych, ktére sa wzajemnie
przesunigte o J;; taktéw zegarowych wéwczas znormalizowana funkcja autokorelacji
posiada k(k—1) punktéw, w ktérych osiaga ona wartoé¢ dodatmig. Jesli Kkolejne
sekwencje s3 przesunigte wzajemnie o stalg liczbe &, ; 1) taktéw zegarowych, wéwczas
istnieje 2(k — 1) punktéw, w ktorych funkcja autokorelacji jest dodatnia. Dla pierwszego
przypadku skoki wartosci funkcji autokorelacji sa mniejsze, niz dla drugiego, a ponadto
poprzez dobor przesunig¢é 5;; mozna otrzymaé w miare¢ réwnomierny rozklad punktéw,

w ktorych funkcja autokorelacji osiaga wartoéci dodatnie.

Z przedstawionych przykladow wynika, ze dobor przesunieé d;; moze zmieniacé
warto$¢ funkeji autokorelacji sekwencji wielowarto$ciowej. Obecnie zostanie wykaza-
ne, ze wybor J;; odgrywa tez wazng role dla spelnienia trzeciego postulatu losowosci
— postulatu seryjnosci.

W trakcie badan wlasnoéci statystycznych sekwencji wielowartosciowych uzys-
kanych z generatora, wykorzystujacego rownolegle pracujace jednakowe rejestry
linjowe, stwierdzono, iz nie dla kazdego przesunigcia J;; pomiedzy skladowymi
ciggami binarnymi uzyskuje si¢ sekwencje spelniajace warunek seryjnosci.

Dla ilustracji rozwazan wezmy pod uwage dwa ciagi binarne otrzymywane
w pierwszym przypadku z wyj§¢ pierwszego i trzeciego przerzutnika rejestru liniowe-
g0 opisanego wielomianem charakterystycznym f(x)=x* @ x3 @ 1, czyli przesunigte
wzajemnie w jednym przypadku o d,,=2, za§ w drugim przypadku z wyjsé
pierwszego i czwartego przerzutnika, czyli przesunigte o §,, =3 takty zegarowe.

Uzyskane sekwericje wielowarto$ciowe sa nastepujace:

przypadek 1: ,,=2 — {22331303211201 0}
przypadek 2: §,,=3 — {222313123013001}

W pierwszym ciagu wystepuje:

9 serii liczb ze zbioru {0,1,2,3} o dlugosci 1=1,
3 serie liczb {1,2,3} o dlugosci |=2,

za§ w drugim przypadku:
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10 serii o dt. /=1,
1 seria o dl. /=2,
1 seria o di. /=3.

Zatem tylko pierwszy z ciagbw wynikowych spelnia z dobrym przyblizeniem

- postulat seryjnosci. Poniewaz przesuni¢cie miedzy ciggami sktadowymi decyduje

o spelnieniu lub niespelnieniu warunku seryjnosci, dlatego nalezaloby okresli¢ zasade
wyboru ich wzajemnego przesuniecia, tak by w sekwencji wynikowej zachowany byt
prawidlowy rozklad serii. W trakcie badania ciagbw MPS zaobserwowano, ze dla
niektorych przesunig¢ fazowych pomigdzy sekwencjami binarnymi otrzymywano
w ciggu wynikowym rozklady serii, ktore zostaly przedstawione w tabeli 8. Te
empiryczne otrzymane wyniki postanowiono przyja¢, jako podstawowe dane wyj-
sciowe dla oceny zachowania warunku seryjno$ci w odniesieniu do wielowartos-
ciowych ciaggdw pseudolosowych. Nalezy zauwazy¢, ze przyjete liczby serii pojawiaja-
ce si¢ w sekwencji wielowarto§ciowej sa zgodne z rozkladem serii otrzymywanym dla
ciagdéw binarnych [4].

Dla dokonania glebszej analizy sekwencji MPS otrzymywanych z wyjsé rownoleg-
le pracujacych generatoréow pseudolosowych ciagdéw binarnych pod katem spelnienia
postulatu seryjnosci, na wstgpie nalezy okresli¢ zalezno$¢ pomigdzy maksymalna
dlugoscia pojawiajacych sig serii w ciagu wielowartosciowym, liczba uzytych rejest-
row binarnych, oraz ich dlugoscia. Zanim zostana wyjaénione zaleznosci pomiedzy
charakterystycznymi elementami generatora oraz sekwencji przezen generowanych
wprowadzone zostana nastgpujace oznaczenia:

{ — maksymalna dlugos¢ serii,

k — liczba dzialajacych rownolegle rejestrow liniowych,

m — dlugosc rejestrow liniowych. '

Twierdzenie 2 podane ponizej okresla, kiedy pseudolosowa sekwencja wielowar-
tosciowa moze speinié postulat seryjnosci.

Twierdzenie 2

Na to, aby w wielowartoSciowym ciggu pseudolosowym otrzymanym z k rOwno-
legle pracujacych jednakowych rejestréw liniowych wystapity serie liczb o maksymal-
nej dlugosci / oraz spelniony byl postulat seryjnosci dlugosci rejestru liniowego
m musi by¢ réwna:

m=lk. : (26)
Dowdd

Dowdd tezy tego twierdzenia polegaé bedzie na wykazaniu, ze przy ustalonej
liczbie k£ réwnolegle pracujacych rejestréw liniowych spelniona jest, dla dowolnej
dlugosci serii liczb rownej /=1,2,..., nastepujaca zaleznos¢:

[2F=1) + A=D1 + (1—2)(F—1)22% + ...
+ QR =1)22073% L (Qk_1)220-2k — Dtk @7
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Po lewej stronie zaleznosci (27) wypisano wszystkie mozliwe serie wystepujacych
w ciagu, przy czym rozklad serii okreflony jest tak, jak to przedstawiono w tablicy 6,
ktore to serie pomnozone zostaly przez ich dlugo$¢ i zsumowane, zatem suma wyraza
cala dhugo$¢ generowanej sekwencji réwna 2™"—1=2%_1. Dowdd twierdzenia
2 zostanie przeprowadzony metoda indukcji matematycznej ze wzgledu na mak-
symalna dhugos¢ serii /.

Na poczatek sprawdzimy, czy wyrazenie (27) jest prawidtowe dla /=2 oraz /=3
jako, ze w tych przypadkach wyrazenia opisujace rozklad serii sa rozne.
=2

225—1) + (2*=1)2 = 2*—1)? = 2*—DQ2+2¥—1) = 2*—D2*+1) = 22k~
=3

32F—1) + 2(2F—1)2 + (2F—1)22% = 32k —1) + (2*4+2)(2k—1)% =

= 32k —1) + (F+2)(22F—2F*141) = 3(2F—1) 4 23k — 23k _ 22k+1 4 ok 4

+ 221 424 + 2 = 23—

Poniewaz zalezno§¢ jest prawdziwa dla /=2 i /=3, wobec tego zat6zmy, ze jest ona
rowniez stuszna dla dowolnej wielko$ci /=r. Pokazemy teraz, ze jest ona shuszna dla
I=r+1. :

I=r+1 .
(F+DR 1) + r(2*—1)2 + c—DERF—1)22F 4 ... + Qk—1)220" 2k 4
+ (2F—1)2207 0k = r 2 —1) + r—1)2*=1)* + (r—=2)F—1)22F + ... +
+ (2F—1)2207 9% 4 (QF_1)22072k 4 (k1) + (25—1)2 4+ 2¢Q2k—1)? +
+ oo QF=1)22072k 4 (k)220 Dk — ok ] 4 (2F—1) 4+ (2F—1)? +
+ 25@F—1)2 + ... 4 (QF—1)22072k 4 (Qk_ )220 Dk — ork _ ] 4 2k ] 4

r—1 rk __

+ (2—1)2 Y 2% = 2% 4 2k — 2 4 (2x—1) 22k 11 =2% 42k —2 4
i=o -

+ (zk_l)(zkr_l) = Jkr + 2k _ 2 + Qk(r+1) __ 2k — Dk + 1=

— 2k(r+1) — 1. .

Tym samym twierdzenie 2 zostalo udowodnione.

Twierdzenie 2 okre$la dlugo$¢ rejestru liniowego, jaki nalezy wykorzystaé
w generatorze sekwencji MPS, aby w wielowartoSciowym ciagu pseudolosowym
wygenerowanym przez ten generator otrzymac serie o z gory zadanej maksymalnej
dhugosci. Dla przykladu, gdy chcemy dla liczb 8-mio bitowych uzyskaé dlugo$é serii
/=8, koniecznym jest uzycie rejestru o dlugoéci m=64. Ponadto twierdzenie to
pokazuje, ze dla sekwencji wielowartoéciowej otrzymywanej z k skladowych ciagdw
binarnych konieczne jest stosowanie rejestrow o dlugosci ki, gdzie i okresla dlugosé
serii, jest rowne i=1,2,3,... .

Obecnie zajmiemy si¢ sformulowaniem warunku wystarczajacego dla spelienia
przez wygenerowany ciag pseudolosowy postulatu seryjnosci, przy zalozeniu, ze jest
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on uzyskiwany z wyjs¢ k rejestrow liniowych, generujacych te same sekwencje binarne
maksymalnej dlugoéci, z ktorych kazda jest przesunigta o J;; taktow zegarowych
wzgledem dowolnie wybranego ciagu bazowego. Dla ulatwienia zapisu przyjmiemy,
ze binarne ciagi skladowe sa otrzymywane z wyj$¢ pierwszych komorek rejestrow.
Stany rejestrow liniowych okres§laé bedziemy przy wykorzystaniu macierzy charak-
terystycznej [M] ([6]), ktora przeksztalca wektor stanu <X;> w nastgpny wektor
stanu rozwazanego rejestru liniowego. Po ¢ impulsach zegarowych stany poszczeg6l-
nych rejestrow liniowych pracujacych rownolegle moga by¢ przedstawione wzgledem
pewnego wektora startowego <X, >, w nastgpujacy sposob:

<X Y>> = <Xp>[
<Xy Y5> <X,>[
<Xg, Yg> = <X,>[M]* (27

< Xit, th> = <X0 > [M]é(k_l)

gdzie:

xj; — liczba binarna otrzymana z pierwszego przerzutnika j-tego rejestru;

Y; — wektor binarny opisujacy stan pozostalych przerzutnik6w j-tego rejestru

liniowego;

3;; — liczba taktdw zegarowych, po ktorych stan rejestru liniowego jest opisany
| wektorem <,,, Y,,>, przy zalozeniu, ze wektor <X,> byl wektorem poczatkowym.
| L,iczby d;; sa oczywiscie r(')li.ne, gdyz r‘eje.stry sktadowe beda start.owzt_ly od réznych
' stanéw poczatkowych. Zalézmy dalej, Ze generator synchronicznie z zegarem
 generuje ciagg MPS. Wowczas po dodatkowych i taktach zegarowych wektory stanu
~ moga byé zapisane nastepujaco:

<x1(,+,~),Y1(,+0> = <X0>[ 00+i

Siai
<Xye+ip Yaerp> = <Xo> [MP'H

02+i .
<X30+ip Yae+p> = <Xo> [ * (28)

Sk—1)+i
<Xpe+ip Yee+n™> = <X0>[1\’I]( D+

Element (liczba) sekwencji MPS wygenerowany w chwilii ¢+ jest przedstawiony
nastepujacym wektorem binarnym, ktore obrazuje rozwinigcie binarne tej liczby:

<X+ X— 1) +02 -0+ 2 X2+ X1+ > -

Skladowe wektora binarnego, ktory reprezentuje generowane liczby ze zbioru
{0,1,...,2*— 1)} uzyskuje si¢ w wyniku liniowego przeksztalcenia dowolnie wy-
branego wektora poczatkowego <X,> przez macierz transformacji [N,] o wymia-
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rach [kxm] zbudowana z pierwszych kolumn kazdej z macierzy [M]®, [M]%, ...,
[M]*!. Rozpatrzmy dalej kolejne macierze [N,], [N,], ..., [N,] utworzone z pierw-
szych kolumn macierzy [MJ°*!, [M]*'*i .. [M]?*'*i gdzie i=1,2,...,/—1.

Jedli przez [N] oznaczymy macierz [[N,],[N,],....[N,]] o wymiarze [mxm], za$
przez <Y,>€(0,1)" dowolny wektor binarny, to w wyniku przeksztalcenia
<Y,>[N] uzyskujemy rowniez wektor binarny <Y,>€(0,1)" sktadajacy sie
z | podwektorow o dhlugosci k. Kazdy podwektor tego wektora jest binarng
reprezentacja pewnej liczby z sekwencji wielowarto$ciowej. Poniewaz wektor <Y;>
zawiera [ podwektor6w o wymiarze [1xk], wobec tego wektor ten moze byé
rozumiany, jako ciag binarnych reprezentacji / liczb ze zbioru {0,1,...,2*—1)}.
W przypadku, gdy kazdy podwektor wektora <Y;> jest identyczny, wéwczas caly
wektor <Y;> mozna potraktowaé jako ciag binarnych reprezentacji sekwencji
o dlugosci /.

Na podstawie danych uzyskanych dos$wiadczalnie, ktore staly sie danymi wyj-
sciowymi dla oceny seryjnosci otrzymanego ciagu, wiadomo, ze w sekwencji wyniko-
wej pojawia si¢ po jednej serii o dlugosci / generowanych liczb &{1,...,2¥—1},
natomiast nie pojawia sig seria zer o tej dlugosci. Stad tez wykazanie braku serii zer
o dlugosci / przyjeto jako wskaznik oceny spelnienia postulatu seryjnosci przez
generowany wielowarto$ciowy ciag pseudolosowy.

Wobec tego, jesli macierze [M]®, [M[*, ..., [M]*] opisuja dzialanie generatora
wielowartos$ciowe] sekwencji pseudolosowej spelniajacy postulat seryjnosci, woéwcezas
nie istnieje wektor <X,>€{0,1,}", ktéry moze byé przetransformowany przez
macierz [N] w wektor <0>. Jedynym wektorem, ktéry moze byé przetransfor-
mowany przy pomocy macierzy [N] w wektor zerowy jest wektor <0>¢€{0,1}", ktory
jednak nie nalezy do zbioru stanow rejestru liniowego. W ten sposéb udowodnione
zostalo nastgpujace twierdzenie.

Twierdzenie 3

Aby pseudolosowa sekwencja wielowartoSciowa, otrzymywana z réwnolegle
pracujacych rejestrow liniowych generujacych jednakowe sekwencje binarne spelniata
postulat seryjnoéci, potrzeba i wystarcza, by macierz [N] utworzona z macierzy [MJ¥+
byla macierza nieosobliwa nad cialem Galois GF(2).

Dla ilustracji rozwazan podany zostanie kolejny przyklad.

Przyklad 3

Niech be¢dzie dany rejestr liniowy .opisany wielomianem charakterystycznym
S(x)=x° @ x @ 1. Zalézmy, ze generowany ciag wielowarto§ciowy jest utworzony
z dwoch sekwencji binarnych, czyli k=2, za§ maksymalna dlugo$é serii wynosi
I=m[k=3. '

Zostana rozpatrzone trzy przypadki realizacji generatora — dla przesunieé
6,,=1,6,,=2,6,,=3. '

Przed przystapieniem do utworzenia macierzy [N] okreélimy najpierw macierze
[M]?*, ktdre beda uzyte do sformowania macierzy [N] dla kazdego przypadku Oy5-
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Dla naszych potrzeb konieczne jest okreSlenie nastgpujacych poteg macierzy [M];
[M]?, [MP3, [M]*, [M]* oraz [M]°.

Macierze te posiadaja nastgpujaca postac:

110000 111000 111100
001000 000100 000010
M =|000100{M>?={000010(M]*=]000001
000010 000001 100000
000001 100000 110000
100000 110000 111000
111110 111111 011111
000001 100000 110000
MI*=|100000|M*=|110000|M]°=|111000
110000 111000 111100
111000 111100 111110
111100 111110 111111

Wykorzystujac przedstawione powyzej macierze zbudowa¢ mozna macierze [N]
dla przyjetych wartosci przesunig¢ 6, ,.

Przypadek.a:d,,=1
Macierz [N] zbudowana zostala z pierwszych kolumn macierzy:

[M]ao = [M] s [ a = [M]Z’
[M]60+l — [M]z’ [M]61+1 — [M]3,
M]** = [MP, MP'*? = [MI*,

IN] =

—_—OOoO0O O -
—— OO O =
—_— OO O
ot ot ek D O bt
[ N e o= e Y
ot ket O

Macierz ta jest osobliwa, gdyi posié.da wieréz ZErOWY.
Przypadek b: 512>=2.
Macierz [N] zbudOWana zostala z pierwszych kolumn macierzy:
M = [M], M)* = [MP,
M+ = [MP, M+ = M,
M]*+? = [MP, [MIP'*? = [MP°,
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[N] =

—_—_O OO O
—— O O =
—_——OO0 0
bt ok e (D ek
bttt T et
e e L

Macierz jest osobliwa, bo posiada dwa jednakowe wiersze.

Przypadek c:6,,=3.

Macierz [N] zbudowana zostala z pierwszych kolumn macierzy:

M]* = M], M])” = [M]*,
[M]JO+I — [M]Z, [1\/[]61+l _ [M]s,
[ 0+2 __ [M]3’ [M]ril+2 — [M]5

Utworzona macierz [N] zostala przetransformowana w macierz zawierajaca tylko
jedna jedynke w kazdej kolumnie:

(1111107 [100000] [100000
000101 000101 000100
[NN={o10101{—=|010101|->|010000(—

010111 010111 010010

011111 011111 011001

[111111] |oooo001] |ooo000T1

100000 100000

000100 [000100
~{010000|>{010000

000010 [000010

001001 001000

000001] [000001]

Otrzymana macierz jest macierza nieosobliwa. ’ '
Ciagi otrzymane w rozpatrywanym przykladzie maja nastepujaca postaé:

{Xn}—{210002310021210233312
100233102102123123312
310231212123333310000}

{X1,} ={221002211020301223313
010223112012032132313
211221303032333311000}

{X;53 ={200102201120210322313
101222113003023033213
3013203121232333111003.
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Tabela 8
Dlugosé serii Liczba serii Uwagi:
! 21 bez serii zer
-1 21 serii zer
2F—1)(2*-2) serii pozostatych liczb
2-1)? serii ogblem
-2 (2k—1)22*
-3 (2k—1)2 22
2 (2 —1)2 203k
1 (zk_ 1)2 U-2)k
|
} _ Tabela 9
T Liczba otrzymywanych serii
: Dlugo$¢ serii
| g, =1 d, =2 é,=13
| Generowana liczba| 0 1 2 3 01 2 3 0 1 2 3
| 1 4 16 16 4 10 8 8 10 9 9 9 9
2 - =2 1 4 4 1 3 2 2 2
3 1 - - 1 1 - — — -1 1 1
4 1 - - - - - -1 - - - -
5 - - - 1) - = - - - - - -

W tabeli 9 przedstawiono rozklady serii kazdej z liczb pojawiajacych si¢
w podanych powyzej sekwencjach wielowartoéciowych, za§ w tabeli 10 pokazano
sumaryczna liczbe pojawiajacych si¢ serii okreslonej dhugo$ci w przytoczonych
przyktadach bez rozrdznienia, jakie konkretne liczby tworza te serie.

Tabela 10
Przesunigcie Sumaryczna liczba serii:

wzajemne P
ciggébw binarnych Dlugos¢ seril:

3, 1 [ 2] 3] 4] s
1 40 4 2 1

2 . 36 10 1 1 —

3 36 9 3 — -

WNIOSKI

W przedstawionej pracy omdwiono wlasnosci losowe wielowartoSciowych sek-
wencji pseudolosowych generowanych przez k réownolegle pracujacych rejestrow
liniowych:

a) roznej dlugosci;
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b) jednakowej dlugosci, ale opisanych réznymi wielomianami charakterysty-
cznymi;

¢) jednakowych rejestrow wytwarzajacych wzajemnie przesunigte w fazie jed-
nakowe ciagi binarne.

Stwierdzono, Ze ciagi wielowartociowe generowane przy uzyciu rejestrow roznej
dlugosci, cechuje dosy¢ rownomierny rozktad otrzymywanych liczb pseudolosowych.
Jedli uzy¢ roznych rejestréw jednakowej dlugoéci, to rozktad liczb moze by¢
W znacznym stopniu nieréwnomierny i zalezny od wybranego przesunigcia pomiedzy
sktadowymi ciagami binarnymi. Natomiast, jezeli do generacji sekwencji wielo-
wartoSciowych zostana uzyte jednakowe rejestry liniowe, to rozklad liczb ze
zboru {0,1,...,(2*—1)} bedacych elementami ciagu wynikowego zawsze bedzie
réwnomierny.

We wszystkich rozpatrywanych przypadkach przebieg funkcii autokorelacji
otrzymanych ciagdw, niezaleznie od sposobu generacji, jest grzebieniasty. Naj-
bardziej odbiega on od przebiegu idealnego, dla ciagu otrzymywanego z réznych
rejestrow jednakowej dlugoéci. Dla sekwencji generowanych przez rejestry
liniowe roznej dhugosci oraz jednakowe rejestry liniowe okreslono WZory, przy
pomocy ktorych mozna wyznaczyé wartosci funkcji autokorelacji dla dowolnego
przesunigcia. Porownujac wyniki zawarte w niniejszej pracy z wynikami otrzy-
manymi w [17], moina stwierdzié, ze w obu przypadkach przebiegi funkcji
sg do siebie podobne. Jednakze dla sekwencji wielowartoSciowej generowanej
nad cialem Galois (p) funkcja autokorelacji osiaga warto§é réwna zero dla
przesunigC roznych od n=0 i n=kr, gdzie k=1.2,..., za§ r=(p*—1)/(p—1),
natomiast dla ciaggébw otrzymywanych nad cialem GF(2*) nigdy wartoéci zero
nie osiaga.

W przedstawionej pracy zostal przeanalizowany réwniez trzeci postulat losowosci
dotyczacy pojawiania si¢ serii liczb w ciagu wynikowym oraz podano konieczne
i wystarczajace warunki, jakie w celu zachowania postulatu seryjno$ci musza spelniaé
generatory sekwencji MPS. Pelne sformalizowanie tych warunkéw zostato dokonane
jedynie dla sekwencji otrzymywanych z jednakowych rejestrow.

Z przeprowadzonej analizy wynika wniosek, ze najlepsze parametry, z punktu
widzenia wlasnosci losowych, posiadaja sekwencje generowane przez k jednakowych,
pracujacych réwnolegle rejestréw liniowych. :

Na podstawie uzyskanych doswiadczen i wynikéw zaproponowano zmodyfiko-
wang metodg generacji wielowartoéciowych sekwencji pseudolosowych, ktéra przed-
stawiona zostanie w przygotowanej do druku pracy [15].
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A. ZABLUDOWSKI, B. DUBALSKI

ANALYSIS OF STOCHASTIC PROPERTIES OF MULTILEVEL PSEUDORANDOM
SEQUENCES GENERATED BY THE USING k£ OPERATING
IN PARALLEL LINEAR REGISTERS

Summary

In this paper the analysis of properties of multilevel pseudorandom sequences (MPS) has been gives.

The multilevel sequences have been created from x binary pseudorandom sequences observed on the
outputs of linear registers, where for i-th sequence i=0,1,...,k—1, the weight 2! have been assign. The

an:

alysis of MPS sequences has concerned to the following random parameters:
— distribution of numbers appearing in generated sequence;
— autocorrelation function of the sequence;
— distribution of the series of the numbers in the entire sequence.
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Analiza ukladow impulsowych do zmniejszania
znieksztalcen pradu sieciowego — zaleznosci podstawowe
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W artykule przedstawiono podstawowa analize dwdch impulsowych uklad6w stosowa-
nych do zmniejszania zniekszlalceri pradu pobieranego z sieci przez urzadzenia zawierajace
prostowniki beztransformatorowe. Wyprowadzono zaleznosci na wymagany sposob pracy
elementu kluczujacego oraz na przebieg i warto§¢ napigcia wyjsciowego.

1. WSTEP

Wiele urzadzen- elektronicznych (np. odbiorniki TV, przetwornice do zasilania
$wietldéwek), wyposazonych jest w beztransformatorowe prostowmk1 sieciowe z ob-
ciazeniem pojemnoSciowym. Urzadzenia takie pobieraja z sieci zasilajacej prad
o przebiegu odbiegajacym od sinusoidalnego, tj. ich prad sieciowy zawiera wiele
harmonicznych. Bezposrednia przyczyna tego jest fakt, ze w prostowniku beztrans-
formatorowym przeplyw pradu sieciowego jest uzalezniony od réznicy wartosci
napiecia sieciowego i napigcia na obciazeniu. :

Obecnoéé harmonicznych w pradzie sieciowym pogarsza wspélczynnik mocy
urzadzen, znieksztalca nieco przebieg napigcia w sieci oraz zwigksza w niej straty
mocy. Eliminacje¢ tych niekorzystnych zjawisk uzyskuje si¢ dwoma metodami.
Stosuje sig¢ albo filtry dolnoprzepustowe tlumigce harmoniczne pradu albo specjalne
uklady elektroniczne, ktére steruja przeplywem pradu od prostownika do konden-
satora i nie dopuszczaja do powstania znieksztalcen pradu sieciowego. Z literatury
patentowej znane jest zastosowanie do tego celu zmodyfikowanego impulsowego
ukladu podwyzszajacego napigcie wejsciowe oraz ukladu odwracajacego jego biegu-
nowosc [1,2].
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Niestety, dostepna analiza tych uktadow dotyczy jedynie ich pracy jako regulatorow
napigcia stalego, gdy przebieg pradu zasilania nie jest wazny [3].

Celem niniejszej pracy jest przedstawienie analizy tych dwoch ukladow przy
zalozeniu, ze ich gléwna funkcja jest uzyskanie sinusoidalnego przebiegu pradu
sieciowego. Podane zostang zaleznosci na wymagany sposob sterowania elementem
kluczujacym oraz na wartos¢ i przebieg napigcia wyjSciowego.

2. ANALIZA UKLADU 1

Rozwazmy eliminacj¢ harmonicznych pradu sieciowego przy pomocy ukladu
przedstawionego na rys. 1.

1
7T

Rys. 1. Uproszczony schemat ideowy ukiadu 1

Jest to znany uklad impulsowego regulatora napiecia stalego, podwyzszajacego
napigcie wejsciowe, uzupelniony o prostownik sieciowy.

Zal6zmy w czasie ponizszej analizy, ze w ukladzie nie wystepuja straty mocy (poza
rezystorem obciazenia), tzn. zalézmy zerowe spadki napiecia na przewodzacych
diodach i kluczu oraz zerowa rezystancje cewki. Jako napiecie wejsciowe ukladu
przyjmijmy napigcie na wyjsciu prostownika, a wiec

uwe(t) = |us(t)| = UwemISina)st|; (1)

gdzie: U, i @, sa odpowiednio amplituda i pulsacja napigcia sieciowego
(Ts=2Il|w,), a dla czasu 0<t<1/2f,, znak wartoici bezwzglednej moze byé po-
minigty.

Niech klucz K w ukladzie jest przelqczany w ten sposob, ze przez czas rOwny
t, jest zwarty, a przez czas T — 2 pozostaje rozwarty; T jest tu okresem kluczowania.
Dla poprawnej pracy ukladu i dla jego latwej praktycznej realizacji potrzeba, aby
czgstotliwos¢ kluczowania F=1/T byla wielokrotnie (100...1000 razy) wigksza od
czgstotliwosci sieci zasilajacej f;. Fakt ten pozwala na dodatkowe zalozenie, ze
w czasie trwania jednego okresu kluczowania T zaréwno napiecie u,,.(f) jak i napigcie
uw,(f) pozostaja praktycznie stale. Z tego wzgledu, w tych miejscach ponizszych
rozwazan, gdzie te i inne zmienne bgda traktowane jako wolnozmienne funkcje czasu
(w poréwnaniu z okresem rozwaiaﬁ) stosowane beda oznaczenia typu U,, i U,,.
Taki zapis nalezy rozumie¢ jako (prawie) stale wartoéci tych zmiennych w okres-
lonym okresie kluczowania.
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Rozwazmy zjawiska zachodzace w ukladzie w jednym z okresow kluczowania.
W tym przypadku czas ¢ wygodniej jest liczy¢ od poczatku tego okresu, tj. od
momentu zwarcia klucza K. Zatézmy, ze tuz przed zwarciem klucza prad w cewce
L nie plynie (zerowe warunki poczatkowe dla pradu).
W czasie zwarcia klucza, prad w nim i w cewce L narasta w sposo6b liniowy wedlug
zaleznoSci:
Uwe .
Lt

i) =

@

W chwili £=1,, tuz przed rozwarciem klucza, prad ten osiaga warto§é maksymalng (w
danym okresie kluczowania), rowna

ILmv=" L f. 3

Po rozwarciu klucza, prad i;(f) zachowuje ciaglo$¢ i ptynie nadal, lecz nie przez
klucz tylko przez otwarta diod¢, doladowujac kondensator C. Aby zjawiska za-
chodzace w ukladzie nie roznily si¢ jakoéciowo w kolejnych okresach kluczowania,
potrzeba aby prad i (f) zmalal do zera przed zakonczeniem okresu T. Warunkiem
koniecznym do tego jest, aby napigcie wyjsciowe ukladu zawsze przewyzszalo
napiecie wejsciowe

Uy () > te(2) @
Przy spelnieniu tego warunku, po rozwarciu klucza prad i (f) bedzie malal wedlug
zaleznosci
diL(t) . Uwy— Uwe
dt < L ©)

W kazdym okresie kluczowania, prad i;(f) bedzie miat postaé trojkatnych impulsow
jak to przedstawiono na rys. 2.

Lim

/

Ot t2 o T

Rys. 2. ldealizowany ksztalt impulséw pradu i, (1)

Czas ¢, zanikania pradu do zera mozna obliczy¢ na podstawie zaleznosci (3) i %)

L, = ’ (6)



620 M. Gotfryd Kwart. Elektr. i Telekom.

Z zaleznosci (6) wynika, ze jezeli napigcia U,, i U,, maja zblizone wartosci, czas
t, moze by¢ wielokrotnie wigkszy od czasu ¢,. W kazdym jednak przypadku musi by¢
spelniona oczywista nier6wno§¢:
t, +t, <T. N
Na podstawie (6) warunek ten mozna wyrazi¢ nastepujaco:
tl
— <
|t
Uy (1)
Dla znalezienia wymaganej funkcji sterowania kluczem, tj. funkgji z,(¢,U,., Uwy),

przy ktorej prad pobierany z sieci bedzie sinusoidalny, obliczmy ladunek przenoszony
przez impuls pradu i, przedstawiony na rys. 2.

