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Rys. 3. ZaleznoSci bledu $redniokwadratowego aproksymacji 02 w funkcji czestotliwosci granicznej fs.
dla przebiegébw prostokatnych periodycznych i jednorazowych

aproksymacji w funkeji czestotliwoéci granicznej przedstawiono na rys. 3, 4, 5 dla usta--
lonych wartoéci wspotczynnika wypehienia impulséw k& = 0,5; 0,2; 0,1; 0,01. Na kazdym:
z rysunk6éw przedstawiono zalezno$¢ 07, = g(f,s) dla sygnatu periodycznego przy danym.
wspdlczynniku k i zaleznos¢ &7, = g(f,,) dla sygnatu jednorazowego tego samego typu..
Na wykresach przyjeto jako zmienna niezalezng czestotliwos¢ graniczng Jys Wyrazona

! 1 ol . :
w Jednostkach?. Obowigzujg przy tym nastepujace zaleznosci:
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Zaleznosci wartosci bledu $redniokwadratowego aproksymacji 02 w funkcji czestotliwosci gra-
nicznej f;s dla przebiegéw trojkatnych periodycznych i jednorazowych
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Rys. 5. Zalezno$ci wartosci bledu Sredniokwadratowego aproksymacji 67 w funkcji czestotliwosci gra-
nicznej fy: dla przebiegow poléwek cosinusoidy periodycznych i jednorazowych

gdzie:
Jfo — czestotliwo$¢ harmonicznej podstawowej fy = T

J» — czgstotliwoé¢ r-tej harmonicznej
Rzad harmonicznej n, jest sciSle zwigzany z rzadem harmonicznej odpowiadajacej
pierwszemu zeru widma amplitudowego n,; danego przebiegu. Dla przebiegu impulséw

proétqkatnych ny = noy, dla impulséw tréjkatnych n, = % ngy, a dla przebiegu z potdwek

cosinusoidy ng; = 1,5 n;.
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Z przeprowadzonych obliczen i zamieszczonych wykreséw wynikaja nastgpujace
wnioski: '

1. dla sygnaléw periodycznych btad $redniokwadratowy aproksymacji ¢;, zalezy od
wartosci wspotczynnika wypelnienia impulséw k

a) dla przebiegéw prostokatnych 62 maleje ze zmniejszaniem si¢ wartosci wspot-
czynnika k

. b) dla przebiegéw tréjkatnych i potéwek cosinusoidy 03 roénie przy zmniejszaniu si¢

wartosci wspolczynnika &

2. dla wiernego odtworzenia ksztaltu sygnalu impulsowego, najwigksza wartos¢
czestotliwosci granicznej f;, wymagana jest dla impulséw prostokatnych )

3. warto§¢ bledu sredniokwadratowego w funkcji czgstotliwosci granicznej z punktu
wymagan praktyki pomiarowej jest jednakowa dla impulséw jednorazowych i periodycz-
nych tego samego typu, juz przy wspolczynniku wypehienia k = 0,01 (réznica mniejsza
niz 0,1%)

4. warto$¢ czestotliwosci granicznej fs = £ jest zbyt mata dla wiernego odtwa-

rzania ksztaltu przebiegdéw prostokatnych, znieksztalcenia ksztaltu przy takiej czestotli-
wosci granicznej sa zbyt duze i wynosza 02 = 6,7% dla k = 0,51 03, = 3,49, dla k = 0,01
lub dla impulséw jednorazowych

5. warto$é czestotliwosci granicznej f,, = —— jest niepotrzebnie duza dla odtwarzania
o

ksztaltéw innych niz prostokatny. Wiernos¢ odtworzania ksztattu przebiegéw trojkatnych
i polowek cosinusoidy z doktadnoscia lepsza niz 0,5% gwarantuje czgstotliwos¢ gra-
. - 2
niczna o wartosci fy, = —
[0 4

4. PODSUMOWANIE

Czestotliwo$é graniczna sygnatu fy, jest waznym parametrem. Umiejetnos¢ wyzna-
czania wartoéci tego parametru umozliwia wlasciwy dobor przyrzadéw pomiarowych,
pod wzgledem wiasciwosci dynamicznych.

Dla sygnatéw impulsowych o znanych kszattach, czestotliwo$é graniczng f, dla odtwo-
rzenia wartodci szczytowej proponuje si¢ wyznaczaé z zaleznosci (3) na podstawie twier-
dzenia Shannona, natomiast dla odtwarzania ksztaltu sygnatu dla przebiegéw periodycz-
nych z zaleznosci (7) i (8), a z zaleznosci (10) dla przebiegow jednorazowych, przy zato-
zonej doktadnosci odtwarzania ksztaltu przebiegu, a wigc przy zalozonej wartosci bledu
$redniokwadratowego 02. W przypadkach nieznajomosci ksztaltu przebiegu nalezy przyj-
mowaé ksztalt prostokatny i okresla¢ fy, dla zadanej wartosci bledu $redniokwadrato-
wego 02, wykorzystujac zaleznosci z tablicy 11 2 lub wykresy z rys. 3. Wyznaczona w ten
sposéb wartosé czestotliwosci granicznej, gwarantuje wymagana wierno$¢ odtworzania
ksztaltu impulsu bez wzgledu na rodzaj jego ksztaltu.



t. XXXII — 1986 Wyznaczanie czestotliwo$ci granicznej ... 1205

LITERATURA

. R. Bracewel!ll, Przeksztalcenie Fouriera i jego zastosowania, WNT, Warszawa 1968.

R. Hagel, J. Zakrzewski, Miernictwo dynamiczne, WNT, Warszawa 1984.

M. Kraus, E.G. Woschni, Systemy pomiarowo informacyjne, PWN, Warszawa 1979.
. A. Papoulis, The Fourier Integral and its applications, Mc Graw Hill, New York, 1962.
R.B. Randall, Application of BK Equipment to frequency analysis, Briel Kjer, 1977.

N N

Z. KACZMAREK
DETERMINATION OF THE LIMIT FREQUENCY OF IMPULSE SIGNALS

Summary

A method of determination of the limit frequency of an impulse signal is presented. It is proposed
that the limit frequency for the peak volume will be obtained on the basis of Shannon theorem of sampling,
and the limit frequency required for reproduction of the shape of the signal will be obtained on the basis
of a certain measure of reproduction fidelity. A relative error mean-square is assumed as the measure
of fidelity of signal shape reproduction. A formula has been derived for error mean-square in the function
of limit frequency for periodic and nonperiodic signals has been derived.

Z. KACZMAREK

DETERMINATION DE LA FREQUENCE DE-COUPURE
DES SIGNAUX IMPULSIONNELS

Résumé

Dans le travail on a donné le mode de la détermination de la fréquence de coupure des signaux impul-
sionnels indispensables pour la reproduction de la valeur de créte du signal ou de sa forme. Pour repro-
duire la valeur de créte du signal, on détermine la fréquence de coupure a partir du théoréme de Shannon
sur ’échantillonage uniforme. La fréquence de coupure du signal, servant a la reproduction de la forme
du signal, est déterminée en se basant sur la valeur de l'erreur moyenne quadratique de I’approxi-
mation considérée comme mesure de la reproduction. On a déterminé les dépendances de ’erreur moyen-
ne quadratique en fonction de la fréquence de coupure pour les signaux impulsionnels périodiques et seuls.

Z. KACZMAREK
BESTIMMUNG DER GRENZFREQUENZ VON IMPULSSIGNALEN

Zusammenfassung

Im Aufsatz wurde eine Methode fiir die Bestimmung der Grenzfrequenz von Impulssignalen dar-
gestellt. Auf Grund des Shannon-Theorems wurde die Grenzfrequenz fiir die Wiedergabe des Maximal-
wertes vorgeschlagen, und auf Grund eines bestimmten Mafles der Genauigkeitswiedergabe — die Grenz-
frequenz fiir die Form der Wiedergabe. Die Standardabweichung ist das MaB der Genauigkeitswie-
dergabe der Form. Es wurden Formen fiir die Standardabweichung in Funktion der Grenzfrequenz im
Falle periodischer und nichtperiodischer Signale bestimmt.
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3. KAUMAPDK
OIIPENEJIEHUE IIPENEJILHON YACTOTBHI MMIIVIILCHBIX CUTHAJIOB

Pesmwme

HpnBeneH METO[ OIIPpEICIICHUSA HPCHCHBHOI‘& YaCTOTbl HMITYJIBCHBIX CHIHAaJIOB HCO6XOI(HMOﬁ I
ONpeneeHusd MaKCHMaJIbHOI'O0 3HAUCHHA HIIH Q)OprI CHfHaJ'IOB. )IJ'IH OIIpeNeIEHUsI MaKCHMAJIBHOIO
3HAUCHUsA CHTHaJIa IpEnebHasA YacToTa OIPEHACIAECTCA IIPU HCIOJIb3QBAHUHU TEOPEMBI IlTanoHa ¢ paBHO-
MEPHBIM crpoGHposa}meM. HpCJICJIBHaH qgacToTra HCO6XOI[1/IM89I_ AJIs1 ONIPEHOEIICHUA d)OprI CUrHaJia oI~
peneasaeTCca Ha OCHOBaHUM 3HAUCHHUA cpenHe}(Ba,upa'quoﬁ OILIHOKH AlIIPOKCHMAaNMH, KaK MEPBI JOCTO-
BEPHOCTH o’roﬁpame}mx. OIIpC,HCJICHbI 3aBUCHMOCTH CpeﬂHC}(BaﬂpaTH‘lHOﬁ OLINOKHU AMIPOKCHMANI
oT npe,ue.nbnoﬁ YacTOThI JIA INEPHUOOUUYHBIX M OJWHOUYHBLIX MMITYJIbCHBIX CHI'HAJIOB.
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Ocena wielkosci sygnatu w optoelektronicznych miernikach
zamglenia o fali ciaglej

KRZYSZTOF HOLEJKO (WARSZAWA)

Instytut Telekomunikacji Politechniki Warszawskiej

_ Otrzymano 1985.03.18

Artykut po$wigcony jest oméwieniu mozliwosci wykrywania mgly oraz ocenie tak zwa-
nego zakresu widzialnosci za pomoca optoelektronicznych radaréw pracujacych na fali
ciagtej. W szczegdlnoéci rozpatrzono thumienie transmitowanej mocy optycznej w zamglonej
atmosferze oraz wielko$¢ sygnatu optycznego wstecznie rozproszonego od czastek mgty.
W pracy przedyskutowane zostato réwnanie zasiegu idealnego miernika zamglenia z wstecz-
nym rozproszeniem, w ktorym obszar odbicia rozciaga sie do nieskoficzonosci. Rozpatrzono
wplyw czgstotliwosci modulacji na amplitudg i faze sygnalu odbieranego oraz wplyw naj-
mniejszej odlegtosci Ry, przy ktorej wiazka nadajnika wehodzi w kat pola widzenia odbiornika
Swietlnego. Przedstawiono obliczenia i pomiary mocy odbieranej w praktycznym ukladzie
miernika zamglenia, w ktorym nadajnik i odbiornik Swietlny wyposazono w jednakowe,
ustawione obok siebie obiektywy i w ktorym wiazki nadawcze i odbiorcze przecinaja sie
w niewielkich odlegtosciach do 15 m.

1. WPROWADZENIE

We wspéiczesnej komunikacji coraz czgsciej wymaga si¢ automatycznego wykrywania
mgly i okreslania na tej podstawie tak zwanego zakresu widzialnosci. Na przyktad w lot-
nictwie cywilnym do ladowania okreslonej klasy samolotéw pasazerskich wymaga sie
wystgpowania nad pasem ladowania dopuszczalnego normami zakresu widzialnogci.
Roéwniez w przybrzeznej nawigacji morskiej konieczne stalo si¢ automatyczne wlaczanie
sygnaléw mgielnych, jezeli zakres widzialnosci spada ponizej okreslonego poziomu.

- Zasada pomiaru widzialnosci opiera si¢ na badaniu sygnatu $wietlnego transmito-
wanego przez atmosfere. W optoelektronicznych miernikach zamglenia sygnal $wietlny
wytwarzany jest przez pdlprzewodnikowe diody elektroluminescencyjne, a odbierany
jest fotodiodami pélprzewodnikowymi na przyktad typu pin. Detekcje mgly przepro-
wadza si¢ za pomoca dwu sposobéw.

1. Przez pomiar tlumienia fali optycznej przechodzacej przez zamglony o$rodek
(metoda transmisyjna).

2. Przez pomiar wstecznego lub bocznego promieniowania rozproszonego przez
czastki mgly. ,

Niniejsza praca poswiecona jest ocenie wielkosci odbieranego sygnatu w miernikach
zamglenia opartych zwlaszcza o efekt wstecznego rozproszenia oraz podaniu zasad
wyboru parametréw tych detektordw.
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2. WIELKOSCI OPISUJACE TRANSMISJE OPTYCZNA
W OSRODKACH ROZPRASZAJACYCH

Wyjasnienie zasady pracy optoelektronicznych miernikéw zamglenia wymaga omo-
wienia w kilku stowach podstawowych wielkosci charakteryzujacych propagacje fali
optycznej przez zamglona atmosfere. Podstawowa zalezno$¢ okreslajagca tlumienie mocy
optycznej w ofrodku rozpraszajacym lub stratnym, zwana prawem Bouguerra opiera si¢
na zalozeniu, ze strata mocy wprowadzanej do takiego osrodka dP,,; proporcjonalna
jest do mocy wejsciowej P,,; oraz do dtugosci drogi propagacji dR. Przy wspétczynniku
proporcjonalnosci b zaleznos¢ ta prowadzi do wzoru (1)

Pw j
P(R) = 52 = 7R = e Gatbik (1)
wej

gdzie

y(R) — wspoltczynnik transmisji bedacy stosunkiem mocy przechodzacej przez osro-

dek P,,; do mocy wejsciowej Pie;
b — wsp6lczynnik proporcjonalno$ci — wspdtezynnik ekstynkcji
b, — sktadowa wspdlczynnika ekstynkcji odpowiedzialna za absorbcj¢ promienio-
wania

b, — sktadowa wspétczynnika ekstyncji opisujgca rozproszenie.

W atmosferze w zakresie fal wietlnych i bliskiej podczerwieni b, > b,, a wigc dominuja
straty na rozproszenie fali optycznej [S].

Rozproszenie fali optycznej przez czastke o objetosci dv okreSla si¢ za pomoca tak
zwanej funkcji rozproszenia katowego B(O, ¢), ktéra opisuje przestrzenny rozklad
natezenia §wiatla d/(6, ¢) rozpraszanego przez ta czastke przy o$wietlaniu jej fala o ges-

tosci mocy E.
_dIO, ) 1
PO, o).~ Edv [ srm] 2)

Sumowanie mocy rozproszonej z catego kata przestrzennego Q = 4 otaczajacego poje-
dyncza czastke daje catkowita strate promieniowanej mocy. Obowiazuje wiec zaleznos¢:

[ 8©, 9)d@ = b, » b. 3)
47t

W miernikach zamglenia z wstecznym rozproszeniem szczegolne znaczenie ma tak
zwany wspolczynnik wstecznego rozproszenia B() wyznaczany w kierunku przeciwnym
do kierunku fali o$wietlajacej. Zaréwno rozklad i wartos¢ funkcji B(O, ¢) jak tez i wartos¢
wspotczynnika f(m) i b zalezng od rodzaju, wielkosci, koncentracji i charakteru czastek
rozpraszajacych — aerosoli [1, 4, 5 ,6]. Omawianie tych zaleznosci nie jest przedmiotem
niniejszej pracy. Warto natomiast przedstawi¢ nieco blizej zwiazek pomiedzy p(O, ¢)
i b oraz tak zwana widzialnoécia wzrokowa V.

Widzialno$¢ ¥, jest odlegtoscia obserwacji, przy ktorej kontrast doskonale czarnego
ciata ustawionego na jasnym tle spada do wartosci 0,02. Wartoséé te przyjmuje si¢ jako
dolng granicg rozrézniania kontrastu przez ludzi w srodku pasma widzialnego 2 = 0,55 um.

Kontrast k okresla si¢ jako: k = (Lr—Lc) —2— , gdzie Lyi L sa odpowiednio luminan-
- ;
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cjami tla i ciata czarnego. Poniewaz Lc = 0 to w miejscu ustawienia tego ciata k = 1.
Przy zdalnej obserwacji czg$¢é rozproszonego promieniowania tta wchodzi na obraz ciala
czarnego wskutek czego kontrast obserwowany wynosi:

k= ¢4,

przy k = 0,02 otrzymuje si¢ b = 3’19/12 : , @)

Jak wida¢ ze wzoréw (1) i (4) wspélczynnik transmisji y(R) moze byé miara widzial-
noéci wzrokowej zgodnie z zaleznoscia

3,912
~Iny(R) = =7 R. ©)

W ogélnosci wspdtezynnik b zalezy od dtugosei fali. Jezeli-pomiary dokonuje sie na innej
niz A = 0,55 um diugosci fali, to stosowana jest empiryczna zalezno$é [6]:
1

3912 (0,55\>%
v, A :

Na wzorach (5) i (6) opiera si¢ pomiar widzialnosci wzrokowej za pomoca tak zwanych
transmisjometrow.

Zmiana widzialnosci wzrokowej w granicach ¥, = (0,2=-10) km przy fali o dtugosci
4 = 0,9 um oraz odlegloéci 2 x 100 m, daje zmiane wspStczynnika transmisji w granicach
y(R) = 0,038+0,96. Natomiast zmiana wspétczynnika b w zakresie fal A = (0,9—0,55) ym
i przy tych samych zmianach widzialnoéci wynosi zgodnie ze wzorem (6)

b(l) =

©)

b(0,9) _ v
—bW S 0,836, (Vn gy} 0,2 km)
80,9y o
oraz 5055 0,518, (V, = 10 km)

Powyzsze liczby daja pojecie o rzedzie mierzonych wielkosci. Zaleznosé B(m) od V, jest

bardziej zlozona poniewaz ksztalt charakterystyki rozproszenia katowego zalezy od

wielkosci aerosoli tworzacych mgte. [1, 4, 5, 6, 10, 11]. Przyjmuje si¢ nastepujace zalez-
. 3 : . . :

nosct pomigdzy wspolczynnikami B() i b[7, 10]:

By = s = o[ 22 |

n

™

Tablica 1

Wartosci wspotczynnika wstecznego rozproszenia f(m) wedtug wzoru (7) przy k=1 [10] i wedlug
pomiarow [11]

V, [km] - 1 2 5 10 20 Zrodto
z 0,0546 0,0499 0,0434 0,0562 0,0104 | wg wzoru (7)
dla k=1
0,213 0,0975 0,0339 0,02197 0,0203 [10]
p(m) [sr. km]~*
0,067 0,03 0,011 0,007 0,0065 [11
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gdzie 0,67 < k < 1 [7]

Az
oraz z—wspotczynnik okreslony z bledem T = (+150+50)%

W tabl. 1 zebrano kilka wartosci wspolczynnikéw p() oraz z zaczerpnigtych z cytowanej
powyzej literatury.

3. ROWNANIE ZASIEGU MIERNIKOW ZAMGLENIA Z WSTECZNYM ROZPROSZENIEM

Idee najprostszego ukladu miernika zamglenia z wstecznym rozproszeniem przedsta-
wiono schematycznie na rys. 1. Nadajnik optyczny wysyla promieniowanie w postaci
wiazki o kacie przestrzennym 2y. W pewnej odlegtosci R, od nadajnika promieniowa-
nie to wchodzi w obszar objety katem pola widzenia £,. Skutkiém tego do odbiornika
dociera promieniowanie rozproszone od czastek potozonych w odlegloéci Ry < R < 00.
Przy niewielkich katach Qy i 2, o wielkosci sygnatu odbitego decyduje wartos$¢ p(x).
Aby obliczy¢ moc odbierang przez odbiornik $wietlny zatozymy, ze moc nadajnika modu-
lowana jest z czestotliwoscia f,,. Wowczas Py, = Py, + PyCOS27f.

(Odbiornik

KNadajnik

I

Rys. 1. Zasada dzialania miernika zamglenia z wstecznym rozproszeniem

Zmienna skltadowa mocy opisa¢é mozna tez wzorem f’N = Pyeiont,  Korzystajac
ze wzoréw (1) i (2) mozna teraz obliczy¢ elementarng moc odbita od czastek rozpraszaja-
cych znajdujacych si¢ w odlegtosci R.

dP =S, % e R = 5, ___Eﬂg)dv e=PRi= —% ﬁg? Son(x, y, Rye 2%
.i(w t—ﬂ) .
AT a4 ) d8dr ®)

We wzorze (8)

Sy — jest polem przekroju réwnomiernej wiazki nadajnika w odlegtosci R od megoa

S, — powierzchnig czynng odbiorczego ukladu optycznego,
Py — jest amplituda mocy promieniowanej przez nadajnik, !
n(x, y, R) — funkcja okreslajaca wykorzystanie czutoéci fotodetektora przy odbiorze
elementarnych odbié¢ od o$wietlonych czastek znajdujacych si¢ w roznych miejscach

kata pola widzenia fotodetektora. Funkcja ta nazywana dalej wspolczynmklem
wykorzystania oméwiona zostanie w dalszej czgdci pracy. :

i
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Calkowita moc odbierang przez uktad odbiorczy przy zalozeniu Jjednorodnego obszaru
rozproszenia b # b(R), f(n) # F(R) uzyskuje sie wykonujagc sumowanie mocy elemen-
tarnych z catego obszaru. Zespolona posta¢ mocy odbieranej pomijajac eiont wiec:

& s . 2R
e bR

L J n(x, v, R)dSe " 7 dR, )
Ro s,

S jest tu wspolng powierzchnig o$wietlong przez nadajnik i znajdujaca sie¢ w polu widzenia

odbiornika. W ukladzie pokazanym na rys. 1 S,, = Sg. Jezeli uktad odbiorczy obserwuje

wszystkle elementy powierzchni S,, z jednakowa czuloicig to #(x, y, R) =11 wzér (9)

upraszcza si¢ do postaci:

0
P, = Pyf(@)S, f S W T (10)
0

Z roéwnania (10) wynika szereg wnioskéw dotyczacych dzialania miernikéw zamglenia
z wstecznym rozproszeniem. Jak wida¢ wystepuje oczywista whasciwosé, ze moc odbierana
jest proporcjonalna do mocy nadajnika P, i do powierzchni odbiorczego uktadu optycz-
nego S,. Widaé tez, ze moc odbierana nie zalezy od kata rozbieznosci wiazki nadajnika
2y pod warunkiem, ze cata w1qzka nadajnika miesci si¢ 'w kacie pola widzenia odbiornika.
W praktycznych ukladach nie stosuje si¢ jednak szerokich wigzek Qy i £2,. Wynika to
stad, ze katy pola widzenia 2, musza byé mate, ze wzgledu na koniecznosé ograniczenia
zaktocajacego strumienia tla. Sita rzeczy kat 2y musi byé wiec jeszcze mniejszy.

