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Z glebokim ubolewaniem zawiadamiamy, ze 17 grudnia 1994 r.
w wieku 91 lat zmart

Profesor Witold Nowicki

Profesor Witold Nowicki byl zatozycielem i wieloletnim redaktorem naczeinym
(1955—1985) Rozpraw Elektrotechnicznych — Kwartalnika Polskiej Akademii
Nauk, ktorego kontynuatorem jest obecnie Kwartainik Elektroniki 1 Telekomu-
nikacji.

W okresie przedwojennym Witold Nowicki byt pracownikiem dydaktycznym
w Politechnice Warszawskiej i Lwowskiej oraz nauczycielem w Panstwowej Szkole
Teletechnicznej w Warszawie. Byl takze pracownikiem naukowym w Laboratorium
Teletechnicznym przy Ministerstwie Poczt i Telegrafow a nastgpnie w Panstwowym
Instytucie Telekomunikacji.

W czasie wojny kontynuowal swoja pracg nauczycielska pracujac jednoczesnie
w Spoéldzielni ,,Grupa Techniczna”. Prowadzil dzialalno$¢ konspiracyjna. Zostal
aresztowany przez Gestapo i po pobycie na Pawiaku byl osadzony w obozie
koncentracyjnym w Sztuthofie.

Po odzyskaniu niepodleglosci objal stanowisko wicedyrektora Panstwowego
Instytutu Telekomunikacyjnego, ktore zajmowat do roku 1949. Jednocze$nie w roku
1945 zostal organizatorem i kierownikiem nowoutworzonej Katedry Przenoszenia
Przewodowego Politechniki Warszawskiej, przemianowanej pdzniej na Katedre
Teletransmisji Przewodowej. Od 1947 r. — jako profesor nadzwyczajny — kierowal ta
Katedra do roku 1970, kiedy zostala ona wlaczona do uczelnianego Instytutu
Teleelektroniki nazwanego p6zniej Instytutem Telekomunikacji. Byt dyrektorem tego
instytutu do.roku 1973, to jest do czasu otrzymania statusu profesora emerytowanego.

Profesor zwyczajny doktor inzynier Witold Nowicki byl wybitnym organizatorem
badan naukowych, znakomitym dydaktykiem, nauczycielem i wychowawca wielu
pokolen specjalistow telekomunikacji, w tym 16 profesoréw i docentéw. Byt autorem
ponad 160 publikacji i skryptéw, licznych ksiazek i wielu artykuléw zamieszczanych
w czasopismach naukowych, technicznych oraz w prasie codziennej. Publikacje te
dotyczyly czterech gléwnych obszaréw zainteresowan Profesora: podstaw teoretycz-
nych i technicznych teletransmisji, zagadnien spotecznych i gospodarczych telekomu-
nikacji, probleméw rozwoju maloseryjnego przemystu precyzyjnego, w szczeg6lnosci



telekomunikacyjnego, oraz zagadnien jezykoznawczych — w tym terminologicznych,
ze szczegOlnym uwzglednieniem terminologii telekomunikacii.

Profesor Witold Nowicki byt takze bardzo aktywny spolecznie, dzialal w Stowa-
rzyszeniu Elektrykow Polskich, ktore wyr6znito Go tytulem Czlonka Honorowego.
Byl czlonkiem rzeczywistym Towarzystwa Naukowego Warszawskiego oraz brat
udzial w wielu komitetach naukowych i technicznych, radach naukowych i zespotach
redakcyjnych.

Dzialalno§¢ Profesora byla wysoko oceniana. Zostal wyr6zniony wieloma na-
grodami i otrzymatl liczne odznaczenia panistwowe, resortowe i spoleczne, w tym
Krzyz Komandorski Orderu Odrodzenia Polski i Medal im. Mikolaja Kopernika
przyznany przez Polska Akademie Nauk.

Nad grobem Profesora Witolda Nowickiego na Warszawskich Powazkach
zgromadzito si¢ wielu Jego przyjaciol, uczniéw i wspdlpracownikéw. Zegnali tworce
polskiej teletransmisji, wspottworce polskiej telekomunikacji, naukowca, technika,
dzialacza gospodarczego i humaniste.

Zegnamy takze tworce i wieloletniego redaktora naszego kwartalnika.

Czes¢ Jego pamiecil

Rada Redakcyjna Komitet Redakcyjny
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Identyfikacja praktyczna modeli transmitancyjnych
na podstawie poczatkowej fazy odpowiedzi skokowej

STANISLAW SKOCZOWSK1
Instytut Automatyki Przemyslowej, Politechnika Szczeciriska

Otrzymano 1995.01.02

Autoryzowano do druku 1995.02.14

Przedstawiono uproszczona metodg identyfikacji modeli transmitacyjnych opa-
rta na dyskretnych pomiarach poczatkowej fazy odpowiedzi skokowej procesu. Przy
zatozeniu liniowosci i znajomosci opdzniania, metoda pozwala na oszacowanie rzedu
procesu i w konsekwencji takze pozostalych parametrow transmitacji na podstawie
dyskretnych wartoéci pary probek. W ogdlnosci, gdy nieznane sg rzedy licznika (m)
imianownika (n) transmitacji, metoda pozwala na identyfikacjg rzedu ,,zredukowane-
g0” r=n—m. Rozwazono szczegdlowo szacowanie parametréw modeli wieloinera-
cyjnych, szacujac takze ,rozrzut™ stalych czasowych. Wskazano mozliwosé iden-
tyfikacji parametréw modelu z jednokrotnym rézniczkowaniem rzedu (n) oraz
modelu oscylacyjnego. Przytoczono wyniki badan eksperynemtalnych oraz symulacji.

Stowa kiuczowe: modele transmitancyjne, modele wieloineracyjune, obiekty elektro-
termiczne.

1. WPROWADZENIE

Celem pracy jest wykazanie mozliwosci praktycznej identyfikacji modeli trans-
mitancyjnych za pomoca efektywnej metody [6] pozwalajacej juz w pierwszej fazie
odpowiedzi skokowej obiektu rzeczywistego, w czasie od zera do osiagniecia punktu
przegigcia, oszacowac na podstawie dyskretnych probek odpowiedzi rzad i pozostale
parametry modelu, przy zalozeniu liniowosci obiektu. W rozwazaniach teoretycznych
pomija si¢ wplyw zaklocen nalozonych w rzeczywistoéci na mierzona odpowiedZ
skokowa. Proponuje si¢ jednak [8] zwielokrotnienie pomiardéw i obliczen oraz
usrednienie wynikow tych obliczen, co jak wykazuja badania symulacyjne daje dobre
rezultaty w przypadku obecnosci zaklocen. Przytacza sie wyniki symulacji oraz badan
eksperymentalnych rzeczywistych obiektéw elektrotermicznych.
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Jakkolwiek rozw6j wspélczesnych metod identyfikacji idzie w kierunku analizy
statystycznej procesow stochastycznych i tu poczyniono olbrzymie postepy, to jednak
nie oznacza, ze metody deterministyczne jak np. oparte na badaniu odpowiedzi
skokowej powinny zostaé zapomniane, zarzucone i nie moga by¢ udoskonalane.
W tym przekonaniu utwierdza fakt stosowania w rozwigzaniach konstrukcyjnych
regulatoréw przemystowych samonastrajajacych wiasnie metod deterministycznych
identyfikacji uproszczonej [12]. Takie uproszczone metody moga mie¢ zastosowania
praktycznie dla celéw inzynierskich [3] i moga by¢ wykorzystywane w konstrukcjach
mikroprocesorowych regulatorow przemystowych.

2. MODELE TRANSMITANCYINE

Przy zalozeniu liniowosci lub po linearyzacji, mozna wyr6zni szereg typowych
praktycznych modeli proceséw stabilnych, reprezentowanych w ogélnosci przez
transmitancje

bs"+...+bs+b,

G(s)=
) st a,_ 18"+ +asta,

e . )

Przy tym, definiuje si¢ pojecie [13] éredniej stalej czasowej T, ktéra spelnia relacje

l -@+.-tp) —(6;+...+9,)
T n n ’

@

gdzie 6;,=R,[p], za$ p; sa biegunami transmitancji (1). Przy tym, dla obiektu
stab1lnego wazne sg zaleznosci

T=a" - - nnl 3)
n—1 3
igl( P igli
1 1 i
=>_— 4
T T T. @
1
5 N
®)
. 1 1
Tmin =min [ —S-; saney ‘—'5—"]
Definiuje si¢ tez wspotczynnik rozrzutu A, w postaci
T .
J=n—1 [Zmin A<l 6
7> 0< (6)

max
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co oznacza, ze poszczegodlne stale czasowe T; sa ,,rozpigte” pomiedzy T i T WE
zaleznosci

T,=A"1T, ., i=1,2, .., n )

ZauwazyC nalezy, ze w rzeczywistosci, poszczegélne stale czasowe T; w transmitancji
(1)moga by¢ zupelnie inaczej niz wg (7) roztozone, co istotnie komplikuje ten problem
w przypadku rzedow n>2. Podkresli¢ tez trzeba, ze operujac pojeciem $redniej stalej
czasowej T oraz 1, narzuca si¢ z gory poloienie biegunéw transmitancji (1).
W szczeg6lnodci, dla proces6w wieloinercyjnych

pi= _f;i—_v i=1,2,..,n, gdzie T,=T,,,
Zakladajac w dalszych rozwazaniach, ze opdznienie T w transmitancji (1) jest znane,
mozna zaniedbujac je wyrozni¢ 5 typowych modeli transmitancyjnych, ,,wywodza-
cych sie” z (1).
Istnieje szeroka klasa obiektow wieloinercyjnych pozbawionych z natury rzeczy
rozniczkowania, ktore moga by¢ w ogdlnosci charakteryzowane transmitancja

M(s)——k—— @®

(+sT)

llaa

Najprostsza popularna aproksymacja (8), rozpowszechniong dla celo6w inzyniers- |
kich, jest trojparametrowy model Kiipfmiillera

ke "z

Kis)= 14sT,°

®

Model (9) ignoruje zjawisko wieloinercyjnosci, wysoki rzad procesu zastepuje
rzgdem n=1, wprowadza sztucznie zastgpcze opéinienia T, 1 zastgpcza stala
czasowa T,

Spraw1a to, ze model ten moze obowiazywaé tylko w bardzo ograniczonym
zakresie — np. nie moze to by¢ jednoczeSnie model dla niskich i wysokich
czgstotliwosci. Te mankamenty nie wystgpuja w innym, poréwnywalnie prostym
modelu Strejca

k
A+sD™’

ktory jest tym lepszym uproszczeniem transmitancji (8), im mniejszy jest rozrzut
statych czasowych, to jest im A jest blizsze jednosci. Dla T,=T, i= 1...n, modele te staja
si¢ identyczne.

W przypadku proceséw, w ktérych wystepuje rozniczkowanie, najprostszym
1 z praktycznych wzgledow najwazniejszym bedzie model transmitancyjny z jedno-
krotnym rézniczkowaniem,

S(s)= 10)
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bs+b
D(s)=—L""0
= an
a procesy oscylacyjne, reprezentowa¢ moze model
kw?
0= 2w ran a2

Zauwazymy, ze w przypadku istnienia znanego opdznienia t, modele (8), (9), (10),
(11) i (12) moga by¢ prosto skorygowane przez uwzglednienie w transmitancji
dodatkowego czlonu e™*".

Z uwagi na popularno$¢ modelu (9) warto zwrdci¢ uwage na relacje parametrow
modeli (9) i (10) [10]. Na Rys. 1 przedstawiono typowa odpowiedZ skokowa procesu
wieloinercyjnego.

hith
k
h it At . J—
hit) At
tm
'Y P
ol5l Tz t, t

Rys. 1. Typowa odpowiedz skokowa procesu wieloinercyjnego. Styczna w punkcie przegi¢cia P wyznacza 7,
i T, modelu (9)

Przyjmujac a priori dla procesu z Rys. 1 model (9), z gory przesadza si¢ o tym, ze
zastepcza stata czasowa T, jest duza, opOznienie zastepeze T, jest duze i ze zastgpuje
ono zupelnie inaczej w rzeczywistoci przebiegajacy poczatek odpowiedzi skokowej
h(f). Gdyby pokazanej na Rys. 1 odpowiedzi h(f) przypisa¢ model (10), to na
podstawie [4] bedzie w przyblizeniu

t 2
ny~1+2n <?"') 13)

Z

zaokraglajac n, do liczby catkowitej n, bedzie

dla n=1 T=T,
= T, (14)

dla n>1 Tm—=i——["
J2n(n—1)
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Z Rys. 1 wynikaja proste zaleznosci

hP
’szvtm-——AI;— (1 5)
At J max
Ah k
(27>m~i' (16)
Dia modelu (10), wartos¢ &, jest okre$lona w postaci |
k] —p-@—D - (=1
hp—-kil e |:1+(n D+...+ @D . an
Po uwzglednieniu w (15), zaleznosci (13), (16) i (17), bedzie w przyblizeniu
n—1 - (m—1)""¢
~ L P 1)|:1+ n—D+..+——— |- 18
TZNTZ{ - =D+t (18)

Wzory (13), (14) i (18) wyrazaja przyblizone relacje migdzy modelem (9) i modelem

(10). Dane tych relacji, dla rzedéw n=1, 2, 3 i 4 pokazano w Tablicy 1, gdzie pod

kreska podano tez wartoéci dokladne, uzyskane na drodze obliczef numeryczanych [1].
Tablica I

Relacje migdzy parametrami modeli (9) i (10), w postaci stosunku 7/T,
i t,/T, dla réznych wartosci rzedu

n=1 n=2 n=3 n=4
T 1 0,398 0,282 0,230
T 1 0,368 0,271 0,225
z, 0 0,135 0,240 0,340
T, 0 0,104 0,218 0,319

Nalezy podkreslié, ze w przypadku duzego rozrzutu stalych czasowych w (8), silnie

maleje % oraz okreSlony na podstawie (13) rzad n,. Jednocze$nie obniza si¢ punkt

z

przegiecia P—c i maleje warto§¢ A, i czas £, Duzy rozrzut stalych czasowych T;,

i=1,...n, powoduje silne zmniejszenie Tmodelu (10), co ilustruje przykladowo Tablica
II dla rzedu n=3.

Tablica 11
Zaleznosé §redniej statej czasowej ;‘ od rozrzutu 1 dla modelu (10) przy
n=3
T,/T,T, 10/10/10 15/10/5 20/9/1 30/3/0,3
T 10 8,18 2,58 0,81
1 1 0,577 0,224 0,1
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3. SZACOWANIE PARAMETROW MODELI

Odpowiedz skokowa modelu liniowego o transmitancji (1) jest odwrotna trans-
formata Laplace’a jak nizej

h(t)=L"1 {@} . (19)

s
Wykonujac [13] dzielenie licznika transmitancji (1) przez mianownik, uzyskuje sie
w rezultacie szereg, ktorego wyrazy po podzieleniu przez s poddaje si¢ transformacji
odwrotnej. W efekcie uzyskuje si¢ szereg. Zaniedbujac op6znienie T, bedzie

r tr+1 tr+2

t
— _ — —_— — e _
h(t) bmr!_*—(bm"‘l bma,,_l)(r+l)!+[bm—2 bm—1an—1+bm(anv*1 an'—l)](r+2)'+
20)

gdzie r=n—m nazwiemy rz¢dem zredukowanym modelu (1). Szereg ten, dla
niewielkich wartosci argumentu ¢ jest silnie zbiezny.

Biorac stosunek dwu dyskretnych wartosci odpowiedzi skokowej i przyjmujac dla
uproszczenia ¢, = A, £, =24, gdzie 4 jest okresem prébkowania mierzonej odpowiedzi,
uzyskuje si¢ przyblizona zalezno¢ [7]

h(24)

iy S 1)

gdzie funkcja @ jest okreSlona
by 2n (4 by (T bu-y 2 4n? - 4\
B o ) O e Ol 2
R P I W P W =V S I )
LG 5O (o) rema o)

22)

a przyblizenie wynika z istoty metody, zwiazanej z dyskretyzacja odpowiedzi A().
Logarytmujac (21) mozZna napisaé

In®

r—roz—ln—2—=5r, (23)
gdzie
K24)
In——-=
h(4
ro= ln(2 ). 24)

Poniewaz funkcja @ dla niewielkich relatywnie okreséw probkowania (4/T) jest
w przyblizeniu réwna 1, to wzor (24) pozwala na do§¢ doktadne oszacowanie rzedu
zredukowanego r modelu (1), dzigki zaokragleniu 7, do liczby calkowitej. W rzeczywi-
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stoci blad &, okre$lany zaleznoscia (23) moze postuzy¢ do uzyskania dodatkowych
informacji np. o wielkosci rozrzutu w przypadku procesow wieloinercyjnych, dla
ktérych m=0, r=n.

Obliczajac w granicy n, wg. (24), gdy 4¢—0, mozna napisa¢ w ogolnosci (dla
dowolnego ¢,1 t,)

n —_— —_—
) 0]

i h(t+ A1) ln(l+Ah(t)>
proced _— = ]m_—__——-
"o 1AL s ln(1+A—t>
t t

n

N t .. An(t
zatem, w przyblizeniu n ~—— lim ——Q , skad
O g At
t—0
t
h(t)’

gdzie (=20 @5)

=h'(¢t .
1= (1) =

Zaleznoéé (25) wskazuje na zwigzek n, z pochodna odpowiedzi skokowej. Mozna
zatem sadzié o pochodnej znajac n, lub odwrotnie. Musi by¢ jednak spelniony
warunek aby czas ¢ byt relatywnie maty, o czym bedzie mowa w dalszej czeSci pracy.

Bazujac na rozwinieciu (20), mozna takze uzyskaé zaleznoSci wiaZace niektore
parametry modelu (1) ze stosunkiem probek #(24)/h(4). Po prostych przeksztalceniach,
uwzgledniajac tylko 2 pierwsze wyrazy rozwiniecia (20), mozna oszacowac §rednia inercj¢

_ n
T~ 26
r+1f,, h(4) 1 +bm_1’ (26)
4 h(24) b,
a wspolczynnik b, licznika moze by¢ oszacowany
hHA) {2\
~——={ =l 27
b h(2A)(A>r @7
Laczac wzor (26) ze wzorem (21), mozna napisa¢
by, n r+l
= r=——(1-9). 28
b=t — - (1-9) (8)

Analizujac budowe funkcji @, okre§lonej zaleznoscia (22), mozna zauwazy¢, ze
zarébwno licznik jak i mianownik tej funkcji moze by¢ z duza dokladnoscia
przedstawiony przez zastapienie funkcja wykladnicza typu e”*. Mozna bowiem napisac

ARG ey @)

P = i 29
AEEED
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Co uwzgledniajac w zaleznoscei (21), po zlogarytmowaniu pozwala wyrazi¢ blad J,
jako funkcje o selektywnie rozdzielonym wplywie zaréwno sredniej stalej czasowej
T jak i wspolczynnika b=b,,_,/b,, dla modelu o transmitancji (1).

1 n A4 A4
O, =r—r &—| —=—b—|.
r=rTo 1n2[r+l T br+1:| 30)
Inaczej przeksztalcajac (30), uzyskuje si¢ odpowiednik (28)
n 4,
brz——(r+)n2. 3D

Jakkolwiek wartoé¢ 6, mozna wyznaczy¢ na drodze pomiardwi identyfikacji rzedu r, to
jednak bez znajomosci stopnia rézniczkowania m i jednej z nieznanych wielkosci T albo
b, nie jest mozliwe oszacowanie parametréw modelu (1) dlatego, ze dla wyznaczenia
T'ze wzoru (26) niezbedna jest znajomo$é b i odwrotnie — dla okreglenia b ze wzoru (28)
lub (31), niezbedna jest znajomo$é T. Mozna zauwazy¢, iz w przypadku rozniczkowania
(m>0), moze by¢ 5,<0 za§ w szczegdlnosci, w przypadku braku rézniczkowania
(m=0), dla proceséw wieloinercyjnych, 6,>0. Stad jedynie wtedy, gdy wiadomo, ze
proces jest pozbawiony rézniczkowania istnieje pewnosé co do sposobu zaokragleniar,
do gornej liczby catkowitej. Majac informacje o tym, ze w procesie wystepuje d21a1an1e
rozniczkujace, nalezy dokonaé zaokraglenia do najblizszej liczby calkowitej.

3.1. SZACOWANIE PARAMETROW MODELI WIELOINERCYJNYCH 9]

Klasg tych modeli reprezentuja transmitancje (8) i (10). W tym przypadku n=r,
m=0, b=0, za§ oznaczony na podstawie pomiaru probek rzad n, wg (24) spelnia relacje

n=Ent{ng}. 32)

Blad ¢,, na podstawie (30) jest okreslony zaleznoécia

1 n 4
T e N a1 T 33)
za§ T, na podstawie (26) moze byé¢ oszacowane w przybliZzeniu
- n
T~ - 34
n+1 on h(4) 1 (34)
4 h(24)

Na podstawie (27) z uwzgl¢dnieniem (10), znajac T mozna oszacowaé wzmocnienie

modelu (10).
A TZA -
th(ZA)(Z) n!T". (35)
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Zauwazmy, ze Srednia stala czasowa, moze by¢ tez oszacowana na podstawie (33), gdy
znany jest blad o,.

Dla oszacowania parametréw modelu (8), niezbedne ]est oszacowanie wspolczyn-
nika rozrzutu stalych czasowych A oraz dodatkowo, niezb¢dna jest znajomos¢ jednej
ze statych czasowych T; np. T,;, lub T .. Czgsto w praktyce wymog ten moze byé
spetlniony, bowiem przykladowo stata czasowa termopary umieszczonej w komorze
pieca jako obiektu elektrotermicznego moze by¢ znana lub prosto okreslona. T, ;.
moze byc¢ takze z grubsza oszacowana na podstawie zalezno$ci wynikajacej z (3) i (6).
Mozna bowiem napisac

1
1 1 1+1+...+1‘;'—:1

T T,. n
I 1 14444271 (36)
T_ Tmin n
Na podstawie (36), dla 10, T—nT,,,, stad jest
- T
T>T,;,>—. 37N
n

Jest to jednak oszacowanie tym mniej dokladne im mniejszy jest rozrzut (im blizszy
jednosci jest wspolczynnik 1) — patrz Tablica II. W takich przypadkach lepszym
wyjsciem wydaje si¢ szacowanie stalej czasowej T,

Dla oszacowania T, niezbedna jest znajomos¢ A(co) to jest k. Mozna przyjac
[13], ze gdy odpowiedZz skokowa A(f) zbliza si¢ do k, to o jej przebiegu decyduje
juz tylko T,,. Wzmocnienie k¥ modelu (10) lub (8) mozna oszacowaé albo na

Ah . . -
podstawie (35), albo mierzac przyrosty (7) mozna stwierdziC wystapienie

Ah . . . .
<7> =q i mozna okre§li¢ odpowiadajacy temu czas ¢,,. Mozna wtedy napisac [9,

10] w przyblizeniu

2
kot i )
n,—1

m.

(38)

Znajac k oraz warto$¢ A(t,) i A(t,+A4f) jak to pokazano na Rys. 1, mozna
oszacowal T,

At
Toax® 7> (39)
In k—n(t)
k—h(t,+ 4t)

Dysponujac rzedem n, $rednia stala czasowa T oraz oszacowaniem albo T, albo
T. ., mozna na podstawie (36) napisa¢ rownania odpowiednio:

max?
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T
iy 4 A4 l—p—min_g
T

lub , (40)
ArT 1<1 nT >+ A4 1+1=0
T

ktére pozwalaja oszacowaé wspollczynnik rozrzutu A a zatem takze oszacowaé
poszczegolne stale czasowe modelu (8). Nalezy zauwazy¢, ze laczac wzory (33) i (36)
mozna wykazaé bezposredni zwigzek bledu 8, z wielkocia wspdlczynnika rozrzutu 1.
Przykladowo, dla T, jest

1 ANT+A+.. +A"71
()

Szczegblnym przypadkiem modelu M(s), wymagajacym specjalnego oméwienia jest
najprostszy, czgsto przydatny model dwuinercyjny M (s)

k
(A+sT)(A+sT,)"

M(s5)= “)
Jest on tym bardziej interesujacy, Ze na podstawie dodatkowej informacji pomiarowej
o wartoSci £, w ktérym to czasie osiagnigta jest maksymalna pochodna odpowiedzi
skokowej, mozna oszacowal warto§¢ wspélczynnika rozrzutu 1. Po dwukrotnym
zrozniczkowaniu A(f), uzyskuje si¢ rownanie

I tm

eT: e T._
T, — TI——O, @3)
na podstawie ktorego, stosujac (3) i (6) jest
Pt (44)
lub
t, 11+ 1
T2 1= “3)

a biorac pod uwage (33), mozna takze napisac dla modelu 42)

bl 1 1+,1 |
4 Amiity - G9

Nalezy zauwazy¢, ze wielkoSci ¢, T, §, moga byé uzyskane z pomiaréw dyskretnych
poczatkowej fazy odpowiedzi skokowej A(t). Jednak forma zaleznosci (44), (45) i (46)
jest uwiklana, stad analityczne wyznaczenie wspolczynnika A nie jest mozliwe. Majac
jednak na uwadze, ze 0<A<1, mozna zastosowaé przyblizenie dla funkcji logaryt-
micznej, co pozwala napisa¢ w przyblizeniu
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twq 1 (1=2Y
T~ "3\1+2
lub (Cy)
t,0,3 1/1—-2\2
2 - Im2x 14—
4 2 +3(1+,1>
. t, 1.0,3 . . ,
oznaczajac y=71 = 51112, mozna na podstawie (47) oszacowaé A, dla modelu
dwuinercyjnego
3y—2 3y—2\2

Tak wigc w przypadku n=2, stosujac model (42), rozrzut moze by¢ oszacowany takze

w czasie poczatkowej fazy odpowiedzi skokowej—juz wmomencie osiagniecia punktu

przegigcia, dla t=t¢,,. Gdy rzad n> 2, nie wydaje si¢ mozliwym efektywne rozwiklanie

skomplikowanych zaleznosci, prowadzace do rozwiazania analitycznego w postaci

wzoru na 4, bedacego odpowiednikiem np. (48). Przykladowo, dla n= 3, uzyskuje si¢
3im A — 3tm

e Ti i+ T 1Fa+r

3tm___ A2 1) A =4 (49)

e Titi+_p T 1Fit R

a dla n=4 bedzie

e a2 a4
¢ TiFitm+h_g Titarirn Al—A4)
4tm A3 4im 1 = 1_/13 . (50)

e TIFi+2+B_g T 1FA+12+2

Zaleznosci (49) i (50) moga by¢ wykorzystane do oszacowania A na drodze obliczen
numerycznych lub do sprawdzenia prawidlowosci oszacowania A na innej drodze.
Innym, mniej znanym modelem proceséw wieloinercyjnych jest model w postaci
transmitancji [11]

A9=—F

( T)‘
T 1+S“;
i=1 l

Ta sztuczna postac transmitancji narzuca z gory warto§¢ wspolczynnika rozrzutu,
uzalezniajac 1 od rzedu » jedynie

(1

1
=-——=, przy czym, zgodnie z (3) (52)
=i /n
T— T(”z'* b, (53)

Dla F(s), odpowiedz skokowa jest okreslona prosta zaleznoscia
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)=k (1 . ﬁ)” . (54)

Przyrownujac A"(£) =0, uzyskuje si¢ wzor dla modelu Ks)

tm_[(nt]

Zalezno$¢ (55) moze w trakcie identyfikacji dowolnego procesu wieloinercyjnego
postuzy¢ do sprawdzenia czy model (51) ,,pasuje” do badanej odpowiedzi gdyz
wmomencie ¢=t,, moga by¢ juz znane parametry Ti n. Dla poréwnania, w Tablicy II1
zestawiono przyktadowo wartoéci ¢,/T, dla réznych modeli.

Tablica 111
Przyktadowe wartoédci stosunku z,/T dla wybranych modeli wieloinercyjnych
t/T
Model Uwagi
n=2 n=3 n=4

S(s) 1 2 3 A=1

F(s) 1,0397 2,197 3,466 A narzucone, zalezne od n

Mys) | 1,207 gdy 1=0,2 - - Stosunek tm/;‘ silnie zalezy od 1

1,407 gdy 1=0,9

3.2. SZACOWANIE PARAMETROW MODELI OBIEKTOW WIELOINERCYINYCH
Z JEDNOKROTNYM ROZNICZKOWANIEM

Dla modelu transmitancyjnego okreslonego wzorem (11) odpowiedz skokowa
h,(t) mozna okre§li¢ jako sume

dh(t)

h()=b,——=+bh(1), (56)
. _ i1 1
gdzie h)=L"1 {; m} 57

co uwzgledniajac, dla r=A bedzie
4

_T' A\r—1 _4 A A1 1
h(4)=0b _—(n—l)'T<=> +b0{1—e T[1+?+...+<?> ——(n_l)!]}. (58)

Dla wyznaczenia analitycznego czasu t,, odpowiadajacego maksymalnej wartosci

h . ..
pochodnej d;,; )) =g, ktora to wielko§¢ moze by¢ w procesie identyfikacji

okre$lona, mozna na podstawie (58), dwukrotnie r6zniczkujac, napisaé
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dlhz(A)z(g)H e T [b,, /A)(,, _)_ I <_4>2<b _é_l)}
dA*  \T) Tr(u— DT -2\T T) @-Da-\T/\° T

(59)

11N

skad ¢, jest

, T(n—1)<2 b1'> THn—1)(n—2) \/(2 bT) bT—1
2 \1-»T 2(1-5T) T(n Tz(n—l)(n—2) ©0)

Zauwazmy, ze wartos§¢ ¢, moze byé uzyskana na drodze pomiaru w trakcie identyfikacji.
Takze na drodze pomiaru, dla okre§lonego 4, moze by¢ okreslony btad 6, =r—r,. Stad,
korzystajac z zaleznosci (31) i (60), mozna napisaé po przeksztalceniu rownanie

. ot, otz th
T( = 2>+T<’ nt = D= 2)) —

gdzie o =j (r+1)In2

(61)

Na podstawie (61) mozna oszacowaé $rednig stala czasowa modelu (11) a majac
T, mozna na podstawie przeksztalconej zaleznosci (59), obliczy¢ w przyblizeniu b

(3 -memals)
1n=2\T) (—D@E-2)\T
T 1 (t, 1 £ \2
n—z(?>_(n—1)(n—2)<?>

Znajac b i obliczajac na podstawie (27) b , szacuje si¢ b, = bb,, zgodnie z oznaczeniem
przyjetym w (28).

Warto przeanalizowaé zalezno$¢ bledu 6, w przypadku identyfikacji modelu (11).
Dla dowolnego rzedu n, przy Jednokrotnym rézniczkowaniu (m=1), odpowiedz
modelu (11) jest okreSlona przez (58). Zauwazmy, ze wystgpujacy w nawiasie
kwadratowym drugiego czlonu szereg jest ucictym na (n—1) wyrazie, szeregiem

(62)

rozwiniecia funkcji wyktadniczej e T,
Mozna zatem w przyblizeniu zastapi¢ wyrazenie w nawiasie kwadratowym,
a4

. 1 " .
wyrazeniem e T—Ry, gdzie Ry=—|=] jest reszta szeregu. Stosujac zatem od-
N N n' T

powiednie podstawienie

4 Ayt 1 -4 1[4V
[ (3 et Tl ©

w wyrazeniu okreslajacym h,(4) i obliczajac stosunek h,(24)/h,(4), bedzie po prostych
przeksztalceniach
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b
1+-24
@) -4 12
h(d) e T2" 5 (64)
4 1+-4
n
Logarytmujac (64), mozna okresli¢ blad 4,
1 2b4
114 n
5 —_=r— =~ =
. "o~z = ln1 ¥ (65)

Zalezno$¢ (65), podobnie jak (30) ukazuje selektywny wplyw na wartosé 8, zaréwno
Sredniej stalej czasowej T a co z tym zwiazane rozrzutu inercji, jak i wspblezynnika &,
okreslajacego ,,sile rozniczkowania”. Jak widaé, znak 8, moze byé rozny w zaleznoséci od
tego, ktory z tych wpltywow ma przewagg. Zalezno$¢ (65) jest zgodna w przyblizeniu
(jesli zastapi¢ dla matych x funkcje In(1 + x) przez x) ze wzorem (30). Wynika z tego, ze
majac informacje iz m=1, dla dowolnego #, identyfikowane r, nalezy zaokragli¢ do
najblizszej liczby calkowitej r. Reasumujac, procedura identyfikacji przyblizonej
modelu D(s) jest nastgpujaca: przy znanym okresie probkowania 4, na podstawie
pomiaréw hy(4) 1 hy(24) szacuje sig r, i r oraz b,. Nastepnie po uchwyceniu ¢,,, uznajac
np. za t,, chwile, w ktérej przestaje narastac¢ 44,/4, mozna oszacowaé z (61) Srednia stala
czasowa T, oraz ze wzoru (62) b a nastgpnie okresli¢ b, co koriczy procedure szacowania
parametrow. Zauwazmy, ze majac oszacowana warto§¢ b, mozna w dalszych krokach,
na podstawie (65) oszacowa¢ rozrzut stalych czasowych A podobnie jak w p. 3.1.

3.3. SZACOWANIE PARAMETROW MODELU OSCYLACYJNEGO

Dysponujac a priori informacja o tym, Ze proces identyfikowany jest oscylacyjny
typu (12) lub zakladajac, Ze dany proces moze by¢ aproksymowany modelem (12),
mozna po sprawdzeniu tego zalozenia badajac wg (24) rzad — oszacowaé parametry
transmitancji (12) na podstawie pomiaréw dyskretnych wartoéci odpowiedzi skoko-
wej h(f) oraz pomiaru czasu f,, dla ktoérego przyrosty Ah/At sa maksymalne.

Odpowiedz skokowa modelu (12) jest okre§lona zaleznoscia

sinw /1 — B> t)} i (66)

ho(t)=k[1 — g bt (coswo\/l —B%t+

2
Stosujac przyblizenia e*~1+x, cos~ 1 —XE, sinxx dla t=4, gdzie A4 jest relatywnie

1-p2

male, bedzie

hy(4)=k(1+B%) Q%A—z , 67



TOM 41—1995 Identyfikacja praktyczna modeli . .. 19

gdzie nieznane sa k oraz w, i B. Srednia stata czasowa T na podstawie (3) i (12) jest

= 1

T fo,’ (68)
mozna ja oszacowaé na podstawie zaleznoéci (33) lub (34) wyznaczajac uprzednio
rzad n,z (24).
Dodatkowe, niezbedne rownanie mozna uzyskac obliczajac ekstremum pochodnej po
czasie odpowiedzi A (f). Po zrézniczkowaniu (66) jest

dh(t) kw e Bt
dr J1-p2

Funkcja ta osiaga maksimum dla ¢=¢,

arcsiny/1— g2

tm = —w;\/l—Tﬁ-—Z_ “ . (70)

Czasowi t,, odpowiada warto§¢ odpowiedzi h(t,)=Ah, w punkcie przegiecia

sinw /1 — B2 . (69)

__ Barcsiny/1-—- 8%
:| (71)

hm=k[1—2ﬁe Vi~
Uwzgledniajac w (70) zalezno$é (68), mozna napisa¢ dla modelu oscylacyjnego (12)

tw arcsing/1—p?

T J1-p
Na podstawie (67) z uwzglgdnieniem (68), mozna by obliczy¢ w przyblizeniu k jako
funkcje pomierzonej h(A), obliczonego T i nieznanego f i wstawi¢ do (71) z uwzgled-
nieniem (72), uzyskuje si¢ skomplikowane réwnanie 3-go stopnia ze wzglegdu na
nieznany parametr f co nie jest satysfakcjonujace

i WL 42
2% r—ﬁZ(l— m_ )+ o,
20(A)T2)  2h(A)T?

gdzie h,, jest uzyskane w wyniku pomiaru dla t=¢,.

W tej sytuacji wydaje si¢ lepszym rozwiazaniem zastapienie prawej strony wzoru
(72) przez przyblizenie szeregu bedacego rozwinigciem funkcji arcsinx. Po przeksztal-
ceniach mozna napisa¢ prosta zalezno$¢ przyblizona

(72)

t
~0,78 2. 73)
B T (

Poniewaz czas ?,, jest oszacowany w drodze pomiaréw a T jest oszacowane na
podstawie (34), mozna w przyblizeniu oszacowa¢ B ze wzoru (73) oraz w, na
podstawie (68) a nastepnie z (67) mozna oszacowaé wzmocnienie k:
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2h )=, B
ks T

Zauwazmy, ze wzmocnienie k mozna réwniez oszacowaé na podstawie (35)
z uwzglednieniem (68)

A 8
th(zA) 5 BT (74)

4. UWAGI NA TEMAT WPLYWU ZAKLOCEN ORAZ DOKIADNOSCI
STOSOWANYCH PRZYBLIZEN

Istotnym problemem jaki si¢ pojawia przy stosowaniu w praktyce prezentowanej
metody identyfikacii jest minimalizacja wplywu zaklocen losowych, nalozonych na
odpowiedz probkowana. W tym przypadku, mozna zastosowaé [8] zamiast jednej
pary probek odpowiedzi skokowej, cala seri¢ uzyskana w trakcie probkowania jak to
przedstawiono na Rys. 2.

h, (4
hN

i

ty

Rys. 2. Ilustracja serii pomiar6w zakl6conej odpowiedzi 4,(f), dla minimalizacji wplywu zaklbces

Dysponujac seria N probek, mozna uzyskaé

‘N(]éﬁ D wynikow obliczen parametréw. Oznaczajac h;= h(t;) mozna napisaé
t.
i th;
o= tj ’ (75)
In -2

t,
J
gdzie i=k, k+1..k+N, j<i. Nalezy zadba¢ o to, aby #,.y nie bylo za duze.
W szczegblnym przypadku k=1, tak jak to przyjeto na Rys. 2.
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Przyktadowo, dla N=10, mozna uzyska¢ 45 wynikéw obliczen n,, ktére moga
zostaé usrednione po odrzuceniu warto$ci skrajnych.

Jednak w takim przypadku, zaleznosci stosowane do obliczen parametrow winny by¢
odpowiednio zmodyfikowane jak to przyktadowo uczyniono ze wzorem (24) podajac
(75). Jest to wazne w przypadku algorytmizacji obliczen w procesie identyfikacji.
Oczywiscie, dla sterowania moze by¢ zastosowany zupelnie inny okres probkowania.

Ten problem nie jest przedmiotem niniejszej pracy. W dalszej czgsci pokazane
zostana jedynie przyktadowe wyniki symulacji wptywu zaklocen.

W celu minimalizacji wplywu zakl6cen, mozna rowniez probkowaé zakl6cona
odpowiedz po przepuszczeniu jej przez filtr o znanej transmitancji (np. inercji I rzedu
o stalej T';) a w otrzymanym na drodze identyfikacji modelu, nalezy uwzgledni¢ fakt
dolaczenia filtru. Przy tym powinna by¢ spelniona nier6wnos$¢ T,,<T,. Problem
doboru wielkoSci T, stanowi odrgbne zagadnienie. Moze si¢ okazal, ze na skutek
relatywnie duzej szybkosci identyfikowanego procesu w stosunku do pasma czgstot-
liwosci zaklocen, ten sposob staje sie bezuzyteczny. Innym waznym problemem jest
zagadnienie doktadnoéci stosowanych przyblizen z uwagi na to, ze autorowi zalezalo
na uzyskaniu w miare mozliwosci prostych zaleznosci analitycznych przydatnych do
obliczen inzynierskich i mozliwych do interpretacji fizycznej. Istotnym dla tych
rozwazaf jest problem dokladnosci przyblizenia (21). Zauwazymy, ze dla modelu
S(s), wartosci stosunku A(24)/h(4) moga by¢ obliczone dokladnie, co pozwala na
poroéwnanie czynionych bledow, ktore to blgdy moga wynikac albo z uwzglgdnienia
skoniczonej liczby wyrazéw (20) dla modelu S(s), lub tez ze sposobu aproksymacji
typu (29) lub (63). Zatem, dla S(s) jest dokladnie

_2d[ 24 1 [24\2 1 [24\ 1
h(24) T 2\T (n—DI\T

S iy

Natomiast, rozwijajac w szereg wg (21) odpowiedz skokowa i uwzgledniajac 3 wyrazy
bedzie w przyblizeniu dla S(s)

2n 4 2n (A)Z
1— =t =
h24) . n+lT nt2\7

(76)

~ 77
h(4) " 4 4" A\?’ an
n+l1 2m+2)\T
a uwzgledniajac tylko 2 wyrazy, zalezno$¢ ta ulegnie dalszemu uproszczeniu

2n 4
h(24 n+lT

(24) ~2" . (78)
h(4) " 4
n+lT

Natomiast, stosujac aproksymacje typu (29), jest w przyblizeniu
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h24) . -n_4 (79)
7(d) ~2% mFiT :
za$§ przyjmujac podstawienie (63), bedzie
h(24) -4
2% T
h(4) e (80)

Przyjmujac, ze procentowa niedoktadno$¢ przybliZzenia, bedzie mierzona za pomoca

prostej zaleznosci
(h(2A)) (h(ZA))
5 h(ZA) _ h(A) dokiadne h(A) przyblizone

h(4) (h(2A)> ’ @D

h(4)
mozna oceni¢ i poréwna¢ powyzsze sposoby stosowanych przyblizen. W poniZszej
tablicy zestawiono przykladowo wyniki obliczed dla n=3, T=1, k=1, dla kilku
wybranych wartosci 4/T.
Tablica IV

Przykladowe wyniki bleddw procentowych, wynikajacych ze stosowanych przeksztalcen, dla réinych 4/T

Zaleno$¢ Przyblizenie Przyblizenie "Przyblizenie Przyblizenie
4/T dokladna 3-wyrazowe 2-wyrazowe wg (29) wg. (63)
(76) an (78) 79) (80)
h(24)
7(2; 0,1 7426173439 7,431016313 7,35135456 7421947891 7,238699344
0,1 - —0,0652% 1,0077% 0,0569% 2,524%
h(24
5}1((—4‘)) 0,25 — —0,705% 7,549% 0,357% 6,356%
0,5 - —12,62% 42,6% 1,486% 13,06%

Zdecydowanie najlepsze jest przyblizenie (79). Mozna tez zauwazy¢, iz maksymalny
czas f4 y (rys. 2) powinna spelniac relacje

t
k+N

T

(82)
co wynika takze z analizy rozwiniecia (20).
5. PRZYKLADY ZASTOSOWAN

Jako przyklady zastosowan prezentowanej metody zostana przytoczone miedzy
innymi wyniki szacowania parametrow 2 obiektow przemystowych elektrotermicz-
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nych a takze wyniki symulacji pracy regulatora samonastrajajacego PID, opartego na
prezentowanej metodzie szacowania parametrow.

5.1. PIEC ELEKTRYCZNY TYPU PEG at, 90 kW, PRODUKCIJI Z-DU ELTERMA

Do badan eksperymentalnych wykorzystano dane pomiarowe tzw. charakterys-
tyki rozgrzewu piecy produkowanych przez ELTERME w Swiebodzinie. Pomiary te
byly wykonywane zgodnie z PN-73/E-06209, i polegaly w tym przypadku na
rejestracji odpowiedzi A(f) pieca od mometu ¢=0, w ktérym zostala wlaczona pelna
moc grzejna, az do momentu osiagnigcia temperatury znamionowej pieca, uwzgled-
niajac tzw. czas rozgrzewu pieca. Niezbedne dane pomiarowe przedstawiono ponizej

h(4)~2,1°C 2~7,69°C/min h(t,)=870°C
h(24)~7,0°C t,,~20 min h(t,+ Af)=950°C
A=5min 1,~7,5 min At=30 min

W tym przypadku mozna bylo dokona¢ graficznej aproksymacji odpowiedzi A(¢)
i w przyblizeniu oszacowal na tej podstawie k~x1150°C i T,~140 min. Wyniki
obliczenr wg wzorow, ktorych numery podano, umieszczono w Tablicy V.

Tablica V

Wyniki oszacowanl parametréw modeli pieca PEGat.

Nr wzoru 13 24 32 34 35 38 39 40 7 48 36 36

n | T | k| k& [Tl 2 | Tow!| 4 | Tos| Toe

Warto§¢ parametru} 1,13 |1,737| 2 16,7 | 56 | 449 | 89 |0,103| 9,2 |0,122 76,8 | 9,37

Parametr n n

[ o

Jednostka — - - min | °C °C | min - min — min | min

Wyniki te pozwalaja na przyjecie alternatywnych modeli pieca PEG at 90 KW:

1150e="5s 1150
K()n—r N
Wy a0 SOF 167y
1150 1150
()~ M ()~ .
M)~ 9201589’ )~ 59370 +576.8)

Tu, jak i w nastgpnych przykladach, model M'(s) uzyskano stosujac zaleznosci
(39) i (40) dla oszacowania rozrzutu, za$ model M"(s), stosujac wzory (48) i (36).
Wzmocnienie k we wszystkich modelach swiadomie przyjeto takie, jakie wynikalo
z mozliwej do przeprowadzenia aproksymacp graficznej — co moze byc oczywiscie
dyskusyjne. Zauwazmy, ze obliczajac T ze wzoru (33), uzyskuje si¢ T=18,3 min,
co powoduje wzrost wzmocnienia k wg. (35) do 67,1°C. Zmienia si¢ tez wtedy
nieco A.
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5.2. SUSZARKA ELEKTRYCZNA PRODUKCIJI ELTRMA, TYPU SDM-IE,

Z TERMOPARA BEZ OSLONY
h(4)=1,7°C ~5,0°C/min h(t))=210°C
h(24)~25,8°C t,~16,75 min h(t,+ A46)=241°C
A4=4 min 7,72,9 min At=10 min

W tym przypadku réwniez oszacowano graficznie aproksymujac k~372 Ci T,~70
min. Wyniki obliczen przedstawia Tablica VI.

Tablica VI
Zestawienie wynikow oszacowan parametréw suszarki z termopara bez ostony
Nr wzoru 13 24 32 34 35 38 39 40 7 48 36 36
Parametr ny | ng n T k E ol To! 2 1 Toinl A | Towe | Toim

Warto§¢ parametru| 1,36 {1,745] 2 |13,76| 218 | 350 | 57,2 10,136 7,78 10,107 | 71,5 | 7,6

Jednostka — —_ - min | °C °C | min — min — min | min

Wyniki oszacowan, pozwalaja na przyjecie alternatywnych modeli suszarki:

372¢~ 29 372
K@) ~—— N
Wy SOarner
372 372
! z M’I z
MO~ a1’ & 576 15713)

* Obliczajac T na podstawie zaleznosci (33) uzyskuje si¢ wynik T~15,08 min.

5.3. SUSZARKA ELEKTRYCZNA PRODUKCI ELTERMA, TYPU SDM-1E,
Z TERMOPARA W FABRYCZNEJ OSLONIE

Jest to ta sama suszarka jak w p. 5.2, ale z termoparg w oslonie metalowe;j.

hA)y=7°C a=5,0°C/min h(t,)=202°C
h(24)~31°C t,~17,5 min h(t,+ At)=229°C
A=5min 7,~4 min At=10 min

Tablica VII
Wyniki oszacowan parametrow suszarki z termoparg w ostonie

Nr wzoru 13 24 32 34 35 38 39 40 7 33 37 36 36

Parametr 1o n, n T k E | Tox|l 2 | Toin | T | Toin | A | Tax

WartoSC pa-|
Fametru 1,46 12,147 3 4,65 | 61 205 | 57,8 10,203 2,37 | 6,34 | 2,64 | 0,20 | 62

Jednostka - - — | min | °C °C | min — | min | min | min — | min
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Roéwniez w tym przypadku oszacowano aproksymujac graficznie k= 372°Ci T, ~63 min.
Wiyniki obliczen przedstawia Tablica VII.

Na podstawie uzyskanych wynikdéw oszacowan, mozna przyjac alternatywne
modele przyblizone jak nizej podano. Stala czasowa T, obliczone na podstawie (7).

Model M"(s) uzyskano wychodzac z inercji Tna podstawie (33) i szacujac T,;, na
podstawie nierownosci (37).

372e™ % 372
Kox"—-—, SEO~x—-—

)~ T 68 O~ a6

372 372

M)~ M"(s)~ .
)~ 2370 + 511,81 +557,8)° O~ .60 +12.8)(1 + 562)

54. WYNIKI OSZACOWAN PARAMETROW MODELI PROCESOW LINIOWYCH
Z JEDNOKROTNYM ROZNICZKOWANIEM

W tym przypadku, dla sprawdzenia zalezno$ci przytoczonych w rozdziale 3.2,
wykorzystano dane uzyskane na drodze symulacji liniowych obiektow o jednakowej
stalej czasowej z inercja 3 i 4 rzedu oraz z jednokrotnym rézniczkowaniem, w postaci
transmitancji

b;s+1 bis+1
(1+5) (1+5*

przy zmianie wspolczynnika b,=0,1, 0,25, 0,5. Warto$¢ czasu f,, odczytano w przy-
blizeniu z wykresu A(f) a wyniki obliczefi ujgto w Tablicy VIII dla 4=0,2. Nalezy
podkreslié, ze wyniki moglyby by¢ lepsze, gdyby wzigto dane dla 4=0,1. Zwraca
uwage fakt duzych bledéw w oszacowaniu parametréw dla n=4 i malego b,.
Tablica VIII

Wyniki oszacowan parametréw we? z jednokrotnym rézniczkowaniem

D (s)=

D (s)=

rzad n=3 n=4
b, 0,1 0,25 0,5 0,1 0,25 0,5
h(4) 0,0028 0,0052 0,0093 0,0002 0,0003 0,0006
h(24) 0,0133 0,0213 0,0347 0,0015 0,0026 0,0044
é, (23) —0,2479 —0,0138 0,1 0,0931 —0,1155 0,125
Ly, 1,9 1,72 14 28 2,65 24
3(61) —2,578 —0,143 1,04 1,291 —1,6 1,74
T (61) 1,04 1,05 0,9977 1,085 0,943 0,948
b (62) 8,47 3,152 1,962 2,62 5,76 2,346
b, (27) 0,118 0,254 0,4985 0,16 0,208 0,451
b, (28) 0,999 0,80 0,978 042 1,19 1,15
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5.5. WYNIKI OSZACOWANIA PARAMETROW OBIEKTU OSCYLACYINEGO

Podobnie jak w p. 5.4 postuzono si¢ probkami uzyskanymi na drodze symulacji
liniowego obiektu oscylacyjnego (12) dla kilku wybranych wartosci f i w,, dla
wzmocnienia k=1 i 4=0,2 oraz 4=0,5. Wyniki obliczef zestawiono w Tablicy IX.