T. (8)

ILm Uwe t%
Q= ()" = 5ot ©
1—=
U,y

Na prad pobierany z sieci skladaja si¢ nastepujace po sobie (z duza czestotliwoscia)
impulsy, przedstawione na rys. 2. W praktyce przebieg pradu na zaciskach wejs-
ciowych ukladu jest ciagly, gdyz impulsy te sa wygladzane w dolnoprzepustowym
filtrze przeciwzakloceniowym, w ktéry rozwazany uklad musi by¢ wyposazony.
Zatem, aby otrzymal przebieg czasowy pradu wejsciowego, wystarczy znalezé
przebieg wartosci $redniej impulséw pradu i, obliczonej w kazdorazowym okresie T.
Otrzymamy wowczas

Q@) _

oell) = O P
fwell) = =3~ = Ul D) 571

R0 '
uwy(t)

Gléwna funkcja rozwazanego ukladu ma by¢ uzyskanie sinusoidalnego przebiegu
poboru pradu sieciowego i(7) lub — co jest rownowazne — uzyskanie proporcjonal-
nosci pradu i,,.(f) do napigcia u,.(¢). Ze wzgledu na to, ze w zaleznosci (10) wystepuje
wladnie czynnik u,.(f), wigc dla spelnienia powyzszego warunku, aby pozostale
czynniki w zaleznoci (10) byly stale. Jesli przyjaé dla uproszczenia rozwazan (i takze
realizacji ukladu), ze czgstotliwo$é kluczowania F jest stala, otrzymamy warunek

(10)

B const: 1)
T{tj = const ;
] —we\/
uwy(t)
skad mamy, ze
t
1, 1— %D

Uwy(1)
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el
I, =1 1———uwy(t), 12)

gdzie f, jest maksymalnym czasem zwarcia klucza, wystepujacym, gdy u,.(f)=0.
Zalezno$é (12) jest szukana funkcja sterowania praca klucza. Wynika z niej, Ze
w miare jak napigcie u,,.(f) zbliza si¢ do swojego maksimum, czas zwarcia klucza
t, maleje. Mimo tego, $rednia wartoéé pradu wejsciowego rosla bedzie proporcjonal-
nie do u,.(f), gdyz bedzie wzrasta¢ wtedy znacznie czas f, W kolejnych taktach
kluczowania — zgodnie z zaleznoScia (6). Spowoduje to, ze impulsy pradu i, beda
przenosi¢ odpowiednio wzrastajaca warto$¢ ladunku.

Postaé zaleznoéci (12) wskazuje na to, ze jej praktyczna realizacja w otwartym
ukladzie regulacji (bez sprz¢zenia zwrotnego) moze by¢ doéé skomplikowana . Uklad
taki musi bowiem zawieraé conajmniej dzielnik napie¢ u,.(f) i #,,(¢) 1 nieliniowy
uklad ksztaltujacy o tak dobranej charakterystyce przejsciowej, aby modulator
szerokoéci impulsow sterujacy praca klucza modulowany byt §cisle wg zaleznoSci (12)
[4]. Uklad skomplikowalby si¢ jeszcze bardziej, gdyby zaszla potrzeba uwzglednienia
inercyjnoéci klucza. Przy realizacji zaleznosci (12) w ukladzie z ujemnym sprzgzeniem
zwrotnym sytuacja bedzie prostsza [1]. Uklad taki musi wowczas zawieraC modulator
szerokoéci impulsow o praktycznie dowolnej charakterystyce modulacji (tylko
monotonicznej) oraz uklad pordéwnujacy rzeczywisty przebieg pradu sieciowego
z przebiegiem wymaganym. Przy dostatecznie duzym wzmocnieniu petlowym takiego
ukladu regulacji, zalezno$¢ (12) bedzie w nim realizowana tozsamos$ciowo.

Napiecie wyjsciowe ukladu w stanie ustalonym mozna obliczy¢ rozwazajac
wartoéci doprowadzanego i odprowadzanego tadunku kondensatora C.

Ladunek doprowadzany do kondensatora w jednym okresie T jest rowny tadunkowi
przenoszonemu przez prad i (f) w odcinku czasu ¢, (rys. 2). Ladunek jest rowny

ILmtz . %
2 2L

Qi = Lty (13)

Po podstawieniu (6) i (12) otrzymamy

Uie 3 ‘
Q=g 5 (14)
wy

Ladunek odprowadzany z kondensatora w jednym takcie jest zwiazany z jego
rozladowywaniem si¢ przez rezystor obciazenia R. Ladunek ten jest rowny
U

Q= 22T. 15)

Wypadkowa zmiana tadunku na kondensatorze bedzie zatem rowna

U\zve . t%) Uwy .

4Q, = Q,—Q, = U3 R T, (16)
wy
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a wypadkowa zmiana napiecia na kondensatorze (ktére jest napigciem wyjciowym)

4Q, 1 (U2, 2 U,
AUw = ¢ — we "0 ‘F— wy y. .
»7°C T C (Uwy 2L R) T a7

Zaleinos¢ (17) mozna przeksztalci¢ do nastgpujacej postaci:

av,, 1 (U3, & _ U,,
(Uwy L’ TR -

T ~ C

Lewa strona wyrazenia (18) przedstawia $rednia wartoé pochodnej napiecia
U,y w okresie T. Tu interesuje nas tylko przebieg wolnozmiennej skladowej napigcia
u,,(f) w polokresie napigcia sieciowego, a nie w obrebie okresu kluczowania T. Z tego
wzgledu wyrazenie (18) mozna przepisa¢ nastepujaco:

iy _ 1 () B (D)
dt — C \u,(d 2L R

i potraktowac je jako réwnanie rézniczkowe dla wolnozmiennej skladowej napigcia
wyjsciowego. Jest to rOwnanie postaci

(19)

duyy 1
T - f(t) uwy(t) —a uwy(t)- (20)
gdzie:
2F ) UZentiF | )
J(@) = SLC ube(t) = —oLc Sinfod, 2D
— 1 .
?=RC

Zaleinos$¢ (20) przedstawia rownanie rdézniczkowe Bernoulliego. Na podstawie [5]
wiadomo, ze rozwigzuje si¢ je stosujac podstawienie

uz () = z(1). 22)
Po podstawieniu (22) do (20) otrzymamy réwnanie liniowe
Z(0) + 2a-z()) = 2-f(1). (23)

Procedura rozwiazywania takiego réwnania polega najpierw na rozwiazaniu
réwnania jednorodnego

Z() + 2a-2(t) = 0, (24)

a nastgpnie na rozwiazaniu réwnania wyjsciowego metoda uzmienniania statej.
W tym przypadku rozwiazaniem réwnania jednorodnego jest funkcja

z(t) = C,e™ 2%, 25)
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gdzie C, jest tu stala. Przyjmujac teraz, ze C,=C,(¢) i podstawiajac (25) do (23)
otrzymamy .

Ci(t) = 2:e27(0), (26)

czyli uwzgledniajac postaé (21) funkcji f(¢)

UbenlBF ., .
() = Wm0 e2a t 27
Ci(® LC e‘“sin“w, @7
. .
Dla uproszczenia zapisu przyjmijmy oznaczenie: %0—=a1. Otrzymamy wowczas
Ci(8) = a,e*"sinot. ©8)
Stad

C,(0) = a,fe*sin?wdt + C,, gdzie C, jest stala. (29)

Catke w zaleznoéci (29) mozna dos¢ latwo obliczy¢ wykorzystujac wykladnicza
postaé funkcji sinus lub korzystajac z tablic [6]. Po licznych przeksztalceniach
otrzyma si¢

fe2sin?a tdt = 3—1 . <‘11 —ﬁ sin<2wst+ arctg i)) g2 (30)
Mamy wiec |
C,(t) = %-(%—ﬁsin(2w5t+arctgi>>-ez“‘ +C,. (31)
Powracamy do zaleznosci (22) 1 (25)
a, (1 1 . : a -
z(t) = ud,(t) = Z.<5_\/_az—?—é sxn<2w,t + arctgas>) + Che 2%, (32)

Drugi skladnik wyrazenia (32) reprezentuje skladowg przejSciowa, zanikajaca do zera
po uplywie dostatecznie duzego czasu (@>0). Przy poszukiwaniu rozwigzania na
u,,(f) w stanie ustalonym mozna przyja¢ C,=0. Otrzymamy woOwczas

a1 1 . a
Uyy(t) = \/Z (z —msm(kost + arctga)) (33)

Po podstawieniu wyrazen na a i a, i po niezbgdnych przeksztalceniach otrzymamy
poszukiwang zalezno§¢ na przebieg wolnozmiennej skladowej napigcia wyjsciowego

Upemty, |R°F 1 ) 1
wyl(f) = e i 2wt 1k
Uwy(?) 5 \/ L \/ T+ ROy sm( wst + arctg oR C) (34)
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Z postaci zaleznosci (34) wynika bezpoérednio, ze Srednia (w polokresie sieci) warto$é
napigcia wyjSciowego w przypadku malych tetnien jest rowna
Upemty, |R°F

2 V1L (33

Uwys =

Wartos¢ ta silnie zalezy od czasu ¢,, co wskazuje na mozliwo$é regulacii i stabilizacji
tego napigcia przez oddzialywanie na ten parametr pracy klucza. Nalezy pamietaé, ze
niezaleznie od takiego oddzialywania, konieczne jest ciagle spelnianie zaleznoéci (12).
Powoduje to, ze w praktycznym ukladzie ze stabilizacja napigcia wyjéciowego, sposdb
sterowania modulatorem szerokosci impulséw bedzie doéé zlozony.

Przy doborze czasu ¢, stosownie do wymaganej wartosci U,ys nalezy mie¢ na
uwadze konieczno§¢ spelnienia nieréwnosci (4) oraz (8). Te ostatnia mozna wyrazié
tez inaczej, podstawiajac do niej wyrazenie (12). Otrzymamy wtedy

< T |1 _ugg (36)

Z zaleznosci (12) i (36) wynika, ze im napiecie U.ys jest blizsze amplitudzie napigcia
wejSciowego, tym uklad moze by¢ bardziej trudny do realizacii. Dopuszczalna
wartos$¢ czasu f, zmniejsza si¢ i tym bardziej zmniejsza si¢ minimalna wartoéé czasu
t; (zal. (12)), co zwigksza wymagania na szybkoéé dzialania klucza i moze utrudnié
konstrukcje modulatora szeroko$ci impulsow. '

Tetnienia napigcia wyjsciowego zwiazane sa z drugim pierwiastkiem w wyraze-
niu (34). Jezeli o,RC»1, to tetnienia te maja mala amplitude, a ich przebieg jest
zblizony do sinusoidalnego. Natomiast -gdy w,RC«l, to tetnienia osiagaja bardzo
duza warto$¢, a ich przebieg upodabnia si¢ do przebiegu napigcia wejsciowego (zal.
(1)). Przedstawiono to na rys. 3. W tym przypadku érednie napigcie wyjsciowe obniza
si¢ w poréwnaniu z wartoécig okre§lona wyrazeniem (35).

Tg/2

Rys. 3. Obliczony przebieg napigcia wejsciowego (1) i wyjéciowego (2,3) przy: 2 — o RC = 0,2;
: 3—-oRC=3 '
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3. ANALIZA UKLADU 11

Drugi analizowany uklad przedstawiono na rys. 4. Jest to znany uklad impul-
sowego regulatora napigcia stalego, odwracajacy jego biegunowos¢, uzupelniony
o prostownik sieciowy.

Rys. 4. Uproszczony schemat ideowy ukladu II

Jego analize przeprowadzimy przy analogicznych zalozeniach jak dla ukladu I, tzn.
dotyczacych bezstratnoéci, sposobu i czgstotliwosci pracy klucza a takze zerowych
warunkéw poczatkowych dla pradu i.

W stanie zwarcia klucza zjawiska zachodzace w ukladzie sa analogiczne jak
w ukladzie I i opisane zalezno§ciami (2) i (3). Po rozwarciu klucza prad iy plynie
w obwodzie L,D,C. Prad ten zanika do zera z szybkoscia uzalezniona jedynie od
warto§ci napigcia wyjsciowego

(i@ Uwy,

dt L G7

Nie jest tu konieczne, aby napigcie wyjSciowe przewyiszalo napiecie wejsciowe, tak
jak to bylo w ukladzie 1.
Czas zanikania pradu i, do zera mozna obliczy¢ z zaleznosci (3) i (37)

Uwe .
Uy

(38)

t, =1t

Warunek na to, aby prad 7, (f) zmalat do zera przed zakoficzeniem okresu kluczowa-
nia, przyjmie wigc postac

t1<1 + g”> <T. (39)
wy,

Rozwazmy przebieg czasowy pradu i, (). Zauwazmy, Ze prad wej Sciowy i,,.(2) jest
rowny pradowi i (f) jedynie w czasie zwarcia klucza, gdyz po jego rozwarciu prad
i, zamyka sie¢ w obwodzie ztozonym z elementow L,D,C. Zatem prad wejsciowy i,.(¢)
w polokresie napigcia sieciowego skladaé si¢ bedzie z ciggu liniowo narastajacych
impulséw pradu i, o szerokofci ¢, (pierwsza cz¢$¢ impulsu i, Z rys. 2). Ladunek
przenoszony przez kazdy z takich impulséw bedzie rowny
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t
=1 .41 .
Q Lm 2 Uwe

i 40
<, 40
a przebieg uSrednionego (wygladzonego) pradu wejéciowego bedzie miat postaé:

4

LT

iwe(t) = uwe(t) ) (41)

Z zaleznoéci (41) wynika, ze prad i, bedzie proporcjonalny do u,,. (warunek na
brak znieksztalcen) wtedy, gdy #2 = const (jezeli przyjaé stalo§é czestotliwosci kluczo-
wania). OtrzymaliSmy zatem prosta zalezno$¢ na sposdb sterowania kluczem po-
zwalajaca na uzyskanie sinusoidalnego poboru pradu sieciowego

t, = t, = const.’ 42)

Dla wyprowadzenia zaleznoici na przebieg napiecia wyjéciowego ZwroCmy uwage
na to, ze w kazdym okresie kluczowania ladunek do kondensatora jest dostarczany
jedynie w przeciagu czasu ¢, (podobnie jak dla uktadu I).

YTadunek ten jest rowny

ILm. _ U»Zve' t(z) .
2 "0, 2L
Jest to zalezno&¢ identyczna z zaleznoScia (14) wyprowadzona dla uktadu 1. Ze
wzgledu na to, Ze roztadowanie kondensatora w kazdym takcie przebiega takze
analogicznie (zalezno$¢ (15)), wigc mozna stwierdzi¢, ze przebieg napiecia wyj-
Sciowego (jego wolnozmiennej sktadowej) dla ukladu II wyraza sie ta sama zaleznos-
cia (34), co dla ukladu I.

Qd = (43)

PODSUMOWANIE

Podstawowe wlasciwoéci obydwu ukladéw zestawiono w tabeli 1. Z porow-
nania obydwu ukladéw pod wzgledem mozliwosci ich praktycznej realizacji
wynika, ze uklad I jest bardziej korzystny. Sterowanie kluczem w tym ukladzie jest
proste; nie wystgpuje tu ograniczenie (od dolu) wartosci napiecia wyjsciowego.
Zauwammy tez, ze trwale rozwarcie klucza w tym ukladzie sprowadza napigcie
“wyjSciowe do zera. Jest to wlasciwos¢, ktora pozwala na blokowanie pracy ukladu
i wspolpracujacego z nim obcigzenia np. w sytuacji awaryjnej. W ukladzie
I rozwarcie klucza powoduje jedynie zmniejszenie napiecia wyjéciowego do
wartosci rownej w przyblizeniu U,,p,.

Ostateczna ocena obydwu ukladéw do zastosowania ich jako urzadzen do
zmniejszania harmonicznych pradu sieciowego musi uwzglednia¢ réwniez ich para-
metry energetyczne tj. mozliwo§¢ uzyskania odpowiednio wysokiej sprawnosci
energetycznej. Zagadnienie to bedzie przedmiotem nastgpnego artykutu.
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Tabela 1
Poréwnanie wlasciwosci obydwu ukladéw

Parametr lub I ”

wiasciwosé Uklad Ukdad 11

: T
maksymalny u, (1) P —
czas zwarcia t, <T- 1—1 0 . u,, (0

u, + ==
klucza ) y “wy(’)
sposob u ()
sterowania t=t, ] -2 =1,
kluczem ! u,, ()
ograniczenie
napigcia u, (0 > u,(0) brak ograniczenia
wyjsciowego )
UWEM’O R_.F_
napiecie 2 L
wyjSciowe 1 1
1 ——————sin (stt-f-arctg ——)
V1+(@RC)? o RC
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Summary

ANALYSIS OF PULSE CIRCUITS USED FOR DISTORTION’S REDUCTION
OF INPUT MAINS CURRENT — BASIC RELATIONS

In the paper there is presented a basic analysis of two pulse circuits used for distortion’s reduction of
input mains current of elecirical systems which include transformerless rectifiers. There have been
derivated the expressions for required working of switching element and for the value and time function of
output voltage.
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W artykule przedstawiono obliczenia strat mocy wystgpujacych w dwéch impulsowych
uktadach stosowanych do zmniejszania znieksztalcett pradu pobieranego z sieci. Przy
przyjeciu stosownych uproszczei wyprowadzono zaleznosci na warto$¢ mocy strat w tran-
zystorze jako elemencie kluczujagcym oraz podano algorytm obliczania mocy strat w cewce.
Podano wyniki wielowariantowych obliczeri i oszacowano sprawnoéci energetyczne obydwu
ukladow. ‘

1. WSTEP

Podstawowa analiza dwoéch ukladéw impulsowych do eliminacji znieksztalcen
pradu pobieranego z sieci zostala przedstawiona w poprzednim artykule [1]. Niniejsza
praca jest jego kontynuacja; jej celem jest przeprowadzenie analizy tych samych
uktadow pod wzgledem wystepujacych w nich strat mocy. Taka analiza pozwoli na
oszacowanie sprawnosci energetycznych tych uktadow i tym samym na ich pelniejsza
oceng.

Przyjeto rozwazenie strat:
— w tranzystorze bipolarnym (jako kluczu), wystepujacych w czasie przewodzenia

(nasycenia) oraz w czasie przelaczania;

— w cewce, skladajacych si¢ ze strat w jej ferromagnetycznym rdzeniu oraz

W uzwojeniu.

Analize strat przeprowadzono przy przyjeciu tych samych zalozen dotyczacych pracy
klucza tranzystorowego, jak to zrobiono wczeéniej [1]. Przyjeto wigc, ze czgstotliwos¢
kluczowania jest wielokrotnie wigksza od czgstotliwosci sieci zasilajacej tak, ze
napiecie wejsciowe ukladu i napiecie wyjsciowe mozna uznaé za praktycznie stale
w czasie trwania jednego okresu kluczowania. Dlatego, w toku rozwazan, skorzys-
tano z zalezno$ci wyprowadzonych w [1], ujmujacych sposob sterowania kluczem
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tranzystorowym oraz przebieg i warto§¢ uzyskiwanego napigcia wyjSciowego. Przy
powolywaniu si¢ na te zaleznoici stosowane beda ich oznaczenia w postaci ([1]— N),
gdzie N jest numerem tej zaleznosci wystepujacym w [1].

2. ANALIZA UKLADU I

2.1. STRATY W TRANZYSTORZE

Na rys. la przedstawiono schemat ideowy rozwazanego ukladu, a na rys. 1b
idealizowane przebiegi prad6éw cewki, tranzystora i diody w jednym okresie kluczo-
wania. W nastgpujacych dalej rozwazaniach indeksy ,,n” w oznaczeniach wielkoéci
stuzy¢ beda podkresleniu, ze dotycza one jednego, n-tego w polokresie sieci, okresu
kluczowania.

b)

Rys. 1. Uklad I; a) schemat ideowy, b) idealizowane przebiegi pradéw cewki, tranzystora i diody

Straty w czasie przewodzenia tranzystora (nasycenia) mozna obliczyé nastgpujaco.
Energia tracona podczas nasycenia tranzystora w jednym okresie kluczowania
wyraza sig¢ wzorem

t
Win = J‘iLn(t) Ueesdt . ) ‘ 1)
0 _
gdzie:
in ~— przebieg pradu 7. (f) w n-tym okresie kluczowania,

U..s — napigcie nasycenia tranzystora. Dla uproszczenia przyjeto tu, e jest ono stale,
niezaleznie od pradu
Na podstawie zaleznosci ([11—2 i 3) mamy -

t

Z.Ln(t) = ILmn_ = Uwen

t
- L )

stad

t
U.es Utes Usentin
Wln = J‘(]wentdt = L 2. (3)

0
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gdzie ¢,, jest czasem ¢, w n-tym okresie kluczowania. Wykorzystano tu wczesniejsze
zalozenie, Ze napigcie wejsciowe nie zmienia si¢ praktycznie w czasie jednego
kluczowania. Energia tracona w nasyceniu tranzystora w ciagu polokresu napigcia
sieciowego bedzie odpowiednig suma wyrazen postaci (3):

Uces
W, = EE(UW@lti1 + UperB2, + -.2). 4

Wyrazenie (4) mozna przepisa¢ nastgpujaco
Utes

i=50

‘F(Upe B, T + Uper 13, T + -.0) (%)

i zauwazyé, ze wyrazenie w nawiasie przedstawia sum¢ pol prostokatow, kazdy
0 wysokoéci U,,.,2, i stalej podstawie (szerokosci) T. Sumg t¢ mozna przyblizy¢ przez
calke oznaczona

T,

2

j ) ()AL, e

0
(gdzie T,=1/f,), przy czym przyblizenie to bedzie tym lepsze, im mniejszy bedzie
okres T. Proste oszacowanie moze pokazal, ze niedokladnos¢ takiego przybliZzenia
przy Fjf,=100...1000 jest niewielka i mniejsza od 1%. Z wystarczajaca tu dokladnos-
cia mozna wiec przyjaé, ze energia (5) wyrazac si¢ bedzie nastgpujaco:
Tsl2

F j well) (D) dt. 5

0

Uces .

Wi=3L

Po podstawieniu zalezno$ci ([1]1—1, 34 i 12) na u,.(f), u,,(t), t; oraz zaleznoSci
([13—35) na U, i po wykonaniu stosownych obliczen otrzymamy

UcesUwemtz 1 Uwem
W, =—QT°F(1—§U Il), 8)
s wys
gdzie:
I
1= Sy 9
R RP7e> Rk ©)
1]
natomiast

1 1
gx)y = |1 — ————— sin<2x+ arctg ——— |- 10
1+ (@,RC)? 8 COsRC> (10)
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Analityczne obliczenie catki (9) moze by¢ trudne [2], dlatego zrobiono to numerycz-
nie. Otrzymano w ten sposob np:

dla o,RC =1 I1 = 1,514...
o,RC = 2 11 = 1,550...
o,RC = 5 11 = 1,567...

Calk¢ (9) mozna obliczy¢ analitycznie przy upraszczajacym zalozeniu staloci
napigcia wyjsciowego. Jest to zalozenie zasadne, gdyz praktycznie napigcie to nie
powinno wykazywaC duzych tetnien. W tym przypadku (g(x)=1) otrzymamy
I1=11/2~1,5707. Ze wzglgdu na znacznie zblizone wartoéci catki I1 dla warunku
g(x)=1 i bez niego, mozna z wystarczajaca tu dokladnoscia przyjaé, ze energia
tracona w nasyceniu tranzystora wyraza si¢ zaleznoscia:

U.osUpemtiF I U
W — ces wem' 1 _ T, wem . 11
! w,L ( 4 Uwys> (D
Srednia moc strat na nasycenie w tym samym czasie bedzie zatem rowna
UcosUnwemtiF 1 U,
— R 2 — ces wem® R I wem R 12
P, = W, -2f, = Zeewenlos (1 ; “Uwys) (12)

Z punktu widzenia strat wystgpujacych przy przelaczaniu tranzystora, w ukladzie
istotne moga by¢ jedynie straty przy jego wylaczaniu. Jest tak dlatego, gdyz przy
zalgczaniu tranzystora napigcie na nim bardzo szybko spada do matej wartosci (U,,)
(obciazenie indukcyjne), a samo narastanie pradu tranzystora wynikajace z jego
zalaczania w kazdym okresie kluczowania plynnie przechodzi w ,,normalne” naras-
tanie pradu w przedziale (0,,) tego okresu. Wystgpujace wtedy straty zostaly juz

. uwzglednione w wyrazeniu (12).
W celu obliczenia strat przy wylaczaniu tranzystora postuzymy si¢ schematem
zastgpczym ukladu przedstawionym na rys, 2a, przy zalozeniu, ze prad tranzystora
przy wylaczaniu ma przebieg jak na rys. 2b. Czas t w tym przypadku jest liczony od
momentu rozpoczgcia opadania pradu tranzystora.

a) Li(0) N, b)

st | |
@ - ’ Lim
S AN OIENOEINING

I 0t

op

Rys. 2. Ukfad do obliczen strat przy wylaczaniu tranzystora a) operatorowy schemat zastepezy [3],
b) przyjety przebieg pradu tranzystora
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. . . Uwe . . .
Przy uwzglednieniu tutaj, ze iL(O)=—ft1 oraz przy chwilowym zaloZeniu braku

diody D, elementarna analiza daje nast¢pujaca zaleznoé¢ na napiecie kolektor-emiter
tranzystora w czasie opadania pradu:

Ueel) = Uwe(l + ’—1>- (13)
top
Dla czasow: ¢, rzedu kilku-kilkunastu ps i £,, rzedu utamka us oznacza to, ze z chwila
rozpoczecia zanikania pradu tranzystora, napigcic na nim moze prawie natychmiast
osiagnaé warto$¢ wielokrotnie przewyzszajaca napiccie wejsciowe. W ukladzie jest
jednak dioda D, ktéra wowczas otwiera sig i ogranicza napigcie U, tranzystora do
wartoéci zblizonej do napiecia wyjsciowego (dokladniej do wartosci U,,,+ Up, gdzie
Up jest spadkiem napigcia na przewodzacej diodzie). Stad wynika wniosek, ze
praktycznie caly proces wylaczania tranzystora w przeciagu kazdego okresu kluczo-
wania zachodzi przy napigciu na tranzystorze rownym U,,+ Up= U,,. Pozwala to na
latwe obliczenie strat energii przy wylaczaniu tranzystora w jednym okresie kluczo-
wania.

to
t U.oonUwenl 1nt
W, = U ILmn(l __>dt=w. (14)
2 Vi Jp op 2L

0

Energia strat w calym polokresie sieci bedzie odpowiednia suma wyrazen postaci (14)
Lo
W, = ﬁ‘:(tnUwelUwy1 + £,Unes Upys + -2 (15)

Podobnie, jak to zrobiono poprzednio, wyrazenie w nawiasie mozna przyblizy¢
przez calkg oznaczong

Tgl2

t

WZ = 2_of j uwe(t) uwy(t) tldt - (16)

0
Podstawiajac zaleznoéci ([1]—1, 34 i 12) na (), uw(1), ¢, i ((11—35) na U,,, oraz
dokonujac obliczen uzyskamy

- Uwem Uwysto topF .12

W, = 20,L (17

gdzie:

. .

' U, sinx

2 = 1 — =2 7 g(x)sinxdx. 18

f \/ Tne 209 g(x) (18)
0
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Analityczne obliczenie catki 12 jest prawdopodobnie niemozliwe [2], dlatego jej
warto§¢ obliczono numerycznie.
Dla Uyen=311V, U,,,=350 V jest ona odpowiednio réwna:

dla oRC =1 12 = 1,187...
oRC =2 12 = 1,101...
o,RC = 5 12 = 1,057...

Natomiast, jezeli przyja¢ analogicznie upraszajace zalozenie statosci napiecia wyj-
scmwego warto$¢ calki (18) jest rowna 12=1,0470..., a wiec nieznacznie mniej.
Srednia moc na przelaczanie tranzystora mozemy zatem wyrazi¢ nastgpujaco:

Uwem Uwysto topF

P, = W, 2, = e

12. (19)

2.2. STRATY MOCY W CEWCE

Cewka stosowana w ukladzie jest wykonywana zwykle na rdzeniu ferrytowym.
Z krajowych moga tu by¢ stosowane rdzenie typu EE, EC i ETD, przystosowane do
pracy z duzymi wartociami indukcji [4]. Sa one wykonywane z ferrytéw dwéch
rodzajow: F—806 i F—807. Ten drugi ma mniejszg stratno$é, dlatego przyjeto go do
dalszych rozwazan. _

Obliczenie mocy strat w cewce jest do$¢ zlozone. Skladaja si¢ na nie straty
W uzwojeniu i straty w rdzeniu. Te ostatnie zaleza nieliniowo od amplitudy zmian
indukecii i takze nieliniowo od ich czgstotliwosci. Zwiazek migdzy stratami w rdzeniu
a wartoScia skuteczna sinusoidalnej indukciji i czestotliwoScia przedstawiony zostal
w [4] w postaci rodziny wykreséw. Dla ponizszych obliczei zwiazek . ten ujgto
analitycznie przyblizona zaleznoscia:

P = V,aB + AB?) (%)w (20)

gdzie:

P — moc strat w rdzeniu,

V. — objetosé rdzenia,

B — warto§¢ skuteczna indukcji (B<0,25T),

Jo — 15000 Hz (czgstotliwo$é odniesienia),

a = 310*W/m3; f = 1,8:10°W/m3T2; w = 1,15.

Warto$ci wspolczynnik 6w a, B i w okreslono przez ,,dopasowanie” zaleznosci (20) do
przebiegu wykreséw podanych w [4] dla ferrytu F—807 (rozwiazujac odpowiedni
uktad réwnan).

Indukeje w rdzeniu mozna powiaza¢ z pradem w uzwojeniu cewki nastepujaca
zalezno§cia:
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p = 1 1)
TAz]
gdzie:
L. — indukcyjnos¢ cewki,
1 — natezenie pradu w uzwojeniu,
A, — powierzchnia przekroju poprzecznego rdzenia,
z — liczba zwojow, uzwojenia.