Innym wnioskiem wyplywajacym ze wzoru (10) jest to, ze moc odbierana zalezy za-
réwno od B(n), jak tez i od b. Aby to blizej przesledzi¢ nalezy zbadaé przebieg calki we
wzorze (10). Jak wida¢ jej warto$é zalezy od odlegtosci sondowania R, widzialnosci ¥,
oraz od parametréw detektora mgly takich jak czestotliwosé modulacji f,, i odlegltosé
poczatkowa R,.

Dla latwiejszej analizy stosujagc oznaczenie U = % oraz wprowadzajac wzér (4)
0

mozna napisac:

U ~7’824R0U o :
I'J\ o So f e " ——jzn—z—oUdU_P /3( )Eo_ﬁ (11)
.= ey s £ AR )

Obliczenia catki ﬁ’l we wzorze (11) mozna dokona¢ jedynie metodami przyblizonymi —
numerycznymi. Na rys. 2 i 3 przedstawiono wynik obliczenia caltki metoda Simpsona
przy pomocy komputera Sincler 2X Spectrum. Obliczenia dokonane zostaly przy zato-

zeniu niskiej czgstotliwgs’ci modulujacej, to znaczy 2x leo = 0. Calke |ﬁll przedstawiono

Jako funkcje granicy gérnej U = RA — 00 przy Ry = 2m (rys. 2) i przy R, = 20 m (rys. 3).
0

Na rysunkach tych widaé, jak poszczegdlne fragmenty przestrzeni wplywaja na sygnal
odbiorczy. O wielkosci tego sygnatu decyduje przede wszystkim zakres bliskich odleglosci
R < 10 Ry, (U < 10). Dla silniejszych mgiel (V, ~ 0,2 km) ustalenie si¢ sygnatu wyste-
puje blizej detektora.
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Z poréwnania rys. 21 3 widac tez, ze dla matych R, warto§¢ catki w niewielkim stopniu
zalezy od b, a wigc i od V,,. Natomiast przy R, = 20 m catka 1:"1 wyraznie zalezy juz od V.
Jednoczeénie jednak ze wzrostem R, maleje odbierana moc.

Ze wzoru (11) i rys. 3 wynika, Zze zmiana widzialnosci V, w granicach ¥, = (0,2+10) km
powoduje f(x) - |F\ | = 12,1-krotna zmiang odbieranego sygnatu. W niektorych pozycjach
literatury podaje si¢ [10] eksperymentalny wzor okreslajacy zmiang amplitudy odbieranego
sygnatu w postaci:

3
Pos Culi2 (12)

Wedlug wzoru (12), przy zatozonej wyzej zmianie widocznosci w granicach ¥, = (0,2+
10) km zmiana odbieranej mocy wynosi 13,6 i jest zblizona do wartoéci uzyskanej z wzoru
(11). Wptyw wyzszych czgstotliwosci modulacji na wielko$¢ odbieranego sygnatu uwidacz-

i l Vo= 10k
|5 =Tkm j::/
| = - 2km

Vi

S L
% L1 =05km

i %?’ﬂ—z:wu
e R
1 7 8 4 656 8 10 D

u =/?/Rg -

Rys. 2. Narastanie catki {ﬁd w mierniku zamglenia z rys. 1 przy Ro =2 m

7 R

L
== S gane
Lo — 2 T

~
N
. W1
NN
TN
SN

Rys. 3. Narastanie catki [I?x] w mierniku zamglenia z rys. 2 przy Ro = 20 m
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niaja rys. 4 i rys. 5. Pokazano na nich przebieg modutu catki lﬁll oraz jej fazg argﬁ f
w zaleznosci od stosunku odleglosci 2 R, do dtugosci fali przebiegu modulujacego 4.
Jak wida¢ zastosowanie wyzszych czestotliwosci modulacji zmniejsza amplitude odbie-
ranego sygnalu. Zmienia si¢ réwniez faza wypadkowego odbieranego sygnatu, przy czym
jezeli zmiany amplitudy zaleza od iloczyni f() [ﬁll , to zmiany fazy zalezg tylko od arg F 1
to jest od b,. Efekt ten bywa wykorzystywany w bardziej doktadnych optycznych rada-
rach — lidarach do wyznaczania zakresu widzialnosci ¥, [2, 8], w ktorych mierzone jest
przesunigcie fazowe odbieranego sygnatu.

4 200°

08 \ S

NG e ?

5 .
2 \‘ Argfq
P elsied

v l i
Cal

4 R o
02— a=305% ——10
",/ A70=2m
L L L (S | )
U 20 40 60 80 100
7’ —

Rys. 4. Wplyw czestotliwosci modulacji na modut i faze calki ﬁ1 przy Ro =2 m

-

45\ ' 600°

\\ ) i
04 / 400°

7l a=3605 " Argfy
7 Rp=20m

02 \<I 1| 2000

Y ‘\/,f\%
\42/'@ 2 \\
\
i, S 4] 2
0 200 400 600

glis—>

Rys. 5. Wplyw czestotliwoéci modulacji na modut i faze calki 1?1 przy Ro = 20 m



1214 K. Holejko Rozpr. Elektrot.

4. WYZNACZENIE MOCY ODBIERANEJ W PRAKTYCZNYM UKLADZIE
MIERNIKA ZAMGLENIA

Miernik zamglenia z rys. 1 obrazowal ogélna ide¢ ukiadu. Stosowany w praktyce
uktad blokowy miernika przedstawiony jest na rys. 6. W ukladzie tym na skutek matych
zazwyczaj $rednic diod' elektroluminescencyjnych. lub laserow potprzewodnikowych na-
dajnikéw uzyskuje si¢ z obiektywu srednicy D i powierzchni S prawie réwnolegta wigzke
promieniowania. Ukltad odbiorczy wyposazony jest w obiektyw odbiorczy o srednicy
zazwyczaj takiej samej D oraz w filtr chromatyczny tlumigcy promieniowanie stoneczne.

i

Dioda
{uminescencyjna
[ adbiornik < Fotodetettor == w2

Filtr

Rys. 6. Uktad blokowy miernika zamglenia

Do fotodetektora dociera promieniowanie tylko z tych czastek rozpraszajacych, ktére
o$wietlone sa wiazka réwnolegla i znajduja si¢ jednoczesnie w polu widzenia obiektywu od-
biorczego.

Sygnat odbierany przez fotofetektor wzmacniany jest dalej w odpowiednim wzmacniaczu
selektywnym lub homodynowym dajac na wyjéciu napigcie pomiarowe.

Do skalowania i stabilizacji miernika zamglenia stosowany jest tak zwany obieg
wewnetrzny zaznaczony na rys. 6 linig przerywana. Obieg ten polega na bezposrednim
odbiorze czesci wysylanego strumienia poprzez specjalny zwrotny uktad optyczny na
przyklad $wiattowdd, przy jednoczesnym odcieciu sygnatu pomiarowego odbitego z prze-
strzeni. W trakcie odbioru sygnalu wewnetrznego czuto$¢ odbiornika jest kontrolowana
i ustawiona odpowiednio do poziomu aktualnie promieniowane]j przez nadajnik mocy.
" Realizuje to uklad automatycznej regulacji wzmocnienia ARW wyposazony w pamigc.
Drzieki temu w czasie pomiaru sygnalu mgielnego przy rozwartym uktadzie ARW wska-
zanie detektora mgly nie zalezy od wahan promieniowanej mocy i zmian czutosci odbior-
nika.

Rozpatrzmy teraz moc sygnatu odbieranego w ukladzie z rys. 6. Moc ta réwniez mozna
opisa¢ za pomoca wzoru (9), nalezy jednak doktadniej okresli¢ powierzchnig Sy i Sw
oraz 5(xyR). Ze wzgledu na symetrig osiowa ukladu biorac r? = x2+y?* wystarczy roz-
patrywac n(r, R).

Jak wezeéniej wspomniano wigzka nadawcza jest w przyblizeniu wiazka réwnolegla.
Jej przekroj jest wiec wszedzie jednakowy, Sy = S,. Bardziej zlozone jest natomiast
okreélenie powierzchni wspoélnej S;, oraz wspblczynnika wykorzystania elementu tej
powierzchni n(r, R), zmieniajg si¢ one bowiem wraz z odlegtoscia R, co obrazuje rys. 7.

Rozpatrzmy przypadek, w ktérym w pewnej najmniejszej odleglosci R, wiazka nadaj-
nika érednicy D oswietla w catodci krazek objety katem pola widzenia obiektywu odbior-
czego £, o rozwartoici oo. Ma to miejsce gdy obraz krazka o §rednicy D znajdujacego
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"z =245 R
| 2
f g
A
' 55, 45k 7R,
8 | \ 0,2;5/?0 ArR) T~
I =57, 5|

Rys. 7. Przebieg promieni w ukladzie odbiorczym

si¢ w odlegtosci R, pokrywa sie catkowicie z otworem fotodetektora $rednicy czynnej d,.
Ze znanego wzoru soczewek dostaje sie

ol D% zlf(uf—-)zif. (13)
do

Zat6zmy teraz, ze fotodetektor o $rednicy czynnej d, ustawiony jest konstrukcyjnie w plasz-
czyznie z,. Oczywiécie wszystkie elementy obrazu krazka D oddzialywuja w jednakowy
sposob na fotodetektor skutkiem czego mozna powiedzied, ze w odlegtosci Ry:

1) powierzchnia Sy = Sy

2) rozklad czutosci jest réwnomierny to znaczy 7. (r,.Ry) ="1.
Inna sytuacja panuje w odlegtosci R = 0,5 R,. Tu przede wszystkim tylko czes¢ wiazki
nadawczej pokrywa sie z polem widzenia wiazki odbiorczej, a wiec Sy < S,, a ponadto
czastki znajdujacego si¢ w odlegtosci R = 0,5 R, odtwarzane sa teraz w plaszczyznie
obrazowej spetniajacej réwnanie

| 1 1 2f,
zo,:+T)j5R—0 :7, lub Zo,5 zf(1+r—o)

Odleglos¢ z,,5 jest oczywiscie wigksza od z,, skutkiem czego tylko czg$¢ zbieznej
wiazki odbiorczej obiektywu pada na powierzchni¢ czynng fotodetektora. Pozostala
czes¢ tej wiazki jest tracona. Sytuacje te obrazuje rys. 7, a zwlaszcza przekréj BB znaj-
dujacy si¢ na tym rysunku. Mozna wigc na podstawie rysunku powiedzieé, ze wspdlczyn-
nik wykorzystania elementarnej mocy wychodzacej z punktu 4 (r, R) jest réwny

nA) = e B =% (14

4

Sk — powierzchnia zakreskowanego wspolnego segmentu przecinajacych sig két
o srednicach dy i d,, i znajdujacych si¢ w odlegtosci /.

12 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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Wychodzac ze znanych wzoréw soczewek otrzymuje sie

R r(4d D d
Zo—do R, h=2Z " dy= ) = R=Ro). (1s)

Maksymalng warto$¢ 7(4) = 1 uzyskuje si¢ gdy cale koto srednicy d, wchodzi do kola.
érednicy do. Ma to miejsce gdy

_do - 4,
st Eme (o
Wartosci n(4) = 0 wystepuja dla stycznego potozenia kot to jest gdy
dy d,
b = een ;
3 t : (17

Wzory (16) i (17) pozwalaja okresli¢ granice zmian wspétczynnika 5(r, R) w kacie pola
widzenia obiektywu odbiorczego. Wstawiajac do tych wzordow wartoéci obliczone w (15)

: ; . 1 1 1 A, = : o
oraz stosujac wzor soczewkowy _Z_+f = — uzyskuje si¢ obszar zmian wartosci n(ry

S

w przedziale (0, 1) ograniczony promieniami r,, gdy 7(r;) = 01 rm gdy n(rm) = 1

! R
1. Przy R> Ry 1 U = -~
Ro

D(. R D
e 7(270‘1) =5 @U-D; () =0

‘ rm="§‘; 7](",,,)=0
2. Przy R < R, etrzymuje si¢ (18y

~2 ) =0

r, =

=2 QU=1) () = 1

Jak widaé z rys. 7 powierzchnia, S,, obejmuje punkty o réznym 5, 0 < n(r, R) < 1.

W tabl. 2 zebrane zostaly graniczne wartosci wspotczynnika wykorzystania powierzchni
fotodetektora (r, R) w réznych odleglosciach R. Pokazano réwniez wartosci maksymalne
wspotczynnika 7uax

dg
Nmax ("a R) = E

Ymax (7, B) =1 gdy d, < dy

Graniczne promienie ry, i r, oraz odpowiednie 7(rm, R) obliczono réwniez dla przypadku
ustawienia fotodetektora w plaszczyZnie ogniskowej z = f. Odpowiednie wzory maja
wowczas nastepujaca postac:

el el D
dP_ z (Z f)_ R ~ U’ h_f R >
At do;g,,__ =~D2—°(U+1) e —?—(U~l), gdy U > 1 (20
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Tablica 2

‘Granice obszar6w zmian wartoéci wspolczynnika wykorzystania 0 < 5(r, R) < 1 przy ogniskowaniu
detektora na obraz z = z, i nieskoriczono$é z = p i

\ R
T 0,25 Ry | 0,5 R | 0,75 R, Ry 1,5Ro | 2R, 2,5 Ry
Parametry \\
D D D 3
7z, 9(r:) = 0 e e — — D —D | 2D L
2 2 2 2 2 o
8 .-
~ 3
D D D D D 23
{ ¥m, 77(":) = Mmax 0 0 T 7 7 T T '8 k)
58
e e
1 =z
nn\ax 7 1 l 1 1 1 1
(r)=0 2 D 2 D 7 D D > D a D i D
Fz, nrz) = & o o 3 e A
8 4 8 4 2 4 LS
23
s 1) 0 0 0 0 ol N i A O
sy m) = Tmax — e sl 151
o M S 4 2 4 9 g
=)
= 5]
= B
Hmax 0,0625 0,25 0,562 1 1 21 1
oraz

Nmax = F r U? gdy d,, > d,

oz~ =.1 gdy d, < d,.

Zachowanie si¢ 7(r, R) wewnatrz granic r,, < r < r, obliczyé mozna wyznaczajac pole
powierzchni S, utworzonej przez segment powstaly z przecigcia si¢ dwu kot $rednic d,
id, i oddalonych o /. Obliczenia wykonane za pomoca znanych wzoréw geometrycznych
pokazuja, ze powierzchnia Sy, a wiec i zaleznosé 7n(r) zmieniajg si¢ prawie liniowo w zalez-
nosci od A, a wigc i od r(4). Na rys. 8 pokazano za pomoca punktéw przebieg wspél-
czynnika #(r, R) w odlegtosci R = 1,5 R,.

W dalszej czesci pracy przyjeta zostanie liniowa zmiana n(r, R) pomiedzy warto$ciami
granicznymi 0 i 1. Postgpowanie to jest usprawiedliwione zalozeniami uproszczajacymi
przyjetymi w niniejszej analizie. Nie uwzglednia si¢ bowiem tu aberacji obiektywéw, nie
uwzglednia si¢ listkéw bocznych w promieniowanej wigzce “oraz nieréwnomiernego
rozkladu mocy w wiazce, jak tez zaktada si¢ jednorodng czuto$é powierzchni czynnej
fotodetektora. Liniowe rozklady wspolczynnika #(r, R) dla odpowiednich przekrojéw
R = UR, pokazane sa na rys. 8 i na rys. 7.

Majac teraz rozklady wspélczynnika wykorzystania elementéw powierzchni n(r, R)
w calym zakresie zmian odleglosci R mozna obliczy¢ wystepujaca we wzorze (9) catke

f 7(r, R)dS = S,;. (1)
SW
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7 T
8 = =
gD aneis
a5 B Je ) TR
Hdz ==
44 -
=15
G2 -
TN\ |
0= A58 1
: =
i 3 Sk
Rys. ‘8. Rozklady wspolczynnika wykorzystania #(r, R) = 7
g

Powierzchnia skuteczna S, jest powierzchnia wspolng znajdujaca si¢ jednoczes$nie w wigzce
nadawczej i w polu widzenia obiektywu odbiorczego oraz uwzgledniajaca zmiang czutosci
fotodetektora obserwujacego kazdy z elementéw dS powierzchni S,,. Sposéb obliczania
calki (21) pokazany jest na rys. 9 gdzie wyobrazone sa dwa przekroje biegu promieni
z rys. 7 odpowiadajace odlegtosci R = 0,75 R, oraz R = 1,5 R,. Na rysunku zaznaczono
okragly przekrdj wiazki nadawczej Sy na tle zmian wspolczynnika 7(r, R) w kacie pola
widzenia obiektywu odbiorczego. Wspélny obszar to powierzchnia S,,.

Ostatecznie wiec dla miernika zamglenia z rys. 6 posiadajacego niskoczgstotliwosciowa

m

modulacje R > 1 napisaé mozna nastgpujace réwnanie:
0

—2bR

o]
P e
Po= b oS [
0

e~ 2bR

y(r, R)dsdR = ©Pyf(7) 5— S dR - (22)
J s

gdzie 7 okresla transmisje uktadow optycznych: obiektywow i filtru.

b)

R=075Ro R=15Rp
Ser=0463S Ser =07219S

Rys. 9. Sposob obliczania powierzchni skutecznej Ser = Sf nds

w
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Oznaczajac:
—2bRoU
}R— =U oraz C(U) = = i —‘S}%fll otrzymujemy
0
S Umax R
max
Paz Pt B@ [ COIAU Uy = S22, 23)

Ryax 0znacza odlegtosé, w ktérej wigzki nadaweza i odbiorcza rozchodza sie.

Przebieg funkcji C(U) w zaleznosci od U = Ri pokazano na rys. 10 na podstawie
0]

numerycznych obliczen #(r, R) dla réznych wartoéci widzialnosci Vea=021110 km

oraz dla R, = 51 = 3,75 m. Taka warto$¢ R, zostata wybrana ze wzgledu na parametry
(1]

eksperymentalnego modelu oméwionego w nastepnym punkcie. Jak wida¢ z przytoczo-

nych wykreséw funkcja C(U) wzrasta poczatkowo od zera przybierajac maksimum

w odlegtosci R,, a nastepnie szybko maleje ze wzgledu na wzrost odleglosci i ttumienia.

V,=10km; 075,
™,

T

A

0 NNtk 108,
b

\

-
f—
————

N

Vo=02km

&5
>
i Y
\

\0
AN
/i N\
N

/4.
/

~
F /
/

o
T —
~——

7 7 2
= /?//(‘g R

Rys. 10. Zachowanie si¢ funkcji c(U)

Nieco wigksze od jednosci maksymalne wartosci C(U) uzyskuje si¢ dla wigzek przeci-
najacych sig blizej detektora, na przyktad w odleglosci R = 0,75 R, (krzywa D). Poka-
zano réwniez przebieg C(U) przy przecinaniu si¢ wiazek w odleglosci R = 1,25 R,
(krzywa C).

Um
Na rys. 11 pokazano przebieg catki f C(U) dU wystepujacej we wzorze (23) dla
0

omoéwionych poprzednio przypadkéw. Jak widaé maksymalne wartosci catki uzyskuje sie
przy ogniskowaniu uktadu odbiorczego na odlegtosci R,. Przy tym ze wzgledu na krétki
zakres zmian R wplyw V, na warto$é catki jest niewielki.
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U= R//?g e
Umax Runax 2,6R
Rys. 11. Przebieg catki | C(U)AU, Unmax = =
0 Ro Ro
- do
A Fotodetektor w odlegtoéci z = Rq 5 =z V.= 1+10 km
B Fotodetektor w odlegtosci z = zo V,= 0,2 km
C Fotodetektor w odlegloéci z = 1,25 zo Vao=1km
D Fotodetektor w odlegtosci z = 0,75 zo Vo=1 km

E Fotodetektor w odlegtosci z = f

5. UKEAD EKSPERYMENTALNY

Sprawdzenie obliczenn dokonane zostato za pomoca uktadu eksperymentalnego wyko-
nanego wedlug zasady z rys. 6. Mial on nastgpujace parametry:
1. Obiektyw '

§rednica Dy = Dy = D = 72 mm

powierzchnia S, = S, = § = 4,07 10534m?

ogniskowa f = 130 mm

kat aperturowy D/f = 1:1,8

transmisja obiektywow wraz z filtrem 7 = 0,5
2. Fotodioda: $rednica czynna dy, = 2,5 mm

czulo$¢ 0,4 A/W.
3. Dioda nadawcza, moc calkowita 18 mW

moc kierowana do obiektywu Py = 1,2 mW.
4. Przecinanie si¢ wigzek Ry = 3,75 m, Rpax = 4 Ro.
Nalezy tu dodaé, ze zastosowana w uktadzie eksperymentalnym dioda elektroluminescen-
cyjna miata epoksydowy zalew ztacza, ktory znacznie znieksztalcat charakterystyke pro-
mieniowania. W rezultacie wiazka Sy oprécz gtéwnego rownoleglego listka miafa silne
listki boczne promieniowane pod katem okofo 4°.