Tablica IX
Wyniki oszacowan na podstawie danych z symulacji odpowiedzi skokowej obiektu oscylacyjnego (12)
rzad =01, w,=0,3, =333 B=0.2, ,=0,2, T25 B=04, 0,=02, T=125
4 0,2 0,5 0,2 0,5 0,2 0,5
h(4) 0,00179228 | 0,01111751 | 0,00079564 | 0,0049299 | 0,00079943 | 0,00486526
h(24) 0,0071349 | 0,0437848 | 0,00316445 | 0,01941268 | 0,00313115 | 0,01891
n, 1,99245 1,977588 1,991758 1,97736 1,98416 1,95853
L, ~49 ~4.9 ~7,0 ~7,0 ~6,3 ~6,3
T (34) 27,36 21,60 23,43 21,41 12,08 11,44
T (33) 27,26 21,46 23,34 21,24 12,14 11,59
B (73) 0,14 0,17 0,23 0,25 0,407 0,429
@, (68) 0,26 0,27 0,185 0,187 0,03 0,204
k (67) 1,29 1,165 1,10 1,063 0,82 0,79
k (74) 1,32 1,218 1,16 1,148 0,967 0,965

Trzeba podkreslic, ze zrodlem bledow oszacowania, moze byé zbyt grube przybliZzenie
dla wartosci f — wzor (73).

5.6. PRZYKLAD ZASTOSOWANIA PREZENTOWANE] METODY IDENTYFIKACI]I
UPROSZCZONE] DO SAMONASTROJANIA REGULATORA PID [8]

Opracowano program symulacyjny ukladu regulacji stalowartoSciowej obiektu
rzedu 1, 21 3, zmozliwoScia nastawienia poszczegolnych statych czasowych T, T,i T,
wyposazonego w model inercyjny elementu wykonawczego przed obiektem i w model
filtru inercyjnego za obiektem, z nastawialnymi stalymi czasowymi, umozliwiajacymi
losowe zaklocenie probek w trakcie identyfikacji i sterowania po samonastrojeniu.
Program symulacyjny umozliwia rOwniez wprowadzenie nieliniowosci przed lub za
obiektem, wprowadzenie histerezy oraz bledow przetwornikow A/C i C/A. Mozliwe
jest tez wprowadzenie dowolnego kryterium doboru nastaw regulatora PID dla
samonastrojenia. ‘

Samonastrojenie regulatora PID nastgpuje automatycznie w pierwszej fazie
rozruchu ukladu regulacji, dla danej wartosci zadanej wielkosci regulowane;.

W programie symulacyjnym wykorzystuje si¢ seri¢ pomiaré6w zgodnie z idea [8]
opisang w p. 4 a wyniki obliczen sa odpowiednio usrednione a w nastepnym etapie
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identyfikacji optymalizowane tak, aby odpowiedz modelu zidentyfikowanego i prze-
bieg ,,rzeczywisty” wg. probek byly sobie najblizsze wg okreslonego kryterium [9].

Na Rys. 3 pokazano zaklocony przebieg odpowiedzi skokowej obiektu rzedu n=3
o statych czasowych T, =12, T,=10i T,=81i wzmocnieniu k= 1. Wyniki identyfikacji
parametréw bez optymalizacjin=3, n,= 2,16, T = 14,404, k = 215,265 i po optymalizacji
n=3,T=9,83,k=0,97. W przypadku silnych zaklécen, widoczne s efekty optymalizacji.

y(ti A

0.4000 - .
faza identyfikacji faza regulacji .
odpowiedz skokowa

0.2000 |- . iy .

0.0000

-0.0500 ! } 1 ] Ly

0.000 5.000 10.000 15000 t

Rys. 3. Symulacja identyfikacji na podstawie odpowiedzi zakt6conej
n=3; n,=2,16; T=14,404; k=215,265C

Na Rys. 4 pokazano przykltadowo przebieg pracy uktadu symulacyjnego z samona-
strojeniem regulatora PID, sterujacego zaklécony obiekt 3 rzedu. Faza I zaznaczona
na Rys. 4 stanowi fazg identyfikacji — w tym czasie sterujacy jest staly, maksymalny.
Krzywa a jest przebiegiem wielkoéci regulowanej a krzywa b ilustruje wielkos¢
sterujaca. Faza 1II jest faza regulacji za pomoca regultora PID nastrojonego na
podstawie identyfikacji przeprowadzonej w fazie 1.

y(t)A ult)
1.0500 -

[

0.8000

0.6000

T

0.4000

1

0.2000

— il
> I 1 I 1 [
10000 20000 30000 40000 50.000 60000 t

-0.0500
0.

Rys. 4. Symulacja regulacji z samonastrojeniem
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6. UWAGI KONCOWE

W pracy pokazano, ze mozliwe jest efektywne w praktyce oszacowanie rzedu
zredukowanego r=n— m, modelu liniowego o transmitancji (1) oraz rzedu n proceséw
wieloinercyjnych lub oscylacyjnych, na podstawie odpowiedzi skokowej juz na samym
jej poczatku. Wskazano na cisly zwiazek tak identyfikowanego rzedu n, z pochodna
odpowiedzi skokowej. Poniewaz prezentowana metoda oparta jest na wykorzystaniu
dyskretnych wartoéci odpowiedzi, nadaje si¢ ona szczeg6lnie do zastosowan w ukla-
dach dyskretnych. Wykazano, ze na podstawie warto$ci oszacowania rzgdurlub n,
mozna sadzi¢ o wielkoSci rozrzutu statych czasowych i w efekcie, mozna te stale
czasowe oszacowac.

Dzigki znajomosci rzedu, dysponujac dodatkowymi informacjami uzyskanymi
na drodze pomiaréw, w szczegblnodci, znajac warto§¢ czasu ¢,., dla ktoérego
odpowiedz identyfikowanego procesu osiaga maksymalna pochodng, mozna
oszacowal pozostale parametry liniowych modeli. Przy wzroscie rozrzutu stalych
czasowych procesu maleje rzad n, i w szczegblnie, gdy T, —0, nastepuje
obnizenie rzgdu o jeden. Poniewaz fizykalnie uzasadnione jest operowanie
rzedem catkowitym, stad zgodnie z zaleznoscia (32), bledy metody w szacowaniu
rzedu sa bardzo mate, jezeli tylko spelnione jest zaloZenie o znajomosci czystego
opéznienia identyfikowanego procesu [7]. Nalezy podkrefli¢, ze istota prezen-
towanej metody opiera si¢ na dyskretnym proébkowaniu co tworzy blad 4§,
ktory powigksza si¢ ze wzrostem rozrzutu gdyz wtedy maleje S§rednia stala
czasowa T. Stosunek A/T winien spelnia¢ nieréwnosé 4/T<0,5 aby bledy
odtwarzania A(f) byly male.

Nalezy zauwazy¢, ze przy wzrofcie rozrzutu statych czasowych, silnie maleje
frednia stala czasowa T, co w konsekwencji powoduje gwaltowne (w potedzie n)
obniZenie wzmocnienia. Mozna zatem, analogicznie jak o $redniej stalej czasowej
T, méwi¢ o $rednim wzmocnieniu k. W szczegdlnoéci dla proces6w wieloinercyjnych
mozna tak interpretowa¢ stusznie podnoszone w [3] niezgodnosci k=h(c0) i T,
uzyskanych na podstawie zarejestrowanej odpowiedzi skokowej A(f) z tymi
parametrami, wyznaczonymi dla modelu (9) w drodze identyfikacji innymi
metodami. '

Doktadnoé¢ prezentowanej metody w odniesieniu do innych parametréw niz r lub
n, nie jest wysoka, ale moze okazaé si¢ wystarczajaca dla budowy przyblizonych
modeli realnych proceséw dla celéw sterowania nimi. Zaleta metody moze okazadé sie
szybkoS§¢ uzyskania oszacowan. Procedura identyfikacyjna moze wykorzystaé za-
miast 1 pary prébek, seri¢ wielu par, dajacych serie wynikow, co po u$rednieniu
i optymalizacji moze by¢ skutecznym sposobem na minimalizacje wplywu zaklocen
losowych natozonych na przebieg probkowanej odpowiedzi A(f). Przytoczone przy-
klady zastosowan proponowanej metody do identyfikacji proceséw elektrotermicz-
nych daly wyniki pozytywne. Nalezy tez podkreslié, ze symulacje wykazaly iz moze
ona by¢ zastosowana dla celéw adaptacji lub autotuningu regulatora.



TOM 41—1995 Identyfikacja praktyczna modeli . . . 29

BIBLIOGRAFIA

1. W.Findeisen: Technika regulacji automatycznej, PWN, Warszawa 1969

2. W.L obod zinsk it Wybrane zagadnienia estymacji parametréw uproszczonego modelu matematy-
cznego piecow oporowych jako obiekiow regulacyi temperatury. Czesé 1 i 2. Prace Przemystowego
Instytutu Elektroniki Nr 103, 1987, str. 53—81; Nr 106 1988, str. 19— 64

3. M. Pachter, JJ. D’ Azzo, LE. Buzogany: Second-order system models of high-order
plants. Int. J. Systems Sci. 1994, vol. 25 No 10 pp 1653 — 1662

4. S. Sk o czowski: Dwustawna regulacja temperatury. Warszawa 1977

5.8. Skoczowski: Einige Bemerkungen zur Approximierung von Regelstrecken mit Ausgleich.
Regelungstechnik. Vol. 31. 1983, pp. 321 —234

6. 8.8 k o cz 0 ws k i Einfache Modelle der Temperaturregelstrecken und ihr Brauchberkeitsmass. Proc.
10th UIE Congress, 1988, Stockholm, Sweden.

7. 8. Skoczowski Metoda uproszczonej identyfikacji parametréw modelu Strejca na podstawie
Dplerwszych probek odpowiedzi skokowej. Kwartalnik Elektroniki i Telekomunikacji, 1992, 38, z. 2/3, str.
193—303

8. 8.8k o ¢z o w s k i Prosta metoda szybkiej identyfikacji rzedu modelu wybranych obiektow elektroter-
micznych. 1 Sympozjum Symulacje, Pomiary i Diagnosiyka w Elektrotermii. Bialystok 1992,
Wydawnictwo Politechniki Biatostockiej, str. 143 —152

9.5.8koczowski, A Osadowski: 4 simple identification method for the order of the Strejc
model and its application to autotuning. Preprints of the SICICA’94, IFAC, Budapest, Hungary, June
8-10, 1994, pp. 354—360

10. 8. Skoczowski: Estimation of the order and the spread of time constants for multi-time lag
processes using step responses. First International Symposium on Mathematical Models in Automation
and Robotics. September 1—3, 1994. Miedzyzdroje, Poland pp. 351 —357

11. 1.8 p o n e r: Kontinuierliche Steuerungen. VT Berlin 1981

12. L. T r y b u s: Regulatory wielofunkcyjne. WNT, Warszawa 1993

13. N.-8. X u: Approximate evaluation of the sampled model parameters for a linear continuous-time system
with relatively small sampling period, Int. J. System Sci. vol. 20, 1989, pp- 811—838

S. SKOCZOWSKI

A SIMPLE METHOD FOR IDENTIFICATION OF TRANSFER FUNCTION BASED
ON THE INITIAL PHASE OF STEP RESPONSES

Summary

An approximate method for parameter identification of linear model transfer function is presented.
The order and consequently the remaining parameters of the model are determined from the process step
response initial stage approximated by a parabola. Some test results of identification of selected
electroheated control plants are presented. The method applicability to the autotuning of PID controlers is
demonstrated by means of simulation techniques.

Key words: model transfer functions, process step response, electroheated control plants.






KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACII. 1995. 41, z. 1. ss. 31 —44

Self-recovering property of convolutionally encoded
continuous phase modulation

PIOTR TYCZKA

Instytut Elektroniki i Telekomunikacji, Politechnika Poznariska

WITOLD HOLUBOWICZ
Francusko-Polska Wyzsza Szkola Nowych Technik Informatyczno-Komunikacyjnych

Received 1994.11.30

Authorized 1995.03.20

In this paper, we study convolutionally encoded Continuous Phase Modulation (CPM)
schemes obtained using the matched encoding concept. We define the, so called, self-recov
ering property of a matched encoded scheme which is a useful feature from the practical point
of view. It is shown that only some of the coded CPM schemes studied by us are
self-recovering. The influence of the transmitter structure on the presence or absence of the
self-recovering feature is discussed.

Key words: CPM schemes, convolutional codes, matched encoding technique, feedback-free
modulator, transmitters.

1. INTRODUCTION

Trellis coding techniques, firstly applied to memoryless modulations such as
M-ary PSK and M-ary QAM [1], have been more recently used also to modulations
with memory. In particular, trellis-coded Continuous Phase Modulation (CPM) is
often studied due to its constant envelope and small bandwidth requirements [2].
Combining coding with CPM allows to achieve an additional coding gain which is of
practical interest, especially in satellite and mobile communication systems.

Among different encoding methods which appeared in the literature, we study one
of them — the matched convolutional encoding technique [3]. This idea was developed
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for MSK modulation [3] and then applied to Tamed Frequency Modulation (TFM) in
[4, 5]. Matched encoding approach is based on the observation that for a given CPM
modulator, combining with it different convolutional encoders with the same number
of states may yield the optimum Viterbi receiver with different number of states. It
means that the number of states in the optimum Viterbi receiver is determined not only
by the number of modulator states and the number of encoder states, but also depends
on the structure of the modulator and the encoder. This technique leads to defining
encoders matched to a given CPM scheme in a given class of codes, i.e. codes having
the same rate and constraint length. For a given modulation with memory, matched
code is understood as a convolutional code choosen in such a way that, when
combined with this modulation, the resulting receiver for the coded modulation has
the smallest possible number of states. As it was shown in [5], in some cases it is even
possible to find combinations which result in optimum receivers with smaller number
of states than that of the uncoded modulation scheme.

The objective of this paper is to analyze the structure of the transmitter, treated as
a finite-state machine, from the point of view of the sensitivity of its operation to an
improper phase (or, in general, state) synchronization in the receiver. Similar problems
have been earlier studied in the literature. One well-known example of a similar nature is
the rotational invariance of signals, such as, for example, the trellis modulated signals
(TCM) [6— 8]. In that case, the codes and the modulated signals have been selected while
keeping in mind the phase ambiguity typically present at the output of the carrier recovery
circuit in the receiver. In the context of convolutionally encoded CPM signals, such as
those analyzed in our paper, it has been earlier observed [4, 5] that matched coding allows
the receiver to consider during the reception process only one part (usually 25% or 50%)
of the full set of states' and not all of the as it is the case in amore traditional receiver. In
order to exploit this feature in the receiver, the transmitter must be correctly initialized, so
it must start its operation from one of them, so called, ““basic states’ (defined in the sequel
of this paper). In this paper, we examine the situation when this initial synchronization has
not been achieved. It is shown that two types of behaviour of the transmitter are possible.
Either it automatically returns to one of the basic states or it permanently remains outside
the set of basic states. In the former case, the scheme is called self-recovering. We analyze
this phenomenon for convolutionally encoded CPM schemes with or without feedback
and we show that the self-recovering feature is inherently dependent on the structure of the
transmitter and is independent of the set of transmitted signals.

The outline of this paper is the following. Section 2 describes the coded CPM
system analyzed and the concept of matched codes. Next Section defines the
self-recovering property and discusses it in the context of a feedback-free CPM
modulator. Section 4 is devoted to the problem of concatenation of an equivalent
convolutional encoder with a modulator having feedback. A more general discussion
of conditions required for the self-recovering property in different transmitter
structures is conducted in Section 5. The last Section contains conclusions.

! The full set of states is understood here as the Cartesian product of the set of modulator states and the
set of encoder states.
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2. MATCHED ENCODING OF CPM

Let us consider a coded communication system with CPM. Throughout the paper
we will assume TEM [9] as an example of a CPM scheme. Fig. 1 shows the block
diagram of this system. G is a rate k// binary convolutional encoder generating the
code C;. At time ¢, a k-tuple of bits a,=(a?, ..., a®) produces in Ituple of bits
b, = (bY,...,bY), called a branch in the trellis of Cg. The code word b, is serially
transmitted to a TFM modulator which consists of a 3-tap transversal filter with the
transfer function 7(D)=(1+D)?4, a pulse shaping filter and a VCO of the
continuous-phase type.[5]. The TFM modulator can be represented as an 8-state
sequential machine shown in Fig. 2 [5]. States are labeled by the excess-phase 6()
values at the symbol transitions viewed modulo-2x and 6(¢) is measured against the
frequency corresponding to data sequence ...,—1,—1,—1,... (i.e. not against the center
frequency). The phase takes on one of the six values: {0, +n/4, +3n/4, n}. In two
cases, when the same value of phase corresponds to two different states, the states have
been labeled 0 and 0, = and 7". _

While trying to find good combinations of a convolutional code and CPM
modulation, we must avoid catastrophic combinations which would result in
a catastrophic combined state diagram. This issue is related to the presence of
feedback in the CPM modulator [3]. Taking into account that the TFM modulator of
Fig. 2 contains feedback and knowing that a non-catastrophic encoder combined with
a feedback-free modulator always results in a non-catastrophic combined scheme, we
can introduce precoding to the TFM modulator (Fig. 3(a)) [5]. In this way we obtain
an equivalent feedback-free TFM modulator M'. The binary precoder P is described

AWGN
n{t}
a G b M s(t) rit) vV a
convolutional TFM soft
encoder modulator Viterbi

receiver

Fig. 1. Convolutionally encoded TFM system model

0 —»1 37/4
1 o”
1 0
Fd 11 1
1
8 3 »
iy | 9 rl_ 3tk

Fig. 2. The finite-state model of the (nonprecoded) TFM modulator
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—0 . G’ b, M st
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d)
a 6 =S P b M sit)

Fig. 3. a) Combined coding and precoded TFM system model
b) Convolutionally encoded feedback-free TFM modulator
c) Convolutionally encoded nonprecoded TFM modulator
d) Convolutionally encoded precoded TFM modulator

by the transfer function T(D)=1+D. The state diagram of the precoded TFM
modulator M’ is shown in Fig. 4.

In [3] a matched encoder for a given modulator M was defined as any rate-k//
constraint length-v convolutional encoder which corresponds to a combined trellis
with the minimum possible number of states for that modulator, that code rate and
that constraint length. For TFM, matched codes correspond to a combined trellis of
25 states [5]. An example of a matched code for the precoded TFM modulator M’ of
Fig. 4 is shown below.

il ! > 3714
1 - . 1
0 1 F of 0 T
0 0
‘N 0 \ Y ./
7 0 -3zl

Fig. 4. The finite-state model of the precoded TFM modulator

Example 1:
Consider the rate-1/2 constraint length v=1 convolutional encoder given by:

G=[1+D1]. 1)
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Let us define concatenated machine (encoder-modulator) state as an ordered pair
ov=(0g 0y) Where o is the encoder state and oy, is the modulator state. Let us
assume now that our concatenated machine starts from a certain state, for instance,
the all-zero state (0,0), and let us determine which combined states may this machine
reach when the input sequence to the encoder ranges through all possible binary
sequences (Fig. 5(a)). We see that even though the inputs range through all arbitrarily
log binary sequences, only 4 states may be reached from the state (0,0). If we assume
that the receiver knows the starting state of the transmitter, then the receiver needs
only to distinguish among 4 states. The 4-state trellis diagram used by the receiver is
shown in Fig. 5 (b). The four states shown in Fig. 5 are called the basic states® of the
transmitter.

a) - . b)
{0, 0) < {0,0]
(1, 3m/4) (1. 37/4)
(0, 374 ‘ {0, -37f4)
(1,01 1,07

Fig. 5.a) Construction of the combined trellis for the scheme of Example 1.
b) Combined trellis for the coded signal of Example 1

3. SELF-RECOVERING PROPERTY

Let us consider again a concatenation of the code of Example 1 and the
feedback-free TFM modulator described by the state diagram of Fig. 4 (Fig. 3(b)). We
have seen that the reduction of the number of states reached via the matched encoding
is obtained when a fixed (e.g. all-zero) initial state is assumed and under this
assumption the receiver may operate only on a reduced set of basic states. In general
however, there are Sg*Syy=28=16 possible states® of the concatenated machine
since the set of states is the Cartesian product of all the encoder’s states and all the
modulator’s states. The list of these 16 states is given in Table 1.

2 A basic state in this paper is any state which is reachable from the all-zero state of the concatenated
machine, assuming correct operation of this machine.

3 A state is understood here as a minimum information concerning the past behaviour of the machine,
which together with current and future inputs allow us to fully predict the future behaviour of the machine.
Here, we do not make any assumptions about the initial state of the operation of the machine.



36

P. Tyczka, W. Holubowicz

Kwart. Elektr. i Telekom.

Table 1
Full List of states for the combined trellis of Example 1
ov=(0g0y) oy =(0g 0yy) ov=(0g0y) ov=(0g0)
A=(0,0) E=(1, =) I1=(0,0) - M=(, n)
B=(1, 3n/4) F=(1, n/d) J=(0, n/4) N=(1, —3=n/4)
C=(0, —3n/4) | G=(0, —n/4) |[K=(0, n") P=(1, 0)
D=(,0) H=(0, n) L=(0, 3n/4) R=(, —n/4)

Let us consider now a situation when the transmitter, due to instantaneous
incorrect operation (or lack of initial synchronization), enters a state not indicated in
Fig. 5(b), i.e. one of the remaining 12 states listed in Table 1. In the general case such
a situation would be equivalent to a loss of synchronization in the receiver and would
require a standard resynchronization procedure which, for example, would include
bringing the transmitter to the all-zero state. We constructed a full 16-state transition
diagram for this scheme, which is shown in Fig. 6. The 4 basic states from Fig. 5(b) are
drawn with solid lines whereas the remaining 12 states from Table 1 are drawn using
dashed lines. We find that all these 12 states are unstable, i.e. once in such a state, the
transmitter automatically returns to one of the stable (i.e. recognized by the receiver)
states after only at most two steps, causing at most two errors at the receiving side. We
called this feature of a coded scheme the self-recovering property.

Fig. 6. Full 16-state transition djagram for the scheme of Example 1

We will show now that the self-recovering property is common to all coded
schemes where both the encoder and the modulator are feedback-free. Our proof is
based on Fig. 7 which shows a concatenation of an encoder G and a feedback-free
modulator M. Since M’ is feedback-free it can be represented (like encoder G) as
a shift register followed by a combinational circuit generating the output signal s().
Suppose now that the shift register of G is of length v and the shift register of M is of
length vy, and consider any state (¢, 6y,). It is clear that the encoder G may reach any
arbitrary state o, whereas the modulator M’ states are determined by the previous
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outputs b of the encoder. The reduction of the set of states, which is achieved when
matched encoding is applied, occurs when some combinations (o 0y) are missing in the
list of basic states. Note that the non-basic states correspond to the improper choice of
the state of M’ for a given arbitrary state o . Therefore, noting that oy is only depending
on the sequence band that any state o5 is allowed in the description of basic states, once
in a non-basic state, the concatenated machine GM' will return to one of the basic states
after at most vy bits b generated by the encoder. Hence, all non-basic states are unstable
states®. To illustrate this general behaviour let us examine again the scheme of Example 1.

Encoder G Modulator M’

Y /

Combinational circuit

Y / \i
Combinational circuit Jﬂ»

Fig. 7. Model of the concatenation of a convolutional encoder G and a feedback-free modulator M’

For themodulator M’ of Fig. 4 any of its states o)y is reached only by the paths which
correspond to input sequences b having the same last three bits b;_ ,b;-,b;— 5 (e.g.
b;— b; - ,b;— ;=101 for state 0"). Therefore, for the feedback-free TFM modulator the
length of the shift register of Fig. 7 is viy=3 and its contents defines explicitly the
modulator state. Hence, 4 receiver states of Example 1 correspond to 4 pairs (o gow) where
oy represents here the contents of shift register of modulator M. These pairs correspond
to basic states and are listed in Table 2. The remaining 12 states are non-basic, and since

Table I1

States recognized by the receiver for the combined
trellis of Example 1

State O oy =b,_b;_b;_,
A 0 000
B 1 110
C 0 011
D 1 101

M’ is feedback-free, they are also non-stable. If the transmitter of Fig. 7 entered such
a non-stable state then any input sequence a will cause that after 1 or 2 time intervals the
contents of shift registers of G and M’ will be one out of the pairs listed in Table 2 (Fig. 6).
This corresponds to returning of the transmitter to its correct operation.

4 A stable state in this paper is understood as one of a set of states, where (j.e. in this state set) the
concatenated machine may stay for an arbitrarily long time period, while being able to reach any of these
states.
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In general, if the transmitter for a coded scheme is self-recovering it is not
necessary to apply a resynchronization procedure in the case of transmitter operation
error, in order to recover correct operation. It seems therefore that the self-recovering
property might be an attractive feature for practical implementations and might
increase the robustness of the system.

4. PERFORMANCE OF CONVOLUTIONALLY CODED FEEDBACK CPM

Search for the best codes for use with TFM made in [5] was conducted for
concatenations GM' (Fig. 3(b)). While trying to avoid the catastrophic GM'
combinations, only non-catastrophic encoders G were considered. It was assumed
there that an encoder G matched to the precoded (feedback-free) TFM can be
converted into a corresponding encoder G’ which is matched to the non-precoded
TFM. The conversion can be done by merging the encoder G with the precoder 1+D
(Fig. 3(c)). For example, for rate-1/2 convolutional encoder G the generator
polynomials g;i(D) of the corresponding encoder G’ are related to the generator
polynomials g;;(D) of G in the following way:

g11(D)=g,(D)  DDg (D) ®
&1AD)=g,,(D)Dg,D),

where @ denotes modulo-2 addition. Similar relations can be derived for other code
rates. It should be noted here that the conversion of the rate-1/2 matched codes G into
G’ does not change the constraint length of the code. It is a consequence of the following
structural conditions true for any rate-1/2 encoder matched to the machine of Fig. 4:

deg(glz(D))<v_ls if VZI,
3)
deg(g,,(D))= —o0, if v=0.

This issue is described in detail in [5].
Table 3 shows all non-catastrophic rate-1/2 constraint length v=1 codes G mat-
ched to precoded TFM (M) and their corresponding codes G', matched to feedback

Table 3

Rate-1/2 constraint length v=1 (pon-catastrophic) matched codes
G for use with the precoded TFM and the corresponding codes G’ for
use with non-precoded TFM

G G’

[1+D 1] (1 D]
D 1] [01+DI®
[D 0] (D D]

(3) — catastrophic code
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TFM (M). The number of basic states in the combined trellis (hence, the number of
states in the Viterbi receiver) is here Sy =4. Clearly, codes G” have the same constraint
length v as codes G. Mismatched codes G (for which .S, =8) do not meet conditions (3)
and hence, after conversion the resulting codes G’ have v'=v+ 1. However, these
codes G’ become matched codes to feedback TFM in the class of codes with constraint
length v'=v+ 1. The mismatched codes G of class (R=1/2, v=1) and the correspon-
ding codes G’ are shown in Table 4.
Table 4

Rate-1/2 constraint length v=1 (non-catastrophic) mis-
matched codes G for use with the precoded TFM and the
corresponding codes G’ for use with non-precoded TFM

G G
[1+D D] [1+D+D?1]
D 1+D] [D? 1]
D D] [D+D?z 0]
1 1+D] [1+D+D2? D]
1 D] [1+D? 1+D]
[0 DI D> D]

Since matched codes G' have the same v as codes G, they have the same number of
states. In addition, the conversion does not change the basic states of the concatenated
. machine, i.e. they are described by pairs (o4 0y Which are the same as pairs (6 o) in
the scheme with precoded TFM. The behaviour of concatenation G’'M in the situation
of incorrect operatoin will be illustrated by the following Example.

Example 2:
Consider the rate-1/2 constraint length v=1 convolutional encoder given by:

G'=[ID]. )

This encoder G’ is equal to the encoder G of Example 1 followed by the precoder P.
The overall 16-state diagram of the concatenation of G’ with non-precoded TFM
modulator of Fig. 2 is drawn in Fig. 8 and states are listed in Table 5. It is seen that the
diagram consists of two disjoint subdiagrams and hence, the self-recovering property
is not preserved here. The upper subdiagram contains 4 basic receiver states (the only
states reachable in normal operation) and exhibits self-recovering property. In this
case, the four non-basic states J, K, M, R are stable. If the transmitter entered any

Table 5
Full list of states for the combined trellis of Example 2
oy =(0g 0y oy =(0g Gy) ov=(0g 0y) oy=(0g 0y
A=(0,0) E=(1, =) 1=(0, 0") M=(l, n)
B=(1, 3n/4) F=(1, n/4) J=(0, n/4) N=(1, —3=n/4)
C=(0, —37/4) G=(0, —n/4) K=(0, n") P=(1,0)
D=(1,0) H=(0, n) L=(0, 3n/4) R=(1, —=n/4)
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Fig. 8. Full 16-state transition diagram for the scheme of Example 2

state of the lower subdiagram then at the receiving side an infinitely long sequence of
errors would occur. In particular, the lower subdiagram is a shifted by = version of the
upper one. This would result in an output phase of a CPM transmitted signal shifted
by = and therefore means a sign ambiguity.

Note that Examples 1 and 2 correspond to the same signal space code (signal
constellation) and differ only in the transmitter representation (Fig. 3(b) vs. Fig 3(c)).
Therefore, it is clear from the above examples that the self-recovering property is not
determined by the signal space code but does depend on the transmitter structure. This
dependency is studied in the next Section.

5. SELF-RECOVERING PROPERTY FROM THE VIEWPOINT OF THE
TRANSMITTER STRUCTURE

Let us consider the precoded TFM modulator combined with the encoder G (Fig.
3(d)). The transmitter consists of the matched encoder G the precoder P (with the
transfer function T(D)=(1+D)?/4) and the feedback TFM modulator M. The total
number of possible states of this scheme, defined as ordered triplets (o op 0y), is
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S - Sp - Sy which gives for the case of Examples 1 and 2 2-2-8 =32. However, only 4 of
them (the basic states) are used during correct operation. Construction of a full
32-state diagram of the transmitter is shown in Fig. 9. States which correspond to the
same pairs of encoder and modulator states (o ay,) but differ only in the precoder
state op are labeled with a prime (e.g. the states F=(1,1,n/4) and ¥'=(1,0,%/4)). Full
list of states for the diagram of Fig. 9 is given in Table 6.

¥

Fig. 9. Full 32-state transition diagram for the scheme of Fig. 3(d)
Table 6
Full List of states for the modulator of Fig. 3(d)

oy=(0g 0p Oyy)

Oy= (UG Op O-M)

oy=(050p0y)

oy =(0G0p Oy)

A =(0,0,0)
A'=(0, 1, 0)
B=(1, 1, 3n/4)
B'=(1, 0, 3n/4)
C=(0, 0, —3n/d)
C'=(0, 1, —3m/4)
D=(, 1,09
D'=(1, 0, 0

E=(1,1,7)
E'=(1,0, 7"
F=(1, 1, n/4)
F'=(1, 0, z/4)
G=(0,0, —7/4)
G'=(0, 1, —n/4)
H=(0, 0, n)
H'=(0, 1, n)

I=(0, 1, 0"
I'=(0, 0, 0}
1=(0, 1, n/4)
¥=(0, 0, n/4)
K=(0, 1, 7)
K'=(0, 0, )
L=(0, 1, 3n/4)
L'=(0, 0, 37/4)

M=(, 0, n)
M'=(1, 1, m)
N=(l, 0, —3n/4)
N'=(1, 1, —3n/4)
P=(1, 0, 0)
P'=(l, 1, 0)
R=(, 0, —n/d)
R'=(, 1, —n/4)
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In Fig. 9 two disjoint 16-state diagrams appear which have identical structures.
The upper diagram contains the 4 basic and stable states A, B, C, D and is
self-recovering, It is easily seen that the diagram of Fig. 6 is a subdiagram of the
overall diagram of Fig. 9 (the upper part of it). Hence, the upper part of the diagram of
Fig. 9 represents the concatenation of the feedback-free modulator M’ with the
encoder G. The explanation for the existence of the lower part of this diagram can be
given in the following way. A feedback-free TFM modulator of Fig. 4 was obtained by
concatenation of the precoder 1D and a standard (non-precoded) TFM modulator
under assumption of zero state both in precoder and modulator at the starting point.
This assumption leads to the situation where for a given modulator state we always
have one and only one precoder state. Considering incorrect operation of the
transmitter of Fig. 3(d) we may take into account also situations when the precoder
state is “forbidden” for a given modulator state. Such combinations lead to the
creation of the lower, disjoint diagram. Therefore, if the transmitter enters one of the
states of the lower subdiagram, it will not recover to any of the basic states. The two
subdiagrams are shifted by = in the phase of their corresponding states.

Let us compare now the diagram of Example 2 (Fig. 8) with the diagram of Fig. 9.
It is seen that the diagram of the concatenation G'M shows similarity to the overall
diagram of the GPM scheme and is a reduced version of that diagram. The reduction
(of 16 states in comparison to Fig. 9) is due to the absence here of the precoder P and
its states. The remaining states are described by the same pairs of encoder and
modulator states. The self-recovering property is no longer present in the G’'M scheme.
This is a result of a feedback in modulator M, which cannot be represented as a shift
register followed by a combinational circuit and consequently, it is not self-recovering.
However, during correct operation the G'M scheme is equivalent to the GM’ scheme.

From the above discussion it follows that the scheme GPM and its state diagram of
Fig. 9 can be treated as a general case of such concatenations as G'M and GM'. It
should be also pointed out that although the three schemes presented behave exactly in
the same manner during the correct operation (operation on the 4-state basic trellis of
Fig. 5(b)), only GM' scheme is self-recovering and therefore, able to return to the
proper trellis.

As a conclusion, it is the precoder-modulator interface P-M in Fig. 3 (and not the
G-P interface) which is directly responsible for the fact that the resulting scheme may
be non-self-recovering. All the self-recovering schemes studied by us so far turned out
to be based on the correct operation of the M'=PM pair and allowed only for
incorrect behaviour on the G-P interface. Therefore, to avoid schemes which are not
self-recovering, the best way seems to be to use directly a feedback-free equivalent
CPM modulator M, as shown in Fig. 4.

CONCLUSIONS

In this paper the problem of, so called, self-recovering properties of convolutional-
ly coded (via matched encoding technique) CPM schemes was investigated. It turned
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out that these schemes may in some cases be self-recovering with respect to the
receiver-known states after entering by the transmitter an incorrect state.

Although the above considerations have been conducted on the base of only a few
examples of rate-1/2 matched encoded TFM, they seen to be easily generalized to
other CPM systems. The conclusion that can be drawn from our analysis is that the
self-recovering of the scheme does not depend on the signal space code but rather on
the inner structure of the transmitter. The self-recovering property appears in schemes
where the modulator is feedback-free. If the feedback-free modulator is realized using
the precoder, the scheme will only be self-recovering under the assumption of correct
operation both of the precoder and the modulator. Coding of a feedback modulator
does not preserve the self-recovering property of the scheme.

Since the self-recovering property strongly depends on the transmitter structure
chosen, it seems that design of a feedback-free modulator is the best solution to this
problem. However, the remaining schemes may also be suitable if the situation of
incorrect operation of the transmitter would be recognized by the receiver. This would
allow, for example, to switch the receiver to the alternative trellis. The price which
would have to be paid in this case is additional controlling and complexity of the
receiver.

This paper was presented in part at 2nd International Symposium on Com-
munication Theory and Applications, Ambleside, UK, 11 —16 July 1993.
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P. TYCZKA, W. HOLUBOWICZ

SAMOSYNCHRONIZACYJINE WLASCIWOSCI KODOWANYCH SPLOTOWO SYSTEMOW
Z CIAGLA MODULACIA FAZY

Streszczenie

Artykut poswigcony jest analizie wlasnosci ukladow polaczenia kodera splotowego z modulatorem
sygnaléw z ciagla modulacja fazy, otrzymywanych w wyniku zastosowania koncepcji kodowania
splotowego dopasowanego. W artykule rozwazono zagadnienie tzw. samosynchronizacji uktadéw nadaw-
czych kodowanych splotowo sygnatéw CPM, ktéra to cecha moze by¢ przydatna w praktycznej realizacji
systemu. Przedyskutowano wplyw struktury nadajnika na wystepowanie jego zdolnosci samosynch-
ronizujgcych.

Slowa kluczowe: kodery, modulatory sygnaldw.
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Nowa metoda identyfikacji parametrow uktadu
dynamicznego za pomoca sztucznej sieci neuronowej
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W artykule zaproponowano uzycie sztucznej sieci neuronowej typu ,.feedforward” do
identyfikacji parametréw ukladéw dynamicznych. Proponowana metoda nie wymaga
prowadzenia obliczent iteracyjnych i jest szczegblnie przydatna do identyfikacji w czasie
rzeczywistym. Przeprowadzono analiz¢ blegdow identyfikacji wywolanych zakléceniami
losowymi. Wykazano, ze warjancja bledu jest nie wigksza od wariancji uzyskiwanej w przypadku
rozwigzywania zagadnienia identyfikacji za pomocg standardowej metody najmniejszych
kwadratéw. Ponadto nowa metoda oferuje mozliwo§¢ zmniejszenia wariancji bledu poprzez
odpowiednia modyfikacj¢ algorytmu uczenia sieci. Przedstawiono wyniki symulacji komputero-
wej 1 pomiaréw bedace potwierdzeniem shuszno$ci wniosk6w z analizy teoretycznej.

Slowa kluczowe: modelowanie §rednickwadratowe, uklady dynamiczne, sztuczne sieci
neuronowe.

1. WSTEP

Modelowanie, czyli poszukiwanie ukladu stosownych réwnan matematycznych
do reprezentacji danego uktadu fizycznego jest podstawowym zagadnieniem teorety-
cznym w kazdej prawie dziedzinie techniki oraz nauk stosowanych. Niezaleznie od
dziedziny zastosowania, podstawowe znaczenie dla praktyki modelowania ma
identyfikacja parametréw modelu dla danego uktadu. W procesie identyfikacji
wyznacza si¢ warto§ci parametrow na podstawie pomiaru odpowiedzi uktadu na
okreslone wymuszenie. Uzyskane wartosci stuza do diagnostyki uktadu.

W wigkszoéci przypadkow procedura identyfikacji polega na takim doborze
parametrow, aby blad migdzy obliczona odpowiedzia modelu i zmierzona od-
powiedzia ukladu na dane wymuszenie osiagnal warto§¢ minimalna w sensie
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przyjetego kryterium [1]. Sprowadza si¢ to do numerycznego rozwigzania problemu
minimalizacji funkcji wielu zmiennych. Najczesciej funkcja taka ma posta¢ sumy
kwadratéw bledu a modelowanie nosi nazw¢ sredniokwadratowego [2]. Odpowiedz
ukladu jest na ogél nieliniowa funkcja jego parametrow, nawet dla ukladow
liniowych. W wyniku tego, identyfikacja jest procesem iteracyjnym, ktorego zbieznos¢
zalezy od wyboru punktu startowego i poziomu zaklocen. Dhlugi czas obliczen
powoduje, ze identyfikacja parametrow rzadko moze by¢ realizowana w czasie
rzeczywistym.

W niniejszej pracy wykazano, ze identyfikacja parametr6w modeli moze by¢
realizowana w czasie rzeczywistym przy zastosowaniu sztucznej sieci neuronowej.
Istote proponowanego rozwiazania zilustrowano na rys. 1. Identyfikacja polega na
dotaczeniu wektora probek odpowiedzi y(f) uktadu do wejsé sieci neuronowe;j. Sygnat
na wyjsciach sieci jest estymata wektora szukanych parametréw ukladu. W przypadku
uzycia sieci typu Jeedforward” czas identyfikacji jest rOwny czasowi propagacji
sygnatu z wejscia sieci do jej wyjscia.

2 hy

: ————»—0
Y2 . hy
- =5
UKEAD DYNAMICZNY - SIEC NEURONOWA R
x(t) : * o
0. k=1,2,....p Yno W, j=1.2...9 p

Rys. 1. Identyfikacja parametréw ukladu dynamicznego za pomocg sztucznej sieci neuronowej: x(f)
— wymuszenie, y=[y,.y,,....,]" — probki odpowiedzi uktadu (obserwacije), 8=[6,,0,,...,0,]” — nieznane
parametry, h=[h1,hz,...,hp]T — estymaty parametrow ukiadu, w=[w,, w,,..., wq]T — wektor wagowy

Uzyteczno$¢ proponowanej metody identyfikacji wykazano za pomoca symulacji
komputerowej na przykladach ukladow rzedu drugiego [3] i ukltadéw nieliniowych
z opdinieniem [4]. (Wiadomo, Ze identyfikacja czasu opdznienia odpowiedzi uktadu
nalezy do szczegblnie trudnych i czasochtonnych zadan modelowania metoda
tradycyjna [1, 5]). Udowodniono tez, ze metoda moze by¢ zastosowana do pomiaru
polozenia obiektow w obrazie cyfrowym ze zwigkszona dokladnoScia (subpixel
accuracy) [6], do diagnostyki uszkodzonych elementéw w analogowych ukladach
elektronicznych [7, 8] i do rozplotowe;j restauraciji sygnatow [9]. Celem obecnych prac,
zanim dojdzie do opracowania metod syntezy i projektowania sieci neuronowej, jest
jej optymalizacja tak w sensie architektury jak i algorytmo6w uczenia.

2. IDENTYFIKACJA PARAMETROW UKLADU DYNAMICZNEGO
METODA NAJMNIEJSZYCH KWADRATOW

WeZmy pod uwage uklad dynamiczny opisany modelem parametrycznym. Model
taki moze mieé postaé ukladu réwnan rézniczkowych, algebraicznych iflub roz-
nicowych z odpowiednimi warunkami poczatkowymi i brzegowymi. Wspolczynniki
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rownan tworza p-wymiarowy wektor parametrow 0, ktéry nalezy do @< Zp.
Niektore elementy wektora 6 moga opisywaé wlasciwoséci sygnalu wymuszajacego
x(f). Zmienna niezalezna ¢ reprezentuje czas, odleglo$¢, dlugosé fali, czestotliwosc,
itp., stosownie do natury ukladu dynamicznego i badanych zjawisk fizycznych. Dla
uproszczenia zostang rozwazone uklady z jednym wejSciem i jednym wyjSciem.

Przypusémy, ze dysponujemy n obserwacjami (7, y,), i=1,2,....,n odpowiedzi
ukiadu opisanej znana z zalozenia zaleznos$cia funkcyjnag f{.):

yi=f(t,0%)+e, i=1,2,.,n 6))

gdzie g; reprezentuje zaklocenia a 0* jest prawdziwa wartoscia wektora parametrow 6.
Problem identyfikacji parametréw polega na estymacji 0* dla danego zbioru
obserwacji (1), przy zalozeniu, Ze parametry ukladu nie zmieniaja swych wartosci
w przedziale [¢,, t,]. Najczesciej poszukuje si¢ rozwigzania problemu identyfikacji za
pomoca estymatora $redniokwadratowego 6. Estymator taki minimalizuje sume
kwadratow bledu miedzy odpowiedzia systemu y i odpowiedzia modelu f

SO)= 3, bt OF @
i=1

dla 0°@. W wielu pracach, miedzy innymi w [10], wykazano przy nastgpujacych
zalozeniach:

(a) zmienne losowe ¢; sa niezalezne oraz maja identyczne rozklady z zerowa
wartoscia Srednig 1 wariancjg ¢2>0,

(b) dla kazdego i, f(0)=f(t;, 0) jest ciagla funkcja 6 dla €O,

(c)® jest domknigtym podzbiorem Z?,
ze estymator # istnieje. Je§li zatem zalozenia (a) — (c) sa spelnione, to istnieje
mierzalna funkcja §= 8(¥ .Y 5--V,), ktOra minimalizuje (2), to jest taka, Ze

0 =arg [min S(8)] . 3)
’ 0eO
Ponadto rozklad prawdopodobiefistwa estymatora $redniokwadratowego 8 jest

asymptocznie normalny, co oznacza, ze przy n—oo rozklad ten dazy do
N, [6*,6(F"F)~™ 1], gdzie

o o Y

20, 8, " 00,

% Y % @)
F=\30, 20, " 2,

of, or, of,

20, 2, ~ 0,3

jest macierza wrazliwosci. Macierz ta, o wymiarach » X p, jest uzywana do zdefiniowa-
nia warunkow identyfikowalnosci ukladu. Okazuje si¢ (patrz np.[11]), ze dla
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jednoznacznej identyfikacji wszystkich p parametrow wektora 0 jest konieczne
aby

| FTF|| 0. (5)

Nierownos¢ (5) jest rownowazna warunkowi, ze dla ukladu identyfikowalnego
kolumny macierzy wrazliwo$¢ F musza by¢ liniowo niezalezne w otoczeniu 0* € @ [12].
Macierz FTF w (5), o wymiarach p x p, jest nazywana macierza informacji [13]. Im
wigksza jest warto$¢ wyznacznika | F'F | , tym wigksza jest informacja o nieznanych
parametrach 0 zawarta w danych eksperymentalnych (obserwacjach) i mniejszy
wplyw zaklocen losowych na wynik estymacji sredniokwadratowej. Macierz infor-
macji zalezy od wyboru punktéw pomiarowych ¢, i=1,2,...,n. Jest ona wykorzys-
tywana do optymalnego planowania eksperymentu.

Wiadomo [2], ze w przypadku nieliniowej funkcji f{.), S(f) moze mie¢ wiele
miniméw lokalnych oprécz minimum globalnego dla 8. Jest to przyczyna trudnosci ze
zbieznoécia tradycyjnych algorytmoéw numerycznej minimalizacji funkciji (2) [1,2].
Ponadto minimalizacja ta, wymagajaca na og6! wielu naktad 6w obliczeniowych, musi
by¢ realizowana na biezaco, po kazdej akwizycji wektora obserwacji ukladu. Z tego
powodu dla wielu systemow identyfikacja metoda najmniejszych kwadratéw nie moze
by¢ realizowana w czasie rzeczywistym. Sa to podstawowe wady stosowania tej
metody do zagadnienia identyfikacji. Postuluje sie [3], Zze zastosowanie sieci neuro-
nowej do identyfikacji parametrow pozwala uniknaé wad tradycyjnego podejécia.
Wedlug proponowane] metody sieC neuronowa jest stosowana do aproksymacji
funkcji wielu zmiennych 0=g(y)=g(y..y,....y,), 0€0. Chociaz funkcja ta nie jest
zwykle znana, przyklady jej argumentow y, i=1,2,..n oraz odpowiadajace tym
przykladom wartosci § moga byc obliczone z uzyciem réwnan modelu y;=f(¢,, 6)
okreslonych wzorem (1). Poniewaz sieci neuronowe posiadaja zdolnos¢ uczenia si¢ na
przykladach [14, 15], funkcja g(y) moze zostaé zrekonstruowana za pomoca od-
powiedniego algorytmu uczenia. Jesli funkcja ta jest ciagla i przedziatami jednoznacz-
na, to moze by¢ aproksymowana za pomoca sieci neurcnowej z dowolna doktadnos-
cia, pod warunkiem odpowiedniego wyboru architektury sieci [16]. Koncepcja ta
zostanie rozwinigta w dalszej czesci artykutu.

3. ZASTOSOWANIE SZTUCZNEJ SIECI NEURONOWEJ DO
ZAGADNIENIA IDENTYFIKACII

Rozwazamy sie¢ neuronowa zastosowana do aproksymacji odwzorowania prze-
strzeni obserwacji uktadu dynamicznego na przestrzeni jego parametréw. Sposob
polaczenia sieci z ukladem pokazano na rys. 1. Sie¢ neuronowa jest w tym
zastosowaniu ukladem statycznym bez sprzezen zwrotnych (ang. feedforward).
Najbardziej popularna siecia tego typu jest perceptron [14, 15]. Sie¢ taka moze by¢
zbudowana jako uklad elektroniczny, analogowy lub cyfrowy, zawierajacy zestaw
elementow przetwarzajacych (neuronéw) ulozonych w warstwy. Warstwe najnizsza
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tworza zaciski wejSciowe sieci za§ warstwa najwyzsza odpowiada jej zaciskom
wyjéciowym. Kazdy z neurondw w warstwie wewnetrznej (inaczej ukrytej, ang. hidden
layer) realizuje monotoniczna funkcje nieliniowa, najcze$ciej sigmoidalna, np.
£ (x)=1/(1+exp(—x)). Sygnal wejsciowy x neuronu w danej warstwie jest suma
wazona sygnaléw w weztach warstwy bezposrednio nizszej. Istnieja zatem polaczenia
miedzy warstwami, a kazde z takich polaczen jest reprezentowane wspoOlczynnikiem
wagowym w;, j=12,....9. Konkretna postaé funkcji h(y) realizowanej za pomoca sieci
neuronowej zalezy od wartosci wektorawagw=[w ,w,,....w/], dobieranego w procesie
uczenia. Tak zwany algorytm wstecznej propagaciji blgdu (ang. error back propaga-
tion (BP) algorithm [14, 15]) jest prawdopodobnie najpopularniejsza metoda uczenia.