Podstawowa trudno$é obliczen strat w rdzeniu polega na tym, ze przebieg w nim

indukcii jest niesinusoidalny (poniewaz taki jest prad w uzwojeniu). Dodatkowo,
impuls pradu i w kazdym okresie kluczowania ma inny ksztalt. Z tego wzgledu
przyjeto tu nastepujacy algorytm obliczeni strat mocy w cewce.
Dla danego okresu kluczowania (np. n-tego w polokresie sieci) mozna okreslic
parametry impulsu pradu i, czyli parametry Iy, 15, 20 Zakladajac, Zze mamy do
czynienia z okresowym ciagiem takich samych impulsow, mozna wyznaczyé w nim
zawartosé harmonicznych. Analiza funkcji i1,(f) bedacej wiladnie takim ciagiem
impulsow daje dla niej nastgpujaca postac szeregu Fouriera:

int) = Cuo + X cusin kot + ou), 22)

k=1
gdzie:
w =2-I'F =2-IIT
Cnp = ILmn(tln + tzn)F

e = /% + bZ%, natomiast (23)

| . (coskwtln*l 4 coskwt,, — coskco(tl,,+t2,,))

a =
" T Hok? fin Lyn
Iiwe [sSinkot,, sinwt,,—sinko(t;,+1t,,)
bnk = 2 ° ; +
ok tin Lon

¢u = arctghy/a,  (parametr tutaj nieistotny).

Dla kazdej harmonicznej nalezy obliczyé odpowiadajaca jej wartos¢ skuteczna
indukcji w rdzeniu i zwiazane z tym straty wg zaleznosci:

kF\¥

Py = V(aBy + BBI)| (24)
0

gdzie:

P,, — moc strat w rdzeniu dla_k-tej harmonicznej,

B, — wartoéé skuteczna k-tej harmonicznej indukcji

L'an

By = — 2 25
k \/E'Az'z ( )
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Obliczenia takie nalezy powtérzyé dla zalozonej liczby harmonicznych, sumujac
otrzymywane wartosci mocy strat P,

h
Pn= ZPnk; (26)
k=1

gdzie 4 jest liczba uwzglednianych harmonicznych. W koncu powyzsze obliczenia
nalezy powtorzy¢ dla wszystkich okreséw kluczowania zawartych w jednym p6tokre-
sie sieci. Otrzymane w kazdym okresie kluczowania straty P, nalezy zsumowac z taka
wagg, jaki jest udziat jednego okresu kluczowania w calym pélokresie napiecia
sieciowego, tzn. z waga 2f/F.

Fi2fs 2
Pr.= ¥ P2 @
2
W wyniku takich obliczen otrzyma si¢ warto$é liczbowa $redniej mocy strat w rdzeniu

cewki P,.

Skla(fiowa $rednia przebiegu i (f), bedaca usrednionym (wygladzonym) pradem
wejSciowym i,,(t) ukladu i okreslona przez kolejne wartosci c,,, wykazuje zmienno$é
z okresem 1/2f,. Widmo pradu 7 (f) zawiera wigc takze niskoczestotliwosciowe
sktadowe. Maja one czgstotliwosci bedace parzystymi krotnoéciami sieci i réwniez
powoduja pewne straty w rdzeniu cewki. Jednak — jak wykazaly obliczenia autora
— ich udzial w bilansie strat w cewce jest znikomy (ponizej 1073) i dlatego nie beda
one tu rozwazane.

Obliczenie mocy strat w uzwojeniu jest prostsze. Na wstepie nalezy obliczy¢ jego
rezystancjg. Wynika ona z rozmiaréw korpusu cewki, ktére sa zwiazane z typem oraz
rozmiarem rdzenia i wyraza si¢ nastgpujaco:

prlz?
- = —— 28
" kcu ' SO ( )
gdzie: .
p — rezystywno$¢ miedzi (jako materialu uzwojenia),
[, — $rednia dlugos$¢ jednego zwoju,

S, — powierzchnia okna zapelniona uzwojeniem,
k., — wspolczynnik zapelnienia okna (przyjeto k., =0,5).

Procedura obliczen mocy strat w uzwojeniu polega¢ bedzie — tak jak dla rdzenia
— na obliczeniu ich najpierw dla jednego (n-tego) okresu kluczowania. T¢ moc,
oznaczong tu przez P.,,, mozna obliczy¢ znajac warto$¢ skuteczna przebiegu if, (7).
Wykorzystujac znang zalezno$¢, ze kwadrat wartosci skutecznej przebiegu odksztal-
conego jest rowny sumie kwadratow wartosci skutecznych jego harmonicznych,
mozna napisaé

h Czk .
Pcun =T <C£0 + Z 7") . (29)
k=1



Paramelry wyjdciowe do obliczed

}

t=T/2

' 3

Oblliczenie Uy i Uy

dla done} wartodcl czasu t

]

Obliczenle pararetréw inpulau
Itm, 11, B2

Obliczenie skladowe] 4rednie]
prgdu w donym okresie kluczowania

|

Obliczenle strat w uzwojeniu
od sktadowe] $rednie]

|

=1

b ]

Cbliczenie amplitudy k—tej
harmenicznej prgdu

]

Obliczenie sirat w rdzeniu dio
k-te]j harmoniczne]

]

Obliczenie strat w uzwojeniu
dlo k—te} harmonicznej

l

Surowgnle strot od keolejnych
harronicznych

ko= k+1

Surowanie sirot z wogq 2fy/F

t »%/2 N t =T

T

Wynlik obilczen

Rys. 3. Schemat blokowy programu obliczeni strat w rdzeniu i w uzwojeniu cewki

1637)
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Obliczenia powyzsze nalezy powtdrzyé dla wszystkich okreséw kluczowania sumujac
otrzymywane wartoSci P, z waga 2f;/F. Otrzymamy wtedy warto$é mocy strat
w uzwojeniu cewki, usrednionej w pélokresie napiecia sieciowego:

F2f; 2
Po= 3 Pan 2t (30)

Tlustracje powyzszych algorytmdéw obliczen mocy strat w cewce stanowi ich schemat
blokowy przedstawiony na rys. 3. Wedlug tego schematu ulozono stosowny program
komputerowy, laczacy w sobie obliczanie strat w rdzeniu i w uzwojeniu, ktory
wykorzystano wielokrotnie przy roéznych parametrach wyjsciowych jak: napiecie
wyjsciowe, indukcyjnosé i liczba zwojow cewki, rodzaj rdzenia itp.

3. ANALIZA UKLADU 11

3.1. STRATY W TRANZYSTORZE

Powtorzenie powyzszych obliczen dla ukladu II (przedstawionego na rys. 4)
bedzie prostsze, migdzy innymi dlatego, Ze czas przewodzenia tranzystora we
wszystkich okresach kluczowania jest staly (¢, =t¢,).

Rys. 4. Schemat ideowy uktadu I

Rozwazmy energi¢ tracona przy nasyceniu tranzystora. Ze wzgledu na duze
podobienstwo zjawisk zachodzacych w ukladach I i II, energie t¢ w jednym (n-tym)
okresie kluczowania mozna wyrazi¢ wzorem, podobnym do (3):

UcesUnent?
W " — ces wentQ . » 1
Energia tracona w calym p(’)l'okresie sieci bedzie odpowiednia suma wyrazen
postaci (31)
Ucest%
2L

ktbra mozna przyblizy¢ nastepujaco (z bledem <1%):

W, = (Uwer + Upey + .., (32)
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Tsl2

2
_ Ueetel! f U (H) dt =

) §

Uces Uwem t%F .

o.L (33)

0

Uwzgledniono tu posta¢ wyrazenia na napigcie wejsciowe ([1]—1). Srednia w pol-
okresie sieci moc strat na nasycenie tranzystora bedzie zatem rowna

Uces Uwemt%) .
II'L

P, =W, 2= F. (34)

Rys. 5. Operatorowy schemat zastgpczy ukladu 11 w czasie wylaczania tranzystora [3]

Do obliczenia strat przy wylaczaniu tranzystora wykorzystajmy schemat zastep-
czy uktadu w tym stanie, zamieszczony na rys. 5. Przyjmijmy, ze proces zanikania
pradu tranzystora jest opisany taka sama funkcja, jak to bylo przyjete dla ukladu'l.
Prosta analiza przedstawionego schematu prowadzi do wniosku, ze z chwila rozpo-
czecia opadania pradu napigcie na cewce bardzo szybko osiaga wartos¢ rowna
Uyy+ Up= U,,; na wigkszy wzrost napigcia nie pozwala tu obecno$¢ diody. Z kon-
figuracji ukladu wynika, ze w tym przypadku napigcie na tranzystorze osiagnie
warto&¢ rowna U,,.+ U,,, a wigc jeszcze wigksza. Stad wniosek, ze w tym ukladzie
zatykanie tranzystora odbywa si¢ przy wigkszym napigciu niz w ukladzie I. Bedzie to
zwigzane z wigkszymi stratami mocy.

Energi¢ tracona w czasie zatykania tranzystora w jednym okresie kluczowania
mozna zatem wyrazi¢ nastgpujaco:

ta
t Uwen UW n. Uwent tD
Wzn = ﬁUwen+ Uw,vn)ILmn<1 - _> dt = ( * y) 0% (35)
op 2L
4 .
Energia tracona w przeciagu potokresu sieci bedzie rowna sumie energii (35)
tyt, A :
Wz = %'(U%vn + Uwe1Uwy1 + U‘Zvez + Uwerwyz + ) (36)

Warto$é wyrazenia (36) mozna przyblizy¢ catka
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Tg/2
W, = %’-F J 2o() + Upe(Dtty (1)) dt. (37

0

Podstawiajac wyrazenia na u,,(t) i u,,(¢) ([1]—1 i 34) i dokonujac przeksztalces oraz
obliczen otrzymamy

_ Ddemtoto B (IT 1 U,y
W, = T(z + 3T 13}, (38)
gdzie:
/4
I3 = Jg(x) sinxdx, 39

0
za$ g(x) dane jest wyrazeniem (10).
Analityczne obliczenie calki (39) moze by¢ trudne [2], dlatego zrobiono to numerycz-
nie. Jej wartos¢ jest zblizona do 2, np.:

dla o,RC =1 13 = 2,104...
o,RC = 2 13 = 2,041...
oRC =5 I3 = 2,008...

Jezeli przyjac stato$¢ napiecia wyjsciowego (g(x)=1), to oczywiscie I3 =2. Na podstawie
powyzszych wynikow mozna z wystarczajaca tu dokladnoScia przyjaé, ze dla niewielkich
tetnien napiecia wyjsciowego I3 =2; wyrazenie (38) przyjmuje wowczas prostsza postaé

Uemtolopl (IT U,y
— wem'0%ep” (77 4
W, oL ( 27T ) (40)
a $rednia moc strat przy wylaczaniu tranzystora bedzie rowna
UiemtotopE (I U
P =W25= wemtolop - wys 41
2 2, oL (4 U“.e,,,) “h

3.2. STRATY W CEWCE

Na bazie rozwazan przedstawionych w p. 2.2, obliczenie strat mocy w cewce dla
ukladu II bedzie proste. Algorytm obliczen tych strat nie zmieni sie, gdyz ksztalty
impulséw pradu i (f) pod wzglgdem jakosciowym dla obydwu ukladow s takie same.
Jedyna roznica iloSciowa bedzie tu sposob obliczania czasow ¢, i ¢, w kazdym okresie
kluczowania; dla uktadu II obowiazuja bowiem zaleznosci ([1]—42 i 38):

t, = t, = const,
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Powyzsze zalezno§ci wprowadzono do wymienionego W p. 2.2 programu kom-
puterowego, dostosowujac go w ten sposob do obliczen uktadu II.

4. OBLICZENIA 1 WNIOSKI

Na bazie rozwazan z p. 2 i 3 przeprowadzono obliczenia strat mocy w obydwu
ukladach, przy czym — dla ulatwienia poréwnan — zalozono taka sama warto$¢ ich
mocy wyjéciowej. Na tej podstawie, czas ¢, — istotny przy obliczeniach kazdego
rodzaju strat — wyznaczano wedlug przeksztalconej zaleznosdci ([1]-35)

2 Uwys L 2 Pwy‘L
tO Uwem R- F Uwem F ( 2)

Do obliczen przyjeto, ze uzyty w charakterze klucza tranzystor jest typu BU326 lub
podobnego, w zwiazku z czym ustalono: Ues=2V, t,,=0,5 us. Skonczona czgstot-
liwo$é graniczna tranzystora (fr=6 MHz) powoduje, ze impulsy pradu i przed-
stawione na rys. 1b sa w rzeczywistosci nieco wygladzone (,;zaokraglone”). Wskutek
tego zawarto§¢ harmonicznych w tym pradzie szybko maleje po przekroczeniu ich
czestotliwosei rzedu 500 kHz (8> 15). Dlatego w podstawowych obliczeniach strat
mocy w cewce uwzgledniono harmoniczne maksimum 40-go rzedu (h=40).
Wiyniki tych obliczen zestawiono w tablicy 1.

Tablica l

Wiyniki obliczen mocy strat w ukladach

P,,=50 w,U,,,=311V,U_, =2V, F=15 kHz, f,=50 Hz, t0p=0,5 1S,
wRC=5, rdzen EE—30 F—807, z=250, h=40
Uktad 1 Uklad 11

Moc strat, W U, v = UwyS = Uwys = wps =

350 W 380 V 350 V 380 V
na nasycenie L=1mH 0,12 0,15 0,41 0,41
tranzystora L=2mH 0,12 0,15 0,41 0,41
na przelaczanie L =1 mH 1,61 1,94 5,18 5,44
tranzystora ‘L=2 mH i,14 1,37 3,66 3,85
faczna L=1 mH 1,73 2,09 5,59 5,85
w tranzystorze L=2 mH 1,26 1,52 4,07 4,26
w rdzeniu L=1 mH 0,05 0,05 0,09 0,10
cewki L=2mH 0,06 0,06 0,13 0,13
w uzwojeniu L=1 mH 0,23 0,26 0,85 0,82
cewki L=2 mH 0,16 0,19 0,60 0,58
laczna L=1mH 0,28 0,31 0,94 0,92
w cewce L=2mH 0,22 0,25 0,73 0,71
laczna L=1mH 2,01 2,40 6,53 6,77
w ukiadzie L=2mH 1,48 1,77 4,80 4,97
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Oprocz tego wykonano dodatkowe obliczenia w celu zorientowania sie o innych
wiasciwosciach uktadow. Byly to obliczenia zaleznosci strat mocy w cewce w zalezno-
Sci od liczby jej zwojéw, od liczby uwzglednianych harmonicznych, od rodzaju
rdzenia, od czgstotliwodci kluczowania itp. Wyniki niektorych z tych obliczed
przedstawiono w postaci wykreséw na rys. 6.

a) b)
P'C+ PCU II
w
£
0.8
—4
0.6 I
0.4
EE-30
- : I
0.2 1 1
" ! N | " [ S
0 100 200 z 1 20 40 60 80 100 h 150

10 20 30 ., kHz

Rys. 6. Zalezno$¢ mocy strat w cewce od: a) liczby zwojow i rodzaju rdzenia, b) liczby uwzglednianych
harmonicznych (L =1mH, U,,.=350V; pozostate parametry wedhug tab. 1). ¢) czgstotliwosci kluczowania

(L~1/F, z~+/L)

W wynikach obliczed zwraca uwage znacznie wigksza moc strat w tranzystorze
w ukladzie II niz w ukladzie I. Jest to dla nich typowe, gdyz na podstawie
wyprowadzonych zalezno$ci mamy:



TOM XXXVIII — 1992 Analiza ukladow... zaleznodci energetyczne 643

ad I Uyem
;:T(ul%&—ll_l)) 1 - 7 gwys 0,3...0,35
oraz
P,(uktad I) 1 Ulpysl2 ~ 03,
P,(ukiad II) 2 Unpe -+ IZI - )

Glowna przyczyna tego jest fakt, ze w uktadzie II prad szczytowy tranzystora @
cewki) osiaga — w poréownywalnych warunkach — znacznie wigksze warto$ci niz
w ukladzie I.

Przyktadowo, dla U,.=311V, U,,=350 Vi L=1 mH mamy:

wukladzieI Iy, = 1,72 A,
w ukladzie II I, = 5,16 A.

To powoduje, ze uklad Il cechuje si¢ zawsze wigkszymi stratami w nasyceniu
tranzystora, przy jego wylaczaniu, a takze w rdzeniu cewki (wigksza indukcja) i w jej
uzwojeniu. Wniosek ten bedzie stuszny takze wtedy, gdyby przyja¢ inne wartosci
parametrow U, i t,, dla tranzystora oraz takze wtedy, gdyby nie przyjmowacl

" upraszczajacych zalozef odnosnie ich statosci.

Straty w cewce mozna nieco zmniejszy¢ dobierajac odpowienio liczbg je ZWO_]OW
co jest widoczne na rys. 6a. Nalezy tu pamietaé, Ze zmniejszanie liczby zwojow
prowadzi do zwigkszania indukcji w rdzeniu (przy L= const) imoze spowodowac jego
nasycenie (B>0,25 T), co jest niedopuszczalne i prowadzi do blednych obliczen
(wykresy na rys. 6a obejmuja obszary nienasycania si¢ rdzeni). Fakt wystgpowania
minimum strat w cewce przy okreslonej liczbie zwojow mozna wytlumaczy¢ tym, ze
straty w uzwojeniu

Py ~ ro ~ z%,
natomiast straty w rdzeniu (w przyblizeniu)
P ~ B%2 ~ 1/22.

Rys. 6b ilustruje zalezno$¢ wyliczonej mocy strat w cewce od liczby uwzglednianych
harmonicznych. Wynika z niego, ze wplyw harmonicznych wyzszych niz 10—20
rzedu na warto$é mocy strat jest juz nieznaczny. Przez zwigkszenie czestotliwosci
kluczowania przy jednoczesnym zmniejszaniu indukcyjnosci i liczby Zwojow cewki
mozna znacznie zmniejszy¢ w niej straty mocy. Zostalo to przedstawione na rys. 6c.
Nalezy jednak pamietal, ze nastgpuje wowczas silny wzrost strat mocy na przelacza-
nie tranzystora (patrz: Dodatek, przypadek 5).

Na podstaw1e wynikow obliczen mozna oszacowa¢ w przyblizeniu maksymalne
sprawnoéci energetyczne obydwu ukladéw (przy przyjetych parametrach tranzys-
tora). Beda one rowne (L=2mH):
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dla uktadul 75 < 96%,
dlaukltaduIl # < 88%.

W rzeczywistosci sprawnosci te beda jeszcze mniejsze z powodu strat w diodzie
(wedhug obliczen autora — rzedu 0,3 W), w kondensatorze (z powodu jego stratnosci
— rzgdu 0,5 W), w ukladzie sterujacym i w innych wystgpujacych praktycznie
elementach, ktére tu pominigto dla skrdcenia rozwazan. Zawsze jednak sprawno$é
ukladu II bedzie w porownywalnych warunkach mniejsza od sprawnoéci uktadu I.

Ostateczne poréwnanie obydwu uktadéw pod wzgledem ich parametréw uzyt-
kowych jest w Swietle otrzymanych wynikéw trudniejsze niz to bylo w [1]. Uktad 11
cechuje si¢ prostym sterowaniem i elastycznoscia w doborze Uwys, natomiast jego
sprawnos¢ energetyczna jest wyraznie mniejsza. Wydaje si¢ wigc, ze z tego powodu
pierwszenstwo w aplikacjach nalezy oddaé ukladowi I-szemu, zwlaszcza ze wymaga-
ne wtedy jego zlozone sterowanie moze zapewni¢ specjalizowany uklad scalony
w rodzaju np. TDA 4814 [5].
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DODATEK

STRATY MOCY W UKLADACH W FUNKCJI CZESTOTLIWOSCI KLUCZOWANIA
P,,=50 U,,,=311 U,,=350 U,=2 wRC=5 t,=0.5¢—6 h=40

;
I
[\%]
=
t~

Uwem
Przypadek 1. F 2 L A z 2 t,=const
Przypadek 2. F ~ L ~ z=const t,=const
Przypadek 3. F 2 L=const z=const Ly N
Przypadek 4. F ~ L N z=const Ly N
Przypadek 5. F ~ L N z N t, N

Przypadek 1 — zmienna indukcyjno$¢ — zmienna liczba zwojéw cewki:
z=250*SQR(L/1mH)
UKLAD 1 rdzenn EE—30 F807
= 10k L=0.67mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.063 Pcu= 0.785 Pcew =0.848 s= 3.545
F— 15k L=1.00mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.060 Pcu= 0.785 Pcew=0.845 s= 3. 542
F = 20k za duzy czas to
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rdzef EE—42 F807

F= 10k L=0.67mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.072 Pcu= 0.697 Pcew=0.769 s= 3.466

F= 15k L=1.00mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.068 Pcu =

F=

20k za duzy czas to

UKLAD 2 rdzen EE —30 F807

F=
F=
F=
F=
F=
F=

F=
F =
F=.
F=
F=
F=

10k L=0.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.142 Pcu=
15k L=1.00mH P1=0.921 P2=7.700 Pfe= 0.136 Pcu=
20k L=1.33mH P1=0.921 P2=7.700 Pfe= 0.129 Pcu=
25k L=1.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.121 Pcu=
30k L=2.00mH P1=0.921 P2=7.700 Pfe= 0.111 Pcu=

35k za duzy czas to
rdzen EE —42 F807

10k L=0.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.134 Pcu=
15k L=1.00mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.126 Pcu=
20k L=1.33mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.120 Pcu=
25k L=1.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.113 Pcu=
30k L=2.00mH P1=0.921 P2=7.770 Ple= 0.107 Pcu=

35k za duzy czas to

0.697 Pcew=0.765 s = 3.462

2.861 Pcew=3.003 s=11.695
2.864 Pcew=3.000 s=11.691
2.851 Pcew=2.980 s=11.672
2.851 Pcew=2.972 s=11.663
2.855 Pcew =2.966 s=11.658

2.540 Pcew=2.674 s=11.366
2.543 Pcew =2.669 s=11.361
2.531 Pcew=2.651 s=11.343
2.532 Pcew =2.645 s=11.336
2.535 Pcew =2.642 s=11.334

Przypadek 2 — zmienna indukcyjno$é — stata liczba zwojdéw cewki: z=250
UKLAD 1 rdzenr EE—30 F807

F= 10k L=0.67mH P1=0.287 P2=2.419 Pfe= 0.049 Pcu=
F= 15k L=1.00mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.060 Pcu=

F=

F= 10k L=0.67mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe= 0.057 Pcu=
F= 15k L=1.00mH P1=0.278 P2=2.419 Pfe = 0.068 Pcu=

F=

20k za duzy czas to
rdzeti EE —42 F807

20k za duzy czas to

UKLAD 2 rdzen EE—30 F807

F= 10k L=0.67mH P1=0.921 P2=7.770 Ple= 0.105 Pcu=
15k L=1.00mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.136 Pcu=
20k L=1.33mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.161 Pcu=
25k L=1.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.179 Pcu=
30k L=2.00mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.189 Pcu=

F=
F=
F=
F=
F=

F=
F=
F=
F=
F=
F=

35k za duzy czas to
rdzen EE—42 F807

10k L=0,67mH P1=0.921 P2="7.770 Pfe= 0.104 Pcu=
15k L=1.00mH P1=0.921 P2=17.770 Pfe= 0.126 Pcu=
20k L=1.33mH P1=0.921 P2="7.770 Pfe= 0.143 Pcu=
25k L=1.67mH P1=0.921 P2=7.770 Pfe= 0.156 Pcu=
30k L=2.00mH P1=0.921 P2=7.770 Ple= 0.165 Pcu=

35k za duzy czas to

1.178 Pcew=1.227 s= 3.924
0.785 Pcew =0.845 s = 3.542

1.046 Pcew=1.103 s= 3.801
0.697 Pcew =0.765 s= 3.462

4.296 Pcew =4.401 s=13.093
2.864 Pcew=3.000 s=11.691
2.148 Pcew =2.309 s =11.000
1.719 Pcew =1.898 s =10.589
1.432 Pcew =1.621 s=10.313

3.815 Pcew=3.919 s =12.611
2.543 Pcew=2.669 s=11.361
1.908 Pcew=2.051 s=10.743
1.526 Pcew=1.682 s=10.373
1.272 Pcew=1.437 s =10.129

Przypadek 3 — stala indukcyjnbéé — stala liczba zwojow cewki: z=250

UKLAD 1 rdzen EE—30 F807
F= 10k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.317 P(e =0.043 Pcu=0.285 Pcew=0.328 s=1.768
F= 15k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.612 P{e=0.047 Pcu=0.233 Pcew=0.280 s=2.016
F= 20k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.862 Ple=0.050 Pcu=0.202 Pcew=0.252 s =2.237
F= 25k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.082 Ple=0.052 Pcu=0.180 Pcew=0.233 s=2.438
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F= 30k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.280 Pfe=0.054 Pcu=0.165 Pcew=0.219 s=2.623
F= 35k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.463 Pfe =0.056 Pcu=0.152 Pcew=0.208 s =2.795
F= 40k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.633 Pfe =0.057 Pcu=0.143 Pcew=0.200 s=2.957

rdzen EE —42 F807
F= 10k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.317 Pfe=0.053 Pcu =0.253 Pcew=0.306 s=1.747
F= 15k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.612 Pfe=0.059 Pcu=0.207 Pcew=0.265 s=2.002
F= 20k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.862 Pfe=0.063 Pcu=0.179 Pcew=0.242 s==2.227
F= 25k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.082 Pfe=0.066 Pcu=0.160 Pcew=0.226 s=2.431
F= 30k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.280 Pfe=0.069 Pcu=0.146 Pcew=0.215 s=2.619
F= 35k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.463 Pfe=0.071 Pcu=0.135 Pcew=0.207 s=2.793
F= 40k L=1.00mH P1=0.124 P2=2.633 Pfe=0.073 Pcu=0.127 Pcew=0.200 s=2.957

UKLAD 2 rdzenn EE—30 F807

F= 10k L=1.00mH P1=0.409 P2=4.230 Pfe=0.088 Pcu=1.039 Pcew=1.128 5s=5.767
F= 15k L=1.00mH P1=0.409 P2=5.180 Pfe=0.095 Pcu=0.849 Pcew=0.943 s=6.533
F= 20k L=1.00mH P1=0.409 P2=5.982 Pfe =0.099 Pcu=0.735 Pcew=0.843 s=7.226
F= 25k L=1.00mH P]=0.409 P2=6.688 Pfe=0.103 Pcu=0.657 Pcew=0.761 s=7.858
F= 30k L=1.00mH P1=0.409 P2=7.326 Pfe =0.107 Pcu=0.600 Pcew=0.707 s =8.442
F= 35k L=1.00mH P1=0.409 P2=7.913 Pfe=0.109 Pcu=0.556 Pcew=0.665 s =8.988
F= 40k L=1.00mH P1=0.409 P2=8.459 Pfe=0.112 Pcu=10.520 Pcew=10.631 5=9.500

rdzen EE —42 F807
F= 10k L=1.00mH P1=0.409 P2=4.230 Ple=0.094 Pcu=0.923 Pcew=1.017 s=5.656
F= 15k L=1.00mH P1=0.409 P2=5.180 Pfe =0.103 Pcu=0.754 Pcew =0.856 s=6.446
F= 20k L=1.00mH P1=0.409 P2=5.982 Pfe=0.109 Pcu=0.653 Pcew=0.762 s=7.153
F= 25k L=1.00mH P1=0.409 P2=6.688 Pfe=0.114 Pcu=0.584 Pcew=0.698 s="7.795
F= 30k L=1.00mH P1=0.409 P2=7.326 Pfe=0.119 Pcu=0.533 Pcew=0.652 s=8.387
F= 35k L=1.00mH P1=0.409 P2=7.913 Pfe=0.123 Pcu=0.493 Pcew=0.616 s=8.939
F= 40k L=1.00mH P1=0.409 P2=8.459 Pfe=0.126 Pcu=0.461 Pcew=0.587 s=9.456

Przypadek 4 — zmienna indukcyjno§é — stala liczba zwojow cewki: z=250

UKLAD 1 rdzeit EE—30 F807

F= 10k L=1.50mH P1=0.124 P2=1.075 Pfe=0.049 Pcu=0.233 Pcew=0.281 s=1.480
F= 15k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.612 Ple=0.047 Pcu=0.233 Pcew=0.280 s=2.016
F= 20k L=0.75mH P1=0.124 P2=2.150 Pfe=0.047 Pcu=0.233 Pcew=10.279 s=2.553
F= 25k L=0.60mH P1=0.124 P2=2.687 Pfe=0.047 Pcu=0.233 Pcew=0.280 s=3.091
F= 30k L=0.50mH P1=0.124 P2=3.225 Pfe=0.047 Pcu=0.233 Pcew=0.280 s =3.628
F= 35k L=043mH P1=0.124 P2=3.762 Pfe =0.047 Pcu =0.233 Pcew=0.280 s=4.166
F= 40k L=0.38mH P1=0.124 P2=4.300 Pfe =0.048 Pcu=0.233 Pcew=0.281 5==4.704

rdzen EE —42 F807
F= 10k L=1.50mH P1=0.124 P2=1.075 Pfe=0.057 Pcu=0.207 Pcew=0.264 s=1.463
F= 15k L=1.00mH P1=0.124 P2=1.612 Pfe =0.059 Pcu=0.207 Pcew=10.265 s=2.002
F= 20k L=0.75SmH P1=0.124 P2=2.150 Pfe =0.063 Pcu =0.207 Pcew=0.267 s=2.540
F= 25k L=0.60mH P1=0.124 P2=2.687 Pfe =0.061 Pcu=0.207 Pcew=10.268 s=3.079
F= 30k L=0.50mH P1=0.124 P2=3.225 Ple =0.063 Pcu=0.207 Pcew=0.269 s=3.618
F= 35k L=043mH P1=0.124 P2=3.762 Ple =0.064 Pcu =0.207 Pcew=0.270 s=4.157
F= 40k L.=0.38mH P1=0.124 P2=4.300 Pfe=0.065 Pcu=0.207 Pcew=0.271 s=4.695