Przebieg funkcji C(U) z rys. 10 sprawdzono przesuwajac przed obiektywami ptaska
powierzchnig rozpraszajaca (biata kalka techniczna) ustawiona prostopadle do osi obiek-
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tywu odbiorczego. Przebieg eksperymentu zaznaczony na rys. 10 punktami réznil sie
nieco od obliczonej charakterystyki ze wzgledu na wspomniane juz wezesnej listki boczne
promieniowania. Odbierana moc zgodnie ze wzorem (29) obliczona zostata nastepujaco:

4 4
_3 Pad

Ll 5 ﬂ(n)fC(U)dU = 12105 - 0,5 6071077 ﬂ(n)J C(U)dU
R, ) 3,75 £

4
Py = 0,651 10~%f(x) [ C(U)dU.
_ 0
Wartosci f(x) przyjeto zgodnie z tabl. 1 wg [11], przy czym wszystkie wartosci B(m)

obnizone zostaty odpowiednio do dtugosci fali A = 0,9 pm zgodnie ze wzorem (6).

4
Wartosci calki f C(U) dU przyjeto z wykresu rys. 11 krzywa 4 i B. Obliczony prze-
0

bieg mocy odbieranej w zaleznosci od V, pokazano na rys. 12. Punktami naniesiono
wartodci pomierzone we wrzesniu 1984 r. w Warszawie.

1000 :
i ]
500

200 —=°

100 B

10 \\
&
5 1]
N
2
y 1
Rys. 12. Moc sygnatu odbieranego w eksperymentalnym q gz 75 1 2 5km 10
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K. HOLEJKO

ESTIMATION OF THE SIGNAL LEVEL OF THE OPTOELECTRONIC FOG DETECTORS
WITH CONTINUOUS SUISOIDAL MODULATION

Summary

The paper offers a discussion of the possibility of fog detection, and estimation of, so called, standard
visibility by means of optoelectric lidars with continuous suisoidal modulation. In particular, discussed
are attenuation of optical power transmitted through foggy atmosphere and the backscatter of signal,
caused by fog particles. Then the range equation for an ideal fog detector with unlimited upper end of the
scanned space is derived. The influence of modulation frequency on the amplitude and the phase of the
received signal are considered for such detectors, together with the influence of the minimum distance Ry
in which the transmitted beam enters into the field of view of the optical receiver. The article contains
also calculations and measurements of the received backscattered power of the fog detector in a practical
arrangement where the optical transmitter and receiver have the same lens systems, situated in the proxi-
mity of one another, and where the transmitted and received beams meet at short distance, up to 15 m.

K. HOLEJKO

EVALUATION DE LA GRANDEUR DU SIGNAL DANS
LES VISIBILIMETRES OPTOELECTRONIQUES A ONDE CONTINUE

Résumé

L’article traite de la possibilité de décéler le brouillard et d’évaluer la visibilité a I'aide des radars
optoélectroniques, fonctionnant a 'onde continue. On s’est préoccupé surtout de I’affaiblissement de la
puissance optique transmise dans I’atmosphére brumeuse et de la grandeur dusignal optique rétrodiffusé
par les particules du brouillard. Dans I’article on a discuté aussi de la portée du visibilimetre idéal
A rétrodiffusion, dans lequel I’espace de réflexion s’étend vers I'infinité. On a examiné I’influence de la
fréquence de modulation sur ’amplitude et la phase du signal regu et I'influence de la plus petite distance
Ry, pour laquelle le faisceau émis par I’émetteur entre dans le cone de vue du récepteur lumineux.
On a présenté les calculs et les mesures de la puissance regue dans le systéme pratique du visibilimétre,
dont I’émetteur et le récepteur lumineux sont munis des mémes objectifs, rangés I'un a coté de I’autre,
et dans lequel les faisceaux émetteurs et récepteurs se croisent a une petite distance de moins de 15
meétres.
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K. HOLEJKO

ABSCHATZUNG DER SIGNALGROBE
BEI OPTOELEKTRONISCHEN VERNEBELUNGSMESSERN
MIT KONTINUIERLICHER WELLE

Zusammenfassung

Im Artikel befaBt man sich mit Erwidgungen iiber die Méglichkeit der Nachweisung sowie der Ab-
schitzung des sog. Sichtbarkeitsbereiches mittels eines optoelektronischen, auf der Grundlage einer konti-
nuierlichen Welle arbeitenden Radars. Insbesondere wurden die Déimpfung der iibertragenen optischen
Leistung in vernebelter Atmosphire erwogen sowie GroBe des optischen von Nebelteilchen riickzerstreu-
ten Signals erortert. Es wurden Gleichungen beziiglich des Bereiches des idealen Vernebelungsmessers
mit Riickzerstreuung diskutiert, fiir den angenommen wird, daB sich der Riickspiegelungsbereich ins Unend-
liche erstreckt. Im weiteren wurden EinfluB der Modulationsfrequenz auf die Amplitude und Phase des
empfangenen Signals sowie EinfluB der kleinsten Entfernung R, erwogen, bei der das Senderbiindel in den
Winkel des Sichtfeldes eines Lichtempfangers eindringt. Im weiteren wurden Berechnungen und Bemessun-
gen der empfangenen Leistung in praktischer Anordnung eines Vernebelungsmessers dargestellt, worin
Sender und Lichtempfinger mit einheitlichen, nebeneinander aufgestellten Objektiven ausgestattet worden
sind, und bei denen sich Sende — und Empfangsbiindel in kleiner Entfernung voneinander bis 15 m kreuzen.

K. XOJIEMKO

- OIIPENEJIEHHME BEJIMYUMHLI CUTHAJIA B OIITOSJIEKTPOHHBIX U3MEPUTEJISIX
SATYMAHUBAHVA PABOTAIONIVX IIPU HEIIPEPBLIBHOM U3JIYYEHUU

Pesmome

PaccMOTpeHBI BOSMOYKHOCTH OGHADYIYKHBAHUS TyMaHa U OIpPEJeJIeHHe TaK HAasbIBAEMOTO AMAIA30HA
BUUMOCTH NP TIOMOIIM OITOSIEKTPOHHBIX PafapoB C HENpPEPLIBHLIM u3JIy4YeHueM. B wactHOCTH pac-
CMOTPEHO 3aTyXaHHE OITHYECKOH MOLIHOCTH B 3aTyMaHEHHOMH aTMocdepe, a TOXKE OTPAXKEHHOIo Yac-
THIKAMH TYMaHa PACCEAHHOI0 ONTHIECKH CHrHama. ITpomicKyTrpoBano YPaBHEHHE JAIBHOCTH HEHCTBOBO
AACANBHOTO H3MCPHUTEIIS 3aTYMAHEHUsA C OOPATHBIM PACCESTHHEM B KOTOPOM IIPOCTPAHCTBO PACCEAHHA
PacTAUBACTCA O OecKoHeuHoCTH. B Takmx usmepuresax PacCMOTPEHO BJIMAHME YACTOTHI MOIYJIALIMH
Ha aMIUIUTYAy ¥ (asy IPHHUMAEMOTO CHTHAJA & TAIOKE BIIMAHHE HAHMCHDIIErO paccrosHus Ry IIpH Ko-
TOPOM Il€pe/laBaeMbllii IyUeK BXOMUT B yrOJ MOJA 3PEHHUS ONTHUECKOrO npuemHHKa. IlepemcTaBieHbr
TAIOKE PACUCTBI M HMSMEPCHHs NPHHMMAEMON MOIHOCTH B NPaKTHUECKOM HU3MepHUTeNle 3aTyMaHEHHS,
B KOTOPOM ONTHYECKHH NEPEJATUHK M MPHEMHUK COMEPIKAT “ONHHAKOBDIE OGHEKTHBLI YCTaHOBIICHHBIE
G1u3KO APYT K APYTY, U B KOTOPBIX HEpEeNAIOMIMIT IIyUeK YXOJUT U3 IIOJIA 3PEHHs IPUEMHIKA B HeGOI b~
IIUX PACCTOSTHUAX.
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A method of analysis of a single-server system
with non-preemptive priorities and feedback
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The paper presents a fast algorithm for calculation of mean waiting time in a single-queue
system with priorities and feedback. The system is fed by a Poisson source generating external
events of different types, each type having its own arrival rate. An event requires the system
to serve a task sequence. Tasks, each one characterized by a non-preemptive priority and an
arbitrary service time distribution (represented by its two first moments), are executed accor-
ding to their positions in the sequence. Within each priority, the FIFO discipline is assumed.

1. INTRODUCTION

In modern telecommunication SPC switching equipment a control system may have
a single processor or multiprocessor organization. In such systems, a processor (or pro-
cessors) serves task sequences in response to external events. Each task in a sequence may
have different priority assigned to it. In order to model such system we have to consider
queueing systems with priorities and feedback.

As regards multiprocessor systems mentioned above, the analysis of corresponding
queueing networks is very complex and no general method has been developed to cope
with this issue, so far. The existing approximate methods only apply to some specific
cases of the general problem (see e.g. [1], [2], [3]). We can therefore consider analysing
processors in separation (assuming independence between them) to be the most sensible
approach to the analysis of general multiprocessor systems, especially when dealing with
a large number of processors (in this case, one can well assume independence between
processors). Thus, we see that tools for efficient performance evaluation of one-processor
systems with priorities and feedback are of special interest. ,

Single-task sequence with preemptive priority and multi-task sequences with non-
preemptive priorities were considered for the case of one-server system and general serivice
time distributions (represented by their first two moments) in [4] and [5], respectively.
A generalization of these was studied recently in [6] where the author considers both
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preemptive repeat with resampling and non-preemptive priorities, but the necessity of
knowing the whole service time distribution for each task seems to be the reason for some
practical limitations of the presented method.

In this paper, we consider a single processor system case ngen Poissonian arrivals
of external events and arbitrary non-preemptive priorities assigned to particular tasks.
We propose a method for calculation of mean waiting times of task which is conceptually
simple and easy to implement. The final results take form of a set of linear equations well
suited for standard numerical methods. In section 2, the considered model is introduced
in detail. Section 3 presents some fundamental relations. In section 4, we present a nume-
rical algorithm which is the basis for efficient calculation of the mean waiting times and
other performance measures.

2. DESCRIPTION OF THE MODEL

The considered model is a single server system in which:

— task sequences of each type (i.e. the first tasks of sequences arrive according
to a Poisson process;
— each task is characterized by the following parameters: a position in the sequence,
a non-preemptive priority assigned to it and service time distribution which is represented
by its first two moments;

— tasks of a sequence are executed one after another in accordance to their positions
in the sequence; -

— the queueing discipline for tasks of the same priority is first-in-first-out.
The system description is completed by the following set of parameters:

NS — number of task sequences;

T; — number of tasks in the sequence i, i = 1, ..., NS;

P — number of non-preemptive priorities; a priority is indexed by the subscript p,

p =1,..., P;1is the highest priority, P is the lowest one;

Mi) — arrival rate of sequence 7;

h(i, j) — mean service time of task (i,j); i =1,...,NS, j=1,..., T; (the term (i, )

denotes task j in sequence i);

h,(i,j) — mean residual service time of task (i,);

p(i, j) — non-preemptive priority assigned to the task (i,/); p(i,j) =1,

The above set of parameters constitutes input data for the system analysis.

Our goal is to obtain exact value of the mean waiting time of each task (i, j)) — W(i, j),
1=l R NS =Rl s i

3. FUNDAMENTAL RELATIONS

In this section, some fundamental relations in the considered system will be ana-
lysed. '

Applying the same methodology as in [7], we can derive the following expression
for the mean waiting time of task (7,j) — W(,j):
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WG, ) = Wol, D+ D NG, jsk, mb*(k, m), 0)
(e, my:plic,m) = p(i, i) :
where:
Wo(i,j) —is the mean time between the activation moment® of task (i,;) and the
first moment in which the system only contains tasks with p > p(i, j);

h*(k, m) = h(k, m)+h(k, m), where hk, m) is the mean time between the moment in
which the service of task (k, m) has been completed and the first moment in which
the system does not contain tasks with p < p(i, j);

N(i,j; k, m) —is the mean number of tasks (k, m) with priority p(k, m) = p(i, j)
in the queue at the activation moment of task (i, j) (for j = 1, after residual service time
of the task being in service at the activation moment of task (i, 1)).

In the light of the above definitions, the expression (1) is intuitively obvious. Now,
we will present the expressions for Wy(i, j), h*(k, m) and N(i, j; k, m).

3.1. CALCULATION OF W,(i,J)
According to the definition of W, (i, ), we obtain the following expression:
d Wo+D(@, D+ W,(i, 1) o@,1) forj=1,
Wo(l,j)=l N A ey ), 2
\D(i, j)+ Wo(i, /) - o(i, /) for j > 1,
where: .
W, — is the mean residual service time of the task being in service at the moment of
external arrival?® :

NS Ty

W, = Z Zg(k, m)- h(k,m); o(k, m) = Ak)- h(k, m). , 3)
f=1m=1
D(i, j) — is the mean total service time of the following tasks:
1° tasks with priority lower than p(i, ) present in the queue at the activation moment
of task (i,/) (for j = 1, after residual service time of the task in service at the acti-
vation moment of task (i, 1));
all ,,new” tasks which are served before a task with p =p(i,j); ,,mnew” tasks are acti-
vated, possibly indirectly (sequentially)g by tasks from p. 1°;

[¢]

niy
DG,j)= D NGk m)- D hk, ), @
(k, my:p(k, m) < p(i, j) I=m
where:

L(p(k, n+1) > p@i, )V (+1) > T,)]
AVL=m,....nplk, 1) < p(i, DI};

' The activation moment of task (i, /) is the moment in which the service of task (i, j—1) has been
completed. The activation moment of task (i, 1) is the arrival moment of sequence i. We say that the task
(i,j—1) activates task (i,j).

P h(k,m) = E[X?(k, m)l/QE[X(k, m)]), where X(k, m) is a random variable defining the service
time of task (i,/).

= n)
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o(i,j) —is the utilization factor of the server due to those tasks which are in corre-
sponding sequences before the first task with priority p < p(i,j):

k1

NS nyj
o(i,)) = ) AR piiy D, bk, D), (5)
k=1 =1

where:
1 - for'plk, 1) < p@.j);
Uer@ D =10 otherwise.

3.2. CALCULATION OF h*(k, m)

According to the definitions of A*(k, m), we obtain the following expression:
i
Wk, m) = Z hik, )+h*(k, m)- o(k, m), (6)
I=m

where o(k, m) is given by (5).

3.3. CALCULATION OF N(isj; k, n)

The N(i, j; k, m) occuring in (1) and (4) are not given explicitly. In order to obtain them,
we create a recursive algorithm. It is derived from the viewpoint of task (i,/), for each
sequence separately. For sequence k(k =1, ..., NS), and for priority p we introduce
the AP being a Tj x T matrix and the Bf — a T, — dimensional row vector with the ele-
ments dependent on the p and the priorities of tasks (k, m), m = 1, ..., T;.. The precise
definitions of the matrix A2 and the vector Bf are given in Appendix A.

The algorithm determines the N(i,j; k, m) as a function of mean waiting times of
tasks with priorities lower than or equal to p(k, m) and the input data. So, if we use these
expressions in (1) and (4) we obtain a linear equation for W(i, j). Let us define N(i, j; k) —
a T, — dimensional row vector with the elements N(i,j; k,m), m =1, ..., Ty.

The algorithm is as follows:

step 1
On the basis of Little’s formula and the previous definitions of N(i, j; k, m), we obtain
Wi(k; m)- Ak for p(k, m) = p(i,
Bty Liden 1) = {Wzk, m; lik;+@(k, m—1) othelr)\fvise,) S )
where:
olk, m) = A(k)- h(k, m), o(k,0) = 0.
step 2

In this step, we determine N(i, 2; k) on the basis of N(i, 1; k) (including the informa-
tion about the “average” system state seen by task (7, 1) at its activation moment) and
the average number of type k sequences which have arrived during the waiting and the
service time of the task (i, 1). The relation is as follows:

NG, 2; k, m)+o(k,m—1)  for p(k, m) = p(i, 1)

NG, 2;k,m) = {]\7(1’, 2: k., m) otherwise, ®
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where:

N(i,2; k) = NG, 1; k) - A2GD + AW, 1) - BP& Y+
+}'(k)h(19 1) g [l: Oa o275 3 O]IXTk
The expression (8) is due to the fact that if a task (k, m—1) is in serice at the activation
moment of task (i, 1) (it occurs with the probability o(k, m—1)) and p(k, m) = p(i,J)
then the task (k, m) will be executed after the task (4, 1).
step 5, s=3,...,j
For steps 37 j we only take relation (9) into account, i.e.:
N(i, s; k) = N(i, s—1; k) - AE@s=D 4+ 2(K)W(i, s—1)- BP®s =D+
+A(k)h@, s—1)[1,0, ..., 0l xr,-

®

(10)

4. THE ALGORITHM FOR CALCULATION W(,j)

In this section, we show the final algorithm for calculation of the mean waiting time
wa,jpGi=1,...,NS;j=1,..T).

4.1. GENERAL REMARKS CONCERNING THE ORDER OF CALCULATION OF W(z )

In the considered system, as in systems with non-preemptive priorities, the mean wai-
ting times of tasks with priority p do not depend on the mean waiting times of tasks with
priority lower than p. It is thus natural to perform calculation of mean waiting times
beginning from the highest priority tasks. In the next step, we calculate the mean waiting
times for tasks with priority p = 2; and so on.

‘As a consequence, we have to solve P sets of linear equations.

4.2, CALCULATION OF COEFFICIENTS FOR LINEAR EQUATIONS

Using (1)< (10), we obtain the following equation for W(i, j):
Wi, ) =aG D+ D Gk, mWk,m), )

(e, my:p(k, m) = p(i, j)
where «(i, j) and B(i, j; k, m) are calculated from the input data and the mean waltmg
times of tasks with priority lower than p(i, ).
The values of the «(i, ;) and B(i,j; k, m) are calculated on the basis of the recursive
algorithm from section 3 and (3), (5), (6).
(i, j): y
We calculate the «(i,j) as follows: :
1. on the basis of the input data, we obtain the values of W, o(i,/), h*(k, m) from
3), (5), (6), respectively; i
2. we use the recursive algorithm from the previous section putting W(a, b) = 0 each
time when p(a, b) > p(i, /). Thus, we obtain a Tj — dimensional row vector, say L(i, j; k),
with the elements L(i, j; k, m);
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3. «(i,j) are calculated from the following formula:

nkm
3 Ak, )
a(ij) = Z LG 3 e, m) A O )t
(k,my:p(k, m) < p(i, ) a(i,J) 0( 1) (12)

+ 2 L(@i,j; k, m)h*(k, m),

(k, m):p(k,m) = p(i, j)
where:

. 1, for j=1
s o= {0, for j#1.
B, j; k, m) ,

In order to calculate the (i, J; k, m), we use the algorithm from section 3 assuming
that:

— VY(a, b):(a,b) # (k,m) Wi(a,b)=0;

— W(k,m) =1;

— VY(a, b) h(a,b) = 0.

In this way we obtain a T,-dimensional row vector, say G(i, j; k), with the elements
G(i, j; k, m). The values of § (i, j; k, m) are calculated from the following formula:

B, js ko m) = D G j; k. m) - h*(k, m). (13)

(k, n) : p(kyn) = p(i,J) = p (k,m)

4.3. SOME REMARKS ON THE REDUCTION OF THE NUMBER OF LINEAR EQUATIONS

According to the above algorithm, we have to solve a set of linear equations for each
priority p(p = 1, ..., P); the number of these equations is equal to the total number
of different tasks with priority p executed in the system. However, in many cases there
is a possibility to reduce the number of equations if necessary. This notice is originally due
to Villen [5] who has proved that for given priority p it is enough to solve a set of equa-
tions with the number of unknowns equal to the number of tasks being before the first
task with priority lower than p in the sequence in which this number is greatest. Unfor-
tunately, this reduction is obtained at the sacrifice of more complexity of the algorithm.

Taking the complexity of the algorithm into account, we distinguish two kinds of
reduction: the partial reduction and the total one (the Villen’s result). Applying the first
of them for the priority level p, we obtain the number of equations equal to the sum over
all sequences of the number of tasks with priority p being in corresponding sequences
before the first task with priority lower than p. What is important, the partial reduction
leads to a slightly more complex algorithm in comparison with the original one. On the
other hand, the total reduction (the Villen’s result) demands introduction additional
unknowns and, as a consequence, the final algorithm is much more complex. Both the
partial and the total reduction are described briefly in Appendix B.
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5. CONCLUSIONS

The presented method gives as the possibility of exact calculating mean waiting times
of tasks in a single-processor system with priorities and feedback. The interesting para-
meters are obtained from a set of linear equations. Methods of reduction of the number
of equations were shown in section 4.3 and in Appendix B. Generally, these methods
enable us to calculate mean waiting times of tasks without numerical problems even for
complex systems. Due to general assumptions of the considered model, it may be.useful
for many practical cases.