Rys. 2. Przyktad sieci perceptronowej o irzech wejéciach i jednym wyjsciu

Przyklad tréjwarstwowej sieci perceptronowej o trzech wejéciach i jednym wyjsciu,
zjedna warstwa ukryta i jednym neuronem w warstwie wyjsciowej, przedstawiono na
rys. 2. Do identyfikacji uktadu p-parametrowego potrzeba p sieci tego rodzaju, przy
czym kazda z nich estymuje jeden z parametrow 6, k=1,2,....,p. Sygnal na k-tym
wyjsciu jest okre§lony nastgpujaca zaleznoscia

h(w,y)=u,+ i u;é (v o+ "i3vﬁyi>, 6)

i=1 i=1

gdzie m jest liczba neuronéw w warstwie wewngtrznej. Catkowita liczba wspolczyn-
nikéw wagowych w=[w,, w,..w =1y Uy liy, Vyq VypeesPmnl > dostrajanych
w procesie uczenia sieci z rys. 2, wynosi g=(n+2)m+1. W symulacji komputerowej
oméwionej bardziej szczegblowo w dalszej czesci artykulu, uczenie perceptronu
polegato na minimalizacji (w przestrzeni wspolczynikéw wagowych we %) na-
stepujacej funkgji

N
Py(w)=N"13, (0= h(w.f OO, M

=1
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gdzie A0)=[ft,,0).....At,, O)]" a N jest liczba przykladow {{0P), ¥} aproksymowanej
zaleznoscei g(.). Wielko§¢ opisana wzorem (7) jest $rednia kwadratéw bledu przy-
blizenia funkcji g(.) skojarzonej z ukladem dynamicznym za pomoca funkcji A(.)
realizowanej przez sie¢ neuronowa.

Nalezy zaznaczyC, ze preceptron trojwarstwowy nie jest jedynie siecia typu
»feedforward”, ktora moze by¢ uzyta w zadaniach aproksymacji w czasie rzeczywis-
tym. W wielu przypadkach nie jest to sie¢ najefektywniejsza, np. w sensie jak
najmniejszej liczby wspolczynnikéw wagowych g czy jak najkrotszego czasu niezbed-
nego do przeprowadzenia procesu uczenia. Problem wyboru optymalnej architektury
sieci nuronowej do rozwiazania problemu identyfikacji pozostaje ciagle zagadnieniem
otwartym. Przyklad rozpowszechnionej sieci perceptronowej ma jednak dobre
podstawy teoretyczne [16] i bez utraty ogélno$ci rozwazah moze byé uzyty do
zilustrowania tez niniejszego doniesienia.

Zalozmy zerowa moc zaklocenh obserwacji 6=0, i przypusémy, ze k(y)=0* dla
danego wektora y. Rozwazmy teraz maly przyrost wektora parametréw 40, taki ze
(6*+ 40) € @. Przyrost ten wywoluje odpowiednie przyrosty odchylen wektorow y i h.
Korzystajac z rozwini¢cia rozwazanych funkcji w szereg Taylora, mozna napisaé
nastepujaca zalezno$¢ dla zacisku wyjsciowego A, k=1,2,....p:

Ahy=h,—0;=
(®)
=, Ohy
=)o 4w
i;1 ;|
gdzie
Ay;=y,—f(t;, 0
= $UGO| 4 ©

oraz f*=f(0*). Podstawienie zaleznosci (9) do wzoru (8) pozwala wyprowadzié
zwiazek
Ay =(Hy, F i+ HipFoy 4 oo+ Hy Fo )40 + ..+
(Hy Fip+ HiFy+ ..+ Hp F) A0, + ...+, (10)
(HiyFip+ HioFop+ ..+ Hi Frp) 40, ,
w ktérym
o _0hy i)

i— > i ) k=1,2...., 5
ki 37| k 90, |o SR 4

i=1,2,.n. (11

Celem uczenia jest osiagnigcie sytuacji, w ktorej funkcja A, (.) bylaby réwna 0,
i jednocze$nie niezalezna od pozostalych parametréw 0, i=1,2,...,p, i#k, dla
wszystkich §e @. Prowadzi to do nastepujacego warunku:

h(f(t,, 0%+ A40),....f (¢, 0%+ A0) =0, + 40, . (12)
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Korzystajac z (12) i (10) mozna sformutowaé uklad (13) p rownan liniowych
z n niewiadomymi Hy;, Hy,,....Hip:

F,, Fy .. Fy, .
. Hk1 )
Flk F?k Fnk sz ={1]. (13)
. . . Hkn
F,y Fyp . Fop

Uklad réwnas (13) moze byé jednoznacznie rozwiazany dla n=p (co okresla liczbg
wejéé sieci neuronowej) pod warunkiem, ze dla kazdego punktu 0* €@ jakobian
| F(6%) | jest niezerowy.
Prowadzac powyzsza dyskusje p razy dla k=1,2,...,p mozna otrzymac p rOwnan
podobnych do (13). Wszystkie te rOwnania moga zostaé zapisane lacznie w postaci
rownania macierzowego

FTH=1, 14)
w ktorym
H,, H, .. H, 10..0
He H,H, .. H, = 01..0 15)
H,H,, .. H, 00..1

a F jest macierza (4) wyznaczona dla n=p. Jesli zalozymy, ze macierz odwrotna F~1
istnieje mozemy pomnozy¢ obie strony zaleznosci (14) przez F~* aby otrzymac

H=(F")~1, (16)

Podsumowuijac, funkcja h(y) realizowana za pomoca sieci neuronowej moze by¢
jednoznacznie okreslona jesli Fjest macierza nieosobliwa w kazdym punkcie 0* € @, przy
czym liczba obserwacji n (wej§¢ sieci) musi by¢ rowna liczbie nieznanych parametrow p.

Réwnanie (16) okreSla warunki jakie powinny by¢ spelnione przez pochodne
odwzorowania k(). To, czy sie¢ neuronowa o danej architekturze i liczbie neuronow
jest w stanie zapewni¢ dostatecznie maty btad aproksymacji odwzorowania g(.) oraz
jego pochodnych [dla danego ukladu dynamicznegoc opisanego zbiorem obserwacji
(1)] jest oddzielng kwestia, do wyjasnienia w dalszych badaniach.

4. WPLYW ZAKLOCEN LOSOWYCH NA WEASCIWOSCI ESTYMATOROW
I NA PROCES UCZENIA SIECI NEURONOWEJ

W powyzszych rozwazaniach przyjeto, Ze sie neuronowa jest uczona za pomocg
rownan modelu. Tym samym obserwacje ukladu uzyte do uczenia sieci nie byly
zaktocone, y=f. Jednakze w pewnych przypadkach funkcja f{.) jest nieznana, ale sa
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dostepne zaklocone obserwacije (2) wraz z odpowiadajacymi im wartoéciami wektora
parametrow 0. Wykazemy, Ze uczony na takich przykladach estymator

b=h(y) a7

jest estymatorem obciazonym, nawet wtedy gdy sieé neuronowa moze w ogélnosci
przybliza¢ funkcj¢ g(.) z zerowym bledem. Wykazemy tez, ze z drugiej strony estymator
ten, uczony na przykladach zaki6conych obserwacji, ma mniejsza wariancje od
estymatora uczonego na przykladach bez zakloces [4, 6] a takze od estymatora
Sredniokwadratowego. Istnieje mozliwoéé optymalizacii processu uczenia tak, aby
otrzyma¢ okre§lony kompromis miedzy wartoéciami obcigzenia i wariancji, co jest
oryginalna cecha proponowanej metody identyfikacji, bardzo wazna w zastosowaniach.

Przyjmijmy, Ze wyrazy ¢; reprezentujace zaktocenia w zatozeniu (a) maja wariancje
r6zn3 od zera. Jesli wariancja zakl6cen jest dostatecznie mala, 62220, to estymator
0 mozna przyblizyé wzorem

B h(r*)+ H¢ (18)

przy czym e=[g,8,,...5,]7 oraz f*=f{0%), 0*c®. Warto§¢ oczekiwana tego es-
tymatora jest rGwna ’

E0]1= h(f*). (19)

Tym samym proponowany estymator, wykorzystujacy sieé neuronowa, moze byé
obcigzony. Wektor obciazenia f jest po prostu bledem aproksymacii

B=h(*)-g(f*)
= h(f*)-6*. (20)

Warto$¢ oczekiwana wyrazenia (18) jest rowna dokladnej wartosé 6* wektora
parametrow jeSli blad przyblizenia funkcji g(.) za pomoca funkcji A(.) jest zerowy.
W realistycznym przypadku skonczonej dokladnosci aproksymacji, estymator ¥))
jest estymatorem obcigzonym. Z drugiej strony wiadomo, ze sie¢ neuronowa typu
feedforward ma zdolno$¢ przyblizania dowolnej funkcji ciaglej wielu zmiennych
zdowolna dokladnoscia, pod warunkiem, ze funkcja nieliniowa neurondéw takiej sieci
spetnia pewne lagodne warunki [16, 17]. Tym samym blad obciazenia (20) mozna
uczyni¢ pomijalnie matym, co znajduje potwierdzenie w praktyce [3,4,6,7,8,9, 18].
Poszukiwanie optymalnej architektury sieci neuronowej, najbardziej odpowiedniej do
rozwigzywania problemu aproksymacji (w sensie matego bledu przyblizania funkcji
1 jej pierwszej pochodnej; malej liczby wspolezynnikéw wagowych oraz krotkiego
czasu uczenia) pozostaje nadal waznym problemem badawczym. Chociaz wybor
architektury do zadania identyfikacji moze by¢ w pewnym stopniu zalezny od
konkretnego uktadu dynamicznego, proponowane sa sieci np. [19], majace przewage
nad popularnym perceptronem w omawianym sensie.

Przyjmijmy, ze sie¢ neuronowa byla uczona na przyktadach obserwacji nieza-
kléconych, z wykorzystaniem wskaznika jakosci (7). Zalézmy, ze po zakoriczeniu
procesu uczenia osiagnigto zerowy blad aproksymacji funkcji g(.), co oznacza
| 811 =0. Przyjmijmy tez realistycznie, ze nauczona sieé jest testowana za pomoca
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obserwacji zakloconych (1), przy czym zmienne losowe ¢;, i=1,2,...,n maja rozklad
normalny o zerowej wartosci §redniej i wariancji 62=0. W tych warunkach btad
identyfikacji wywolany zakloceniami losowymi bedzie opisany p-wymiarowym roz-
kltadem normalnym. Przy wykorzystaniu zaleznosci (18), macierz kowariancji es-
tymatora § moze by¢ przedstawiona w nastepujacej postaci:

cov[f]=E[(0—6)DH—6)T]
> E[(H"e)(H"s)" ] (20)
=E[H"e"H]
=02H'H,

gdzie zalozono, ze n=p. Jedli spelniona jest zaleznosc (16), oznaczajaca zerowy blad
aproksymacji pierwszych pochodnych funkcji g(.) wzgledem skladowych wektora
y w punkcie 8%, to kowariancja estymatora moze byc zapisana jako

cov[f]= e¥(FFT)~ 1. 1)

Im wigksza jest warto§¢ wyznacznika | FTF|, tym mniejsza jest uogblniona
wariancja estymatora { i mniejsza objeto$¢ elipsoid wiarygodnosci [13] ktére
charakteryzuja rozrzut wartosci identyfikowanych parametréw wok6l prawdziwej
wartosci 6*. Rozrzut ten zalezy od wyboru punktéw obserwacji ¢, i=1,2,...,n, ktore
decyduja o wlasciwos$ciach ma01erzy F.

Mozna tatwo wykazagé, ze wzor (21) jest stuszny takze dla estymatora sredniokwadra-
towego, jesli n=p. Tym samym, dla przyjetych zalozen, proponowany estymator uczony
na przykladach niezakldconych jest roOwnowazny standardowemu estymatorowi
sredniokwadratowemu. Z drugiej strony, w celu zmniejszenia wplywu zaklocen, estymator
sredniokwadratowy jest zwykle wykorzystywany przy liczbie obserwaciji wigkszej od liczby
pieznannych parametrow, n> p. Asymptotyczne whasciewosci tego estymatora, dlan— co,
byty dyskutowane w literaturze, np. [10]. Chociazmozna podejmowac proby uczenia sieci
neuronowej przy n>p, co moze prowadzi¢ do jednego z wielu rozwiazan, to nie jest to
podejscie zalecane. Czas trwania procesu uczenia wzrasta bardzo szybko ze wzrostem
liczby wspolczynnik6w wagowych, a tym samym wejsc sieci. Wzrastaja rOwniez szanse na
przedwczesne zakonczenie procesu uczenia w efekcie zwigkszonej liczby minimow
lokalnych. Tym samym, po dlugim procesie uczenia mozna otrzymac siec, ktora nie
wykorzystuje w pelni zjawiska redukcji wpltywu zakl6cenr poprzez ich usrednienia.
Proponuje si¢, dla przypadku n> p, wykorzystanie modulowej sieci neuronowej. W sieci
takiej obserwacje sa wpierw przeksztalcane do postaci p-elementowego wektora cech, za
pomoca modutu wstgpnego przetwarzania. W wielu przypadkach modut taki moze
realizowac rozklad sygnatu na skladowe kanoniczne (ang. principal component analysis
[20]). Wektor reprezentowanych cech jest sygnalem wejsciowym dla modutu aproksymacii.
Stuszno§¢ proponowanego rozwiazania zostanie zilustrowana przykladem symulaciji
komputerowej w dalszym ciagu artykulu. Bardziej szczegdtowa analiza wlasciwosci sieci
modutowej wykracza poza zakres niniejszego opracowania.
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Zaloézmy teraz, ze obserwacje zaklocone (1) sa uzyte do uczenia sieci a uczenie
polega na minimalizacji nast¢pujacego wskaznika jakosci:

N

Qu(w)y=N"1 3 (60— R (w,p(6)))? (22)
=1
w przestrzeni wspOlczynnikow wagowych, w e Zq. Korzystajac z rozwinigcia funkcji
h(.) w szereg Taylora mozemy przyja¢ dla malej mocy zaklocen, ze

by [w, y(0D)]=hilw, £(09+¢]
23)
= hk [W,f(e(l))] + 'yjl-‘ & ]

gdzie elementy wektora y,=[Hy,,....H, ] sa zdefiniowane zalezno$ciami (11) dla n=p
oraz 0* =09, Podstawiajac (23) do (22) mozna otrzymac

N
Qw)=N"1Y (07 —g(w,y)—yTe)?
=1

24)
N
=N"1Y (67—26pTe+yTeeTy),

=1
gdzie 6,=6,(w)=0,P-h(w, f?) jest bledem aproksymacji dla I-tego przyktadu.
Korzystajac z metodologii zaproponowanej przez Widrowa w [21] rozwazmy zespol
identycznych sieci neuronowych, z ktorych kazda posiada ten sam wektor wag w.
Wszystkie wejScia rozwazanych sieci maja te sama sktadowa deterministyczna f©.
Addytywna skladowa losowa wej$¢ zespolu jest dana wektorem &, ktory jest
nieskorelowany z J,. Po usrednieniu rownania (24) w zespole sieci otrzymujemy

N
E[Qiw)=N 'th 03+ a1y @25)
=1
Kazdy z wyrazéw w nawiasach wyrazenia (25) jest suma dwoch nieujemnych
sktadowych. Kazda z nich jest funkcja w. Pierwsza skladowa, 4%, reprezentuje
obcigzenie estymatora 9k, k-tego parametru 6,, podczas gdy druga z nich, ¢ T
jest jego wariancja. Minimalizacja drugiej sktadowej prowadzi do zmniejszenia
normy wektora pochodnych ||y,"y, Il 1 w efekcie do uczynienia funkcji A(6)
stala w przestrzeni obserwacji. Macierz H dla funkcji stalej miataby liniowo zale-
zne wiersze (kolumny). Z drugiej strony, wedlug (16) macierz ta powinna by¢
réwna odwrotnoSci transponowanej macierzy Jakobiego F, ktorej wiersze (kolumny)
musza by¢ liniowo niezalezne, aby problem identyfikacji mial rozwigzanie. Dowolna
macierz nie moze mieé swych wierszy (kolumn) jednocze$nie liniowo zaleinych
i niezaleznych. Nie jest zatem mozliwa jednoczesna minimalizacja obu wyrazow
w nawiasach sumy (25), to jest mocy bledu §,2i normy wektora pochodnych ||y, Il ,
dla wszystkich 6* € ©. Poprzez minimalizacje wskaznika jakosci (25) zamiast minima-
lizacji sumy
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N

Pw)=N"1Y, & (26)
=1

[ktora jest w istocie wskaznikiem jakosci (7) dla uczenia bez zakldcen] odwzorowanie

h(.) staje sie gladsze w takim sensie, Ze jego pierwsze pochodne staja si¢ mniejsze co do

warto$ci bezwzglednej. Zwigksza to warto$¢ bledu §,, ROwnowaga miedzy tymi

dwoma czynnikami, osiagnieto po zakonczeniu procesu uczenia zalezy od wariancji

szumow, co wynika z (25).

Dyskutowana wlasciwosé proponowanego estymatora, a mianowicie mozliwos¢
kontrolowania proporcji miedzy bledem obciazenia i wariancja estymatora jest
interesujaca tak z teoretycznego jak i praktycznego punktu widzenia. Rozwazmy na
przyklad zagadnienie identyfikacji parametrow rozkladu temperatury w tkankach
organizmu czlowieka za pomoca nieinwazyjnych pomiaréw z uzyciem termografu
mikrofalowego [22]. W takim zastosowaniu, dla uzyskania duzej precyzji pomiarow,
nalezy wydhuzy¢ czas usredniania mocy szumow mikrofalowych mierzonych przez
termograf. Z drugiej strony, w wydluzonym czasie obserwacji parametry rozkladu
moga si¢ Zzmienia¢, np. w wyniku oddychania pacjenta. Uzycie odpowiednio nau-
czonej sieci neuronowej do identyfikacji parametréw daje potencjalnie mozliwos¢
zachowania okres§lonego rozrzutu parametrow przy zwigkszonej wariancji zaklocen,
jaka towarzyszylaby zadanemu skroceniu czasu pomiardéw [23).

Warto rowniez zauwazy¢, ze w celu kontrolowania proporcji miedzy obmazemem
i wariancjag estymatora nie jest konieczne dodawanie zaktocen do obserwacji
obliczanych za pomoca modelu badanego ukladu dynamicznego w procesie uczenia.
Jak wynika z (25), wariancje zaklocen ¢? mozna zastapi¢ odpowiednio dobranym
wspolczynnikiem wickszym od zera. Wprowadzenie wyrazu proporcjonalnego do
deterministycznych pochodnych y,”y, do funkcji wskaznika jakosci [por. (25)] jest
roOwnoznaczne z wymuszeniem pewnej gladkosci funkcji A(.), zaleznej od wartoSci
wprowadzonego wspolczynnika.

5. SYMULACJA KOMPUTEROWA

Jako przyklad rozwazmy 3-parametrowy uklad, ktérego sygnal wyjsciowy dla
pewnego wymuszania jest opisany suma funkcji eksponencjalnych

1 0)=91[exp(—gi)—exp<—ei)] 27)

w nastgpujacej przestrzeni parametrow ©:
20.0<0,<30.0, 8.0<0,<120, 04<0,<08 (28)

Model (27) moze opisywag profil temperatury wewnatrz tkanek organizmu cztowieka
w badaniach nad metodami nieinwazyjnego pomiaru temperatury za pomoca
termografii mikrofalowej [22]. Celem takich badan jest opracowanie narzedzi
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wspomagajacych diagnostyke¢ chorob nowotworowych. Model ten jest rowniez
specjalnym przypadkiem tzw. modeli kompartmentowych jakie sa rozwazane w zaga-
dnieniach farmakokinetyki [24, 25]. Jest on takZze odpowiedzig uktadu elektronicz-
nego drugiego rzedu na wymuszanie skokowe, co zostanie blizej wyjasnione w ramach
niniejszej pracy.

25

—&— (25,10,0.86)
20 frorerengy
>
g ——— (20,10,0.6)
c_“'? 15 ooy
g - (30,10, 0.6)
5 1014
B ) ——0—— (25, 8,0.6)
O
! ———A—— (25,12,0.6)
0 —AfA—— (25,10,0.4)
o w3 — uy ~N (T2 (3] 1] - Ilz wn
° - o ” - ——&—— (25,10,0.8)
Zmienna niezalezna, ¢

Rys. 3. Wektory obserwacji dla ukfadu opisanego modelem (27)

Rys. 3 przedstawia przyklady n=20-elementowego wektora obserwacji ukladu,
obliczone na podstawie (27) dla kilku wybranych wartosci wektora parametrow
0=[0,,0,0] 6. Trojwymiarowe wektory obserwacji sa potrzebne do jednoznacz-
nego zdeﬁmowama funkcji 8=h(y) dla modelu (27). Uzywajac programu op-
tymalizacyjnego ustalono, ze nastgpujace wartosci zmiennej niezaleznej

t,=0,558, 1,=2,613, 1,=12,87 (29)

maksymalizuja wyznacznik | F'F | obliczony dla ,,nominalnego” wektora paramet-
row 0,=[25,0 10,0 0 ,6]F. WartoSci (29) pozostaly niezmienne w procesie uczenia
i testowama sieci neuronowej. W celu uproszczenia zadania uczenia sieci [26],
odchylenia obserwacji od ich wartosci nominalnych

dy;=y;—f(, 0, i=1,2,3 (30)

tworzyly wektor wejsciowy dla sieci neuronowej. Przyktady do uczenia i testowania
wygenerowano rozpinajac regularng sie¢ punktéw w przestrzeni parametrow (28),
przy K punktach na parametr:

0,,=20,0+10,0 G—D/(K-1), i=1,2,...K
0,/=8,0+4,0 —D/(K-1), j=12,..K @31
04,=04+04 k—1)[(K-1), k=12, K
Do uczenia przyjeto K=8, co daje N=K3=256 przykladéw wektora parametrow
09=[0,,, 0,;, 04), [=K*>({i-1) + K(j—1) +k. 32)
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Do testowania wykorzystano gestsza siatke, zZloZzoona z N=27000 punktow a otrzy-
mang z (31) i (32) dla K=30.

Napisano program w jezyku Turbo Pascal® [27] do uczenia i testowania sieci
perceptronowych dla zadaf identyfikacji parametrow. Dla zredukowania czasu
obliczen zastosowano nastepujaca funkcje sigmoidalng

0, a<—1

{= 211_(2+3“"°‘3)= —1<a<l
(33)

1, oa>1

zamiast tradycyjnie uzywanej funkcji (I + exp(— o). Jak mozna si¢ bylo spodziewac
[16], modyfikacja ta nie spowodowala, dla wielu ukladéw testowych, Zzadnych
istotnych réznic jakoéci aproksymacji. Czas obliczen zaleznosci (33) za pomoca
komputera PC 386/33 jest w przybliZeniu trzy razy krétszy od czasu obliczen funkcji
tradycyjnej, co jest korzyscia z tej modyfikacji. Do wyznaczania poczatkowych
wartoéci wspolczynnikéw wagowych wykorzystano algorytm wstecznej propagacji
btedu [14, 15]. Do dokladniejszego okreflenia wag wykorzystano program minimali-
zacji funkcji wielu zmiennych zmodyfikowana metoda Daviesa-Swanna-Campeya
(DSC) [28].

Przeprowadzono odpowiednie obliczenia za pomoca komputera PC 486/66
MHz, ktérych wyniki zestawiono w Tabeli I, dla przypadku uczenia i testowania
sieci przy zerowej wariancji zaklécen. Pierwiastek kwadratowy z wyrazenia

P,(w) (7), obliczony odpowiednio dla parametrow 0,, 02, oraz 0, przy N=27000,
postuzyl do oceny bledu identyfikacji po etapie uczenia za pomoca algorytmu
BP (rmsy,) oraz po etapie minimalizacji DSC (rmspgc). Tabela zawiera rowniez
warto$é maksymalna moduhu bledu w zbiorze testowym, po zakoficzeniu procesu
uczenia, maxpee. Zwigkszenie rozmiaréw sieci perceptronowej, mierzonych liczba
jej neuronoéw m, prowadzi do zmniejszenia bledow identyfikacji, przy odpowiednio
rosnacym czasie uczenia. Cztery neurony sa potrzebne do otrzymania bledu
maxpe.=0.08 dla parametru 6,, co stanowi okoto 0.3% wartosci nominalnej
tego parametru, rownej 25. Siedem neurondéw potrzeba do uzyskania tej samej
warto§ci bledu wzglednego dla pozostalych dwoéch parametrow modelu (27),
(28). Zwickszona liczba potrzebnych neuronéw moze by¢ uzasadniona faktem,
ze parametry te, w odréznieniu od 6,, w sposob nieliniowy zaleza od obserwacji
systemu.

Podczas gdy wyniki te dowodza zasadnosci proponowanej metody identyfikacji,
to trzeba jednak zaznaczyé, e architektura sieci perceptronowej nie jest najbardziej
efektywna w tym zastosowaniu. Dla przykladu, t¢ sama warto$¢ maksymalna bledu
(0.3%) osiagnigto za pomoca sieci neuronowaj realizujacej 13-parametrowa funkcje
wymierna [19] zamiast (6). Sie¢ taka moze by¢ uczona poprzez rozwiazanie ukiadu
rownan liniowych, w czasie wielokrotnie (np. kilkusetkrotnie) krotszym od czasu
uczenia sieci perceptronowe;j.
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W celu zilustrowania wplywu zaklocen na dzialanie estymatora (uczonego na
przykiadach bez zaklocen), przeprowadzono symulacje komputerowa odpowiedniego
eksperymentu. W ramach tej symulacji losowano wartosci parametréw z przestrzeni
(28) korzystajac z generatora liczb pseudolosowych o rozktadzie réownomiernym. Dla
kazdego wylosowanego wektora parametréw obliczono odpowiedz uktadu za pomoca
wzoru (27) dla wartosci zmiennej niezaleznej danych przez (29). Nastepnie dodawano
do kazdej obliczonej obserwacji liczbe pseudolosowa generowana przez program
symulujacy rozklad Gaussa o zerowej wartosci §redniej i odchyleniu standardowym .
W ten sposob wyznaczone obserwacje zaktocone stanowily sygnal wejsciowy dla sieci
nuronowej uczonej na przykladach bez zaklocen. W odpowiedzi na taki sygnat
wejsciowy sie¢ generowala warto$¢ parametréw ukladu z pewnym bledem. Te same
obserwacje stuzyly do wyznaczania estymat parametréw za pomoca metody najmniej-
szych kwadratéw. Dla kazdej warto$ci o obliczono blad éredniokwadratowy dla
populacji 500 losowych wektorow 6. Stwierdzono, 7e dla rozwazonego zakresu
o wartosci $rednie bledow byly okolo 10 razy mniejsze od odpowiednich wartoci
$redniokwadratowych. Wyniki symulacji dla parametru 0, wykreslono na rys. 4. Dla
malych pozioméw szumu ¢<0.01, metoda najmniejszych kwadratow (KW3) daje
mniejszy blad od metody proponowanej (NN3). Wynika to ze skoriczonej doktadnosci
odwzorowania funkcji g(.) w rozwazanym przykladzie za pomoca sieci neuronowej.
Innymi stowy, efekt ten jest odwzorowaniem obcigzenia estymatora neuronowego.
Odpowiadajaca temu warto$¢ bledu pokrywa si¢ z wartoscia rmspg.=0.016 w Tabe-

Tabela 1

Czas uczenia i bigdy estymatoréw z siecia perceptronowa o trzech wejsciach (n=3) dla
parametrow 0, (a) oraz 0, (b) ukladu (27)

@
m, q rmsg, czas uczenia [s] IMSpee maxp.
1,6 0,205 68 0,198 0,570
2,11 0,205 80 0,180 0,543
3,16 0,205 360 0,115 0,485
4,21 0,198 570 0,020 0,080

(®)
m, q msg, czas uczenia [s] Imsye. maxpe.
1,6 0,162 68 0,142 0,443
2,11 0,097 127 0,069 0,247
3,16 0,157 351 0,055 0,157
4,21 0,087 610 0,029 0,142
5,26 0,057 1380 0,016 0,072
6,31 0,040 1740 0,012 0,062
7,36 0,033 1940 0,008 - 0,031
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li 1(a) otrzymana dla (m, g)=(5,26). Dla wigkszych pozioméw szumu, a>0.02, przy
ktérych blad obciazenia jest pomijalny, oba estymatory oferuja ten sam poziom bledu,
w zgodzie z rozwazaniami teoretycznymi.

Liczba obserwacji n byla do tej pory réwna liczbie nieznanych parametrow p.
W celu wykorzystania informacji zawartych w wigkszej liczbie obserwacji, n>p,
zastosowano modulowa sieé dwustopniowa. Pierwszy stopien realizuje rzutowanie
wektora obserwacji na baze p ortogonalnych wektoréw za pomoca sieci liniowej
(sumatora wazonego). Zadaniem tego stopnia jest redukcja wymiarowosci problemu
z zachowaniem istotnym informacji o parametrach ukiadu. Do jego zaprojektowania
wykorzystano zasady rozkladu sygnalu na sktadowe kanoniczne (PCA) [20, 19].
Wspblezynniki rozkladu z wyjscia pierwszego stopnia sieci stanowily sygnal wejscio-
wy dla jej drugiego stopnia, ktory realizowat zadanie aproksymacji funkcji odwrotnej
h(.). Obserwacje ukladu, w liczbie n=9, pobrano w nastepujacych punktach:

t,=0358, ,=05%8, £,=0,758,
t,=2413, 1,=2613, 1,=2813, (34)
t=12,67, t,=1287, t,=13,07.

Sie¢ dwustopniowa testowana obserwacjami niezakl6conymi wykazala ten sam
poziom bledu co sie¢ scharakteryzowana wynikami z Tabeli 1. Wida¢ to na rys.4
(krzywa NN9 dla malych poziomoéw szumu). Jednakze dla duzych poziomow szumu,
sie¢ dwustopniowa pozwolita na zredukowanie bledow wywolanych szumami. Blad
éredniokwadratowy byt praktycznie taki sam jak blad estymatora sredniokwad-
ratowego przy tej samej liczbie n=9 obserwacji (KW9), co rowniez mozna dostrzec na
rys. 4.
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Odchylenie standardowe zakl6eetl, ¢

Rys. 4. Symulowany biad éredniokwadratowy identyfikacji parametru 6, uktadu (27) za pomocg sieci
neuronowej uczonej bez zaklocef przy m=>5 (NN3, NN9)i za pomocg metody najmniejszych kwadratow
(KW3, KW9). Estymacja z uzyciem n=3 obserwaciji (NN3, KW3) oraz n=9 obserwacji (NN9, KW9)
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Rys. 5. Symulowany blad $redniokwadratowy identyfikacji parametru 0, uktadu (27) za pomocs sieci
neuronowej uczonej z zakléceniami

Kolejny eksperyment numeryczny przeprowadzono przy n=3 dla sieci neuro-
nowej uczonej na przykladach obserwacji zakléconych. Rys. 5 przedstawia wyniki
otrzymane dla sieci perceptronowej o m=4 neuronach wraz z wynikami uzyskanymi
metoda najmniejszych kwadratéw, dla parametru 6,. Proces uczenia powtérzono
trzykrotnie, dla réznych wartosci odchylenia standardowego zaklocer, o=0.001,
0=0.2 oraz 0=1.0 (krzywe odpowiednio N 0.001, N 0.200 and N 1.000 na rys.5). Jak
widac, estymator neuronowy (o skoniczonych rozmiarach) produkuje wicksze bledy
od estymatora $redniokwadratowego dla malych pozioméw szumu. Zostalo to juz
objaénione blgdem obciazenia. Bledy te rosna ze wzrostem wariancji zaktécen
w procesie uczenia, jako ze krzywa N 1.000 lezy nad krzywa N 0.200, ktora z kolei
znajduje si¢ nad krzywa N 0.001 na rys. 5, dla ¢ <0.5. Dla $rednich pozioméw szumu
przy testowaniu i dla sieci neuronowych uczonych z moca zakltécen bliska zera, obie
metody daja ten sam blad, jak to przewidywano wczeéniej. I rzeczywiscie, krzywe
N 0.001 oraz KW pokrywaja si¢ dla 0.02<0 <1.0. Jednakze dla duzych poziomow
szumu blad estymatora neuronowego jest mniejszy od bledu metody najmniejszych
kwadratow. Przyktad ten ilustruje dyskutowana wyzej teze, Ze uzycie sieci neuro-
nowych do identyfikacji parametréw ukiadéw dynamicznych daje mozliwo$é uzys-
kania zwigkszonej odpornosci na zaklocenia i ze odpornosé te mozna kontrolowaé.

Na rys. 6 naszkicowano powierzchnie reprezentujace funkcje odwrotna h(y,
Y, ¥s) dla wybranych wartosci obserwacji (y,, y,, ¥,,). Wykresy po lewej stronie
rysunku otrzymano dla sieci neuronowej uczonej bez zaklocen, a wykresy umiesz-
czone po stronie prawej odpowiadaja sieci uczonej na przykladach zakléconych.
Jest oczywiste, ze powierzchnie w prawej kolumnie sa ,,gladsze” od powierzchni
z kolumny lewej (warto zwréci¢ uwage na zmiane skali osi rzednych). Tym samym
odpowiedz sieci neuronowej uczonej z zakléceniami jest mniej wrazliwa na zaburzenia
obserwacji (szumy). Oczywiicie jest to przyczyna zwigkszonych bledéw obciazenia
estymatora. ' '
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Rys. 6. Powierzchnie 4,(y,y,,y,) generowane dla ukladu (27) przez estymator z siecia neuronowa uczona na
przykiadach obserwacji bez zakléceti (2) y,=7,15, b) y,=18,9, 9) y,=15,0i z zakidceniami d) y,=7,15, ¢)
y,=189,f) y,=15,0
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6. EKSPERYMENT

W celu doswiadczalnego zweryfikowania analizy teoretycznej zbudowano filtr
" pasmowoprzepustowy RC z wykorzystaniem wzmacniacza operacyjnego pA741. Rys.
7 przedstawia schemat ideowy filtru. Ten szczegOlny uklad zostal wybrany ze wzgledu
na fakt, iz jego odpowiedZ impulsowa jest takze opisana multieksponencjalng
zaleznoscia (27). Aby lepiej uwidoczni¢ potencjalne mozliwosci tkwiace w metodzie
identyfikacji za pomoca sieci neuronowej, dodano jeszcze jeden parametr do modelu
ukladu. Parametrem tym jest nieznany czas opdznienia odpowiedzi skokowe;.

W6 480
R2

218.0k

R3 C3

x() 418k 49.26n

flt)

Rys. 7. Schemat ideowy ukladu elektronicznego zbudowanego w celu przeprowadzenia doSwiadczen
z 4-parametrowym ukladem dynamicznym

Estymacja czasu opdznienia jest wazna w praktyce i jest uwazana za trudne
i czasochlonne zadanie jesli jest ono rozwiazywane metoda najmniejszych kwadratow
[5]. Pokazemy, Ze estymacja czasu opdznienia nie rézni si¢ w istocie od estymacji
innych parametréw je§li zostanie wykorzystana do tego celu sie¢ neuronowa.
W odpowiednio zaplanowanym eksperymencie, opdzniony >0 jednoskokowy skok
napiecia zostal podiaczony do wejscia filtru z rys. 7:

so={_§ i (9)

t>t.

Niezaklocone obserwacje byly probkami nastgpujace) funkci:

ft.0)=0, [exp (01‘6—9- t> —exp <049— t>:| , (36)

0,=0.1R,C,[ms], 6,=R,C,[ms], 0,=t[ms]. 37

gdzie 4
RZCS

f =—r23
1"R,C,—R,C,’
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Przestrzen parametrow @ zdefiniowano nieréwnoSciami (38)
08<6 <12, 08<0,<12, 04<0,<08, 0.0<6,<04. (38)

Uczenie 1 testowanie przeprowadzono wedlug tej samej procedury, ktoéra opisano
wyzej dla uktadu tréjparametrowego. Przyjeto osiem wartosci kazdego z parametrow,
rownomiernie roztozonych w przedziatach (38) dla generacji przykltadéw do uczenia,
co odpowiada catkowitej liczbie przykladow N=4096. Do testowania wykorzystano
N=160,000 przykladow rOwnomiernie pokrywajacych przestrzen (38). Do jed-
noznacznego zdefiniowania funkcji §=h(y) dla uktadu (36) potrzebne byly czte-
roelementowe wektory obserwacji. Dla uczenia, symulacji i pomiaréw ustalono
nastgpujace wartoSci zmiennej niezaleznej ¢ ktora jest w przypadku badanego
uktadu czas:

t,=05ms ¢,=10ms ¢=30ms ¢,=13.0ms 39)

Przeprowadzono uczenie czterech réznych sieci perceptronowych, odpowiednio dla
kazdego z czterech parametrow ukladu (36). Stwierdzono, ze dla sieci zawierajacech
m=10 neuronéw w warstwie wewngtrznej (czemu odpowiada g=61 nastawionych
wag), wartoS¢ maksymalna bledu identyfikacji w zbiorze testowym nie przekracza
arbitralnie wybranej malej liczby 0.01. Wagi czterech symulowanych sieci neuro-
nowych zostaly ,,zamrozone” po zakonczeniu procesu uczenia.

h
10V

08v

06V

[ 1 Lo
02V 5e Sins 10ms 15ms

Rys. 8. Odpowiedz skokowa f(¢,6) ukiadu z rys. 7, symulowana za pomoca programu PSPICE®: [] t=0,
O 1=0,2ms, A t=0,4 ms
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Na czas testowania do wejScia sieci dolaczono obserwacje ukladu. W celu
wszechstronnego zbadania wiasciwosci sieci neuronowych, postuzono si¢ zaréwno
obserwacjami symulowanymi za pomoca programu PSpice [30], jak i obserwacjami
zmierzonymi, ktoére byly generowane przez odpowiednio skonstruowany uktad
elektroniczny. Uzyte wartosci elementow RC filtru, zmierzone za pomoca mostka
impedancji, zaznaczono na rys. 7. Rysunek 8 przedstawia symulowane odpowiedzi f{z,
6*)uktadu. Obliczono je dla kilku ustalonych wartosci wektora parametrow 6* =[1,075,
1,057,0,581, 7]7, ktére odpowiadaly zmierzonym warto$ciom RC oraz trzem arbitralnie
wybranym warto$ciom czasu opodznienia 1. Tabela 2 zawiera zestawienie blgdow
identyfikacji, ktorych przyczyna byly bledy zaokraglen w obliczeniach za pomoca
programu PSpice (sktadowe #) oraz skonczona doktadnos¢ aproksymacji za pomoca
sieci neuronowej (skladowe f, reprezentujace obciazenie estymatorow). Obie porowny-
wane metody identyfikacji wykazaly podobny, raczej niski, poziom bledow.

) Tabela 2

Bledy identyfikacji parametréw ukadu zrys. 7 otrzymane dla obserwacii symulowanych za pomoca
programu PSPICE®

| SIEC NEURONOWA MET. NAJMNIEJSZYCH KWADR.
7, ms By | B, | ns+Bs | n B, 1, 1y 3 (A
0,0 0,0003 | —0,002 | 0,0009 | —0,0005| 0,0002|—0,0003| 0,0004 | 0,0003
0,1 —0,0002 | —0,0009 | 0,0004| 0,0003 | —0,0003 | —0,0004 | 0,0005 | —0,0002
02 —0,0004 | 10,0004 | —0,0009 | —0,0002 | —0,0003 | —0,0001 | 0,0006 | 0,0001
0,3 0,0006 | 0,0011| 0,0016| —0,0022| 0,0003|—0,0002| 0,0005 | 0,0002
04 0,0011 | 0,0017| 0,0009| 0,0003| 00001 0,0 0,0005 | 0,0002

Nastepnie zmierzono odpowiedzi skokowe filtru postugujac si¢ karta IBM PC

z procesorem sygnatowym TMS320C25 (—5 V do 5 V, 12 bitow) [31], sterowana

programem napisanym w jezykach Assembler C25 i Turbo Pascal®. Program

realizowal generacje wymuszania skokowego oraz akwizycj¢ odpowiedzi i jej zapis na
Tabela 3

Bieldy identyfikacji parametréw uktadu z rys. 7 otrzymane dla obserwacji zmierzonych w uktadzie ze
wzmaczniaczem operacyjnym yA741

SIEC NEURONOWA MET. NAIMNIEJSZYCH KWADR.
7, ms n+B, | mtB, | ntBy | ntB, 1, 1, 1, A
0,0 0,0009 | 0,0071 | 0,0009 | 0,0022{ 0,0008 | 0,008 | 0,0004 | 0,0029
0,1 0,0024 | 0,0058 | 0,004 0,0 0,0028 | 0,0065 | 0,0040 | 0,0
0,2 0,003 | 0,0051 | 0,0049 | —0,0015| 0,0037 | 0,0048 | 0,0064 | —0,0011
0,3 0,0024 | 0,0097 | 0,006 |-—0,0031| 0,002 | 0,0085 | 0,0051 |—0,0006
04 0,0046 | 0,0076 | 0,0074 | 0,0005| 0,0036 | 0,0059 | 0,0067 | 0,0004
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dysku. Wyniki identyfikacji z uzyciem zmierzonych odpowiedzi zestawione w Tabeli
3 dowodza, ze proponowana metoda daje dla rzeczywistych ukladow wyniki
poréwnywalne z metoda najmniejszych kwadratow i moze mieC zastosowanie

\o S~
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\\ .
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Rys. 9. Powierzchnie h,(y,, ¥,, V5, ¥,) generowane dla ukladu (36) przez estymator z siecig neuronowa uczong
na przykladach obserwacji bez zaktocen
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w praktyce, na przyklad do diagnostyki uszkodzehn parametrycznych w ukladach
elektronicznych. Na rys. 9 wykreslono przykladowe przekroje hiperpowierzchni
aproksymujgcej odwzorowanie obserwacji uktadu z rys. 7 na czas op6znienia 7.
Sredni czas obliczen potrzebny do estymacji parametréw ukladu za pomoca
metody najmniejszych kwadratow przy n=4 byl réwny 4.6 s (dla komputera
PC386/33). Czas ten bylby wielokrotnie dluzszy w przypadku n>p oraz przy
zwigkszonej mocy zaklocen. Z drugiej strony, odpowiedzi wszystkich czterech sieci
perceptronowych (o n=4 wejsciach i m=10 neuronach kazda) symulowanych za
pomoca tego samego komputera szeregowego otrzymywano w czasie 8.6 ms od chwili
dolaczenia wektora obserwacji do wejscia sieci. Tym samym, proponowana metoda
pozwala na ponad 500-krotne zmniejszenie czasu niezbednego na identyfikacie
parametréw przykladowego ukladu. Czas ten bylby jeszcze krotszy w przypadku
uzycia specjalizowanych ukladow sieci neuronowych, o strukturze réwnolegle;.

7. WNIOSKI

W artykule przedstawiono nowa metode identyfikacji parametréw ukladu dyna-
micznego wykorzystujac sztuczne sieci typu ,,feedforward”. W metodzie tej sieé
neuronowa aproksymuje wielowymiarowa funkcje prébek odpowiedzi ukladu na
wybrany sygnal testowy. Sie¢ taka jest uczona na przykladach odpowiedzi ob-
liczonych lub zmierzonych dla znanych wartoéci parametrow. Wykazano, ze tak
sformulowany problem identyfikacji ma jednoznaczne rozwiazanie jesli (a) liczba
probek (obserwacji) jest rowna liczbie nieznanych parametréw, n=p, oraz gdy (b)
jakobian obserwacji wzgledem parametrow jest niezerowy w kazdym punkcie
rozwazanej podprzestrzeni parametrow. SieC jest uczona poprzez takie dostrajanie
wag jej wewngtrznych polaczen aby zminimalizowaé sredniokwadratowy blad aprok-
symacji w zbiorze przykltadow. Jeéli blad ten jest dostatecznie maty, to dla malej mocy
zaklocen macierz kowariancji estymatora wykorzystujacego sie¢ neuronowa jest
praktycznie rOwna macierzy kowariancji estymatora $redniokwadratowego zdefinio-
wanego na tych samych obserwacjach. Oba estymatory, proponowany i tradycyjny sa
w tych warunkach réwnowazne. Zaproponowano dwustopniowa strukture sieci
neuronowej dla przypadku, w ktorym liczba obserwacji jest wigksza od liczby
nieznanych parametrow, n>p.

Proces uczenia, chociaz czasochlonny, jest realizowany tylko raz dla danego
uktadu i danego zakresu zmiennoSci jego parametréw. Po zakorficzeniu uczenia,
identyfikacja nie wymaga prowadzenia obliczen iteracyjnych. Proponowany es-
tymator jest zatem pozbawiony problemdéw ze zbieznoscia, jaki sa typowe dla
tradycyjnej metody najmniejszych kwadratow [2].

Pokazano i uzasadniono analitycznie, Ze estymator neuronowy staje si¢ ob-
ciazony, gdy obserwacje zaktocone sa wykorzystane w procesie uczenia. Jednocze$nie
wariancja charakteryzujaca rozrzut wynikéw identyfikacji zostaje zredukowana.
Istnieje mozliwos$¢ uzyskiwania kompromisu miedzy wzrostem obciazenia i maleniem
wariancji, poprzez odpowiednia optymalizacje procesu uczenia. W wyniku tej
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wlasciwoéci, wywolany zakléceniami rozrzut parametréw moze by¢ mniejszy niz
w przypadku estymatora tradycyjnego. Dotyczy to szczeg6lnie waznego dla praktyki
duzego poziomu zaklécen. Przedstawiono wyniki symulacji komputerowej i pomia-
row potwierdzajace zasadno$¢ rozwazan teoretycznych.

Proponowana metoda identyfikacji stanowi podstawe nowej klasy przyrzad 6w
pomiarowych dla szybkich pomiaréw po$rednich. Przed etapem wdrozenia metody
konieczne sa badania ukierunkowane na poszukiwanie nowych architektur sieci
neuronowych do zadan aproksymaciji funkcji wielu zmiennych. Sieci takie powinny
zapewnié maty blad aproksymacji funkcii (na ogét gladkiej dla wigkszosci ukladow
dynamicznych) przy jak najmniejszej liczbie wspolczynnikéw wagowych. Licza wag
powinna wolno wzrastaé z liczba nieznanych parametréw ukladu oraz z zakresami
zmiennoéci tych parametréow. Uczenie takiej sieci nie powinno zajmowaé dlugiego
czasu komputera. Powinny tez one naddwac si¢ do realizacji pod postacia ukladow
elrktronicznych.
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A. MATERKA

NEW METHOD OF DYNAMIC SYSTEM PARAMETER IDENTIFICATION
USING ARTIFICIAL NEURAL NETWORKS

Summary

The paper postulates that feedforward artificial neural networks can be used for dynamic system
parameter identification. The method proposed does not require iterative calculations and is thus highly
suitable real-time identification. Noise-induced error analysis is carried out. It is shown that error variance
is not higher than that obtainable from a standard least-square-error technique applied to the identification
problem. Moreover, the new method offers possibilities of variance reduction through proper modification
of the neural network training algorithm. Results of computer simulation and measurements are presented
to confirm the validity of the theoretical analysis.

Key words: neural networks, error analysis, computer simulation.
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Przedmiotem artykulu jest, zdefiniowana przez autora, nowa skladowa blgdu prze-
twarzania przetwornikow napigciowych wartoci Sredniej i skutecznej wystgpujaca przy
impulsowych sygnatach wejéciowych. Sktadowej tej nie uwzgledniano dotychczas w opisie
wlasciwosci metrologicznych przetwornikow napieciowych. Przedstawiono ponadto sygnat
wzorcowy, za pomoca ktdrego okreslic mozna w procesie oceny dokladnosci przetwornikow
graniczng (maksymalng) wartos¢ nowej skiadowej biedu przetwarzania.

Slowa kluczowe: przetwornik napigciowy, btad przesterowania.

1. WPROWADZENIE

W trakcie eksploatacji elektroniczne przetworniki pomiarowe sygnalow napigcio-
wych moga by¢ przesterowane.

Jedna z przyczyn przesterowania przetwornikow jest przekroczenie gornej granicy
zakresu przetwarzania przez warto$¢ szczytowa sygnalu pomiarowego [8]. Prze-
sterowanie takie nazywane jest niekiedy przesterowaniem amplitudowym. Prze-
sterowanie amplitudowe wystepuje najczesciej w przetwornikach wzorcowanych za
pomoca sygnahu sinusoidalnego [9, 10, 12] przetwarzajacych sygnaly odksztaicone
o duzym wspolczynniku szczytu tzn. sygnaly impulsowe. Nie uwzglednienie przewidy-
wanej warto$ci szczytowej sygnalu pomiarowego przy doborze gornej granicy zakresu
przetwarzania jest przyczyna duzej wartosci bledu przetwornika. Ze wzgledu na blad
taki przypadek nalezy uznaé za niedopuszczalny w praktyce pomiarowe;.