UKLAD 2 rdzen EE—30 F807

F= 10k L=1.50mH P1=0.409 P2= 3.454 Pfe=0.105 Pcu=20.849 Pcew =0.954 s= 4.817
F= 15k L=1.00mH P1=0.409 P2= 5.180 Pfe =0.095 Pcu =0.849 Pcew =0.943 s= 6.533
F= 20k L=0.75mH P1=0.409 P2= 6.907 Ple=0.090 Pcu=0.849 Pcew =0.939 s= 8.255
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— 725k L=0.60mH P1=0.409 P2= 8.634 P{e=0.087 Pcu=0.849 Pcew=0.935 s=11.705
30k L=0.50mH P1=0.409 P2=10.361 Pfe=0.086 Pcu=0.849 Pcew=0.935 s= 11.705
35k L=043mH P1=0.409 P2=12.087 Pfe=0.085 Pcu =0.849 Pcew=0.934 s=13.431
40k L=0.38mH P1=0.409 P2=13.814 Pfe=0.085 Pcu=0.849 Pcew=0.933 s= 15.157

rdzenn EE —42 F807
F= 10k L=1.50mH P1=0.409 P2= 3.454 Pfe=0.104 Pcu=0.754 Pcew=0.858 s= 4.721
F= 15k L=1.00mH P1=0.409 P2= 5.180 Pfe=0.103 Pcu=0.754 Pcew=0.856 s= 6.446
F= 20k L=0.75mH P1=0.409 P2= 6.907 Pfe=0.103 Pcu=0.754 Pcew=0.857 s= 8.173
F= 25k L=0.60mH P1=0.409 P2= 8.634 Pfe=0.104 Pcu=0.754 Pcew=0.858 s= 9.901
F = 30k L=0.50mH P1=0.409 P2=10.361 Pfe=0.105 Pcu=0.754 Pcew=0.859 s=11.629
F= 35k L=0.43mH P1=0.409 P2=12.087 Pfe=0.106 Pcu=0.754 Pcew=0.860 s=13.357
F= 40k L=0.38mH P1=0.409 P2=13.814 Pfe=0.107 Pcu =0.754 Pcew=0.861 s=15.085

m T
([l

i

Przypadek 5 — zmienna indukcyjno§¢ — zmienna liczba zwojow cewki: z=250*SQR (I./lmH)

UKLAD 1 rdzen EE —30 F807

F= 10k L=1.50mH P1= 0.12 P2= 1.07 Pfe=0.038 Pcu=0.349 Pcew =0.387 s= 1.59
F= 15k L=1.00mH P1= 0.12 P2= 1.61 Pfe=0.047 Pcu=0.233 Pcew =0.280 s= 2.02
F= 20k L=0.75mH P1= 0.12 P2= 2.15 Pfe=0.055 Pcu=0.174 Pcew =0.229 s= 2.50
F= 25k L=0.60mH Pl= 0.12 P2= 2.69 Pfe=0.063 Pcu=0.139 Pcew=0.202 s= 3.0l
F= 30k L=0.50mH P1= 0.12 P2= 3.22 Pfe=0.070 Pcu=0.115 Pcew =0.185 s= 3.53
F= 35k L=043mH Pl= 0.12 P2= 3.76 Pfe=0.076 Pcu=0.099 Pcew =0.175 s= 4.06
F= 40k L=0.38mH P1= 0.12 P2= 4.30 Pfe =0.082 Pcu=0.087 Pcew=0.170 s= 4.59

rdzen EE —42 F807
F= 10k L=1.50mH Pl1= 0.12 P2= 1.07 Pfe=0.046 Pcu=0.310 Pcew =0.356 s= 1.55
F= 15k L=1.00mH P1= 0.12 P2= 1.61 Pfe=0.059 Pcu=0.207 Pcew =0.265 s= 2.00
F= 20k L=0.75mH Pl= 0.12 P2= 2.15 Pfe=0.070 Pcu=0.154 Pcew=0.224 s= 2.50
F= 25k L=0.60mH P1= 0.12 P2= 2.69 Pfe=0.081 Pcu=0.123 Pcew =0.204 s= 3.02
F= 30k L=0.50mH P1= 0.12 P2= 3.22 Pfe=0.090 Pcu=0.102 Pcew=0.193 s= 3.54
F= 35k L=043mH Pl= 0.12 P2= 3.76 Ple=0.100 Pcu=0.088 Pcew =0.187 s= 4.07
F= 40k L=0.38mH P1= 0.12 P2= 4.30 Pfe=0.108 Pcu=0.077 Pcew=0.185 s= 4.61

UKLAD 2 rdzenn EE —30 F807

F= 10k L=1.50mH P1= 0.41 P2= 3.45 Ple=0.079 Pcu=1.271 Pcew=1.350 s= 5.21

F= 15k L=1.00mH P1= 0.41 P2= 5.18 Pfe =0.095 Pcu=0.849 Pcew=0.943 s= 6.53

F= 20k L=0.75mH P1= 0.41 P2= 6.91 Pfe=0.109 Pcu=0.634 Pcew =0.742 s= 8.06

F= 25k L=0.60mH Pl1= 041 P2= 8.63 Pfe=0.122 Pcu=0.506 Pcew =0.627 s= 9.67

F= 30k L=0.50mH P1= 041 P2=10.36 Pfe=0.134 Pcu=0.421 Pcew=10.554 s=11.32
F= 35k L=0.43mH P1= 0.41 P2=12.09 Pfe=0.144 Pcu=0.361 Pcew=0.505 s=13.00
F= 40k L=0.38mH P1= 0.41 P2=13.81 Pfe=0.154 Pcu=0.318 Pcew=0.472 5=14.70

rdzefi EE —42 F807
F= 10k L=1.50mH Pl1= 041 P2= 3.45 Pfe=0.082 Pcu=1.129 Pcew=1.211 s= 5.07
F= 15k L=1.00mH Pl= 0.41 P2= 5.18 Pfe=0.103 Pcu=0.754 Pcew=0.856 s= 6.45
F= 20k L=0.75mH Pl= 041 P2= 6.91 Pfe=0.122 Pcu=0.563 Pcew=0.684 s= 8.00
F= 25k L=0.60mH P1= 041 P2= 8.63 Pfe=0.139 Pcu=0.449 Pcew =0.588 s= 9.63
F = 30k L=0.50mH P1= 0.41 P2=10.36 Pfe=0.155 Pcu=0.373 Pcew=0.528 s=11.30
F= 35k L=0.43mH Pl= 0.41 P2=12.09 Pfe=0.169 Pcu=0.320 Pcew=0.490 s=12.99
F = 40k L=0.38mH P1= 0.41 P2=13.81 Pfe=0.183 Pcu =0.282 Pcew=0.465 s=14.69
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M. GOTFRYD

ANALYSIS OF PULSE CIRCUITS USED FOR DISTORTION’S REDUCTION
OF INPUT MAINS CURRENT — ENERGY RELATIONS

Summary

In the paper there are presented calculation of power losses in two pulse circuits used for distortion’s
reduction of input mains current. Under certain simplifying assumptions there have been derived
expressions for power losses in switching transistor and given algorithm for calculations of losses in the
coil. There are presented results of multivariant calculations and the values of estimated energy efliciency
of the circuits.
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Wzgledno$¢ poziomow ufnoéci sumowania bledow
narzedzi pomiarowych

ROMUALD RAKOWSKI1

Wyszsza Oficerska Szkola Radiotechniczna, Jelenia Gora

Otrzymano 1991.10.05

Autoryzowano do druku 1991.11.20

Wykazano wzglgdnosé pozioméw ufnosci probabilistycznego skiadania blgdow pomia-
réow posrednich na przykladzie geometrycznego sumowania bledéw czastkowych. Przed-
stawiono ufnosci pomiaréw w statych, niezmienionych uktadach i pomiarow w ukfadach do
ktérych narzedzia pomiarowe (egzemplarze i typy) dobiera si¢ losowo.

WSTEP

W sumowaniu bledéw czastkowych pomiaru poéredniego, opartym na rachunku
prawdopodobienstwa, obok wyniku tego sumowania — bledu granicznego wypad-
kowego, podaje si¢ zawsze poziom ufnosci jego utrzymania. Okazuje sig, ze wartosci
poziomow ufnosci sa wzgledne i zaleza od tego do jakiego zbioru zdarzen elementar-
nych je odnosimy. Bledy graniczne okre§lonego pomiaru posredniego dokonanego
w tym samym, niezmienionym ukladzie przyrzadow moga uzyskiwaé rozne ufnosci
w zaleznoéci od tego do jakiego zbioru pomiaréw (doswiadczen) bedziemy je odnosic.
Zagadnienia wzglednosci pozioméw ufnosci autor zamierza przedstawi¢ w od-
niesieniu do pomiaréw posrednich i przy zastosowaniu geometrycznego sumowania
bled6w czastkowych.

2. ZBIORY BLED(:)W INSTRUMENTALNYCH W POMIARACH
POSREDNICH 1 ICH ROZKLADY

Z przestrzeni zdarzen elementarnych wyodrebnia si¢ nastepujace zbiory bledow
narzedziowych istotnych dla pomiaréw posrednich [4,5,8,9]
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a) Vo = {Axg.x L)} — M

— zbiory bledéw narzgdziowych (podstawowych) przyrzadow wspolczesnie eks-
ploatowanych, réznych typéw — przestrze zdarzen elementarnych.
gdzie: Ax — blad podstawowy przyrzadu pomiarowego,

v — typ przyrzadu, odpowiednio oznakowany,

X  — warto$¢ mierzona (punkt na podzielni),
t. — czas eksploatacji (liczony od momentu wywzorowania),
e  — egzemplarz, numer egzemplarza w rodzinie okre§lonego typu.
b) Vi = {Axu(v.x.t.0)} — )]

— zbio6r bledéw przyrzaddw rodziny typow przeznaczonych do pomiaru wielkosci k,

np. napigcia elektrycznego '

gdzie: k — oznaczenie wielkoéci mierzonej, zbioru przyrzaddéw réznych typédw
przeznaczonych do pomiaru okreflonej wielkosci k, np. natezenia
pradu, k=1,2,....d; d — liczba wielkoci mierzonych

c) Vi = { Axu(x.t.e)} — (3)

— zbiory bled6w rodziny przyrzadéw tego samego typu, oznaczonego symbolem k/
[=1,2,...,h; h — liczba typoéw wystepujacych w pomiarze wielkoSci k

d) Vklz = {Axklz(x:te)} (4)

zbior bledow w egzemplarzu przyrzadu (jednym okreslonym egzemplarzu) oznaczo-
nym numerem klz. :
Przestrzen zdarzen elementarnych V, podzielono zatem na nastegpujace zbiory:

Vo = {AX(.x.t,.0)} )
Ve = Vo V,, ..V, (6)
Vi = Vklr sz, oo Vi (7
dlak =1.2,..,d
Viz = Vklll Vklzr s Vidw (®)
dlak =1.2,..,d
I =12,...h

Na podstawie dotychczasowej wieloletniej praktyki i wielu badan eksperymental-
nych [1,2,3,5,8,9] mozna zalozy¢ nastgpujace graniczne (najbardzie niekorzystne dla
geometrycznego sumowania) rozklady bledoéw

p(AXy) ~ €)

— rozklad normalny symetryczny — nie przesunigty wzgledem ukladu —GOG,
gdzie +G bledy graniczne okreslone klasa [5,6]

P(AXy) — (10)
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— rozklad normalny, nie przesunigty [5,6]

P(AXyy) — ap

— rozklad normalny obcigty i przesunigty.

Asymetrig (przesunigcia) g tych rozkladéw i ich odchylenia $rednie kwadratowe
s=rG charakteryzuja okreslone eksperymentalnie rozklady p(q), p(r) [1,5.6,9],
parametru ksztaltu r i asymetrii ¢

(A Xyuz) — (12)

— rozklady o roznych ksztattach (ktére mozna aproksymowac kilkoma ksztal-
tami podstawowymi), najczgsciej sa normalne, zblizone do jednostajnych,
trojkatne, dwumodalne i inne [8,6].

Jako graniczny, najmniej korzystny dla dwoch zmiennych y=f(x,.x,),
mozna przyja¢ rozklad jednostajny przesunigty o ¢=0,5 G; AX,=0,5 G.
Przypadek pomiaru poéredniego dla dwoch zmiennych przy tak przyjetych
rozktadach uwaza si¢ za najmniej korzystny dla poziomoéw ufnosci geomet-
rycznego sumowania. Ze wzrostem liczby zmiennych asymetria splotu roz-
kladéw (wyniku pomiaru p(Ay)) bedzie malala, co zwigksza ufnos¢ sumowa-
nia blgdow.

W przedstawionych rozwazaniach przyjmuje si¢, o czym juz wspomniano,

, . o . a0
geometryczne sumowania bledéw czastkowych pomiaréw bezposrednich % G, dla
i
y=1(x,,%,,-..,X%,), gdzie y — wielko§¢ mierzona posrednio, X;,X,,....Xs — wielko§ci

mierzone bezposrednio. Geometrycze dodawanie realizuje si¢ za pomoca wyrazen:
n a 2
Gy = + Z(—yGi> (13)

n ay 2
Gy =+k Z<—G,-> . (14)
’ =1 6xi

Na przykladzie geometrycznego sumowania zamierza si¢ przedstawi¢ wzgledny
charakter poziomoéw ufnoéci zachowania bledéw granicznych.

3, WZGLEDNOSC POZIOMOW UFNOSCI BLEDOW GRANICZNYCH
POMIAROW POSREDNICH

(pomiary w stalym i zmiennym ukladzie przyrzadow)

Pod terminem ,,pomiaréw w statym uktadzie” rozumie si¢ zbior wielu pomiaréw
(serii) wykonanych w jednym, raz zmontowanym zestawie tych samych przyrzadow.
Natomiast pod pojgciem ,,pomiaru w zmiennym ukladzie” rozumie si¢ doboér
przyrzadow lub typoéw i egzemplarzy przyrzadéw do kazdego pojedynczego pomiaru.
Kazgy pomiar dokonuje si¢ w innym zestawie narz¢dzi pomiarowych.
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3.1. POMIARY W UKLADZIE DO KTOREGO TYPY 1 EGZEMPLARZE
PRZYRZADOW DOBRANO LOSOWO

Wyjasnienia wymaga tu pojecie losowego doboru. Losowo$é¢ doboru typu w tym
przypadku odnosi si¢ do losowego wystgpowania parametrow jego rozkladu bledéw,
czyli asymetrii ¢ i ksztattu r [1,6] scharakteryzowanych rozktadami p(r), p(q) [5,6].
Jezeli do pomiaru uzyjemy typ przyrzadu, nic nie wiedzac o parametrach jego
rozkladu bledéw (nie znajac wartosci r,q), wowczas dobér spelni warunek losowosci.
Natomiast losowos¢ egzemplarza bedzie zachowana, o ile dobierajac egzemplarz nic -
nie wiemy i nie kierujemy si¢ wartoscia jego bledu lezacego w przedziale
G> Ax> —G. Na opisywang tu losowos$¢ nie ma wplywu zdeterminowany dobér
przyrzadu np. co do jego klasy — bledu granicznego 4+ G.

3.1, JEDEN POMIAR
(w ukladzie, do ktorego egzemplarze i typy dobrano losowo)

Wyniki doSwiadczen beda w tym przypadku zawarte w zbiorach okre$lonych
wyrazeniami (5), (6). Odpowiadaja im normalne i nie przesunigte (symetryczne)
rozklady (9), (10).

Wymienione zbiory zdarzen — do$wiadczen, beda obowiazywaly pod warun-
kiem, Ze do kazdego pomiaru zmontowano oddzielny uktad przyrzadéw (z losowym
doborem egzemplarzy i typow).

Rozklad blgdéw wyniku pomiaru posredniego y=f(x,,x,,...,x,) jest splotem
rozkladow bledow czastkowych

PaA(DY) = Pi(BXy ) xPo (D1 ) 5P DX) (15)
W oparciu o rozklad ps(Ay) mozna obliczyé poziom ufnosci
c;
AYAAY = p e
Jl’a( y)dAy PQ(G;) , (16)
-G/

ktory dla przyjetego wzoru na blad graniczny (13) — geometrycznego sumowania,
wynosi [5,6]

P4(G}) > 98,6%. a7

3.1.2. SERIA POMIAROW

(wiele pomiaréw dokonywanych za pomoca tego samego uktadu przyrzadow
do ktorego typy i egzemplarze dobrano losowo)

Jezeli dokonuje si¢ wielu pomiar6w w stalym raz zmontowanym ukladzie,

wowczas poziom ufno$ci powinni§my odnosié do wynikéw serii pomiaréw. Nie
mozna wtedy méwi¢ o wplywie losowosci doboru typu i egzemplarza, poniewaz
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losowo$é ta znika w odniesieniu do serii pomiaréow, mimo pozostawienia nie-
zmiemionego ukladu przyrzadow. Zbiér zdarzen sprowadza si¢ wowczas do przypad-
ku (4), (8) z ktorego rozklady p(Axyy.) przyjmuja rdézne ksztalty: jednostajne,
normalne, trojkatne dwumodalne itp.

Rozklad bledow wyniku pomiaru posredniego jest splotem

Pruz(DY) = p(Dxy vir) * P (A Xy yiaz) * - * P A X viiz) - (18)

Natomiast poziom ufnos$ci oblicza si¢ z wzoru
Gy

JPszz(AJ’)dAJ’ = Py (Gy). 19)
-Gy

Jezeli zalozymy jako graniczny rozklad jednostajny, poloZony asymetrycznie,
o |AX,|<0,5 G [6], otrzymamy

Pyiu(GL) > 85%. (20)

Stosujac w wyraZeniu na geometryczne sumowanie (14) mnoznik np. k=1,15
zwiekszymy ufnos¢ do wartosci 95%.

Z podrozdziatéw 3.1.1 i 3.1.2 i uzyskanych wartosci (17), (20) wynika, Ze poziom
bledéw pomiaru posredniego, w tym samym ukladzie pomiarowym, moze by¢ rézny
i zalezy od zbioru zdarzen elementarnych, do ktérego pomiary odnosimy.

Pomiar posredni pojedynczy, do ktorego zestawiliémy uklad przyrzadow (losowo
dobierajac typy i egzemplarze) nalezy odnosi¢ do rodziny tego typu pomiarOw.
Mamy zatem pomiary w zmiennych zestawach przyrzadow. Ich wyniki tworza zbior
zdarzen elementarnych { Axyi}; Vi Vigooo o Vid€V .

Jezeli tym samym ukladem przyrzadéw wykonuje si¢ wiele pomiaréw — serig,
wowczas nie mozna mowié o losowosci doboru egzemplarzy i typéw, zmienia si¢ na
inny obowiazujacy zbi6r zdarzen elementarnych, na Vi.; Vi, Viigse.sVian ktore
charakteryzuja si¢ rozktadami p(A x,,,.), a poziom ufnosci geometrycznego sumowa-
nia bled6w (13) obniza si¢ do wartosci 85%.

Wykazano zatem, Ze poziomy ufnosci pomiaréw posrednich w tym samym
ukladzie przyrzadéw moga byé rdzne i zaleza od zbioru doswiadczen do ktérych je
odnosimy.

3.2. POMIARY W UKLADZIE DO KTOREGO EGZEMPLARZE
l_?RZYRZADOW DOBRANO LOSOWO

(nie zachodzi losowos¢ w wystgpowaniu typow)
Dotyczy to przypadkow kiedy typy przyrzadéw wystgpujacych w ukladzie

pomiarowym nie sa zmienne (ciagle te same dla calej serii pomiaréw), a losowy dobor
ogranicza si¢ tylko do egzemplarzy narz¢dzi pomiarowych. Obejmuje to réwniez



654 R. Rakowski Kwart. Elektr. i Telekom.

pomiary kiedy wystepuja zmiany typéw w ukladzie przy nielosowym ich doborze.
Nielosowy badz losowy dobor typoéw odnosi sie¢ do parametréw ich rozkladéw
bledéw r i g, i nie zalezy od wartosci klasy +G.

3.2.1. JEDEN POMIAR POSREDNI

(w ukladzie do ktérego egzemplarze przyrzadow dobrano losowo)

Dla pomiaru w ukladzie do ktoérego egzemplarze przyrzadéw dobrano losowo,
przestrzenia zdarzefi elementarnych sa zbiory {Axy}. Liczne badania [1,5,6]
wykazaly, ze rozklady z tych zbiorobw — rozklady bledéw rodzin przyrzadow
poszczego6lnych typéw — sa normalne, obcigte i przesunigte (p(A xyy); wyraz. (11)).
Charakteryzuje si¢ je zapomoca parametrow

s c

G 176 21

gdzie: s — odchylenie §rednie kwadratowe
¢ = Ax, — przesunigcie rozkladu.
Badania eksperymentalne [1,5,6] wykazaly, ze graniczne parametry .r, g nie
przekraczaja wartosci

045 >q > —045; 02<r<0,55. (22)
Znajac rozklady rodzin przyrzad6éw, uzytych do pomiaru typéw:
P1i(AX; yi)s Po(DXg i) sPul D X, via) (23)
oblicza si¢ rozklad wyhiku pomiaru — splot
v Ay) = pi(Axy yi) * P2 (A Xy yia) * ... * P D Xn,via) - (24)

Poziom ufnosci okresla si¢ z warunku
G,
JPm(AJ’)dAy 2 Pyi(Gy). (25)
.G;'

Dla geometrycznego sumowania (13)

Pyu(GD = 95%. (26)
y

3.2.2. SERIA POMIAROW
(w statym niezmienionym ukladzie, do ktérego egzemplarze przyrzadéw dobrano losowo)
Losowos¢ w doborze egzemplarzy przyrzadéw do zestawu pomiarowego, dla

wielu pomiaréw w tym ukladzie traci swoje znaczenie. Zdarzenia elementarne
utworza wtedy zbiory { Axyy} z ktérych rozklady p(Axy.) sa rézne: jednostajne,
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normalne, tréjkatne dwumodalne i inne. Geometryczne sumowanie bledow (13)
przebiega w tym przypadku tak samo jak w rozdziale 3.1.2 i takie same uzyskuje
ufnosci

Pyus(G}) > 85%. @7)

Aby zwigkszy¢ poziom ufnosci (27) nalezy do wyrazenia na G, wprowadzi¢ mnoznik
k=1.15.

Z przedstawionych w rozdziale tym rozwazan wynika, ze dokonujac pomiarow
posrednich w ukladzie, do ktorego egzemplarze przyrzadow dobrano losowo uzys-
kamy rézne poziomy ufnosci i beda one zalezaly od tego do jakiego zbioru zdarzen je
odnosimy. Dokonujac w opisanym ukladzie jednego pomiaru, ufno§¢ geometrycz-
nego sumowania bledow wyniesie 95% i powinna by¢ odnoszona do pomiaréw
w zmiennych ukladach, a dla serii pomiaréw w tym samym ukladzie bedzie znacznie
mniejsza, Py (Gy)=> 85 %.

Wykazaliémy wiec wzglednos¢ poziomow ufnoéci. Mozna zatem postugiwac si¢
terminologia ,,poziomy ufno§ci pomiaréw w stalym, niezmiennym uktladzie przy-
rzaddw” i ,,poziomy ufnosci pomiaréw w ukladach zmiennych”, do ktorych przy-
rzady i ich typy dobieramy losowo (do kazdego pomiaru oddzielnie). Jeden pomiar
wykonany w tym samym ukladzie moze zatem charakteryzowaé si¢ dwiema wartos-
ciami ufnoéci w zaleznoéci od tego do jakiego zbioru doéwiadczen bedziemy ten
pomiar odnosié, jaka zbiorowo$¢ zdarzen powstanie w wyniku innych pomiarow.
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R. RAKOWSKI

RELATIVITY OF THE LEVELS OF CONFIDENCE OF THE ADDING MEASURING
INSTRUMENTS ERRORS

Summary

Relativity of the confidence of probabilistic assemblage of the indirect measures errors has been
proved on the example of geometrical adding partial errors. Confidence of measures in constant

unchanging systems and measures in the systems to wehich measuring instruments are selected by accident
has been presented.
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W pracy zaproponowano polaczenie numerycznych metod syntezy pola elekiromag-
nelycznego z nowoczesnymi algorytmami cyfrowego przetwarzania sygnalow. Zamiesz-
czono przyktad wykorzystania algoryimu filtru cylrowego NOI 2—D do oceny jednorodno-
§ci pola elektromagnetycznego bedacego przedmiotem syntezy.

1. WSTEP

Wytwarzanie po6l elektromagnetycznych o §cisle okreslonym rozkladzie jest
waznym problemem praktycznym np. w optyce elektronowej, fizyce plazmy, czy
tomografii komputerowej. Problemowi temu poéwiecono wiele prac [1],[5].

Pierwsze proby syntezy pola magnetycznego polegaly na wyznaczeniu sposobu
zasilania (rozklada gestosci pradu), lub ksztaitu solenoidéw wytwarzajacych zalozo-
ny rozklad pola. Z matematycznego punktu widzenia zadania te zwiazane byly
z rozwiazaniem catkowego rownania Fredholma I rodzaju. Metoda ta mozna bylo
rozwiazaé jedynie mocno uproszczone zagadnienia. Mozliwo§¢ uwzglednienia bar-
dziej skomplikowanych ksztaltow obszaréw pradowych i obszaréw syntezy daje
zastosowanie metody elementéw skoficzonych lub roznic skonczonych.

W wigkszosci prac poéwigconych syntezie pol nie bada si¢ szczegélowo jakosci
pola bedacego przedmiotem syntezy. J ako§¢ pola jest tu rozumiana w sensie roznicy
miedzy rozkladem pozadanym a otrzymanym W wyniku syntezy. Powinna by¢ ona
przy tym opisana odpowiednim wskaznikiem.

Jak pokazano w [2], klasyczny algorytm przetwarzania sygnalu, stosowany w tomo-
grafii komputerowej, narazony jest na dzialanie co najmniej sze$ciu grup zaklocen
oraz bledéw addytywnych i multiplikatywnych.
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Tak wigc wytworzenie pola (niekoniecznie magnetycznego), ktérego rozklad odbiega
od zalozen, moZe w znacznym stopniu przyczyni¢ si¢ do powigkszenia i tak juz duzej
ilosci bleddw.

Celowym wydaje si¢ dlatego opracowanie algorytmoéw numerycznych dla analizy
jakosci przestrzennych rozkladéw pél, bedacych uzupelnieniem metod syntezy,
o ktérych mowa na wstgpie. Umozliwi to poréwnanie wynikow syntezy uzyskanych
réznymi metodami i okreélenie jakosci otrzymanych rozwigzan.

2. METODA OCENY JAKOSCI POLA ELEKTROMAGNETYCZNEGO

W pracy proponuje si¢ wykorzystanie algorytmu cyfrowego filtru rekursywnego
NOI do oceny jakoéci pola elektromagnetycznego. Zastosowana metoda polega na
ilociowym okresleniu zawartosci harmonicznych przestrzennych czestotliwosci pa-
soZytniczych w przebiegu poddanym przetwarzaniu. Dziatanie algorytmu oceny
jakosci pola mozna opisa¢ nastepujaco:

1°. Okreslenie rozkladu I'(x,y) bedacego przedmiotem syntezy:

I'(xy) = Ix,y) + ®(x,p) )

gdzie: I'(x,y) — rozklad pola uzyskany w wyniku syntezy
I(x,y) — zalozony rozklad pola
P(x,y) — przebieg odksztalcajacy I(x,y) — zaklocenie

2°. Wyliczenie macierzy [®] w rozpatrywanym obszarze:

{x; £ x < x,, Yy €y < y,0
[®] = '] — @] @

3°. Okreslenie wspolczynnikéw macierzy harmonicznych przestrzennych czgstot-
liwoéci pasozytniczych:

Pun(x.y) = H(xy) » D(x.,y) 3)
gdzie: = — operacja splotu
mn — numer czgstotliwo$ci harmonicznej w kierunku x i y odpowiednio

H(x,y) — transmitancja filtru cyfrowego
4°. Okreslenie procentowej zawartoéci A, W badanym rozkladzie I'(x,y):

— [hlln,n(x»y)]max
" []'(xry)]max
gdzie w liczniku i mianowniku maksymalny element odpowiedniej macierzy.

Dzialanie algorytmu, ktérego opis zawarty jest w punktach od 1° do 3° ilustruje
rys. 1.

* 100% 4
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7
g,
LI AL
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Rys. 1. Pogladowe przedstawienie dzialania algoryimu: a) rozklad pola uzyskany w wyniku syntezy I'(x,y),
b) zalozony rozklad pola I(x,), c) zaklocenie ®(x,), d) odfiltrowana harmoniczna przestrzenna h; (x,y)

3. PRAKTYCZNE ZASTOSOWANIE PROPONOWANEJ METODY

Przedstawiona metode zastosowana do oceny jednorodnosci pola magnetycznego
wytwarzanego przez uktad przewodow pokazany na rys. 2. Uklad ten analizowany
byl szczegblowo w pracy [6]:

Uzwojenia wioda prad staly o jednakowej ggstosci w kierunku osi OZ
i otoczone sa piercieniem magnetycznym o przenikalnoSci u. Obszar syntezy
pola zdefiniowany jest

0={xy:0< x<06R,, 0<y<06R,}. %)

W tym obszarze wyznaczono analitycznie (metoda rozdzielenia zmiennych) rozklad
potencjatu wektorowego dla trzech réznych przypadkéw przenikalnosci magnetycz-
nej piericienia otaczajacego uklad przewodow: u=p,, pt=10%p, i u— co oraz a=60°.
Linie A = const przedstawiono na rys. 3.
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Rys. 3. Linie stalego potencjatu wektorowego: a) p= Ho D) p=10xp, ©) p=c0

Rozklad potencjalu wektorowego w obszarze okreslonym przez (5) jest przebie-
giem wejSciowym algorytmu opisanego w punkcie 2. Roéwnania opisujace potencjal
wektorowy dla rozpatrywanego uktadu podane sa w [6]. W celu okre§lenia jakoéci (w
tym przypadku — jednorodnosci) pola w obszarze & zastosowano w proponowanej
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metodzie cyfrowy filtr pasmowo-przepustowy rekursywny NOI 2—D uzyskany
z analogowego prototypu 1—D za pomoca nastgpujacej transformaty [3.4]:

s = s, %Cosfl + 5, *xsinff. 6)

Transformata ta przeprowadza jednowymiarowa transmitancje H(s) w dwuwymiaro-
wa H(s,,s,). Nastgpnie stosujac przeksztalcenie biliniowe do H(s,,s,) uzyskuje sig
transmitancje filtru cyfrowego 2—D H(z,,z,). Transmitancja filtru cyfrowego za-

" projektowanego ta metoda ma postac:

K Nk(zl)zz)

H(z,.z,) = || 4 » ——=, (N
12 kl:ll ¢ Dk(Zl'Zz)
gdzie:
ay; 412 93 i
Ne = [lz7272] % | ayy @y ap3 | *| 251, (8
A3y Q33 dis z;?
by, by; by i
Dy = [izy'z72) % | by b3s bys | |22t &)
bsy by, bss z;?

dla filtru realizowanego w strukturze kaskadowej, skladajacego si¢ z K ogniw
drugiego rzedu.