APPENDIX A

AR is a Ty x T, matrix with the elements a? (i, j) For a given pair (i,/), af(i, ) may
take the value 0 or 1 according to the following definition:
i=j if pk,i)>p,
i>j if pk,)<p (Vli<I<jpk,I) <p)
A p(k,j) = p,

1. - for

ag (i, J) + (A1)
0 else.

a¢(i,j) = 1if a task (k, i) (which is already waiting when a task with priority p is acti-
vated) will be a task (k,j) when the priority p task is taken into the service; otherwise
ag(i,j) = 0. Note that the value 1 may appear in at most one position of the i-th row
of the matrix A. Moreover, if for an arbitrary pair (i, DG=1,....Tg l=1:.,Te
we have af(i,]) = 1 then af(i+1),n) = 0 for each n such that 1 <n < /. Thus, if all
elements of the i-th row of the matrix 4F are zeros than for any / satysfying the condition
i <1< T, all elements of the /-th row of this matrix are zeros, too. Above conclusion
is also valid for any matrix of the form:

T[] ap = ap:-ap-- .- aps
=1 )
being the product of n matrices Apy 1=1,2,:...,n.

Example

As an example, we consider the sequence from Fig. 1
1211 23— priorities
12345 6— consecutive tasks
Fig. 1. The sample sequence

p=1 p=2 p=3
ALyl 2:1°1 28 4% 1903 A 121123
1ffo10000 1fflo1000 0] iffJlooooo1
20010000 2000001 0 2000000 1
3000100 300001 0 300000 1
4400001 0 400001 0 4100000 1
50000010 5100000 1 5000001
64000001 6l00000 1 600000 0]

13 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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B is a T, — dimensional row vector with the elements bP(i). For given i, the value
of the bP(i) is determined as follows:

o=t T Nis1 it (YEL<I<ipk,D<p)Apk.D)>p, (A2
0 else.

br(i) = 1 if a task (k, 1) (which is activated when a task with priority p is already wai-
ting) will be a task (k, /) when the priority p task is taken into the service; otherwise
bE(i) = 0.
Note that if the vector Bf°- ]_[ AP' has zeros in all positions than the row vector
=1
n+s

Bpo- [] Ay s = 1, ..., has zeros in all positions, too.
=1 ;

Example

As an example, we consider the sequence from Fig. 1
—forp=1,B'=[100000]
— forp=2,B2=[010000]
—forp=3,B*=[000001]

APPENDIX B

REDUCTION OF THE NUMBER OF LINEAR EQUATIONS

Partial reduction .

The partial reduction results from the algorithm straightforwardly. Let us consider
two sequences i and k (i, k = 1, ..., NS) and two neighbuiring tasks of sequence i, (i, s — 1)
and (i,s), s =2, ..., T;, such that p(i,s—1) > p(i, s). Taking the form of expressions
(1), (7)+ (10) and the properties of the matrix Ap@s=1 and the vector Bf-*~! into account
we can state that the W(i,j) does not depend on the values of N(i,s—1; k; m) and
W(i,s—1). Following this argumentation, we see that for each task (i, /) such that
1> s, p@i,1) < p(i, s—1), the value of W(i, ) depends on the input data and may depend
on the values of W(,s), W(,s+1), ..., W(i,s+I-1). So, we are able to calculate
mean waiting times of all tasks with priority higher than p(i, s—1) being in sequence
i after the task (i, s—1) by using a recursive scheme instead of solving a set of linear
equations. What is important, this recursive scheme depends only on the task ordering
in sequence i (not on tasks priorities).

These give us the possibility of calculating mean waiting times for tasks which are in
corresponding sequences after at least one task with lower priority.

The mean waiting times of the rest of the tasks in the system are calculated by using
the algorithm from section 4.2.
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Total reduction

The total reduction refers to these tasks in the system of which mean waiting times
can not be evaluated by the recursive scheme occuring in the partial reduction. It is done
for each priority separately, beginning from the highest priority level.

For a given priority p, let us assume that we have calculated both the mean waiting
times of tasks with priority higher than p and the mean waiting times of tasks with priority
p obtainable from the partial reduction.

Let us denote:

L(k, p) — the number of tasks with priority p being in sequence k before the first

task with priority lower than p;

L(p) == mixL(k, p);

(k, l, p) — the I-th task with priority p in sequence k (generally, / is not the position
- of this task in the k-th sequence).
Using (11), we obtain, after some algebra, the following:
-1 NS
Wik, 1,p) = alk, 1, )+ XU, p)+ Y Wk, i,p) Y o*(m, I~i, p), (Bl)
i=1 m=1
where:
a(k, 1, p) — is a constant obtained from expression (11) by using the input data and mean
waiting times already calculated (i.e. for tasks with priority higher than p and
those tasks with priority p which the partial reduction concerns to);

Am)h*(m,n,p) for 1< n< L(m, p)
0*(m7nap) == 0

otherwise;
NS L(ksp)
X(hp) = D N Wik,n,p)- ok, I+n—1, p). (B2)
k=1n=1

The set X(I,p), I =1, ..., L(p), constitutes the set of new unknows. We can prove that:

NS Lk, 1)) Lk, p) NS
g 'S
XUp) = 3 D alk,,))Clhk, I+n—1,p)+ Y X0, p) X Clk, 14n—1,p), (B3)
k=1 n>1 n=1 k=1
where:
L(k,p) NS
sl \y Ly AP
C(k:nsp) R Q*(k,n:p)+ 2 C(ka n+r>p)gg (l’ rap)a (B4)

r=1 i=1

with:.C(k, n,p) =.0 for n > Lk, p).
We see that the total reduction is much more complex in comparison with the partial
reduction. ) ’ ;
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W. BURAKOWSKI, D. BURSZTYNOWSKI

ANALIZA POJEDYNCZEGO SYSTEMU OBSLUGI
Z UWZGLEDNIENIEM PRIORYTETOW I SPRZEZEN ZWROTNYCH

Streszczenie

W artykule rozwaza sie system obshugi z pojedynczym urzadzeniem obstugujacym w warunkach
strumienia zgtoszen typu Poissona, w ktorym to systemie obstuga jednego zgloszenia wymaga (w 0g0l-
nym przypadku) wykonania szeregu zadafi. Zgloszenia moga by¢ réznych typow. Obstuga' zgtoszenia
danego typu powoduje wykonanie $cisle zdefiniowanej sekwencji zadan. Kazde zadanie scharakteryzowane
jest przez przydzielony temu zadaniu priorytet (nieprzerywajacy), kolejnos¢ wykonania oraz rozkiad
czasu obstugi. Przedstawiona w artykule metoda umozliwia obliczenie $rednich czaséw oczekiwania
poszezegdlnych zadan wykonywanych w systemie.

W. BURAKOWSKI, D. BURSZTYNOWSKI

ANALYSE DU SYSTEME SIMPLE DE SERVICE TENANT
COMPTE DES PRIORITES ET DES REBOUCLAGE

Résumé

Dans article on traite le systéme de service avec un simple dispositif travaillant dans les conditions
d’un flux d’appels du type de Poisson. Dans ce systéme le service d’un seul appel exige (généralement)
Pexécution d’une suite de tiches. Les appels peuvent étre de différents types. Chaque appel d’un type
donné exige I’exécution d’une séquence de fonctions étroitement déterminées. Chaque tache est cara-
ctérisée par une priorité (ininterrompue) lui attribuée, un ordere d’exécution et I’horaire dess ervices.
La méthode présentée dans I'article permet de calculer les temps moyens d’attente pour les tiches parti-
culiéres, exécutées selon le systéme.

W. BURAKOWSKI, D. BURSZTYNOWSKI

ANALYSE EINES EINZELNEN BEDIENUNGSSYSTEMS
UNTER BERUCKSICHTIGUNG VON PRIORITATEN UND RUCKKOPPLUNGEN

Zusammenfassung

Im Artikel wird ein Bedienungssystem mit einer einzelnen Bedienungsvorrichtung bei einem Strom
von Piosson-Anrufen erwogen, wobei bei diesem System die Bedienung eines Teilnehmeranrufs (im all-
gemeinen Fall) die Ausfithrung einer Reihe von Aufgaben erfordert. Die Typen der Anrufe konnen ver-
schiedenartig sein. Die Bedienung der Anrufe des gegebenen Typs verursacht die Ausfiihrung einer genau
definiertemr Aufgabensequenz. Jede Aufgabe wird durch eine dieser Aufgabe zugeordnete (ununterbro-
chene) Prioritit, Ausfiihrungsfolge sowie Zeitverteilung der Bedienung charakterisiert. Die im Artikel
geschilderte Methode ermdglicht die Berechnung der mittleren Wartezeiten bei den einzelnen im System
ausgefiihrten Aufgaben.
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B. BYPAKOBCKMH, II. BYPIITHIHOBCKU

AHAJIM3 EJVHMYHOW CUCTEMBI MACCOBOT'O OBCIIYKHUBAHIS
C YVUETOM IIPMOPHUTETOB M OBPATHLIX CBSI3EN

Pesome

Paccmorpena cucrema MaccoBOTO OOCHYYKMBAHMA C €JUHAYHBIM OOCIYKHBAIOIHM YCTPOICTBOM
PaboTaIOLIMM B YCIIOBHAX IIOTOKA BBISOBOB Tuna IlyaccoHa, B KOTOpOil 0GCIy»KUBAHKE OJHOTO BHI3OBA
Tpebyer (B o0IemM ciiyuae) MCHONHEHUA DsAfA 3a[aHUi. BBI3OBBI MOTYT OBITH PA3JIMUHBIX THUIOB. O0-
CIIY)KUBAHME BbBI30BA JAHHOTO THIIA COCTOMT B HCIOJIHEHHH TOYHO alpeeeHHOH I0CIIeq0BATEIBHOCTH
oTAeNEHbIX samanuit. Kaykmoe samanue XapaKkTepu3yeTCsi NPUSHAHHBIM €My HENPEPLIBAIONHM TIPHOPH-
TETOM, MOPSIKOM WCHOJIHEHHS U PACIPENETEeHHEM BPEMEHU UCHOJHEHUs. IIpeICTaBICHHBI METOJT
TIO3BOJIFIET PACUMTATh CPEJTHEE BPEMA OYKIJIAHUS OT/AEIbHBIX 3aJaHHH HCIIOIHAEMbIX B CHCTEME.
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Prawdopodobienstwo bledu elementowego oraz wiasciwosci
ttumienia bledéw dla transmisji binarnej w kanale
radiokomunikacyjnym z wolnymi zanikami Rice’a i addytywnym
szumem gaussowskim

KRYSTYNA NOGA (GDYNIA)
Instytut Automatyki Okretowej Wyzszej Szkoly Morskief

Otrzymano 1985.09.27

Sygnat podczas transmisji w kanale radiowym podlega losowym zmianom. W kanale
tym wystepuja zaklocenia addytywne, reprezentowane przez stacjonarny gaussowski proces
oraz zaklocenia multiplikatywne zwane potocznie zanikami, ktére powoduja losowe zmiany
obwiedni sygnatu. W pracy do opisu obwiedni sygnatu, przyjeto rozkiad Rice’a. Rozklad
ten wykorzystano do oceny jakosci transmisji binarnej w kanale z wolnymi zanikami. Przedsta-
wiono doktadne wzory analityczne umozliwiajace obliczenie dynamicznego prawdopodobien-
stwa bledu elementowego dla odbioru koherentnego i niekoherentnego. Ponadto przedsta-
wiono rozktady charakteryzujace proces grupowania sie bledow w serie. Uzyskane wyniki zilu-
strowano graficznie.

o .
W cyfrowych systemach radiokomunikacyjnych przesylanie sygnatéw odbywa sie

w obecnosci przypadkowych zaktdcern addytywnych i multiplikatywnych. Najczesciej
Jjako model zaktécenr addytywnych, bedacych szumem, przyjmuje sie stacjonarny proces
o gaussowsklm (normalnym) rozktadzie wartosci chwilowej i zerowej wartosci $redniej.
Zalozenie to jest stuszne, ze wzgledu na normalizacje szumu po przejsciu przez filtr wasko-
pasmowy stanowiacy czes¢ przeddetekcyjng odbiornika [15]. W artykule tym ponadto
przyjeto, ze zakl6cenia multiplikatywne reprezentowane sa przez wolnozmienne nieselek-
tywne zaniki Rice’a. Jest to jeden z dwuparametrowych rozkladéw obwiedni sygnatu
pozwalajacy opisa¢ warunki propagacji w kanale radiowym doktadniej niz prostszy

powszechnie stosowany jednoparametrowy rozktad Rayleigha. Mozliwosci zastosowania
" rozkladu Rice’a przedstawiono w pracy [7]. W systemach cyfrowych jedna z miar jakosci
transmisji jest prawdopodobieristwo bledu elementowego. Dla kanalu bez zanikéw (edy .
sygnat uzyteczny réwny jest nadanemu), z addytywnym szumem gaussowskim, statyczne
prawdopodobieristwo bledu elementowego, oznaczone jako P(p), zostalo okreslone [12]
dla podstawowych rodzajéw modulacji i detekcji; dla odbioru niekoherentnego sygnaléw
z kluczowaniem czestotliwosci (ang.: NCFSK, noncoherent frequency shift keying), 16i-
nicowo-koherentnego odbioru sygnaléw z kluczowaniem fazy (ang.: DPSK, differentially
coherent phase shift keying), koherentnego odbioru sygnaléw z kluczowaniem czesto-
tliwosci (ang.: CFSK, coherent frequency shift keying) oraz koherentnego odbioru syg-
natéw z kluczowaniem fazy (ang.: CPSK, coherent phase shift keying)
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1
=_—e¢ %= dla NCFSK
Ps(@) 3 e s & 1/2 a C (1)
co=1 dla DPSK
Py(o) = -:1[ erfc(Yop); @ = 1/2 dla CFSK @

;=1 dla CPSK

gdzie p jest chwilowym stosunkiem mocy sygnalu uzytecznego do ‘s'redniej mocy szumu
normalnego, za$

erfc(y) & *‘ng exp(—1?)dt
Vs

Wyrazenia (1) i (2) zostaly w pracy [8] uogdlnione i przedstawione jako
b—1 —agp

1 P
Py0) = s (a0) 2 e ? - Wiy b (a0) =
21°(b) . S5 T
3 3)
1 b, — Qf —apt b—1
g a al dt
2TG) (ap)’e J e (1+41)
gdzie: I'(b) jest funkcja gamma [11]
@) < [ e-tedt (.1)
0
W, .(2) jest funkcja Whittakera [11]
- e
u+1/2,—z/2
Wa’u(z) i._.f 2 € e——zttu—/l—1/2(1+t)u+l—1/2dt : (32)

T—2+1/2) 4

aib sg wspolczynnikami zaleznymi od rodzaju modulacji i detekcji: @ = b = 1/2dla CFSK;
a=1,b=1/2dla CPSK; a=1/2, b =1 dla NCFSK a = b = 1 dla DPSK.

Dla kanatu z zanikami odpowiednia miara jakoéci transmisji jest dynamiczne prawdo-
podobienstwo bledu elementowego okreslone zaleznoscia

0

Poloo) = | Py(0)p(0)de (4)
0

gdzie p,(o) jest gestoscia prawdopodobiefistwa zmiennej losowej p reprezentujacej o
natomiast

00 = E(o) .
Niech sygnal uzyteczny s(¢) w kanale z zanikami Ricea jest suma dominujacego zdeter- -
minowanego sygnatu harmonicznego A cosw,? i stacjonarnego waskopasmowego procesu
normalnego X(7) = a.(t)cos[wyt+¢.(2)] o wartoéci $redniej réownej zero i réwnomier-
nym rozkladzie fazy ¢,, czyli
s(t) = Acoswgyt+a.(t)cos[wot+@.(2)] =

= ay(t)cos[wot+@,(t)] (-5 )
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Woéwcezas sygnat y(¢) odebrany przez odbiornik mozna zapisa¢ w postaci

y(@) = ayt)cos[wot+py(1)]+ n(2) ©
gdzie n(?) jest szumem addytywnym.
Obwiednia a,(t) sygnalu uzytecznego s(z) ma rozklad Rice’a

2 2
NI INEI

aS
P as<as) = o2

gdzie:
o2 S Var[x(r)] = E[x2(1)] )

as jest realizacja a za$,
Io(r) jest zmodyfikowana funkcja Bessela rodzaju pierwszego rzedu zerowego [11]

2n
L L f exp(r - cosa)do: = 2 A (k|)2 (7.1)
Rozklad kwadratu zmiennej losowej @, ma postaé
1 A% +a? Aag
pate) = 5Ly o 225842 .

Na podstawie (8) mozna okreslié rozktad zmiennej losowej p, reprezentujacej o zdefinio-
wane jako
af  a?
= 5 ; 9
N, ®

gdzie Ny jest srednig mocg addytywnego szumu normalnego. Gesto$¢ prawdopodobien-
stwa zmiennej p okreslona jest wowczas zaleznoscia

A*+2No¢ |, AV 2Ny
B 2a2 9 o2

Dynamiczne prawdopodobiefistwo bledu elementowego (4) po uwzglednieniu zalez-
nosci (3) i (10) mozna obliczyé na podstawie wzoru

N,
Po(@) = “5-exp (10)

X

1 N, A?
Pp(4, 0., No) = T]"(b)%a% eXp (7&2‘) X

/ 2)2k
XZ “ lszlz/k';gx) ffexp{ l +a(1+t)]> 0" (ag)’(1 + t)*~tdtdo

k=0

(1D

Po obliczeniu catek otrzymuje sie

1 A2\ \Of 42\ 1
Fold, 0 No) = 5y P (“F) ,CZ (EE) (G (12)
x P(b+k+1)- By(k+1, b)

. df N
dzie ¢/ = — °
g & 00‘,;71+N0
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By(k+1, b) jest niepetna funkcja beta [11]
&
B(k+1,8) = [ t(1—1)=1dt (12.1)
0 13

a, b sa wspotczynnikami zaleznymi od rodzaju modulacji i detekcji.
Wyrazenie (12) mozna réwniez przedstawi¢ jako

o0

1 =2\ O 42N 1 :
it = 5o () ) ) v
=0 (13)
G e e Sl ke —NO)
gdzie ,Fy(a, B;y;z) jest funkcja hipergeometryczna Gaussa [11]
1
Fi(a, B v; 2) L2 YA ftﬁ“l(l—t)”‘ﬁ'l(l—tz)“"dt (13.1)
i By, P) 4 »
natomiast B(ex, f) jest funkcja beta [11]

B(a, f) fff Sl dt—ft““l 1P-1dt (13.2)
a, o p (1+t)a+,9 - ) ( g ) . .} :

Rozwijajac cosinus sumy w wyrazeniu (5) otrzymujemy dla sygnalu uzytecznego tzw.
zapis Rice’a [15]

s(1) = [A+a.(t)cosg.(t)]coswet—a(t)sing.(t)sinwgt =

: 14)
= [A+b.(t)]coswgt—c,(t)sinwy t 0,
przy czym b,, ¢, maja rozklad normalny o $redniej réwne;j zero i wariancji ol.
Wprowadzmy ponadto dodatkowe parametry opisujace kanal
af A af o2 ar A?
01 =”2‘E§; QZZTJ;; 93=§N—0=Q192 (15)

Woéwezas warto$é $rednia zmiennej losowej p, po uwzglednieniu (14), mozna okresli¢
na podstawie

[A+b,OP+2@) | _

Qo = E{ 2N, [ 03102 (16)

Ostatecznie wzér na dynamiczne prawdopodobienstwo bigdu elementowego w kanale
z zanikami Ricea przyjmuje postac

- __1.__ =03 k_l_ M

1

dzie g =
g & gyt
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lub po uwzglednieniu (16)

e ,
Palers 00 = 55 ¢ I;QIWP(HkH)Bg (k+1, b) (18)

1+ 01
ago+1+04

Dla detekeji w systemach niekoherentnych (b = 1) wzér. (12) na dynamiczne prawdo-
podobienstwo bledu elementowego, po uwzglednieniu przedstawienia funkcji exp(x)
przy pomocy szeregu potggowego, czyli ’

: ar
. gdzie g’ =

hed
L'x"=e"

k=0

oraz zaleznosci (12.1) przyjmuje prosta, analityczna postaé

17 Ny . A2-a h
Py(4, 0y, Ny) = 2 T ["— m] (19)
lub
! 1 01022 }
Pp(o1,02) = 5 0oy +1 "eXP(—ng—iT =
. (20)

) : exp ( 05« )
2 ap,+1 ao,+1
a po uwzglednieniu zaleznosci (16)

1 1+o04 ( —0100% )
P gkl 21
(015 00) 2 oy e 2P P | (21

gdzie « = 1/2 dla NCFSK, « = 1 dla DPSK.