Druga przyczyna przesterowania jest skonczona szybko$¢ zmian sygnalu wyj-
§ciowego wzmacniaczy operacyjnych zastosowanych w ukladzie przetwornika [3,4, 9,
10, 12]. Tego rodzaju przesterowanie nazwano przesterowaniem szybkosciowym [12].
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Wystepuje ono przy impulsowych sygnatach wejSciowych, niezaleznie od wartosci
szczytowej 1 czgstotliwosci tych sygnatow, nawet w przetwornikach przystosowanych
do przetwarzania tego rodzaju sygnalow.

Przesterowanie szybko§ciowe jest przyczyna wystgpowania w bledzie przetwarza-
nia przetwornikow nowej sktadowej, nazwanej przez autora bledem przesterowania
[12]. Skladowej tej nie uwzgledniano dotychczas w ocenie wlasciwosci metrologicz-
nych przetwornik6w napigciowych. Blad przesterowania wykorzysta¢é mozna do
okre$lania przydatnosci przetwornikoéw do przetwarzania sygnaléw impulsowych.

W artykule przedstawiono definicj¢ bledu przesterowania elektronicznych prze-
twornikdw sygnaléw napigciowych oraz syntez¢ ksztaltu sygnalu wzorcowego, za
pomoca ktoérego okresli¢ mozna graniczng wartos$¢ tego bledu.

2. PRZESTEROWANIE SZYBKOSCIOWE PRZETWORNIKOW
NAPIECIOWYCH

W przemystowej praktyce pomiarowej wykorzystywane sa najczesciej elektronicz-
ne przetworniki napigciowe wartosci §redniej i skutecznej.

Pomiar wartosci $redniej i skutecznej sygnatow napieciowych realizowany moze
by¢ zarowno w technice analogowych jak i cyfrowej. Produkowane obecnie przetwor-
niki analogowe sa zar6wno pod wzgledem kosztoéw oraz parametréw konkurencyjne
w stosunku do ukladéw zrealizowanych w technice cyfrowej [1]. Dlatego metody
analogowe sa nadal rozwijane i udoskonalane [2, 7, 14]. Produkowane obecnie
analogowe przetworniki warto$ci §redniej sygnalow napieciowych charakteryzuja sie
struktura przedstawiona na rys. 1a [1].

W uktadach tych przetwornikow do wyjscia dwupotoéwkowego prostownika
operacyjnego dolaczony jest aktywny filtr dolnoprzepustowy petniacy role uktadu
usredniajacego. Wspolczesne analogowe przetworniki wartoSci skutecznej napiecia
realizowane sa w ukladach o strukturze zamknigtej [1, 7] (rys. 1b, c i d).

Zasadniczym elementem przetwornika z rys. 1b jest uklad mnozaco-dzielacy. Na
wyjéciu tego ukladu wystgpuje sygnat proporcjonalny do kwadratu sygnalu wejs-
ciowego przetwornika odniesiony do aktualnej wartosci wielko§ci mierzonej tzn. do
stalonapigciowego sygnatu wyjsciowego przetwornika. Takie rozwigzanie pozwala na
realizacje operacji pierwiastkowania w sposob posredni. Zasade dzialania przed-
stawionego ukladu opisuje nastgpujaca zaleznos¢ [1]:

1 [e2T
— — Vu¥t)dt {[=CU 1
c| 7 woa|=cu, 0
gdzie: T — jest okresem sygnalu wejSciowego u,(f) przetwornika;
U, C — oznaczaja odpowiednio sygnal wyjSciowy oraz stala przetwarzania
przetwornika.
W zaleznodci tej lewa strona réwnosci reprezentuje usredniony za pomoca filtru
dolnoprzepustowego kwadrat sygnalu wejsciowego podzielony przez wartosé skuteczna.
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G) u,lt)

c)
U;(t)

#—] pr —— 2t0g

d) u,it)

Rys. 1. Przetwornik wartosci §redniej (a) oraz przetworniki wartoéci skutecznej: z ukladem mnoza-

co-dzielacym b), log-alog z odejmowaniem logarytmoéw c), z przetwornikami termicznymi d) (FD — filtr

dolnoprzepustowy; PR — dwupoléwkowy prostownik operacyjny; T,, T, — przetworniki termiczne, UW
— uktad wejsciowy, ZP — zrédto pradowe)

Na rys. 1c przedstawiono wersj¢ ukladu realizujacego metod¢ mnozenia-dzielenia
sygnalow [7]. Sygnal wejSciowy przetwarzany jest poczatkowo przez dwupotdéwkowy
prostownik operacyjny oraz w ukladzie logarytmujacym dwukrotnie. Do wyjscia
uktadu logarytmujacego dolaczony jest sumator, w ktorym realizowana jest operacja
odejmowania: 2log[u,()]—logU, Sygnal wyjsciowy sumatora przetwarzany jest
nastepnie przez uklad alogarytmujacy i usredniany w uktadzie filtru dolnoprzepus-
towego. Na wyjsciu filtru wystepuje sygnal proporcjonalny do wartosci skutecznej
sygnalu wejsciowego przetwornika.

Najdokladniejsza aktualnie metode pomiaru wartosci skutecznej ilustruje rys.
1d [1]. Sygnal niesinusoidalny doprowadzany do przetwornika termicznego T
zostaje w nim przetworzony w odpowiedni sygnal stalopradowy. Do drugiego
eretwornika termicznego T, doprowadzony jest prad staly ze zrodla pradowego
7P, ktore sterowane jest rdznica sygnaléw wyjsciowych obu przetwornikow. Jezeli
charakterystyki obu przetwornikéw beda identyczne, to przy zerowej roznicy
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sygnatow wyjsciowych przetwornikow prad staly zrodia pradowego bedzie dokladnie
rowny wartosci skutecznej sygnalu wejsciowgo przetwornika.

Cyfrowe przetworniki wartosci §redniej i skutecznej sygnaldw realizowane sa
w ukladzie przedstawionym na rys. 2 [1].

u;[t]

Rys. 2. Probkujacy przetwornik napigciowy (SH — uklad probkujaco-pamietajacy; A/C — przetwornik
analogowo-cyfrowy; MP — system mikroprocesorowy)

|

:

W tego rodzaju przetwornikach sygnal pomiarowy doprowadzony jest do ukladu
probkujaco-pamigtajacego. Probki napigcia za posrednictwem przetwornika analogo-
wo-cyfrowego przeksztalcane sa w odpowiadajacy im sygnat cyfrowy. Sygnal ten
doprowadzany jest do ukladu mikroprocesorowego, ktérego zadaniem jest obliczenie
wartoSci $redniej lub skutecznej sygnalu pomiarowego.

Analizujac sygnaly wyjsciowe poszczegdlnych blokéw przedstawionych przetwor-
nikéw autor stwierdzil, ze szybkosciowo moga by¢ przesterowane bloki wej§ciowe
przetwarzajace zmienny lub przemienny sygnal analogowy. Ze wzgledu na przebieg
przetwarzanego sygnatu przesterowane szybkosciowo bloki wej$ciowe przetwornika
autor nazwal stopniem przemiennopradowym [12].

Stopien przemiennopradowy przetwornikéw analogowych stanowia bloki
przetwornika poprzedzajace ukltad usredniajacy. WejSciowym stopniem przemien-
nopradowym przetwornikow probkujacych jest uklad probkujaco-pamigtajacy
poprzedzony w niektoérych rozwiazaniach przetwornikéw filtrem dolnoprzepus-
towym [12]. Dolaczony do wyjscia stopnia przemiennopradowego, w przetwor-
nikach analogowych, uklad usredniajacy oraz bloki stalonapiecciowej badz stato-
pradowej petli sprzgzenia zwrotnego autor okreslit mianem stopnia statopradowego
[7] — rys. 3.

y; [t Stopief Stopien Y
F— stato- przemienno- —-
pradowy prgdowy

Rys. 3. Struktura analogowych przetwornikéw napieciowych

Ze wzgledu na zasade dzialania w przetwornikach probkujacych stopien stato-
pradowy nie wystepuje. Z prac [9, 10, 12, 13] autora wynika, ze przesterowany
szybko$ciowo stopien przemiennopradowy przetwornikow, niezaleznie od jego struk-
tury, zachowuje si¢ podobnie jak przesterowany szybko$ciowo wzmacniacz operacyj-
ny [12]. Uwzgledniajac ten fakt w sygnale wyjSciowym przesterowanego stopnia
przemiennopradowego u,,(f) autor wyodrebnit dwie skladowe [12]:

— sktadowa u(f) sterowana sygnalem pomiarowym,

— skladowa u,(f) niesterowana sygnalem pomiarowym:
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op(t)= {us(t) dla te0, TH\4, @

T lu(r) dla te0, THO\4,

Sktadowe u (f) i u (f) w ciagu okresu T sygnatu wejsciowego przetwornika sa okreslone
w rozdzielnych zbiorach przedzialdow czasowych 4; i 4, (tzn. 4,04,=¢; ¢ — jest
zbiorem pustym). Dla przetwornikéw napigciowych stanowiacych przedmiot roz-
wazati skladowa u(f) opisuje funkcjonal ciagly, ktorego postaé okreSlona jest
struktura stopnia przemiennopradowego [12]:

us(t) =Fs[ui(t)’ k(t)a t)]5 (3)

gdzie: k(f) — oznacza zastgpcza malosygnalowa impulsowa funkcje przejscia stopnia
przemiennopradowego.
Sktadowa u_(f) okresla przesterowanie szybkoSciowe stopnia przemiennoprado-
wego i opisana jest zaleznoScia [12]:

u(y=uft)+S(t—1,). “4)

W zaleznoSci tej ¢, oznacza poczatek 1-tego przedzialu czasowego, w ktérym stopien
przemlennoprqdowy jest przesterowany (t,, t;+ Y€ 4,). S, jest maksymalng szybko-
smq zmian sygnalu wyjciowego stopnia przemiennopradowego. Parametr ten okresla

a)
Upb-——
to} | t+T : t
t | |
f I |
| I t
T !
u_ [t} ] !
* : u, [t !
Um F—— }
: I
i
: | | it :
Sr ! | |
N |
i ! |
A !
N - Rys. 4. a) Prostokatny sygnat wejSciowy prze-
| L » twornika u,(f) oraz b) sygnal wyjéciowy stop-
t Ll T to +T nia przemiennopradowego u, (f) wraz ze skia-

dowymi u(f) i u(f)
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maksymalna szybko§¢ zmian sygnalu wyjsciowego bloku stopnia przemiennoprado-
wego 0 najwezszym pasmie przetwarzania mocy [3, 4, 12].

Zalezno$¢ (2) ilustruje rys. 4. Na rysunku tym przedstawiono przebieg sygnatu
wyjSciowego u,,(¢) stopnia przemiennopradowego z uwzglednieniem sktadowych u(?)
oraz u,(t) (rys. 4b) przy prostokatnym sygnale wyjsciowym (rys. 4a).

Z pracy [12] autora wynika, Ze zal. (2) obowiazuje dla sygnaldéw wejsciowych,
ktérych czgstotliwo$¢ nalezy do zakresu niskich lub érednich czestotliwosci pasma
przetwarzania przetwornikow. Przy impulsowych sygnatach wejéciowych o czestotli-
wosci zblizonej do gornej czgstotliwoéci pasma przetwarzania przetworniki moga byé
przesterowane przez caly czas trwania sygnalu wejsciowego [12]. Dla takich sygnatow
w zal. (2) wystgpuje jedynie niesterowana sygnalem pomiarowym skladowa u (7).

Aby opis sygnatlu wyjciowego u,,(f) przesterowanego stopnia przemiennoprado-
wego za pomoca zal. (2) byt kompletny nalezy okresli¢ granice przedzialow czaso-
wych, w ktorych stopief ten jest przesterowany. W tym celu nalezy w ukltadzie
przetwornika zlokalizowa¢ blok o najwezszym pasmie przetwarzania mocy. Nastep-
nie dla wyrdznionego bloku nalezy okresli¢ granice przedzialéw czasowych, w ktérych
Jest on przesterowany. Z prac[9, 10, 12] autora wynika, Ze jest to mozliwe jedynie przy
znajomosci ksztattu sygnatu wejsciowego oraz uktadu stopnia przemiennopradowego
przetwornika. W pracach tych przedstawiono metodyke wyznaczania ww granic
poszukiwanych przedzialéw czasowych dla przetwornikéw napieciowych wartosci
Sredniej i skutecznej z prostownikiem operacyjnym na wejsciu. Sposob ten moze byé
stosowany dla przetwornikow z innymi ukladami operacyjnymi.

3. BLAD PRZESTEROWANIA PRZETWORNIK OW NAPIECIOWYCH

Wilasciwosci przyrzadéw i przetwornikéw pomiarowych odwzorowaé mozna
dwoma sposobami [6]. Pierwszy sposob polega na wykorzystaniu modelu matematy-
cznego uwzgledniajacego interesujace nas parametry i wlasciwosci przyrzadu. Drugi
ze sposobow polega na okresleniu odpowiedniej miary bledu przetwarzania przetwor-
nikow.

Opracowanie modelu matematycznego przesterowanego szybkoéciowo przetwor-
nika napigciowego wymaga znajomos¢ struktury jego ukladu oraz ksztaltu sygnalu
pomiarowego [12].

Produkowane obecnie przetworniki napigciowe wykonywane sa najcze$ciej w po-
staci monolitycznych lub hybrydowych ukladéw scalonych [12]. Ze wzgledu na
tajemnicg patentowa uzyskanie szczegélowych informaciji o ukladzie przetwornik 6w
jest niemozliwe. Rowniez nieznany jest najczgSciej ksztalt sygnalu pomiarowego.
Z punktu widzenia praktyki pomiarowej bezposrednie wykorzystanie modelu mate-
matycznego do oceny whasciwosci metrologicznych przetwornik6w napieciowych nie
jest dogodne. Wynika to stad, Zze model matematyczny nie dostarcza wprost
informacji o bledzie przetwarzania. Parametry modelu wykorzystaé mozna wprost
jedynie do poréwnania wlasciwosci przetwornikéw pomiarowych.
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Ze wzgledu na wymienione czynniki wlasciwosci przetwornikoéw napieciowych
przy impulsowych sygnalach wejsciowych charakteryzowac nalezy za pomoca grani-
cznej wartosci odpowiedniej miary bledu przetwarzania obowiazujacej dla okreslonej
klasy sygnaléw pomiarowych. Pod pojeciem granicznej warto$ci bledu nalezy
rozumieé jego warto§é maksymalna [6]. Konieczno§¢ wprowadzenia nowej miary
bledu uzasadniona jest rowniez tym, Ze nie znany jest dotychczas sposOb uwzgled-
niania wplywu przesterowania szybkosciowego na wlasciwosci metrologiczne prze-
twornikow.

Autor proponuje, aby wplyw przesterowania szybko$ciowego na doktadnosc
przetwornikéw uwzgledni¢ za pomoca blgdu zdefiniowanego zaleznoscia (5) zwanego
dalej bledem przesterowania [12]:

gp =FN [Sr’ ui(t)a k(t)= t] _FNw[ui(t)a kw(t)= t] . (5)

W zaleznosci tej Fy[—] oraz Fy,[—] sa ogélnym opisem matematycznym przetwor-
nikéw: rzeczywistego i wzorcowego. Przetwornik rzeczywisty opisuje funkcjonal
nieliniowy Fy[—] zalezny od parametru S, stopnia przemiennopradowego. Parametry
przetwornika wzorcowego powinny byé tak dobrane aby jego wlasciwosci opisywal
funkcjonal Fy,[—] zalezny jedynie od zastgpczej impulsowej funkcji przejscia k(f)
i niezalezny od parametru S,.

Zaleznosé (5) obowiazuje dla sygnatow uy(t), przy ktorych w sygnale wyjsciowym
stopnia przemiennopradowego u,,(f) wystepuja obie skladowe u,(z) oraz u(f) uwzgle-
dnione w zaleznosci (2) {12].

Do celéw poréwnawczych korzystniejsze jest przedstawienie bledu przesterowania
przetwornik6w (zal. 5) w postaci wzglednej odniesione; do rzeczywistej wartosci
wielko$ci mierzonej [12]:

=FN [Sr' ui(t)s k(t)a t] _FNw[ui(t): kw(t)s t]
P FNW [ui(t): kW(t)5 t] )
Blad przesterowania w postaci wzglednej pozwala na bezposrednie pordwnanie

wlasciwoéci metrologicznych, przy impulsowych sygnatach wejéciowych, przetwor-
nikdw o réznych zakresach przetwarzania [6, 12].

0

(6)

4, OKRESLANIE GRANICZNEGO BLEDU PRZESTEROWANIA

Wykorzystanie bledu przesterowania zdefiniowanego zalezno$cia (5) w celu
poréwnania przydatnosci przetwornikoéw do przetwarzania sygnaléw impulsowych
wymaga znajomosci ksztaltu sygnalu pomiarowego [12]. W praktyce dokladne
okreslenie ksztaltu sygnalu pomiarowego jest najczesciej niemozliwe.

W sytuacji zupelnej dowolnosci ksztaltu sygnalu pomiarowego jedynie graniczna
warto§¢ bledu przesterowania stanowi podstawe do por6wnania wlasciwosci met-
rologicznych przetwornikéw przeznaczonych do przetwarzania sygnaléw impul-
sowych.
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Zagadnienie wyznaczenia granicznej wartosci bledu przesterowania sprowadza sie
do okreslenia ksztattu sygnatu testowego ekstremalizujacego miarg tego bledu [12]:

df
= sup le,Jur ()]l . M

ur(t)e¥r

Epgr

W zaleznofci tej ¢, 0znacza graniczna warto§¢ bledu przesterowania. % ; jest zbiorem
sygnaloéw testowych u(f) nalezacym do przestrzeni tzw. dopuszczalnych sygnaléw
pomiarowych %(% € %). W rozwazaniach przyjeto, ze przestrzen % stanowia sygnaly
okresowe o okresie T calkowalne w kwadracie w sensie Lebesgue’a w przedziale <0,
T) (% e L*0, T)) zmieniajace w tym przedziale znak tylko jeden raz w punkcie t,
0<z,<7).

Ponizej przedstawiono sposob syntezy przebiegu sygnalu testowego u,(f) spel-
niajacego zalezno$¢ (7). Aby definicja granicznego bledu przesterowania opisana zal.
(7) miala sens, nalezy przyja¢ dodatkowo zalozenie zwartoSci zbioru %, oraz
polciaglosci z gory funkcjonahu ¢ [ —] opisujacego blad przesterowania na zbiorze U .

Nieliniowy charakter przesterowania szybko$ciowego przetwornik 6w nie pozwala
na bezposrednie zastosowanie do syntezy sygnatu u,(f) znanych metod optymalizacji
obowiazujacych dla uktadéw dynamicznych opisanych liniowymi réwnaniami roz-
niczkowymi [5, 6]. Problem ten autor rozwiazal ustalajac wstepnie ksztalt sygnatow
stanowiacych elementy zbioru %, [12]. Nastepnie stosujac zasady optymalizacii
parametrycznej [15] okreslil ekstremalne warto§ci wybranych parametrow sygnah
ur(f), dla ktorych spelniony jest warunek kryterialny (7). Przy ustalonym ksztalcie
sygnatu ur(f), ktory charakteryzuje zbior parametrow P (up(f) =u (P, f)) warunek ten
przedstawi¢ mozna w nastgpujacej postaci [12]:

Epgr =TNAX | e fur(P, 011 . ®)
P

Sygnaly reprezentujace zbioér % powinny, przede wszystkim, spetniaé warunki
okre§lone twierdzeniem Riesza [5]. Z twierdzenia tego wynika, Ze warunkiem
koniecznym i dostatecznym zwartosci zbioru % w przestrzeni L0, T jest istnienie
stalej K takiej, ze:

i ,
sup [ | ugp(d) 1’dt<K? )

ur(tye¥r 0

i aby dla dowolnego ¢>0 istniato #>0 takie, ze z warunku | 4 | <# wynika:

T
sup J | ug(t+h)—ugt) IP< . (10)

ur{f)e¥r o
Przy okreSleniu ksztaltu sygnatéw u,(f) oprocz wymagan matematycznych nalezy
uwzgledni¢ fizyczne przyczyny przesterowania szybko$ciowego. Jako miare prze-
sterowania szybko$ciowego, przy ustalonej warto$ci parametru S., przetwornika
autor przyjal czas tego przesterowania. W poréwnaniu z czasem przesterowania
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przetwornik6w przy sygnalach pomiarowych nalezacych do przestrzeni dopuszczal-
nych sygnaldw pomiarowych % czas ten dla sygnatéw testowych u;(f) powinien mie¢
warto§¢ maksymalng. Przy ustalaniu tego warunku wykluczono przypadek cal-
kowitego przesterowania przetwornika. Przesterowanie takie wystgpuje przy impul-
sowych sygnalach pomiarowych o malym wypelnieniu. Woéwczas sygnalem wyj-
$ciowym stopnia przemiennopradowego jest sygnal trojkatny, ktorego zbocza maja
nachylenie rowne parametrowi S, przetwornika [3, 4, 12].

Przykladem sygnalu spelniajacego przedstawione wymagania jest unipolarny
impulsowy sygnal prostokatny (rys. 4a) stosowany do oceny wplywu odksztalcenia
sygnalu pomiarowego na wlasciwosci metrologiczne przetwornikéw napigciowych
[12]. Wplyw ten charakteryzowany jest za pomoca dodatkowego bledu przetwarzania
okre§lanego przy wymaganej dla danego przetwornika wartosci wspolczynnika
szczytu ww sygnatu.

Aby przy okreSlaniu granicznej wartosci bledu przesterowania mozna bylo
uwzglednié¢, dopuszczalng dla danego przetwornika, warto$¢ wspolczynnika szczytu
odksztatconego sygnalu pomiarowego sygnat testowy u,(¢) musi charakteryzowac si¢
takimi samymi wladciwos$ciami jak unipolarny sygnal prostokatny [12]. Biorac to pod
uwage przyjeto, ze zbidér %, stanowia impulsowe unipolarne quasi-prostokatne
sygnaly trapezowe. Sygnaly te w poréwnaniu z idealnym sygnalem prostokatnym (rys.
4a), ro6znia si¢ jedynie nachyleniem zboczy [12], tzn.:

U= {ugp(P, 1): P=[Sy, Sto]; Stn= S, ; | Sy | =S}, an

gdzie: S,,, S,, — oznaczaja nachylenie zboczy: narastajacego i opadajacego
sygnatow nalezacych do zbioru % .

Parametrami sygnatu u,(f) wzglegdem ktdrych okreslano maksymalng wartos¢
bledu przesterowania przetwornikéw sa nachylenia zboczy narastajacego S, i opada-
jacego S,, tego sygnalu. Zalozono przy tym, ze sygnal u;(f) charakteryzuje si¢
czestotliwoscia, przy ktorej wplyw skoficzonej szerokosci pasma przetwarzania
stopnia przemiennopradowego na blad przetwarzania przetwornikow jest do pomi-
niecia [12].

Sygnat wyjsciowy u,,(f) stopnia przemiennopradowego rozpatrywanych ukladow
przy trapezowym sygnale wejSciowym un(f) (rys. 5a) o wartosci szczytowej U,
mniejszej lub réwnej parametrowi U, przetwornika (U, < U,,) ma ksztalt przed-
stawiony na rys. Sb. Warto§¢ parametru U,, ckre§la gbérna granica zakresu
przetwarzania przetwornika [12].

Uwzgledniajac zatozenia blad przesterowania przetwornikéw opisano odpowied-
nio wyrazeniami [12]:

— dla przetwornika wartosci §redniej

UOV—' UTV__I__ Cv Um Sr Sr 1 (12)
Upy 2T S,

5PV=

C,Sm CySi/n

— dla przetwornika wartosci skutecznej
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__ Rys. 5. Sygnat wyjSciowy stopnia przemienno-
t+T t  pradowego u,, (b) dla trapezowego sygnaiu
' wejsciowego ur(f) (2)

1 U%-U% 1CU. [ S S \1
Spp=s B TR - -, (13)
2 Uz 3T S, \CSw CySi/n

W zaleznosciach (12) i (13):
C, — jest stala przetwarzania stopnia przemiennopradowego przetwornikow.
Ury, Urg — oznaczaja warto$¢ §rednia i skuteczna sygnalu trapezowego u,(f)

(rys. 5a):
1cu./ s 8
=U ot MeVm r r
Ury "'[” 2T S, <C,,S,,,+C,,S,0>:|’

1
1 C,U, S S 2
Urp=U . TvTmf s r r :
TR '”[’7 3T S, ( C.Su T cusmﬂ
Uy, Ugr — oznaczaja sygnal wyjsciowy przetwornika wartosci Sredniej i skutecznej
przy trapezowym sygnale wejsciowym up(?):

10,
Uov=Um(’7—§,?>,

1 U,

Sr

1
U,\2
et (13
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Aby wyniki analizy byly niezalezne od rodzaju przetwornika zaleznosci (12) i (13)
przeksztalcono do postaci:

by bm (S S,
Ope= 16U, 1CU, \CSn C)Sy @

2T S»n 3T Syq

Wielko$¢ 6, nazwano unormowanym bledem przesterowania przetwornikoOw napig-
ciowych [12].

Z zal. (14) wynika, ze dla sygnatéw trapezowych, ktérych zbocza maja nachylenie
o takiej samej wartosci bezwzglednej blad przesterowania przetwornikow roOwny jest
zeru niezaleznie od wartosci tego nachylenia. Z tego wzgledu za pomoca trapezowych
sygnaléw wzorcowych stosowanych dotychczas do okreslania bled6w dynamicznych
przetwornikow nie mozna okresla¢ granicznego bledu przesterowania. Przebieg tego
rodzaju sygnaléw przedstawiono mi¢dzy innymi w pracy [6].

—0— Dn=co —+—Dn=0.5 ~x~= D0=0.2

CvStn C"SIO
Rys. 6. a) Charakterystyka d, =/(Dn) Dn=T ,b) 8,,=1(Dy) D0=T

r
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Interesujace rezultaty uzyskano analizujac wplyw zmiany nachylenia tylko jed-
nego zbocza sygnalu trapezowego przy ustalonej stromosci drugiego [12]. Wplyw
zmian nachylenia jednego zbocza sygnalu u,(f) na warto§¢ bledu 6, ilustruja
charakterystyki przedstawione na rys. 6.

a)
ur, (04
Uph=—-
S, .
tO: { tg*T Lot
|
: | |
| |
D |
U, (1A : : :
| i
UnlF——1 | |
| |
| Sig |
|
| |
| I
‘ l
|
' !
: |
0
- Rys. 7. Asymetryczne trapezowe sygnaly wzor-
to T T to+T t cowe z deformacja ksztattu: a) lewostronng
i ur, (), b) prawostronng u,.(f)

Z przebiegu tych charakterystyk wynika, ze blad przesterowania przyjmuje
wartosci ekstremalne (tzn. (| 8, | =1) dla trapezowych sygnalow wzorcowych
z asymetryczng deformacja ksztalttu — rys. 7 [12].

Nachylenie jednego zbocza asymetrycznych sygnalow trapezowych rowne jest
warto§ci granicznej Sy,:

Sy=" (15)

Zmniejszanie nachylenia tego zbocza ponizej wartoci S;, nie wptywa na warto§¢
_ bledu §,.. Blad 4, dla takich sygnaléw ma wartos¢ ekstremalna: | djz | =1 (xys. 6).

Nachylenie drugiego zbocza sygnaléw trapezowych z rys. 7 powinno charakteryzo-
wag si¢ stromoscia zblizona, w idealnym przypadku, do nieskonczonosci. W praktyce
wystarczy aby nachylenie tego zbocza bylo co najmniej dziesigciokrotnie wigksze
w poréwnaniu z nachyleniem zbocza o stromosci granicznej [12]. Doktadnos¢ okreslania
bledu przesterowania za pomoca takich sygnalow wzorcowych bedziemniejsza od 10%.
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Ze wzgledu na proporcjonalna zalezno$¢ pomigdzy czasem przesterowania
szybkosciowego przetwornikow i wartofcia szczytowa U, trapezowych sygnalow
wzorcowych (rys. 7) blad przesterowania przyjmuje warto§¢ graniczng wowczas, gdy
Up=Ups [12].

Uzytkownicy przyrzadéw i przetwornikéw pomiarowych nie znaja najczgsciej
warto§ci wspolczynnika wzmocnienia C, oraz parametru S, stopnia przemienno-
pradowego. W zwiazku z tym autor proponuje aby przydatnosci przetwornikow do
przetwarzania sygnalow impulsowych okresla¢ podajac oprocz dopuszezalnej warto-
Sci wspolczynnika szczytu sygnaléw pomiarowych rowniez graniczna warto§é na-
chylenia zboczy tych sygnalow. Ponadto przy charakterystyce wladciwoséci met-
rologicznych tych przetwornikéw nalezy uwzgledniac, oprocz bledu dodatkowego
wynikajacego z odksztalcenia sygnali pomiarowego, graniczna warto§¢ bledu prze-
sterowania.

Przebieg charakterystyk z rys. 6 wskazuje praktyczny sposOb okreslania
parametru S, przetwornika [11, 12]. Poczatkowo nachylenie zboczy sygnalu
trapezowego powinno by¢ co najmniej dziesigciokrotnie wigksze w stosunku do
przewidywanej wartosci tego parametru. Nastepnie nachylenie jednego zbocza nalezy
zmniejszaé do wartoéci, przy ktorej wartos¢ bezwzgledna réznicy sygnalow
wyjsciowych przetwornikow badanego i wzorcowego ma warto§¢ maksymalna.
Autor okredlit wla§ciwoéci przetwornikéw, ktére moga by¢ wykorzystane jako
wzorcowe przy wyznaczaniu granicznego biedu przesterowania oraz parametru
S, [11, 12]. Przetwornik taki w poroéwnaniu z przyrzadem badanym powinien, oprocz
wymagan doktadno§ciowych obowiazujacych dla poréwnawczej metody doktadno-
éci, charakteryzowaé sie co najmniej dziesi¢ciokrotnie szerszym pasmem prze-
twarzania mocy.

5. WYNIKI SYMULACJI KOMPUTEROWE] ORAZ WYNIKI BADAN
LABORATORYINYCH

Rezultaty rozwazafi teoretycznych potwierdzaja, przedstawione poniZej, wyniki
symulacji komputerowej wplywu przesterowania na wladciwosci metrologiczne prze-
twornika pomiarowego typu WP-1 [2] wykorzystywanego jako przetwornik wartosci
skutecznej napiecia. Za pomoca tego przetwornika okre§la¢ mozna rowniez wartos¢
skuteczng pradu oraz moc czynna odbiornikow jednofazowych. Przetwornik przy-
stosowany jest do przetwarzania sygnalow odksztalconych o wspoOlczynniku szczytu
mniejszym lub réwnym 3 w pasmie czgstotliwosci od 30 Hz do 5 kHz. Uproszczona
strukture uktadu przedstawia rys. 8.

Ukladami wejéciowymi toréw pradowego i napigciowego przetwornika sa uklady
srealizowane na bazie wzmacniaczy operacyjnych S1 i S2 (typu pA 741). Sygnaly
wyjéciowe tych uktadéw doprowadzone sa do logarytmujacego ukladu mnozacego S3
typu 4203 firmy Burr —Brown. Ukladem wyjsciowym przetwornika jest integrator
wykorzystujacy wzmacniacz operacyjny 54 (uA 741).
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>

Ry Rx

Rys. 9. Makromodel uktadu mnozacego

Badania symulacyjne przetwornika przeprowadzono za pomoca programu PSPA-
CE. Do symulacji wzmacniaczy operacyjnych wykorzystano ogollnie znany makro-
model, ktérego strukture przedstawiono miedzy innymi w pracy [4]. Ze wzgledu na
brak informacji o elementach logarytmujacego ukladu mnozacego do symulacji tego
uktadu zastosowano makromodel przedstawiony na rys. 9.

W makromodelu tym operacja mnozenia sygnaldow wejsciowych Ux i Uy
realizowana jest przez sterowane zrodlo napieciowe Ul (Ul=KUxUy; 0<KL1).
Warto§ci rezystorbw Rx i Ry odpowiadaja rezystancii wejSciowej torow
X i Y uktadu rzeczywistego. Parametry obwodu RIC1 okrelaja pulsacje bieguna
dominujacego transmitancji napigciowej tego ukladu. W makromodelu maksymal-
na szybko$é zmian sygnalu wyjsciowego ukladu rzeczywistego odwzorowuje
parametr S, wzmacniacza operacyjnego wystgpujacego w ukladzie wtérnika
wyjéciowego. O wlasciwym doborze struktury makromodelu uktadu mnozacego
§wiadcza wyniki badafh przetwornika. Przyklad przebiegu sygnalu wyjsciowego
ukladu mnozacego o stalej przetwarzania K rownej 1 (K=1) w konfiguracji
kwadratora dla prostokatnego oraz trapezowego sygnalu wejsciowego przed-
stawiono na rys. 10.

Badania symulacyjne przetwornika zrealizowano w dwoch etapach. W pierwszym
etapie okreslono wplyw zmiany nachylenia zbocza narastajacego S, trapezowego
sygnalu wzorcowego z lewostronna deformacja ksztaltu na wartos¢ bledu prze-
sterowania przetwornika. Przyjeto przy tym, ze nachylenie drugiego zbocza
sygnalu wzorcowego rowne jest nieskonczonosci. Wartos§é szczytowa, czgstotliwose
i wypelnienie tego sygnalu byly odpowiednio rowne: 7 V, 2 kHz oraz 3.
Warto§é szczytowa sygnalu trapezowego okreSlona jest przez gbrna granice
badanego zakresu przetwarzania przetwornika tzn. zakresu 5 V RMS [2].
Blad przesterowania przetwornika okreslono zakladajac, ze przetwornik wzorcowy
jest idealnym przetwornikiem wartosci skutecznej napiecia. Charakterystyke
bledu przesterowania w funkcji parametru Sp sygnalu wzorcowego przedstawia
rys. 11.

Z przebiegu tej charakterystyki wyznaczono graniczna warto$¢ nachylenia zboczy
S, sygnatu wejsciowego przetwornika. Przy tym nachyleniu blad przesterowania
przyjmuje warto§c maksymalna. Dla badanego modelu przetwornika parametr
S, rowny jest 0.2 V/us.
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Rys. 10. Sygnat wyjéciowy kwadratora dla prostokatnego a) i trapezowego b) sygnatu wejsciowego (V(1)
jest sygnatem wejsciowym, V(2) i V(4) oznaczaja sygnat wyjsciowy)
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Kolejny etap badan symulacyjnych obejmowal wyznaczenie charakterystyki bledu
przesterowania w funkcji czgstotliwosci trapezowego sygnalu wzorcowego z lewo-
stronng deformacja ksztaltu. Nachylenie przedniego zbocza tego sygnatlu réwne bylo
wartosci granicznej Sy, przy ustalonej wczesniej wartofci szczytowej i wspolczynniku
szczytu rownym odpowiednio 7 V oraz 3. Wyniki badahn w postaci graficznej
przedstawiono na rys. 12.

ERATY
20

0 ¥ ¥ ) X ¥ X T Il L 1 1
003 005 01 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
f [kHz]

-5, =0.15V/us  —+=s =8y =02V/us  —=s, =1V/us

Rys. 12. Charakterystyka é,=/()

Na rys. 12 oprocz charakterystyki bledu przesterowania wyznaczonej za pomoca
sygnatu wzorcowego o nachyleniu zbocza narastajacego rownym S,; (S,; =0.2 V/ps)
przedstawiono charakterystyki blgdu przesterowania wyznaczone za pomoca sygnatu
trapezowego, ktoérego zbocze narastajace ma nachylenie o warto$ci mniejszej oraz
wigkszej w poréwnaniu z S,,.

Wyniki symulacji komputerowej potwierdzily badania laboratoryjne. Zakres tych
badan byt taki sam jak badan symulacyjnych. Trapezowy sygnal wzorcowy wykorzys-
tywany w badaniach laboratoryjnych w poréwnaniu z sygnalem stosowanym
w symulacji komputerowej roznit si¢ jedynie nachyleniem zbocza opadajacego. Sygnat
ten charakteryzowat si¢ nachyleniem rownym —0.05 V/us. W badaniach laboratoryj-
nych role przetwornika wzorcowego pelnil oscyloskop cyfrowy firmy Tektronix typu
2221. Charakterystyki wyznaczone w trakcie badan laboratoryjnych przedstawiono
na rys. 13.
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Rys. 13. Empiryczne charakterystyki a) 6,=f(S,,) oraz b) 3,=1(f)

PODSUMOWANIE

W artykule przedstawiono nowy sposob opisu wilasciwosci metrologicznych
przetwornikOw napigciowych przeznaczonych do przetwarzania sygnalow impul-
sowych. Sposéb ten uwzglednia wplyw tzw. przesterowania szybkosciowego. Przy-
czyna przesterowania szybkosciowego jest skoficzona szybko$¢ zmian sygnalu wyj-
$ciowego wzmacniaczy operacyjnych przetwornika.

Wplyw przesterowania szybkosciowego na wlasciwosci metrologiczne przetwor-
nikbw opisano ilosciowo za pomoca zdefiniowanego przez autora tzw. bledu
przesterowania. Przedstawiono rowniez sygnat wzrocowy, za pomoca ktérego okres-
li¢ mozna w poréwnawczej metodzie oceny doktadnosci graniczna warto$¢ tego bledu.
Sygnalem tym jest unipolarny asymetryczny sygnal trapezowy.
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K. PACHOLSKI

THE OVERLOADING ERROR OF VOLTAGE PULSE SIGNALS TRANSDUCERS

Summary

The subject of a paper is a new component of the transduction error of mean-value and rms-value
voltage transducers defined by the author. Its appear for impulse input signals. The new component of the
error has not been included in the description of metrological properties of voltage transducers up to now.
The standard signal which can be applied to determining the maximum value of the new component of the
error, in accuracy assessment of voltage pulse signals transducers is presented too.

Key words: voltage transducer, overloading error.
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Oméwiono metode komputerowej optymalizacii stosowanej przy projektowaniu
tyrystoréw ASCR. Przedstawiony numeryczny algorytm wspomagania okresla warunki
optymanego doboru wymiardw warstw n-bazy silnie i stabo domieszkowanych. Artykut
zawiera opis proceu technologicznego do realizacji struktur testowych tyrystordw i wyniki
ich badan.

Stowa kluczowe: tyrystory ASCR, domieszkowanie bazy, komputerowe metody projek-
towania.

1. WSTEP

Tyrystory asymetryczne (ASCR) naleza do rodziny tyrystorow przeznaczonych do
zastosowan w ukladach wysokiej czestotliwoéci (np. w elektrotermii, zasilaczach
impulsowych lub generatorach ultradzwigkowych [1—4]). Tyrystory nalezace do tej
rodziny charakteryzuja si¢ stosunkowo niewielkim czasem wylaczania uzyskiwanym
przede wszystkim przez zmniejszenie czasu zycia w wyniku wprowadzenia do
struktury potprzewodnikowej dodatkowych centréw rekombinacyjnych metoda wdy-
fundowania do niej domieszek metalicznych (Pt, Au) lub poddania struktury
wysokoenergetycznemu promieniowaniu (y, f) generujacemu defekty sieci krystalicz-
nej [5—8].
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Postgpowanie takie pociaga za soba pogorszenie innych parametréw tyrystora
(np. wzrost napigcia przewodzenia i strat przy przetaczaniu [4]) iz tego wzgledu moze
by¢ stosowane jedynie w ograniczonym zakresie. Dalsze zmniejszenie czasu wylacza-
nia uzyskuje si¢ w tych tyrystorach poprzez odpowiednie zmiany konstrukcyjne.
Zmiany te maja na celu zmniejszenie grubosci struktury polprzewodnikowej (tyrys-
tory RCT i ASCR) lub tez stworzenie warunkéw umozliwiajacych przyspieszenie
procesu wylaczania w wyniku przeplywu ujemnego impulsu pradu bramki (tyrystory
GATT i GTO).

Istota konstrukcji tyrystora ASCR jest wprowadzenie dodatkowej silnie domiesz-
kowanej warstwy typu n do obszaru n-bazy tyrystora. Pozwala to na znaczne
zredukowanie grubosci stabo domieszkowanej warstwy n-bazy i w konsekwencji na
istotne obnizenie napigcia przewodzenia oraz czasu wylaczania tyrystora, przy
zachowaniu tego samego napiecia blokowania. Ilustruje to rys. 1, na ktorym
poréwnano profile domieszkowania i wymiary poszczegblnych warstw w tyrystorze
normalnym i w tyrystorze ASCR o takiej samej maksymalnej wartosci napigcia
blokowania.
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Rys. 1. Rozklad domieszek w tyrystorze normalnym a)i tyrystorze asymetrycznym b) — linia ograniczajaca
obszar zakreskowany reprezentuje zmiany natgzenia pola elektrycznego odpowiadajace napieciu 1200 V
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Uzyskanie optymalnej relacji pomigdzy napigeciem blokowania a czasem wylacza-
nia i napieciem przewodzenia wymaga odpowiedniego doboru grubosci obu warstw
n-bazy tyrystora ASCR, tak aby ich laczna gruboé¢ byla najmniejsza z mozliwych do
przyjecia dla danego napigcia blokowania. Optymalizacji takiej nie mozna prze-
prowadzi¢ z zadawalajaca doktadnoscia korzystajac ze znanych typowych wzorow
analitycznych [10] z uwagi na niejednorodne domieszkowanie n-bazy. Dlatego,
opracowujac zalozenia konstrukcyjne dla nowego tyrystora ASCR, zdecydowano si¢
na uzycie do optymalizacji tego fragmentu tyrystora komputerowych metod wspoma-
gania projektowania (CAD) bazujacych na numerycznym modelowaniu wlasnosci
przyrzadéw polprzewodnikowych.

W pracy opisano postgpowanie przyjete przy projektowaniu i wykonaniu proto-
typoéw tyrystorow ASCR. Poniewaz podstawowym problemem, ktory nalezalo
rozwiazad, byl optymalny dobor wymiar6éw stabo i silnie domieszkowanych warstw
n-bazy tyrystora, jest ona glownie poswigcona zaprezentowaniu opracowanego w tym
celu oprogramowania wspomagajacego prace projektowe. Obok algorytmu numery-
cznego przedstawiono wyniki symulacii dla kilku z rozwazanych konstrukcji tyrystora
ASCR. Dla jednej z optymalizowanych konstrukcji przedstawiono kolejne etapy jej
powstawania — od przyjecia zalozef konstrukcyjnych poprzez kolejne fazy procesu
technologicznego az do wynikéw badan partii struktur prototypowych.

2. OPIS MODELU

Rozwiazanie postawionego problemu wymagato stworzenia modelu symulujace-
go stan blokowania w strukturze tyrystora ASCR przedstawionej na rys. lb.
W ogblnym przypadku, model ten powinien byé oparty o rozwigzanie petnego uktadu
r6wnan struktury polprzewodnikowej obejmujacego:

— réwnanie Poissona:

V= —divE=—%(p—n+Nd—Na) )

— roéwnania transportu:
J,=q(np, E+D, grad n) @
J,=q(p,E—Dygrad p) 3)
— rownania ciaglosci pradu:

on 1.
E=g—R+;d1vJe 4

? 1
a—’;=g—R—;dith 5)
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— roéwnanie pradowe:

dE
T=J Tt 6)

Poniewaz przeznaczeniem modelu byla jedynie symulacja stanu ustalonego dla
polaryzacji zaporowej srodkowego zlacza J, tyrystora, zdecydowano si¢ jednak na
opracowanie modelu prostszego, bazujacego na numerycznym rozwiazaniu réwnania
Poissona (1).

Przyjeto, ze bedzie to model jednowymiarowy, pozwalajacy na wyznaczenie:

— napigcia blokowanego przez tyrystor,

— maksymalnego natgzenia pola elektrycznego w tyrystorze,

— szerokoSci obszaru zajetego przez ladunek przestrzenny,
dla zadanych parametréw zewngtrznych obejmujacych wymiary warstw przedstawio-
nych na rys. 1 oraz odpowiadajace im powierzchniowe koncentracje domieszek.
W modelu tym zalozono ponadto, ze w obszarze tadunku przestrzennego gestosci
no$nikéw tadunku sa pomijalnie male, a ladunek przesirzenny jest utworzony jedynie
przez zjonizowane atomy domieszek. W efekcie w procedurze numerycznej jest
ostatecznie rozwigzywane jednowymiarowe rownanie Poissona w jego dyskretnej
postaci: '

Ei1—E-, ¢
T_;(Nd_Na)x=xis (7)

gdzie: Ax—krok dyskretyzacji przestrzeni, a i oraz x, — dyskretna oraz przestrzenna
wspohrzedna i-tego punktu.

Schemat blokowy procedury jest przedstawiony na rys. 2. Proces obliczef
rozpoczyna si¢ od ustalenia parametré6w opisujacych strukture (wymiary, kon-
centracje powierzchniowe domieszek) oraz maksymalnego natezenia pola ele-
ktrycznego, ktére moze wystapi¢c na $rodkowym zlaczu. Nastepnie, kolejno
dla n- i p-bazy, jest rozwiazywane réwnanie (7), w wyniku czego otrzymuje
si¢ rozklad natezenia pola elektrycznego oraz wymiary obszaréw ladunku prze-
strzennego Wy, 1 Wy, po obu stronach zlacza J,. Ostatnim etapem obliczeh
jest wyznaczenie na drodze calkowania numerycznego napigcia wystepujacego
na tyrystorze.

W celu zweryfikowania wplywu poczynionych zalozen upraszczajacych na do-
kiadno§¢ modelu przeprowadzono obliczenia testowe dla prostej struktury diaka
p-n-p przedstawionej na rys. 3. Obliczenia te mialy na celu okre$lenie maksymalnego
napigcia blokowania z uZyciem opisanej wyzej procedury numerycznej oraz procedury
dokiadnej utworzonej w oparciu o numeryczne rozwiazanie petnego ukladu réwnan
struktury potprzewodnikowe;j (1) — (6). Zestawione na rys. 4 wyniki obliczen wykazu-
ja, z¢ zaproponowana procedura numeryczna pozwala na oszacowanie maksymal-
nego napigcia blokowania z zadawalajaca dokladnoscia.



Wprowadzenie dcnyéh wejéciowych:
- domieszkowanie i wymiary
poszczegdlnych warstw

- maksymalne natgeZenie pola
elektrycznego

I
|

Korekta wymiaréw n-bazy:

szerokos$ci warstwy stabo
domieszkowane] wqy

szeroko$ci warstwy silnie
domieszkowane} wpqp

Wyznaczenie rozktadu natezenia

pola elekirycznego oraz szerokosci
obszaru tadunku przestrzennego
wlcp

w p-bazie
l

Wyznaczenie rozktadu natezenia
pola elektrycznego oraz szerokoéci
obszaru tadunku przestrzennego

Ween W N-bazie
NIE
TAK
Wyznaczenie blokowanego napiecia:
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U= fEdx

Wsep

510

25 um
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Rys. 2. Schemat blokowy procedury numerycznej

10"
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Rys. 3. Struktura testowa diaka p-n-p;
(brzegowe koncentracje domieszek)
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Rys. 4. Napigcia przebicia diaka wyznaczone przy pomocy procedury przyblizonej (1) oraz jego
charakterystyka pradowo-napigciowa uzyskana przy pomocy dokladnego modelu numerycznego (2)

3. WYNIKI SYMULACII KOMPUTEROWYCH

3.1. ZALOZENIA DOTYCZACE ZAKRESU OBLICZEN

Obliczenia wykonano dla struktury tyrystora ASCR przedstawionej na rys. 3.
Wiekszo§¢ parametroéw opisujacych te strukturg zostala okreslona arbitralnie, a ich
wartoéci liczbowe sa zebrane w Tabeli 1. Parametrami zmiennymi podczas obliczen
byly jedynie parametry opisujace n-bazg.

Tabela 1
Zestawienie stalych parametrow opisujacych modelowana strukturg
tyrystora ASCR
Nazwa wielkoSci Symbol Wartosé

povieaiows gt
powierzchniowa gestosé c 51017 cm~3
domieszkowania n-bazy L
i—
grubos¢ warstwy katody W, 20 um
grubos¢ warstwy p-bazy Wop 60 um
grubosé warstwy anody Wpe 20 pm.

Prezentowane wyniki dotycza optymalizacji konstrukcji tyrystoréw o napigciu
blokowania 1500 i 2800 V. Rozwazano wykorzystaniec do ich realizacji trzech
rodzajow materiatu wyjSciowego o rezystywnosci podanych w Tabeli 2. Dla tych
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Rys. 5. Profil domieszkowania analizowanej struktury tyrystora ASCR

rezystywnoSci wyznaczono domieszkowania C, slabo domieszkowanej warstwy
n-bazy korzystajac z danych doswiadczalnych [9], a krytyczne napigcia pola elektrycz-
nego E_ ., odpowiadajace wystapieniu powielania lawinowego, wyznaczono z napie-

cia przebicia lawinowego Uy okreslonego wzorem [10]:
Ug=15.34 1013-N~075, )

Powierzchniowa gesto§¢ domieszkowania C,,;, odpowiadajaca bogato domiesz-
kowanej warstwie n-bazy, przyjeto w obliczeniach jako mieszczaca si¢ w przedziale
7-1018—1.5-10'° cm ™3, co odpowiada otrzymywanym w praktyce rozrzutom tej
koncentragcji.