W rozpatrywanym przykladzie uzyto pasmowo-przepustowego prototypu 1-D
o aproksymacji Czebyszewa o nast¢pujacych parametrach: rzad n=6, ilo§¢ ogniw 3,
dobro¢ Q=7.2, znormalizowana pulsacja §rodkowa 2, =1, falistos¢ charakterystyki
amplitudowej e=0.5 dB.

Do transmitancji H(s) zastosowano (6) dla dwoch wartosci £:0° i 270° otrzymujac
transmitancje analogowa 2—D:

H(s,.5,) = H()poro * H(s)goo = H(sy) x H(s,). (10)

Po zastosowaniu transformaty biliniowej uzyskano filtr cyfrowy 2—D o wspolczyn-
nikach pokazanych w tab. 1.

W zaprojektowanym filtrze cyfrowym zalozono, ze czestotliwo$ci probkowania
w kierunku 0X i 0Y sa jednakowe i wynosza fp.=/p=9%f (fp — czestotliwosc
srodkowa).

Proces filtracji przebiegal nastgpujaco:

Sygnalem wejsciowym bylo przedluzenie okresowe macierzy [@]. W wyniku filtracji
otrzymano macierz [h], bedaca fragmentem takze przebiegu okresowego, zawierajacg
tyle samo elementow co [®].

Nalezy podkreslié, ze filtracji poszczegblnych harmonicznych dokonano tylko jed-
nym filtrem pasmowo-przepustowym o parametrach podanych wyzej, zmieniajac
jedynie okres probkowania macierzy wejSciowej. Operacja ta pozwolila na zmiang
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Tabela 1
Wspélezynniki filtru cyfrowego 2—D

4. ~ k 1 2 3
LJ
1 1 2.559E—3 | 2.379E—3 | 8.250E—4
1 2 0.0 0.0 0.0
2 1 0.0 0.0 0.0
2 2 0.0 0.0 0.0
2 3 0.0 0.0 0.0
3 2 0.0 0.0 0.0
33 -4, -, —a;,
3.1 -4, —3, a5,
13 3, -4, -4,
by~ F 1 2 3
LJ
1 1 0.0 0.0 0.0
1 2 0.0 0.0 0.0
2 1 0.0 0.0 0.0
2 2 2.466 2.090 2.219
2 3 -1.527 -1.401 -1.404
3 2 -1.527 -1.401 -1.404
3 3 0.946 0.940 0.888
31 0.0 0.0 0.0
1 3 0.0 0.0 0.0

pulsacji srodkowej filtru zaréwno w kierunku 0X i 0Y niezaleznie, przy zachowaniu
nie zmienionych wspélczynnikdw a; i by;.

Po dokonaniu obliczeri zgodnie z algorytmem opisanym w punkcie 2, otrzymano
zawarto$¢ harmonicznych przestrzennych czestotliwosci pasozytniczych pokazana na
rys. 4 (1<m,n<4).

Calkowita zawarto$¢ harmonicznych zaktécajacych pole dla trzech rozpatrywanych
przypadkow wynosi:

a) u=u, : 1.817%
b) u=10y, : 1.312%
c) u=oo : 0.553%

Powyisze zestawienia daja mozliwosé obiektywnego poréwnania trzech rozpat-
rywanych rozkladéw pola (u=var, a=60°) magnetycznego i umozliwiajg wybdr
optymalnego uktadu (u=co dla a=600).
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Rys. 4. Zawarto$é harmonicznych czgstotliwosci przestrzennych dla nastepujacych przypadkow: a) u=u,,

b) 11=10x4,, ©) p= 0

PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono metodg oceny jakosci pol magnetycznych generowanych
w roznych konfiguracjach. Wskazano na korzysci plynace ze stosowania nowoczes-
nych algorytméw numerycznych cyfrowego przetwarzania sygnaléw w polaczeniu
z metodami syntezy p6l w celu umozliwienia obiektywnej oceny jakosci wyniku
syntezy. Rozwazania poparto przykladem obliczeniowym, dokumentujacym prak-

tyczna mozliwos¢ zastosowania proponowanej metody.
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E. KORNATOWSKI

APPLICATION OF THE DIGITAL FILTRATION 2—D FOR THE ESTIMATION
OF THE QUALITY OF THE ELECTROMAGNETIC FIELDS

Summary

This paper deals with an algorithm of a digital recursive IIR 2—D filter for estimating the quality of
the elektromagnetic field. The applied method consist in quantitative defining the contens ol spatial
disturbance frequencies in the function subjected to transformation.
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Spectrum of nonuniformly sampled signals: possibility
of applying to the identification of sampling instant
determination error in digital waveform recorders
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The problem of timebase nonlinearity in digital waveform recorders is considered in
this paper. In such instruments, due to nonideal timebase, input signal is sampled
nonuniformly but this fact is often ignored in the further signal processing. This causes
errors which cant be neglected in precision instruments. In this paper the spectrum of
nonuniformly sampled sinusoidal signal is examined. The distortions of the spectrum due
to calculating it using finite number of samples are considered. The conditions which must
be fulfilled while calculating the spectrum to avoid distortions are listed. Fulfilling this
conditions make the calculated spectrum useful to identily the sampling instant
determination error. At the end the computer simulation results of the timebase nonlinearity
identification are presented.

1. INTRODUCTION

In the overhelming majority of cases when signal processing is used the
assumption that signal is sampled uniformly is taken. However, in practice nonuni-
form sampling occurs in many data acquisition systems due to timebase errors
_ stochastic and deterministic. The influence of the stochastic errors (jitter) can be
reduced by signal averaging at the cost of bandwith limitation [2], [3], while the
influence of the deterministic errors can be diminished only by their identification and
appropriate correction. The signal distortion caused by nonuniform sampling cannot
be ignored in precision instrumentation, especially in the case of using very fast
timebases to record wideband signals. The causes of timebase nonlinearity are
different in the different instrument realizations and will be analyzed in the further
publications. In this paper we determine conditions which must be fulfilled while
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calculating the input sinusoidal signal spectrum to make this spectrum usable to find
timebase nonlinearity. In the below considerations we assume that jitter doesn’t occur
in the system. This has ground because influence of the jitter can be eliminated using
appropriate number of averages. At the end the computer simulation results of the
timebase nonlinearity identification are presented. The influence of the quantization
error of the recorder to be tested and the influence of the reference input signal
harmonic distortions are also examined.

2. SPECTRUM OF NONUNIFORMLY SAMPLED SIGNAL

Let g(#) be a signal bandlimited to , where T — sampling period, with

1 1
2T°2T
its Fourier transform G%w) (the superscript a is used to indicate an analog
transform). The signal g(¢) is sampled in such a structured way that the sampling time
instant are not necessarily uniformly spaced in time, but have an overall period MT,

see Fig. 1. The sampled data sequence is then treated as if it were obtained by

1 1 if 1 1
—ﬁ" ﬁ , at uniform rate? t
was shown in [1] that if we denote successive sampling time instants as ¢, and take
" into account equation:

sampling another function g(¢), also bandlimited to (

tw = mT — r,T (1a)
SO:
mt—t,

m =T )

where T — nominal sampling peribd
m — sample number.
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Fig. 1. Nonuniform sampling
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Digital! spectrum of g(f) will be given by the formula:

© M-1
Glw) = (%,) Z <]\L/! 2_: exp(—j(o—kQn/MT)r,T)-

exp(— jkm(21r/M))> - GYw—k(2n/MT)) . )

According to (2) spectrum Sf the sinusoidal signal of frequency f, and ampli-
tude 1, sampled nonuniformly is expressed by formula (3) [1].

Glw) = (%) i A(k) 27(0 — wy — k(2n/MT)) (3a)
k=-c0
where: '
w, = 2nf,
M-1
A) = S exp(—Jradafylf) - exp(—~km(2a/M)) 3b)

1
where f, = T (sampling frequency)

The example of so calculated spectrum is shown in Fig. 2.

ALO)] (D]
A A1)
IA12)) A2
|A(M-2)] IAIM=2}]
[AM-1)] JA{MAY
L] [ ] T * [ ]
“’o“"M(L‘*’o Wt Wy, g + 2Wy Wgt{M-2) Wy ‘ i
21,

Fig. 2. Spectrum of the nonuniformly sampled sinusoids calulated from the formula (3)

In this spectrum, except spectral line of pulsation w,, other lines surrounding line
w, and spaced out from it by Aw=12n/M T)=lwy, l€ C, appear. It's easy to notice
from formula (3b) that the sequence {A(k)}, k=0...M—1 is the discrete Fourier
transform of the sequence {exp(—jrn27fo/fs)}, m=0...M —1. Therefore by Parseval’s
theorem we have:

! Spectrum of the signal obtained by sampling signal g(0)
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M-1 1 M-1

Y Ak = » Y lexp(—jru2nfo[f)? = 1. “
k=p m=0 )

It means that signal power doesn’t change in the consequence of nonuniform

sampling. So it's easy to calculate signal-to-noise ratio for the signal obtaineed by
nonuniform sampling of the sinusoidal signal.

S/N = 10log <l—ljll(;—z(l)z)|5

If we take into account that spectral line of pulsation —e, is also present in the
spectrum of sinusoidal signal and this line is also surrounded by the additional lines,
we can notice that in some conditions the lines surrounding line w, and —w, can
overlay one on the other (see Fig. 3). This occurs when 2my/wp € Clwy=2n/MT).
Equations (3) and (5) don't take this effect into account so they are true only when
2w, /wyg isn’t an integer number. '

), where A4(0) is directed by (3b). &)

latoll 1ol

a) 7

2Wo
& ‘ &
RERI RN

LIPAN é wé’oM

b) ? ?

ALK 2w x=1

o-2
A

el DLl LTy

wWo 0 Wg

D W

Wy

Fig. 3a.20 /o, € C — speciral lines don't overlay one on the other
x — lines accompanying line »—,”
® - lines accompanying line ,,0”
Fig. 3b. 20 Jw, =4 — spectral lines overlay one on the other
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3. SINUSOIDAL SIGNAL SAMPLED SYNCHRONOUSLY

Analog spectrum of a sinusoidal signal of pulsation @, and amplitude 4, shifted
on the time axis by 7 has a form:

GYw) = jrAd(w+w,)exp(—jwyT)— jrAS(w — wg) exp(je,T) - 6)

Substituting (6) in (2) we get:

L M-1
6@ = (1) 3| (37 2, cxotradefolfd-exe(jen @xion).

jnAd(w+w,—k (2n/MT)) - exp(jo,t) —

] Mo
(ﬂ S, exp(—jra2afolf): exp(~jhom (2n/M>) -

jrAd(w—cw,—k (2n/MT)) - exp(— jcoor)] . H

Now, let’s assume that the sequence of sampling pulses is synchronized with signal
which is being sampled in such a way that 2w,/wy € C. Let’s consider the first case:

Let's denote:

k, = — Lo k2=k+—w—°; ki k,€C. (®)

D (1Y

Equation (7) can be rewritten in the following way:

1 o0 M-1
Glw) = <5,> LZ (Ail Y. oxp(ra2afolfi)- exp(—jky + /@) m(zn/M>)-

L =0

JjrnAS(w—k,n/MT)): exp(jwor)] —

1 © /1 M-1
(i") l:kz <_M g exp(—jrmzﬂfo/fs)'_exp(—j(kz_wo/wM)m(zn/M> '

=00

1
; M
After the further transformation we get:

© M-—1 ’ o
G(w) = @ 2 (Ail Y. sin(@o((m—7,) T—7))- exp(—jkom (M/M))) '

2746 (0 —k (2n/MT)). (10)

M
Zl jrAd(w—k,2n/MT)- exp(—jo 0‘c)] . ®

m=o
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)
Now, let’s consider the second case: —2=1+—, /e C.

Wy 2
. w, 1 w, 1 ' . .
Denoting: ky=k———, k,=k+——=; k, ,k,eC and performing calculations
Wp Wy 2
similar to the ones performed in the case one we get:
0 1 M- 1
G(w) = 1 Y= Y sin(wy((m—ry) T—1))-exp{ —jl k + —)m(2n/M)>) .
T S\M =2, 2
1
2n A0 (co— (k + §> (27:/MT)> . €8

From the above equations comes out that spectrum of the sinusoidal signal
sampled in such a way that 2w,/wy € C is composed of spectral lines spaced out by
Aw=2n/MT=wy. The heights of these lines are different from the ones in the
spectrum of synchronously sampled signal. Moreover, according to Parseval’s
theorem we have:

M

—1
P = % |[4sinwy((m—r,,) T—17)|? for 2w,/wyeC (12a)
m=0

where P — power of the digital signal,
so:
P % 422, (12b)

It means that in the consequence of nonuniform sampling pbwer of the signal changes
— differently from the case of asynchronous sampling. It can also be noticed from
equations (10) and (11) that |G(w)| depends on the T — time axis signal shift.

4. SINUSOIDAL SIGNAL SPECTRUM CACLULATED USING FINITE
NUMBER OF SAMPLES

In the real conditions a spectrum of the sampled signal must be calculated using
finite number of samples. This leads to commonly known distortions of the spectrum.
These distortions are caused by the energy leakage from the main spectral lines and by
the so called picked fence effect [4]. The general cause of these distortions is the usage
of various time windows which not necessarily cover an integer number of signal
periods. The spectrum calculated using finite number of samples is actually the
spectrum of periodical extension of signal w(0g(t), where w(f) — time window
function, i e the spectrum of a signal described by the formula: '

o0

gr() = Y w(t)g(9) » 5(t—KkT,,) (13)

k=-c0
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Spectrum calculated from the signal samples will accord with the spectrum calculated
from formula (3), (10) or (11) only when:

gr() = 89 (14)

By turns equation (14) is true when the following conditions are fulfilled:

1. Time window is the rectangular one i. e.
1 when - T,2 <t <T,2, T, >0
w(py = {1 vhen — T 2 (15)
0 when t < —T,/2 lub ¢ > T,/2, T, > 0.

2. Time window covers an integer number of signal periods. v
3. Time window covers kM samples, ke C where M — period of {r,} sequence.

rS/N[dB] rS/N{dBI]
; a b)
] 1
3.0E+01| 306401 |
1.0E+01 |- 1.0E+01 -
2 2
N -
-1.0E+01 i ! 1 I I 1.0E¢01 1 1 L 1 L1 g

) i I
10€+00 1.58+00 2.0E+00 0.0E+00 50E-01 1.08+00 15E+00 2.0E-00
fo/fm : fo/fm

1
0.0E+Q0  5.0E-01

Fig. 4a,b Signal-to-noise ratio in the function of f_/f,,

Fig. 3 presents S/N ratio in the function of @,/w) for the nonuniformly sampled
sinusoidal signal. Calculation were performed using 256 samples of the signal and
applying the rectangular time window. M was assumed to be 64. Fig 4a shows the case
where r,,=m-exp(— m/8) and Fig. 4b shows the case where r,,=m(m—64)/250. Value
of r,, as a function of m in both these cases is shown in Fig. 5. Curve 1 in Fig. 4 was
calculated using formula (5). Curve 2 is a set of signal-to-noise values calculated
directly from the spectrum obtained using 256-point DFT. In this case signal-to-noise
ratio was defined as a ratio of the power of the highest line in the spectrum to the sum
of the power of all other lines. Symbols "*’ denote values of S/N calculated from (10)
and (11) in the points in which 2wy/wy € C. From the run of curve 2 in Fig. 4 it
follows that:

1. Except points where T,f,€C signal-to-noise ratio doesn’t fulfills formulas
(5), (10), (11) and is determined mainly by the spectrum distortions described
above.

2. In the points where T,f,€C signal-to-noise ratio accord formula (5) if
2m,/wy ¢ C, or accord formula (10), (11) if 2w,/wy € C.
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Fig. 5a,b r,, in the function of m

5. CALCULATING THE UNDISTORTED SPECTRUM OF SINUSOIDA
A SIGNAL SAMPLED NONUNIFORMLY '

In order to identify the nonuniformity of sampling in the waveform recorder
which is being tested one should find the sequence {r,}, m = 0...M —1. It can be done
by applying to the instrument input a sinusoidal signal, calculating the spectrum using
the obtained sample sequence and than finding {rm} from (3), (10) or (11). However,
the most convenient way is to derive {r,,} from formula (3) because so calculated {r,}
doesn’t depend on the time axis signal shift — 7. This is very important because 7 is
- often difficult to determine during the measurement. Usage of formula (3) is possible
only when spectrum calculated using DFT is equal to the one calculated using this
formula. And this condition is fulfilled only when:

2w,/wy ¢ C
NT = 2znkjowy, keC (16)
NT = 1f,, leC

where: N — number of samples covered by the time window (rectangular)

T — nominal sampling period.
Conditions (16) can be rewritten in the following way:

N = kM, keC
NT = lf,, leC 17
2k ¢ C

6. IDENTIFICATION OF THE TIMEBASE NONLINEARITY

After connecting the reference sinusoidal signal to the waveform recorder input
and calculating the spectrum of the recorded signal (fulfilling conditions listed in the
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section 5) one can calculate the terms of the sequence {(Fp}, m=0..M—1. It's
convenient to use the equation 3b to do it. From this equation comes out that the
sequence of spectral line values which appear in the spectrum of the recorded
waveform — A(k) is the DFT of the sequence {exp(— Jra2nfolfs)}, m=0...M—1, so

exp(—jra2ifolfy) = 3 AK)exp(lm2a/M) (18)
k=0
or
j M-1
P = 27zf/farg< Y. Ak) exp(jkan/M)). (19)
olJs k=0

If r,, values are known it means that timebase nonlinearity have been identified.
In the real conditions, due to the nonideal sinusoidal reference signal and nonideal
Y channel of the waveform recorder which is being examined, errors of timebase
nonlinearity identification can occur. In the later considerations the following value is
used as a measure of the identification quality:
1 Mot
Foass = 37| £ Cu=r? @
where r& — value of r,, calculated from (19)
This value may be referred to the RMS value of the sequence {Fu}:

1M

M (=
In the Fig. 6 and 7 the results of computel? simulation are presented. It was
assumed that M =64, k=4, [=S5 (see (17)) and r,, depends on m in the way shown in
fig. 5b. In the Fig. 6 the relation between rirus (Fmrus after correction) and initial
RMS value of r,, (Fmrus) is shown for the various waveform recorder resolutions.
From this figure comes out that r,gys is practically independent of 7,pys. However

rs @n

FirMS =

rm RMS after correction { rm' RMS)

5.0E-03
W 6 bits
2.5E-03 without quantization
8 bits
10 bit
e rmRMS

] ] | 1 { L 4
2.5e-01 5.0E-01 7.5€-01 1.0E+00

Fig. 6. r?p, in the function of r, gy
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rm RMS after correction  rm RMS=3.7E-0001
1.2E-01 (rm'RMS)

- 3-rd harmonic

20e-02

2-nd harmonic

ll
/
II
1 | 1 1

| 1
-4.08:01 -30801 -20E:01

L |

1
-1.0E+01  00E+00
h[dB}

Fig. 7. r} zus in the function of 2-nd and 3-rd harmonic power

the r,gms dependence on the waveform recorder resolution is visible. But even for very
low resolution — 6 bits quality of the correction is quite good — r,ams = 51073,

In the Fig. 7 the relation between #/zys and power of the 2-nd and 3-rd harmonic
in the reference signal is shown. From this figure comes out that for the chosen
conditions of the measurement the 2-nd harmonic doesn’t affect the result of the
timebase nonlinearity identification, but the influence of the 3-rd harmonic is rather
strong.

CONCLUSIONS

In this paper we showed that the spectrum of nonuniformly sampled sinusoidal
signal calculated using finite number of samples depends on the relation between
input signal frequency, period of sampling instant determination error and time
window width. It was also showed that it's possible to obtain the undistorted
spectrum of input signal in some conditions. The absolute value of this spectrum
doesn’t depend on the time axis signal shift. The above facts make possible to identify
the sampling instance determination error. At the end, using computer simulation the
identification of the timebase nonlinearity was performed. It was proved that the
described method is resistant to the quantization errors of the recorder which is being
tested and is also resistant to some harmonic components in the input reference
signal.
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J. TETERWAK.

WIDMO SYGNALOW PROBKOWANYCH NIEROWNOMIERNIE: MOZLIWOSCI
ZASTOSOWANIA DO IDENTYFIKACJI BLEDU OKRESLENIA MOMENTU PROBKOWANIA
W CYFROWYCH REJESTRATORACH SYGNALU

Streszczenie

W artykule rozwazono problemy nieliniowosci podstawy czasu w cyfrowych rejestratorach sygnatu.
W takich przyrzadach, na skutek nieidealnej podstawy czasu, sygnal wyjsciowy probkowany jest
nieréwnomiernie, jednakze fakt ten jest czgsto ignorowany przy dalszym przetwarzaniu sygnatu. Powoduje
to bledy, ktore w przypadku dokladnych przyrzadéw nie moga by¢ pomijane. Przedstawiono badania
widma sygnatow sinusoidalnych sprobkowanych nieréwnomiernie. Rozwazano tez znieksztalcenia widma
powstale na skutek obliczania tego widma ze skoriczonej liczby probek. Wymieniono warunki, jakie musza
by¢ spelione, aby uniknaé¢ znieksztalceri widma podczas jego obliczania. Speienie tych warunkow
pozwala na wykorzystanie obliczonego widma do okredlenia blgdu probkowania w cyfrowych rejest-
ratorach sygnalu. W konicowej czeéci artykutu przedstawiono wyniki identyfikacji nieliniowosci podstawy
czasu olrzymane na drodze symulacji komputerowej.
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An electronic system with voltage-to-frequency-to-voltage conversion for non-linear
transmitances synthesis is proposed.

1. DESIGN OF THE SYSTEM

An electronic system for non-linear transmitances synthesis is designed.
Vin i I> For

Fig. 1. Diagram of the system

The transmitance to be synthesized is given by
Vot = F(I Vinl) : IVinl s

Iw
o-=—1 Llinear
electrical
UL.)T one-port
IK{jwl=F{w)

Fig. 2. Linear one-port U_=|K(jw)l1, U, =U(w), 1, =11Gw)|

)
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where F is a function given in the synthesis task, and such that
F(w) = |K(jo)], ' )]

where K (jw) is the steady-state transmitance of a linear one-port.
The block diagram of the system proposed is designed in Fig. 3.

1 Voltage 2System gf oscill‘ctors,
w leveglj each being excited
.| selector by appropriate bug
@ - voltage  selectedini. _|°_

i(t)

Linear Amplitude o
electrical detector
Us one- port uit) for 1Vot
IK{jw)t = Flw) ult)=r.ift),
where r=1 j-

s k3

Fig. 3. The block diagram of the system

The available range [0,V,,.] of the input voltages has been partitioned into some
number of voltage level intervals Ao, Av,, ..., Av,. The maximal value V,,,, of the
input voltage is given in the design of the system.

Avg av av
vy 2 v3 Lm
° v [ v e — v
o avg 2 av4 m Vmax V

Fig. 4. Voltage selection intervals

The extents of the intervals Av,, i= 0,1,2,...,m, are not necessary equal. v; is the
voltage value in the centre of Av;. The neighbouring intervals must overlap.

The scheme of the entire system is given in F ig. 5 (see also [3)).

The voltage U, is the exciting voltage for the oscillator wioo U= p- Uots
1=0,1,2,...,m, where the gain y; is appropriate for concrete realization of the
oscillator ;,i”. For U;=0, the oscillator ,i” has an asymptotically stable equilibrium
state v,,,=0, and for U;=y;- e, which takes place for V(%) in the interval marked in
Fig. 6, the oscillator ,,i” possesses the stable steady-state oscillation, where the
amplitude Uo; and the value of the pulsation w;, in chosen units, are equal to v;.

The static transmitance of the system is given by the expression

Vo = K(GIVED-IVR, G)

for any constant value V3, of the input signal, with the precision defined by the extents
of the selection intervals in the block 1.
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avi- vi &vis]
Vi _V_—J V"
i-1 R t+1

Fig. 6. Overlapping intervals

The dynamic transmitance of the system becomes
Voo = FV(0): V), V() = Vi, @

where F(V)=|K (jw)|, ="V, in units chosen. The precision depends on the extents of
the voltage selection intervals, on the transients behavior in the oscillators, and the
amplitude detector quality [1], [2].
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A. SZATKOWSKI

NEURALNY SYSTEM KOMORKOWY DLA SYNTEZY
TRANSMITANCIH NIELINIOWYCH

Streszczenie

Przedstawiono konstrukcje neuralnego systemu komorkowego dla syntezy transmitancji nieliniowych
przy wykorzystaniu konwersji napigcie-czgstotliwo§é-napiecie.
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Przedmiotem niniejszej pracy jest wyboér najefektywniejszych metod numerycznych
przydainych do obliczania torow elekironéw w polu elektrostatycznym przyrzad ow elektro-
nooptycznych a zwlaszcza ukladu konwersji i wzmacniania obrazu. Zaproponowano dwie
metody wyznaczania trajektorii (ruchu) elektronu w polu o zadanym potencjale: tzw. metodg
trzech komponentéw polegajaca na catkowaniu rownan ruchu w/g schematu Runge-
go— Kulty w wersji skroconej, gdy znany jest analityczny opis potencjatu pola oraz metodg
czierech komponeniow, kidra stosujemy wraz z interpolacyjnymi formulami opisujacymi
pole, w przypadku gdy rozktad potencjatu dany jest w formie numerycznej. Zaproponowane
w pracy metody sa dostalecznie wydajne dla szybkiego wyznaczania podstawowych
parametréw, charakterystyk wzmacniaczy obrazu (w szczegolnofci funkcji MTF) co
umozliwia przeprowadzenie optymalizacji konstrukcji tych przyrzadow.

1. WPROWADZENIE

Wérod uktadow przetwarzania obrazu znaczaca grupe stanowia elektronooptycz-
ne uklady obrazujace. Do niej w szczegblnosci naleza uktady konwersji i wzmacniania
obrazu. Przedstawicielem tej grupy jest Elektronooptyczny Wzmacniacz Obrazu
(EWO) stosowany do wizualizacji obrazéw z roznych zakresdbw promieniowania
elektromagnetycznego (np. bliskiej podczerwieni, ultrafioletu, promieniowania rent-
genowskiego), superszybkiej fotografii oraz innych zastosowan specjalnych w astro-
nomii i medycynie [5].

Podstawowymi elementami konstrukcji EWO zaznaczonymi na Rys. 1 sa:
fotokatoda, uklad elektronooptyczny oraz ekran luminescencyjny. Wzmacniacz
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R A Ry glmm]
[mm] A
20
10 Image
plane
A
o Photocathode
1
0 10 20 30 40 50 Z[mml
18.25 ’
;=20

Rys. 1. Elementy konstrukcji Elektronooptycznego Wzmacniacza Obrazu

EWO moze zawiera¢ dodatkowo wejciowe i wyjéciowe plytki wloknisto-optyczne
oraz plytke mikrokanalikowa. Fotokatoda na ktéora pada wiazka fali elek-
tromagnetycznej niosaca informacje o obrazie jest emiterem zmodulowanej
przestrzennie wiazki fotoelektrondw przenoszacej informacje. Uklad elektro-
nooptyczny ogniskujacy i przySpieszajacy elektrony formuje obraz elektronowy
obserwowanej sceny za$ ekran luminescencyjny wyswietla obraz tej sceny w po-
zadanym zakresie widmowym. Nalezy dodaé ze uklad EWO posiada zazwyczaj
symetri¢ obrotowa (cylindryczna) choé¢ konstruowane sa takZze wzmacniacze
asymetryczne.

Uklad elektronooptyczny stanowi zasadniczy element przetwornika EWO. Osia-
gana w tym ukiadzie wierno$¢ odwzorowania elektronooptycznego decyduje o jako-
$ci calego przyrzadu.

Glownym przedmiotem badan nad optymalizacia konstrukcji EWO jest opraco-
wanie skutecznych narzedzi programowych modelowania uktadu pola elektrostatycz-
nego ogniskujacego wiazki elektronéw oraz modelowania trajektorii elektronéw
w tak zadanym polu. Oprogramowanie to powinno pozwalaé w stosunkowo krotkim
czasie na obliczenie podstawowych parametréw przetwornika takich jak: modulacyj-
na funkcja przekazu MTF i wynikajaca z niej zdolno$é rozdzielcza. Zatem, konieczne
jest obliczenie numeryczne tzw. funkcji rozmycia punktu (PSF ang. Point Speared
Function) na ekranie luminescencyjnym, gdyz jej dwuwymiarowg transformata
furierowska jest MTF [6].