Zalezno$¢ (21) stanowi uogdlnienie wyrazenia podanego w [5]. Nalezy przypomnieg,
ze w przypadku granicznym dla 4 = 0, czyli w przypadku braku sktadowej dominujgcej,
rozklad Rice’a przchodzi w rozklad Rayleigha. Wéwcezas (19) okresla dynamiczne prawdo-
podobienstwo bledu elementowego w kanale z zanikami Rayleigha. Natomiast dla przy-
padku granicznego, gdy o, = 0 otrzymujemy

1 2
Py(A, No) = —-exp (_ ;‘Tf;o) 4(22)

Zalezno$¢ (22), réwnowazna wyrazeniu (1), okresla wiec prawdopodobienstwo bledu
elementowego dla odbioru niekoherentnego w kanale bez zanikéw. Na rys. 1 przedsta-
wiono Pp(gy, ¢,) dla NCFSK i DPSK oraz wybranych wartosci 01, na rys. 2 Pp(oy, 02)
dla NCFSK oraz réznych wartosci 01 jako parametru, natomiast na rys. 3 Pp(oy, 0o)
dla NCFSK i réznych o,. Przedstawione wykresy uzyskano jako wyniki obliczen z zas-
tosowaniem kalkulatora HP9810A.

® W czasie przygotowania artykulu ukazata si¢ publikacja A. Wojnara, w ktorej autor na innej
drodze dochodzi do analogicznej zaleznosci [patrz Biuletyn Wojskowej Akademii Technicznej, Nr 4,
1985, str 72).
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(91, 62)
10°

70'2_

NCFSK
opsx 97

NCFSK 15 0PSK , 1p

107°r opsk % wersk St
L . DPSK
8=1" wersk
10-10 y 1 ! 1 1 ! 1 X 1 1 1 1 1
-0 0 0 20 30 0 50 a8 60 g,

Rys. 1. Dynamiczne prawdopodobienistwo bledu elementowego dla NCFSK i DPSK w funkcji g, dla
wybranych wartosci o4

Podstawowg cechg transmisji cyfrowej w kanale radiokomunikacyjnym jest grupo-
wanie sic bledéw w serie, czyli wystgpowanie niejednorodnego strumienia bledow. Sys-
temy cyfrowej transmisji z detekcja lub korekcja bledéw stosowane w radiokomunikacji
morskiej najczeéciej bazuja na transmisji ciagéw o dlugosci N sygnalow elementarnycli.
Jakos$¢ odbioru w tych systemach zalezy od liczby blgdéw w ciggu N-elementowym.
Niech Ly oznacza zmienna losowa reprezentujaca liczbg blgdoéw elementowych w binar-
nym ciaggu N-elementowym dla NCFSK, CFSK, CPSK. (Pomija si¢ tutaj odbior DPSK,
gdyz bledy elementowe dla tego przypadku sa zalezne). Prawdopodobienistwo, Ze w ciggu
N-elementowym wystapi doktadnie n bledow, ktére nazywane jest wagowym widmem
bledéw, mozna okresli¢ na podstawie

(N
Py = =(, JrOU-P@I" n=0.1,..8 e
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Po(81, 02)
10°

¢ =var [dB)]

107}

et R\

N

»

0 ager P N = TR T e R e
-0 0 0 20 30 0 - 50 dB 60 ;

Rys. 2. Dynamiczne prawdopodobiefistwo bledu elementowego dla NCFSK w funkcji g, dla réznych
wartosci g,

gdzie Py(p) jest statycznym prawdopodobiefistwem biedu elementowego okreslonym
zgodnie z (3). =

Prawdopodobiefistwa okreslone wzorem (23) sg rozkladem dwumianowym. Rozklad
ten jest stuszny pod warunkiem, Ze stosunek mocy sygnalu uzytecznego do mocy szumu
Jest staly w czasie transmisji ciagu N-elementowego. Wtedy tez prawdopodobienstwo,
ze w ciggu N-elementowym wystapi wiecej niz n bledéw wyraza wzor

N n
PLy.> ny= Py =)= 1INy = o 1 - 24)
j=n+1 i=0 .

Do opisu probabilistycznych zaleznosci w strumieniu bledéw mozna réwniez wyko-
rzysta¢ zmienng losowa A, reprezentujaca odstgp pomiedzy kolejnymi bledami elemento-
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Po(61,80)
100 -

9, =var [dB)

1072}

1 0'4 L

10781

1078

0t e e NS N e Y,
-1 0 i 20 30 40 50 dB 60 E

Rys. 3. Dynamiczne prawdopodobienistwo bledu elementowego dla NCFSK w funkcji go dla réznych
; warto$ci o4

wymi. Rozklad (widmo) odstepéw A, pomiedzy kolejnymi niezaleznymi blgdami elemen-
towymi jest geometryczny
P(do = X)) = Py(@)[1—Ps(@)l*; 1 =0,1,2,3, ... (25)
Prawdopodobiefistwo, ze odstgp pomiedzy kolejnymi bledami elementowymi bedzie
wickszy lub réwny A, okresla wtedy zaleznos¢
P(do > %o) = [1-P(0)]" (26)
Zalezno$ci (23+26) sa stuszne dla kanatu radiowego bez zanikow (przypadek sta-
tyczny). Dla kanalu radiowego z zanikami, w celu uwzglednienia fluktuacji sygnatu
uzytecznego, mozna réwniez zastosowaé rozklady (23+26). W wyniku ich usredniania
ze wzgledu na p otrzymuje si¢ odpowiednie dynamiczne prawdopodobienistwa charakte-
ryzujace proces grupowania si¢ bledéw w serie. Operacja uéredniania mozliwa jest jedynie
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w przypadku, gdy zaniki sygnatu uzytecznego sg bardzo wolne, czyli gdy o w czasie odbioru
kazdego ciagu moze by¢ traktowane jako state.

W radiokomunikacji morskiej wykorzystywane sa przede wszystkim sygnaly z modu-
lacja FSK, ktére podlegaja detekcji nickoherentnej. W zwiazku z tym w dalszej czesci
pracy zostang przedstawione zaleznosci charakteryzujace strumien bledéw tylko dla
NCFSK. Dla kanatu z zanikami Rice’a wagowe widmo bledéw mozna okresli¢ na pod-

stawie
C (N1 I AP 1 R e
Py(Ly =n) = » —Z—exp -—79 1——2~exp —-7Q X
0

No A% 42N, AV2N,
fexp('— 20,209)'10( L 209 )dQ

x

@7

X

Po uwzglednieniu zaleznosci
n n‘
(1+x)" = 2 (i)x‘
i=0

i rozwinigcia (7.1) oraz po przeksztalceniach, zalezno$¢ (27) mozna przedstawié jako

N—n
N v : N—n 1 n+i 1
o= =2, )30 3 o (")) G

i=0 (28)

e A*(n+1i) }
PA\™ 2002+ i)+ 2]
Uwzgledniajac zalezno$é (15) uzyskuje sie réwnowazng postaé

N-—n
N " N—n 1 n+i 1
”D‘LF”’:Z(Vn);("”( ) awme

o 6 n+i
& A T v

(29)

lub po uwzglednieniu (16)

N—n
T N\ SN ] e 1+0,

—0100(n+1) ] _
(n+1)go+2(140,)

Natomiast dynamiczne prawdopodobienistwo, ze w ciagu N-elementowym wystapi wigcej
niz n bledéw mozna okreslié na podstawie wzoru

(30)

xexp[

n

Ny (N (1 ]
ot = 1-2% () (VG e

ji=0 i

31y

A%(j+1i) }

xe"p{‘ 202 +1) + 2Ng]
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Py(Ly=n) \
10°]

N=30

70-10

TSN NN O A o0 G (RSEL) 1o . il S

1 L ol |
0 § 10 19

TS 8

PRGN (R SUURE DU LAY GO O Y4, U6 | WL
20 25 30
Rys. 4. Wagowe widmo bledow dla NCFSK

lub

Py(Ly > n) = 1—22?(7)5(—1? (Ni—j) (%)Hix
j=0 i=0

(32)
X—.—I.—~GXP[—03 —J—H—]
o (+D+2 "1 T (+iex+2
Wyrazenie (32) po uwzglednieniu (16) sprowadza si¢ do
5 N\ XA (N=A\ 1V
PoLy > D= 1—22( )Z (—1)'( , )(#) %
= S b2 (33)

v 1+04 -exp[ —0100(j+1) ]
. (j+1)oo+2(14+0y) (j+1eo+2(1+01)
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Py _lﬂ”})
10°

10}

1076

108t

10"4 .

n=0
: N=21
or=var [dB]

W

[

8=

] 1 | 1 1 1 1 1 1 1

-0

0 20 30 i 50

B0

%

Rys. 5. Dynamiczne prawdopodobienstwo wystapienia wiccej niz n = 0 bledow w ciagu o diugosci N = 21

Pamig¢, ktérg gléwnie z powodu zanikéw uzyskuje kanal binarny, przejawiajaca sie
w tendencji do grupowania si¢ bledow w serie opisuje réwniez rozktad (widmo) odstepéw
Ao pomigdzy kolejnymi bledami elementowymi, ktéry mozna przedstawi¢ w postaci

Py(dy = Ap) = f%exp(—%g) [1—% ey‘(p(——%g)]

xexp(—

A2 42N, AY2N,
09)10( Vazw )d9=

202 2

2

— 2N, 2(—1?(1;) (L)m ‘

X exp{

o2(1+i)+2Ny

A2(1+1)
"~ 2[e2(1+1)+2Ny]

14 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86

!
0 _No
5%

}; o= 0, 1,272

(34)
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lub

@ : Ve 1 i+1 1
PD(AO = lo)zzg(_l) ( 1)("2‘) mx (35)

YR B S I
Pl =9 @1ri)e,+2
Wz6r (35) po uwzglednieniu (16) mozna zapisac jako

Ao A
%) PN [TV 1+0;
Pallh ZO ol )(7) o+ +2(+e) -

(36)

—0100(1+1) ]

X""p[ (T +1)0o+2(1+01)

Jednoczesénie dla kanatu z zanikami, na podstawie (26), mozna okresli¢ prawdopodo-

biefistwo, ze zmienna losowa A4, reprezentujgca odstep pomigdzy elementami blednymi
przyjmie wartos¢ wigksza lub réwna o. Prawdopodobieristwo to okresla wzor

Ao
NAYERY 1 A2
Putdo > 10 = 20 3 V) i ool - w0

lub

ﬂo .
7 (A1) 1 i
= — 1) 2 eXp | —
g ity 22_0( ”(i)(z) iz +2 p( = i92+2) Y

Natomiast korzystajac z wyrazenia (16) uzyskuje sig

Ao 5
[P\ (1Y 1+ 03 01
Po(do = Ao) = §_( )(_)___L @100 39
D( 4 O) 2i=0( 1) i 2 iQo+2(l+Ql) exp 1Q0+2(1+Ql) ( )

Uzyskane wyzej zaleznosci przedstawiono graficznie. Na rys. 5 przedstawiono Pp(Ly > n)
dla n = 0, N = 21 i réznych g,, na rys. 4 zobrazowano Pp(Ly = n) dla wybranych g,
i 0,, ktére dobrano na podstawie krzywych z rys. 3 tak, aby zapewnic Polod) 29103
Natomiast na rys. 6 przedstawiono Pp(4, > 4o) dla réznych 4o i ;. Wykresy przed-
stawione na rys. 4+6 mozna wykorzystaé miedzy innymi do badania kodéw zabezpie- \
czajacych przesylane informacje przed zakiéceniami.

Jak juz wczesniej wspomniano zaniki wystgpujace w kanale radiowym mozna opisaé
przy pomocy rozkladu Rice’a wowczas, gdy sygnal uzyteczny jest sumg dominujacego
sygnatu harmonicznego i stacjonarnego waskopasmowego procesu normalnego. Rozklad
ten jest bardzo czesto wykorzystywany do oceny jakosci transmisji w kanale radiowym,
ap. [13], [14], [6], [2]. W pracach tych jednak nie przedstawiono prostych analitycznych
zaleznosci umozliwiajacych oceng jakosci transmisji. W pracy [13] 1 [14] w celu obliczenia
dynamicznego prawdopodobienstwa bledu elementowego zastosowano aproksymacje
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pD(Aﬂ?ﬂa)

g

1001

10_2 1 1 1 1 1 1 1 J_;
0 -5 0 5 w2 25 dBal g

Rys. 6. Dynamiczne prawdopodobienistwo odstepu nie mniejszego niz A, pomiedzy elementami
blednymi dla NCFSK

statycznego prawdopodobienistwa bledu elementowego. W wyniku koficowym uzyskano
Jjedynie przyblizone zaleznosci. Zaleznosci przedstawione w niniejszym artykule sa nato-
miast analityczne i umozliwiaja doktadne wyznaczenie wskaznikéw jakosci transmisji.
Nalezy zaznaczy¢, ze rozklad Rice’a opisuje szczegélna klase mechanizméw propaga-
cyjnych w kanale radiowym. Dok}adniejszy opis rzeczywistych warunkéw propagacyjnych
w kanale radiokomunikacyjnym mozliwy jest po \zastosowaniu do opisu zanikow rozkladu
Nakagamiego [1], [16]. Rozklad ten w szczegblnym przypadku dobrze aproksymuje
rozktad Rice’a [13], [16]. Pozadane jest wiec podanie zaleznosci pomiedzy wielkosciami
charakteryzujacymi oba te rozklady. Problem ten jest obecnie analizowany przez autorke
i stanowi material do dalszych opracowan. :

14
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K. NOGA

ERROR PROBABILITY AND ERRORS’ STREAM PROPERTIES
FOR BINARY TRANSMISSION IN A RADIOCOMMUNICATION CHANNEL
WITH VERY SLOW RICIAN FADING AND ADDITIVE GAUSSIAN NOISE

Summary

Radio waves parameters fluctuate randomly in the radiocommunication channel. The signal enve-
lope undergoes deep fades. When binary information is transmitted through such a channel, fading causes
random variation of probabilities of error associated with the detection of individual elementary signals,
which produces a clustering of errors. The paper presents an analytic description of the probability of ele-
mentary error in the channel with very slow Rician fading and Gaussian noise for noncoherent and cohe-
rent detection. Digital systems employing error detection or error correction coding are generally based
on the transmission of blocks of N sequential bits. Expressions are given for the probability of » errors
occuring in N bits (weighted spectirum of errors), and the probability of more than n errors in a block
of N bits for noncoherent frequency shift keying (NCFSK). The probability of 2o interval between ele-
mentary errors for NCFSK is also derived. Computations are presented graphically for a broad range of
error probabilities.
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K. NOGA

PROBABILITE DE L’ERREUR ELEMENTAIRE ET LES PROPRIETES DU FLUX D’ERREURS
POUR LA TRANSMISSION BINAIRE DANS LE CANAL DE RADIOCOMMUNICATION
A LENTS FADING DE RICE ET L’ADDITIF BRUIT GAUSSIEN

Résumé

Pendant la transmission le signal dans le canal de radio subit des changements accidentels. Dans
ce canal se produisent des parasites additifs représentés par le procédé stationnaire de Gausset les para-
sites multiplicatifs dits populairement fading, qui causent des changements accidentels du contour du signal.
Dans P’étude on admet dans la description du contour du signal la répartition de Rice. On s’est servi de cette
répartition pour estimer la qualité de la transmission binaire dans le canal i lents fading. On a présenté
des équations analytiques bien précises, permettant de calculer la probabilité dynamique de ’erreur éllé-
mentaire pour la réception cohérente et non cohérente. En outre, on a présenté les répartitions caracté-
risant le groupement des erreurs en séries. Les résultats obtenus ont été iilustrés graphiquement.

-
-

K. NOGA

WAHRSCHEINLICHKEIT EINES ELEMENTAREN FEHLERS
UND EIGENSCHAFTEN DES FEHLERFLUSSES BEI BINARTRANSMISSIONEN
IM UBERTAGUNGSKANAL MIT LANGSAMEN RICE-SCHWﬁNDEN
UND ADDITIVEM GAUBRAUSCHEN

Zusammenfassung

Das Signal unterliegt wihrend der Transmission im Funkkanal verschiedenen stochastischen Verin-
derungen. In diesem Kanal treten additive Storungen als GauBrauschen auf sowie multiplikative Stérungen,
iiblicherweise Schwund genant, die stochastische Anderungen der Signalhiillkurve verursachen. Man
wandte in dieser Bearbeitung zur Beschreibung der Signalhiillkurve die Rice-Verteilung an. Diese Vertei-
lung dient hier zur Qualititsabschitzung der Bindrtransmissiom im Kanal mit langsamen Schwiinden.
Es wurden genaue analytische Gleichungen angefiihrt, die Berechnungen der dynamischen Wahrschein-
lichkeit des elementaren Fehlers fiir koherent und unkoherenten Empfang moglich machen. AuBerdem
sind Verteilungen dargestelit worden, welche die Gruppierung der Fehler in Serien beschreiben. Die gewon-
nenen Ergebnisse werden graphisch illustriert.

K. HOTA

BEPOSITHOCTDL OUIMBKH M CBOMCTBA ITOTOKA OIIMBOK BUHAPHOIL IIEPEDAYN
B PAIMOKAHAJIE C MEIJIEHHbIMHU 3AMUPAHUSIMU PAIICA
1 AIIUTHUBHON I'AYCCOBOU IIOMEXOM
°

Peszome

B peanbnbIx pagnoKananax CBA3H KpoMe aIIHTHBHBIX IIOMEX CYLIECTBYIOT U Apyrue (haKTophl HCKa-
KAIOIIHE CHIHAJI, KOTOPBIC IPHBO/AT K (hIIOKTYalusaM (Hasel H OrHGAIOIIel CHTHATA. DTH SIBJIEHHS YaCTO
Ha3pIBACT 3aMupaniey curnana. CiemoBaTelbHO 1O CIIOCO0Y BO3IEHCTBHA Ha TIOJIE3HBIN CHIHAJ HOMEXH
B PajMOKAHATAX MOXKHO PasjeNuTh HA afJUTUBHLIC M MyJbTHIUIMKATHBHbIE. CIyuaiiHOe W3MEHEHHE
CHI'HAJIOB B PafHOKaHAJe fABJIACTCA CYIIECTBEHHBIM (aKTOPOM OrpAHHUMBAIONIAM addexTuBHOCTE
CHCTEM PanHOCBA3W. B cTaThe IPHHATO, YTO B pajHoKaHaie TIPUCYTCTBYIOT MEIJICHHBIE 3aMHPAHHA
Paiica u agmuruBHBIHT CTallMOHAPHEIL rayccoBCKmit mym. OIpeseneHo BeposTHOCTh OIIHBOK OuHApHOMI
TIEPE/auM IpH ONTHMAJIHOM KOTCPEHTHOM M HEKOIEPEHTHOM MPUMEPE CUTHAIIOB C (hazoBoit u wacToTHOMN
Moy Anuell. IIpescTaBieHs! Takke pachpeesieHns XapaKTEPU3UPYIOIIKE MAaKETHBIH XapakTep MOTOKA
ommbox. ITonmydyeHHbIe pesyIbTATEI PACYETOB TIPEeACTaBIIEHbI I'paduUecKu.
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Metoda syntezy logicznej ukladéw cyfrowych
opisywanych sieciami Petriego

JERZY KALINOWSKI, TADEUSZ EUBA (WARSZAWA)

Instytut Telekomunikacji Politechniki Warszawskiej

Otrzymano 1985.05.06

1. WPROWADZENIE

Sie¢ Petriego jest modelem matematycznym proceséw cyfrowych zaproponowanym
przez Carla Adama Petriego w jego rozprawie doktorskiej z 1962 r. Jest to model typu:
zdarzenia — warunki i jego struktura odzwierciedla bezposrednio relacje migdzy zdarze-
niami a warunkami tj. warunkami jako przyczynami wystepowania zdarzen i warunkami
powstalymi w wyniku zdarzenia.

W najbardziej skrétowy sposob, cechy charakterystyczne sieci Petriego mozna przed-
stawi¢ nastepujaco:

- 1. Model ten w naturalny sposob odzwierciedla stownie opisane relacje przyczynowo- )
zdarzeniowe.

2. Sie¢ Petriego umozliwia opis proceséw cyfrowych o aktywnosci wspotbieznej.

3. Jest to model podatny na modyfikacje. Istnieje wiele modeli pochodnych pozwala-

jacych opisa¢ specyficzne klasy proceséw cyfrowych.
4. Sie¢ Petriego umozliwia opis struktur hierarchicznych. Stosunkowo proste jest

laczenie i podziat sieci, co predysponuje ten model do opisu mechanizmdéw synchro-
nizacyjnych.

5. Poprzez zbadanie okreslonych wilasnodci sieci opisujacej dany proces cyfrowy
mozna zweryfikowaé poprawno$é¢ tego modelu.

Wymienione (jak réwniez nie wymienione) cechy tego modelu powoduja, Ze w ostatnich
latach obserwuje si¢ dynamiczny wzrost wykorzystywania sieci Petriego przy projekto-
waniu systemow cyfrowych. Jak na razie model ten Jest stosowany przede wszystkim w pro-
cesie analizy (liczne przykledy sg przedstawione w [3, 11]). Wykorzystanie sieci Petriego
w procesie logicznej syntezy ukladéw cyfrowych jest dosé ograniczone z powodu braku
efektywnych metod realizacji modelu. Dla ukladu cyfrowego opisanego siecia Petriego
Jego realizacja polega na ogét na przeksztalceniu na model sekwencyjny, ktéry jest na-
stepnie realizowany powszechnie znanymi metodami [4, 5]. Czesto traci si¢ tu korzysci
wynikajace z zastosowania tej niekonwencjonalnej metody opisu.
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W pracy tej zostanie przedstawiona metoda syntezy uktadéw cyfrowych opisywanych
sieciami Petriego, polegajaca na bezposrednim przeksztalceniu modelu w jego komor-
kowa realizacje. Realizacja modelu polega na zaprogramowaniu w ukladzie komorki
jednostkowych, strukturalnych cech danej sieci. Nalezy podkresli¢, ze proponowana

komérka moze byé zbudowana w stosunkowo prosty sposob za pomoca programowanych
matryc AND-OR.