3.2. WYNIKI OBLICZEN

Celem obliczenn bylo uzyskanie kryterium optymalnego doboru wymiaréw silnie
i stabo domieszkowanych warstw n-bazy, kt6ry zapewni uzyskanie zadanego napiecia
blokowania przy minimalnej tacznej grubosci n-bazy. Jako takie kryterium wybrano
w pracy zalezno$¢ catkowitej gruboéci n-bazy w,;+w,.s od grubo$ci warstwy silnie
domieszkowanej w,,;, obliczona dla zadanego napiecia blokowania. Zalezno$é ta
posiada wyrazne minimum okre§lone przez punkt zejScia si¢ dwéch linii, wy-
znaczonych, odpowiednio, przy zaloZeniu, ze w tyrystorze:

— maksymalne natgzenie pola elektrycznego w n-bazie jest rbwne podanemu
w Tabeli 2 maksymalnemu dopuszczalnemu natezeniu dla danego materiatu wyj-
sciowego,

— pole elektryczne w n-bazie wypelnia cala przestrzef n-bazy, jak to ma miejsce na
rys. 1b.

Punkt ten odpowiada poszukiwanej przez nas minimalnej lacznej grubosci n-bazy
niezbednej do uzyskania zadanego napigcia blokowania.
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Tabela 2
Parametry krzemu przyjetego jako materiat wyjsciow
Lp. Rezystywnos¢ Domieszkowanie Natezenie pola
p Cu Enx
1 62 Qcm 85103 ¢cm™3 20 kV/cm
2 90 Qcm 6.6 102 cm™3 198 kV/cm
3 120 Qem 44108 cm™3 198 kV/cm

Calo$¢ uzyskanych wynik 6w dla przyjetych napigé blokowania, 15001 2800 V, jest
zebrana na rys. 6—9. Rys. 6— 8 przedstawiaja kolejno wyniki uzyskane, dla krzemu
o rezystywnosci 50, 90 i 120 Qcm, przy zalozeniu, Ze napigcie blokowania jest rowne
1500 V, natomiast rys. 9 zawiera wyniki uzyskane dla krzemu o rezystywnoSci 120
Qcm, przy zalozeniu, Ze napigcie to jest rowne 2800 V. Dla napiecia 2800 V nie
przedstawiono wynikow dla innych wartosci rezystywnosci, poniewaz okazaly si¢ za
mate dla uzyskania takiego napiecia blokowania. Na kazdym z rysunkéw naniesiono
linie odpowiadajace dwom granicznym warto$ciowm powierzchniowej ggstodci do-
mieszkowania C,,; oraz zakreskowano obszar odpowiadajacy napigciom blokowania
nie mniejszym od przyjetego jako parametr procesu optymalizacji.

11.0ﬂ

120

wnb * Wonp [ pm]

-
[=]
(=]

800

W, LM Won L0M]

Rys. 6. Zaleznosé grubosci calkowitej n-bazy Rys. 7. Zalerno$¢ grubosci calkowilej nr-bazy

w,,,+W,, od gruboSci warstwy silnie domieszko- ~ w,,,+w,, od gruboci warstwy silnie domieszko-

wanej w,,, dla rezystywno$ci materialu wyjécio- wanej w,,, dla rezystywnosci materialu wyjscio-

wego 50 Qcm i zatozonym napigciu blokowania  wego 120 Qom i zalozonym napigciu blokowania
1500 V 1500 V
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Rys. 8. Zalezno&¢ grubosci calkowitej n-bazy Rys. 9. Zalezno§¢ grubosci calkowitej n-bazy
w,,, +W,, od grubodci warstwy silnie domieszkowa- W, ,+Ww,, od grubosci warstwy silnie domieszkowa-
nej w,, dla rezystywnoSci materiatu wyjéciowego  nej w_, dla rezystywnosci materiatu wyjSciowego

nnb

120 Qcm i zatozonym napieciu blokowania 1500 V. 120 Qcm i zalozonym napigciu blokowania 2800 V:
1 — brak zmniejszenia efektywnej grubosci warstwy
W, 2 — efekiywna grubo§é zmniejszona o 15 ym

4. REALIZACJA 1 BADANIE STRUKTUR TESTOWYCH

4.1. PRZYJETA TECHNOLOGIA REALIZACH

Modelowe struktury tyrystora ASCR wykonano w technologii dyfuzyjnej, ktorej
podstawowe etapy sa uwidocznione na schemacie przedstawionym na rys. 10.

Punktem wyjécia jest ptytka krzemowa typu n o zadanej rezystywnosci i gruboSci.
Po wstepnych operacjach przygotowawczych, w pierwszym etapie procesu techno-
logicznego sa tworzone warstwy typu p na drodze dwustronnej dyfuzji, kolejno,
aluminivm i galu. W efekcie uzyskuje si¢ warstwy typu p grubosci 30—40 um przy
koncentracji powierzchniowej akceptorow rzedu 107 cm ™3 W kolejnych etapach jest
usuwana warstwa p od strony anody w procesie docierania, a nastepnie plytka jest
przygotowywana do jednostronnej dyfuzji silnie domieszkowanej warstwy n-bazy.
Warstwa ta jest wykonywana na drodze wprowadzenia atomo6w fosforu z wykorzys-
taniem jako zrodta domieszek POCI,. Teraz, w procesie dyfuzji jednostronnej boru,
wprowadza si¢ warstwe p* emitera anodowego wykorzystujac jako zrodlo domieszek
kwas borowy. W ostatnim etapie jest wykonywana warstwa emitera katodowego.
W tym celu, na powierzchni¢ od strony katody, naklada sic w procesie fotolitografii
maske odpowiadajaca ksztaltowi rozwinigte] bramki, a nastepnie wprowadza si¢
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Dwustronna dyfuzja typu p
P
|
Jednostronne docieranie P
Jednostronna dyfuzja warstwy r* 5
n-bazy
N
Dytuzja warstwy p* anody P
|
N
Dyfuzja obszardéw n*emitera P+
katodowego
N+ p N+
. 1
Fazowanie N
P+
Zabezpieczenie powierzchni
bocznej
G C
Testowanie i selekcja
N P
{
Napromieniowanie promieniami y N
P+
Zcinkniecie w obudowie Molibden
\A

Rys. 10. Podstawowe etapy realizacji struktury tyrystora ASCR
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Rys. 11. Wykonana struktura tyrystora ASCR
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w obszar odpowiadajacy emiterowi domieszki fosforu ze Zrédla POCI,, tak aby
otrzymaé powierzchniowa gestos¢ donoréw 10%2° cm ™3 przy grubosci warstwy emitera
ok. 20 pm.

Koficowymi etapami wytwarzania tyrystora sa: przylutowanie molibdenowej
plytki kompensujacej do powierzchni anodowej otrzymanych struktur, utworzenie na
powierzchni katodowej kontaktow katody i bramki w procesie naparowania warstwy
aluminium oraz sfazowanie i zabezpieczenie powierzchni bocznych struktury. Uzys-
kany w efekcie tyrystor ASCR jest pokazany na rys. 11. _

Przedstawiona technologia w znacznym stopniu pokrywa si¢ z technologia
stosowana przy wytwarzaniu standardowych tyrystor6w mocy. Istotnie nowym
elementem sa w niej procesy zwiazane z wprowadzeniem nowej, silnie domiesz-
kowanej warstwy n-bazy. Podstawowym problemem jaki nalezalo w tym przypadku
rozwiazaé byl taki dobér parametréw tych procesow, a takze modyfikacja pozo-
stalych proceséw, aby w ostatecznym efekcie nowowprowadzona warstwa miata
zalozone parametry konstrukcyjne, a pozostale parametry struktury nie ulegly
niekorzystnym zmianom. Problem ten zostal rozwigzany pomysinie, a uzyskany profil
domieszkowania fragmentu tyrystora obejmujacy stabo domieszkowana warstwe
n-bazy, silnie domieszkowana warstwe n-bazy i warstwe p* emitera anodowego
przedstawia rys. 12.
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Rys. 12. Profil domieszkowania fragmentu tyrystora ASCR obejmujacy slabo i silnie domieszkowana
warstwe n-bazy oraz warstwe p* emitera anodowego

42. WYNIKI BADAN STRUKTUR TESTOWYCH

Do realizacji struktur o napigciu blokowania 1500 V wybrano jako material
wyjéciowy krzem o rezystywnosci 50 Qcm. Przyjeto, ze grubo$¢ silnie domiesz-
kowanego obszaru n-bazy w,,; bedzie réwna 20 um, a nastgpnie, korzystajac z rys. 6,
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ustalono calkowita grubo$¢ n-bazy w,,+ W, jako rowna 115 um. Pozostale paramet-
ry struktury zostaly ustalone zgodnie z Tabelg 1.

Wykonano, zmontowano i przebadano parti¢ probna liczaca 12 szt. tyrystoréw.
Uzyskany rozklad napie¢ blokowania zmierzonych w temperaturze 7;=25°C, przed-
stawia Tabela 3. W wigkszosci tyrystoréw napiecie to bylo rz¢du 1000 V, a jedynie
w jednym osiagnelo ono warto$¢ 1400 V, a wiec warto$é bliska zalozonego napiecia

Tabela 3 Tabela 4
Rozklad napi¢¢ blokowania w partii Rozklad napig¢ blokowania w partii
tyrystorow zaprojektowanych na na- tyrystoréw zaprojektowanych na na-
pigcie 1500 V pigcie 2800 V
Napiecie Tloée Napigcie Tlos¢

1400 V 1 =>2800V 8

1200 V 3 2600 V 5

1000 V 6 2400 V 1

800 V 2 2200 V 3

2000 V 1

<1800 V 5

1500V. Badania mikroskopowe wykazaly, 7e przyczyna tak drastycznego spadku
napi¢cia blokowania mogly by¢ ,aluminiowe jezyki” powstajace podczas procesu
lutowania. Wnikaja one przez p-emiter do silnie domieszkowanej n-bazy redukujac jej
efektywna grubo$¢ i zmniejszajac tym samym napigcie objetosciowego przebicia n-bazy.
Aby moéc oceni¢ ten efekt przeprowadzono dla tej struktury tyrystorowej dodatkowe
symulacje komputerowe z wykorzystaniem opracowanego modelu tyrystora. Ich
efektem jest pokazana na rys. 13 zalezno$¢ pomiedzy maksymalnym napieciem
blokowania U, a efektywna gruboscia silnie domieszkowanej n-bazy w,,; przy stalej

A

1600 |-
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YUnax ’:V]

1000

800 I3 | Loy

0 5 10 15 20
S Wory L)

Rys. 13. Zaleznoé¢ napigcia blokowania U, od efektywnej grubosci silnie domieszkowanej n-bazy w,,,
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warto§ci Wy +wp.. Wykazuje ona, Ze uzyskane wartosci napig¢ blokowania od-
powiadaja zmniejszeniu efektywnej grubosci warstwy w,,; okoto 10—15 um.

Powyzsze spostrzezenia wykorzystano ustalajac wymiary odpowiednich warstw
n-bazy w partii tyrystoréw o przewidywanym napigciu blokowania 2800 V. Jako
material wyjciowy przyjeto dla nich krzem o rezystywnosci 120 Qcm, a wymiary
warstw n-bazy dobrano korzystajac z krzywej 2 na rys. 9, ktéra odpowiada
zmniejszeniu efektywnej grubo$ci warstwy w,,; o 15 um. Z obszaru dopuszczalnych
wymiaréw wybrano punkt, ktéry odpowiada grubosci silnie domieszkowanego
obszaru n-bazy w,,;, =40 um oraz calkowitej grubosci n-bazy W+ Wy rownej 240
um. Pozostale parametry struktury przyjeto zgodnie z Tabelg 1.

Zgodnie z powyzszymi zalozeniami wykonano, zmontowano i przebadano parti¢
probng liczaca 23 szt. Uzyskany rozklad napigc blokowania zmierzonych dla tej partii
tyrystoréw w temperaturze T;=25°C, przedstawia Tabela 4. Zalozone lub wigksze
napiecie blokowania uzyskano w 8 tyrystorach, co stanowi ponad 1/3 partii, a napigcie
w przedziale 2800 — 2400 juz w ponad 2/3 calej partii. Tak wigc mozna stwierdzic, ze
cel optymalizacji zostal osiagnigty.

PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono numeryczny algorytm wspomagania projektowania
tyrystoréw ASCR, ktorego zadaniem jest okreslenie warunkéw optymalnego doboru
wymiardw silnie i stabo domieszkowanych warstw n-bazy, tak aby zadane napigcie
blokowania moglo byé osiagnigte przy minimalnej lacznej grubosci n-bazy. Jako
kryterium optymalizacji wybrano zalezno$¢ calkowitej grubosci n-bazy od grubosci
warstwy silnie domieszkowanej, obliczong dla zadanego napigcia blokowania. Posia-
da ona wyrazne minimum odpowiadajace poszukiwanej, minimalne;j tacznej grubosci
n-bazy, a linie ja tworzace wyznaczaja obszar dopuszczalnych zmian grubosci obu
warstw n-bazy, dla zadanego napigcia blokowania.

W rozdziale 2 przedstawiono numeryczny model tyrystora ASCR, wykorzystany
nastgpnie w rozdziale 3 do wyznaczania zalezno$ci w,,; od lacznej grubosci n-bazy
Wons+ Wap. Wyniki takich symulacji, przeprowadzonych dla tyrystoréw o napigciu
blokowania, odpowiednio 1500 V i 2800 V, wykorzystano do przygotowania zalozen
konstrukcyjnych struktur testowych takich tyrystorow.

Rozdzial 4 zawiera opis procesu technologicznego wykorzystanego do realizacji
struktur testowych oraz wyniki ich badan. W serii probnej tyrystoréw o zalozonym
napieciu blokowania 1500 V stwierdzono znaczne zanizenie faktycznie uzyskanych
wartosci tego napiecia. Poniewaz zaréwno obserwacje mikroskopowe jak i prze-
prowadzone symulacje komputerowe wskazaty jako jedna zmozliwych przyczyn tego
zjawiska zmniejszenie efektywnej grubosci warstwy w;, nastgpna parti¢ tyrystorow
wykonano uwzgledniajac taka mozliwos¢. Byla to partia tyrystorow o zalozonym
napieciu blokowania 2800 V, a uzyskane wyniki pomiaréw napig¢ blokowania
potwierdzily shusznos¢ przyjetego postgpowania.
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COMPUTER OPTIMISATION OF THICKNESS OF LOW-DOPED N-BASE LAYERS IN
ASCR THYRISTOR

Summary

In the paper, the CAD method applied for optimisation of the design of an ASCR thyristor is
presented. The worked out algorithm allows determination of optimal dimensions of low- and high-doped
n-base layers of the thyristor for an assumed blocking voltage. Both the manufacturing process of the
designed ASCR test structures and the results of their examinations are described ae well.

Key words: thyristors, computer optimisation.
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Zaprezentowano przyblizona metod¢ okreSlenia czulosci heterodynowego odbioru
sygnatlu optycznego o znacznej szerokosci widmowej za pomoca parametru bedacego
uogolnieniem stosunku mocy sygnalu do mocy szumu. Metoda zostata zastosowana do
analizy koherentnego demodulatora binarnej modulacji czestotliwosci z jednym filtrem.
Poréwnano czulo$¢ takiego demodulatora z czuloécig odbiornika o detekcji bezposredniej
(niek oberentne;j).

Slowa kluczowe: sygnaly optyczne, demodulator koherentny, rozktad gaussowski szumow.

1. WSTEP

Teoretyczne okreslenie parametrow czulosci koherentnego odbioru heterodyno-
wego binarnego sygnalu optycznego o szerokosci linii widmowej porownywalnej
z szybkoscia transmisji napotyka na znaczne trudno$ci. Znalezienie potrzebnych dla
wyznaczenia elementowej stopy bledow rozkladow prawdopodobienstw procesu
stochastycznego na wyjsciu demodulatora, kiedy transmitowane sa symbole ,,1°°i ,,0”
jest bardzo trudne. Przyczyna jest ztoZzona struktura odbiornika z nieliniowa obrobka,
stosowanie filtracji przed- i podetekcyjnej oraz skomplikowana postaé sygnatu
uzytecznego, ktory wskutek obecnosci szumu fazowego ma charakter niedeterminis-
tyczny. Powstajace problemy probowano rozwigza¢ réznymi metodami: metoda
rozkladu na funkcje wlasne [1], rozwiazaniem roéwnania Fokkera-Plancka dla
procesow Markowa [2], zastosowaniem pochodnej Radona— Nikodyma [3] i innymi.
Sa to jednak metody zloZzone, wymagajace skomplikowanych obliczen numerycznych.
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Dla stosunkowo niewielkich szerokosci linii widmowych laseréw przyblizona analiza
byla prowadzona w pracach [8, 10], nie obejmuja one jednak interesujacego nas
przypadku, kiedy linie widmowe sa szerokie w stosunku do szybkosci transmisji.

Ponizej zostanie zaprezentowana metoda przyblizona oparta na koncepcji okres-
lenia czulosci odbiornika poprzez parametr bedacy uogdlnieniem dobrze znanego
pojecia stosunku mocy sygnatu do mocy szumu (ang. SNR — signal to noise ratio).
Metoda zaprezentowana zostanie na przykladzie koherentnego odbiornika z jednym
filtrem przeznaczonego do demodulacji sygnatu FSK.

2. PODSTAWA METODY

Rozpatrzmy system transmisji binarnej, w ktéorym wysylane sa dwa symbole ,,0”
i,1”. Klasyczne pojecie stosunku mocy sygnalu do mocy szumu dobrze okrefla
parametry odbiornika w przypadku jesli obrobka sygnahu przed ukladem decyzyjnym
jest liniowa. Z grubsza rzecz biorac w takim ukladzie na wejSciu ukladu decyzyjnego
obydwu symbolom nadawanym odpowiadaja okreslone poziomy sygnalu uzytecz-
nego, natomiast moc i rozklad prawdopodobieristwa szuméw sa dla obydwu
nadawanych symboli takie same. Obydwie wielkoéci, tzn. moc sygnalu i moc szumu
pozwalaja wowczas wyznaczy¢ takie parametry odbiornika jak np. elementowa stopa
blgdéw (ang. BER — bit error rate), oczywiScie przy znanym, najczesciej gaussows-
kim, rozkladzie prawdopodobienstwa szumow.

Inna jest sytuacja w przypadku odbiornika z nieliniowa obrdbka sygnatu
przed ukladem decyzyjnym. Woéwcezas symbolom ,,0” i ,,1” moga odpowiadaé
nie tylko rézne moce szuméw w odbiorniku, ale nawet inne ich rozklady pra-
wdopodobienstwa. Poniewaz na charakterystyki statystyczne ukladu decyzyjnego
maja wplyw moce szumoéw w przypadku nadawania obydwu symboli, wiec klasyczne
pojecie stosunku mocy sygnalu do mocy szumu traci sens. Mozliwe sg rozne
uogoblnienia tego pojecia na uklady nieliniowe. Dla przykladu w pracach [11,
12] zaproponowano uzycie parametru

_m(1)—m(0)

"= s %o 0) @

gdzie m(-) 1 o(*) sa odpowiednio §rednim poziomem i odchyleniem standardowym
sygnalu przy nadawaniu odpowiedniego symbolu (0 lub 1).
W niniejszej pracy proponujemy zblizony parametr w postaci

2 m(1)—m(0))?

BERTZON @

W odroéznieniu od poprzedniej definicji tutaj dodaja si¢ moce szumoéw, a nie ich
odchylenia standardowe, co zdaniem autora lepiej okre§la odpowiednik mocy
szumow.
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W dalszej czeSci zajmiemy si¢ wyznaczeniem czulo$ci demodulatora sygnatu
o binarnej modulacji czestotliwoéci z jednym filtrem [8]. Schemat blokowy tego
demodulatora przedstawiony jest na rys. 1. Przeznaczony jest on do odbioru sygnatow
o duzej dewiacji czgstotliwosci, charakteryzujacych si¢ widmem skupionym w poblizu
dwéch czestotliwosci. Filtr w odbiorniku jest dopasowany do jednej z tych dwoch
czestotliwosci. Czuto§¢ tego demodulatora jest réwna czulo$ci odbiornika ASK. Jego
zaleta jest prostota i podobna do odbiornika z dwoma filtrami tolerancja na szum
fazowy laseréw, jak i na nieliniowos¢ charakterystyki FM lasera nadawczego.
Sumaryczna szeroko$¢ linii widmowej laseréw moze wynosi¢ 5% szybkosci transmisji
przy stracie czulosci rownej 1 dB [7].

Filtr Filtr
$rodkowo- Kwadrator dolno- g::;z?/jny
we | przepustowy przepustowy

Rys. 1. Schemat blokowy odbjornika sygnalu FM z jednym filtrem

Praktyczna mozliwo$é tolerancii duzej szerokosci widmowej laser6w przez uklad
demodulatora z jednym filtrem jest znaczna. Konieczne jest jedynie zapewnienie
dostatecznie duzej dewiacji czgstotliwosci tak, aby widma odpowiadajace poszczegbl-
nym czestotliwoéciom si¢ nie pokrywaly, oraz rozszerzenie pasma kazdego z filtrow
tak, aby obejmowat on cale widmo sygnalu modulowanego odpowiadajacego danej
czestotliwoéci. Widmo to jest bowiem splotem widma niemodulowanego lasera
(laseréw) (9) i widma modulacji danego wzorem (4):

SN=S5(N)*2(f), 3
za§ widmo modulacji wyraza si¢ wzorem [7]
(f)=4, [SinnfT:IZ(l +cos2nfT), @
nfT

gdzie 1/T jest szybkocia transmisji, za§ przy wyprowadzeniu wzoru zalozono brak
pokrywania si¢ widm odpowiadajacych dwém czgstotliwosciom modulacji.

W dalszej czeci wyznaczona zostanie czulo§é omawianego demodulatora, a na-
stepnie dokonane zostanie porownanie tej czulo$ci z czuloscia odbiornika o detekcji
bezposredniej.

3. MODEL MATEMATYCZNY LINII WIDMOWEJ LASERA

Wskutek fluktuacji gestosci no$nikéw w rezonatorze i innych zewngtrznych
wplywow, emitowana z lasera fala jest waskopasmowym procesem przypadkowym.
Zaniedbujac fluktuacje amplitudy, pole elektryczne promieniowania laserowego
mozna zapisa¢ wzorem [5]:
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A(f)= A4, &N+ 001 ®)

We wzorze tym o, jest rodkowa pulsacja lasera, A, — amplituda promieniowania,
za$ 0(f) opisuje proces fluktuacji fazy fali. Dla znalemema ksztaltu widma powyzszego
procesu nalezy obliczy¢ jego funkcje autokorelacji C(f):

C(t) = E[A(ty+ D) A%(t )] = AZ e12 E[e18C+)~ 86| — 42 oot expl 0 5E(A 0x1)]. (6)

W ostatnim wzorze symbol E(-) jest operatorem wartoéci oczekiwanej, za$ przy
wyprowadzeniu przyjeto, Ze zmienna losowa

40(D)=0(t,+1)—O(t,) a

ma rozklad gaussowski. Gdy laser pracuje znacznie powyzej pradu progowego,
wowczas [5, 6]

E[A0%(t)]=2xBit. (8)

Tutaj B, jest szerokoscia widmowa linii lasera (FWHM — pelna szeroko§é w polowie
maksimum) w przypadku obserwacji jednej linii, badZ suma szerokosci linii wid-
mowych lasera nadawczego i heterodyny w przypadku odbioru heterodynowego.
Rozklad widmowy gestosci mocy wyznacza si¢ jako transformate Fouriera funkcji
autokorelacji C(f) z uwzglednieniem powyzszego wzoru. Ma on postaé tzw. rozkladu
Lorentza [5, 6] i jest dany przez

2P 1
S(f)="98 — . 9
D=5, W=, ©

W powyzszym wzorze P jest moca emitowang przez laser (lasery).

4. WYBOR PASMA PRZEPUSTOWEGO FILTRU

Filtr wystepujacy w ukladzie demodulatora z jednym filtrem powinien mieé¢ pasmo
przenoszace wigkszo§¢ mocy sygnahi wejsciowego (np. 90% lub 95%). Moc sygnatu
zawarta w pasmie (-B/2, B/2) jest rowna [7]

B/2 ® _
P= | S(Ndf=— | @(f)[arctg&zf+ arct BT/“f} df (10)
—Bp2 T e
Tutaj ¢(f) jest widmem sygnatu o modulacji FM danym przez (4), B jest szerokoscia
pasma przepustowego filtru prostokatnego, za§ e=B;T/2. Szerokoéé pasma filtru,
ktory przenosi wigkszo$¢ energii sygnatu (90%, 95%) potrzebnej do nieznieksztal-
conego odbioru przedstawiona jest na rys. 2 w zaleznosci od szeroko$ci widma
laseréw. Wyniki te sa zgodne z optymalnymi pasmamj filtréw IF zamieszczonymi
w pracy [9].
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Rys. 2. Zaleznosé pasma przepustowego filiru IF od szerokosci widma laserow

Wybbér nierealizowalnego filtru prostokatnego jest podyktowany stosunkowo
latwymi obliczeniami. Wyniki obliczen sa o tyle istotne, ze wlasnoSci energetyczne
filtru zaleza glownie od jego pasma przepustowego, za§ w mniejszym stopniu od
ksztattu transmitancji. Z oblicze wynika, ze przy duzych wartosciach B; T pasmo
filtru przenoszacego 90% mocy sygnalu jest okolo 6.3 krotnie wigksze od sumy
szerokosci widmowych laseréw (FWHM) B, za$ pasmo filtru przenoszacego 95%
mocy okolo 12.7 krotnie wigksze. Warto tutaj zauwazy¢, Zze w pasmie przepustowym
o szerokodci rownej szerokosci linii widmowej By zawiera si¢ jedynie polowa mocy

sygnalu.

5. CZULOSC ODBIORNIKA HETERODYNOWEGO

Zalozymy, ze filtr przeddetekcyjny jest srodkowoprzepustowym filtrem prostokat-
nym o pasmie B tak dobranym, Zeby przepuszczaé praktycznie caly sygnal bez
znieksztalcen. Badania wykazaly, Ze jest to pasmo przenoszace okolo 95% mocy
sygnatu, przy czym jego szeroko$¢ jest zblizona do szerokoéci pasma filtru optymal-
nego zamieszczonego w pracy [9]. Wybor szeroko$ci pasma wydaje si¢ nieco sztuczny,
lecz takie podejécie jest czgsto stosowane [14], a jego poprawno$é wynika bezposredno
7 réwnodci Parsevala. Szeroko§é pasma B w zaleznofci od wielkosci BT przed-
stawiono na rys. 2, przy czym dla B;T zblizonych do 0 — B=2/T, a dla
B, T>»1-B=12.7B;.

Zakladajac, ze sygnat uzyteczny przechodzi przez filtr predetekcyjny bez znie-
ksztalcefi, a jedynie ze zmniejszona moca, mozna sygnal na wyjsciu tego filtru
przedstawi¢ w postaci
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5(f)=2Rb./zP P, sin[2xf, t+ O(£)]+ n(?). ¢§))

R [A/W] jest tutaj czuloécia fotoodbiornika, & (0 lub 1) — bitem nadawanym, P,
—moca sygnatu odbieranego, P, —moca heterodyny optycznej, f,— cz@stothwoscw:
réznicowa, 0(¢) — szumem fazowym, za$ n(f) — szumem addytywnym. Jezeli, tak jak
powinno byé, moc heterodyny optycznej jest dostatecznie duza, szum n(t) jest
gaussowskim szumem §rutowym o gestosci widmowej

N,=24RP, . (12)

gdzie g jest ladunkiem elektronu. Moc szumoéw i moc sygnali na wyjéciu filtru
przeddetekcyjnego sa rowne

E(n)=BN; E(s)=2bzR?P P, (13)

gdzie E(-) oznacza operator wartosci oczekiwane;.
Catkowity sygnat na wyjéciu uktadu podnoszacego do kwadratu po odfiltrowaniu
skladowych o podwojnej czgstotliwosci jest dany przez

S,=2bzR?P P, +n(1)+4bn(HR/ZP P_sin[2nf,+ O(f)]. (14)

Dla uproszczenia obliczen filtr podetekcyjny zastepujemy dyskretnym integratorem
sumujacym w czasie T probki pobierane z odstgpem czasowym ¢,=1/B. Z wlasnosci
funkcji autokorelacji procesu przypadkowego n(f) o widmie prostokatnym wynika, ze
sa one nieskorelowane, a poniewaz sa rowniez gaussowskie wiec i niezalezne. Po
roztozeniu szumu n(f) na skladowe dolnopasmowe zgodnie z zaleznofcig
n(t)=nt) sin(")+n,(t) cos(-) oraz po odfiltrowaniu sktadowych w.cz. i skorzystaniu
z niezaleznodci skladowych dolnopasmowych szumu, otrzymujemy zalezno$¢ na
warto$§¢ sygnalu na wyjciu integratora

1 L 2(3 % it .
S,=¢ /_\:1 <2bzR2P0PL+M;M +2bn (it )R/ zPoPL) ) (15)

gdzie L=T/z,=BT. Korzystajac z niezalezno$ci probek szumu pobranych w réznych
momentach czasowych nietrudno jest policzy¢é odpowiednie momenty sygnalu na
wyjsciu filtru podetekcyjnego

m(1)=2R%P P +E(m?), m(0)=E(n?), (16)
02(1)=%E(nz)szPoPL+iE(n2)2, a2(0)=;IE(n2)2. an

Korzystajac z definicji wielkosci 2, okre§lenia warto$ci E(n%) i powyzszych
wzorow, nietrudno jest wyliczy¢ warto$¢ y2

zRP T

2q(1 Foao

Y= (18)

1 ’
2SNR )
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gdzie SNR,, jest stosunkiem mocy sygnalu do mocy szumu na wyjsciu filtru
predekcyjnego. Poréwnajmy teraz otrzymana powyzej wielko$¢ z odpowiednia
wartoscia SNR dla ukladu o detekcji bezposredniej z fotodioda lawinowa [13].
W takim ukladzie jest rowniez mozliwe zastosowanie modulacji FM poprzez
modulacje pradu lasera nadawczego o niewielkiej giebokosci i zamiang modulacji FM
na AM w odbiorniku przez zastosowanie filtru optycznego przed fotodetektorem.
W odbiorniku istotna role zaczynaja wtedy odgrywaé szumy termiczne. Po zanie-
dbaniu pradéow ciemnych i tla, mozna na podstawie [4, 13] z latwoscia obliczy¢
parametr y2. Wynosi on w tym przypadku

R?PZM?2
8KTBF

2

Yo

19)

2gBRP M2+

W powyzszym wzorze oprécz opisanych poprzednio oznaczefi wprowadzono
nastepujace symbole: M — wspolczynnik powielenia lawinowego, x — wspolezynnik
okre$lajacy szumy nadmiarowe powielenia, k — stala Boltzmanna, T — temperatura
bezwzgledna, F — wspélczynnik szuméw wzmacniacza, r — rezystancja obciazenia
diody, B — pasmo przepustowe wzmacniacza. W naszym przypadku 95% pasmo
wynosi B=1/T (ze wzgledu na pracg w pasmie podstawowym i brak wplywu szumu
fazowego lasera). Nalezy jeszcze raz zaznaczyC, ze powyzszy wspolczynnik nie jest
bezposrednia definicja stosunku mocy sygnalu do szumu, a jedynie jej uogélnieniem
w przypadku réznych rozkladéw prawdopodobiefistw przy transmisji symbolu 01 1.

Istnieje optymalna warto§é wspodlczynnika powielenia M maksymalizujaca wiel-
ko$¢ y2. Latwo ja otrzyma¢ liczac odpowiednie pochodne

8kTF .1
M o= 2 20
opt (quP 0r> ( )
Wstawiajac te warto§¢ do zaleznosci na y2 otrzymujemy ostatecznie
RP, 1 /4\-% -%
2 =—20 —) g 2rx 21
Yopt 4B 2 +X< X) B ( )

W powyzszym wzorze wielko$¢ f okresla stosunek mocy szumu termicznego do mocy
szumu $rutowego (ale bez powielenia lawinowego) w odbiorniku.

Poréwnajmy teraz wielkosci y> w przypadku detekcji heterodynowej i detekcji
bezposredniej. Mamy w tym przypadku

2 2 4\ E _E_
K:y—zz z +x<_)2+xﬁ2+x . (22)
% 1 2 \x
2SNR.,

Parametr kappa (22) okre$la nam ile razy uogoélniony stosunek mocy sygnalu do
mocy szumu jest wigkszy w przypadku detekciji heterodynowej. Parametr ten zalezy
jedynie od 3 czynnikéw: SNR, — okreslajacego stosunek sygnalu do szumu na
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wyjsciu filtru predetekcyjnego przy detekcji heterodynowej, x — okreSlajacego
wlasnoéci szumowe fotodiody lawinowej oraz B — okreSlajacego stosunek mocy
szumow termicznych do szumoéw Srutowych (bez powielenia lawinowego) w odbior-
niku. Zaznaczmy, ze w praktycznych uktadach wejsciowych z detekcja bezposrednia
moc szumu termicznego zazwyczaj wielokrotnie przewyzsza moc szumow §rutowych
(bez powielenia lawinowego).

Rozpatrzmy dla przykladu dwa przypadki fotodiod lawinowych: krzemowej
uzywanej w pasmie 850 nm i germanowej uzywanej dla dluzszych fal. Typowe
wartosci parametru x wynosza [4, 13] x=0.25 (krzemowa) i x=1 (germanowa). Dla
fotodiody krzemowej zaleznos$¢ (46) upraszcza si¢ do

_ l4e o Co.2s
K_1+ 1 P =1rossnrsi @3
2SNR,,
za$ dla fotodiody germanowej do
2.26 1 Cy
K—1+ 1 P =Trossnrg @9
2SNR,,

Wartosci wspolczynnika c, dla roznych wielkosci f przedstawiono na rys. 3.

o |
100 |-

10

1 1 1 L -
1 10 100 1000 10000 beta

Rys. 3. Zalezno$¢ wspoélczynnika ¢, od stosunku mocy szuméw termicznych do szuméw §rutowych
w odbiorniku o detekcji bezposredniej

WNIOSKI

Zaprezentowano metod¢ okreslania czulosci odbioru heterodynowego i zastoso-
wano ja w przypadku demodulatora binarnego sygnalu FM z jednym filtrem.

Z przeprowadzonej analizy wynika, ze o przydatnosci danego sposobu detekcji
decyduja glownie dwa czynniki:
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— dioda lawinowa jaka dysponujemy (parametr x),

— stosunek szumoéw termicznych do szuméw srutowych (bez powielenia lawino-
wego) w odbiorniku (parametr f).

Przy dobrych lawinowych diodach krzemowych (zakres 850 nm) korzySci ze
stosowania detekcji heterodynowej sa niewielkie i nie uspraw1edhw1a3a zZnacznej
komplikacii i kosztow ukladu.

Przy lawinowych diodach germanowych (zakres 1300 i 1550 nm) korzySci ze
stosowania detekcji heterodynowej staja si¢ znaczne, zwlaszcza jesli stosunek mocy
szumow termicznych do mocy szumow Srutowych jest duzy. W tym przypadku istotny
staje si¢ roOwniez wplyw pradow ciemnych. Warunkiem stosowania detekcji hetero-
dynowej jest utrzymanie odpowiedniej wielkosci SNR,.
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J. SIUZDAK

A SIMPLIFIED METHOD FOR THE DETERMINATION OF SENSITIVITY OF RECEPTION OF
HETERODYNE OPTICAL SIGNAL WITH SUBSTANTIAL LINEWIDTH

Summary

Presented is an approximate method for the determination of sensitivity of heterodyne reception of
optical signal with substantial linewidth by means of a parameter which generalizes SNR. The method was
applied for the analysis of a coherent one filter demodulator of binary FSK signals. Sensitivity of this
demodulator was compared with the sensitivity of the direct detection (noncoherent) receiver.

Key words: optical signals, alemodulators.
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Eksperymentalny system $wiattowodowej transmisji koherentnej
z wykorzystaniem modulacji czestotliwosci lasera
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Opisano wykonany w Instytucie Telekomunikacji PW model systemu $wiatlowodowej
transmisji koherentnej wykorzystujacy polprzewodnikowe lasery jednomodowe i modulacje
czestotliwosci. System sklada si¢ z ukladow stabilizacji temperatury i pradéw laseréw,
modulatora, odbiornika i demodulatora, sprzggacza kierunkowego oraz kontrolera polary-
zacji. W tak skonstruowanym systemie przeprowadzono transmisje sygnalu Swictinego
modulowanego czgstotliwosciowo. Modulacj¢ t¢ uzyskano przez modulacj¢ pradu lasera
o matej glebokosci. Udato sig rowniez uzyska¢ demodulacjg koherentna poprzez Zmieszanie
sygnatu przychodzacego ze §wiattem heterodyny optycznej, a nastepnie detekcje i obrobke
elekiryczna tak otrzymanego sygnalu. Niestety wskutek duzej szerokosci linii widmowych
laser6w nie udato si¢ uzyskac stabilnej pracy systemu.

Stowa kluczowe: lasery jednomodowe, transmisja koherentna, modulacja czestotliwosciowa,
sygnaty $wietlne.

1. ZALOZENIA 1 CELE PROJEKTU

Zgodnie z umowa z KBN, projekt nr 802199101 obejmowat wykonanie modelu
systemu §wiattowodowej transmisji koherentnej z wykorzystaniem binarnej modulacji
czestotliwosci i uzyciem jednomodowych laserow potprzewodnikowych. W sklad
systemu miaty wchodzi¢ nastgpujace poduklady: uklady stabilizacji temperatury
i prad6w laseréw, modulator pradu lasera nadawczego, wzmacniacz i demodulator
odbiorczy, petla stabilizacji czgstotliwosci, generator danych pseudoprzypadkowych
oraz kontroler polaryzacji. Spodziewane bylo rowniez okreslenie optymalnych
parametréw modulacji, kodowania oraz struktury demodulatora sygnalu binarnego
w przypadku, gdy szeroko$¢ widma linii emisyjnych laseré6w potprzewodnikowych jest
poréwnywalna z szybkoscia transmisji, jak rowniez wplywu zjawisk pasozytniczych
na parametry transmisji.
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2. OPIS OGOLNY ZREALIZOWANEGO SYSTEMU

System pracowal na dlugosci fali 780 nm. Konieczna tutaj jest nastepujaca uwaga.
Otoz systemy koherentne budowane s zazwyczaj na dtugo$é fali 1550 nm i sporadycz-
nie na 1300 nm. Wynika to zminiméw tlumienia §wiattowodu na tych dhugosciach fal.
Wybor mniejszej dtugosci fali w projekcie byl podyktowany znacznie mniejszymi
kosztami jednomodowych laser6w pdlprzewodnikowych pracujacych na tej dhugosci
fali (kilkaset wobec kilku —kilkunastu tysiecy dolarow).

Oscyloskop Detektor FM
Laser
nadawczy
Stabitizator Swiattowbd Fotodioda Dzielnik
prgdu i wzmacniacz mocy
o " Stabilizator Analizat
enerator temperatur nalizator
AM p Y widma Petla AFC
Sprzegacz
$wiattowodowy
Laser
N Kontroter
odbiorczy polaryzacji
Stabilizator Interferometr Generator
pradu i Fabry-Perot nogliel';m
r——-—-=
Stabilizator | Monochro 1|
temperatury | mator |
e —-—

Rys. 1. Schemat blokowy systemu

Schemat blokowy zrealizowanego systemu pokazano na rys. 1. Laser nadawczy
(Seastar PT450H780), ktorego temperatura i prad staly sa stabilizowane, modulowa-
ny jest pradem o niewielkiej amplitudzie (kilka mA, przy pradzie stalym prze-
kraczajacym 50 mA). Wywoluje to zmiany dlugoéci emitowanego przez laser
promieniowania w takt zmian pradu modulujacego.

Po przejSciu przez Swiattowdd jednomodowy, sygnat swietlny dochodzi na wejscie
sprzggacza §wiatlowodowego o dwoch wejsciach i dwéch wyjéciach. Do drugiego
wejScia doprowadzany jest sygnal Swietlny z lasera lokalnego, ktory podobnie jak
poprzedni laser ma stabilizowang temperature i prad. Dodatkowo objety jest on petla
sprzezenia zwrotnego, majaca stabilizowaé roznice czestotliwosci miedzy obydwoma
laserami. Pomig¢dzy laserem lokalnym, a sprzegaczem §wiattowodowym umieszczono
manualny kontroler polaryzacji, majacy za zadanie dopasowanie stanu polaryzacji



Rys. 2. Wyglad zewnetrzny systemu transmisyjnego. Od lewej widac stabilizatory laserow wraz z glowicami

(czarne radiatory), uklad fotodetektora, wzmacniacza i demodulatora (srebrne pudetko), kontroler

polaryzacji (ztote krazki) oraz oscyloskop i analizator widma. Bardziej na prawo wida¢ interferometr

Fabry-Perot (w centrum), monochromator (dolna prawa strona), generator napigcia pitoksztattnego (lewa

strona). Widoczne sa tez przyrzady pomocnicze (miernik selektywny, miernik uniwersalny i thumik
dekadowy)
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§wiatla lasera lokalnego do odbieranego sygnalu. Na obydwu wyjsciach sprzggacza
$wiattowodowego otrzymuje si¢ superpozycj¢ sygnatdéw wejsciowych.

Jedno z wyjéé sprzegacza wykorzystywane jest do wstgpnego przyrownania
dlugosci fal obydwu laser6w poprzez obserwacj¢ ich widm za pomoca mono-
chromatora lub interferometru Fabry-Perot. Zmiang dlugosci fali uzyskuje si¢
poprzez zmiany temperatury i pradu laseréw. Sygnal z drugiego wyjscia zamieniany
jest w fotodiodzie pin (Seastar CP-120-20) na sygnat elektryczny. Prad plynacy przez
fotodiode jest proporcjonalny do mocy padajacego nan promieniowania

I=RP=R(\J2P,cos 2nf t+¢$)+/2P, cos 2nf,t +$,)>, m

gdzie R jest czutoscia fotodiody, P, i P; sa mocami promieniowania obydwu laser6éw,

f, 11, ich czgstotliwoSciami lezagcymi w zakresie czestotliwosci fal optycznych, za$§ ¢,
i ¢, ich fazami. Z wzoru (1) wynika, ze prad fotodiody oprdcz sygnalow stalych
i sygnalow lezacych w zakresie czgstotliwosci optycznych, zawiera rowniez skladowe
widmowe o czestotliwosciach roéznicowych (f,—f,):

i=2R\/P Py cos 2n(f,—f)t+ ¢, — . )

Jezeli polaryzacje sygnaléw odbieranego i heterodyny optycznej sa zblizone, za$
réznica czestotliwosci miedzy nimi znajduje si¢ w obrgbie pasma przepustowego
wzmacniacza, na ekranie analizatora widma mozna obserwowaé widmo sygnalu
elektrycznego odpowiadajacego czgstotliwosci roznicowej migdzy obydwoma lasera-
mi. Jest to oczywiscie prawdziwe tylko wtedy, gdy podwoéjna szeroko$¢ linii widmowej
jest mniejsza od pasma wzmacniacza i analizatora widma.

Sygnal wyjsciowy wzmacniacza jest wykorzystywany rowniez w petli automatycz-
nej regulacji czestotliwosci, jak rowniez dochodzi do detektora czestotliwosci. Jezeli
czestotliwos¢ réznicowa ulega zmianom w takt zmian pradu modulujacego laser
nadawczy, to zmiany te odzwierciedlone sa na wyjsciu detektora czestotliwosci
i uwidaczniane na oscyloskopie. Zdjecie systemu przedstawione jest na rys. 2 wraz
z objasnieniami.

3. ELEMENTY SKLADOWE SYSTEMU

Omoéwimy teraz dokladniej najwazniejsze elementy zrealizowanego systemu trans-
misyjnego.

3.1. LASERY NADAWCZE I ODBIORCZE

Wplyw temperatury na dlugo$¢ fali emitowanego promieniowania laserowego

Pomierzona za pomoca monochromatora charakterystyka temperaturowa
dlugosci emitowanego promieniowania znacznie odbiega od charakterystyki typowej
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Rys. 3. Zaleznos¢ dlugosci emitowanego przez laser promieniowania od temperatury

[5, 14] i pokazana jest na rys. 3. Nie jest jasne, czy taki przebieg charakterystyki
jest wynikiem celowego zabiegu zmierzajacego do ograniczenia zaleznoSci tem-
peraturowej emitowanego promieniowania, czy efektem wywolanym odbiciami
wstecznymi od ukladu optycznego sprzegajacego strukture laserowa ze $§wiatlo-
wodem. Srednie nachylenie charakterystyki wynosi okoto 0.25 nm/K, co odpowiada
120 GHz/K i jest zgodne z danymi katalogowymi. Taki przebieg zaleznoéci wynika
m.in. ze zmian temperaturowych wzmocnienia, absorpcji, dryftu nosnikéw, wspol-
czynnika zalamania oraz temperaturowych zmian dhligoéci rezonatora. Nalezy
zaznaczyc, ze te wyniki sa wynikami §rednimi i nie odzwierciedlaja struktury modowe;j
badanego lasera.

Zalezno$¢ dlugo$ci emitowanego promieniowania od pradu

Na rys. 4 pokazano zmierzona zalezno$¢ dlugosci emitowanego przez laser
promieniowania od pradu. Odbiega ona znacznie od typowej charakterystyki.
Taki przebieg zaleznosci wynika m.in. ze zmian wspolczynnika zalamania wywoly-
wanych zmianami koncentracji no$nikéw. Ponownie nie jest jasne, czy jest to
celowy zabieg zmierzajacy do ograniczenia zaleznoici pradowej dilugoéci fali
emitowanego promieniowania, czy efekt wywolany odbiciami wstecznymi od
ukladu optycznego sprzggajacego strukture laserowa ze $wiatlowodem. Nalezy
znowu zaznaczyC, ze te wyniki sa wynikami $rednimi i nie odzwierciedlaja
struktury modowej badanego lasera. Pomierzone interferometrem Fabry-Perot
nachylenie charakterystyki w obrgbie jednego modu wynosilo okolo 2 GHz/mA,
co jest do§¢ typowa wartoscig.
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Rys. 4. Zalezno$¢ dlugoéei emitowanego przez laser promieniowania od pradu stalego

3.2. STABILIZACJA DLUGOSCI FALI EMITOWANEGO PRZEZ LASERY
PROMIENIOWANIA

Azeby detekcja koherentna byla mozliwa konieczne jest, aby laser nadawczy
i heterodyna optyczna pracowaly stabilnie na jednakowych dhugosciach fal. Ponie-
waz, jak omdwiono poprzednio, dtugos¢é emigowanego przez laser promieniowania
zalezy zaréwno od jego temperatury jak i pradu, konieczna jest stabilizacja tych
obydwu parametrow.

Zmiany czestotliwo$ci promieniowania lasera wraz z jego pradem sa rzgdu
2 GHz/mA, w zwiazku z tym zachowanie stabilizacji czgstotliwosci lasera w zakresie
+/—10 MHz wymaga stabilizacji pradu z doktadnoscia kilku mikroamperdw. Jest to
mozliwe do uzyskania przy uzycu precyzyjnych i stabilnych elementow elektronicz-
nych wysokiej klasy oraz ukladu sprzezenia zwrotnego. Zastosowany sprz¢t umoz-
liwial stabilizacje pradu z dokladnoscia pojedynczych mikroamperow, a wigc zupelnie
wystarczajaca.

Schemat uktadu stabilizacji temperatury jest ukladem typowym [8, 26] i pokazano
go na rys. 5. Laser polprzewodnikowy wraz z czujnikiem temperatury (uklad LM35),
ktorego napigcie wyjSciowe jest proporcjonalne do temperatury, umieszczone sa
w jednej obudowie oddzielonej od radiatora elementem Peltier. W stanie rownowagi,
kiedy temperatura lasera (i obudowy) jest rowna Zzadanej temperaturze, sygnal
wyjéciowy ze wzmacniacza roznicowego jest zerowy i integrator utrzymuje kierunek
i wielko$¢ pradu plynacego przez element Peltier. Wszelke odchylki od zadanej
temperatury powoduja powstanie napigcia niezrOwnowazenia sterujacego integrator.
Napiecie wyj$ciowe integratora, poprzez wzmacniacz mocy, steruje pradem elementu
Peltier powodujac zmiang¢ temperatury migdzy jego oktadkami kompensujace poczat-
kowa odchylke. Uklad zapewnial stabilizacje temperatury z doktadnoscia 0.1°C.
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Rys. 5. Schemat blokowy uktadu stabilizacji temperatury

Dokladno$¢ stabilizacji temperatury odpowiadata doktadnosci stabilizacji czgstot-
liwosci roznicowej laserow w obrebie jednego modu rzedu pojedynczych gigahercow,
co jest wielkoscia o wiele za duza. W zwiazku z tym w ukladzie zastosowano petle
automatycznej stabilizacji czgstotliwosci roznicowej laserow typu pradowego [8, 25].
Przedstawiono ja na rys. 6. Zaznaczmy tutaj, ze dokladnos¢ stabilizacji w obrebie

? Wzmacniacz Dzielnik mocy Wzmachiacz

Fotodetektor

Dzielnik
czestotliwodci

Do uktadu detekcyjnego

Detektor
czestotliwodei

. Zasilacz

lasera Integrator
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odbiorczy Regulacja
’ czestotliwosci

réznicowej

Rys. 6. Schemat ukladu automatycznej stabilizacji czgstotliwosci
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jednego modu jest lepsza o rzad wielkosci od wielkosci wynikajacej ze sredniego
nachylenia charakterystyki.