Aby wyznaczy¢ PSF konieczne jest obliczenie numeryczne bardzo wielu (zwykle
kilku tysigcy) koficowych punktdw trajektorii elektronéw startujagcych z wybranego
punktu na powierzchni fotokatody dla réznych wartosci sktadowych pedu poczat-
kowego i poczatkowej energii elektronu. W zwiazku z tym niezmiernie istotnym
problemem jest zastosowanie najbardziej efektywnych metod numerycznego wy-
znaczania trajektorii elektronéw w zadanym polu potencjalnym.
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2. PODSTAWOWE ROWNANIA RUCHU I TORU ELEKTRONU
W POLU POTENCJALNYM

W tej czeSei pracy zajmiemy si¢ matematycznym opisem ruchu i toru elektronu
w polu potencjalnym. Nalezy jednak nadmienié ze osiggane energie elektronu
w ukladzie EWO sa na poziomie kilku do kilkunastu kV, co wskazuje na wystapienie
efektu relatywistycznego przyrostu masy elektronu:

Podstawowym réwnaniem ruchu elektronu w polu potencjalnym V' (x,y,z) jest
rownanie ruchu Newtona uwzgledniajace relatywistyczny efekt przyrostu masy
elektronu:

q .
a(m-v) =egradV ¢}

gdzie m=m(1 —(v/c)*) ™12 oznacza masg relatywistyczna elektronu, m, mas¢ spo-
czynkowa, v=|v| jest wartoscia predkosci elektronu, ¢ wartoscia predkosci $wiatla,

dr . . , . .
V=9 wektorem predkosci elektronu, r wektorem potozenia za$§ >0 jest ladunkiem

elektronu, ¢ czasem, a V potencjalem pola. Z réwnania ruchu otrzymujemy zasade
zachowania energii elektronu, ktora wyglada nastgpujaco:

mc? — eV = m,c? 2

Wprowadzajac parametr (poprawke relatywistyczna) e=e/(2m,c?) mozemy Z row-
nania (2) otrzymac zaleznos¢:

(1—(@fc)) 12 = 1+ 2V

Nastgpnie w  rownaniu (1) zamieniamy ~zmienna ¢ na o [l
do=(e/my)*/? (1+2eV)~ 1 dt i otrzymujemy réwnanie réwnowazne (1):

———; = grad V* | 3

gdzie V*¥*=V(l+eV). Jest to wektorowe réwnanie rozniczkowe drugiego rzgdu
d . .
w ktérym nie wystgpuje pierwsza pochodna d—: gdyz potencjal pola V zalezy

wylacznie od wspolrzednych przestrzennych (w ukladzie kartezjanskim x.,y, i z).
Dlatego tez mozna tu zastosowac numeryczng metode Rungego-Kutty w jej skroco-
. . dr dr . .
nej wersji z warunkiem poczatkowym r, ol = (my/e) 2 (1+2eV,) Zﬁ‘ . Nalezy takze
: alo 0
zaznaczyé ze rébwnanie to opisuje ruch elektronu w polu o dowolnym rozktadzie pola
spelniajacym jedynie rownanie Laplace'a (brak ladunku przestrzennego) bez dodat-
kowych zaloZen odnoénie symetrii pola. Zauwazmy réwniez, ze rownanie (3) nie
korzysta z zasady zachowania energii elektronu:
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dr\2
— ] =2p*
gdyz wymaga znajomosci trzech pochodnych przestrzennych potencjalu ¥V (x,y,z)
— metoda oparta na tym réwnaniu (3) jest zwana metoda trzech komponentéw.
Druga metoda opisujaca tor elektronu jest metoda oparta na catkowaniu réwnan
toru. W celu wyznaczenia rownan toru wprowadzmy oznaczenia:
dx dy dz
= — = — : = =, 4
do Py do P do @
ktore reprezentuja wielkoéci proporcjonalne do odpowiednich skladowych pedu
elektronu w ukladzie kartezjanskim. Wéwczas réownanie (3) mozna przedstawic
w postaci:

Px

dp. _oV* dp, oV* dp, _or* )
do ox do = ay doe a3z

W przypadku wybrania zmiennej z jako zmiennej catkowania i zalozeniu, ze tor
daje si¢ opisa¢ przez x=x(z) i y=y(z) z rébwnan (4) i (5) otrzymujemy nastepujacy
uklad czterech réwnan pierwszego rzedu:

([dx  p,

dz — p,

b _p

dz .

dp, _pf oV (6)
dz _;z ox

dp, 1 av*

\dz ~ p, oy

Wielko$¢ p;, (ktéra powinna byé jak najwigksza w celu uzyskania doktadnych
obliczen numerycznych) mozemy wyrazi¢ za pomoca pozostalych wielkosci p, i Dys
stosujac zasad¢ zachowania energii:

pi+ pi+pi=2p* @)

Zatem p.=+(Q2V*—pZ—p2)12 | znak zalezy od kierunku (zwrotu) skladowej
wektora predkosci w kierunku z. Ze wzgledu na spelnienie zasady zachowania energii
w kazdym punkcie, a wigc i punkcie startu potencjal ¥ musi okre$laé energie
poczatkowa elektronu a zatem V%= V(1 +¢V,) gdzie V, jest poczatkowa energia
elektronu. Oczywiicie rozklad potencjalu V*(x,y,z) takze nalezy przeskalowac tak
aby uzyska¢ ciaglos¢ w punkcie startu, (np. dla wzmacniacza obrazu V*
= (V+Vy)(1+&(V+V,) gdyz fotokatoda ma potencjal zerowy). W odréznieniu od
metody trzech komponentéw metoda czterech komponentéw wykorzystuje cztery
rownania pierwszego rzedu i co najwazniejsze wymaga znajomosci tylko dwéch
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pochodnych potencjatu co moze mieé istotne znaczenie w przypadku numerycznych
obliczeri pochodnych. Rownania (6) calkujemy z warunkami poczatkowymi x=X,,

) dx|
Y=Yo» Z=2y OTaZ Px=DPxp="Uxo (1+2eV,) py=Pyo="yo (1+2eV,) gdzie vy, =3 K
d ' o
Vyo =_d_)t; . Analogiczne do rownan (6) mozna wyprowadzi¢ formutly dla zmienne]
0

x (wtedy y=y(x) i z=2(x)) i zmiennej y (wtedy x=x(y) i z=2z(y)). Zestaw takich
rownanh stosujemy wymiennie unikajac punktéw osobliwych t.j gdy p-= 0 albo p,=0
albo p,=0.

Dla szczegOlnego przypadku symetrii obrotowej V=V(,z) gdzie r=(x*+ y2)H2
otrzymujemy:

ovE  xavr av* _yav*

= = 8
ax r or ay. r Or ®
W takim przypadku réwnania (6) mozna zapisaé w nastgpujacej postaci:

dx _ Px

dz ~ p:

31 _ P ©)

VA P:

dp, 1 xav* ., dp, dp,

- —_ = — xXx—2= = .
dz p. r 0x dz dz Y
_Ostatnie rownanie w (9) wyraza niezmiennik tej symetrii t.j. moment pedu elektronu
w kierunku osi z: :

d

d d
&(Lz) = a;(x'm'vy—y'm'vx) = My (e/mo)llza—z(xpy—ypx) =

' d dp,  d
= (m,e)"? \:%ichy _d_)chx_*. x—c% - yTip_Z’_‘] = 0 a wigc L, = const

wzdluz calej trajektorii elektronu. W zwiazku z tym w przypadku symetrii obrotowej
otrzymujemy zasadniczo trzy rownania rozniczkowe pierwszego rzedu dla metody
czterech komponentow. Wprowadzajac wspolrzedne cylindryczne 7,9,z mozemy
uzyskaé uktad réwnan rézniczkowych rownowazny (9). W tym celu opisujemy ruch
elektronu (réwnanie (3)) we wspotrzednych cylindrycznych.

dp, _ov* P? dGp) _, dp. _ OV

de  or r do do . 0z’
dr

. 8 . ..
gdzie oznaczono p,= = p,=rd—a. Zasada zachowania energii w tym przypadku ma
g

(10)

postaé: o : : :
pE+ pt+pi =27 : - dDn
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Oznaczajac wielko§¢ L. =rp, ktéra jest proporcjonalna do momentu pedu
elektronu w kierunku z:

L, = (moe)1/2 L, (12)
mozemy wyznaczy¢ z (10) p,=L./r oraz
ds L. . dp, ov+* L2 dr  p,
& D —<Tr+ﬁ>/1’z R P ¢
Zakladamy Ze r=r(z), $=39(z), p,=p(z) za$ P; wWyznaczamy z (11)
p: =% QV*—p—L2r 2)12, (14)

Z réwnan (13) i (14) mozemy okresli¢ trajektori¢ elektronu w przypadku symetrii
obrotowej pola potencjalnego. Jak widaé §3 to trzy rOwnania pierwszego rzédu
1 zawieraja tylko jedna pochodna potencjalu pierwszego rzedu (po Zmiennej #).
Podobnie mozemy wyrazi¢ opis teorii elektronu w funkcji zmiennej  tj. z(r), (r)
ip.(r):

dz p, d39 L, dp, 1 0v*

dr  p, dr=p,r2 E=ETZ’ (13

. L? 1/2 s, . , [ .
gdzie p,= 4+ 2V*— — —P3 | - Mozliwosé stosowania réwnan dla réznych zmien-
r

nych calkowania pozwala na wyznaczenie toru elektronu jesli p,=0 lub p,=0 co ma
miejsce w przypadku Elektronooptycznego Wzmacniacza Obrazu. Problem ten nie
wystepuje gdy stosujemy réwnania ruchu elektronu, co prowadzi do wykorzystania
dwoch pochodnych potencjatu w przypadku symetrii cylindrycznej i trzech pochod-
nych w przypadku pola asymetrycznego.

Oprécz wyzej wymienionych metod calkowania réwnan ruchu lub toru mozna
wymieni¢ metody korzystajace z rachunku zaburzef pola i toru elektronu, metody
rozwinigcia pola w szereg i na tej podstawie wyznaczanie zapostulowanych rozwigzan
toru elektronu. Jednakze metody te wymagaja znacznie wigcej numerycznych
obliczen niz metody proponowane powyzej.

3. NUMERYCZNE METODY CALKOWANIA ROWNAN TORU
- 1 RUCHU ELEKTRONU

Do najbardziej znanych i najczesciej stosowanych metod numerycznych cal-
kowania réwnan rézniczkowych naleza: metody Rungego-Kutty, wsrdod metod
wielokrokowych, metody predictor—corrector oraz ostatnio stosowana metoda
ekstrapolacji wymiernej (ang. relation — ekstrapolation). Na ogét metody numerycz-
ne zastosowane do danego uktadu réwnan rézniczkowych charakteryzuja sie stosun-
kowo rézna wydajnofcia t.. osiagnieciem zadanej dokladnosci obliczern w mozliwie -
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najkrotszym czasie. Zazwyczaj metody te stosowane s3 z tak zwana automatyczng
kontrola dlugoéci kroku calkowania. Regulacja dlugosci kroku calkowania jest
prowadzona w nastgpujacy sposob:
— po pierwsze sprawdzany jest warunek czy dokladnoéé calkowania w biezacym
kroku jest satysfakcjonujaca, jeSli nie to obliczenia sa realizowane ponownie ze
zmniejszona dlugoscia kroku;
— po drugie sprawdzany jest warunek czy dokladnosé catkowania w biezacym kroku
jest na tyle dobra by zwigkszy¢ dlugo$¢ kroku w celu przyspieszenia obliczen;
Spos6b automatycznej kontroli dtugosci kroku dla metody predictor— corrector
(dla modyfikowanej techniki Hamminga) jest podany w artykule [1]. W odniesieniu
do metod Rungego-Kutty, automatyczna regulacja dlugosci kroku bardzo spowalnia
procedury Rungego-Kutty, gdyz wymaga to catkowania danego odcinka trajektorii
elektronu z danym krokiem i krokiem zmniejszonym np. z krokiem hihf2, co
znacznie wydluza obliczenia. Problem ten nie wystgpuje w przypadku metody
predictor — corrector i ekstrapolacji wymiernej. Jednakze metody Rungego-Kutty
maja mozliwo$¢ uzyskania bardzo duzej szybkosci obliczen jeSli wylaczymy auto-
matyczna regulacj¢ kroku i zadamy odpowiednia dlugo§¢ kroku na poczatku
obliczei, by na koficu toru uzyska¢ satysfakcjonujaca nas dokladnosé. Jednym
stowem, metod¢ Rungego-Kutty uzywamy catkujac ze stalym krokiem, ktory
okreslamy dla takich pol potencjalnych i toréow elektronu dla ktorych istnieja
rozwiazania analityczne trajektorii elektronu. Jedli dodatkowo zalozymy, Ze znamy
analityczne wyrazenia na trzy pochodne potencjalu w rOwnaniu (3) to okaze si¢ ze
zastosowanie skroconej metody Rungego-Kutty dla rownania (3) daje takie same
bledy jak zastosowanie metody Rungego-Kutty dla rOwnania pierwszego rzgdu [2].
W rezulatcie jest to, w takim przypadku, najszybsza i najbardziej efektywna metoda
wérdd wyzej wymienionych. Wzory rekurencyjne dla metody Rungego-Kutty w wer-
sji skroconej dla rownania (3) sa nastgpujace:

Faty = tn + Do (v, + (4 + 2B)/6) (16)
Waty = Vo + (4 + 4B + C)/6

gdzie trojwymiarowe wektory 4, B i C sa zdefiniowane jako:

A = Nograd V*(r,)

B = Nograd V¥(r, + Dove[2 + Lo A[R) an
C = AogradV*(r, + Aov, + AoBf2),
za§ wektor v jest zdefiniowany przez v =§I:. Metoda czterech komponentoéw z metoda
o

numeryczna Rungego-Kutty czwartego rzgdu jest w tym przypadku o jeden do dwoch
rzedéw gorsza niz metoda trzech komponentéw z metoda Rungego-Kutty w wersji
skroconej. Wzmacniacz EWO w pierwszym przyblizeniu moze zosta¢ potraktowany
w czeécei swej konstrukcji jako kondensator sferyczny i dlatego tez mozemy okresli¢
wielko$é kroku catkowania A¢ w celu uzyskania Zadanej dokladnosci obliczen (na
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poziomie 1nm), gdyz dla zadanych wartoci potencjahu i promieni elektrod konden-
satora istniejg analityczne rozwiazania trajektorii elektronu w przypadku klasycznym
(tor paraboliczny, eliptyczny i hiperboliczny). W sytuacji kiedy zastosujemy taq
metodg dla obliczania trajektorii elektronu w polu elektrostatycznym kondensatora
sferycznego o potencjalach elektrod i promieniach elektrod: katoda U=0ir=17.5
mm, anoda U,=15kV i r,=2 mm, dla ktérego istnieja eliptyczne rozwiazania toru
w przypadku klasycznym (e=0) otrzymujemy doktadno$é na poziomie 10~6 mm dla
kroku A¢=0.002 i czas obliczen dla z~0+15 mm rzgdu 2.5 s na komputerze
IBM —286 z koprocesorem. Jest to zaskakujaco krotki czas obliczen z uzyskaniem
blgdu I nm. Metody predictor — corrector i ekstrapolacji wymiernej w tej sytuacji sa
znacznie wolniejsze (czas obliczen rzgdu 57 s). Proponowana powyzej metoda
numeryczna osiaga juz dokladno$¢ 107 mm dla pola danego przez wielomian
drugiego rzgdu ze wzgledu na zmienne przestrzenne x, y, z (bez wyrazen mieszanych)
juz dla Ae=0.2. _

W realnych ukladach mamy praktycznie do czynienia nie z funkcyjnymi zalezno§-
ciami potencjatu i jego pochodnych przestrzennych, a z macierzami jedno — ,
dwu— lub tréjwymiarowymi reprezentujacymi potencjal pola w dyskretnych
punktach obszaru przestrzeni. Dla wzmacniacza obrazu o symetrii obrotowej jest to
dwuwymiarowa macierz potencjalu, otrzymywana przy numerycznym rozwiazaniu
rownania Laplace’a dla symetrii cylindrycznej. Dla wzmacniacza asymetrycznego
nalezaloby wyznaczy¢ macierz tréjwymiarowa, wyznaczona przy numerycznym
rozwiazywaniu réwnania Laplace’a np. w ukladzie kartezjanskim. Na bazie wy-
znaczonych wezlow sieci w oparciu o znane metody interpolacji funkcji i jej

- pochodnych (np. interpolacja Lagrange’a) mozna wyznaczaC potencjal pola i jego
pochodne przestrzenne w dowolnym punkcie przestrzeni zawierajacej sieC potencjatu.
Latwo zauwazyé¢, ze w tej sytuacji o szybkosci obliczen przy wyznaczaniu toru
decyduje nie tylko metoda calkowania réwnaf toru Iub ruchu elektronu ale takze
szybko$¢ i dokladno$¢ metody interpolacyjne;, gdyz obliczenia pochodnych prze-
strzennych potencjatu i ewentualnie samego potencjalu sa wykonywane w zaleznoéci
od metody catkowania po kilka razy dla biezacego kroku catkowania. Z tego powodu
metoda czterech komponentéw jest bardziej efektywna, gdyz interpolacja jednej
pochodnej przestrzennej potencjalu zajmuje zawsze mniej komputerowego czasu niz
interpolacja dwoch pochodnych (dla symetrii obrotowej). Poza tym interpolowana
warto$¢ funkcji jest blizsza rzeczywistej wartoéci niz, jej interpolowana pochodna przy
zalozeniu, ze wykorzystujemy te same wezly do interpolacji. Dla przypadku pola
asymetrycznego sytuacja jest bardziej skomplikowana.

Z powyzszego wynika, ze w przypadkach interpolacji potencjalu i jego pochod-
nych nalezy zastosowaé numeryczne metody catkowania réwnan takie jak: predic-
tor—corrector czy ekstrapolacji wymiernej z automatyczng regulacja kroku, gdyz
obliczenia s3 gléwnie ograniczone przez czas interpolacji potencjatu i pochodnych.
Obie techniki w kazdym kroku maja mozliwo$é kontroli dokladnosci obliczen bez
powtornego catkowania tego samego odcinka toru {31,[4]. W przypadku metody
predictor —corrector wymagana jest znajomo$é czterech ostatnich punktow toru,



TOM XXXVIII — 1992 Komputerowe metody... 689

a zatem w celu uruchomienia procedury predictor —corrector musimy wyznaczy¢ cztery
punkty poczatkowe, przez zastosowanie procedury Rungego-Kutty np. dla metody
czterech komponentoéw numeryczng metoda Rungego-Kutty czwartego rzedu [3][4]. Dla
metody ekstrapolacji wymiernej metoda czterech komponentéw ogranicza dhugo$¢ kroku
poczatkowego w kazdym biezacym kroku ze wzgledu na korzystanie z zasady
zachowania energii, ktora dla obliczen numerycznych z duzym krokiem poczatkowym
moze nie byé spetniona (rownanie (7) lub (11)) i nie bedzie mozliwe wyznaczenie
pierwiastka kwadratowego (wartosci p,). Dlatego tez metode ekstrapolacji wymiernej
stosujemy w tym przypadku z pewnym ograniczeniem i dlatego nie jest ona
najefektywniejsza. Problem ten przestaje istnie¢ przy zastosowaniu tej metody do
réwnania ruchu elektronu (3), lecz wtedy nie mamy mozliwosci zredukowania liczby
pochodnych przestrzennych potencjatu pola. W efekcie metoda ekstrapolacji wymiernej
jest mniej efektywna dla metody czterech komponentdw niz metoda predictor — corrector.
Dla realnego przetwornika EWO warto§¢ poczatkowego kroku catkowania dla metody
predictor —corrector Az= 10~ % mm i czas obliczen dla z~0+ 54 mm waha si¢ dla
ré6znych punktéw startu i roznych skladowych pedu od 45 s do 80 s. W programie
wyznaczajacym tory elektronéw uzyto formul interpolacyjnych Lagrange’a dla
interpolacji jednowymiarowej (wielomiany piatego rzgdu aproksymujace z.szesciu
punktow). Pochodna w kierunku r lub z w zadanym punkcie (v,,z,) interpoluje si¢
w nastgpujacy sposob: najpierw interpolujemy wartosci potencjatu w kierunku z lub
r w punkcie z, lub r,, a nastgpnie interpolujemy wartosci potencjatu i jego pochodnej
w- punkcie (r,z,). T¢ metode interpolacji mozemy takze zastosowa dla pola
asymetrycznego (trojwymiarowa macierz potencjalu). Dokladno$¢ obliczen dla weryfika-
cji programu na polu kondensatora sferycznego dla przypadku klasycznego jest na
poziomie 1 nm przy uzyciu formut interpolacyjnych Lagrange'a. Na ekranie przetworni-
ka spodziewana dokladno$¢ nie powinna byé gorsza niz 1 ym, gdyz pole przyspieszajace
istotnie dziala na elektron tylko w obszarze fotokatoda — stozek anody, ktéry moze by¢
modelowany kondensatorem sferycznym o parametrach podanych wyzej. W pozostalym
obszarze przetwornika pole nieznacznie zakrzywia tory elektronow Rys. 1. Dokladnos¢
ta powinna by¢ zadowalajaca, gdyz najmniejsze rozmiary plamek rozproszenia sa rzgdu
20 ym, zatem mozna bedzie uzyska¢ wartosci funkcji MTF z satysfakcjonujaca nas
dokladnoscia (przedzialy catkowania PSF na poziomie 1xm [5]).

4. PODSUMOWANIE

Artykut skupia si¢ glownie na numerycznych metodach i metodach wyznaczania
torébw elektronow w polu elektrostatycznym elektronooptycznego wzmacniacza
obrazu. Ze wzgledu na koniecznos¢ interpolacji pochodnych przestrzennych potenc-
jatlu zaproponowano metode czterech komponentow z technika predictor— corrector
(startowa procedur¢ Rungego-Kutty czwartego rzedu) ewentualnie technike numery-
czng ekstrapolacji wymiernej. Dla modelowania wzmacniacza EWO mozna uzy¢
zaleznoéci funkcyjnych na potencjal pola i jego pochodne, a w tej sytuacji stosujemy
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metode trzech komponentéw z technikg numeryczna Rungego-Kutty w wersji skréconej
oczywiscie bez automatycznej kontroli dlugoéci kroku. Te dwa sposoby wyznaczania
toru elektronu s obecnie najbardziej efektywne. Pozwala to Zminimalizowaé czas
obliczen i uzyska¢ duza dokladnoéé wyznaczania koncowych punktéw toru na ekranie
przetwornika. Umozliwia to doéé wiernie okreshi¢ plamke rozproszenia, funkcje PSF,
a w rezultacie funkcj¢ MTF. Zmieniajac parametry konstrukcyjne takie jak polozenia
elektrod, wielkosci pierfcieni, ksztalty anody mozemy modelowaé konstrukcje
przetwornika, pole potencjalne, tory elektrondéw a takze MTF. Nastepnie analizujac
wykresy MTF-6w wybra¢ optymalna konstrukcje wzmacniacza. Wyzej przedstawione
metody numeryczne pozwalaja na uzyskanie optymalnej konstrukcji EWO znacznie
szybciej niz przy zastosowaniu innych metod numerycznych,
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J. PUCHALSKI

COMPUTERS METHODS OF THE DETERMINATION OF ELECTRON TRAJECTORIES IN THE
ELECTROSTATICAL FIELD ON THE EXAMPLE OF THE IMAGE INTERSIFIER

Summary

In this work an efliciens numerical methods of calculation of electrone trajectories in electrostatical
{ield for eleciron-optical devices are presented. Two method of the determination of electron trajectory are
proposed: the three components method and the four components method. First method integrates
equation of motion of electron using short Runge-Kutta numerical scheme and it should be applied when
analytical formulas of gradient of potential field are available. Second method determines the electron
trajectory and it should be used when the elctrostatical field is given by numerical data. These method are
sufliciently fast for obtaining the MTF of image intensifier and therefore we can carry out optimalization
of electron-optical devices in relatively short time.
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W pracy przedstawiono metodg projekiowania dolnoprzepustowego cyfrowego filtru
SOI o liniowej [azie i charakterystyce czestotliwosciowej monotonicznej w pasmie przepus-
towym i rownomiernie falistej w pasmie zaporowym. Zadaniem zaprojektowania takiego
filtru jest przeksztatcanie w odpowiednie zadanie programowania nieliniowego z ogranicze-
niami, ktore jest nastgpnie rozwigzywane przy uzyciu metody przesuwanej funkcji kary.
Praca zawiera ponadto opis opracowanego programu FMON oraz przykiad obliczeniowy
ilustrujacy dziatanie tego programu.

1. WSTEP

Projektowanie filtru cyfrowego o skoficzonym czasie trwania odpowiedzi impul-
sowej (w skrocie SOI) sprowadza si¢ do wyznaczenia jego odpowiedzi impulsowej
w taki sposob, aby charakterystyka czgstotliwoéciowa (amplitudowo-fazowa) ukladu
spelniala okreslone wymagania. Istotna zaletg filtrow SOI jest mozliwos¢ uzyskania
dokladnie liniowej charakterystyki fazowe).

Filtry SOI o charakterystykach czgstotliwo$ciowych rownomiernie falistych
(czebyszewowskich) w pasmach przepustowym i zaporowym oraz liniowej fazie sa
najczeéciej projektowane metodami opartymi na algorytmie Remeza [6,8,9,11].
Metody te nie umozliwiaja jednak uwzglednienia Zadnych dodatkowych warunkow
dotyczacych odpowiedzi impulsowej ukladu, ani tez otrzymania charakterystyki
czestotliwosciowej o przebiegu roznym od czebyszewowskiego w jednym z pasm.

Metody projektowania filtrow SOI o charakterystykach rownomiernie falistych
i liniowej fazie z uwzglednieniem réznych dodatkowych warunkow sa przedstawione
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m.in. w [3,5,10,15,16]. W pracach [12,13] opisane sa natomiast metody umozliwiajace
otrzymanie charakterystyk czgstotliwo$ciowych o przebiegu réznym od czebyszewo-
wskiego w pasmie przepustowym.

W niniejszej pracy zaproponowano metode projektowania dolnoprzepustowego
filtru SOI o liniowej fazie i charakterystyce czgstotliwo§ciowej monotonicznej
W pasmie przepustowym i réwnomiernie falistej w pasmie zaporowym. Zadanie
zaprojektowania takiego filtru jest przeksztalcane w odpowiednie zadanie pro-
gramowania nieliniowego z ograniczeniami, ktére jest nastepnie rozwigzywane przy
uzyciu metody przesuwanej funkcji kary. Praca zawiera rowniez opis opracowanego
programu FMON oraz przyktad obliczeniowy ilustrujacy dziatanie tego programu.

2. SFORMULOWANIE PROBLEMU

Rozpatrzmy dolnoprzepustowy filtr cyfrowy SOI o symetrycznej odpowiedzi
impulsowej, ktorej dlugosé N jest liczba nieparzysty. Charakterystyka czestotliwo$-
ciowa H(e’*) takiego filtru moze byé wyrazona nastepujaco [7]:

L
H(™) = h(0) + 2 Y, h(n)cos (wn), ¢}
n=1

gdzie: h(n) — odpowiedz impulsowa filtru,

L =(N-12,

@ — pulsacja unormowana wzgledem czestotliwodci probkowania

F(we<0;m>).

Charakterystyki amplitudowa 4(w) i fazowa ¢(w) ukladu sa zdefiniowane zalezno-
ciami:

A(w) = |H(e™)], )
p(w) = argH (/). 3)

Zadanie zaprojektowania filtru o okreflonej charakterystyce czestotliwosciowej
sprowadza si¢ do wyznaczania odpowiednich wartoéci wspolczynnikéw h(n),
n=0,1,....L. W rozpatrywanym przypadku charakterystyka czestotliwoéciowa filtru
ma mie¢ przebieg monotoniczny w pasmie przepustowym P < 0;w,> oraz czebysze-
wowski (rownomiernie falisty) w pasmie zaporowym S= <w. x> (rys. 1). Wy-
stgpujace na tym rysunku wielkosci J,, &, sa maksymalnymi odchyleniami charak-
‘terystyki czgstotliwosciowej projektowanego filtru od charakterystyki czestotliwos-
ciowej filtru idealnego, tzn. odpowiednio od wartoéci 1 w pasmie przepustowym i od
wartosci zero w pasmie zaporowym.

Oznaczmy przez Y=[y,,y,,...,yL+,]7 wektor parametréw zdefiniowanych nas-
tepujaco:

Y; = h(i—1), i=12,.L+1: @)
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Rys. 1. Charakterystyka czgstotliwoSciowa H (e/*) o przebiegu monotonicznym w pasmie przepustowym
i rownomiernie [alislym w pasmie zaporowym

a przez H(w,Y) charakterystyke czestotliwosciowa otrzymana przy przyjeciu we
wzorze (1) wspolczynnikéw o wartosciach okreslonych przez wektor Y. Warunek
wystarczajacy i konieczny tego, aby charakterystyka H(e/) miala przebieg mono-
toniczny W pasmie przepustowym moze byé przedstawiony w nastgpujacej postaci:
dH (»,Y)
— /2 <0, 5
w& D5, S ®)
przy czym ,
£ = 0 — gdy funkcja H(w,Y) jest malejaca,
~ |1 — gdy funkcja H(w,Y) jest rosnaca.

Aby funkcja H(w,Y) byla odpowiednio wklgsla lub wypukla w pasmie przepus-
towym, musi byé dodatkowo spelniony warunek [1]:

a2H (w,Y) ‘
w/e}’ 1 dw? <0 (6)
przy czym
k- 0 — gdy funkcja H(w,Y) jest wklesla,
1 — gdy funkcja H(®,Y) jest wypukla.
Rozpatrywane zadanie projektowania filtru posiadajacego charakterystyke czes-

totliwodciowa o przebiegu monotonicznym w pasmie przepustowym i czebyszewows-
kim w pasmie zaporowym sformulujemy w sposéb nastgpujacy:
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Dla zadanych wartosci N, w,, o, oraz w=49,/d, znalei¢ wektor Y=[y,,y,,...,y1+ J5,
ktory minimalizuje

max |H(w,Y)|, @)
weS

przy jednoczesnym spelnieniu odpowiednich warunkow ograniczajacych danych
wzorami (5) i (6).

3. SPOSOB ROZWIAZANIA PROBLEMU

W przypadku filtru dolnoprzepustowego najczeéciej zada sie, aby charakterystyka
czgstotliwosciowa H(w,Y) w pasmie przepustowym byla malejaca i wklesta. W dalszej
czgSci pracy ograniczymy si¢ do rozpatrzenia warunkow umozliwiajacych otrzymanie
takiej wladnie charakterystyki. Nie zmniejsza to w niczym ogolnosci rozwazan, gdyz
w przypadku innych typoéw charakterystyk nalezaloby jedynie przyja¢ inna, od-
powiednia posta¢ warunkéw danych wzorami (5) i (6), a sam sposob dalszego
postgpowania bylby analogiczny do przedstawionego ponizej.