2. WARUNKOWA SIEC PETRIEGO

Do opisu uktadéw cyfrowych zostanie wykorzystana tzw. warunkowa sie¢ Petriego
[2]. Model ten jest rozszerzeniem klasycznej znakowanej sieci Petriego.
Definicja 1. Warunkowa siecia Petriego nazywamy uporzadkowana 6semke WSP =
=(P, T, o B, My, %, PR, ¢y, gdzie:
P — niepusty skoficzony zbiér miejsc,
T — niepusty skoficzony zbidr przejsé,
o:Px T — {0,1}—funkcja incydencji miejsc z przejsciami,
B:TxP — {0, 1} — funkcja incydencji przej$¢ z miejscami,
M,:P - N — funkcja znakowania poczatkowego, przy czym
Ni=#{0:.1,2,< 0k
7010, 1} — skoficzony zbiér stanéw otoczenia sieci WSP,
gdzie k=1,2, ....

PR = {pr:xxN Pl {0, 1}} — skonczony zbiér funkcji binarnych
@:T — PR— funkcja etykietujaca przypisujaca kazdemu przejsciu te T funkcje
pr, € PR zwang warunkiem zapalenia tego przejscia.
W celu przedstawienia dynamicznych wlasnosci warunkowej sieci Petriego, nalezy
podaé warunki zmiany stanu sieci WSP okreslonego znakowaniem M € N B,

Definicja 2. Przejécie t € T jest przygotowane do zapalenia w warunkowej sieci Petriego
WSP przy znakowaniu M € N'?! i stanie otoczenia X € y, wtedy i tylko wtedy, gdy

((Vp € PY(M(p) > a(p, 1)) A pr(X, M) = 1) m

Zbior przejs¢ speiajacych (1) dla znakowania M i stanu otoczenia X oznaczamy T(X, M).

Definicja 3. Zapaleniem przejs’cia t e T przygotowanego do zapalenia w sieci WSP
nazywamy przeksztatcenie f;:N'¥! — NP znakowania sieci, takie, ze:'

(Vp e P)(M'(p) = M(p)—o(p, 1) +6(t, p)) @
Funkcja zapalania okre$la relacje osiagania standw w sieci WSP. Ze znakowania poczat-
kowego M, mozna zbudowaé¢ za pomoca iteracji zapalania przejs¢ tzw. klasa znakowan

osiagalnych R(M,). Wiasnosci zbioru R(M,) okrelajg istotne cechy danej warunkowej
sieci Petriego WSP.

Definicja 4. Sie¢ WSP jest bezpieczna wtedy i tylko wtedy, gdy:
(VM € R(Mo))(Vp € P) (M(p) < 1) 3
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Rys. 1. Przykladowa warunkowa sie¢ Petriego WSP (rys. la) i sie¢ ta po zapaleniu przejicia #; (rys. 1b)

Dos¢ trywialnym wnioskiem jest fakt, ze dla sieci bezpiecznej klasa znakowar osiggalnych
R(M,) jest skonczona.

Na rys. la jest przedstawiony graf przykladowej warunkowej sieci Petriego (funkcje
warunkéw s opisane za pomoca formul boolowskich). W sieci tej znakowanie M, i stanu
otoczenia X = [011] przygotowaly do zapalenia przejscie ¢,. Na rys. 1b jest pokazana
ta sie¢ po zapaleniu przejécia ¢, . Jak tatwo sprawdzi¢ sie¢ ta jest bezpieczna.

Przedstawimy teraz zasady poréwnywania warunkowych sieci Petriego.

Definicja 5. Niech beda dane dwie warunkowe sieci Petriego WSP = P, T,a,p,
Mo, x, PR, 9> oraz WSP’ = (P', T',«, ', Mg, ', PR, ¢'>.
1. Sie¢ WSP’ pokrywa sie¢ WSP jezeli istnieja funkcje g:R(M,) — R(Mg) i Ay —
— x' takie, ze:
F(VM e R(M,))(VX € y) (At e T(X, M): M, = f(M)) =
C = (AreT(MX), g(M)):g(M)) = £, (g(a))) ©)

2. Jezeli funkcje g i A sa bijekcjami to obie sieci sa réwnowazne.

Na rys. 2 s przedstawione warunkowe sieci Petriego WSP (rys. 2a) i WSP’ (rys. 2b)
takie, ze sie¢ WSP’ pokrywa sie¢ WSP. W tym przypadku relacja pokrycia jest okre$lona
przez funkcje 4, ktéra jest identycznoscig oraz funkcjg g:R(M,) — R(Mg) taka, ze:
£[1100000] = [11000], g[0011000] = [00100], g[0001100] = [00100], g[0010010] =
= [00010], g[0000110] = [00010], g[1000001] = [10001]

wsp

Rys. 2. Sie¢ WSP (rys. 2a) i pokrywajaca ja sie¢ WSP’ (rys. 2b)
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3. WYKORZYSTANIE WARUNKOWYCH SIECI PETRIEGO W LOGICZNEJ SYNTEZIE
UKLADOW CYFROWYCH

Warunkowa sie¢ Petriego jest jednym z modeli matematycznych, ktére mozna z powo-
dzeniem wykorzystaé do opisu uktadéw cyfrowych typu Moore’a. Zbiér znakowan osig-
galnych R(M,) modeluje zbidr standéw danego ukladu, za$ zapalenie przejsé reprezentuje

zdarzenia zmiany stanu. Zbiér wszystkich wektoréw wejsciowych X uktadu cyfrowego
jest odwzorowany poprzez zbidr y stanéw otoczenia sieci WSP (rys. 3). Natomiast wek-

torom wyjsciowym Y uktadu Moore’a odpowiadaja znakowania podzbioru miejsc Py = P
tzn.

Y = R(Mo)p, = {M" e N'*:(AM € R(M))(M" = Mp,)} ©)

gdzie M p, jest obcigciem funkcji znakowania do podzbioru Py.

] 1

2 T
_ _; Uklad L’
X=Xy logiczny © tY=R(Mp)py
K Moore'a | Pyl )
— [

Rys. 3. Warunkowa sie¢ Petriego jako model ukladu Moorea

Rozwazmy teraz jakie cechy powinna posiada¢ warunkowa sie¢ Petriego WSP opi-
sujaca dany uktad cyfrowy. Model taki powinien by¢ siecia bezpieczna. Wiasnosc ta
jest odzwierciedleniem faktu, ze dla uktadéw cyfrowych realizowanych za pomoca ele-
mentéw dziatajacych w logice dwuwarto$ciowej, stany uktadu musza by¢ kodowane
wektorami o sktadowych binarnych. Druga istotna cecha jest zwigzana z pojeciem tzw.
konfliktu.

Definicja 6. W sieci WSP przejscie 1; € T znajduje si¢ w konflikcie z przejsciem #; € T
przy znakowaniu M € R(M,) i stanie otoczenia X € y, jezeli sa spelnione nastgpujace
warunki:

a) ,e T(X, M) A ;e T(X, M) ’ (6)

b) (M' = f, (M) = (t; ¢ T(M))) M

Konflikt przedstawia sytuacje, przy ktorej dwa przejscia przygotowane do zapalenia
w sieci WSP przez znakowanie M i stan otoczenia X, nie moga si¢ zapali¢ wspéibieznie
(tzn. w zasadzie nie moze wystapi¢ sekwencja zapalanych przejs¢ {t;, t;>). Zatem w przy-
padku konfliktu dzialanie sieci staje si¢ indeterministyczne, gdyz zalezy od tego, ktore
z przejéé t; czy t; zapali si¢ jako pierwsze. Wynika stad nastgpujacy wniosek.

Whniosek 1. Warunkowa sie¢ Petriego WSP opisujaca deterministyczny uklad cyfrowy
powinna by¢ siecia bezkonfliktowa tzn. (VM € R(M,)) (VX € x) nie moga w sieci WSP
istnie¢ dwa przejécia spetniajace relacje (6) i (7).

Przedstawione zostaly tu definicje niezbedne dla zrozumienia proponowanej metody
syntezy. Wh:snos’ci warunkowych sieci Petriego sa opisane bardziej szczegélowo
w [2,3,7, 8]
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Rozwazmy teraz zadanie syntezy logicznej uktadu cyfrowego opisanego warunkowa
siecig Petriego. Mozna wyrézni¢ dwa podstawowe podejscia do realizacji modelu:

a) przeksztalcenie sieci Petriego na model sekwencyjny (modele sekwencyjne), ktéry
jest (s3) nastepnie realizowany powszechnie znanymi metodami [4, 5],

b) bezposrednia realizacja sieci opisujacej dany uklad cyfrowy [6, 10].

W [4] przedstawiono synchroniczng realizacje ukladéw Moore’a jak i Mealy’ego,
za pomocg uktadow PLA z rejestrami na wyjsciu. W metodzie tej odpowiednio kodujac
znakowania osiggane w sieci tworzy si¢ tablice prawdy, ktéra jest podstawa zaprogra-
mowania uktadu PLA.

W przypadku ztozonych sieci zaproponowano ich dekompozycj¢ na rodzine podsieci,
z ktorych kazda moze by¢ zrealizowana metoda na ukladzie PLA.

Podstawowa zaleta rozwigzania pokazanego w [4] (jak rowniez innych metod repre-
zentujacych pierwsze podejécie), jest mozliwosé kompresji informacji przy transformacji
modelu. Jednakze zadanie przeksztalcenia sieci Petriego na model sekwencyjny i ewentu-
alna dekompozycja moga by¢ na tyle skomplikowane, ze ich ztozono$é zniweluje korzysci
wynikajace z zastosowania opisu za pomoca sieci Petriego.

Wady tej sa pozbawione metody syntezy polegajace na bezposredniej realizacji modelu.
W [10] przedstawiono bardzo interesujaca koncepcje tzw. asynchronicznej tablicy logicznej,
w ktorej programujac topologie danej sieci mozna w prosty sposéb zrealizowaé tzw. model.
Jednakze proponowana struktura logiczna nie zostala zimplementowana w postaci pro-
gramowego ukladu LSI. Nalezy jednak podkresli¢, ze w metodach reprezentujacych
drugie podejécie (synteza bezposrednia) praktycznie nie ma mozliwosci minimalizacji
modelu i otrzymana realizacja czesto nie jest optymalna.

4. KONCEPCJA PROGRAMOWANEJ KOMORKI STEROWANIA

Sformulujemy teraz metode syntezy. ukladow cyfrowych opisywanych warunkowymi
sieciami Petriego, polegajaca na bezposrednim przeksztalceniu modelu w jego realizacje.

Reprezentowana metoda jest oparta o tzw. programowane komorki sterowania
(zwane dalej komodrkami PKS), ktérych koncepcja zostata opracowana przy nastgpuja-
cych zalozeniach [8]:

1. Struktura ukladu powinna bezposrednio odzwierciedlaé logike dzialania warunkowej
sieci Petriego.

2. Indywidualne cechy komoérki beda programowane.

3. Pojedyncza komérka PKS bedzie umozliwiaé realizacje sieci o okreslonej liczbie
miejsc i przejsé.

4. W przypadku bardziej ztozonych modeli komodrki PKS powinny umozliwiaé
modutowg realizacje ukladu.

5. Struktura uktadu powinna umozliwia¢ jego implementacje w postaci monolitycz-
nego ukladu scalonego. '

Kanoniczna posta¢ komérki PKS jest pokazana na rys. 4. Jest to synchroniczny uklad
logiczny, w ktérym mozna wyrdznié:

— r wej$¢, na ktére sa podawane sygnaly sterujace praca komdérki (stan otoczenia
sieci). Kazde z wejs¢ moze by¢ [-krotnie zwielokrotnione,
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Wyjscia komdrki
Ys Y2 Y1

Xt Xr1 Xa X2 X Xn

Wejscia komdrki
x - polgczenia programowane

Rys. 4. Kanoniczna postaé programowanej komorki sterowania PKS

— 5 wyjé¢, na ktérych sie pojawiaja sygnaty odpowiadajace znakowaniu sieci okres-
lonemu przez stan przerzutnikéw R,

— r bramek iloczynowych W. Kazda z bramek W, generuje na wyjsciu warto$¢
funkcji warunku zapalenia przejscia #;. Wejscia bramki W; sa programowane i pozwalaja
na zadanie prostej lub zanegowanej postaci sygnatow wejsciowych,

— r bramek iloczynowych F. Kazda z bramek F; wytwarza sygnal przygotowania do
zapalenia przejScia #; tzn. sprawdza warunek (1). Wejscia bramki s3 programowane
i stuza zadawaniu incydencji miejsc z przejsciami,

— s bramek sumacyjnych S. Kazda z bramek S; generuje sygnal zmiany znakowania
miejsca p;. Wejscia bramki S; sa programowane i stuza zadawaniu tzw. incydencji zmian
okreflonej jako ¢®(p;, 1) = a(p;, )DL, p)),

— s przerzutnikéw R (typu D). Stan przerzutnika R; okresla znakowanie miejsca p;.
Stan poczatkowy przezutnikdw R jest programowany.

Realizacja za pomoca przedstawionej komérki PKS uktadu cyfrowego opisanego siecia
Petriego wymaga w zasadzie indywidualnego zaprogramowania danej komoérki. W tym
celu nalezy uzyskaé odpowiednia strukture polaczen programowanych, odpowiadajaca:

a) macierzy incydencji wejsciowej A = [a(p, )] px 7|
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b) macierzy zmian C® = [¢B(p, t)]p|x 1|

c) znakowaniu poczatkowemu M,

Jak latwo zauwazy¢ na rys. 4, podstawowa czescia komérki PKS jest dwupoziomowa
programowana struktura AND-OR. Wniosek ten prowadzi do réwnowaznej postaci
komorki pokazanej na rys. 5, ztozonej z matrycy AND-OR i rejestru typu T. Wynika stad,
ze komoérki PKS mozna budowaé w oparciu o uklady PLA, wzglednie modyfikujac
strukture uktadéw PAL czy PLS mozna zbudowaé monolityczny uklad scalony reali-
zujacy funkcje komorki PKS.

—— et .

| : y

| L ; ¢k |

\ Sg '

| ! S

| b . Bk
X Programowana| - ck | §
g X matryca . set 2 S
§ : AND - 0R ol I Ak
S 1 g
S t ol | 2
5 . set ¥ '
% I ol i . . } Y1
= —— Komdrka |

L prS |

set ok

Rys. 5. Realizacja komorki PKS za pomoca programowanej matrycy AND-OR

Na rys. 6 jest przedstawiona warunkowa sie¢ Petriego modelujaca interface uktadu
sterowania urzadzenia peryferyjnego wspolpracujacego z pewnym systemem mikro-
procesorowym [7]. Rozwazmy zadanie realizacji tej sieci za pomoca komérki PKS opar-
tej o uklad FPLA 82S100. Proponowana struktura komérki PKS umozliwia realizacje
funkcji warunku zapalenia przejscia wylgcznie o postaci iloczynu.

W przypadku modelu z rys. 6 warunek zapalenia przejScia ¢, ma posta¢ sumy boo-
lowskiej i aby zrealizowaé te sie¢ proponowang metods, nalezy jg uprzednio zmodyfi-

Xxq-x5-M(pg)

9177

Xq-Fi(p4)-Filps) Fi(ps)

Rys. 6. Warunkowa sie¢ Petriego modelujaca interfejs ukladu sterowania urzadzenia peryferyjnego
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kowaé. Mianowicie przejécie ¢, mozna zdekomponowaé w sposéb pokazany na rys. 7
na dwa przejicia 1, i t;,, ktérych funkcje warunkéw sa iloczynami logicznymi. Nalezy
podkrelié, ze otrzymany w ten sposéb model jest réwnowazny sieci pierwotnej (defi-
nicja 5).

Przedstawiona operacje mozna uogdlni¢ dla kazdego przejécia, dla ktérego funkcja
warunku jest opisana dowolna formulg boolowska. Nalezy w tym przypadku przeksztal-
ci¢ dana formule do postaci kanonicznej wylaczajacych sig¢ iloczynéw (aby zapewnié
bezkonfliktowe dzialanie modyfikowanego modelu).

Realizacja sieci przeksztatconej zgodnie z rys. 7 wymaga zaprogramowania w ukladzie
825100 nastepujacych iloczynéw:

I, =Xx"X5")2

I, =xs'n

Iy, =X,y

I, =X1 X4 X5 Y2°Y3'Ya'Y1' Vs
I; =x5°ys

Is = X4°Ya"Ys"Ys

I =Xy

Iy = Xx3"Ys

Iy =X X4 X5 Y2 Ya V7' Y8
Lo= X1 X4 Xs"Y2"Ya" Vs
I, = fs'zs

I, = X1 X5 Yy

a) b)

1] /71

fzj‘ijj() R X5
D2 pz

Rys. 7. Dekompozycja przejécia t, sieci z rys. 6 (rys. 7a) na dwa przejscia £, i t12 (rys. 7b)

oraz nastepujacych sum:
Sl — I1+12+112
Sz - 11 +12+I4+15+18+19+110+112

S, = L+1,
8§ = Ll L oot Ll
Ss = I,+1s

Se¢ = Ig+1o+1,

S, =Is+1,

Sg = Iio+111

przy naturalnym przyporzadkowaniu miejscom sieci odpowiednich przerzutnikow (tzn.
y1 = M(py) itd.). :

Nalezy podkreslié, ze sie¢ z rys. 6 generuje model sekwencyjny (synchroniczny uklad
logiczny) az o 44 stanach i 290 przejsciach. Realizacja tego modelu za pomoca 1 ukladu

N
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PLA wymagalaby zastosowania bardzo wyrafinowanych metod minimalizacyjnych
i z tego wzgledu moze by¢ praktycznie niemozliwa. Zatem w tym przypadku propono-
wana metoda jest znacznie efektywniejsza od metod syntezy opartych o struktury AND-OR
wymagajacych uprzedniego przeksztalcenia sieci na model (lub modele) sekwencyjny[4, 5].

5. DEKOMPOZYCJA WARUNKOWYCH SIECI PETRIEGO £

Przyktadowa komérka PKS zbudowana w oparciu o uktad 825100, umozliwia realizacje
sieci 0 co najwyzej 8 miejscach, 48 przejsciach i 8 zmiennych opisujacych stan otoczenia
sieci. W przypadku modeli o wigkszej liczbie miejsc lub przej$¢ mozna wykorzystad
dekompozycje warunkowych sieci Petriego.

Zadanie dekompozycji sieci Petriego ma nastgpujaca postaé: dokonaj podziatu sieci
WSP = (P, T, o, B, My, 7,' PR, ¢)> na rodzing rozdzielnych sieci RESP; = {P;, T}, o,
Bis Mo, 11, PR;, @;) tak, zeby sie¢ ZESP otrzymana poprzez polaczenie rodziny RESP;

kg

(tzn ZESP = Z RESP;) byla réwnowazna sieci pierwotnej WSP.

Podstawa dekompozyql sieci Petriego jest dowolne rozcinanie przejé¢. Dla rozci-
nanego przejécia modyfikuje si¢ funkcje warunku zapalania, tak aby zapewni¢ spelnienie
‘warunku (4) (rys. 8). W tym celu dla przejscia ¢ sieci RESP; wprowadza si¢ dodatkowy
warunek pré(X, M) w postaci: .

pri(X;, M) = () M(p); Py ={peP:alp,t) = 1Ap ¢ Pi} )

DEP;
Zmodyfikowany warunek zapalenia przejécia ¢ w sieci RESP; jest okreslony nastepujaco:
pr(X;, M) = pri(X;, M;) 'P"f(Xis M) )

przy czym pri(X:, M;) jest funkcja réwnowazna warunkowi przejécia ¢ w sieci pierwotnej
‘WSP.

Algorytmy dekompozycji sieci Petriego sa juz do$¢ dobrze znane [9, 12]. Jednakze
w prezentowanej tu metodzie syntezy zadanie dekompozycji jest postawione w zupehnie
innym ujeciu. Mianowicie jako podstawowe parametry modelu uzyskanego w wyniku
dekompozycji mozna wyréznic:

a) %
14
ty =X=x; X2 -M(p7) Xr%pM(py)
P2 X xgMlpa) /' P7
b X1:X3
D3
fg Xg'm
RESP; 4

Rys. 8. Dekompozycja sieci WSP z rys. 1 na dwie rozdzielne sieci RESP; (rys. 8a) i RESP, (rys. 8b)
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— liczbe komérek PKS niezbednych do realizacji (tzn. liczno$¢ ki rodziny RESP;),

— liczbe polaczen w komoérkowej realizacji uktadu.

Ze sposobu dekompozycji warunkowych sieci Petriego wynika, ze dazenie do mini-
malnej liczby komdrek PKS i minimalnej liczby polaczeni sa w zasadzie zbiezne. Jednakze
zadanie pelnej optymalizacji dekompozycji w metodzie syntezy opartej o komérki PKS,
moze byé bardzo skomplikowanym problemem kombinatorycznym., Wydaje sig, ze
odpowiednim $rodkiem moga byé raczej konstruktywne metody, ktére w mozliwie prosty
sposéb pozwola wyznaczy¢ rozwigzanie o mozliwie dobrych parametrach. Przyktadem
takiego podejécia jest heurystyczny algorytm przedstawiony w [8].

6. ZAKONCZENIE

Przedstawiona metoda syntezy pozwala w sposdb bezposredni wyznaczyC realizacje
uktadow cyfrowych opisywanych sieciami Petriego. Jest ona oparta o tzw. komorki PKS,
ktére mozna tatwo zrealizowaé za pomoca programowanych matryc AND-OR. Nalezy
podkreslié, ze metoda ta jest efektywna w przypadku sieci o duzym stopniu wspdtbiezno-
§ci dziatania. Wada proponowanego rozwigzania jest fakt, ze w metodzie tej nie prze-
prowadza si¢ redukcji modelu, co w wielu przypadkach prowadzi do nadmiernej rea-
lizacji.