Sygnat elektryczny z fotodiody o czgstotliwoSci réwnej réznicy migdzy czestot-
liwo$ciami obydwu laser6w ulegal wzmocnieniu, a nast¢pnie dochodzit do cyfrowego
dzielnika czestotliwo$ci i detektora czestotliwo$ci. Sygnal wyjsciowy detektora
czestotliwosci (proporcjonalny do chwilowej czgstotliwosci roznicowej) porownywa-
ny byl z sygnalem odniesienia odpowiadajacym zadanej czestotliwosci réznicowe;.
Dopdki obydwie te czestotliwosci byly jednakowe, nie zachodzily zadne zmiany
w pradzie stalym sterujacym laser. Jezeli jednak wystapila zmiana czgstotliwosci
roéznicowej, to wowczas ulegal zmianie prad staly lasera tak, aby skompensowac t¢
zmiane czestotliwosci.

Przewidziany okres chwytania petli jest rOwny pasmu kaskadowego polaczenia
fotodiody, wzmacniaczy i dzielnika czestotliwos$ci i wynosi okoto 1 GHz. Konieczne
jest tu wstepne sprowadzenie czgstotliwosci roznicowej do czestotliwosci mniejszej od
1 GHz. Przewidziany zakres trzymania jest znacznie wigkszy i praktycznie réwny
zakresowi pracy lasera w obrebie jednego modu.

Niestety w praktycznym uktadzie petla nie pracowala prawidlowo. Przyczyng tego
faktu bylo to, ze sumaryczna szeroko$¢ linii widmowych laserow (powyzej 4 GHz)
znacznie przekraczata pasmo petli (1 GHz). W efekcie tego sygnat pochodzacy od
mieszania koherentnego byl widziany przez petle jedynie jako wzrost poziomu szumow,
a nie jako prazek o zdefiniowanej czgstotliwosci. Detektor czestotliwosci nie mogh
pracowaé poprawnie w takich warunkach i normalna praca petli nie byla mozliwa.

3.3. INNE PRZYRZADY

Dla umozliwienia detekcji heterodynowej na fotodiodzie, konieczne jest dodanie
do siebie promieniowania odbieranego i promieniowania pochodzacego z lasera
lokalnego. W ukladzie eksperymentalnym wykorzystano w tym celu swiatlowodowy
sprzegacz kierunkowy o dwoch wejsciach i dwoch wyjSciach.

Aby detekcja koherentna byla mozliwa, polaryzacja sygnalu odbieranego musi
by¢ zgodna z polaryzacja $wiatla z generatora lokalnego (heterodyny optycznej).
Zatem konieczna jest mozliwo$¢ regulacji stanu polaryzacji heterodyny optycznej tak,
aby dopasowac jej stan do dowolnej polaryzacji sygnat odbieranego. Ze wzgledu na
prostote zdecydowano si¢ na wykorzystanie stosunkowo najprostszego manualnego
kontrolera polaryzacji typu opisanego w pracy [11]. Skladat si¢ z kolejno nawinigtych
$wiattowodem na r6znych rdzeniach o jednakowych $redniach 1 zwoju (odpowiednik
plytki éwieré falowej), 2 zwojow (-po6l falowej) i znowu 1 zwoju (-Ewieré falowej).
Obrot glownych osi dwdjlomnych cewek §wiattowodowych byl dokonywany poprzez
obrét plaszczyzny cewki $wiattowodowej (rys. 7), przez co uzyskano zachowanie
analogiczne do klasycznych plytek éwier¢- i péifalowej. Mozna latwo pokazaé, ze
takie polaczenie umozliwia zamiang dowolnej polaryzacji w zadang polaryzaci¢.
Zilustrowano to na rys. 8 na sferze Poincare, bedacej dogodnym zobrazowaniem
stanu polaryzacji fali elektromagnetycznej [12].
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Rys. 8. Tlustracja dziatania kontrolera polaryzacji na
Rys. 7. Kontroler polaryzacji sferze Poincare. Punkty 1, 2, 3 odpowiadaja osiom
optycznym odpowiednio: wejSciowej cewki ¢wieré-
falowej, cewki potfalowej i wyjsciowej cewki ¢wierd-
falowej

Do zgrubnego okreslenia dlugosci fali lasera polprzewodnikowego stuzy mono-
chromator. Do precyzyjniejszego wyznaczenia dlugosci fali badanego promieniowa-
nia shuzy interferometr Fabry-Perot [28].

3.4. MODULATOR I DEMODULATOR

Uklad modulatora przedstawiono na rys. 9 a. Byt on wlaczony w petle stabilizacji
pradu lasera i mial za zadanie umozliwienie modulacji pradu lasera o niewielkiej
glebokosci (rzedu kilku procent). Modulacja taka pozwalata zmienia¢ w pewnych
granicach dlugo$¢ fali emitowanego przez laser promieniowania i nie wplywala na
staly prad lasera. Rezystor R =50 omo6w zapewnial dopasowanie do linii, a jednoczes-
nie linearyzowal charakterystyke modulacji ze wzgledu na znacznie wieksza wartosé
od rezystancji dynamicznej lasera (rzgdu 2.5 ohma).

Ze wzgledu na prostotg i malag wrazliwo$¢ na szumy fazowe laseréw, w realizacji
wybrano demodulator z jednym filtrem [15] pokazany na rys. 9 b). Przeznaczony jest
do odbioru sygnalow o duzej dewiacji czestotliwoscei, charakteryzujacych sie widmem
skupionym w poblizu dwoch czestotliwosci. Filtr w odbiorniku jest dopasowany do
jednej z nich. Wada tego typu demodulatora jest stosunkowo niewielka czulo$¢, zas
jego zaleta — prostota i tolerancja szumu fazowego laseréw i nieliniowosci charak-
terystyki FM lasera nadawczego. Sumaryczna szerokos¢ linii widmowej laseréw moze
wynosi¢ 5% szybkos$ci transmisji przy stracie czulosci rownej 1 dB [29]. Jednak
praktyczna mozliwosé tolerancji duzej szerokosci widmowej laseréow przez ukiad
demodulatora z jednym filtrem jest znaczna. Konieczne jest jedynie zapewnienie
dostatecznie duzej dewiacji czgstotliwosci tak, aby widma odpowiadajace poszczegdl-
nym czgstotliwo$ciom si¢ nie pokrywaly, oraz rozszerzenie pasma kazdego z filtrow
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Rys. 9. Schematy ukladéw: a) modulatora, by demodulatora

tak, aby obejmowal on cale widmo sygnatu modulowanego odpowiadajacego danej
czestotliwosci. Widmo to jest bowiem splotem widma niemodulowanego lasera
(laserdéw) i widma modulacji

SLN)=S()=2(f). 3
gdzie
2P, 1
szrhﬂl+t&, - @
B;/2

W powyzszym wzorze P jest moca emitowana przez laser (lasery), By jest szerokoScia
widmowa linii lasera (FWHM — pelna szeroko$¢ w polowie maksimum) w przypadku
obserwacji jednej linii, badZ suma szerokoSci linii widmowych lasera nadawczego
i heterodyny w przypadku odbioru heterodynowego.

Ponadto

(1+cos2xnfT), (5)

o(f)=A [sinnfT ]2

T

gdzie 1/T jest szybkoécia transmisji.

W praktycznej realizacji sygnat §wietlny ze swiatlowodu po detekcji na diodzie pin
ulegal wzmocnieniu w trzystopniowym wzmacniaczu w.cz. 0 minimalnym wzmoc-
nienju 42 dB. Pasmo przenoszenia odbiornika wynosito okolo 1 GHz. Sygnal
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wyjsciowy ze wzmacniacza byl dzielony pomiedzy analizator widma, petle AFC
i demodulator FM. Demodulator FM sktadat sie z filtru dolnopasmowego o pasmie
przepustowym 50 MHz oraz detektora amplitudy (obwiedni), ktérego wyjscie
polaczone bylo z oscyloskopem. Jezeli biezaca rdznica czgstotliwosci miedzy laserem
nadawczym, a heterodyna optyczng, miescita si¢ w pasmie filtru, to wowczas sygnatna
wyjsciu detektora amplitudy wzrastal, co odpowiadato symbolowi ,,1”’, w przeciwnym
przypadku sygnat byt maty, co odpowiadato symbolowi ,,0”. Ze wzgledu na to, ze
szeroko$¢ pasma laser6w byla w rzeczywistym ukladzie znacznie wieksza od szybkosci
modulacji zastosowano w demodulatorze filtr dolnopasmowy. Umozliwilo to obser-
wacj¢ zdemodulowanego sygnatu na ekranie oscyloskopu (rys. 10). Rozwigzanie takie
zastosowano dla celow demonstracyjnych, przy braku mozliwosci (jak to bedzie
poZniej wyjasnione) stabilizacji czestotliwosci laseré6w. Nie ma ono jednak korzyst-
nych wlasnosci, jesli chodzi o elementowa stope bledow. Wynika to z tego, ze wielko§é
mocy sygnalu wewnatrz pasma przepustowego filtru jest wielkoscia statystyczna
i podlega fluktuacjom, powodujac zjawisko tzw. ,,BER floor” [6].

4. WPLYW ZJAWISK PASOZYTNICZYCH NA PRACE SYSTEMU
‘ I KOMPENSACJA TEGO WPLYWU

W tej czesci zajmiemy si¢ opisem niepozadanych zjawisk wystepujacych w systemie
transmisyjnym. W praktyce wyznaczyly one prace systemu. Do tych zjawisk naleza
przede wszystkim odbicia wsteczne i nierownomierna charakterystyka modulacyjna
lasera.

4.1. WPLYW ODBIC WSTECZNYCH NA PRACE LASEROW

Jezeli zapisze si¢ rownanie van der Pola dla pola elektrycznego w laserze
z dodatkowym czlonem opisujacym pole odbite, przyjmie ono postaé [1]

(oot S - ) B+ kB0, ©
gdzie w, jest pulsacja swobodnych drgan lasera, AG jest zmiana wzmocnienia
spowodowang odbiciami wstecznymi, o jest tzw. wspolczynnikiem wzmocnienia linii [2],
1, jest opoznieniem odbitego pola, zas k, jest wspolczynnikiem wiazacym wspolczynniki
odbicia wewngtrzny i zewnetrzny z czasem przejicia promieniowania przez strukture
lasera [1]. W powyzszym réwnaniu pominigto sktadniki szumowe. R6wnania wyrazaja-
ce zmiany wzmocnienia i pulsacji spowodowane odbiciami sa nastepujace

4G = —2kcos(wt,), dw=—k,sin(wt,)+ acos(wt,)). @

Jezeli opdznienie zewngtrzne ¢, jest mniejsze od czasu koherencji promieniowania,
mozna obliczy¢ szeroko$¢ linii widmowej z uwzglednieniem odbié [3]:
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Rys. 10. Sygnat na wyjéciu demodulatora obserwowany na ekranie oscyloskopu (zdjgcie gornef_,=1kHz,

i =1 mA). Zdjecie $rodkowe odpowiada podobnie zmodulowanemu sygnatowi, ale bez detekcji

heterodynowej. Zdjecie dolne pokazuje otrzymane w interferometrze Fabry-Perot (FSR =15 GHz) widmo
zmodulowanego sygnalu



|

[
L

l l‘
= . 0

* »

® ® 4

° F $

- ? \
A

£
£

i

CTRUM ANALYZER

Rys. 11. Wyglad linii widmowej uzytego lasera, FSR =15 GHz



Rys. 12. Ekran analizatora widma: a) same szumy, b) linie widmowe laserow (detekcja heterodynowa),
zakres czestotliwosci = 1 GHz, czutos¢ = 10 dB/dz
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of,
[1+/1+02k,t,cos(wt,+tan™ 1a))? ’
gdzie Of, jest szerokoscia widmowa lasera bez odbié zewnetrznych. W zaleznosci od
sity sprzezenia zwrotnego (wspolczynniki odbicia), reprezentowanego przez k,, oraz
fazy odbitego promieniowania reprezentowanego przez f,, mozna wyrozni¢ kilka
rodzajow pracy lasera [1]:

3f =

®

1. Dla najnizszych pozioméw sprz¢zenia zwrotnego (rzedu — 80 dB) obserwowane jest
kilkudziesiecioprocentowe rozszerzenie lub zwezenie szerokosci linii lasera, zalezne od
fazy odbitego promieniowania.

11. Przy zwigkszaniu poziomu odbicia obserwuje si¢ rozpad linii widmowej na kilka
rywalizujacych ze soba linii (tzw. mode hopping).

TIL. Przy dalszym zwigkszaniu poziomu odbicia, w zakresie —45dB do —39dB nie ma
zjawiska mode hopping, obserwuje si¢ stabilng jednomodowa prace lasera przy
zwezeniu szerokosci jego linii widmowe;j.

IV. W zakresie poziomu sprzezenia zwrotnego od okolo —40 dB do —10 dB
pojawiaja si¢ mody satelitarne, odseparowane od gléwnego modu o czestotliwose
rowna czestotliwosci relaksacji. Przy wzroscie poziomu sprzgzenia zwrotnego mody
satelitarne rosna powodujac zwigkszenie szerokosci linii nawet do kilkudziesieciu
gigahertzow.

V. W zakresie poziomu sprzgzenia zwrotnego powyzej — 10 dB laser pracuje jako laser
o dlugiej wnece rezonansowej z krotkim obszarem aktywnym, co daje stabilna
jednomodowa prace przy wielokrotnej redukcji szerokosci linii widmowej lasera.
Dla uzytych w eksperymencie diod laserowych dhugo$¢ koherencji nie przekraczala
pojedynczych metréw. W zwiazku z tym opisana powyzej teoria poprawnie opisuje
jedynie najblizsze odbicia dla pojedynczego lasera. Na te odbicia nakladaja si¢ odbicia
z dalszej odlegloéci $wiatla juz niekoherentnego pochodzacego z danego lasera, jak
rowniez (poprzez sprzegacz $wiattowodowy) od drugiego lasera.

Zjawiska zachodzace w laserach polprzewodnikowych wywolane odbiciem od
odleglych reflektorow byly analizowane w pracy [4]. Chodzi tu o periodyczne
niskoczestotliwo§ciowe fluktuacje mocy wyjsciowej w obecno$ci umiarkowanego
sprzezenia zwrotnego i spowodowane tym zwigkszenie szeroko§ci widmowe;j linii
lasera oraz wiazace sie z tym zwigkszenie szumu RIN.

Przyczyna tych fluktuacii sa skoficzone zmiany amplitudy, fazy promieniowania
oraz liczby nosénikéw spowodowane emisja spontaniczng. Te fluktuacje zaburzaja
synchronizacje pola wewnatrz rezonatora laserowego i pola odbitego, przy czym sa
one niewielkie dla pradow nieznacznie przekraczajacych prad progowy i rosna wraz ze
wzrostem pradu lasera.

Uzyte w eksperymencie diody laserowe typu PT-450-780 H wedtug danych
katalogowych [5] byly laserami jednomodowymi i mialy szerokosci linii widmowych
rzedu
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co daje wynik rzedu kilkudziesigciu megahertz6w przy typowych mocach WYyj-
sciowych.

W rzeczywistym eksperymencie zmierzona szerokosé linii widmowej lasera
(FWHM) wynosila okoto 2 GHz przy pradzie rzgdu 55 mA. Jej wyglad pokazano
na rys. 11. Zdjecia wykonano przy pomocy interferometru Fabry-Perot (dhugosé
wneki rezonansowej 10 mm, co odpowiada wolnemu zakresowi spektralnemu
FSR=15 GHz).

Na ekranie analizatora widma linie widmowe byly obserwowane jedynie jako
zwigkszenie poziomu szuméw ze wzgledu na to, ze sumaryczna szeroko$é linii laseréw
byla znacznie wigksza od pasma przepustowego ukladu pomiarowego. Pokazane jest
to na rys. 12.

W badanym ukladzie mozna wyr6znié trzy zrédla odbié wstecznych:

— optyka sprzegajaca laser ze Swiatlowodem znajdujaca sic wewnatrz obudowy
lasera,

—- sprzggacz §wiattowodowy,

— koniec §wiattowodu.

Temu pierwszemu zrédhu nalezy najprawdopodobniej przypisa¢ wzmiankowane
uprzednio rozszerzenie linii widmowej, przy czym byla to wielkoéé stosunkowo
stabilna i malo zalezna od warunk6w pracy lasera (temperatura, prad). Dwa nastepne
zrodla odbi€ znajdowaly si¢ w odleglosci przekraczajacej droge koherencji promienio-
wania laserowego i byly najprawdopodobniej przyczyna obserwowanych czasami
fluktuacji mocy promieniowania. Dala si¢ ponadto zauwazyé, zgodna z teoria [41,
stabilniejsza praca laseré6w dla mniejszych pradow.

Jedynym rozwiazaniem pozwalajacym wyeliminowaé niekorzystny wpltyw odbié
wstecznych wydaje si¢ by¢ uzycie zintegrowanych z laserem izolatoréw optycznych
[5], ale jest to rozwigzanie bardzo kosztowne. Z braku $rodkéw finansowych nie
mozna bylo go zastosowac.

Af= [Hz] 6))

4.2. ZALEZNOSC DLUGOSCI FALI EMITOWANEJ PRZEZ LASER OD PRADU
MODULUJACEGO

Jak juz wspomniano w rozdziale dotyczacym stabilizacji temperatury i praddéw
laseréw, dlugos¢ fali promieniowania emitowanego przez laser zalezy od pradu
przezen plynacego. Zaprezentowane we wspomnianym rozdziale zaleznoéci (rys. 4) sa
zaleznoSciami statycznymi tzn. obowiazujacymi dla pradéw stalych. Dlugosé fali
lasera modulowanego pradem zmiennym zachowuje si¢ w nieco inny sposéb, okazuje
si¢ bowiem, ze dewiacja czgstotliwosci dla bezposredniej modulacji FM zmienia si¢
wraz z czgstotliwoscia modulujacego pradu [7, 8]. Zazwyczaj jest ona najwieksza dla
pradu stalego, w badanym uktadzie wynosila ona ok. 2 GHz/mA, a nastepnie maleje
niemonotonicznie wraz z czgstotliwoscia. Zmianie uiega réwniez charakterystyka
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Rys. 13. Przykladowa zaleznos$¢ czutosci modulacji FM od ézgstotliwoéci

fazowa [7]. Przyklad charakterystyki czestotliwosciowej czutosci modulaciji podano na
rys. 13. Mozna w niej wyrdzni¢ dwa zakresy: nieregularny poczatkowy, wywolany
modulacja temperatury lasera spowodowana modulacjg pradowa, oraz drugi zblizo-
ny do stalego w zakresie wyzszych czestotliwosci wywolany zmiana koncentracii
noénikéw. W przeprowadzonym eksperymencie nie pomierzono charakterystyki
modulacji z braku odpowiedniego sprzg¢tu.

4.3. KOREKCJA NIEROWNOMIERNEJ CHARAKTERYSTYKI MODULACIH FM LASERA

Nier6wnomierna charakterystyka modulacji FM lasera jest przyczyna wzrostu
stopy bled6w niezaleznie od uzytej metody demodulacji [31, 32]. Powodem tego faktu
jest zmiana glebokosci modulacji wraz ze zmiang czgstotliwosci sygnatu modulujace-
go. W zwiazku z tym, dla dwoch sygnaléw modulujacych o jednakowych amp-
litudach, lecz rdéznych czgstotliwoSciach, sygnaly wyjsciowe z demodulatora FM
w odbiorniku beda mialy rézne amplitudy, w oczywisty sposOb zmniejszajac
odporno$¢ odbiornika na zaklocenia. Iloraz amplitud na wyjsciu demodulatora jest
taki sam jak stosunek transmitancji FM lasera na odpowiednich czgstotliwosciach.

Dla kompensacji wptywu tego negatywnego zjawiska konieczne jest zachowanie
okre$lonego przebiegu charakterystyki FM lasera, jak rowniez wybor optymalnego
indeksu modulacji [31, 32]. W praktycznych ukladach spelnienie tych dwoch
warunkow jest bardzo utrudnione ze wzgledu na to, ze przebieg charakterystyki FM
jest zalezny od wielu czynnikoéw; m.in. od egzemplarza lasera i od pradu plynacego
przez laser. Ta zmienno$¢ praktycznie uniemozliwia zwykla korekcje omawianej
charakterystyki. Istnieje kilka metod rozwiazania tego problemu:

1. Uzycie wielosekcyjnych badZ sterowanych fazowo laserow DFB [30, 34], ktore
maja plaska charakterystyke FM dla okre$lonego zakresu polaryzacji pradem stalym.

2. Wykorzystanie adaptacyjnej korekcji charakterystyki FM lasera niezaleznej od
przebiegu charakterystyki FM danego lasera [33].
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3. Kodowanie sygnatlu modulujacego polegajace na przesunigciu widma sygnah
binarnego w zakres rOwnomiernej charakterystyki FM lasera. Wykorzystywane tutaj
jest to, Ze czgstotliwoS¢ zaglebienia na charakterystyce FM nie przekracza zwykle 10
MHz, a dla wyzszych czgstotliwosci charakterystyka jest w przyblizeniu réwnomierna
az do kofica pasma.

Kod odpowiedni do celow modulacji lasera powinien spelniaé¢ nastepujace
warunki:

a) brak sktadowe;j statej,

b) maksymalnie skupione widmo,

¢) dwupoziomowy alfabet wyjsciowy (tzn. kod binarny).

Szczegdlowa analiza widmowa dla szerokiej grupy kodéw transmisyjnych zostata
dokonana w pracach [16, 17]. Z poréwnania wynika, Ze najkorzystniejsze wlasciwosci
ma kod oznaczony jako AMI ITI. Nalezy on do grupy tzw. dwupoziomowych kodéw
AMI; symbol 0 kodowany jest jako 10 po 111 po 01, ajako 01 po 00 i po 10, zas symbol
1 kodowany jest na przemian jako 11 lub 00. Kod ten charakteryzuje si¢ brakiem
skladowej stalej, najwezZszym zajmowanym pasmem czgstotliwosci i to pomimo tego,
ze czgstotliwo$C zegara ciagu kodowego jest dwukrotnie wigksza niZz ciggu kodo-
wanego. Cechuje go mata zalezno§¢ widma od prawdopodobiefistwa g wystapienia
symbolu zero w ciagu kodowanym i dobre wlasnosci synchronizacyjne [16]. Ponadto
w odroznieniu od klasycznych kodéw AMI, ktore sa pseudotenarne, jest to kod
binarny i nie ma niekorzystnych wlasciwosci demodulacyjnych kodéw ternarnych.

4.4. INNE EFEKTY

Na omoéwione powyzej efekty nakladaja si¢ jeszcze inne zjawiska, z ktorych
najwazniejsze to szum mocy promieniowania (RIN — radiation intensity noise) oraz
‘szum wywolany przeskakiwaniem miedzy modami (mode hopping noise). Szum mocy
promieniowania jest wywolany glownie przez emisj¢ spontaniczna [21, 22] i znacznie
ro$nie pod wplywem odbi¢ wstecznych dla pewnego zakresu wspdlczynnika odbicia
[20]. Ma on pomijalne znaczenie dla sygnalu nadawanego, natomiast jest istotny
w przypadku odbiornika, gdzie staby sygnat odbierany moze zosta¢ silnie zaklocony
przez fluktuacje mocy heterodyny optycznej. Dla eliminacji tego zjawiska stosuje si¢
tzw. odbiorniki zrownowazone z dwoma detektorami [23], w kt6érych szumy RIN
pochodzace od lasera lokalnego sa od siebie odejmowane w dwoch galeziach
odbiornika. Szum przeskakiwania miedzy modami mozna wyeliminowaé poprzez
zapewnienie stabilnej pracy lasera w obrebie jednego modu.

5. WNIOSKI KONCOWE

Udalo si¢ zrealizowaé dzialajacy system koherentnej transmisji swiattowodowe;.
Struktura systemu byla zgodna z zamierzona. Dokonano transmisji sygnatlu $wietl-
nego o modulacji FM otrzymanej za pomoca modulacji pradu lasera nadawczego
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o niewielkiej glebokosci, jak rowniez jego detekcji przy pomocy odbiornika
z heterodyna optyczna i jednym filtrem. Zasadnicze cele projektu zostaly wigc
osiagnigte. Niestety kazdorazowo po zestrojeniu systemu, tzn. sprowadzeniu
czgstotliwosci roznicowej laserow do zadanej czgstotliwosci lezacej w zakresie pasma
elektrycznego ukladu, system pracowal poprawnie jedynie kilka—kilkanascie
sekund. Wskutek dryftow temperaturowych czestotliwo$¢ réznicowa podlegata
wahaniom, wychodzac w koncu poza pasmo uzyteczne ukladu. Niemozliwe bylo
wykorzystanie do stabilizacji czestotliwosci zaprojektowanej petli sprzezenia
zwrotnego. Bylo to spowodowane tym, ze uzyte lasery poélprzewodnikowe miatly
widmo wielorotnie szersze niz podawaly to dane katalogowe. Ewentualna lepsza
stabilizacja temperatury nie rozwigzywalaby w dalszym ciagu problemu tak
znacznego rozszerzenia linii widmowych. Wiadomo bowiem, ze w przypadku
transmisji koherentnej szeroko$C linii widmowych laseroOw nie moze przekraczaé
szybkosci transmisji, a w wigkszoéci przypadkow powinna byé od niej znacznie
mniejsza.

Zasadnicza przyczyna rozszerzenia linii widmowych laserow byly, zdaniem
autora, odbicia wsteczne promieniowania do laser6w. W zadnym systemie transmisji
$wiatlowodowej nie da sie ich uniknaé. W zwiazku z tym powstaje koniecznos¢
zastosowania izolatoré6w optycznych, przy czym zazwyczaj potrzebne sa dwa izo-
latory na jeden laser. Niestety zakup kilku sztuk izolatoréw optycznych, badz diod
laserowych z wbudowanymi izolatorami (cena kilka tys. § za sztuke) przekraczal
mozliwosci finansowe pracy.

Konieczno§¢ stosowania izolatorow powoduje to, ze zastosowanie systemow
transmisji koherentnej w pierwszym oknie transmisyjnym mija si¢ z celem ze wzgledu
na znaczne koszty i niewielka poprawe czulosci, w poréwnaniu z detekcja bezposred-
nia. Nalezy podkre§li¢ przydatno$¢ modulacji FM lasera za pomoca modulacji jego
pradu, gdyz mozliwe jest jej zastosowanie réwniez w systemach niekoherentnych
wykorzystujacych filtry optyczne i detekcj¢ bezposrednia.
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J. SIUZDAK

AN EXPERIMENTAL FIBER OPTICS COHERENT TRANSMISSION SYSTEM THAT USES
LASERS FM

Summary

A model of the coherent optical fiber transmission system is described. The system uses monomode
semiconductor lasers with frequency modulation and has been developed in the Telecommunications
Institute of the Warsaw Technical University. It consists of lasers current and temperture stabilisation
circuitry, a modulator, a receiver and demodulator, a fiber coupler and a polarisation controler. A light
signal with frequency modulation has been transmitted in this system. FM has been obtained by low index
AM modulation of the transmitting laser current. The coherent demodulation has been obtained by mixing
the incoming light with an optical heterodyne and further detection and electronic processing of the
resulting signal. Unfortunately, due to the broad linewidths of the lasers stable operation of the system
failed.

Key words: optical fibers, lasers F11, modulators.
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Artykul poswigcony jest ogdlnej charakterystyce techniki obrazowej jako wyodreb-
nionemu obszarowi wiedzy oraz uporzadkowaniu wybranych poje¢ z nim zwiazanych.
Przedstawia on takze zarys tendencji rozwojowych oraz przeglad wybranych prac z tego
obszaru prowadzonych w kraju.

Stowa kluczowe: informacje obrazowe, optoelekironika obrazowa, przetworniki obrazu.

1. WPROWADZENIE

Technika obrazowa, zwiazana z akwizycja, przetwarzaniem, transmisja i wy§wiet-
laniem informacji obrazowych [1], znajduje szerokie zastosowania we wspolczesnym
§wiecie. Stosujac techniki analogowe i cyfrowe dziedzina ta wykorzystuje osiagnigcia
hardware’owe w zakresie ukladoéw przetwarzania informacji przestrzennej (glownie
optoelektronicznych przetwornikéw obrazu) oraz software’owe — dotyczace kon-
struowania algorytméw i procedur shizacych do przetwarzania i analizy oraz
rozpoznawania i animacji obrazow.

Ogromny rozwdj techniki obrazowej, charakteryzujacy si¢ wielkim postgpem
technologicznym, dokonat si¢ w dekadzie lat 80-tych. W wyniku integrowania si¢
ro6znych, nie zwigzanych wezeéniej ze soba technik i technologii przetwarzania obrazu,
pojawily si¢ nowe rozwiazania techniczne w dziedzinie optoelektroniki obrazowe;j.
W §lad za tym nastapil rozw0j nowych galezi przemyshu i towarzyszacy ich wyrobom
sukces handlowy.

Lata 90-te przyniosly dalszy rozwdj techniki obrazowej — szczegOlnie systemow
wysokiej rozdzielczo§ci — i to zar6wno w odniesieniu do obrazow w zakresie
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widzialnym widma promieniowania elektromagnetycznego jak i wizualizowanych
obrazoéw z zakresdOw podczerwieni i ultrafioletu. Postep dotyczy takze obrazéw
o ekstremalnie krotkich czasach trwania i obrazéw szybko-zmiennych. Wykorzys-
tanie technik cyfrowego przetwarznia informacji pozwolito na polepszenie jakosci
w procesach przetwarzania i rozpoznawania obrazu.

W zakres zainteresowan techniki obrazowej wchodza zaréwno obraz i jego nosnik
jaki caly tor przenoszenia, analizy i syntezy obrazu, poczynajac od detekcji, a konczac
na wySwietlaniu. Rozwijane dynamicznie metody analizy trefci obrazu poszerzaja
stale zakres zastosowan techniki obrazowe;.

Interdyscyplinarny charakter techniki obrazowej sprawia, ze wiaze ona ze soba
rozne dziedziny wiedzy, wykorzystujac prace specjalistow reprezentujacych wiele
dyscyplin naukowych. Rozwiazywanie probleméw zwigzanych z przetwarzaniem
i analiza obrazéw jest wobec tego czesto zawezane do zakresu tematycznego
zwiazanego ze specyfika danej specjalnosci. W tej sytuacji celowe jest ogolne
scharakteryzowanie obszaru wiedzy okre§lanego jako technika obrazowa, uporzad-
kowanie poje¢ z nim zwigzanych oraz zarysowanie powiazaf miedzy nimi.

Zamiarem autordw artykuhu jest przedstawienie wspolczesnego rozumienia poje-
cia technika obrazowa na tle jej tendencji rozwojowych oraz dokonanie przegladu
prac prowadzonych w Polsce w najbardziej liczacych si¢ w tej dziedzinie o§rodkach.

2. TECHNIKA OBRAZOWA NA TLE INNYCH ZWIAZANYCH Z NIA
OBSZAROW TECHNIKI

Technika obrazowa, bazujaca na osiagnigciach z pogranicza optyki, elektroniki
1 informatyki, wykorzystuje uogélnione pojecie obrazu jako przestrzennego rozkladu
informacji, niezaleznie od fizycznej natury jej nosnika. Nosnikiem informacii obra-
zowych moze by¢ nie tylko fala elektromagnetyczna, ale takze wiazka czastek
naladowanych, potencjal elektrostatyczny, potencjat chemiczny itp. Obraz jest
natomiast reprezentowany przez dwuwymiarowa funkcje zmiennych przestrzennych
opisujacych powierzchniowe wspolrzedne poszezegdlnych punktéw obrazu. Wartosci
funkcji sa okreslone przez poziomy — rozumianej w sensie uogélnionym — intensyw-
nofci nosnika obrazu. '

W technice obrazowej najistotniejsza role odgrywaja nosniki obrazu w postaci
wiazki fal elektromagnetycznych oraz wiazka elektronowa lub jonowa, umozliwiajace
tzw. optyczne przetwarzanie informacji. Do ich opisu i analizy stosowane sa metody
zwigzane z obserwacja i wykorzystaniem §wiatla. Wygodnie jest wiec okreflaé je
wspOlna nazwa nosnikow informacji przestrzennej o optycznym formalizmie opisu [2]
i konsekwentnie, bazujace na ich wykorzystaniu uklady przetwarzania obrazu
— ukladami o optycznym formalizmie opisu.

W technice wspolczesnej wystgpuje zr6znicowane rozumienie pojecia §wiatla
— wezsze, ograniczajace si¢ do zakresu widzialnego promieniowania elektromag-
netycznego oraz szersze, odwolujace si¢ do szerszego lub znacznie szerszego zakresu
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widma. Autorzy niniejszego artykutu uzywaja pojecia swiatlta w wezszym, tradycyj-
nym sensie jako zakresu widzialnego, akceptujac jednoczeSnie poglad, ze tzw.
optyczny zakres promieniowania elektromagnetycznego obejmuje przedzial dlugosci
fali od 0,01 g do 1 mm. Stwierdzenie to odwoluje si¢ do przyjecia umownego
rozroznienia optyki i elektroniki, jako dyscyplin naukowych, wg kryterium zdolnosci
do rejestracji i pomiaru fazy fali elektromagnetyczne;j.

UKLADY PRZETWARZANIA OBRAZU
O OPTYCZNYM FORMALIZMIE OPISU

Uklady optyczne Uktady optyki

(z wigzkg Swiatla lub fala korpuskularnej
elektromagnetyczng w (z wiazka elektronowa

zblizonym zakresie widma) Iub jonowa)

_— N

Elektronooptyczne uktady

Uklady: optyki fourierowskiej,
optycznego przetwarzania
informaciji

obrazujace: konwersji i
wzmacniania obrazu, syntezy
obrazu, wizualizacji sygnatow

Jonooptyczne ukltady
obrazujace: powigkszajace,
polepszajace zdolnos¢ rozdzielcza

czasowych, powigkszajace, polep-
szajace zdolnos¢ rozdzielcza

Optyczne ukiady obrazujgce:
uktady optyki instrumentalnej,
ukiady holograficzne, uktady
gradientowe

Uklady elektronoopty-
czne analizy obrazu:
ukiad widikonu, plum-
bikonu, satikonu

Rys. 1. Podstawowe rodzaje uktadow przetwarzania obrazn o optycznym formalizmie opisu

Na rys. 1 dokonano klasyfikacji ukladow przetwarzania obrazu o optycznym
formalizmie opisu. Uklady optyki §wiatla obejmuja zar6wno klasyczne nieckoherentne
uktady obrazujace, jak i koherentne i niekoherentne uklady optycznego prze-
twarzania informacji przestrzennej [3]. Optyczne uklady obrazujace reprezentuja
zaréwno uklady konwencjonalne optyki instrumentalnej, uklady holograficzne, jak
i uktady gradientowe napotykajace jednak ciagle na problemy technologiczne. Wsrod
ukladbow przetwarzania obrazu najistotniejsze znaczenie maja koherentne i niekohe-
rentne procesory optyczne. Stosowana w nich przestrzenna modulacja wiazki/fali
pozwala analizowac obraz w oparciu o klasyczne w optyce metody analizy fourierow-
skiej. Uzupelnienie metod przestrzennych (rozumianych jako bezposrednie dzialanie
na obrazie) przez szeroko stosowane w optyce i elektronice metody czgstotliwosciowe
(dzialanie na widmie czestosci przestrzennych) jest podstawa opracowywania wielu
algorytmow i procedur przetwarzania obrazu, shuzacych do poprawy jakosci,
kodowania, kompresji i rekonstrukcji obrazu, a takze wyszukiwania elementow
obrazu i rozpoznawania ich cech.
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W grupie ukladow optyki korpuskularnej dominuja elektronooptyczne uklady
obrazujace w tym uklady konwersji, np. uklad wzmacniacza obrazu, uklady syntezy
obrazu, np. uklad kineskopu i uklady wizualizacji sygnaléw czasowych, np. uklad
lampy oscyloskopowej. Obrazujace uklady o zdolnosciach powigkszajacych i po-
prawiajacych zdolnoS¢ rozdzielcza realizowane sa w formie uktad 6w elektronooptycz-
nych lub jednooptycznych np. w mikroskopach elektronowych lub jonowych. Uklady
elektronooptyczne analizy obrazu zwiazane sa z rodzing tzw. lamp analizujacych. Ich
przedstawicielami sa, ciagle stosowane m.in. w technice studyjnej, uktady superor-
tikonu, widikonu, plumbikonu, satikonu i inne.

Efekt przetwarzania obrazu uwarunkowany jest, niezaleznie od rodzaju no$nika
inforamcji obrazowej, wlasciwosciami calego systemu przetwarzania obrazu [4].
W jego sktad moga wchodzi¢ uklady optyczne przetwarzajace i obrazujace oraz
uklady optyki korpuskularnej wzbogacone o uklady elektroniczne sterowania.
Przykladowy analogowy system przetwarzania obrazu przedstawiono na rys. 2. Jest

Przedmiot Obraz wejsciowy Obraz wyjsciowy Obserwator

Nosniki
informacji przestrzennej

i \ Okular

'Plytka wl()knistoo;;tyczna

l:lement wyswxetla_]apy W.0.

Element detekcy]ny W.O.
— Ekran lummescencyjny

— Fotokatoda

Obiektyw }’ : /
Plytka wlokmstoontvc

Wzmacmacz mlkrokanahkowy

Uktad elektronooptyczny W.0.

i
<l Pty B
-} o} =

Wejscxowy" Obszar przetwarzania Wyjsciowy
ukiad optyczny  (obszar wzmacniania) uklad optyczny

Rys. 2. Przyktad analogowego systemu przetwarzania obrazu ze wzmacniaczem obrazu (W.0.)

to system bezposredniej obserwacji sceny w warunkach braku mozliwosci po-
strzegania wzrokowego. Dotyczy to przypadkow niedopasowania widmowego detek-
tora do no$nika obrazu, niedostatecznej intensywnos$ci promieniowania lub zbyt
krotkiego czasu ekspozycji. W torze przetwarzania obrazu znajduja si¢ wzmacniacz
obrazu oraz wejsciowy 1 wyjSciowy uklady optyczne. Prezentowany system moze
stanowi¢ wejsciowy, analogowy stopief wprowadzajacy informacje przestrzenna do
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toru cyfrowego przetwarzania obrazu np. jako uklad wejsciowy kamery CCD
i przetwornika AC dyskretyzujacych obraz. Polepszenie parametrow takiego systemu
uzyskuje si¢ dzigki wprowadzeniu rozwiazan technologicznych takich jak mikro-
kanalikowe powielacze elektronow, plytki wldknistooptyczne itp., a takze konstruk-
cyjnych dzieki optymalizacji konstrukcji przy wykorzystaniu technik CAD. W ostat-
nich kilkunastu latach obserwuje si¢ w tej dziedzinie znaczace osiagnigcia zwigzane
z rozwojem ukladoéw komputerowego wspomagania projektowania optycznego
(CAOD) oraz metod modelowania matematycznego zjawisk fizycznych warun-
kujacych dzialanie elektronooptycznych ukladow przetwarzania obrazu (z uwzgled-
nieniem zmian parametrOw geometrycznych i materialowych ich elementow).

Podstawy optyki Optoelektronika Informatyka Inzynieria Inzynieria
komputerowa optyczna
Fundamentals Optoelectronics Computer science] Computer Optical
of optics engineering engineering
L Nauka o Elektroniczne Cyfrowa InZzynieria
obrazie przetwarzanie synteza obrazu obrazu
obrazu
Image Electronic Digital image Image
science imaging synthesis engineering
TECHNIKA OBRAZOWA

Image science and technology

Rys. 3. Powigzania techniki obrazowej z innymi obszarami nauki i techniki

Na rys. 3 pokazano schematycznie powigzania dziedziny ,,technika obrazowa’
z innymi dziedzinami nauki i techniki. Sa to: optyka jako dziat fizyki, optoelektronika
oraz informatyka a takze inZynieria optyczna i inZynieria komputerowa. Technika
obrazowa wykorzystuje osiagni¢cia z zakresu nauki o obrazie [5, 6] oraz jego
elektronicznym przetwarzaniu, a takze cyfrowej syntezy obrazu polegajacej na
generacji scen na podstawie danych innych niz dane obrazowe [7, §, 9, 10] oraz
inzynierii obrazu [11] zajmujacej si¢ przetwarzaniem istniejacego obrazu i rozpo-
znawaniem jego cech technikami cyfrowymi i analogowymi. Rysunek charakteryzuje
wiec wklad klasycznych dyscyplin w rozwdj techniki obrazowej.

Na rysunku 4 w kazdym z wymienionych dziatow techniki obrazowej wydzielono
r6zne podobszary zwiazane z podstawami fizycznymi i technicznymi uwarunkowania-
mi jako§ci uktaddw, matematycznymi metodami zapisu i analizy danych obrazowych
oraz ich interpretacji. :



136

H. Goérkiewicz-Galwas, J. Woznicki

Kwart. Elektr. i Telekom.

TECHNIKA OBRAZOWA

Image science and technology

7 AY

Teoria Przetwarzanie Rozpoznawanie Grafika

obrazu obrazu obrazu komputerowa

Image Imge processing Pattern recognition Computer

theory Optical information| Machine vision graphics
processing

reprezentacje
obrazu

analogowe
techniki
przetwarzania

teoria,

opis,
interpretacja

architektura,
jezyki

obrazu

metody

i algorytmy
przetwarzania
obrazu

metody
i algorytmy
rozpoznawania
obrazu

ocena obrazu
1 ograniczenia
fundamentalne,

geometria

obliczeniowa

Rys. 4. Podstawowe podobszary techniki obrazowej

Rysunek 5 okresla pola zastosowan aktualnie stosowanych technik przetwarzania
obrazu. Sa to sensory obrazu wykorzystywane w procesach detekcji i akwizycji
obrazu, przetworniki obrazu z grupy analizatoréw, syntezatoréw i konweterow
(w tym wzmacniaczy) obrazu oraz systemy cyfrowego przetwarzania obrazu
i uklady optycznego przetwarzania informacji obrazowych. Rozwdj zaawan-
sowanych technologii pozwolil na opracowanie procesor6w obrazu VLSI, mo-
nolitycznych analizatoré6w obrazu typu CCD oraz CID w wersji matrycowej
oraz syntezatorow obrazu nowej generacji w technice prozniowej (displeje
plazmowe, fluorescencyjne, elektroluminescencyjne) i cieklokrystalicznej (na
bazie nematykéw, superskreconych nematykéw oraz smektykow ferroelektry-
cznych). Rozszerzony zakres zwiazanych z nimi zastosowan obejmuje systemy
medyczne przetwarzania obrazu, miernictwo optoelektroniczne oraz telewizje
cyfrowa.
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Rys. 5. Przyklady zastosowan technik przetwarzania obrazu

3. KIERUNKI ROZWOJOWE TECHNIKI OBRAZOWEJ

Rozwéj techniki obrazowej postgpuje od szeregu lat w dwoch glownych kie-
runkach — ukladéw przetwarzania obrazu oraz metod numerycznych jego prze-
twarzania i analizy. Tendencje rozwojowe, przedstawione na rys. 5, wskazuja
na znaczenie uwarunkowafi technologicznych [12] dla nowych opracowan har-
dware’owych jakich mozna oczekiwa¢ do konca lat 90-tych. W zakresie techniki
konwersji obrazu dominowa¢ beda prozniowe przetworniki obrazu trzeciej generacji
z wysokowydajnymi fotokatodami, wspolpracujace z powielaczami mikrokanali-
kowymi. Rozwdj systemow wizualizujacych uzalezniony bedzie od pojawienia si¢
nowych generacji kamer smugowych i kadrowych wykorzystujacych elektrono-
optyczne przetworniki obrazu. W grupie urzadzen powszechnego uzytku analizatory
obrazu juz zostaly zdominowane przez technologie monolityczne typu CCD i CID.
Nastgpowat bedzie jednak dalszy postep w zakresie rozdzielczoéci tych przyrzadow.
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W zakresie zastosowan w badaniach naukowych i astronomii postepuje rozwoj
przetwornikéw umozliwiajacych identyfikacje mikroobiektéw, dzialajacych w za-
kresie promieniowania rentgenowskiego, ultrafioletu, podczerwieni i promieniowania
widzialnego. Ta technika, ciagle opanowana przez rozwiazania elektronooptyczne
z ptytkami mikrokanalikowymi, ma szanse w coraz wigkszym zakresie wykorzystywaé
takze monolityczne mozaiki CCD o odpowiednim formacie i dostatecznie malych
wymiarach pojedynczych pixeli. Wskazuja na to osiagniecia technologiczne dotyczace
analizatoréw obrazowych dla zakresu widzialnego. Przykladem jest analizator
o rozdzielczo$ci 4096 x 4096 pixeli, z wymiarami pojedynczego pixela 7,5 yum x 7,5 um.
Podobne rozwiazania moga stanowi¢ podstawe nie tylko do rozwoju kamer i sys-
temow bezposredniej obserwacji, ale takze kamer pracujacych w warunkach niedo-
statecznego oSwietlenia i przy niedopasowaniu widmowym. W warunkach ekstremal-
* nie niskich poziomo6w o$wietlenia (10~8— 10 Ix) stosowane sa jednak i w przewidy-
walnej perspektywie stosowane beda jedynie przetworniki elektronooptyczne
pracujace w modzie zliczania pojedynczych fotonow.

Wsrod syntezatoréw obrazow wiodaca pozycje w najblizszych latach utrzyma nadal
ciagle doskonalony kineskop elektronowiazkowy. Intensywne prace zwiazane z rozwojem
techniki mikrokomputerowej oraz z planami wprowadzania systemu telewizji HDTV sa
jednak silnym motorem postepu w dziedzinie syntezatoréw obrazu nowych generacii:
cieklokrystalicznych, plazmowych, fluorescencyjnych, elektroluminescencyjnych i matryc
zwierciadet adaptacyjnych. Zastosowanie systemow projekcyjnych do syntezy obrazéw
HDTYV daje szczeg6lne szanse na nowe operacowania displeji cieklokrystalicznych.

Cyfrowe przetwarzanie obrazu stanowi osobny, rozlegly dziat techniki obrazowej.
Charakteryzuje si¢ ogromna dynamika rozwojowa, co jest efektem postepu techno-
logicznego w sprzgcie komputerowym w ostatnich kilku latach. Nowoczesne karty
przetwarzania obrazu typu Frame Grabber i procesory obrazu, wykorzystujace
rozwinigte biblioteki standardowych funkcji i procedur, pozwalaja na bardzo szybkie
hardware’owe wykonywanie zlozonych operacji matematycznych na obrazie, co
umozliwia realizacj¢ systemow przetwarzania obrazu czasu rzeczywistego.

Glowne kierunki prac w zakresie cyfrowego przetwarzania obrazu dotycza
widzenia maszynowego (machine and computer vision) [13], analizy i rozpoznawania
obrazu (pattern analysis and recognition) oraz grafiki komputerowej (computer
graphics) [14]. Badania prowadzone sa w zakresie [15]:

— przetwarzania obrazu w tym poprawy jego jakosci i wydzielania cech

— rozpoznawania obiektoéw i analizy scen

— rekonstrukcji ksztaltow obiektoéw tréjwymiarowych

— modelowania geometrycznego i animacji komputerowe;.

Prace rozwojowe maja za zadanie kojarzenie technik analogowych i cyfrowych
w celu opracowania:

— systemOw widzenia maszynowego

— ukladéw symulowania rzeczywisto$ci wirtualnej (pozornej)

— zastosowan sieci neuronowych i logiki rozproszonej do identyfikacii, klasyfika-
¢ji i rozpoznawania obrazow, a takze sterowania i optymalizacji proceséw w oparciu
o dane obrazowe.
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Na bazie tych opracowafi mozliwe bedzie dalsze poszerzanie zakresu aplikacji
cyfrowego przetwarzania obrazu w medycynie, systemach wizyjnych, kartografii,
miernictwie optoelektronicznym, telekomunikacii, systemach naprowadzania na cel
i sterowania ruchem oraz w uktadach oceny i kontroli jakosci materialéw i procesow
w wielu zastosowaniach przemystowych.

4. WYBRANE KIERUNKI PRAC PROWADZONYCH W KRAJU

W badaniach i opracowaniach w dziedzinie techniki obrazowej w Polsce przewa-
7aja w ostatnich latach prace o charakterze software’owym. Uczestnicza w nich
rwlaszeza Instytuty Polskiej Akademii Nauk: Podstaw Informatyki, Podstawowych
Probleméw Techniki, Biocybernetyki i Inzynierii Biomedycznej oraz Instytuty
wyzszych uczelni technicznych — w Politechnice Warszawskiej sa to Instytuty:
Informatyki, Mikroelektroniki i Optoelektroniki, Radioelektroniki, Konstrukcji
Przyrzadéw Precyzyjnych i Optycznych, Sterowania i Elektroniki Przemystowej;
Instytut Informatyki Uniwersytetu Jagiellonskiego, Instytut Elektroniki Politechniki
L.6dzkieji in. [16, 17]. Prowadzone prace zwiazane s m.in. z opracowywaniem metod
poprawy jakosci obrazéw cyfrowych oraz kompresji i segmentacji danych obra-
zowych. Przykladami moga by¢ metody korekcji obrazow telewizyjnych 1 obrazow
prazkowych polegajace na zastosowaniu filtrow medianowego, Markowa i memb-
ranowego. Znaczace sa osiagniecia w zakresie kompresji obrazow telewizyjnych,
medycznych i prazkowych z wykorzystaniem transformacji wavelet i kosinusowej
oraz technik fraktalnych [18]. W zakresie metod analizy treSci obrazu intensywnie
rozwijane sa metody fazowe. Opracowywanie nowych metod fazowych wiaze si¢
z poszukiwaniem mozliwosci prowadzenia analizy obrazu w czasie rzeczywistym.
Podejmowane s3 préby wykorzystania do tych celow technik sieci neuronowych
komorkowych i logiki rozproszonej. Na bazie tych opracowan tworzone sa nowo-
czense systemy analizy obrazéw. Dotycza one w szczeg6lnosci obrazéw prazkowych
[19], ktére pozwalaja na doktadna i jednoznaczng interpretacje inforamcji zawartych
w obrazie, a zatem nadaja si¢ do wykorzystania w ukladach kontrolnych i pomiaro-
wych. Powstajace systemy ekspertowe moga mieC zastosowanie w automatyce
i robotyce, telekomunikacji, diagnostyce technicznej i medycznej i in.