Rozwiazywanie zadania projektowania filtru o rozpatrywanej charakterystyce
czgstotliwosciowej rozpocznijmy od podzielenia pasma zaporowego S= <w,n> na
podprzedziaty @;, j=1,2,...,J, okreslone nastepujaco:

@1 = <CL)S;CO1),
@l = <a)l_1;wl), l=2, 3, [ J"l, (8)
@J = <Cl)J_1;7C> B
gdzie: 0,,0,,...0;-; (0, <®,... <w;_,) s3 unormowanymi pulsacjami, dla ktérych
spelnione sa warunki:
dH(w,Y
(— 1y @) <0, k=1,2 .. J—1 9)

do W=y
a J—1 jest liczba pulsaciji w;, wystgpujacych w pasmie zaporowym.

Okreslmy ponadto wartosci najwigkszych odchylen AH (YY) i 4H,(Y) funkcji
H(w,Y) od jedynki w pasmie przepustowym oraz wartosci najwigkszych odchyleh
AH(Y), i=34,...,J+4, funkcji H(»,Y) od zera w pasmie zaporowym w sposob
nastepujacy:

AH,(Y) = HO,Y) — 1, (10)
AH,(Y) = 1 — H@®,Y), a1
4H,(Y) = H(,.Y), (12)
AH(Y) = ~min (H(@,Y)), gdy k jest parzyste (k > 4), 13)

AH(Y) = max (H(@,Y)), gdy k jest nieparzyste (k > 5), (14)
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AHy. (Y) = —HG@Y). (15)

Rozwiazanie zadania projektowania filtru sprowadza sic do znalezienia takiego
wektora Y=[y,,¥,,....yL+]"» dla ktorego spetniony jest warunek

CAR(Y) = AB(Y), kl=1,2, .. J+4 (16)

gdzie:
AH(Y) = AH(YY), k=1,2 (17
AH(Y) = wdH(Y), k =3,4,..,J+4, (18)

przy jednoczesnym spelnieniu odpowiednich ograniczefi danych wzorami (5) i (6).

Aby wyznaczyé wektor Y, dla ktérego spelniony jest warunek (16), przeksztal-
camy rozpatrywane zadanie projektowania filtru w zadanie programowania nielinio-
wego z ograniczeniami. W tym celu okreslamy taka funkcje X(Y), ktéra przy
spelnieniu warunku (16) osiaga minimum globalne réwne zeru. Przyjmujemy, ze
funkeja ta ma nastgpujaca postac:

J+4
XY) = Z (4H(Y)-8), (19)
gdzie:
) k§4Aﬁk<Y)
S=5ra (20)

Mozna wykazaé, ze przy spelnieniu warunku (16) funkcja X(Y) osiaga minimum
globalne réwne zeru. Rozpatrywane zadanie projektowania filtru, okre$lone zalez-
noécia (7), mozna wiec przeksztalcié w nastgpujace roOwnowazne zadanie pro-
gramowania nieliniowego z ograniczeniami: Znalezé wektor Y=[y,,y,,---yL+1)">
ktéry minimalizuje funkcje celu* X(Y) okreslona wzorem (19) przy nastgpujacych
warunkach ograniczajacych:

AHXY) >0, i=12,..,J+4, 21
HwY) —1<0, (22)
we(w,,0) .
L+1 o .
A X Y(-dsin[i—-1ae] <0, (23)
‘weP . =1
L+1
/\ Y,(i—1)?cos[(i—1)w] > 0. 24)
weP i=1 .

* Funkcja celu nazywamy funkcje, kidrej minimum poszukujemy [2,4].
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Sformulowane powyzej zadanie programowania nieliniowego mozna rozwigzad
jedna z metod poszukiwania minimum z ograniczeniami. Z podanych w literaturze
(np. [2,4]) metod, do rozwiazywania rozpatrywanego zadania wybrano metode
przesuwanej funkcji kary. Metoda ta uwazana jest bowiem za jedna z najbardziej
efektywnych metod poszukiwania minimum z ograniczeniami [2]. Umozliwia ona
prowadzenie zadania z ograniczeniami do ciagu zadan bez ograniczen poprzez
odpowiednia modyfikacje¢ fukncji celu. Zadania programowania nieliniowego bez
ograniczef rozwiazywano metoda gradientu sprzezonego Polaka-Ribiery.

Figlelw)
141
10

|
4

Rys. 2. Przebieg funkcji & l)(ef"’) okreflonej zaleznoscia (25)

wp wp Ws T W

Poczatkowe wartosci wspolrzgdnych wektora Y, stuzace jako punkt startowy
w rozwigzywaniu zadania programowania nieliniowego, wyznaczono przyblizajac
suma czgsciowg szeregu Fouriera funkcje H,(e’*) okreslona zaleznoscia (rys. 2):

1,1 dla I<w<o,,

Hy@™) = {(27% g3 o <w<o,, (25)
W, —
0 dla o, <o<n.

Przyjecie tak zdefiniowanego punktu startowego okazalo si¢ korzystnigjsze, tzn.
powodowalo skrocenie czasu wykonywania obliczen, w poréwnaniu z przypadkiem
zastosowania jako punktu startowego wspolczynnikéw szeregu Fouriera aprok-
symujacego charakterystyke H(e/) idealnego filtru dolnoprzepustowego.

Do okreSlenia wartosci funkcji X(Y) niezb¢dna jest znajomo$é maksymalnych
odchylefi 4H(Y) funkcji H(w,Y) odpowiednio od zera w pasmie zaporowym i od
jedynki w pasmie przepustowym. Wartosci odchylet AH(Y), i=4,5,....J+3, wy-
znaczano postugujac si¢ metoda ztotego podziatu [2,4]. Metoda ta umozliwia
znalezienie odcigtej & oraz rzednej J(@) rozpatrywanej funkcji f(a) w okreslonym
przedziale, przy zalozeniu, 7e w tym przedziale funkcja f(a) jest ciagla i ma dokladnie
Jjedno minimum.
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4. OPIS PROGRAMU FMON

Na podstawie przedstawionego sposobu projektowania dolnoprzepustowego
filtru SOI o liniowej fazie, ktérego charakterystyka czgstotliwosciowa ma by¢ funkcja
malejaca i wklesta w pasmie przepustowym oraz réwnomiernie falista w pasmie
zaporowym, zostal opracowany program FMON. Program ten jest napisany w jezy-
ku Fortran 77 dla mikrokomputera IBM PC/AT. Do kompilacji wykorzystano
optymalizujacy kompilator Fortranu firmy Microsoft (wersja 4.01).

Danymi wej§ciowymi dla programu sa:

— liczba N,

— warto$¢ w=24,/d,,

— wartoéci unormowanych czestotliwosci f,=w,[2n oraz fi=w4f27,

— warto§é parametru IW informujgcego, czy chcemy otrzymaé wydruki kolej-
nych wspétrzednych wyznaczonej charakterystyki |H(»,Y)| AW=1), czy tez nie
AW =0),

— warto$¢ parametru IDB informujacego, czy wartosci funkcji | H(w,Y)| maja by¢
wyrazone w decybelach (IDB=1), czy tez nie (IDB=0),

— warto$¢ parametru EPS, zwanego kryterium zakoficzenia procedury minimali-
zacji bez ograniczen [4] (procedura ta kofczy swoje dzialanie, gdy ||V X(Y)| <EPS).

W programie FMON do rozwiazywania otrzymanych zadan programowania
nieliniowego zastosowano odpowiednio zmodyfikowang procedurg¢ GSPRIE opra-
cowana w Instytucie Automatyki Politechniki Warszawskiej [4]. Procedura ta
umozliwia rozwigzywanie zadan programowania nieliniowego bez ograniczen meto-
da gradientu sprz¢zonego Polaka-Ribiery, przy czym gradient funkcji celu jest
estymowany numerycznie.

Po przeprowadzeniu obliczefi przy uzyciu programu FMON otrzymujemy na-
stepujace wyniki koncowe:

— warto§¢ wspolezynnikow A(3), i=0,1,...,L, wystepujacych we wzorze (1),

— wartosci wspolrzednych najwigkszych odchylen funkcji H(w,Y) odpowiednio
od jedynki w pasmie przepustowym oraz od zera w pasmie zaporowym, jak rowniez
wartosci AH(Y), i=1,2,...,J+4, tych odchylen. Istnieje ponadto mozliwo&¢ druko-
wania kolejnych wartosci wspélrzednych f=w/27 i |H(w,Y)| wyznaczonej funkcji
aproksymujacej w pasmach przepustowym i zaporowym.

Przy uzyciu programu FMON przeprowadzono projektowanie szeregu dolno-
przepustowych filtrow SOI o charakterystykach czestotliwosciowych malejacych
i wklestych w pasmie przepustowym oraz réwnomiernie falistych w pasmie zaporo-
wym. Obliczenia wykonywano dla N<35 przy uzyciu mikrokomputera IBM PC/AT
z zegarem 16 MHz, z koprocesorem matematycznym. Czas wykonywania obliczef
wahal si¢ od kilku do kilkudziesigciu minut, przy czym czas ten wyraznie zwigkszal si¢
w miare wzrostu liczby N oraz w miar¢ zmniejszania si¢ wartosci parametru EPS.

Przykladowe wyniki projektowania filtru dolnoprzepustowego przy uzyciu programu
FMON sg podane w tablicy 1. Do obliczeti przyjeto warto$é parametru EPS=10"°.
Przebieg wyznaczonej charakterystyki |H(,Y)] jest pokazany na rysunku 3.
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Rys. 3. Przebieg charakterystyki |H(w,Y))| otrzymanej w wyniku obliczefi dla danych: N=31; 7 »=0,240;
f,=0,300; w=10

ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono metode projektowania cyfrowego dolnoprzepustowego
filtru SOI o liniowej fazie i charakterystyce czgstotliwo§ciowe; monotonicznej
W pasmie przepustowym i rownomiernie falistej w pasmie zaporowym. W metodzie
tej zadanie projektowania filtru jest przeksztalcane w réwnowazne zadanie pro-
gramowania nieliniowego z ograniczeniami. Zaleta zaproponowanej metody projek-
towania jest jej elastyczno$é. Po odpowiedniej zmianie ograniczer wystepujacych
w zadaniu programowania nieliniowego, metoda ta moze by¢ zastosowana do
projektowania innych rodzajéw filtréw SOI o liniowej fazie, w przypadku ktérych
wystepuja dodatkowe warunki dotyczace np. odpowiedzi impulsowej filtru [15,16].
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F. WYSOCKA-SCHILLAK

DESIGN OF A FIR DIGITAL FILTER WITH MONOTONE PASSBAND AND EQUIRIPPLE

STOPBAND FREQUENCY RESPONSE

Summary

A method is presented for designing linear phase FIR low-pass digital filters with monotone passband

and equiripple stopband frequency responses. The filter design problem is transformed into an equivalent
constrained minimization problem, which is solved using a penalty function shifting method. A description

of

the computer program FMON is included. An illustrative numerical example is also provided.
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Tablica 1
Wyniki obliczen dla danych: N=3l;fp=0,240;fs=0,300; w=10
DANE:
liczba N= 31

waga w= 10

pasmo przepustowe
pasmo zaporowe

.000000
.300000

ke ok ok ok ok oF R ok ok ok Rk R R R Rk ok K sk ok ok ok ok ok ok o ok sk ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok sk sk ok ok ok ok ok ok ok sk ok ok ok ok o ok ok ok ok K sk sk ok sk ok

‘®

Czestotliwosci
ekstremow

.00000000
.24000000
.30000000
.31089980
.33609570
36671870
39927870
43260580
46623500
.50000000

WartoSci wspotezynnik 6w

H( 0) = .56968520E +00
H( 1) = .34567960E +00
H( 2) = —.19494000E —01
H( 3) = —.10384180E + 00
H(4) = .19353100E—01
H( 5) = .51527500E—01
H( 6) = —.17326680E — 01
H( 7) = —.27621220E —01
H( 8) = .14131470E—01
H( 9) = .14233670E —01
H(10) = —.10482190E —01
H(11) = —.64804600E —02
H(12) = .69713550E—02
H(13) = .24769400E —02
H(14) = —.51731500E —02
H(15) = .19175250E —02
Wartosci
modutu H
1.10142900
89827980
.01014559
.01014023
.01013923
.01013662
.01013615
.01013589
.01013517
.01013859

WartoSci
odchylen delta H

10142890
10172020
.01014559
.01014023
01013923
01013662
.01013615
.01013589
01013717
.01013859
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Poréwnanie korektorow wielokanalowych
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W pracy poréwnano 4 Lypy korektorow wielokanatowych korygujacych réwnoczesnie
interferencje migdzysymbolowe i migdzykanalowe w n-kanatowych systemach transmisji
danych. Zatozono, ze interferencje miedzysymbolowe sa jednakowe w kazdym kanale,
a interferencje miedzykanatowe sa jednakowe dla kazdej pary kanatow. Poréwnywano
przenoszenie bialego szumu gaussowskiego przez korektory oraz éredniokwadratowe bledy
korekecji.

Rozpatrywany jest system n-kanalowej transmisji danych z modulacja PAM
w kazdym kanale. System sklada si¢ z zespotu modulatoréw PAM, n wzajemnie
oddzialywujacych na siebie kanatéw, korektora n-kanatowego i zespotu n demodula-
torow PAM. Transmitowane impulsy ulegaja rozmyciu tak, Ze na wyj $ciach kanatow
kolejne impusly wzajemnie na siebie zachodza. To wzajemne oddzialywanie impul-
sow reprezentujacych przesylane dane nazywa si¢ interferencja migdzysymbolowa.
W systemie wielokanalowym wystgpuje przenikanie sygnalow pomiedzy kanatami.
Wzajemne oddzialywanie impulséw jednego kanatu na impulsy w innym kanale
nazywa si¢ interferencja migdzykanalowa. W ninjejszej pracy réwnoczesne wy-
stepowanie interferencji migdzysymbolowej i migdzykanatowej nazywa si¢ interferen-
cja wielokanalowa.

W literaturze zadania korekcji interferencji migdzysymbolowej i korekcji inter-
ferencji migdzykanalowej sa stawiane oddzielnie. Zadanie korekcji Sredniokwad-
ratowej, to znaczy minimalizujacej éredniokwadratowy blad demodulowanego syg-
nalu, jest dobrze opisane w literaturze [3,4,5,10,11,12,13,15] dla przypadku gdy dane
sa transmitowane jednym kanatem. W wielu sytuacjach [2,6,7,8,9,14,16,17] nalezy si¢
liczyé z wystepowaniem interferencji miedzykanatowej oraz z koniecznoscia jej
korekcji.



702 J. Kisilewicz Kwart. Elektr. [ Telekom.

Podobnie jak w pracach [7] i [8] przyjmuje sie, ze interferencja n-kanalowa
jest opisana macierza Y(z), ktorej elementy yii(z) (ij=1,2,...,n) sa wiclomianami
stopnia g.

_ v yie) = y§ + yiz7 + Yzt 4 L 4 Yz, '6))
Wspélczynnik y (k=0,1,2,...,g) jest wartoscia k-tej probki odpowiedzi kanahi i na

wymuszenie podstawowym impulsem transmisji danych w kanale J. Liczba g jest
maksymalng liczba rozwazanych prébek interferencii.

2. POROWNYWANE KOREKTORY

W pracy [7] opisano korektory wielokanalowe minimalizujace sumaryczny blad
sredniokwadratowy oraz algorytm obliczania tych korektoréw. W pracy [8] opisano
korektory eliminujace interferencje miedzykanalowe oraz korygujace interferencje
migdzysymbolowe. Opiano jak sprowadzié korekcje wielokanatowa do wielu korekgji
jednokanatowych dokonujac dekompozycji korekcji. Interferencj¢ wielokanatowy
mozna wigc korygowaé korektorami o roznej strukturze. Projektant systemu komu-

Sumator —— vl

Sumator

Sumator

Sumator ’ Vi

Rys. 1. Schemat dwukanatowego korektora 1 i korektora 2
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nikacji w sieci komputerowej musi dokona¢ wyboru odpowiedniego korektora.

Ponizej zostana poréwnane wlasciwosci czterech wybranych typow korektorow dwu-

i trzykanatowych.

Korektor 1. Korektor liniowy minimalizujacy sumaryczny blad $redniokwadratowy
i opisany w pracy [7] o strukturze pokazanej na rys. 1.

Korektor 2. Korektor liniowy eliminujacy interferencje migdzykanalowa minimalizu-
jacy blad éredniokwadratowy w kanalach. Korektor ten ma strukturg
identyczna jak korektor 1 i rozni sig od niego tylko wartoSciami
wzmocnien na odczepach linii opdZniajacych.

Korektor 3. Korektor liniowy zdekomponowany na minimalnoodczepowy, liniowy
korektor eliminujacy interferencje migdzykanalowe oraz na liniowe
korektory minimalizujace blad sredniokwadratowy, jednakowe w ka-

zdym kanale. Macierzowa transmitancja tego korektora jest taka
sama jak transmitancja korektora 2. Strukture korektora 3 pokazano

na rys. 2.
wlz) . H,l2)
. Col| +vvvernns .
Yalzl o ¥Val2)
ug ‘ o Ciz) v

Rys. 2. Struktura zdekomponowanych korektorow 3 i 4

[ Sumator ]——|——> e,

1
Filtr transwersalny 1

Korektor z decyzyjnym
sprzezeniem zwrotnym

b) f_"“_—"—__—"—“i ;'__'ﬁ_""""_"——__"—"—___—'l

y ! Filtr P Uktad |
k ! transwersalny T decyzyjny ' S

: |

z - |

. Do :

1 Pl Filtr |

! P transwersalny i

1 ]

E L 5

: P i

Rys. 3. Korektory kanatowe: a) w korektorze 3, b) w korekiorze 4

Korektor 4. Korektor nieliniowy zdekomponowany o strukturze takiej jak struktura
korektora 3. Korektory 3 i 4 roznia si¢ tym, ze w miejsce jednakowych
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w kazdym kanale, liniowych korektorow, korektor 4 posiada korektory
wstepne i korektory z decyzyjnymi sprze¢zeniami zwrotnymi.
Korektory obliczano tak, aby sumaryczna liczba odczepow linii op6zniajacych
przypadajaca na jeden kanal byla jednakowa.

3. PRZENOSZENIE.SZUMU PRZEZ KOREKTOR

Liniowy transwersalny korektor n-kanalowy opisany jest macierzowg transmitan-
cja C(z). Elementy c;i(z) (i,j=1,2,...,j) tej macierzy sa wielomianami
cfz) = ¢f + cjz7r + L+ oz, 2
W przypadku korektor6w niezdekomponowanych (korektor 1 i korektor 2), ¢;(z)
opisuja proste korektory transwersalne pomiedzy kanalem j a kanalem i. Jedli na
wejsciu j takiego korektora pojawi si¢ bialy szum gaussowski o mocy g2, to szum na
wyjsciu i korektora bedzie mial moc ’
nf = v4o3, 3)
gdzie

= Y (Y @
k=0

podaje jaka czg¢S¢ mocy szumu przenosi si¢ w korektorze z kanatu j do kanahu i.
Niech

o* = [6},0%,....,0%]" )

oznacza kolumnowy wektor, gdzie o2 (j=1,2,...,n) jest moca bialego szumu gaussow-
skiego (na wejSciu korektora) w kanale j, a

n? = [ninZ,...n3" (6)

oznacza kolumnowy wektor, gdzie #? (j=1,2,...,n) jest moca bialego szumu gaussow-
skiego na wyjsciu korektora w kanale i. Oznaczajac

a2 2 2 ]
Y11 712 -+ V1n

20 .2 2
Y21 V22 -+ Vza

I? = @)

| Y21 Va2 - VRl

mozna W prosty sposéb zapisa¢ zaleznos¢ mocy bialego szumu gaussowskiego na
wyjsciach liniowego transwersalnego korektora wielokanatowego od mocy szumu na
wejsciach tego korektora
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n? = I'’g?. 8)

Jak widaé, pomimo to, ze korektor calkowicie eliminuje interferencj¢ migdzy-
kanalowa, nie eliminuje on przenikania szumu pomiedzy kanatami. Liniowe korek-
tory transwersalne redukujac interferencje miedzysymbolowa pogarszaja stosunek
mocy sygnatlu do mocy szumu [3]. Liniowe transwesalne korektory wielokanalowe
rowniez powoduja wzrost poziomu szumu W kanalach. Moga by¢ zatem one
z powodzeniem stosowane jedynie wtedy, gdy decydujacym czynnikiem powoduja-
cym bledy transmisji s3 znieksztalcenia interferencyjne.

Dla korektoréw zdekomponowanych

n? = y2o?, )

gdzie y2 jest wzmocnieniem mocy szumu w zastosowanych korektorach interferencji
miedzysymbolowej, a elementy 7% macierzy I'? dotycza tylko tej czgsci korektora,
ktora koryguje interferencje miedzykanalowe. Jesli interferencje migdzykanatowe sa
calkowicie eliminowane, jak to opisano w [8], to:
(n—1)g—1) .
R D VR (10
k=0

gdzie 7% sa wspoiczynnikami wiclomianéw j(z) stopnia (n—1)(g—1) bedacych
algebraicznymi dopelnieniami elementow y;;(z) (1) macierzy Y(2), a ¢, jest liczbowa
aproksymacja ulamka 1/det Y(2), jak to wykazano w [8].

4. ZALOZONE KANALY

W celu poréwnania korektoréw dokonano obliczeh zakladajac wystgpowanie
interferencji pomiedzy kanatami o ‘czterech przykladowych impulsowych odpowie-
dziach kanaléw telefonicznych i radiowych. Wartosci prébek odpowiedzi przed-
stawiono w tabeli 1. Pierwsze dwa kanaly sa kanalami telefonicznymi, a pozostale
radiowymi. Dane zaczerpnigto z prac A. Dabrowskiego [4] i A. Gersho [5]. Danych
z pracy [5] uzy} J. Bartecki w [1]. Na wejécie kanalu telekomunikacyjnego wprowadza-

Tabela 1
Prébki odpowiedzi impulsowych przykladowych kanalow
Kanat Wartosci probek f, = yi!
0,0003  —0,0007 0,0020 —-0,0053 —0,0146 —0,0397 0,1081 —0,2943
1 0,8003 —04391 0,1614 —0,0592 —0,0218 —0,0080 10,0029 —0,0011
0,0004

0,04 —006 007 —021 —050 0,72 036 0,0 021 003 007
3 04070 028170 04070
0,2270 0,4600 0,6880  0,4600 0,2270
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ne sg z okresem T impulsy niosace transmitowane dane. Odpowiedz kanahu na jeden
taki impuls o jednostkowej energii jest ciagta funkcja czasu i jest ta odpowiedz
probkowana z okresem T. Tabela 1 zawiera takie probki odpowiedzi kanatu. Probki
o warto$ciach bliskich zeru sa pominigte, a wigc liczba probek roznych od zera jest
‘ograniczona i réwna g+ 1. Wartosci prébek sa unormowane tak, aby ich energia
(suma kwadratow) byla rowna jednoSci.

Interferencje migdzysymbolowe f(z) =/, + /271 + ... + £,z ¢ przyjeto takie jak dla
4 typowych kanalow o wartoSciach prébek odpowiedzi impulsowych zamieszczonych
w tabeli 1. Dla kazdej funkcji f(z) wybrano po 600 roéznych intereferencji migdzy-
kanalowych

p@) = bwfi(@) + f2(2) + vf5(2)],

gdzie: f,(z) — jednomian reprezentujacy prazek gtéwny interferencji f(z),
11(z2) — czes¢ f(z) wystepujaca przed £ (z),
J3(z) — cz¢s¢ f(z) wystgpujaca po f,(2),
b= —-05,-03, -0.1, 0.1, 0.3, 0.5,
wo = —09, —0.7, -0.5, ..., 0.9.
W rezultacie zalozono po 2400 interferencji 2 i 3-kanatowych w postaci

Y(z) =

=) fi | O YO = | 2@ S p@) |- (11)

l:f(z) p(Z):l f(Z) [)(Z) ]’(Z)
pz) p(z) f(2)

5. OPIS EKSPERYMENTU

Dla przypadku interferenciji opisanych wzorem (11) poréwnano moce n% (i-numer
kanalu) szumu na wyjsciach wczesniej opisanych 4 typéw korektordw.

Dla kazdego przypadku interferencji wyznaczano 4 korektory oraz szeregowano
te korektory w kolejnosci spadku odstepu wyjéciowej mocy sygnalu od mocy
szumu. Tak wigc na pierwszym miejscu ustawiano korektor o najlepszych
wlasciwoSciach szumowych, a na czwartym miejscu — najgorszy. Tabele 2, 3,
41 5 zawieraja kolejno dla kanalow z tabeli 1 liczby ile razy badane korektory byly
kwalifikowane na poszczegdlnych miejscach z rozbiciem na transmisje 2 kanalowa
1 3 kanalows. I tak dla przypadku wzajemnej interferencji 3 kanaléw o numerze
I w tabeli 1 odczytuje si¢ z tabeli 2, ze np. korektor 2 zostal 574 razy
zakwalifikowany jako najlepszy, 25 razy na drugim miejscu i jeden raz na trzecim
miejscu. Podobne dane dla kanalu o numerze 2 w tabeli 1 zawarto w tabeli
3 i.td.

Globalne liczby ile razy dany korektor byt klasyfikowany na okreslonym miejscu
zawarto w tabeli 6.



Poréwnanie korektorow kanatu 1

Tabela 2

. korektor 1 korektor 2 korektor 3 korektor 4
Miejsce
n=2 n=3 n=2 n=3 n=2 n=3 n=2 n=3
1 18 14 582 574 0 0 0 12
2 540 520 18 25 10 13 32 42
3 28 47 0 1 92 143 480 410
4 14 19 0 498 445 88 136
Tabela 3
Poréwnanie korektorow kanatu 2
. korektor 1 korektor 2 korektor 3 korektor 4
Miejsce
n=2 n=3 n=2 | n=3 n=2 n=3 n=2 n=3
1 0 0 366 348 0 0 234 252
2 18 32 234 252 20 22 328 294
3 394 371 0 0 206 216 0 13
4 188 197 0 0 374 362 38 41
Tabela 4
Poréwnanie korektoréw kanalu 3
. korektor 1 korektor 2 korektor 3 korektor 4
Miejsce
n=2 n=3 n=2 | n=3 n=2 n=3 n=2 n=3
1 178 116 422 399 0 0 0 85
2 418 398 172 191 2 3 8 8
3 4 86 6 10 60 68 530 436
4 0 0 0 0 538 529 62 71
Tabela §
Poréwnanie korektoréw kanalu 4
. korektor 1 korektor 2 korektor 3 korektor 4
Miejsce
n=2 n=3 n=2 | n=3 n=2 n=3 n=2 n=3
1 102 104 | 498 484 0 0 0 12
2 498 486 102 i1l 0 0 0 3
3 0 10 0 5 104 162 496 423
4 0 0 0 0 496 438 104 162
Tabela 6
Globalne poréwnanie korektoréw
Miejsce korektor 1 | korektor 2 | korektor 3 | korektor 4
1 532 3673 0 595
2 2910 1105 70 715
3 940 22 1050 2788
4 418 0 3680 702

1707
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6. WNIOSKI

Poczatkowo moze zaskakiwaé fakt, ze na pierwszym miejscu najczeSciej byt
klasyfikowany korektor 2, natomiast korektor 1 minimalizujacy blad $redniokwad-
ratowy najczgsciej byl na drugim miejscu. Korektory te jednak obliczono przy
zaloZeniu zerowej mocy szumu. Gdyby ta moc byla znana, to korektor 1 minimalizo-
walby zarowno wplyw interferencji jak i zaklocen. Podobnie zaskakuje fakt, ze
korektor 4 zdekomponowany z korektorami z decyzyjnym sprzezeniem zwrotnym
zostal az w 702 przypadkach zakwalifikowany na ostatnim miejscu za roéwniez
zdekomponowanym korektorem 3 z liniowymi prostymi korektorami w kanalach.
W powyzszych przypadkach zysk na stosunku mocy sygnalii do mocy szumu jaki daje
zastosowanie decyzyjnego sprz¢zenia zwrotnego jest tracony przez korektor wstepny.

Bardziej szczeg6lowa analiza wynik6w nie nasunela tu generalnych wnioskéw co
do obszaréw parametru b, w oraz v, w ktoérych okre§lony typ korektora jest
klasyfikowany na pierwszym miejscu. Dalo sie jedynie zuwazyé, ze dla wigkszych
warto$ci bezwzglednych parametru b, czyli dla wickszych przestuchéw korektor
4 czgsciej byl oceniany jako pierwszy. I tak na 595 przypadkdw wystapienia korektora
4 na miejscu pierwszym w 394 przypadkach zachodzito |b|]=0,5, w 201 przypadkach
bylo |b|=0.3, natomiast w zadnym przypadku nie zaszlo |b|=0.1.

72 [dB) 72 [dB)

-
=05 -0/

0)

Rys. 4. Zalezno$¢ n2 od b, w, v gdy f(2) jest takie jak dla kanatu 1 z tabeli 1

Przykladowe wykresy zaleznosci 52 (i-numer kanahu) od b, w oraz v pokazano na
rys. 4,5,6 oraz 7 kolejno dla przypadkdéw transmisji 2 i 3 kanalowych o funkcjach
interferencji migdzysymbolowych f(z) takich jak dla kanaléw w tabeli 1. Z od-
powiadajacych kanalom radiowym wykreséw na rys. 6 i 7 widaé, ze wlasciwosci
szumowe korektora 1 i korektora 2 s bardzo zblizone. Dla kanatéw telefonicznych
(rys. 4 i 5) korektor 2 daje wyraznie mniejsza moc szumu niz korektor 1. Korektor 1
znacznie lepiej koryguje interferenci¢ i jesli wejéciowa moc szumu nie jest zbyt duza,
‘zapewni on mniejsza stope bledéw. Srednie, uzyskane w eksperymencie kom-
puterowym, wartosci kryterium Q odniesione do pojedynczego kanatu dla po-
szczegblnych korektordéw i interferencii f(z) przy braku szumu zawiera tabela 7.
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Tabela 7

Poréwnanie bledéw Sredniokwadratowych

Tabela 1 korektor 1 |korektor 23| korektor 4
kanat 1 0,0106 0,0659 0,0307
kanat 2 0,0050 0,0599 0,0132
kanat 3 0,0432 0,0969 0,0290
kanat 4 0,0575 0,1249 0,2698

Korektory 2 i 3 posiadaja taka samg transmitancje i jednakowo koryguja
interferencje wielokanalowa. Mozna wigc powiedzie¢, ze z tych dwu korektoréw
lepszy jest korektor 2, poniewaz w zdecydowanej wigkszoéci przypadkéw daje on na
swoich wyjSciach mniejsza moc szumu. Na rys. 5 widaé, ze korektor 4 najkorzystniej
wypadt w korekeji interferencii wielokanalowej w przypadku gdy f(z) jest takie jak dla
kanatu 2 z tabeli 1. W tym przypadku szum na wyjsciach korektora 4 jest niewielki
podobnie jak na wyjsciach korektora 2 i jak widaé w tabeli 7 wskaznik jakoéci korekcji
Q jest dla korektora 4 okolo 3.5 razy mniejszy niz dla korektora 2 i okoto 2.5 razy wigkszy
nizdla korektora 1. W przypadku f'(z) jak dla kanatu 3 wskaznik Q jest najmniejszy dla
korektora 4, ale jak wida¢ z rys. 6 wladciwoéci szumowe tego korektora sa $rednie.