W pracy tej zostatlo przedstawione nowe podejscie do zadania dekompozycji sieci
Petriego. Istotnym problemem jest wyznaczenie efektywnych algorytmoéw dekompozycji.
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J. KALINOWSKI, T. LUBA

A METHOD OF LOGICAL SYNTHESIS OF DIGITAL CIRCUITS
DESCRIBED BY PETRI NOTES

Summary

The aim of this paper is to present an easy and simple method of Petri net model implementation..
The proposed concept is based on the so called programmable logic cell, which enables direct Petri net
model] realization. The celle consists of AND-OR array, and for that reason is easy to implement by means.
of PLA devices. The cellular realization of circuits described by Petri net requires only programming of’
individual characteristics of a given model.

J. KALINOWSKI, T. LUBA

METHODE DE SYNTHESE LOGIQUE DES SYSTEMES DIGITAUX
DECRITS PAR DES RESEAUX DE PETRI

Résumé

Dans cet article on a présenté la méthode de synthése des sytémes digitaux décrits par les réseaux:
de Petri, consistant en une transformation directe d’un modéle en son implantation cellulaire. Implan-
tation du modele exige la programmation dans le systéme de la cellule des qualités unitaires, structurales.
de la cellule donnée. 11 faut souligner, que la cellule proposéé peut étre construite d’une maniére assez
simple.

J. KALINOWSKI, T. EUBA

METHODE DER LOGISCHEN SYNTHESE DER MITTELS PETRI-NETZE
BESCHRIEBENEN DIGITALSYSTEME

Zusammenfassung

Im Artikel wurde eine Synthesenmethode fiir Digitalsysteme dargestellt, die mit Petri-Netz(n te-
schrieben werden. Diese Methode beruht auf direkter Unfwandlung des Modells in seine zellulare Rea-
lisierung. Die Realisierung des Modells bedarf einer Programmierung im Zellensystem der einzelnen und
strukturellen Eigenschaften des gegebenen Netzes. Fs sei zu betonen, daBl die vorgeschlagere Zelle in
verhéltnisméBig einfacher Weise mittels PLA-Matrizen gebaut werden kann.

E. KAJINHOBCKH, T. JIVBA

METOJ JIOTUYECKOI'O CHUHTE3A LIHU®DOPOBBIX CUCTEM
OIIMCAHHBIX CETBIO IIETPU

Pesmome

TIpencraBner mero[ cunTe32 HU(BPOBBIX CHCTEM, OIMCAHHBIX CETHIO ITerpu, cocrosmuii B HEOCpEI~
CTBEHHOM Npeo0pasoBaHHM MOMENH B ¢ KIICTOUHYIO peaiusanuio. Peanmsamus Momens TpeGyer po-
FPaMMHUPOBaHUA B CXeMe AYCHKU eJUHMUHBLIX CTPYKTYPHBIX UepT JaHHOH ceru. CleNyeT MOTYEPKHYTS.,
UTO NpeJilaraeMas sueiika MoxxeT OBbITh MOCTPOEHA IPOCTBIM 00pasoM IIPH MOMOIIE MATPHIL.

15 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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Prawdopodobienstwo bledu w systemie wielodostepowym
z sygnatami szerokopasmowymi DS-PSK

TOMASZ KOSILO (WARSZAWA)
Instytut Radioelektroniki Politechniki Warszawskiej

Otrzymano 1985.05.29

W artykule przeanalizowano prawdopodobienistwo biednego odbioru informacji w syste-
mie zwielokrotniania kodowego (CDMA) z sygnalami szerokopasmowymi typu DS-PSK,
wykorzystujacymi pseudolosowe kody Golda. Odbior sygnatu pozadanego jest zaklocony
przez pozostatych abonentow systemu i gaussowski szum bialy. Zatozono idealny synchronizm
odbiornika z pozadanym sygnalem. Omowiono przyjety model systemu. opisano przebiegi
w istotnych punktach odbiornika, a nastgpnie obliczono prawdopodobiefistwo bledu. Przed-
stawiono przyktadowe charakterystyki szumowe.

1. WSTEP

We wspélczesnej telekomunikacji ogdlnie znane sa systemy wielodostepowe z roz-
dzialem czgstotliwos$ciowym (FDMA) i czasowym (TDMA), gdzie sygnaly poszczegdlnych
abonentéw réznia si¢ odpowiednio: zajmowanym pasmem czestotliwosci i momentami
pojawiania si¢. Stosunkowo od niedawna znajdujg zastosowanie systemy wielodostepowe
z tzw. rozdziatem kodowym (CDMA), gdzie cecha wyrézniajaca poszczegdlnych abo-
nentéw jest ksztalt sygnatu [1, 2]. System CDMA pozwala na jednoczesna prace wielu
abonentéw we wspdlnym pasmie czgstotliwosci w sposéb catkowicie niezalezny — bez
centralnego sterowania. Systemy takie mozna realizowaé stosujac specyficzny rodzaj
sygnalow — tzw. sygnaly szerokopasmowe (spread spectrum — SS), tworzone w wyniku
modulacji sinusoidalnej fali no$nej dwoma sygnalami cyfrowymi: informacyjnym i pomoc-
niczym,’zazwyczaj pseudolosowym [3, 4]. Sygnat SS mozna przedstawi¢ w postaci:

u(t) = Re[d(t)e(t) Uexpj(Qqt+ )] (1)

El(t) i ¢(t) oznaczaja funkcje modulujace zwigzane odpowiednio z informacja i sygnatem
pomocniczym. Wybierajac rézne rodzaje modulacji i rézne funkcje ¢(¢) mozna otrzymaé
sygnaly SS o réznych wlasciwoséciach. Z punktu widzenia systeméw CDMA istotne jest
to, ze dobierajac odpowiednio, zbiér funkcji ¢(z) mozna stworzyé zbiér sygnaléw SS,
ktérych autokorelacja ma jedno ostre maksimum przy zerowym przesunigciu, a wartosci
korelacji wzajemnej sa niewielkie.

Odbiér sygnatlu pozadanego abonenta polega na korelowaniu przebiegéw odbie- -
ranych z wzorcem ¢(¢) wytworzonym w odbiorniku, wzorcem przyporzadkowanym temu.

15%
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abonentowi. W przypadku idealnym na wyjéciu detektora korelacyjnego otrzymamy
sygnal z catkowicie usunigta modulacja pomocnicza i nieznieksztalcona modulacja
danych a?(t). Sygnaty pozostatych abonentéw wytwarzaja zaktocenia na wyjsciu detektora
(istnieja nawet w wyidealizowanym modelu systemu). Poziom tych zaktécen zalezy od
rodzaju sygnatéw SS i liczby aktualnie pracujacych abonentow.

W artykule przeanalizowano prawdopodobiefistwo blednego odbioru informacji
w jednym z systemow z rozdziatem kodowym.

2. MODEL SYSTEMU

Rozpatrzymy tu system wielodostgpowy CDMA z sygnalami SS typu DS — PSK,
tzn. takimi, w ktérych pomocniczy sygnal pseudolosowy bezposrednio kluczuje faze
sinusoidalnej fali nosnej (DS — direct sequence) a sygnal informacyjny wprowadza
dodatkowe kluczowanie fazy (PSK); oba sygnaty kluczujace sa sygnatami binarnymi.
‘Omawiany sygnat SS ma postac: .

() = UZ ab; p(t—kT)ef<ﬂot+°°> )

Przez a; oznaczono kolejne bity (¢, = 1 lub —1) kodu pseudolosowego o diugosci M
bitéw; kod jest generowany z taktem T i powtarzany okresowo. Kazdy abonent systemu
CDMA postuguje si¢ innym kodem. b; jest i-tym bitem informacyjnym nadawanym
z taktem T;. Ponadto: p(¢) oznacza jednostkowy impuls prostokatny o szerokosci T,
. pulsacje fali nosnej, o faze sygnatu. Zachodza nastepujace relacje: T, = MT, oraz
; .k .
i = entier Sy Val

W systemie pracuje jednoczesnie Z+1 abonentéw. Relacje czasowe pomigdzy po-
szczegSlnymi sygnalami sa przypadkowe, gdyz ‘abonenci pracuja niezaleznie. Schemat
blokowy odbiornika pracujacego w analizowanym systemie przedstawiono na rys. 1k
Zakladamy, ze przebieg docierajacy do odbiornika r(¢) jest suma sygnatu pozadanego
abonenta u,(t), z sygnatéw pozostalych abonentéw i gaussowskiego szumu biatego
.0 gestosci widmowej Ny/2 (dwustronne;j).

z
1(t) = Re i)+ >, () +4()] 3)
I=1

Odbiornik pracuje liniowo w idealnym synchronizmie z sygnatem pozadanego abonenta
u,(¢). Na wejsciu uktadu decyzyjnego odbiornika powstaje przebieg:

v(t)>0

r(t) u/, Ta Rel] \ V(t) up bl'm =7

by =-1

T vit)<0
el

Rys. 1. Schemat blokowy odbiornika

Alt)=2 T ag p(t-KTp)e 70
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DT, e
o(t) = Re| [ r(h()dt| = o, (1) +0,(0) +2,(0) )
iTy
v,(#) jest pozadanym sygnatem, v,(#) — sktadowa zaktécen pochodzacych od pozosta-
tych abonentéw systemu, v,(f) — sktadowa szumu. Uklad decyzyjny bada v(z) co czas
T, i okresla znak aktualnie odbieranego bitu danych b;¢;,. Uktad catkujacy odbiornika
jest roztadowywany na poczatku kazdego taktu 7).
Podstawiajac (2) i (3) do (4) mozna wykazaé, Ze:
01(t) = Ui b1y Ty )
W czasie jednego taktu T, odbiornika, tzn. podczas odbierania jednego bitu informacyjnego

bicsy pozqdanego abonenta, w sygnale I-tego abonenta zaklGcajacego moga pojawié sie
co na_]wyzeJ “dwa bity 1nformacyjne Ilustruje to schematycznie rys. 2.

|
I |
|

big) 1 Uq(t)
o) 1) [ ’U M-1(1)
T
= | |
| | l
I mlp 1T :
e s e
i ! !
|
1 by bigy y(t)
T i
i 1 Jﬂv-ﬂt} Qg(t) ] [ i
| 1’ § i
i o I !

Rys. 2. Relacje czasowe pomigdzy sygnalem pozadanym u,(7) i sygnalem /-tego abonenta zakldcajacego

u(t)

Przeksztalcajac (4) otrzymamy:
z

v,(t) = ) ui(t) ©)

=i
gdzie:
]Ut[(Tc“T)®t1(m)+ 10, (m+Dlcosg,  gdy by = b;_y

(1) = A A 7
_ 1) ]Uz[(Tc—T)®z1(m)+T®u(m+1)]005971 gdy biy = — b1 @

Przy czym: ¢, = ay—oy oznacza réznice faz fal nos$nych I-tego abonenta i przebiegu
odniesienia w odbiorniku /(t). @,,(m) jest okresowa parzysta korelacja kodéw pseudo-

losowych abonenta /-tego i abonenta pierwszego — pozadanego, a @,1 (m) — okresowa
nieparzysta korelacja obu kodéw. Wielkosci te definiowane sg poprzez aperiodyczna
korelacje kodéw Cy;(m) [5].

0,1(m) = Cyy (m)+ Cyy(m— M)
Ou(m) = Cu(m)— Coy(m—M) O0<m< M (8)
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M—-m—1

4
k}'{) Gyramay dla 0<m< M-1
Cll(’n) — { M+m-1
Z ak_m(l)ak(l) dla I—M < m < 0
k=0
0 dla |m| > M

Jak mozna wykaza¢, sktadowa szumu ,(¢) bedzie opisana rozkladem gaussowskin
o wariancji [6]:
O'i = NO Td' (9)

3. PRAWDOPODOBIENSTWO BLEDU

Z modelu systemu wynika, iz blad w odbiorze informacji powstaje z prawdopodo-
bienstwem:

Py = P[biyy = 11P[v(t) < O/byyy = 114 Plbyty = —11P[o(t) > O/bisy = —1] =
_ (10)
= %{I—P[—U1 T, < v(t)+2,(t) < U T} = % {I—P{—l < Ml)jli]%"(t—) < 1”

Zatozono, Zze obie wartoéci informacji pojawiaja si¢ z jednakowym prawdopodo-

biefistwem: P[b;;, = 1] = P[bis, = —1] = 1/2. Do efektywnego obliczenia (10) nalezy

wyznaczyé odpowiednie rozktady prawdopodobienstwa. Skorzystamy w tym celu z pojecia

funkcji charakterystycznej i wilasciwosci mowiacej, ze funkcja charakterystyczna sumy

niezaleznych zmiennych losowych jest réwna iloczynowi funkcji charakterystycznych

tych zmiennych [6, 7). Wprowadzamy oznaczenia funkcji charakterystycznych odpowied-
nich zmiennych losowych:

'vl(t)'*"'vn(t) - ‘Z),,(Z) . ‘vl(t)
L = 0@); g D) o = Bi©) an
Zatem:
Z
D) = D) [ [ 9,(). (12)
I=1

Poszukiwane prawdopodobienstwo bledu (10) mozna teraz wyrazi¢ bezposrednio przez
funkcje charakterystyczna [6, 7].

[eo)

P, i L[1—_71; J Si:)“’ (D(w)dw] (13)

2

Sktadowa szumu jest zmienng gaussowska, a wigc [6, 7]:
C02

7 (14)

(Dn(w) = eXp—
_ UiT,
~ 2N,

oznacza stosunek energii sygnatu do widmowej ggstosci mocy sumu.
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Nastepnie wyznaczymy funkcje @ (w). Sktadowa zaktécen v,(r), jak wynika z (7),
zalezy od uzytego kodu pseudolosowego. W analizowanym systemie zastosowano kody
Golda [4, 8]. Jest to grupa cyfrowych kodéw pseudolosowych generowanych przez rejestry
przesuwajace; charakteryzuje sie tym, ze wykorzystujac rejestr o dtugosci 2z bitéw mozna
stworzy¢ grupe 2"+1 kodéw o diugosci M = 2"—1 bitdw, ktérych funkcje korelacji
wzajemnej maja male wartoéci a jednoczesnie funkcja autokorelacji poszczegdélnych kodow
jest korzystna.

Sktadowa zaktécen o,(t) zalezy, poprzez funkcje @, (m) i @ll(m), od wzajemnych
przesunig¢ czasowych pomiedzy odbieranymi sygnatami. Wszystkie wartosci przesunieé
m (mod. M) sa jednakowo prawdopodobne, gdyz abonenci systemu CDMA pracujg
niezaleznie od siebie.

Poniewaz kod pseudolosowy jest przebiegiem w pelni zdeterminowanym mozna
obliczy¢ warto$¢ funkcji @y (m) i @, 1(m) dla wszystkich przesunie¢ m, a nastgpnie uwzgled-
ni¢ te wartosci przy obliczaniu funkcji gestosci prawdopodobienstwa sktadowej v,(¢).

- Taka metoda postgpowania prowadzi jednak do znacznych komplikacji obliczeniowych;
ponadto nalezy pamietaé, ze catkowite zaklScenie (6) jest suma Z sygnatéw, ktérych
wszelkie wzajemne relacje czasowe (mod. M) sa takze jednakowo prawdopodobne.

Z tego wzgledu wprowadzono uproszczenie polegajace na potraktowaniu funkcji
korelacji kodéw jak zmiennych losowych. '

Tablica 1

Wartosci okresowej parzystej funkcji korelacji kodow Golda 6., (m)

Czgstos¢ wystgpowania
Wartos¢
n — nieparzyste n — parzyste
’ @1 == —‘1 ~0y5 . ~0?75
l n+2 I
6, =21 2 11 ~0,25 ~0,125
]
Oy = _(2 2 +1) ~0,25 ~0,125
Uwagi:
dtugos¢ kodu M = 2"—1; n # 0 mod. 4
| [n+2 ] . n+2
| = entier
il 2 2

Parzysta okresowa korelacja O,,(m) kodéw Golda przyjmuje tylko trzy wartosci,
ktérych czgstos¢ wystepowania podano w tabeli 1 [4]. Zakladamy wiec, ze @, (m) w (7)
przyjmuje wartoéci jak dyskretna tréjwartosciowa zmienna losowa.

Nieparzysta okresowa funkcja korelacji @xy(m) kodéw pseudolosowych (takze kodow
Golda) nie jest tak regularna; z zasady ma wieksze wartosci niz 0,,(m) i silnie zalezy od
przesuniecia m [10].
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W niniejszym artykule wykorzystano ogdlng zaleznos¢ opisujaca maksima funkeji
,,(m) dla kodéw Golda [5].

|Omasl < I e WP (15)
Potraktowano mianowicie @, (m) w (7) jako dyskretng dwuwartosciowa zmienna losowa,
przy czym: :
A A A A 1
P[®ll o ®max] o P[®ll o _®max] R —2_ (16)
Z zasady pracy systemu wynika, ze ¢; w (7) jest zmienna losowa o rozktadzie réwno-
miernym w przedziale (0, 27).
Zaktadamy, ze kolejne bity danych b;;, sa od siebie niezalezne i w efekcie obie postacie
(7) sa jednakowo prawdopodobne. Przyjmujemy takze uproszczenie: v = 0. Uwzgled-
niajac to co powiedziano powyzej mozemy zapisa¢ funkcje charakterystyczng:

3 2n
1 1
20 = | D P10 = 005 [ exptiop@icosnap,+
i=1 0
2

2n
+ Y’P[éu o) ]LJ exp(jwﬁ@ cosqa)dqa} (17
KL=1J K 27'[ y K 1 i

ity
glee. /31 —'[JI—M.

Po scatkowaniu i prostych przeksztalceniach otrzymamy dla parzystego n:

0,@) = | 2 soBir+; ToBOs) +y IoBO30) o Bue)| 19

Jo(+) jest funkcja Bessela.

Bez trudu mozna wyprowadzi¢ analogiczng zaleznos¢ dla n nieparzystego. Podsta-
wiajac (12), (14) i (18) do (13) otrzymamy poszukiwany wzér opisujacy prawdopodo-
bienistwo bledu w systemie. Calke w (13) trzeba oblicza¢ numerycznie.

Jezeli abonenci zaklécajacy nie pracuja (tzn. Z = 0), zalezno$¢ (13) upraszcza si¢ do
postaci:

Pg = —%erfc Vy (19)

erfc(-) oznacza komplementarna funkcje btedu [7].

Obliczenia prawdopodobiefistwa bledu upraszczaja si¢ takze wtedy, gdy sygnaly
abonentéw zakltécajacych docieraja do odbiornika z jednakowym poziomem.

Wowezas parametr f; jest taki sam dla wszystkich /, funkcje charakterystyczne (17)
wszystkich sygnatéw zaklécajacych sa identyczne i (13) sprowadza si¢ do:

1 e e e 1

z
 0,0) 0| ) 20)
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Rys. 3. Przykladowe charakterystyki szumowe

Na rys. 3 przedstawiono przykladowe charakterystyki szumowe obliczone z (20)
dla systemu wykorzystujacego kod Golda o dtugosci M = 127, tzn. n = 7, przy zatozeniu,
iz wszystkie sygnaly odbierane sa z takim samym poziomem (U, = Uy, przy réinej
liczbie sygnaléw zakltécajacych Z =0, Z =11 Z = 10.

ZAKONCZENIE

W artykule przeanalizowano prawdopodobiefistwo blednego odbioru informacji
w systemie zwielokrotniania kodowego z sygnatami DS-PSK. Wyprowadzone wzory (12),

(13), (18) i uproszczony (20) pozwalaja na stosunkowo proste oszacowanie podstawowych
parametréw systemu.
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T. KOSILO

ERROR PROBABILITY FOR MULTIPLE ACCESS DS-PSK SPREAD
SPECTRUM SYSTEM

Summary

The main contribution of this paper is an evaluation of the message error probability of direct sequ-
ence binary phase shift keying (DS-PSK) system operating as one of a code division multiple access (CDMA)
system user. The pseudonoise Gold sequences are used as spreading signals. Performance of the system
is limited by multiple access interference and gaussian noise. We assume that receiver in the system is ideally
synchronized with the desired signal. A short description of the system and DS-PSK signals is given.
Then a derivation of error probability formulae is presented. Examples results are quoted.

T. KOSILO

PROBABILITE DE L’ERREUR DANS LE SYSTEME A ACCES MULTIPLE
AVEC DS-PSK SIGNAUX A LARGE BANDE

Résumé

Dans Darticle on a analysé la probabilité de 1’erreur a la réception de I'information dans le systéme
4 accés multiple avec signaux du type DS-PSK (cad. multiplication des codes). A la source des perturba-
tions sont les signaux du reste des abonnés du systéme et le bruit blanc gaussien. On a caractérisé les signaux
SS et on a parlé du modéle congu du systéme. On a indiqué les répartitions de Ja probabilité des parcours
dans les points décisifs du récepteur et ensuite on a calculé la probabilité de ’erreur cherchée. On a donné
des exemples caractéristiques du bruit.