Oddzielny obszar prowadzonych prac rozwojowych dotyczy grafiki komputero-
wej [20]. Opracowywane algorytmy modelowania obrazow cyfrowych pozwalaja na
generowanie obrazéw realistycznych, mozliwie wiernie oddajacych rzeczywistos¢,
z uwzglednieniem zaréwno barw jak i ruchu w elementach obrazu. Stwarza to szanse
na wykorystywanie grafiki komputerowej do wizualizacji danych, symulacji zjawisk
naturalnych, do prezentowania sztucznej rzeczywistosci itp.

Prowadzone w nielicznych osrodkach krajowych prace hardware’owe zwiazane sa
w znacznym stopniu z nowoczesnymi technologiami. Powazne osiagniecia w techno-
logiach monolitycznych dotycza w szczegolnosci detektorow podczerwieni. W wyniku
optymalizacji profilu i skladu domieszkowania materialow oraz nierOwnomiernego
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zubozania w noéniki ladunku stosowanych struktur poélprzewodnikowych, w In-
stytucie Fizyki Technicznej Wojskowej Akademii Technicznej (WAT) opracowano
detektory $redniej i dalekiej podczerwieni o obnizonym poziomie szuméw. W tym
samym o§rodku technologie ciektokrystaliczne rozwijane sa pod katem opracowania
displejéw video i graficznych do obserwacji bezpoéredniej oraz zastosowania w proje-
ktorach obrazéw barwnych dla telewizji HDTV. Badane sa efekty dwojlomnosci
strumienia $wietlnego w substancjach cieklokrystalicznych o ukladzie molekut
superskreconego nematyka, w smektycznych ferroelektrykach i in. [21, 22, 23].
Znaczne perspektywiczne mozliwoéci tkwig w badaniach prowadzonych w Instytucie
Techniki Prézni OBREP, zwiazanych z rozwojem technologii MBE (epitaksja
z wigzek molekularnych) oraz CVD (osadzanie chemiczne w prozni). Istnieja szanse
wykorzystania wynikow prac do wytwarzania ptytek CCD analizatorow monolitycz-
nych oraz do wytwarzania fotokatod dla potrzeb produkcji konwerteréw obrazu
1 pewnych rodzajow sensorow. :

Efekty prac software’owych i hardware’owych sa wykorzystywane do tworzenia
specjalistycznych systemow przetwarzania obrazu w tym m.in. kamer elektrooptycz-
nych smugowych i kadrowych (Instytut Fizyki Plazmy i Laserowej Mikrosyntezy),
systemow bezposredniej obserwacji w warunkach niedostatecznego oéwietlenia (Prze-
mystowe Centrum Optyki — PCO), systemdw termowizyjnych (Instytut Optoelekt-
roniki WAT), systeméw o przeznaczniu militarnym (PCO, WAT, Polskie Zaklady
Optyczne — PZO), systemoéw diagnostycznych przemystowych i medycznych (Fab-
ryka Aparatury Rentgenowskiej i Urzadzen Medycznych FARUM, Warszawskie
Zaklady Telewizyjne ELEMIS, Instytut Technologii Elektronowej) i in. OSrodki
krajowe maja tez pewne osiagniecia w opracowaniu kamer elektrooptycznych do
specjalistycznych zastosowan np. w robotyce oraz systeméw do badania mikroobiek-
tow przeznaczonych do wykorzystania w miernictwie optoelektronicznym.

PODSUMOWANIE

W artykule przedstawiono podstawowe pojecia zwiazane z technika przetwarza-
nia obrazu. Na tle wspélczesnego rozumienia ,,techniki obrazowej”, jako nabierajace-
go coraz wigkszego znaczenia obszaru nauki i techniki, wskazano pewne zwiazki
pojeciowe i powiazania merytoryczne podkreSlajace interdyscyplinarny charakter
tego obszaru wiedzy. Ilustruja to przeprowadzone w sposéb konsekwentny klasyfika-
cje i schematy zamieszczone w artykule. Jest oczywiste, Ze jak wszystkie klasyfikacje,
maja one charakter umowny i moglyby by¢ uzupelniane o nowe, inne zestawienia.
Podstawa wszystkich klasyfikacji sa bowiem kryteria majace charakter subiektywny.

W artykule zarysowano takze aktualny stan prac w dziedzinie techniki obrazowej
prowadzonych w kraju. W tym kontekscie intencja autoréw bylo zwrdcenie uwagi, ze
obszar cyfrowego przetwarzania obrazu nie jest toisamy z pojeciem techniki
obrazowej, ktora obejmuje takze problematyke ukladéw analogowych i zagadnienia
technologiczne.
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H. GORKIEWICZ-GALWAS, J.M. WOZNICKI

CURRENT UNDERSTANDING OF “IMAGE SCIENCE AND TECHNOLOGY” AND RELATED

CONCEPTS

Summary

This paper presents general characteristics of image science and technology as a field of knowledge.

The authors attempt to present and classify systematically basic concepts in this area and related fields. The

paper gives also an outline of the development trends and a brief review of selected research projects in the

domain of image science and technology in Poland.

Key words: image science, digital image processing.
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Projektowanie cyfrowego filtru SOI o zadanej
charakterystyce czgstotliwosciowej i rOwnomiernie
falistym przebiegu funkcji bledu
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Wyzsza Szkola Pedagogiczna, Bydgoszcz

Otrzymano 1995.04.12

Autoryzowano do druku 1995.08.16

W pracy przedstawiono metod¢ projektowania cyfrowego dolnoprzepustowego filtru
SOI o zadanej charakterystyce czgstotliwosciowej. W metodzie tej rozpatrywane zadanie
projektowania filtru jest przeksztalcane w prawie réwnowazne rzeczywiste zagadnienie
uzyskania réwnomiernie falistej funkcji blgdu. Zagadnienie to jest z kolei przeformuio-
wywane w odpowiednie zadane optymalizacji, do rozwigzania ktdrego jest stosowana
metoda gradientu sprzg¢zonego. Praca zawiera ponadto opis opracowanego programu
AMFA oraz przykiad obliczeniowy ilustrujacy dziatanie tego programu.

Slowa kluczowe: filtry cyfrowe, optymalizacja

1. WSTEP

Przy projektowaniu cyfrowych filtrow o skonczonej odpowiedzi impulsowej (w
skrocie SOI) najczesciej zaklada sig, ze charakterystyka fazowa projektowanego filtru
jest liniowa. W takich przypadkach filtry SOI o rbwnomiernie falistych charakterys-
tykach amplitudowych sa na ogd!l projektowane metodami wykorzystujacymi al-
gorytm Remeza [1, 2]. Jezeli oprocz wymagania dotyczacego uzyskania rownomiernie
falistej charakterystyki amplitudowej, niezbedne jest uwzglednienie innych, dodat-
kowych ograniczen dotyczacych np. odpowiedzi impulsowej czy jednostkowej filtru,
do projektowania filtrow wykorzystuje si¢ zwykle metody programowania liniowego
fub nieliniowego [3—7]. We wszystkich tych przypadkach, przy zalozeniu liniowej
charakterystyki fazowej, zadanie aproksymacji charakterystyki amplitudowej jest
rozwiazywane w dziedzinie liczb rzeczywistych.

W bardziej ogblnych przypadkach, takich jak np. projektowanie ukladow
wszechprzepustowych (korektorow fazy) ezy filtrow SOI posiadajacych w przyblizeniu
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liniowa charakterystyke fazowa jedynie w pasmie przepustowym uzyskanie charak-
terystyki fazowej o przebiegu r6znym od liniowego. Przy takich zalozeniach, zadanie
aproksymacji charakterystyki czgstotliwosciowej (amplitudowo-fazowej) filtru jest
formutowane w dziedzinie zespolonej. Istnieja r6zne podejscia do rozwiazywania tego
zadania, a tym samym do projektowania tego typu filtrow [8 —14]. W czeéci z nich,
projektowanie przeprowadza si¢ w drodze rozwiazania zadania aproksymacji charak-
terystyki czestotliwosciowej filtru bezposrednio w dziedzinie zespolonej. W innych
natomiast, zadanie projektowania filtru sformulowane w dziedzinie zespolonej
przeksztalca si¢ w odpowiednie, prawie rOwnowazne, zagadnienie rzeczywiste i nastgpnie
rozwiazuje si¢ je w dziedzinie rzeczywistej.

W niniejszej pracy zaproponowano metod¢ projektowania dolnoprzepustowego
filtru SOI, w ktorej stosuje si¢ drugie z wymienionych podej§é. Zadanie zaprojektowania
filtru o zadanej charakterystyce czestotliwoSciowej przy zalozeniu réwnomiernie
falistego przebiegu funkcji bledu jest przeksztalcane w odpowiednie, rzeczywiste zadanie
optymalizacji, ktore jest nastgpnie rozwiazywane metoda gradientu sprzezonego. Praca
zawiera rowniez opis opracowanego programu AMFA oraz przyklad obliczeniowy.

2. SFORMULOWANIE PROBLEMU

Rozpatrzmy filtr cyfrowy SOI. Charakterystyka czestotliwo§ciowa H(e’®) takiego
filtru jest wyrazona nastgepujaco [15, 16]:
N-1
H(e')=A(w)e™ @ =Y h(n)e 7", (6))
n=p :
gdzie: A(w)= | H(e’*) | — charakterystyka amplitudowa,
O(w) =argH(e’”) — charakterystyka fazowa,
h(n) — odpowiedz impulsowa filtru,
N — dtugosé¢ odpowiedzi impulsowej,
w — pulsacja unormowana wzgledem czgstotliwosci probkowania F,
(we[—m,x]). '
Zadanie zaprojektowania filtru o okreSlonej charakterystyce czestotliwosciowe]
sprowadza si¢ do wyznaczenia odpowiednich wartosci wspolczynnikoéw h(n), n=0,
1,..,N—1. W najbardziej ogbdlnym przypadku wspdlczynniki A(n) sa liczbami ze-
spolonymi. Aby wspodlczynniki te byly liczbami rzeczywistymi, musza by¢ spelnione
nastepujace warunki [8]:

A(w)=A(— w) 1 H(w)=—0(—w). ?

W dalszej czgéci ograniczymy sie do rozpatrywania filtrow o wspolczynnikach
rzeczywistych.

Niech H(e/®) bedzie zadana charakterystyka czestotliwosciowa projektowanego
filtru. Oznaczmy ponadto przez Y=[y,, y,,..., yy]* wektor o wspdlrzednych zdefinio-
wanych nastgpujaco:
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y,=h(i—1), i=1, 2,...N; 3)

a przez H(e™, Y) charékterystykf; czestotliwoéciowa otrzymana przy przyjeciu we
wzorze (1) wspolczynnikow o wartosciach okre§lonych przez wektor Y. Funkcja bledu
E(w, Y) moze byé wyrazona w postaci:

E(w, Y)=W(w) | [HE*)—HE, Y] | . C))
gdzie:
{1 dla weP=[0,w,],
Wiw)= {w dla weS=[w,n], (%)

przy czym w>0 jest wspOtczynnikiem wagowym, a o, i o, sa unormowanymi
pulsacjami krancowymi odpowiednio pasma przepustowego i Zaporowego.

W rozpatrywanym przez nas przypadku zadamy, aby funkcja blgdu miala
przebieg rownomiernie falisty zarbwno w pasmie przepustowym jak i w zaporowym.
Zadanie projektowania filtru sformulujemy w sposob nastgpujacy: Dla zadanych
wartosci N, w, @, @, 0raz zadanej charakterystyki czgstotliwo$ciowej H(e'®) znalez¢
wektor Y=[y,, ¥,,-...y5]" ktory minimalizuje

max E(w,Y). . (6)

o e Pus

3. PRZEKSZTALCENIE PROBLEMU W ZADANIE OPTYMALIZACII

Rozpatrywane zadanie projektowania filtru, sformutlowane zaleznoscia (6), moz-
na przeksztalci¢ w odpowiednie zadanie optymalizacji. W tym celu przy zalozonych
odpowiednich warto§ciach poczatkowych wspélrzednych wektora Y®, podzielmy
najpierw pasmo przepustowe P=([0, w,] i zaporowe S=[ws, 7] na podprzedzialy 6,
j=1, 2,...,J+ K, zdefiniowane nastepujaco: ,

0,=[wz- 1 w,l, j=1,2,.., J+ K D

gdzie: J i K sa liczbami przedziatow 0; wystepujacych odpowiednio w pasmie
przepustowym i zaporowym, a @, r=1, 2,.., 20+K), (0,<0,<..<0yy+x) &
unormowanymi pulsacjami, dla ktérych spelnione sa warunki:

dE(w,Y) P
Tlmzwﬂ_1>0, ]—‘15 25-"7J+K’ (8)
Y
dBOY) | 20, =1, 24K, ©
dw o

O Sposob wyznaczania tych wspotrzednych jest szczegblowo omowiony w dalszej czgSci pracy.



148 F. Wysocka-Schillak Kwart. Elektr. i Telekom.

W kazdym z tak zdefiniowanych podprzedziatéw 0,, funkcja E (w, Y) ma dokladnie
jedno maksimum lokalne.

Okreslmy nastgpnie wartosci najwigkszych odlegloéci AH(Y), pomigdzy charak-
terystykami H(e/) i H(e’, Y). Czgstotliwosci, przy ktorych te odleglosci sa
najwi¢ksze, nazywane sa w literaturze [11] czestotliwo§ciami krytycznymi. Czgstot-
liwosciami krytycznymi sg te, przy ktorych wystepuja lokalne maksima w kolejnych
podprzedziatach 0,, i=1, 2,..., J+ K

Czestotliwosciami krytycznymi sa réwniez czgstotliwosci w, i w, Ponadto,
czgstotliwo$ciami krytycznymi moga byé tez czestotliwoéci 0 oraz 7, jezeli przy nich
wystepuja lokalne maksima funkcji E(w, Y). Tak wigc wartoci najwiekszych
odleglosci AH(Y) wyznaczymy w sposéb nastepujacy:

— w pasmie przepustowym

AH(Y)=max | )~ HE, Y) |, k=1,2,.,J 10)
. we&k
AH,y . (Y)= | H(e/»)— H(e’>s, Y) | ; @an

— W pasmie zaporowym

AH, ., (Y)= | H(es)— H(e/s, Y) | (12)

AH(Y)= max | )~ H(E”, Y) |, k=J+3, J+4,., J+K+2. (13)

a)eek_z

Ponadto jezeli =0 lub w=m= sa czgstotliwodciami krytycznymi, nalezy dodat-
kowo uwzglednic¢

AH;, g, (Y)= | ﬁ(efo)—H(ejO, Y) | (14)
AH v (V)= | HE)—HE, Y) |. 15)

Jezeli tylko jedna z wymienionych czestotliwosci jest czestotliwoscia krytyczna, nalezy
odpowiednio uwzgledni¢ tylko wyrazenie (14) lub (15).
Liczba czgstotliwosci krytycznych jest zalezna od wartoéci N. Bardziej szczegOlowe
rozwazania na ten temat oraz tablice dla poszczegdlnych typow filtréw mozna znalezé
w [11].

Zadanie projektowania filtru o réwnomiernie falistej funkciji bledu sprowadza
si¢ do znalezienia takiego wektora Y=[y,, y,,..., yy|7, dla ktorego spelniony jest
warunek

AE(Y)=AE(Y), k, I=1, 2,...M, , (16)

gdzie M jest liczba czestotliwosci krytycznych, a maksima funkcji bledu AE(Y) sa
okre$lone nastepujaco:
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AE(Y)=A4H(Y), k=1,2,.,J+1 : an
i w razie potrzeby dodatkowo
k=J+K+3
AE(Y)=wdH(Y), k=J+2,J43,.,J+K+2 (18)
i w razie potrzeby dodatkowo
k=J+K+4

Wprowadzmy teraz funkcje X(Y) wyrazong w sposOb nastgpujacy:

M
X(Y)= Z (4EY)—S8)?, : 19)
przy czym

~ 1 X
§== NAEQY). (20)

i=1

Przy spelnieniu warunku (16) tak okreslona funkcja X(Y) osiagga minimum globalne
réwne zeru. :

Rozpatrywane zadanie projektowania filtru, okreslone zaleznoscia (6), mozna
przeksztalcié w nastgpujace réwnowazne zadanie optymalizacji: Znalezé wektor
Y=[y, Y,e¥nl’> ktory minimalizuje funkcje celu X(Y) okre§lona wzorem (19).

Tak sformulowane zadanie optymalizacji mozna rozwiaza¢ jedna z metod
poszukiwania minimum bez ograniczefi. Z podanych w literaturze metod, do
rozwigzywania rozpatrywanego zadania wybrano metode gradientu sprzgzonego
Polaka-Ribiery [17, str. 223—227 18, str. 93—96]. W metodzie tej pierwszy wy-
znaczony kierunek d, jest kierunkiem minus gradientu

d,=—VAx), (1)
a kolejne kierunki obliczane sa nastepujaco
d,=— VAx)+ Br— 18k k=2, 3, 4,... (22)
gdzie

B 1= (VAx)— VK- 1) VXD
o {VAXe-p> VAXDD

@3)

przy czym x; i Vf(x,) oznaczaja biezacy punkt i gradient, a symbol <{a, b) okresla
iloczyn skalarny wektoréw a i b. W rozpatrywanym przy nas zadaniu optymalizacji
minimalizowana funkcja f jest funkcja x(Y) okreSlona zaleznoécia (19), a po--
szukiwanym wektorem minimalizujacym funkcje f jest wektor Y.
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Przy rozwiazywaniu zadan optymalizacji, podobnie jak przy rozwiazywaniu
innych zagadnied metodami numerycznymi, istotnym problemem jest wybdod-
powiedniego punktu startowego. Punkt ten powinien byé niezbyt odlegly od
poszukiwanego rozwigzania, gdyz przyjecie zbyt odleglego punktu startowego moze
w wielu przypadkach powodowaé numeryczna rozbieznosé algorytmu.

Jako punkt startowy przyjeto wektor ¥ bedacy rozwiazaniem zadania minimaliza-
cji blgdu sredniokwadratowego E(Y). Blad ten jest zdefiniowany zaleznoscia:

E(Y)= j | H(e/*)—H(e™>,Y) |” do . (24)

-7

Rozwigzaniem zadania minimalizacji bledu Sredniokwadratowego jest suma czes-
ciowa szeregu Fouriera. Tak przyjety punkt startowy jest niezbyt odlegly od
poszukiwanego rozwiazania zadania rownomiernie falistej aproksymacji funkcji
bledu E(w, Y).

Do okreslenia wartosci funkciji X(Y) niezbgdna jest znajomo$é maksimow funkeciji
bledu AE(Y). Wartodci tych maksiméw w przedziatach 6, /=1, 2,....J oraz 0,,
k=J+1,J+3,..., J+ K, wyznaczano postugujac si¢ metoda ztotego podziatu [17, 18].
Metoda ta umozliwia znalezienie odcigtej @ oraz rzednej f@) minimum® rozpat-
rywanej funkcji fla) w okreSlonym przedziale, przy zaloZeniu, Ze w tym przedziale
funkcja f{a) jest ciagla i ma dokladnie jedno minimum.

4. OPIS PROGRAMU AMFA

Jako przyklad zastosowania zaproponowanej metody rozpatrzymy dosé czesto
spotykane w literaturze zadanie zaprojektowania filtru SOI posiadajacego w przy-
blizeniu liniowa charakterystyke fazowa jedynie w pasmie przepustowym [8,
11—-13]. W przypadku tego rodzaju filtrow mozna uzyskaé opdznienie grupowe
mniejsze niz w przypadku filtrow o takiej samej dlugosci i dokladnie liniowej
charakterystyce fazowej zard6wno w pasmie przepustowym jak i zaporowym.
Zadana (aproksymowana) charakterystyka czestotliwosciowa dana jest zalezno$cia
[11, 13]:

de™* dla weP,

0 dla wesS, 25)

) = {
gdzie d jest liczbg rzeczywista, a 0<t< N—1 jest liczba catkowita. Dla tak okreslonej

charakterystyki czgstotliwoSciowej, punkt startowy wyznaczono rozwijajac w szereg
Fouriera funkcje H(e/”) o postaci:

@ Nalezy zauwazy¢, ze kazde zadanie maksymalizacji moze by¢ sprowadzone do zadania minimalizacji,
gdyz max f{x)=—min [—f(x)].
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deJer , 0<o,<o,

73 (jeo O7Ds gemior, o <w<o

H (&)= W, — Wy ’ i > (26)
0 , O,KOLT.

Wspblczynniki tego szeregu sa wyrazone nastgpujaco:

h(k):i j A () dw=

2n _;
. 27
_ 2d . (ws+ wp)(k_ T) - (ws - (Dp)(k— T)
(- w kP “"[ 2 ]Sm[ 2 :|
k=0,1,2,...

Dla zadanej charakterystyki czgstotliwo§ciowej okreslonej zaleznoScia (25), zostal
opracowany program AMFA. Program ten umozliwia rozwiazanie zadania za-
projektowania filtru o zadanej charakterystyce czestotliwosciowej przy zalozeniu
rownomiernie falistego przebiegu funkcji bledu. Zostal on napisany w jezyku
Fortran 77, przy czym do kompilacji wykorzystano kompilator Fortranu firmy
Microsoft (wersja 5.1).

Danymi wej$ciowymi dla programu sa:

— liczba N,

— wartos¢ w,

— wartoéci unormowanych czestotliwosci f,=w,/2n oraz f;=w/2x,

— warto§¢ parametru IW informujacego, czy chcemy otrzyma¢ wydruki kolej-

nych wspolrzednych wyznaczonych charakterystyk amplitudowe; | H(e',
Y) | i fazowej argH(e’, Y) oraz funkgji bledu E(w, Y) AW =1), czy tez nie
(W =0),

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

— warto$é parametru EPS, zwanego kryterium zakonczenia procedury minimali-
zacji bez ograniczen [18] (procedura ta konczy swoje dziatanie, gdy
| VX(Y) |l <EPS).

W programie AMFA wykorzystano odpowiednio zmodyfikowana procedurg
GSPRIE opracowang w Instytucie Automatyki Politechniki Warszawskiej [18].
Procedura ta umozliwia rozwiazywanie zadan programowania nieliniowego bez
ograniczen metoda gradientu sprzgzonego Polaka-Ribiery, przy czym gradient funkcji
celu jest estymowany numerycznie.

Po przeprowadzeniu obliczefi przy uzyciu programu AMFA jako wyniki koncowe
otrzymujemy warto$ci wspolczynnikow h(@), i=0, 1,..., (N—1), wystegpujacych we
wzorze (1).
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Rys. 1. Przebieg charakterystyki amplitudowej | H(e™), Y) | otrzymanej w wyniku obliczeni dla danych:
N=31, w=10, f,=0.09, /,=0.14, t=15id=1
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Rys. 2. Przebieg charakterystyki fazowej argH(e’*, Y) otrzymanej dla danych: N=31, w=10, f,=0.09,
£,=014,1=15id=1
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Istnieje ponadto mozliwos¢ drukowania:
— kolejnych wartosci wspolrzednych wyznaczonych charakterystyk amplitudowej

i fazowej oraz funkgciji bledu E(w, Y) w pasmach przepustowym i zaporowym,
— wartoéci wspolrzednych maksiméw wyznaczonej funkcji E(w, Y).

Przy uzyciu programu AMFA przeprowadzono projektowanie szeregu dolno-
przepustowych filtréw SOI o zadanych charakterystykach czestotliwosciowych przy
jednoczesnym zalozeniu réwnomiernie falistego przebiegu funkgji blgdu. Obliczenia
wykonywano dla N<35 przy uzyciu mikrokomputera IBM PC 486 z zegarem 33
MHz. Czas wykonywania obliczefi wahat si¢ od kilkunastu sekund do kilku minut,
przy czym czas ten wyraznie zwigkszal si¢ w miare wzrostu liczby N oraz w miare
zmniejszania si¢ warto$ci parametru EPS.

Przyktadowe wyniki projektowania filtru dolnoprzepustowego przy uzyciu pro-
gramu AMFA dla danych N=31, w= 10,fp=0,09,fs=0,14, 7=151d=1 sa podane
w tablicy 1. Do obliczet przyjeto wartos¢ parametru EPS= 107 5. Przebieg wy-
znaczonych charaktrystyk amplitudowej i fazowej oraz funkecji bledu dla powyzszych
danych sa pokazane odpowiednio na rysunkach 1,213. Nalezy podkresli¢, ze przebieg
wyznaczonej charakterystyki fazowej w pasmie przepustowym jest praktycznie
liniowy. Przebieg tej charakterystyki w pasmie zaporowym nie jest uwzgledniany
w procesie aproksymacji, co wynika z postaci zadawanej charakterystyki czgstotliwo-
$ci owej danej wzorem (25).

O‘l .._. ........ l ....... I .................... ‘ ..................
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czestotliwosé

Rys. 3. Przebieg funkcji bledu E(w, Y) otrzymanej dia danych: N=31, w=10, f,=0.09,/,=0.14, 7= 15id=1
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Dolnoprzepustowy filtr cyfrowy SOI o zadanej charakterystyce czgstotliwosciowej

Wyniki obliczen dla danych: N=31, w=10, f,=0.09, f,=0.14, z=15,d=1

DANE:

liczba N=31
waga w=10
7=15.000

pasmo przepustowe
pasmo zaporowe

.000000
.140000

Wartosci wspolezynnikow h(i), i=0, 1,

H( 0)=—.14557510E—02

H( 1)= .79493810E —02
H( 2)= .14133990E —01
H( 3)= .20632540E—01
H( 4)= .21908810E —01
H( 5)= .14432220E—01

H( 6)=—.20129150E —02
H( 7)=—.22479120E —01
H( 8)=—.38521140E 01
H( 9)=—.39421860E —01
H(10)= —.17406180E —01

H(11)= .28551980E—01
H(12)= .90911840E —01
H(13)= .15424590E +00
H(14)= .20168890E +00
H(15)= .21928130E-+00

090000
.500000

— (N=1)

H(16)= .20166160E + 00
H(17)=.15405280E +00
H(18)= .90337770E—01
H(19)= .28438080E—01

H(20)= —.17402550E — 01
H(21)=—.39397180E —01
H(22)= —.38566630E —01
H(23) = —.22680440E —01
H(24) = —.20230960E — 02

H(25)= .14065300E—01
H(26)= .21388030E—01
H(27)= .20168390E —01
H(28)= .13993700E —01
H(29)= .74420950E —02

H(30) = —.15891320E — 02

UWAGI KONCOWE

Tablica 1

W pracy przedstawiono metode projektowania cyfrowego dolnoprzepustowego
filtru SOI o zadanej charakterystyce czgstotliwo$ciowej, umoszliwiajaca uzyskanie
rownomiernie falistej funkcji blgdu. Zaleta zaproponowanej metody projektowania
jest jej elastycznoS€. Zmiana postaci zadanej charakterystyki czestotliwosciowej
wymaga jedynie wprowadzenia niewielkiej modyfikacji w programie. Ponadto w przy-
padku zaproponowanej metody mozliwe jest stosunkowo latwe uwzglednienie
ewentualnych dodatkwych wymagan, réwniez nieliniowych, poprzez wprowadzenie
odpowiednich ograniczen w zadaniu optymalizacji. W przypadku innych metod
uwzglednienie dodatkowych wymagan czgsto nie jest mozliwe. Ma to miejsce np.
w przypadku metod opartych na algorytmie Remeza [1, 2, 11, 12].



TOM 41 —1995 Projektowanie cyfrowego filtru... 155

10.
1L
12.
13.
14.
15.
16.

17.

18.

BIBLIOGRAFIA

.DJ.Shpak,A. Antoniou:dgeneralized Remez metod for the design of FIR digital filters. IEEE

Trans. Circuits and Syst., 1990, vol. CAS-37, No. 2, p. 161—174

LR . Rabiner, JH. McClellan T.W. Park: FIR digital filters design techniques using

weighted Chebyshew approximation. Proc. 1EEE, 1975, vol. 64, No 4, p. 596—610

.K.Steiglitz, TW. Parks, JF. Kaiser METEOR: A constraint-based FIR filter design

program. IEEE Trans. Signal Processing, 1992, vol. 40, No. 8, p. 19011909

_AJ. Yo hns on: Optimal linear phase digital filter design by one-phase linear programming. IEEE

Trans. Circuits and Syst., 1990, vol. CAS-37, No. 4, p. 554—558

_H.Samu el i Onthe design of optimal equiripple FIR digital filters for data transmission applications.

IEEE Trans. Circuits and Syst., 1988, vol. CAS-35, No. 12, Dec. 1988, p. 1542—1546

.F. Wysocka-Schillak: Projektowanie cyfrowego filru SOI o liniowej fazie z uwzglednieniem

wymagar dotyczacych jego odpowiedzi jednostlcowej. Kwartalnik Elektronikii Telekomunikaciji, t. 40, z.
2, 1994, ss. 185—199

_F. Wysocka-Schillak, T. Wysoc k i: Design of FIR digital filters with monotone

pass-band and equiripple stop-band frequency response. Proceedings of International Symposium on
Information Theory & Its Applications, Sydney, Australia, 20— 24 November 1994, Vol. 1, p. 331 -334

_NN. Chit JS. M as o n: Complex Chebyshev approximation for FIR digital filters. IEEE Trans.

Signal Processing, 1991, vol. 39, No. 1, p. 49—54

. T.Q. N g u y e n: The design of arbitrary FIR digital filters using the eigenfilter method. IEEE Trans.

Signal Processing, 1993, vol. 41, No. 3, p. 1128-1139

C.Y.Tseng L) Griffiths: Are equiripple digital filters abways optimal with minimax error
criterion? TEEE Signal Processing Letters, 1994, vol. 1, No. 1, p. 5—-8

AS. Alkbairy, KG. Christian,J.S. Lim: Design and characterization of optimal FIR
[filters with arbitrary phase. IEEE Trans. Signal Processing, 1993, vol. 41, No. 2, p. 559572
K.Preuss: On the design of FIR filters by complex Chebyshev approximation. IEEE Trns. Acoust.,
Speech, Signal Processing, 1989, vol. ASSP-37, No. 5, p. 702—712

X.Chen, T.W.P ar k s: Design of FIR filters in the complex domain. IEEE Trans. Acoust., Speech,
Signal Processing, 1987, vol. ASSP-35, No. 2, p. 144—152

M.Lang J. Bamberger: Nonlinear phase FIR filter design according to the L, norm with
constraints for the complex error. Signal Processing, 1994, vol. 36, p. 31—40
AV.OppenheimRW.Schaffer Cyfrowe przetwarzanie sygnaléw, WKL, Warszawa 1979
A.Wojtkiewicz Elementy syntezy filtréw cyfrowych. WNT, Warszawa 1984

W. Findeisen, J.Szymanowski, A Wierzbicki: Teoria i metody obliczeniowe
optymalizacji. WNT, Warszawa 1980

T.Kreglewski, T.Rogowski, A.Ruszczyaski L. Szymanowsk i: Metody
optymalizacji w jezyku FORTRAN. PWN, Warszawa 1984



156 F. Wysocka-Schillak Kwart. Elektr. | Telekom.

F. WYSOCKA-SCHILLAK

DESIGN OF A FIR DIGITAL FILTER WITH DESIRED FREQUENCY RESPONSE AND
EQUIRIPPLE ERROR FUNCTION

Summary

A method is presented for designing FIR low-pass digital filters with desired frequency response using
the Chebyshev error. In the method the frequency response approximation problem is converted into
anearly equivalent real error function approximation problem. Then the obtained approximation problem
is reformulated and solved using a conjugate gradient method. A description of the computer program
AMFA is included. An illustrative numerical design example is also provided.

Key words: digital filters, optimization.
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W artykule przedstawiono nowa optymalizeying metode projektowania szerokopas-
mowych dzielnikéw (sumatoréw) mocy typu Wilkinson’a obciazonych zespolonymi, zalez-
nymi od czgstotliwosci, impedancjami. Drzielniki projektowane ta metoda skiadajg sig
z rezystoréw separujacych o parametrach skupionych i niewsp6imiernych odcinkéw linii,
ktorych impedancje charakterystyczne przyjmuja jedna z zadanych wczesniej wartosci.
Dzieki temu dzielniki te moga by¢ latwo realizowalne w technice linii mikropaskowych.
Prezentowane wyniki obliczen i eksperymentu przeprowadzonego w pasmie VHF w pelni
potwierdzaja stuszno$¢ proponowanej metody projektowania. Ponadto, wskazuja one na
przydatno$é tego typu dzielnikow dla praktyki, gtownie do urzadzeti telekomunikacyjnych
pracujacych w zakresach VHF i mikrofalowym.

Slowa kluczowe: sumatory, rezystory, dzielniki mocy, linie mikropaskowe.

1. WSTEP

Troéjwrotowe, hybrydowe dzielniki mocy typu Wilkinson’a sa szeroko wykorzys-
tywane w roznego rodzaju urzadzeniach telekomunikacyjnych pracujacych w za-
kresach VHF i mikrofalowym. Z reguly sa one obciazone jednakowymi, niezaleznymi
od czestotliwosci, rezystancjami rownymi 50 Q. Metody projektowania i przyklady
konstrukcyjnych rozwiazan tego typu dzielnikow sa opisane w obszernej na ten temat
literaturze, dla ktorej publikacjami zrodtowymi sa [1]—[4]. W pozniejszych pracach
[5]—[7] przedstawiono algorytmy projektowania bardziej ogblnych wersji omawia-
nych dzielnikéw, ktorych wrota wejsciowe i wyjéciowe sa obciazone réznymi, ale
rowniez niezaleznymi od czestotliwosci rezystancjami. W praktyce jednakze, czgsto
zachodzi potrzeba zastosowania szerokopasmowych, hybrydowych dzielnikbw mocy
(réwnodzielacych i z izolowanymi wrotami wyjéciowymi), ktorych wrota wejsciowe
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i wyjsciowe mogly by by¢ obciazone réznymi i zaleznymi od czestotliwosci ze-
spolonymi impedancjami. Niestety, ze wzgledu na zlozonos§é problemu zagadnienie
projektowania tego typu ,,uniwersalnych” dzielnikéw nie zostalo dotychczas w do-
statecznym stopniu omoéwione w ogdlnie dostepnej literaturze. Zatem, celem niniej-
szego artykutu jest zaprezentowanie nieskomplikowanej metody rozwiazywania tego,
waznego dla praktyki, zagadnienia. Zaproponowano algorytm komputerowego
projektowania dwu- i czterosekcyjnych dzielnikéw zlozonych z niewspSimiernych
odcink6w linii TEM i rezystorow separujacych o parametrach skupionych. Impedan-
cje charakterystyczne tworzacych te dzielniki odcinkéw linii przyjmuja wartosci
Z pmin [ub Z 0, ktOre s3 zadawane przez projektanta. Dzieki temu omawiane dzielniki
mogg by¢ latwo realizowalne w technice linii mikropasmowych. Shiszno$é propono-
wanego algorytmu projektowania potwierdzono zaréwno wynikami obliczen jak
1 badan eksperymentalnych przeprowadzonych w pasmie od 0.8 do 1.2 GHz.

2. ALGORYTM PROJEKTOWANIA

Na rys. 1(a) i 2(a) przedstawiono kolejno zarysy konstrukcji dwu- i czterosekcyj-
nego dzielnikobw mocy zrealizowanych w technice linii mikropaskowych. Oba
przedstawione dzielniki charakteryzuja si¢ symetria lustrzana wzgledem plaszczyzny
x—Xx', zatem do ich analizy moze by¢ stosowana metoda pobudzen w fazie
i w przeciwfazie [8] [3]. Schematy elektryczne uzyskiwanych w procesie analizy
dwuwrotnikéw charakterystycznych (+ +) i (+ —) przedstawiono odpowiednio na
rys. 1(b, ¢) i 2(b,c). Zgodnie z [3] [5] [9] falowa macierz rozproszenia [S(f)] calego
dzielnika jest zwiazana z macierzami rozproszenia [S* * (f)] i [S* ~(f)] reprezentujacych
go dwuwrotnikéw charakterystycznych natepujacymi zaleznoéciami:

$,(H=8"7 ®)
S120)=S21(0)=S150) =S5, =547 (O/V/2

S0 =S50 =[S (O+S%; (D)2 1)
S:x0=S,O=I8"%7 O+S%, ©)2 .

Dwuwrotniki charakterystyczne (+ +) pokazane na rys. 1(b) i 2(b) moga byé
rozwazane jako szerokopasmowe obwody dopasowujace dwie zespolone admitancje,
a mianowicie Y (f)/2 i Y (f). Do ich projektowania zaleca sie stosowa¢ metode
optymalizacyjna opisana w [10], poniewaz umozliwia ona uwzglednienie ograniczef
konstrukcyjnych okre$lonych poprzez minimalng Z ., i maksymalna Z,,, wartoéci
impedancji charakterystycznej tworzacych te obwody odcinkéw linii. Z podanych
wyze] zaleznosci (1) wynika, Ze parametry rozproszenia S,,(f) rozwazanych dziel-
nik6w s3 tozsame z parametrami rozproszenia S*F(f) wyznaczonymi dla ich
dwuwrotnikéw charakterystycznych (+ +). Oznacza to, ze sa one zalezne tylko od
admitancji obciazajacych Y, (f)/2, Y, (f) i parametréw dopasowujacego je obwodu.
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Rys. 1. Dwusekcyjny dzielnik mocy (a) struktura dzielnika, (b) schemat dwuwrotnika charakterystycznego
(+ +), (¢) schemat dwuwrotnika charakterystycznego (+-).

Innymi slowami, charakterystyka S,,(f) jest niezalezna od wykorzystywanych w dziel-
nikach rezystoréw separujacych. Wlasciwo$¢ ta pozwala na ksztaltowanie charakterys-
tyki izolacji dzielnika I(f)[dB]=20log | 1/S,4f) | niezaleznie od charakterystyki strat
odbiciowych (ang. return loss) S,;(H[dB]=20log | S,(f) | . Zaléozmy zatem, ze im-
pedancije charakterystyczne i diugosci elektryczne odcinkéw linii tworzacych projek-
towany dzielnik zostaly wyznaczone wedlug metody opisanej w [10]. Gdy wymienione
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Rys. 2. Czterosekcyjny dzielnik mocy (a) struktura dzielnika, (b) schemat dwuwrotnika charakterystycz-
nego (++), (c) schemat dwuwrotnika charakterystycznego (+-).

wyzej wielko$ci sa znane, najtrudniejszym zadaniem procesu projektowania dzielnika
pozostaje wyznaczenie takiego rozkladu rezystordw separujacych, dla ktorego
charakterystyki izolacji pomigdzy wrotami wyj§ciowymi I(f)[dB]=20log | 1/S,,(f) |
i strat odbiciowych we wrotach wyjéciowych S,,(O[dB]=S ;(H[dB]=20log | S, |
beda mie¢ optymalne przebiegi w sensie kryterium minimax [3][11]. W tym przypadku
przez rozklad rezystoréw separujacych rozumie si¢ ich ilo§é, wartosci rezystancji
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i spos6b rozmieszczenia w strukturze dzielnika, patrz rys. 1 i 2. Powyzsze zadanie
mozna efektywnie rozwiazywaé stosujac przedstawiona ponizej dwuetapowa metode
optymalizacyjna. Dla konkretnosci dalszych rozwazan przyjmijmy, ze projektowany
jest dzielnik czterosekcyjny z czteroma rezystorami separujacymi rozmieszczonymi
jak na rys. 2.

Przyjete zalozenie nie ogranicza ogélnosci prezentowanej metody, stuzacej do
minimalizacji fukcji

| S, | = 1 S5 OS5 O /2 )
gdzie:

S (D =exp(20)Y3(H)— YSOUY O+ Y]
S*; (0 =exp(20)[Y (O — YEOOUY O+ YOOl

Admitancja Y*(f) wystepujaca w powyzszej zaleznosci jest wielkoscia zespolona,
sprzezona wzgledem admitancii obciazenia Y (f)= | Y (f) | exp(i¢). Z zaleznosci (2)
wynika wniosek, ze parametr rozproszenia | S,i(f) | osiaga minimalne, zerowe
wartosci gdy admitancje Y{9(f)=G{O0)+iBEE) 1 YO =GP(E)+iB{O(f) sa sobie
réwne. Zatem, w celu minimalizacji maksymalnej wartoci funkcji | S,5(f) | nalezy
dazyé do zblizenia wymienionych wyzej admitancji w wymaganym pasmie czgstot-
liwosci f, +f,. Zadanie to mozna zapisa¢ nastgpujaco:

[G§2()) — GO+ [B(E) — B
- [GPOP+BIEOP

min

©)

G  f<f<f,

gdzie G=[1/R,, 1/R,, 1/R, 1/R,] jest czterowymiarowym wektorem, ktorego
clementami sktadowymi sa poszukiwane konduktancje (rezystancje R, R,, R;iR ).
Pierwszym krokiem pierwszego etapu proponowanej metody rozwigzywania zadania
minimax (3) jest wyznaczenie takiej wartosci konduktancji G,=1/R, dla ktorej
admitancie Y()=GE(6)+iBED) i YOO=GH)+jB{(f) beda maksymalnie
zblizone do siebie w sensie nastgpujacego kryterium:

ax [G{2(6) — GEO(OF + B(E) — B

[GEEP+BEOF
@

Po wyznaczeniu konduktancji G{V, stanowiacej rozwiazanie zadania (4),
w podobny sposéb wyznacza si¢ pierwsze przyblizenie konduktancji G,=1/R,.
Naturalnie, w tym przypadku nalezy rozwiaza¢ nastgpujacy, jednowymiarowy
problem:
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oy [GH7O—Gi2OF + [BI2(6) — B ()
[GE2O1+BLOF

min

®)

G, f<f<f,

2

gdzie G{2(f), B{(£), G{(f) 1 B{O(f) sa odpowiednio rzeczywistymi i urojonymi sktadowymi
admitancji Y§9(f) 1 Y{O(f). W wyniku rozwiazania zadania (5) otrzymuje si¢c konduktancje
G{Y, co stanowi wynik koficowy drugiego kroku pierwszego etapu. Powtarzajac powyzsza
procedure dla rezystorow (konduktancji) rozmieszczonych w plaszczyznach c—c¢’id —d’,
patrz rys. 2(c), wyznacza sig trzecia i czwarta sktadowe wektora GO =[G (?, G{», G{?,
G{V]. Wyznaczone w ten sposob pierwsze przyblizenie wketora G jest wykorzystywane
jako punkt startowy dla drugiego etapu procesu optymalizacji. Dalsza minimalizacje
funkeji | S,4(f, G) | w zadanym pasmie czgstotliwosci f, +f, kontynuuje si¢ metoda
& — najszybszego spadku [11]. Istota tej metody polega na minimalizacji funkcji celu

F= ) [I84(fa G | 1% (6)
JeicQ
gdzie Q jest zbiorem dyskretnych czestotliwoéei f,;, dla ktérych spelnione sa
pastepujace nierownosci:

0.97 | $,5(£,G) |y < | 823G | < | S15(E,G) | ™
f<f<f,

Do minimalizacji funkcji (6), wzgledem konduktancji G,, G,, G, i G, mozna
wykorzystywa¢ dowolna z metod gradientowych, na przyklad metode Fletche-
ra—Reeves’a lub Davidona —Fletchera— Powella, [12]—[14]. Podobnie jak w po-
przednim etapie konduktancije G,, G,, G, i G, musza by¢ wielkoSciami nieujemnymi
1 niezaleznymi od czgstotliwosci.

3. WYNIKI BADAN

W celu potwierdzenia shusznosci prezentowanej metody i jej przydatnosci dla
praktyki, zaprojektowano czterosekcyjny dzielnik mocy dla nastepujacych danych:
Y, ()=(1/50) S, Y,(f)=1/50+j(1/75)tan(0.4f/f) S, f,=0.8 GHz i f,=1.2 GHz.
Przyj¢to ponadto, ze projektowany dzielnik jest ztozony z odcinkéw linii 0 impedanc-
jach charakterystycznych Z,;,=40 Q i Z,,,=80 Q. Wyznaczone wedlug metody
opisanej w [10] impedancje charakterystyczne i dlugosci elektryczne tworzacych
dzielnik odcinkow linii sa rowne: Zy,=Z,,=80 Q, Z,,=Z,,=40 Q, 0 (f))=1.8757
rad, 6,(f,)=0,(f,)=0.2646 rad i 0,(f,)=0.6424 rad, gdzie f,=1 GHz. Obliczona dla
tych danych charakterystyke wspolczynnika fali stojacej we wrotach wejciowych
dzielnika WFS (f)=[1+ | S;:()) | /[1— | S;,(D) | ] pokazano na rys. 3(a). W trakcie
projektowania przyjeto, ze pig¢ rezystorOw separujacych zostanie rozmieszczonych
w plaszczyznach a—a’, b-b’, cc¢’, d-d’ i e-¢’, ktérych polozenie okreélaja diugosci
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Rys. 3 Charakterystyki wspotezynnika fali stojacej WFS, (), WEFS, () i izolacji I(H[dB] obliczone dla
projektowanego dzelnika

elektryczne 0,(f,)=0.6250 rad, 0,(f,)=0.6250 rad, 6.(f,)=0.6257 rad, 6,£,)=0.5293
rad i 0,(f)=0.6424 rad, patrz rys. 4(a). Wartoéci rezystancji R,+ R wyznaczone
w pierwszym etapie procesu optymalizacji sa réwne: R, =100 £, R,=142.84 Q,
R,=181.80 £, R,=1998.90 @ i R,=166.65 L. Odpowiadajaca im ,,wstepna”
charakterystyke izolacji dzielnika I(f) [dB] przedstawia rys. 3(c). W drugim etapie
procesu optymalizacji rezystancje te ulegaja istotnym zmianom i przyjmuja na-
stepujace, optymalne wartoSci: R,= 100.02 Q, R,=144.67 £, R,=171.19 £,
R,=119023 Qi R,=256.31 £ W nastgpstwie tych zmian uzyskuje si¢ -chara-
kterystyke izolacji o optymalnym przebiegu L,,«(f) [dB], przedstawiona takze na
rys. 3(c). Wyznaczone powyzej optymalne przebiegi parametrow rozproszenia S%,; (f)
i St (f) umozliwiaja rowniez obliczenie charakterystyki wspolczynnika fali stojacej
we wrotach wyjéciowych WFS,(()=WFS (H=[1+ | S,,0 | 11— 1S, 11
W tym celu wykorzystuje si¢ podana wezeSniej zalezno$é  S,,(()=Sz0=



164 S. Rostoniec Kwart. Elektr. i Telekom.

=[8%; (O+S"; ([)}/2. Przebieg obliczonej w ten sposéb charakterystyki WFS,(f)
przedstawiono na rys. 3(b).

Zaprojektowany powyzej dzielnik zrealizowano w technice symetrycznej, powiet-
rznej linii paskowej o odstepie pomiedzy plaszczyznami ekranujacymi b=9.1 mm
i grubosci przewodnika wewngtrznego t=0.8 mm [14] [15]. Wrota wyjsciowe dzielnika
sa obcigzone  admitancjami Y (f) utworzonymi poprzez rownolegle dolaczenie do
stalej rezystancji Z,=50 Q2 rozwartego na koficu odcinka linii o impedancji charak-
terystycznej Z,,=75 Qi dlugosci elektrycznej 0,(f,)=0.4 rad. Zarys konstrukcji tego
dzielnika pokazano na rys. 4. Natomiast na rys. 5 przedstawiono wyznaczone
eksperymentalnie charakterystyki strat odbiciowych S,,(f) [dB]=20 log | S, 1,
S,(DIdB]=S35([dB]=20log | S,,(f) | i izolacji I(f)[dB]=20log | S,5(0 | . Na pod-
kreSlenie zastuguje duza zgodno$é prezentowanych wynikéw eksperymentalnych
z odpowiednimi charakterystykami teoretycznymi, pokazanymi na rys. 3.

al
84 8y 8 84 Be |
—- - - ’]
[ !
’ b 4
-4 __[» '_”_ ‘ J i [
E@ | | - —
Al | / Hi
Teflon—/ & ﬂ>
b)

Rys. 4 Czterosekeyjny dzielnik mocy badany eksperymentalnie a) zakres konstrukcji b) widok dzielnika
po zdjgciu gornej plyty ekranujacej.
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Rys. 5 Charakterystyki strat odbiciowych S (A[dB], S,,(NdB]i izolaciji I(f)[dB] wyznaczone eksperymen-
talnie dla dzelnika pokazanego na rys. 4

PODSUMOWANIE

W artykule przedstawiono nowa optymalizacyjna metode projektowania szeroko-
pasmowych dzielnik6w (sumatorow) mocy typu Wilkinson’a obciazonych zespolony-
mi, zaleznymi od czestotliwosci, impedancjami. Projektowane ta metoda dzielniki
skladaja si¢ z rezystorow separujacych o parametrach skupionych i niewspoimiernych
odcinkéw linii, ktérych impedancje charakterystyczne przyjmuja jedna z zadanych
warto§ci Zgmin b Zome, Dzigki temu dzielniki te moga byé latwo realizowalne
w technice linii mikropaskowych. Danymi wejsciowymi dla procesu projektowania sa
impedancje obciazajace wrota wejsciowe Z(f), wrota wyjsciowe Z.(f), szeroko$é
pasma Af=(f,—f,) oraz wymienione wyzej wartosci impedancji charakterystycznej,
Zpmin 1 Zomax- W zaleznosci od wymagan stawianych charakterystykom dopasowania
w poszczegdlnych wrotach wybiera sig liczbe sekcji dzielnika, tj. projektuje dzielnik
dwusekcyjny, lub bardziej szerokopasmowy, czterosekcyjny. Wymagana charakterys-
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tyke izolacji pomigdzy wrotami wyjéciowymi projektowanego dzielnika uzyskuje si¢
poprzez zapewnienie odpowiedniego rozktadu rezystoréw separujacych, ktorych ilogé
i spos6b rozmieszczenia nalezy dobraé metoda modelowania numerycznego, in-
dywidualnie dla kazdego zadania. Optymalne warto&ci rezystancji tych rezystoréw
wyznacza si¢ stosujac opisana w artykule dwuetapowa metode minimalizacji funkcji

| S,5(f) | . Stusznoéé proponowanej metody projektowania potwierdzaja przed-
stawione wyniki obliczefi i eksperymentu przeprowadzonego w pasmie 0.8~ 1.2 GHz.
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BROADBAND HYBRID POWER DIVIDERS TERMINATED IN COMPLEX FREQUENCY

DEPENDENT IMPEDANCES

Summary

A new CAD algorithm for design of two- and four-section threeport hybrid power dividers terminated
with complex frequency dependent impedances is described. The dividers under consideration are
composed of lumped element resistors and noncommensurate transmission line sections whose characteris-
tic impedances take extreme, practically realizable, values. These values are assumed freely at the beginning
of a design process. It has been confirmed numerically and experimentally that dividers of theat type are

suitable for many telecommunication applications.
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W pracy przedstawiono procedurg syntezy topologicznej, pozwalajaca wygenerowaé
wszystkie mozliwe struktury kanoniczne ukladéw czwornikow i trojnikéw zawierajgcych
idealny wzmacniacz operacyjny. Podano warunki realizacji minimalno-elementowych struk-
tur kanonicznych czwornikow i trojnikow aktywnych.