Nalezy podkreslié, ze otrzymane wyniki dotycza tylko waskiej klasy interferencji
dwu i trzykanalowych spelniajacych (11). W réznych sytuacjach otrzymano rézne
oceny korektoréw. Jak wynika z tabel od 2 do 5, oceny te w niewielkim stopniu
zalezaly od liczby kanaléw n. W tabeli 6 widaé, ze w zdecydowanej wiekszosci
przypadkow najlepsze wlasciwoséci szumowe posiadal korektor 2. Z kolei korektor
I najlepiej korygowat interferencje (za wyjatkiem kanatu 3). Tak wigc do wyboru
korektora dla kanaléw bardziej zaszumionych istotniejsze sa wyniki zawarte w tabeli
6, natomiast dla kanaldéw o niskim poziomie szuméw — wyniki zawarte w tabeli 7.
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J. KISILEWICZ

MULTICHANNEL EQUALIZERS COMPARISON

Summary

In the paper a 4 types of mullichannel equalizers for simultaneous intersymbol and interchannel

interference equalization in n-channels transmission systems are compared. Presumed intersymbol
interferences are equal for of » channels and interchannel interferences are equal for all caples of channels.
The propagation of white gaussian noise by equalizers and the mean square errors are compared.
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" Proces fotoemisji jest efektem nagwietlania (pobudzania) powierzchni krysztalu od-
powiednim promieniowaniem. Artykul ten analizuje przydatno$¢ réznych zrédet tego
promieniowania do fotoemisyjnych badai poiprzewodnikéw. W zakonczeniu podano
przykiady wykorzystywania poszczeg6lnych zakreséw promieniowania (od podczerwieni do
twardego promieniowania rentgenowskiego)

1. POBUDZENIA OPTYCZNE

Dla dhlugich fal pélprzewodniki sa wyraznie przepuszczalne, lecz dopiero po
przekroczeniu pewnego progu dlugosci fali 4, idac w kierunku krotszych fal, ogolnie
w bliskiej lub §redniej podczerwieni, wspolczynnik absorpcji (rys. 1) rosnie ostro
(a=~10% cm ™) [1]. Ten prog okrestany jako podstawowa krawedz absorpcji odpowiada
optycznemu pobudzeniu elektronéw z pasma walencyjnego do pasma przewodnictwa.

Optyczne pobudzenie moze by¢ rozwazane jako zderzenie ,,atakujqcego” fotonu
z elektronem w krysztale. W doskonalym krysztale prawdopodobienstwo przejscia
dla takiego procesu jest rowne zero, chyba ze zar6wno moment pe¢du jak i energia
zderzajacych si¢ czastek sa zachowane.

. h
Dla podczerwonego lub widzialnego promieniowania moment pedu fotonu 7 jest
og6lnie maly wzgledem momentu elektronu hk. To wyptywa z faktu, ze ten drugi jest
redu = a stala sieci a jest o wiele mniejsza niz dlugo$¢ fali 1 padajacego promieniowa-

nia. Stad w optycznym przejSciu tego rodzaju wektor falowy elektronu pozostaje
zasadniczo niezmieniony. (W odniesieniu do modelu pasmowego Ge mozna powie-
dziec, ze tu moga by¢ przejScia tylko pionowe). Z prawa zachowania energii mozemy
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Rys. 1. Widmowy rozkiad wspoltczynnika pochianiania o przez powierzchni¢ GaAs o orientacji (111)

wnioskowaé, ze w jakimkolwiek punkcie przestrzeni k, energia fotonu wywolujaca
optyczne pobudzenie musi by¢ réwna pionowej odleglosci miedzy pasmami w tym
punkcie. Prog optycznej absorbcji odpowiadalby stad minimalnej pionowej odlegto-
Sci miedzy krawedziami pasm, okre§lanej czasami jako przerwa optyczna. Na
przyklad w Ge i Si przerwa optyczna wystepuje przy k=0. Jest ona wieksza niz
zwykla Eg, gdyz maksimum pasma walencyjnego i minimum pasma przewodnictwa
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Rys. 2. Energelyczna struktura pasmowa stopu Si, ,.Ge, .
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sa w roznych punktach przestrzeni k. Tak jest zazwyczaj, lecz jest znanych kilka
wyjatkow (takich jak GaAs), gdzie obie przerwy sa rowne.

Znaleziono ekpserymentalnie, ze gdy zaznaczona zmiana wspolczynnika o wy-
stepuje przy A odpowiadajace] optycznej szerokosci przerwy, absorpcja jest wciaz
dajaca si¢ oszacowal (zmierzyC) nawet przy wigkszych dlugosciach fal. Ogon
absorpcji rozciaga si¢ do warto§ci hv w przyblizeniu rowne;j (tej najmniejszej) przerwie
pasmowej E; i jest on bardziej wyrazny przy wyzszych temperaturach. Takie
zachowanie wskazuje, ze prawa zachowania energii i momentu pedu zalamuja si¢
w rzeczywistym krysztale i nie pionowe lub nieproste przejacia zaczynaja by¢
mozliwe. W rzeczywistoéci, z powodu istniejacego w realnym krysztale oddziatywania
elektrondéw z drganiami sieci mamy co§, co moglo by¢ okreslone ,,problemem trzech
cial”: elektronu, fotonu i fononu bedacego kwantem energii drgan. Prawdopodobieni-
stwo przejécia dla tego procesu rosnie z liczba fonondéw, lub z rozszerzeniem si¢
pobudzania sieci do drgan, to jest z temperatura. Teraz prog absorpciji odpowiada
wspomaganemu fononami przejéciu na skos przerwy, z fononem przejmujacym
konieczng zmiang momentu elektronu, bez powigkszania energii elektronu. Absorp-
cja w podczerwieni, poza sko$nym progiem (w poprzek przerwy) moze mie¢ miejsce
przez wolne noéniki w pojedynczym pasmie. W Si lub Ge typu p (jak réwniez
i w GaAs (rys. 2 i 3)) przejscia moga tez powstawal w obszarze trzech energetycznych
pasm walencyjnych (tzw. wewnatrzpasmowe) w poblizu walencyjnego wierzchotka.
Taka absorpcja bedzie mierzalna tylko gdy koncentracje elektronow lub dziur sa
dostatecznie duze [2] [3].

E(eV) —

X
=—K  (100)

Rys. 3. Fragment energetycznej struktury pasmowej GaAs
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2. PODZIAL ZAKRESOW PROMIENIOWANIA

Do lat siedemdziesiatych nie bylo w zasadzie mozliwosci rozwoju glebokiej
spektroskopii emisyjne;j, zwanej tez ,rdzeniowq”, lub »atomowq” z powodu braku
odpowiednich Zrédet promieniowania w obszarach Sredniego, a gléwnie dalekiego
nadfioletu, oraz migkkich promieni X az do linij charakterystycznych.

Widmo rtgei i wodoru, silne w przedziale bliskiego nadfioletu koriczy si¢ na energii
(6—7) eV, powyzej ktorej znaczenie praktyczne maja linie: Xe (8,45 eV), Kr (10 eV),
Ar (11,34 eV), Ne 1 (16,8 eV), He I (21,2 eV), Ne II (26,9 eV), He 11 (40,8 eV).
Linie rezonansowe helu sg tak silne, Ze przekraczaja natgzenie promieniowania
synchrotronowego (rys. 4).

Hel [ Hell protln, synchrotronowe
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R . hv[eV]
prozniowy UV migkkie prom. X

Rys. 4. Poréwnanie widm promieniowania z klasycznych rédet i synchrotronu DESY o energii 7,5 GeV.

3. ZASTOSOWANIA ROZNYCH PROMIENIOWAN

Zrbdla promieniowania bliskiego nadfioletu stosowane sa do badania: przy-
progowych obszaréw wydajnoéci kwantowej, struktury gornych czgéci pasm wa-
lencyjnych i stanéw powierzchniowych. Energie hy rzedu kilkunastu eV uzywane
sa do analizy widm fotoelektronéw N (E) o rozpietosci kilku elektronowoltow.
Fotony linii rezonansowych helu stosowane sa do badania glebszych pam walen-
cyjnych.

Do wywotania fotoemisji elektronéw z glebokich pozioméw w atomach stosuje
si¢ promieniowanie rentgenowskie. Widaé wiec, ze przy stosowaniu klasycznych
zrodel $wiatla rozlegly obszar energii od 41 eV do ponad 103 eV byt niedostepny.
W tej sytuacji ogromne znaczenie mialy préby wykorzystania do badan fotoemisji
»ubocznego” promieniowania z akceleratoréw czastek elementarnych nazywanego
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ogblnie promieniowaniem synchrotronowym. Cho¢ obserwacje tego promieniowania
i proby uzycia go w praktyce byly juz w latach piecdziesiatych [3] [4], to dopiero prace
Codlinga [5] na synchrotronie 180 MeV daly wyniki z fotoelktronowej spektroskopii
atomowej.

Jako jedna z kilku zalet zrodel synchrotronowych w poréwnaniu z innymi
mozna wymieni¢ bardzo szeroki przedzial dysponowanych energii [6]. Cecha
ta jest bardzo istotna, bo oprocz znacznego rozszerzenia zakresu spektroskopii
wydajnosci kwantowych umozliwia ona wprowadzenie nowych fotoemisyjnych
metod badania struktury ciat krystalicznych. Mechanizm fotoemisji uzasadnia
bowiem fakt przydatnosci roznych przedzialow energii fotonéw do badania
roznych fragmentow struktury pasmowej przez spektroskopie elektronow. 1 tak
przedziatami hy bliskimi progéw fotoelektrycznych postugujemy si¢ przy okreslaniu
gestosci stanow w gbrnych czgéciach pasm walencyjnych, a nieco wyzszymi
hv do badania funkcji lacznej gestoéci stanow. Odpowiednio wysokie warto$ci
hy w zastosowaniu do niektérych pélprzewodnikéw i dielektrykow staly sig
dobrym narzedziem badania przede wszystkim gestosci  stanéw w  pasmach
przewodnictwa.

4. PERSPEKTYWY STOSOWANIA
PROMIENIOWANIA SYNCHROTRONOWEGO

SPEKTROSKOPIA STANOW POCZATKOWYCH 1 KONCOWYCH

Synchrotrony bedace doskonalymi zrodiami bardzo duzych energii fotonow,
pozwolily na rozwdj kilku kierunkéw w najnowocze$niejszej spektroskopii foto-
emisyjnej. Najwazniejsze z nich sa dwa: wspomniana wlaénie spektroskopia struktury
pasm przewodnictwa oraz glgboka spektroskopia stanow elektronowych w warst-
wach bliskich jader atomowych. Wyniki tej drugiej sa mniej adekwatne z powodu
duzej iloéci rozproszen jakiej doznaja ,rdzeniowe” elektrony w procesie fotoemisii.
Efekt ten rzutuje na otrzymane rozklady energetyczne ,wydobytych” elektronow.
Srednie energie promieniowania synchrotronowego stosuje sic w spektroskopii
stanéw poczatkowych i koncowych: Constant—Initial State Spectroscopy — (CIS’s)
and Constant — Final State Spectroscopy (CFS's). Obie te metody opieraja si¢ na
podobnych zasadach pomiaru, jak otrzymywanie energetycznych rozkladow foto-
elektronow (Energy Distribution Curves — (EDC's). Sa one symetryczne wzgledem
siebie, poniewaz w pierwszej wybiera si¢ staly, poczatkowy poziom energetyczny,
a zmiennymi sa energie stanéw koncowych i energie fotonow. W metodzie CFS
elektrony sa pobudzane z roznych stanéw poczatkowych do jednego koncowego.
Metody te moga si¢ rozwija¢ dopiero przy uzyciu synchrotronowych Zrédet promie-
niowania, poniewai zapewniaja one warunki ciagloéci energii i odpowiedniego
doboru zakresow energii hv. Jesli chodzi o podstawowa warto§¢ energii hv wokot
ktorej ustalamy przedzial zmian ahv, to w metodzie CIS pobudzajace promieniowa-
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nie powinno mieé energi¢ rzedu kilkudziesi¢ciu elektronowoltéw w celu mozliwie
wiernego odwzorowania struktury pasm przewodnictwa. Warunkiem tego jest
bowiem zachowanie energii pobudzonych elektronéw w ich »wedrowee” do
powierzchni krysztalu. Dotyczy to kwestii rozporoszen: na fotonach, w in-
dywidualnych zderzeniach elektron-elektron oraz przy oddzialywaniu ze wzbudzona
plazma elektronowa, ktéra ma swoje (zalezne od materiatu) energie progowe
— hv,. W czystych pélprzewodnikach krystalicznych dwa pierwsze rozproszenia
maja niewielkie znaczenie z powodu: a) duzej drogi swobodnej przy zderzeniach
z fononami oraz b) malych  strat energii W rozproszeniach na pojedynczych
elektronach. Niebezpieczefistwo wzbudzenia plazmonéw natomiast wymaga od-
powiedniego doboru zaréwno hv, jak i parametrow badanego krysztalu. Z tych
drugich najwazniejszym warunkiem sa wysokie energie hv przy mozliwie malych
pracach wyjscia ¢. (Na przyklad dla metali przejSciowych, niektérych pél-
przewodnikow z grupy A™ BY oraz telluru, zgrubnie szacowane hv, zawieraja
si¢ migdzy 20 a 30eV). Wtedy nalezy dobra¢ hv<hv,, lecz na tyle duze,
aby przedzial analizowanych energetycznych stanéw koncowych byl odpowiednio
szeroki. :

Badania cial statych metoda CIS nie sa jeszcze prowadzone na szeroka skale.
Jedna z pierwszych prac dotyczyla struktury pasmowej KCI [7]. Interesujace sa
zastosowania promieniowania synchrotronowego do badas zapoczatkowanych foto-
emisji z ciektych metali i polprzewodnikéw oraz z gazow w stanie stalym, na przyklad
z zestalonych gazéw szlachetnych. Uzyskanie racjonalnych wynikéw wymaga spel-
nienia co najmniej dwoéch warunkoéw: 1) bardzo duzych energii pobudzajacego
promieniowania, 2) wyboru materialdw o niskim ciénieniu par, badz stosowania (w
przypadku cieczy) mozliwie niskich temperatur, a korzystnie — wspdlistnienia tych
czynnikow, :

Wyzej podane warunki daja mozliwo$é zabezpieczenia przed podstawowa trud-
noscia w otrzymywaniu widma fotoelektronéw, jaka jest istnienie zjonizowanych
czasteczek par cieczy i gazdw, ktére moga silnie znieksztalcié mierzone prady
fotoemisji. Do kolektora (pomiarowego kondensatora sferycznego) dochodza (z fazy
gazowej) naladowane czgsteczki, ktére maja energie w ruchu uporzadkowanym
bliskie zeru, a w ruchu chaotycznym — zalezne od temperatury. Warunek 2 jest wiec
oczywisty. Zastosowanie natomiast bardzo duzej energii fotonéw (czyli promienio-
wania synchrotronowego) pozwala calkowicie uniezaleznié si¢ od nawet znacznych
»Pradéw termicznych”. Otrzymuje si¢ bowiem rozszerzone widma fotoelektronéw
w przedzialach duzych energii kinetycznych. Ucigcie rozkladu N (E) na wartoéci
energii odpowiadajacej kilkuwoltowemu hamujacemu polu, eliminuje prad nisko-
energetycznych, ujemnych czasteczek gazowych. Do interpretacji pozostaje szeroki
przedzial widma N (E) ilustrujacy gleboko polozone warstwy struktury pasm walen-
cyjnych. Ten dzial badar fotoemisji nie dysponuje jeszcze licznymi wynikami. Zatem
mozna powiedzie¢, Ze na zastosowania rozwojowe wysokoenergetycznej spektro-
skopii fotoemisyjnej skladaja sie: a) badania glebokich pozioméw energetycznych
elektrondéw w atomach, b) obszerne penetracije pasm przewodnictwa (spektroskopia
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CIS), c).oraz badania wlasciwosci rozmaitych struktur krystaliczych statych i cieczy.
Nalezy dodaé, ze promieniowanie synchrotronowe jest takze bardzo pozyteczne jako
zrodlo do kompleksowych fotooptycznych i fotoelektrycznych badan materii. Mozna
tu wymieniaé pomiary odbicia i absopcji w dalekim nadfiolecie oraz badania
wzbudzen ekscytonow w ciatach stalych i cieczach [8] [9] [10].

5. PRZYKLADY STOSOWANIA W BADANIACH FOTOEMISYJNYCH
POSZCZEGOLNYCH ZAKRESOW SZEROKIEGO
WIDMA PROMIENIOWANIA

Fotoemisja z roznych materialow wystgpuje przy roznych dlugos$ciach fal promie-

niowania pobudzajacego. Np. fotoemisja z platyny dopiero w nadfiolecie (2800 A).
Dla dielektrykéw granica fotoefektu zewngtrznego lezy w stosunkowo odleglej
dziedzinie nadfioletu. Metale alkaliczne za$ daja zjawisko fotoelektryczne juz
w éwietle czerwonym a nawet podczerwonym (A rzgdu 6.10% — 7.10% A). Np. praca
wyjécia ¢ dla Li wynosi 2,4 eV, dla Na 2,1 eV,dlaK 2,0eV, adla Cs 0,7 eV. Widzimy
wiec, ze dla powierzchni pokrywanych cezem, lub specjalnie preparowanych ¢ moze
by¢ mniejsza od 1 eV.
Postugujac si¢ przyblizonymi granicami diugosci fal zacznijmy od $redniofalowego
promieniowania podczerwonego (1.107% — 1,5.1075) m. W tym zakresie bada si¢ juz
fotoemisje ze specjalnie preparowanych (uczulonych) warstw na podiozu potprzewo-
dnikowym. Dominuja tu zwiazki o bardzo malej pracy wyjécia. W krotkofalowej
podczerwieni (1,5.1075 — 0,75.107%) m bada si¢ fotoemisj¢ z warstw np.
GaAs—Cs,0—Cs, z ktorych wykonuje si¢ fotokatody (fotoemitery) o ujemnym
powinowactwie elektronowym (Negative Emitters Affinity — NEA).

Ogolnie, mozna powiedzie¢, ze podczerwienn wykorzystywana jest do badania
metodami fotoemisji polprzewodnikéw pokrywanych (aktywowanych) cezem, barem
lub sodem; stosuje si¢ ja do wyznaczania (okreSlania) energetycznej struktury
powierzchni i warstw przypowierzchniowych (np. W—BaO; GaAs—Cs,0—Cs;
Ag—0O—Cs; Si(Cs/O); InP(Cs/O) i wielu innych zwiazkéw uczulonych na podczer-
wien). Promieniowanie widzialne (0,75.107° — 0,35.107%) m od dawna stosowane
jest do badania struktury pasmowej antymonkow alkalicznych Cs,Sb i (NaK);Sb
z nalozonym Cs. Badano zwiazki alkaliczne antymonu: Na,Sb, K,Sb, Rb;Sb, Cs,Sb.
Badano réwniez wieloztozone katody potasowe i sodowe, jak: (N a)—Na,S, S, Na;
(K)—KH, K-K; (K)—-K,0,K-Kitp. Przechodzac do zakresu bliskiego nadfioletu
(0,35.107¢ — 5.107%) m, czyli do energii fotonow hv<6 eV mamy mozliwos¢
przeprowadzania dokladnych pomiarow wydajnosci kwantowej Y polprzewodnikow
(na przebieg ktorej ma wplyw struktura pasmowa krysztalow) w funkcji energii hv.
W tym, zakresie bada si¢ obsadzone stany ponizej krawedzi (wierzcholka) pasma
walencyjnego i powyzej, czyli stany powierzchniowe. Przy pomocy wyzszych energii
fotonéw (6 eV<hv<12 eV) i stosujac monochromator prézniowy mierzy si¢
wydajnéé kwantowa w funkcji energii Y(hv) i krzywe rozkladu energetycznego EDC
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dla dowolnych wartosci energii hv w tym przedziale. Daje to mozliwoéé uzyskania
dodatkowych danych o rozkladzie ggstoéci stanéw w pasmie przewodnictwa i w pas-
mie walencynym. Bowiem przy takich energiach fotonéw mozna badaé nie tylko
pasma walencyjne i stany powierzchniowe w przerwie energetycznej, ale i strukture
pasmowa pasma przewodnictwa. Wykorzystujac linie rezonansowe, np. helu
(hv=21,2 eV) przeprowadza si¢ metoda fotoemisyjna pomiary krzywej EDC dla tej
samej energii promieniowania. Przy wymienionej energii mozna badaé energetyczng
struktur¢ pasma walencyjnego do glebokoéci kilkunastu eV liczac od krawedzi
pasma. : ' v

Stosujac promieniowanie o energii kwantéw z ,,dziedziny posredniej” (5.1078
— 1.1071%) m mozna uzyskaé fotoemisj¢ z bardzo malo wydajnych materialéw
w tym i z niektérych dielektrykéw.

Uzywajac linii rezonansowej promieniowania rentgenowskiego (1.107°
— 4.107*%) m mozna uzyska¢ krzywe EDC dla energii: hv=1254 eV (MgKa), 1487
eV (AlKa) i hv=5400 eV (CrKa) (Electron Spectroskopy for Chemical Analysis
— ESCA). Pozwala to na emisj¢ elektrondéw z glebokich orbitali w atomach,
w wyniku pomiaréw fotoemisyjnych ESCA (np. zwiazkéw A"BV! i ich zwiazkéw
trojsktadnikowych (mieszanych)).

Fotony o energii wyliczonych tu przedziatach energii hv mozna otrzymac
uzywajac promieniowania z synchrotronu lub z pierécieni magazynujacych (store
ring) [11].

Promieniowanie synchrotronowe jest efektywniejsze od rentgenowskiego promienio-
wania hamowania, gdyz daje wigksze natgzenie. Ostatnio uzywa si¢ go rowniez do
badan nie tylko w zakresie widzialnym, ale i w podczerwieni. Rys. 5 [12].
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Rys. 5. Rozklad spekiralny promieniowania emitowanego przez typowe Zrédio promieniowania
synchrotronowego
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ANALYSIS OF ELECTROMAGNETIC RADIATION IN
PHOTOELECTRON INVESTIGATION OF SURFACES

Summary

Possibilities of investigations of energetic structure of surface and surface layers of semiconductors
and their different compounds by photoemission methods using all regions of electromagnetic spectrum
(from different sources) from infrared to X —way were analyzed.
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INFORMACJE DLA AUTOROW

Redakcja przyjmuje do publikowania prace oryginalne, przegladowe i monograficzne wchodzace
w zakres szeroko pojetej elektroniki. Poniewaz KWARTALNIK ELEKTRONIKI i TELEKOMUNIKA-
CJ1 jest czasopismem Komitetu Elekironiki i Telekomunikaciji Polskiej Akademii Nauk, w zwiazku z tym na
jego tamach znajdujg si¢ prace naukowe dotyczace podstaw teoretycznych i zastosowan z zakresu
elekironiki, telekomunikacii, mikroelektroniki, optoelektroniki, radiotechniki i elektroniki medycznej.

Artykuly powinno charakieryzowac oryginalne ujecie zagadnienia, wlasna klasyfikacja, krytyczna
ocena (teorii lub metod), oméwienie aktualnego stanu, lub postgpu danej galezi techniki oraz oméwienie
perspektyw rozwojowych. .

Artykuly publikowane w innych czasopismach nie moga by¢ kierowane do druku w Kwartalniku
Elektroniki i Telekomunikacji w drugiej kolejnosci zgloszenia.

Objetoé¢ artykuiu nie powinna przekraczaé 50 stron po okoto 1800 znakéw na stronie.

Wymagania podstawowe: Ariykuly nalezy nadsylaé w maszynopisie pisanym jednostronnie lub na
wyraznym czarno-bialtym wydruku komputerowym, w 2 egzemplarzach, w jezyku polskim lub angielskim
wybranym przez autora. Tekst artykutu musi byé poprzedzony tytulem pracy, imieniem i nazwiskiem
Autora wraz z podaniem miejsca jego pracy. Wszystkie strony muszg mie¢ numeracje ciagia.

Sposéb pisania tekstu: Tekst powinien byé pisany bez uzywania wyrézniefl, a w szczegOlnosci nie dopuszeza
si¢ spacjowania, podkreélania i pisania tekstu duzymi literami z wyjatkiem wyrazow, ktére umownie pisze
sie duzymi literami (np. FORTRAN). Proponowane wyrdznienia Autor moze zaznaczyt W maszynopisie
zwyklym oléwkiem za pomocg przyjetych znakow adiustacyjnych) np. podkreflenie linia przerywang
oznacza spacjowanie (rozstrzelenie), podkreglenie linig ciagla — pogrubienie, podkreslenie wezykiem
— kursywa. Tekst powinien by¢ napisany z podwojnym odstgpem migdzy wierszami, tytuly i podtytuly
malymi literami. Marginesy z kazdej strony powinny mie¢ okoto 35 mm. Przy podziale pracy na rozdzialy
i podrozdzialy cyfrowe ich oznaczenia nie powinny byé¢ wigksze niz 111 stopnia (np. 4.1.1).

Spostb pisania tablic: Tablice powinny by¢ pisane na oddzielnych stronach. Tytuly rubryk pionowych
i poziomych powinny by¢ napisane malymi literami z podwojnym odstgpem miedzy wierszami. Przypisy
(notki) dotyczace tablic nalezy pisaé bezposrednio pod tablica. Tablice nalezy numerowac kolejno liczbami
arabskimi, u gory kazdej tablicy poda¢ tytul. Tablice umiescié na koficu maszynopisu. Przyjmowane sa
tablice algorytmow i programy na wydrukach komputerowych. W tym przypadku zachowany jest ich
oryginainy ukiad.

Sposéb pisania wzoréw matematycznych: Rozmieszczenie znakow, cyfr, liter i odstgpow powinno by¢
zblizone do rozmieszczenia elementéow druku. Wskazniki i wykladniki poteg powinny byc napisane
wyraznie i by¢ prawidiowo obnizone lub podwyzszone w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki
nad literami i cyframi, catkami i in. symbolami (strzalki, linie, kropki, daszki) powinny by¢ umieszczone
dokladnie nad tymi elementami, do kiorych si¢ odnosza. Numery wzoréw cylrami arabskimi powinny byc
kolejne i umieszczone w nawiasach okraglych z prawej strony. Nazwy jednostek, symbole literowe
i graficzne powinny byé zgodne z wytycznymi IEE (International Electronical Commision) oraz ISO
(International Organization of Standarization).

Powolania: Powotania na publikacje powinny by¢ umieszczone na ostatnich stronach tekstu pod tytulem

,Bibliografia”, opatrzone numeracja kolejng bez nawiasoéw. Numeracja ta powinna by¢ zgodna z odnos-

nikami w tresci artykutu. Przyklady opisu publikacji:

— periodycznej: F.Valdoni: A new millimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol.2, nr 5, p.553

— nidperiodycznej: K.Andersen: A resource allocation framework. XVI International Symposium.
Stockholm (Sweden), May 1991, paper A2.4



— ksiazki: Y.P. Tvidis: Operation and modelling of the MOS transistors. Mc Graw-Hill, New York 1987,
p-141-148

Material ilustracyjny: Rysunki powinny by¢ wykonane wyraznie, na papierze gladkim, lub milimetrowym
w {ormacie nie mniejszym niz 9x12 cm. Moga byé takze w postaci wydruku komputerowego.
Fotografie lub diapozylywy przyjmowane sa raczej czarno-biale w formacie nie przekraczajacym 10x15 cm.
Na marginesie kazdego rysunku i na odwrocie fologralii powinno byé napisane oléwkiem imig i nazwisko
Aulora oraz skrét tytulu artykulu, do kiorego sa przeznaczone.

Spis podpiséw pod rysunki i fotografie powinien byé umieszczony na oddzielnej stronie.

Streszezenia: Do kazdego artykulu musi ‘by¢ dotaczone streszczenie z tytulem ariykuhi. Streszczenia
(Summary) musza byé w jezyku polskim i angielskim. Streszczenie powinno wyjasnia¢ gtowny cel pracy,
wskazywa¢ korzysci i ograniczenia, mozliwe zastosowania i zalecenia dla dalszego rozwoju danej galezi
techniki. Objetos¢ sireszezenia nie powinna przekraczac 100 stéw, a jego treéé nie moze by¢ identyczna ze
»Wstepem”, lub ,, Zakoticzeniem”. Pod streszczeniami powinny by¢ podane stowa kluczowe.

Autorowi przysluguje bezptatnie 20 odbitek artykutu. Dodatkowe egzemplarze odbitek, lub caly zeszyt
Autor moze zaméwi¢ u wydawey na wiasny koszt.

Autora obowiazuje korekta autorska, ktéra powinien wykonaé¢ w ciagu 3 dni od daty otrzymania tekstu
z Redakcji i zwrocié osobiscie, lub listownie pod adresem Redakcji. Korekta powinna by¢ naniesiona na
przekazanych Autorowi szpaltachna marginesach ew. na osobnym arkuszu w przypadku uzupehien tekstu
wigkszych niz dwa wiersze. W przypadku nie zwrocenia korekty w terminie, korektg przeprowadza
Redakcja Techniczna Wydawcy.

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