Slowa kluczowe: czworniki, trojniki, synteza topologiczna, struktura kanoniczna,
wzmacniacz operacyiny

1. WPROWADZENIE

Procedure syntezy ukladéw mozna w zasadzie podzieli¢ na dwie odrebne grupy
zagadnien [10]:

— synteze topologiczna ukltadow,

— syntez¢ parametryczng ukladow.

Pod pojeciem syntezy topologicznej uktadéw bedziemy rozumie¢ generacje wszystkich
mozliwych struktur réwowaznych. Struktura kanoniczna to reprezentant danej klasy
struktur réwnowaznych. Pod pojeciem syntezy parametrycznej uktadow, bedziemy
rozumieé opracowanie algorytméw umozliwiajacych takie wyznaczenie rodzaju i wartoSci
poszczegdlnych elementdw tworzacych wygenerowane struktury topologiczne, aby
skonstruowany w efekcie uktad posiadal pozadane wlasno$ci zewngtrzne.

W pracach dotyczacych syntezy ukladow elektronicznych [1—4] pierwszemu
etapowi syntezy (czyli generacji struktur kanonicznych) po$wigca si¢ niewiele uwagi.
Zwiazane jest to przede wszystkim z faktem, Ze dotychczas nie opracowano
formalnych metod syntezy kanonicznych struktur ukladow. Struktur¢ ukladu (w
pracach dotyczacych ich syntezy) zadaje si¢ zwykle a priori (najczeSciej znane
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z literatury typy struktur np.: drabinkowe, mostkowe) koncentrujac uwage przede
wszystkim na drugim etapie syntezy, poszukujac zwykle rozwiazan optymalnych ze
wzgledu na zadany parametr funkcji celu procesu syntezy. Generowane w procesie
syntezy uklady, moga by¢ migdzy soba réwnowaine. Zagadnienie réwowaznosci
ukladow pasywnych przedstawiono w pracy [9].

Jak wynika z rozwazan pracy [11] wiaczenie idealnego wzmacniacza operacyjnego
do ukladu pasywnego — powoduje, ze opisujaca wlasnosci powstalego ukladu
aktywnego sumy Hy_, dendrytéw (k—1)-drzewowych T7_ ; $a tworzone z sum
H; dendrytow k-drzewowych Ty charakteryzujacych czeéé pasywna ukladu. Opraco-
wany w pracy [10] algorytm syntezy struktur kanonicznych uktadéw pasywnych jest
bazg dla opracowania algorytmu syntezy struktur kanonicznych uktadéw aktywnych
z jednym wzmacniaczem operacyjnym.

Celem niniejszej pracy jest przedstawienie zagadnienia syntezy struktur kanonicz-
nych ukladow czwornik 6w i tréjnikow zawierajacych idealny wzmacniacz operacyjny.
Przedstawiono warunki realizacji minimalno-elementowych struktur kanonicznych
czwornikow i trojnikow aktywnych. W pracy, dla rozréznienia uktadéw pasywnych
i aktywnych, ich parametry bedziemy oznacza¢ odpowiednio indeksami p i a. Sposéb
numeracji wierzcholkéw i galezi zgodny z praca [6]. Podstawowe zagadnienia
konieczne do zrozumienia rozwaZzan niniejszej pracy przedstawiono w pracach
[6—10].

2. D-ROWNOWAZNOSC STRUKTUR UKLADOW ZAWIERAJACYCH
IDEALNY WZMACNIACZ OPERACYINY

Generowane w procesie syntezy struktury ukladéw zawierajacych wzmacniacz
operacyjny, nalezy podzieli¢ na klasy struktur D-réwnowaznych.

Korzystajac z rozwazan pracy [9], strukturalna macierz dendrytéw 1-drzewowych
D{T(z,.,t)}|* bi-struktury G*(t,.t,)|* zapiszemy w postaé:

G¥(¢,t,)°

D{T%(t, t )= D{T (2P

. 1)

Korzystajac z rozwazan pracy [9] oraz uwzgledniajac ograniczenia dotyczace
wlaczenia wzmacniacza operacyjnego do ukladu [11], D-réwnowazno$é struktur
aktywnych mozna rowniez zdefiniowaé nastepujaco:

Dwie bi-struktury G°(¢,,¢,)| % uktadéw aktywnych sa D-réwnowazne, jesli istnieje
funkcja réznowarto§ciowa ciagla i majaca odwrdcenie ciagle, ktdéra odwzorowuje
macierz dendrytéw 1-drzewowych D{Tj(¢,,t,)|} bi-struktury G"(¢,.t,)|f, w macierz
dendrytow 1-drzewowych D{T}(z,,t,)} |9 bi-struktury G*(¢,,2,)|%;, czyli:

S D{T(t )} = D{Ty(t e )% - 2

Analogicznie mozna zdefiniowa¢ D-roéwnowazno$¢ multi-struktur G*(tm)
i uni-struktur G*(f) ukladéw aktywnych, co w skrdcie zapisujemy:
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Dla multi-struktur ukladéw aktywnych:

[ D{T3(e2)}l$ = DT (2% - (3)
Dla uni-struktur ukladow aktywnych:
£ D{TO}E = D{T{(M%: - 4)

Z powyzszych rozwazafh wynika, Ze przedstawiony w pracy [9], algorytm
D-réwnowaznodci struktur ukladéw pasywnych mozna po niewielkiej modyfikacj
zastosowaé rowniez do stwierdzenia D-rownowaznoéci struktur ukiad 6w aktywnych.

Modyfikacja algorytmu D-réwnowaznosci dotyczy przede wszystkim ogranicze-
nia zwiazanego z permutacja poszczegblnych elementow struktury uktadu. Jak
wynika z pracy [11] norator jest zawsze dotaczony do wierzcholka odniesienia {w}.
W zwiazku z tym permutacje w pierwszej kolejnosci musza dotyczy¢ galezi, w ktore
wlaczono norator do struktury ukladu.

3. SYNTEZA STRUKTUR KANONICZNYCH UKLADOW
ZAWIERAJACYCH IDEALNY WZMACNIACZ OPERACYJ NY

Jak wynika z prac [2, 11] ,,wlaczenie” idealnego wzmacniacza operacyjngo do
ukladu pasywnego, nie tylko nie komplikuje obliczef poszczegdlnych parametrow
powstatego uktadu aktywnego, ale nawet je nieco upraszcza w stosunku do bazowego
uktadu pasywnego. Uklad aktywny zawierajacy idealny wzmacniacz operacyjny
bedzie w procesie syntezy topologicznej, tworzony jako suma mnogosciowa uktadu
pasywnego oraz nulatora i noratora modelujacych idealny wzmacniacz operacyjny.

Korzystajac z rozwazan prac [8, 10], algorytm syntezy topologicznej struktur
kanonicznych tréjnikéw i czwornikow aktywnych metoda przegladu hierarchicznego
mozna w skrocie zapisaé w postaci dwoch etapow:

1. Generacji pelnego zbioru uni-struktur G*()|* uktad 6w aktywnych i ich podziatu
na klasy struktur kanonicznych G*(9)|°.

2. Tworzenie bi-struktur w poszczegblnych klasach uni-struktur kanonicznych
G*(1)|* oraz podziat wygenerowanych bi-struktur G*(z,,t)|* na klasy ich struktur
kanonicznych G*(z,,t,)|*

Nizej krétko omoéwiono poszczegélne etapy syntezy struktur kanonicznych uktadéw
aktywnych metoda przegladu hierarchicznego.

Ad. 1. Generacji petnego zbioru uni-struktur G*(t)|* uktadéw aktywnych i ich
podziatu na klasy struktur kanonicznych gv(tl,tz)l".

Przystepujac do generacji wszystkich mozliwych uni-struktur G*(7)|* uktadow,
nalezy zwrocié uwage, ze na kolejnym etapie syntezy topologicznej bedziemy tworzy¢
minimalno-elementowe  bi-struktury ukladow jako  sumy mnogosciowe
Gt 1) =T, (¢t JUT;- (t,). W zwiazku z tym palezy rozpatrywa¢ tylko te
uni-struktury G*(£)|%, ktérych liczba gatezi [, spetnia zaleznos¢:

v, <2(v—-2)+2. &)
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Ograniczenie od dotu liczby galezi w uni-strukturze G*(¢)| uktadu wynika z faktu,
ze uni-struktura G*(¢)|* czwoérnika i trojnika moze by¢ cyklicznie spdjna wzgledem
obu par wierzchotkéw brzegowych (wejsciowych i wyjsciowych) gdy ma co najmniej
v galezi.

Ograniczenie od gory liczby galezi w uni-strukturze G*(7)|® tréjnika lub czwérnika
wynika z faktu, z¢ parametry z;;, y;;, ay;, bij, hij, g;j maja postaé funkcji wymierne;j,
ktorej licznik i mianownik sa sumami iloczynéw dendrytow (k — 1)-drzewowych [11].
Minimalno-elementowe uklady trojnikéw i czwornikéw realizujac funkcje wymierng
o maksymalnym stopniu licznika i mianownika, sa w og6élnym przypadku tworzone
jako sumy mnogosciowe G*(¢,,¢,)|*=Ty_ {(E)UTY_ (t,) dwoch dendrytéw 2-drzewo-
wych zawierajacych po (v—2) elementéw. Ponadto uni-struktura uktadu aktywnego
posiada dwie galezie ,,zarezerwowane” dla nulatora i noratora. Jesli galezie dend-
rytow 2-drzewowych si¢ nie pokrywaja w bi-strukturze uktadu to mamy ograniczenie
od gory liczby galezi w ukladzie aktywnym. Z powyzszych rozwazan wynika, ze
uni-struktura ukladu aktywnego G"(r)|* zawiera tyle samo galezi jak uni-struktura
ukladu pasywnego G*(£)|®.

Uni-struktury  G*(#)|® ukladéw aktywnych bedziemy tworzyli na bazie
uni-struktur kanonicznych G*(#)|? ukladéw pasywnych rozpatrujac wszystkie moz-
liwe permutacje wiaczenia nulatora i noratora do danej uni-struktury.

Na rysunku 1 zilustrowano proces wlaczania nulatora i noratora do tzw. pelnej
uni-struktury kanonicznej G3(f)|? ukladu pasywnego. Moc otrzymanego zbioru

w w, W, W,
N Y

w, W, W, W,
Yo Y

W W2 W "2
Wy Wo

Rys. 1. Wariancje wtaczania nulatora i noratora do pehej uni-struktury G3(£)|? ukladu pasywnego
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uktadéw pretendentéw wynosi M =/, 0" (lemax— 1)- Taka metoda wlaczania nulatora
i noratora do uktadu pasywnego jest malo efektywna, poniewaz generuje wiele
ukladow, ktore nie moga by¢ fizycznie zrealizowane. Uwzgledniajac ograniczenia
wynikajace z rozwazan poprzedniego rozdzialu, mozna zaproponowaé nieco inne
podejécie do zagadnienia syntezy uni-struktur kanonicznych G*(9)|°.

Nulator zgodnie z rozwazaniami pracy [11] jest zawsze wlaczany miedzy
wierzcholkiem odniesienia {w, a dowolnym wierzcholkiem uni-struktury {w},
czyli na (v—1) sposobéw. Norator natomiast moze by¢ wlaczany jako dowolna
galaz uni-struktury uktadu, czyli na (lom.,—1) sposobow. W tym przypadku

1 % w & Y, ¥ ®

*

2

\E
Z

| oi el
S w3
ciI g“i
£ F

W, W w,

E
2
w
E 3
J £
oi ; ; £
%3

7 W, W W, W
Y Wy ¥ - WOE ¥
Rys. 2. Wariancje wlaczania nulatora i noratora do peinej uni-struktury G4(¥) |P uktadu pasywnego
z ograniczeniami sformulowanymi w pracy [11]
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moc otrzymanego zbioru ukladow pretendentdéw wynosi M= (v —1) * (Lumax— 1) (gdzie:
v — liczba wierzcholkow uni-struktury, /,m,,,— liczba galezi w pelnej uni-strukturze
ukladu). Na rysunku 2 zilustrowano proces wlaczania nulatora i noratora do tzw.
pelnej uni-struktury kanonicznej G*(#)|? czwoérnika pasywnego z zastrzezeniami
sformulowanymi w pracy [11]. a

Ad. 2. Tworzenie bi-struktur G”(¢,,¢,)|® w poszczegblnych klasach uni-struktur
kanonicznych G*(#)|* oraz ich podzial na klasy struktur kanonicznych G*(tu.t)l%

Jedna z funkcji celu w procesie syntezy, jest generacja struktur kanonicznych
ukladow, ktore realizowataby parametry z;;, yi;, ay, by, hij, g; w postaci funkcji
wymiernej o maksymalnym stopniu licznika i mianownika przy minimalnej liczbie
elementow tzw. struktury minimalno-elementowe.

W pracy [10] wykazano, ze minimalno-elementowe struktury czwornikéw i tréj-
nikbow pasywnych mozna utworzy¢ jako sumy mnogosciowe dwéch rodzajow
dendrytow Tyy(z,) i Tyy(t,). Poniewaz parametry F;; czwornikéw i trojnikow aktyw-
nych sa opisywane poprzez sumy H;_,(t,,t,) dendrytow Tg_ (¢, i Tg-nolt,) co
mozna zapisaé w postaci:

Th— pit)IGY (D1 = Ty — 1i(2) (6)
gv(tl'to)|a= T(;'t—l)l(t1)U T(‘P’c—l)o(to) . M

Rownanie (6) daje odpowiedZ na pytanie, czy dendryty T, — ,,,(2;) zawieraja te same
galezie co uni-struktura kanoniczna G*(¢)|* uktadu pasywnego.

Réwnanie (7) daje odpowiedz na pytanie czy utworzona bi-struktura G*(t,,t,)|?
zawiera wszystkie galezie rozpatrywanej ui-struktury kanonicznej G*(#)|

4. PRZYKLAD SYNTEZY STRUKTUR KANONICZNYCH UKLADOW
ZAWIERAJACYCH IDEALNY WZMACNIACZ OPERACYINY

Syntez¢ bi-struktur kanonicznych ukladéw aktywnych zilustrujemy na przy-
kladzie uktadéw zawierajacych dwa rodzaje elementéw {g,, G;x} 1 realizujacych
parametr z,,(x).

Procedure ,,wypelnienia” jednego przedstawiciela z kazdej klasy uni-struktur
kanonicznych trojnikow dendrytami 2-drzewowymi T%Gx) i T%(g;) zilustrujemy na
przykladzie uni-struktur G{ G*¢)} =[c0,1,1,1,0,1]i G{G4¢)} =[1,0,1,00,1,1]. Parametr
z,,(x) ukladu pasywnego z wlaczonym wedhug drugiego sposobu (rys. le z pracy [11])
idealnym wzmacniaczem operacyjnym, (zgodnie z tab. 4 z pracy [11]), mozna zapisaé
w postaci:

H 1)},1,2,0(") —Hy;y50(x)
Hh‘},i olx)— Hj; Jo(x)

Dla uni-struktury tréjnika pokazanego w tab. 1 (h=3, i=2, j=1) strukturalna
macierz ma postac:

2y (%)= ®
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e, +e, —e, —¢ 0
—e, e,+e 0 —e
Q= 1 1 5 5 (10)
—e, 0 e,+e, —e,
0 —e;, —e, e,te;

Dla rozpatrywanej uni-struktury G*(¢) | ® strukturalny parametr z,; mozna zapisaé
w postaci:

=4 11

Zn e, ec—e, e, an

W  ogélnym przypadku element {e;} moze przyjmowaé  wartosci

e={0vgVvGxv(g+Gx)}. Minimalno-elementowe bi-struktury G*(¢,.t,) |* troj-

nikéw, zrealizowane jako sumy mnogo$ciowe dendrytow 2-drzewowych T, 10(Gx)
i T4 J(g) w uni-strukturze typu G{G*()} = [c0,1,1,1,0,1], przedstawiono w tab. 1.

Tabela 1

Minimalno-elementowe bi-struktury kanomiczne trojnikow aktywnych utworzone w uni-strukturze
G{G*(1)} =[c0,1,1,1,0,1] i realizujace parametr z, (x)

Lp Realizowana funkcja Struktura ukladu

gsﬁ G,
Gx : 25

- G1G4x2 t8:85

7.

1 sz(x) =
U

84 o 12 0

I'l
2__
GGx gL, u& . u,
i 1

Dla uni-struktury trojnika pokazanego w tab. 2 (h=2, i=3, j=1) strukturalna
macierz ma postac:

_.—b
(=]
a
<
~N

o
7

2 7,9 =

[(n]

e,+¢e; —¢, 0 —€
—e, e,+e, —e 0

Q= 1 1+ 2 2 . (12)
0 —e, e,te, —e,

—€g 0 —e, €,+e
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Tabela 2

Minimalno-elementowe bi-struktury kanoniczne tréjnikéw aktywnych utworzome w uni-strukturze
G{G*()} =[1,0,1,00,1,1] i realizujace parametr z,,(x)

Lp Realizowana funkcja Struktura ukladu

¥ —
| SUSSEES—— {

92

|
e,
G |
1 z (x)=JEL 20
21 G.G . x2 Uy +
— 06,6 x°+ 8,86 Gy > ru
2

__ Gote,
GGx*—g.8,

W tym przypadku strukturalny parametr z,, mozna zapisaé nastepujaco:

e, +e,
E
e,re,—e, e

(13)

gdzie:
e={0vg Vv Gxv(g+Gx).

Minimalno-elementowe bi-struktury G*(z,,z,)|* trojnikéw, zrealizowane jako su-
my mnogosciowe dendrytéw 2-drzewowych T} 10(Gx) i T, 1(g;) W uni-strukturze
typu G{G%#)} =[1,0,1,00,1,1], prezentuje tab. 2.

- Tworzac bi-struktury uktadéw jako sumy mnogosciowe dendrytéow 1-i 2-drzewo-
wych, mozna uzyska¢ o wiele wigksza réznorodnosé funkcji wymiernych opisujacych
dany parametr ukladu. Mozliwe klasy funkcji wymiernych w postaci z,,(x), realizowa-
ne przez bi-struktury G%(x) = T{(g) W Ti#(G %) (gdzie: k;=1v 2 oraz k;=1v 2) utwo-
rzone w uni-strukturach G{ G%(#)} =[c0,1,1,1,0,1] i G{G¥¥)} =[1,0,1,0,1,1], zestawio-
no odpowiednio w tab. 3 i 4. Do danej klasy struktur kanonicznych bedziemy zaliczaé
te struktury, ktorych parametr z,,(x) realizuje dany typ funkcji wymierne;.

Sposéb zapisu parametru z,(x) w postaci funkcji wymiernej przedstawimy
na przykladzie bi-struktury o numerze 16 z tab. 3, dla ktorej parametr z,,(x) ma
postagé:

Gx+g,
G3G5x2+ (gsGs_glGQx_glg‘;’

Z,5(%)=



Przyklady struktur kanonicznych trojnikéw aktywnych utworzone w uni-strukturze
G{G*(f)} =[0,1,1,1,00,1] i realizujace parametr z, (x)

Tabela 3

W3

1

! 1
9 G,
1,
i 1

[
Gsé 95
{
Lp vg u ‘L 1
U'I
—T_ % G, " 95 G,
1
aq
1 221(x)=__2—0— "
bx2+b,x+b,
) ® ax
z (X)=—""""—
u bx?+b,x+b,
ax+a,
3 ZAX)=—""—
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Tabela 4
Przykiady struktur kanonicznych tréjnikéw aktywnych utworzone w uni-strukturze
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co w ogblnym przypadku mozna zapisaé jako:

a,x+a,
bx*+(bi—b)x—b,
Nalezy zwroci¢ uwage, ze dla takiego sposobu wlaczenia wzmacniacza operacyjnego
w macierzy Yy, pojawia si¢ iloczyny admitancji z réznymi znakami. Zastosowanie
takich struktur uktadéw aktywnych pozwala nie tylko na rozszerzenie funkcjonalnych
mozliwosci generowanych struktur kanonicznych uklad 6w aktywnych, ale réwniez na
osiagniecie zupelnego zbioru struktur z punktu widzenia polozenia zer i biegunéw
realizowanych funkcji wymiernych F;;.

Zy (%)=

5. ALGORYTM GENERACIJI STRUKTUR KANONICZNYCH UKLADOW
ZAWIERAJACYCH IDEALNY WZMACNIACZ OPERACYJNY

Mozna zaproponowac nieco inne podejscie do zagadnienia sposobéw ,,rozmieszcze-
nia” nulatora i noratora w uni-strukturze kanonicznej G*(7)|?. Dla ukladéw o v>4 (dla
czwornikéw) i v>3 (dla trojnikéw) wierzcholtkach moce generowanych zbioréw
uni-struktur ukladéw pretendentéw G*(7)|%, po uwzglednieniu ograniczen omowionych
w pracy [11], mozna jeszcze dodatkowo ograniczyé biorac pod uwage nastepujace fakty.

Ogolnie wierzcholki rozpatrywanych struktur ukladéw mozna podzieli¢ na dwie
grupy:

1. Wierzcholki brzegowe ukladoéw (dla czwornikéow { wiwet 1 {w,w,}, dla
trojnikow {w,wil i {w,,w)).

2. Wierzchotki wewngtrzne ukladow {w;} (dla czwornikéw />4, dla trojnikéw
[>3). Nulator zgodnie z rozwazaniami rozdzialu széstego powinien byé zawsze
wlaczany miedzy wierzcholkiem odniesienia {w,} a dowolnym wierzcholkiem
uni-struktury {w,}, czyli na (v— 1) sposobow.

Liczbg sposobow wlaczenia nulatora do uktadu mozna dodatkowo ograniczy¢
biorac pod uwagg fakt, ze przenumerowanie wierzchotkéw wewnetrznych ukladu nie
zmienia parametrow rozpatrywanych ukladow.

Dwie uni-struktury G*(9)|f i G*()lf; z dotaczonym nulatorem do dowolnego
wierzchotka wewngtrznego (w,} pelnej uni-struktury sa D-rownowazne, poniewaz
wystepujace w poszczegdlnych macierzach D{T}_ (D}|4 i D{Ty_ (D}|# dendryty
(k—1)-drzewowe sa okreslane tylko przez wierzcholki brzegowe i wierzcholek {w,}
(tabele 314 z pracy [11]). Wynika stad, ze nulator mozna whaczy¢ do ukladu czwérnika
na cztery sposoby, natomiast do ukladu trojnika na trzy sposoby. Norator zgodnie
z rozwazaniami pracy [11], moze by¢ wlaczany jako dowolna galaz uni-struktury
ukiadu, czyli na (/. — 1) sposobéw. Liczbe sposobéw wlaczenia noratora do uktadu
mozna dodatkowo ograniczy¢ biorac pod uwage fakt, ze przenumeracja wierzchol-
kow wewngtrznych uktadu nie zmienia parametréw rozpatrywanych ukladéw.

Majac wlaczony nulator do struktury, norator wedhug pierwszego sposobu (rys.
1 d z pracy [11]) mozna wilaczy¢ na trzy sposoby do uktadu czwérnika, natomiast na
dwa sposoby do ukladu trojnika.



TOM 41—1995 Synteza struktur kanonicznych. .. 183

Majac wilaczony nulator do struktury, norator wedlug drugiego sposobu (rys.
1 e z pracy [11]) mozna wlaczy¢ na trzy sposoby do uktadu czwérnika, natomiast na
dwa sposoby do ukfadu tréjnika.

Majac wlaczony nulator do struktury, norator wedlug trzeciego sposobu (rys.
1 f z pracy [11]) mozna wlaczy¢ na trzy sposoby do uktadu czwornika, natomiast na
jeden sposéb do ukladu trojnika.

Ogblnie majac wigczony nulator do struktury, norator mozna wlaczyé na dziewigé
sposobéw do ukladu czwornika, natomiast na pieé sposobow do ukladu trojnika. Tak
wigc w ogdlnym przypadku dla czwobrnik 6w o v>4 wierzcholkach, nulator i norator
do pelnej uni-struktury czwérnika mozna whaczy¢ na 4*9 =36 sposobow. Natomiast
w ogolnym przypadku dla tréjnikow o v>3 wierzchotkach, nulator i norator do pelnej
uni-struktury tréjnika mozna wiaczy¢ na 3*5=15 sposobow.

6. PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono synteze struktur kanonicznych ukladéw pasywnych
zawierajacych idealny wzmacniacz operacyjny. Do najwazniejszych rezultatéw pracy
mozna zaliczy¢:

1. Opracowanie niezmiennikoéw D-rownowaznosci struktur ukladow

Wykazano, ze niezmiennikami D-réwnowaznéci struktur ukladéw elektronicz-
nych sa macierze dendrytow k-drzewowych zdefiniowane w pracy [9]. Dwie
uni-struktury G*(9)|2 i G*(?)|%;, multi-struktury G*(¢m)lf i G*(tm)|9; lub bi-struktury
G¥(t,1,)l11 G(t,,t)|%r zawierajace idealny wzmacniacz operacyjny, sa D-rownowazne
wtedy, gdy:

D{T}(0}| < D{TY(H} %,
D{ Ty(tm)} |§ < D{Ty(tm)} |%: ,
D{T3(t,.t,)}§ < D{T3(t .t 0 -

2. Opracowanie algorytmu syntezy struktur kanonicznych ukladoéw zawierajacych
idealny wzmacniacz operacyjny.

Wykazano, ze uklad aktywny zawierajacy idealny wzmacniacz operacyjny mozna
traktowaé jako uktad pasywny z ograniczeniami zwigzanymi z wlaczeniem noratora
i nulatora, modelujacych idealny wzmacniacz operacyjny [11].

Opracowany w pracy [10] algorytm syntezy struktur kanonicznych ukladow
pasywnych stanowi podstawg algorytmu syntezy struktur kanonicznych ukladow
aktywnych z jednym idealnym wzmacniaczem operacyjnym. Mozna wykaza¢, ze
algorytm syntezy struktur kanonicznych ukladéw z jednym wzmacniaczem operacyj-
nym pozwala na opracowanie algorytmu syntezy struktur kanonicznych uktadéw
aktywnych z dwoma wzmacniaczami operacyjnymi. Korzystajac z zasad indukcji
matematycznej, dalej mozna generowal kolejne struktury kanoniczne ukladow
zawierajacych (w+ 1) wzmacniaczy operacyjnych.
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SYNTHESIS OF CANONICAL STRUCTURE OF FOUR- AND THEREE TERMINAL
NETWORKS CONTAINING AN IDEAL OPERATIONAL AMPLIFIER

Summary

Procedure of topological synthesis, allowing to generate all possible of canonical structure of three- and
four-terminal networks containing an ideal operational amplifier was shown in the paper. Condition of
realizing minimal-elements canonical structure of three- and four-terminal networks containing an ideal
operational amplifier.

Key words: three- and four-terminal networks, canonical structure, operational amplifier.
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Wiasciwosci optyczne dielektrycznych struktur stozkowych
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W artykule zaprezentowano analizg propagacii §wiatla o réznej dlugosci fali w stozko-
wych strukturach dielektrycznych w ujgciu teoril sprzezen modowych. Przeanalizowano
przeplyw mocy zachodzacy migdzy modem podstawowym HE i modem HE , w wielo-
modowych, bezstratnych strukturach. Przedstawiono wiasciwodci zlacz optycznych o kon-
strukcji opartej na strukturach stozkowych.

Slowa kluczowe: swiattowody, stozki szklane, zlacza optyczne.

1. WPROWADZENIE

Cylindryczne, stozkowe struktury dielektryczne (§wiattowodowe) sa elementami,
ktére znalazly szerokie zastosowanie w technice wiattowodowej. Za ich pomoca mozna
na przyklad realizowaé wygodne, o korzystnych parametrach polaczenia pomiedzy
zrodlem $wiatla (na przyklad dioda LED) a §wiattowodem. Ze wzgledu na dos¢ duza
katowa rozbiezno§¢ wiazki wychodzacej z diody, struktury stozkowe pozwalaja na
poprawe sprawnosci sprzezenia powierzchni $wiecacej z wioknem optycznym (rysunek 1).

Stozki szklane stosuje si¢ rowniez w niektorych konstrukcjach sprzegaczy typu
gwiazda z uZyciem mieszaczy optycznych. Spelniaja one w nich role elementu
wyréownujacego poprzeczny rozktad mocy optycznej. Tego typu struktury pozwalaja
takze na realizacje wygodnych zlacz optycznych (rysunek 2) o mniejszych stratach
powodowanych przez niedoktadne wzajemne ustawienie osi laczonych $wiattowod 6w
i powierzchni czolowych. Szczegblnie ma to znaczenie przy zlaczach dla $wiatlo-
wodow jednomodowych, gdzie ze wzgledu na niewielkie geometryczne rozmiary
rdzenia (5— 10 um), wszelkie niedoktadnosci we wzajemnym ustawieniu cz6t wiokien
powoduja znaczne straty energii.

Analiza sprzezen modowych w stozkach dielektrycznych umozliwia doktadne
okreslenie ich wlasnoéci optycznych i odpowiedni dobor ksztaltu tego typu struktur
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Rys. 1. Przykladowy sposob sprzezenia powierzchniowej diody elektroluminescencyjnej z widknem
optycznym z wykorzystaniem stozka dielektrycznego. 1 — §wiatlowdd, 2 — dielektryczna strutkura
stozkowa

1

2

Rys. 2. Zigcze o konstrukgji opartej na strukturach stozkowych. 1 — §wiattowdd, 2 — stozek dielektryczny

pod katem konkretnego ich zastosowania. Analiza propagacji §wiatla o réznej
dlugosci fali pozwala na okreslenie zachowania si¢ tych elementéw w systemach
transmisji z podzialem wedtug diugosci fali (WDM).

Badanie wlasnoSci optycznych stozkéw dielektrycznych ma réwniez znaczenie
w zrozumieniu mechanizmu widzenia tak u czlowieka jak i u innych wyzszych
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organizméw. Fotoreceptory tworzace siatkowke oka skladaja si¢ bowiem ze struktur
stozkowych majacych wiasno$ci optyczne. Wystepuja w nich sprz¢zenia miedzy-
modowe; co, jak si¢ uwaza, moze odgrywac rolg w mechanizmie widzenia barwnego
2, 3%

2. OPIS SPRZEZEN MODOWYCH

Przedmiotem analizy sa sprzezenia migdzymodowe zachodzace w dielektrycznych,
bezstratnych strukturach stozkowych. W badaniach skoncentrowano si¢ na zjawisku
sprzezen zachodzacych w obszarze rdzenia. Zalozono, ze nie wystepuje przekazywanie
mocy modom o kierunku przeciwnym oraz zalozono brak sprzezen pomiedzy modami
rdzeniowymi a modami radiacyjnymi. Ostatnie z wymienionych zatozen jest stuszne
pod warunkiem, ze nie poddajemy analizie modu dla czestotliwosci bliskiej jego
czestotliwosci odcigeia. W takich bowiem warunkach ma miejsce silny transfer mocy
z modu odcietego do modéw radiacyjnych przy réwnoczesnym bardzo malym
przepltywie mocy do innych modow rdzeniowych. JezZeli analiz¢ ograniczymy do
przypadku gdy 6<0.1, gdzie: '

s=1——2 )

ny

n, — wspOlczynnik zalamania materiatlu stozka, n, — wspdlczynnik zalamania
otaczajacego oérodka, to sprzgzenie (przeplyw mocy) zachodzi jedynie migdzy modem
podstawowym HE,, i modem HE,,. Sprzezenie dla kolejnego modu jest rzedu o (dla
standardowych §wiattowodow telekomunikacyjnych 6=0.01). Réwnanie opisujace

sprzeganie si¢ N-modéw dla g-tego modu ma nastepujaca postac [4, 9]:

dA . N+#q
B A4,=0.5 Ay (K= K) @
Z p=1
oh
qu=jep><a—zqda, (3)

gdzie:

g=1,...,N-ty mod,

Ay, A, — amplituda odpowiednio modu p i g,
B — stala propagacii,

e, h, — pola modowe,

K,, — wspoltczynnik sprz¢zenia.

Stwierdzono, ze przeplyw mocy nastgpuje tylko miedzy modami z identyczna
liczba azymutalng oraz, ze migdzy modami typu TM a TE sprzezenia nie zachodza [4,
10]. Ograniczajac sig do dwoch modéw (HE,, i HE,;) réwnanie (2) mozemy
przeksztalci¢ do uktadu dwoch rownan [5):
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dd4,
d—v"+]yq-Aq=Cm-Ap C))]
d4, .
d_Vp_HyP'Ap:_CM'Aq’ ®)
gdzie:
V — czgstotliwosé znormalizowana:
2-11
V=—y—ra/ni—n3 ©
Cpq — wspolczynnik sprzezenia:
Cp=(a/V 2)-K,, @)
Voa=(1/Q/8) =5+ U(c0) - e=2¥]2- Q- V2 (8)

przy czym:
a — promien stozka,

£ — kat nachylenia stozka,

A — dlugosc fali,

U(00)=2.405 (dla modu HE ),

U, (00)=5.520 (dla modu HE,),

0, n,, n, — jak we wzorze (1),

K,, — jak we wzorze (3).

Za [4, 5] mozemy przyjaé, z¢ wspblczynnik sprzezenia C,q jest rtowny 1/V. Daje to
nam dobra dokladnosé¢ okreSlenia jego wartosci. Poréwnujac z dokladnym roz-
wigzaniem numerycznym ZzamieszCzZonym W pracy [5] blad nie przekracza, poza
czgstotliwoscia odcigcia, kilku procent.

3. WYNIKI

Przeanalizowano zjawisko sprzgzenia modu podstawowego HE 11 zmodem HE ,
dla trzech dhugosci fal: 1300 nm, 1500 nm, i 1550 nm. Przebadano struktury stozkowe
liniowe (rysunek 3) o nastepujacej zaleznoéci promienia od diugosci:

az)=z" 182+ a,,;, ®

z — dlugo$¢, a,,;, — promien wejciowy stozka, oraz struktury o nieliniowej zmianie
promienia w funkcji dtugo$ci, opisanej zaleznoscia:

a(z)=d z"+a,;, (10)

gdzie:
d — stala,
a=2 lub 0.5.



a(z) [m] {1.0e-5)
8

0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005
z [m]

Rys. 3. Zmiana promienia stozka w funkcii jego dfugosci dla struktury o ksztalcie opisanym zaleznoécia (9)

| a(z) [m] (1.0e-5)

1 1 |

0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005

z (m]

Rys. 4. Zmiana promienia stozka w funkcji jego diugosci dla struktury o ksztalcie opisanym zaleznoscig 10),
przy o=2
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Na rysunku 4 przedstawiono zmian¢ promienia stozka w funkcji dugosci dla
@=2, a na rysunku 5 dla «=0.5. Badane stozki mialy maksymalny promief rowny
76156 nm (odpowiada temu czgstotliwo$¢ znormalizowana V=40 przy dtugoéci fali
1550 nm), a minimalny wynosit 7616 nm (odpowiada temu czestotliwo$é znor-
malizowana V=4 przy 1=1550 nm). Przyjeto, ze do struktury wprowadzono mod
HE,, o mocy jednostkowe;.

a(z) [m] (1.0e-5)
8

0 { 1 1 i
0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005

z [m]

Rys. 5. Zmiana promienia stozka w funkcji jego diugosci dla struktury o ksztalcie opisanym zaleznoscia
(10), przy «=0.5

3.1. LINIOWE STRUKTURY STOZKOWE

Badania przeprowadzono dla struktury rozszerzajacej si¢ (rysunek 6) i konstrukcji
zlaczowej (rysunek 7).

311. Stozek rozszerzajacy sig¢

Przeanalizowano zjawisko sprzezen migdzymodowych w stozkach rozszerzajacych sie
dla czterech wartoéci kata nachylenia, to jest dla kata: 1°, 3°, 5° i 15°. Uzyskane wyniki
dla réznych katéw pokazano odpowiednio na rysunku 8, 9, 10, 11.
Rysunek 12 przedstawia zmian¢ mocy niesionej przez mod HE,, w funkcji zmiany
promienia stozka dla réznych katéw nachylenia (przy A=1550 nm).
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V=40

Rys. 6. Badana rozszerzajaca si¢ struktura stozkowa

V=40

Q1 Q2

Rys. 7. Badana konstrukcja ztaczowa

ey e T T TR T e
R R \N\m_q
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0.4
0.2
O .
0%%:'-* i 1 i 1 I 1 !
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z [m] (1.0e-4)
- 1300nm-HE1N - 1300nm-HE12 —%— 1500nm-HEM
-+ 1500nm-HE12 —>- 1550nm-HE11 -9~ 1550nm-HE12

Rys. 8. Przebieg mocy dla modu HE i HE , w funkeji diugosci z dia rozszerzajacej si¢ 0 Q=1°
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P (moc)
1

z [m] (1.0e-4)

“- 1300nm-HEN1 | 1300nm-HE12 - 1500nm-HEM
-8~ 1500nm-HE12 —%- 1550nm-HEM —0— 1550nm-HE12

Rys. 9. Przebieg mocy dla modu HE , i HE , w funkcji dhugosci z dla rozszerzajacej sig o Q=3

P {moc)

z [m] (1.0e-4)

-~ 1300nm-HEMN —— 1300nm-HE12 %= 1500nm-HEM
-H—- 1600nm-HE12 —%— 1550nm-HE11 —0— 1550nm-HE12

Rys. 10. Przebieg mocy dla modu HE i HE , w funkcji dfugodci z dla rozszerzajacej si¢ o 2=5°
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P (moc)
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1 = L 1 F 1
0O 02 04 0608 1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3
z [m} (1.0e-4)

— 1300nm-HE11 - 41300nm-HE12 —%— 1500nm-HE11
I+ 1500nm-HE12 “%- 1550nm-HEM —©— 1550nm-HE12

Rys. 11. Przebieg mocy dla modu HE iHE ,w funkciji dhugosci z dla rozszerzajacej si¢ 0 2= 15°

P {(moc)

0.5 0.6
a/a_max

—— 1 stopien  —t— 3 stopnie —9— 5 stopni = 15 stopni

Rys. 12. Zmiana mocy prowadzonej w modzie HE 1; w funkcji zmiany promienia dla struktury rozszerzajacej
si¢ o roznej wartosci kata Q
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312. Konstrukcja zlaczowa

Przeplyw mocy zachodzacy miedzy modem HE , a HE 12 Przebadano dla konstrukgji zlaczo-
wej zlozonej ze stozka zwezajacego sig i rozszerzajacego o nastgpujacych katach nachylenia:
Q1=22=1° (rysunek 13), Q1=02=15" (rysunek 14).

1 P {moc)

08|

0.6 -

0.4

0 4 8 12 16 20242832364044485256606468727680
z [m] (1.0e-4) ‘

7 1300nm-HEMN —t— 1300nm-HE12 —¥- 1500nm-HE11

~B- 1500nm-HE12 > 1550nm-HE11 —<— 1550nm-HE12
Rys. 13. Przebieg mocy dla modu HE 11 1 HE , w funkgji diugoéci z dla konstrukcji ztaczowej 0 Q 1 =1°

iR2=1°
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Rys. 14. Przebieg mocy dla modu HE 1 1 HE , w funkcji diugosci z dla konstrukcji ztaczowej o @ 1=15°

iQ2=15
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3.2. NIELINIOWE STRUKTURY STOZKOWE

W przypadku tego typu struktur badania ograniczono do stozkow rozszerzajacych
sie. Transfer mocy pomigdzy modami w strukturach o ksztalcie opisanym zaleznoscia
(10) przedstawiono na rysunku 15 (dla «=2) i na rysunku 16 (dla x=0.5).

P (moc)
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—— 1300nm-HEM1 -+ 1300nm-HE12 ¥~ 1500nm-HE11
—5- 1500nm-HE12 —>*— 1550nm-HE11 -9~ 1550nm-HE12

Rys. 15. Przebieg mocy dla modu HE | i HE , w funkcji dhugosci z dla nielinowej strukturze rozszerzajacej sig o =2
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Rys. 16. Przebieg mocy dla modu HE i HE , w funkcji dtugoéci z dla nielinowej strukturze rozszerzajacej si¢ o a=0.5
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4. ANALIZA WYNIKOW

Analizujac przeptyw mocy pomigdzy modem podstawowym a modem HE ,, zauwaza-
Ine jest, Ze wraz ze wzrostem kata nachylenia Q nastepuje silniejszy transfer mocy. Dla
malych katéow, na przyklad dla Q=1°, sprzezenie jest bardzo mate, rzedu kilku,
kilkunastu procent (rysunek 8); podczas gdy dla wigkszych, na przyktad dla Q=15°,
wystepuje silny, pelen przeplyw mocy z modu HE,;, do modu HE, (rysunek 11).
Okazuje sig, ze silny transfer mocy ma miejsce gdy spelniony jest warunek: (I'/V)<«1,
a maly gdy (I'/V)>1 [5], przy czym:

r=2 - {Uxo0)— U3t} 1)
Charakter sprzgzen modowych dla struktur stozkowych, w przypadku duzych katow
Q, jest niezalezny od dhugosci fali (rysunek 11). Dla malych katéw wraz ze zmiana
dhugosci fali pojawiaja si¢ pewne roéznice w przekazywaniu mocy miedzy modami
(rysunek 9). Roéznice te sa tym wigksze im kat € jest mniejszy i rdznica miedzy
dhugosciami fal wigksza. Na rysunku 17 pokazano zmiany mocy prowadzonej modem
HE,, w funkcji dlugosci dla liniowej struktury stozkowej o 2= 1° oraz dla nieliniowej
oa=21i0=0.5 (przy A=1550 nm).

Okazuje si¢, Zze szybszy na poczatku wzrost promienia stozka, jak to ma miejsce
w strukturze nieliniowej o a=0.5, powoduje gwaltowniejszy przyrost mocy w modzie
HE,, w poréwnaniu ze stozkiem liniowym czy tez nieliniowym o a=2.
; P (moc)

0‘8._ .............................................................................................................
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Rys. 17. Zmiana mocy prowadzonej w modzie HE , w funkciji diugosci z dla struktury liniowej o Q=1°

i nielinowej o =21 0.5
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5. ANALIZA ZE.ACZ STOZKOWYCH

Jednym z zastosowan dielektrycznych struktur stozkowych sa polaczenia §wiatlo-
wodowe rozlgczne (rysunek 2). Sprzezenie optyczne dwoch odcinkow swiattowodow
wykonuje si¢ zblizajac czolowo konce wiokien do uzyskania kontaktu optycznego.
Transmisja mocy optycznej odbywa si¢ przede wszystkim poprzez sprz¢zenie rdzeni
swiattowodow.

Wystepujace straty energii promieniowania wynikajace z laczenia wiokien spowo-
dowane sa wieloma przyczynami. Do gléwnych przyczyn strat zaliczamy: przesunigcie
poosiowe (rysunek 18), przesunigcie radialne (rysunek 19) i niedopasowanie katowe
(rysunek 20). Dla dwoch identycznych struktur stozkowych straty sprzg¢zenia moga
by¢ opisane nastgpujacymi zalezno$ciami [11]:

4
Ts

12

T 44 (/I (w]A)*
1

2

Rys. 18. Przesuni¢cie poosiowe S laczonych $wiattowodow zakoriczonych strukturami stozkowymi
1 — Swiatlowdd, 2 — stozek dielektryczny

1

Rys. 19. Przesunigcie radialne D osi taczonych §wiattowodow zakonczonych strukturami stozkowymi
1 — Swiatlowdd, 2 — stozek dielektryczny
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[ T | N
/ —

2

Rys. 20. Niedopasowanie katowe 6 osi lq‘czonych Swiattowodow zakoficzonych strukturami stozkowymi
1 — Swiatlowod, 2 — stozek dielektryczny
. dla przesunigcia poosiowego,

Tdy,.,=exp[—(D/w)’] (13)

dla przesunigcia radialnego,
IO, =exp[—(I1-w-0/2)] ' (14)

dla niedopasowania katowego.
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—%— 1550nm-§wiattowdd  —9— 1550nm-stoZek

Rys. 21. Zaleznos¢ strat od wartosci przesunigcia poosiowego S dla ziacza stozkowego i $wiattowodu
jednomodowego
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Przez w oznaczono §rednice pola modowego. Na rysunku 21 przedstawiono
zaleznosé strat zwiazanych z przesunieciem poosiowym dla zlacza stozkowego
o maksymalnym promieniu réwnym 76156 nm i $wiatlowodu jednomodowego
o w=9.87 um (przy A=1550 nm).

Straty wnoszone przez t¢ sama warto$¢ przesunigcie poosiowego S sa wyraznie
mniejsze dla zlacz stozkowych niz dla zkacz typu widkno jednomodowe — wiokno
jednomodowe. Dla przesunigcia S=2 mm w pierwszym przypadku mamy straty
okoto 4.20 dB a w drugim 8.97 dB.

Na rysunku 22 pokazano zaleznos¢ strat od wielkosci przesunigcia radialnego
D dla struktury stozkowej i wlokna jednomodowego. Podobnie jak w poprzednim
przypadku straty sa mniejsze dla zlacz o konstrukcji opartej na strukturze stozkowe;.
Dla D=6 um straty wynosza 0.54 dB dla stozka i 1.61 dB dla swiatlowodu
jednomodowego.

Straty [dB]

20
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—%— 1550nm-Swiattowdd  —9— 1550nm-stoZek

Rys. 22. Zalemo§¢ strat od wartosei przesunigcia poosiowego D dla ztacza stozkowgo i swiatlowodu
jednomodowego

W przypadku strat spowodowanych niedopasowaniem katowym (rysunek 23)
wieksza wrazliwosé na ten typ niedoktadnoSci wykazuja struktury stozkowe niz
widkna jednomodowe. Dla kata 2=1.5" w przypadku struktury stozkowej mamy
straty 3.54 dB a dla §wiattowodu 2.50 dB.
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Straty [dB]
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Rys. 23. Zalezmo$¢ strat od wartosci niedopasowania katowego 0 dla ziacza stozkowego i swiatlowodu
jednomodowego

PODSUMOWANIE

W pracy poddano analizie sprz¢zenia migdzymodowe zachodzace w dielektrycz-
nych strukturach stozkowych przy réznych katach nachylenia Q i r6znej dlugosci fali
A. Na podstawie przeprowadzonych badan stwierdzono:

a) duza wrazliwo§¢ przebiegu transferu mocy miedzy modami na niewielkie
zmiany kata Q, szczegélnie w zakresie malych wartoéci tego kata,

b) niewielkie zmiany charakteru sprz¢zen migdzymodowych przy zmianie dugosci
fali; znaczne zmiany uwidaczniaja si¢ dopiero w konstrukciji ztozone;j z kilku struktur
stozkowych, a szczeg6lnie przy naprzemiennym ustawieniu struktur rozszerzajacych
sie 1 zwezajacych,

c) dla typowych struktur stozkowych istotna role odgrywa jedynie sprzezenie
pomi¢dzy modem HE ; imodem HE ,, dopiero gdy § ma warto&¢ znacznie wigksza od
0.1 konieczne staje si¢ uwzglednienie we wzajemnym transferze mocy kolejnego modu.

Porownujac struktury nieliniowe o réznej wartosci « i liniowe widzimy, ze dany
stan transferu mocy migdzy modami wezesniej jest uzyskiwany dla stozkéw o szyb-
szym poczatkowym wzroscie promienia a w funkcji dlugosci z.

Przeanalizowano réwniez whasciwosci zlacz optycznych o konstrukcji opartej na
stozkach. Tego typu konstrukcje wykazuja znacznie mniejsze straty niz klasyczne
zdacza dla Swiattowodéw jednomodowych.