T. KOSILO

FEHLERWAHRSCHEINLICHKEIT BEIM CODEMULTIPLEXSYSTEM
MIT DS-PSK-SIGNALEN

Zusammenfassung

In dem Artikel wird die Fehlerwahrscheinlichkeit der Information teim Vielfachzugriffsystem mit
Spread-Spectrum DS-PSK-Signalen analysiert (dem sog. Vielfachzugriff durch Codemultiplex). Das
Signal am Bmpfingereingang wird wurch weiBes gauBverteiltes Rauschen und gegenseitige Beeinflussung
der verschiedenen Benutzer gestort. Eine kurze Beschreibung der DS-PSK-Signale und des Codemulti-
plexsystems wird gebracht. Beziehungen fiir die Fehlerwahrscheinlichkeit werden abgeleitet. Einige Bei-
spiele werden dargestellt.
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T. KOCHJIO

BEPOSITHOCTD OIIMBKHM B MHOT'OIOCTYITHOM CUCTEME
C IMIKMPOKOIIOJIOCHBIMU CUTHAJIAMU KJIACCA DS-PSK

Pesmome

IlpoBenen aHanus NOMEXOYCIOMYMBOCTH CHCTEMBI C KOMOBBIM VIIOTHEHHEM IMHEPOKOIIOIOCHBIX
(CHOMHBIX) CHIHATOE ¢ dasoBoit mammynsnueii (DS-PSK). B cucreme HMCIONB3YIOTCH KOLOBDIE HOCTE-
posarenbHOCTH Toynma. Ommbky B cHCTeMe BO3HUKAIOT M3-32 JIEUCTBUSA JOPYrMX a0OHEHTOB CHCTEMBI
1 Gestoro rayccoBoro Imyma. IIpHHHMAETCS HIEalbHBIM CHHXPOHHSM IPHEMHMKA M CHIHATA YKETAHHOIO
aGonenta. Kpatio paccMarpiBaercst MOXeNb CHCTEMbI. BoiBemeHsr hopMysIsl st pacuera BEpOSITHOCTH
owmGox. IlpuBedeHbI IPUMEPH! BBIYHCIICHUH XapaKTEPHCTHK OLIMGOK.
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Uklad synchronicznego ruchu obrotowego silnikéw indukcyjnych
z szeregowym polaczeniem uzwojen stojandw

ANDRZEJ SZLACHTA (RZESZOW)
Zaklad Maszyn Elektrycznych Politechniki Rzeszowskiej

Otrzymano 1985.06.24

. W artykule przedstawiono analize walu elektrycznego silnikow indukcyinych z szerego-
wym polgczeniem uzwojen stojanow. Badanie wlasciwosci walu przeprowadzono dla stanu
ustalonego postugujac si¢ modelem dwufazowym maszyny indukcyjnej. Otrzymane réwnania
stanu ustalonego rozwigzano na EMC dla wielu parametréw ukladu oraz zamieszezono
podstawowe jego charakterystyki.

1. WPROWADZENIE

Uklady synchronicznego ruchu obrotowego, zwane réwniez walami elektrycznymi,
sa stosowane w wielu mechanizmach wykonawczych, w ktorych zachodzi konieczno$é
zapewnienia wspétbieznego ruchu obrotowego dwéch lub wigcej osi metodg elektryczna.
Rozwiazania takie stosuje si¢ wéwczas, gdy polaczenie osi za pomoca waldw i przekladni
mechanicznych jest niemozliwe lub nieuzasadnione ze wzgledéw technicznych, badz
ekonomicznych. W grupie uktadéw synchronicznycznego ruchu obrotowego z silnikami
indukcyjnymi rozréznia sig¢ wat elektryczny wyréwnawczy (z silnikami pomocniczymi)
i wat elektryczny roboczy (bez silnikéw pomocniczych). !

W roboczym wale elektrycznym (rys. 1) moment synchronizujacy jest wytwarzany
przez gléwne silniki napedowe; nie zachodzi wiec koniecznosé instalowania silnikGw
pomocniczych, co czyni uklad ekonomicznym. Uktad rozwija jednak nieduze momenty
synchronizujace, zwlaszcza w zakresie duzych predkosci katowych [2], [11].

% e SAI AL /-\:-ml

Rys. 1. Schemat roboczego walu elektrycznego
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o w>

Rys. 2. Schemat uktadu synchronicznego ruchu obrotowego z szeregowym polaczeniem uzwojen stojanow
S — obwéd stojanéw, W — obwéd wirnikéw

Poprawe wlasciwosci statycznych roboczego walu elektrycznego uzyskuje si¢ przez
szeregowe polaczenie uzwojefi stojanéw silnikow indukcyjnych (rys. 2) [7], [10].

Dla przeprowadzenia analizy pracy ukiadu synchronicznego ruchu obrotowego bez
maszyn pomocniczych zastosowano teori¢ 0gdlng tréjfazowej maszyny indukcyjne;j.

2. KONSTRUKCJA MODELU MATEMATYCZNEGO UKEADU SYNCHRONICZNEGO
RUCHU OBROTOWEGO BEZ MASZYN POMOCNICZYCH

2.1. ROWNANIA UKEADU W OSIACH ORTOGONALNYCH «—§ -

Na podstawie teorii ogolnej maszyny indukcyjnej [3], [4], [5], [12] otrzymuje si¢ naste-
pujace réwnanie napie¢ dwoch silnikow wyrazone w ukladzie osi ortogonalnych o—f
[6], [8] (rys. 3):

[tag] = [Zap]lic] )

Rys. 3. Interpretacja graficzna transformacji do uktadu osi ortogonalnych «—f
gdzie:
[uuﬁ] = CO1 [ugr.l’ u?ﬂ’ ugzla uEls u;ll; uEIIy u:cIIa u,rBIl]

. I R P P ;
[laﬂ] = coll[ig, ift; o> ig1» laxt> Igrs lat1s 1[311]

[Rpd+p[Lipl,  PIMGH], [01, [0]
(Z.,] = Mg, [Ris]+p[Losil [01, [0]
B [0], [0], [Resul+p [Lagt P pIMzpul
[0], [01, pIMz3ul, [Rysu]+ p[Lapul

[Rsp] = diag[R{]  [Ripul = diag[Ri]
[Lse] = diag[L{]  [Lopu] = diag[Lii]
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[Ragi] = diag[R]]  [Risu] = diag[R}]
[Lapi] = diag[L]]  [Ligy] = diag [L]

i Mycosy, — Msing,
(Ml = | Msing;,  Mjcos gy
[ Micosg;, Msing,
[Maf] = Msi
| — M, singy, M;icosq,
o [ Mycosgn, —Mysingy
[Mécﬁu] o~ .
A My singy, Mycospy
[ Mycosqy, Mysingy
[Morqu] . .
| — Mysingy, M;cosgy

Réwnania momentéw poszczegdlnych silnikéw maja postaé:

s 2 @ n .. i d [0,  [Mg] } [izel
my = J[ ";l“ + Dl—nl‘ - _2_ [ltxﬂl]t [locﬁl]t ?ﬁ {[[ ;‘%I] ) [O] [igﬁ,]

¢ i’ n . . 17 (01, [Mepul )| [apnl

my = Jy %‘f‘Du ”%;—x T [loscﬁu]t liapnl: m{ M5, [0] ]}[[iéﬁu]] 2
Poniewaz wirniki obu silnikéw watu elektrycznego sa polaczone ze soba i zalaczone do

wspolnej rezystancji R, napiecia wirnikéw spetniaja warunki:
Ug+ (at+ign)R =0 ufy+ (i +im)R =0
up+ (i) R =0 upy+ (i +if)R = 0
Po uwzglednieniu w réwnaniu (1) zaleznoéci (3) i po rozwinigciu hipermacierzy na
macierze otrzymuje sie, macierzowe réwnanie napie¢ watu elektrycznego roboczego:

&)

U - Ri+pLj, 0, PM.,, —pMg, 0, 0,

Up 0, 1+pLi, pMg, M., 0, 0,

0 pM PMy, R+ L, 0, 0, 0,

0 —PMy,  pM,, 0, R+ Lj, 0, 0;
wa || o, 0, 0, 20,7 Redpral 0,
Uy 0, 0, 0, 0, 0, Ry +pLiy,

0 0, 0, R, 0, PM.y, PMgy,

o) Lo, 0, 0, R, —pMy,  pM.,
0, 0 N ié
0, 0 i%;
R, 0 i,
% oo H R )
pMy, —pMy a1y
My, PM oy _ ity
R.u+pLi, 0 I
0, Ron+pLiy § | ipu_
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edzie:
My = Mcos gy M. = My CO8 @y
My = M;singy My = Mysingy
Rzl i~ R;+R Rzll i R;I+R

2.2, ROWNANIA UKEADU W OSIACH ORTOGONALNYCH d—¢

Poniewaz w rownaniach (2) i (4) wystgpuja zmienne wspotczynniki zalezne od kata
polozenia wirnika ¢, réwnania te s3 niewygodne do obliczen. W celu doprowadzenia
wymienionych réwnan do prostszej postaci wykonuje si¢ ich transformacj¢ do uktadu osi
ortogonalnych d-g nieruchomych wzgledem stojana. Graficzng interpretacje transformacji
do nowego uktadu osi przedstawiono na rys. 4. 2

Rys. 4. Interpretacja graficzna transformacji do uktadu osi nieruchomych d—gq

Macierz transformacji ma postac:

[Cial, [0]
[Cal :l 5 (5)
. [0]7 [qull]
gdzie:
1, 0, 0, 0 il, 10, 0, 0
0, 1, 0, 0 0y 1 0, 0
[Caal = 0, 0, cosg, singy [Caanl = 0, 0, cosgy, singn
|0, 0, —sing;, cosq; 0, 0, —singy, - COSQy
Po wykonaniu transformacji wedtug zasad (6):
[udq] R [qu]t [uocﬁ]
lizal = [Cagllicg] ©®
[Zig) = [Cadli[Zap][Cadl
otrzymuje si¢ réwnanie:
[Zaal, [Rm]]
Ugg) = i 7
a1 = | e, 2] =

gdzie:
[tag] = col[Ucoswqt, Usinw,t, 0, 0, Ucoswy t, Usinw,t, 0, 0]

e ARl O i r
[iagd = col[idy, i, iq1, tars Idus Tqns fans 1;11]
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f"'.plf;, 01 le’ 0
[Z ]: 03 i‘l’PLf, 0’ le
at M, @iMy,  Ry+pLi, L}
_(pIMI’ le’ —¢!L;, Rzl+po
Ri+pLi,, 0, My, 0
03 Ril +pol ’ 03 pMII
[quu] = . - . r
pMy YuMu, Roy+pLy,  ¢uLy
—ouMy,  pMy, —@n, Royu+pLi
0, 0, 0, 0 020! 0, 0
0, 0, 0, 0 10,70, 0, 0
[Rou] = 0, 0, Rcos®, Rsind [Ro-] = 0, 0, Rcos®, — Rsin®
0, 0, —Rsin®, Rcos® 0, 0, Rsind, Rcosd

Dla analizy wygodnie jest wyeliminowaé funkcje czasowe napigé zasilajacych. W tym
celu nalezy wykonaé transformacje do uktadu osi wirujacych synchronicznie z polem
magnetycznym stojana [1], [3], [12].

2.3. TRANSFORMACJA DO UKELADU OSI y—§ WIRUJACYCH SYNCHRONICZNIE

- Macierz transformacji z ukfadu osi nieruchomych d—q do wirujacych synchronicz-
nie y— 0 wynosi:

a- [ O] .
[0, [Cusl
gdzie:
coswyt, —sinwgyt, 0, 0,
[Coo] = sinwgf,  coSwyt, 0, 0,
G 0, 0, CoSwot, —sinwgt
0, 0, sinwg#,  CoSwyt

Po przeprowadzeniu transformacji réwnan (8) wedlug podanych poprzednio zasad
otrzymuje si¢ réwnania napieé w ukladzie osi wirujacych synchronicznie:

[Zyo], [Rod] ] .
el = [ (Roal, [Zyo]) ! &
gdzie:
[t,6] = col[U, 0, 0, 0, U, 0, 0, 0]
[iya] = col [y, i3y, Iyts U51s Byurs Bonns purs dgns)
Ry+pLi, —wo L, pMy, —woM;
Zol =] @0kt HePL, woMy, M,

pr - M] (6()0 £y wl) ) Rzl +pL,I.a - Lf(wo — 60[)

My(wo—awy), M, Li(wo—op),  R,y+pL;
Ri+pLi, —wo Ly, pMy, —woMyy

[Z?m] — wo Ly, Rui+pLy,, oMy, pMy

My, —Mu(@o—wn), R.+pLiy, —Li(we— wp)

My(wo— wry), My, Liy(wo — wyy), R i+pLi

16 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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[ I TSI T SNSRI =

Réwnania momentéw w nowym uktadzie osi przyjmuja postac:

my = Jy 'q;;*‘f‘ D, %I‘_an(igli;l i i;liél)
; A (10y
my = Ju 2’;—1+D11%1“—nM11(i511i;u— iyyisn)
Réwnania opisujace ukiad synchronicznego ruchu obrotowego silnikoéw indukeyjnych
7 szeregowym polaczeniem uzwojef stojanéw mozna otrzymac na podstawie réwnan (9)
i (10) po uwzglednieniu réwnan wiezéw wynikajacych z konfiguracji polaczenn uzwojent
stojandw. Po zbilansowaniu napie¢ wspdlnego obwodu stojandéw i wprowadzeniu jednego
pradu dla tego obwodu:

s S __ 38
Ly = lyn = by

. 1
5 = bsp = b5
otrzymuje si¢ nastepujace réwnania napiecé:
U= (RZ+PLi)i;'woLii§+PM1i;1—0)0M1 iS4+ p My ijn—wo Muisn
(12)

0= woLii§+(R2+pLi)i;§+woM1 iy +pM,if+woMiiyn +pMyisn

Réwnania walu elektrycznego z szeregowym polaczeniem uzwojen stojandéw maja
posta¢ macierzowa (13):

=) —  Ri+pLi, —wo L3, pM;, —woM;y
0 wo L, Ri+pL;, woMsy, pM;,
0 pMy, — My(wo—wp), Ra+pLi, — Li(wo—o1),
0 My(wo—w,), M, Li(wo—wp),  Ra+prLi
o |~ M, — My(wo—wy),  Rcosd, — Rsind,
0 Miyi(wo— o), pMy, Rsin, Rcos?,
my nMyis, —nM,ij 0, 0,

My _ nMyiar, —nMy i, 0, 0,
pMy, —woMy, 0, 0 HE R
wo My, pMy, 0, 0 is
Rcos?, Rsin?d, 0, 0 iy

— Rsind, Rcos?, 0, 0 i51
Roi+pLiy, —Lu(wo—wn), 0, 0 Iyn (13)
Liy(wo— o), Ron+pLis 0, 0 i5n
0, 0, i‘- p+~D—I-, 0 Wy
n n
0, 0, 0, i:;—p—{—%EA o1y )

gdzie:
R = Ri+R%, L= Li+Li
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Roéwnania (13) sa réwnaniami nieliniowymi. Po rozlozeniu ich w szereg Taylora
w poblizu stanu ustalonego otrzymuje sie liniowe réwnania stanu statycznego i rGwnania
matych przyrostéw. :

Analiza wlasciwodci statycznych omawianych ukladu zostanie przeprowadzona na
podstawie réwnan (14), opisujacych stan ustalony:

U 7] B RE —woLs, 0, —woMj, 0,
0 woLE, RE, wo My, 0, woMy,
0 0 — My(wo—w), R, —Li(wo— ), Rcosdy,
0 M(wo—w), 0, Li(w,—w), R, — Rsindy,
0 - 0, —Myp(wo—w), Rcosd,, — Rsind,, Ry
0 My(wo—w), 0, Rsind,, Rcosdy,  Lij(wo—w),
m, nMIj, —nM I}, 0, 0, 0,
My | . nMylsy, —nMy Ly, 0, 0, 0,
—woMy;, 0, O 11 5
0, 0, 0 I§
Rsind,, 0, 0 i~
Rcosdy, 0, 0 5
—Li(wo—w), 0, 0 o (14)
R.u, 0, 0 Iin
0, %, 0 w
0, 0, Du w
n -~ ks o

3. OBLICZENIA NUMERYCZNE CHARAKTERYSTYK STATYCZNYCH UKEADU

W celu okreslenia wplywu poslizgu, rezystancji wspélnego obwodu wirnikéw R i kata
niezgodnosci @, na charakterystyki statyczne analizowanego ukladu rozwigzano nume-
rycznie uklad réwnan (14).

Obliczenie wykonano dla dwéch jednakowych silnikéw indukcyjnych o danych zna-
mionowych:Py = 3 kW, I,y = 11,4 A, Uy = 220/380 V, Ly = 26 A, ny = 1420 obr/min
i parametrach zmierzonych: R® = 1,25 Q,RR=1802, *=0348 H, L" = 0,348 H,
M = 0,3345 H, D = 0,00255 Nms/rad. Do, obliczeri przyjeto zakres zmian predkosci:
—®Wo S @ < wy z krokiem Aw = 107, zakres zmian kata niezgodnosci —z < 9, < =
z krokiem Ay = 0,17 oraz zakres zmian rezystancji dodatkowej 0 < R < 200 z krokiem
AR = 20.

Na podstawie otrzymanych wynikéw obliczen sporzadzono podstawowe charakte-
rystyki analizowanego watu elektrycznego.

Na rys. 5 przedstawiono zalezno$é momentéw rozwijanych przez poszczegélne silniki
od kata niezgodnosci 9, dla stalej wartosci rezystancji dodatkowej i statych poslizgéw.

16*
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Rys. 5. Zalezno$¢ momentow silnikow indukcyjnych watu elektrycznego z szeregowym polaczeniem
uzwojen stojanow od kata niezgodnosci potozen osi wirnikow

Z przebiegu charakterystyki wynika, ze wartosci ekstremalne momentow wystepuja w za-
kresie duzych katéw niezgodnosci (0,77 +0,97), przy czym wartosci te rosna ze wzrostem
predkosci katowej silnikow.

Zalezno$¢ momentu synchronizujacego (ms = my—my) od kata niezgodnosci Jo
przedstawiono na rys. 6. Wartosci maksymalne momentow synchronizujacych wyste-
puja w podobnym zakresie katow niezgodnoéci jak dla momentéw poszczegolnych sil-
nikéw. Wzrostowi predkosci katowej silnikow odpowiada wzrost momentu synchroni-
zujacego, co jest najwazniejsza zaleta tego ukladu w poréwnaniu z ukladem klasycznym.

5 N-m1 mg R=102
2 ‘ —
1 | A
12 i b ;ZZ
’ , ) )
N A\
ki
AN 8T 6T GG D o,\27r 5T a%m o\yr jr o
_—4_

i 4 L
ol o i
T

ez lbeg, |- ol it e vl wol

Rys. 6. Zalezno$¢ momentu synchronizujacego od kata niezgodnosci o

- Wplyw rezystancji dodatkowej obwodu wirnikéw na moment synchronizujacy, przy
stalej wartoéci poslizgu, przedstawiono na rys. 7. Dla katéw ¢, < 0,6 & wzrost rezystancji
powyzej 102 nie daje wyraznego wzrostu momentu synchronizujacego.

Zalezno$é momentu synchronizujacego od poslizgu dla parametrycznie zmiennej
wartosci kata 9, przedstawiono na rys. 8. Wartoéci maksymalne momentow synchroni-
zujacych wystepuja w poblizu poélizgu krytycznego (a wigc dla duzych predkosci kato-
wych). |
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Rys. 7. Zaleznos¢ momentu synchronizujacego od rezystancji dodatkowej obwodu wirnikow
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Rys. 8. Zaleznos¢ momentu synchronizujacego od poslizgu

Na rys. 9 przedstawiono zaleznos$é¢ pradu stojanéw od kata niezgodnodci %, przy
§ = parametr. Prad stojanow rosnie ze wzrostem kata niezgodnosci i wzrostem poslizgu.

Pelny obraz mozliwosci obciazeniowych walu elektrycznego z szeregowym polacze-
niem uzwojen stojan6w ilustruje wykres miejsc geofnetrycznych momentéw mg = f(Y m)
(rys. 10). Kazda krzywa zamknieta przedstawia na wykresie zalezno$¢ momentu synchro-
nizujacego od sumy momentéw obu silnikéw przy stalej wartosci polizgu i zmiennym
kacie niezgodnosci 9.
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Rys. 9. Zalezno$¢ pradu obwodu stojanow od kata niezgodnosci
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Rys. 10. Charakterystyki obciazeniowe roboczego walu elektrycznego 7 szeregowym polaczeniem
uzwojen stojandw

4. PODSUMOWANIE

Zastosowanie teorii ogdlnej maszyny indukcyjnej do opisu matematycznego uktadu
pracy wspdibieznej silnikéw indukeyjnych umozliwito skonstruowanie uniwersalnego
modelu matematycznego dla stanéw statycznych i dynamicznych.

W opisie podano réwnania dotyczace uktadu klasycznego, a przez wprowadzenie
dodatkowych réwnan wigzdw otrzymano réwnanie uktadu z szeregowym polaczeniem
uzwojen stojandw.
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Na podstawie obliczeri numerycznych réwnan stanu ustalonego sporzadzono podsta-
wowe charakterystyki pozwalajace ocenié wlasmwosm napgdowe analizowaego ukladu
pracy wspolbieznej.

Z charakterystyk katowych wynika, Ze momenty poszczegolnych silnikow oraz moment
synchronizujgcy osiagaja warto$ci maksymalne w zakresie duzych katéw niezgodnosci.
W zakresie malych katéw niezgodnosci charakterystyki ukiadu sa bardzo ,,ngkkze .
a wplyw poslizgu na rozwijane momenty jest niewielki.

Najistotniejsza cecha ukladu z szeregowym polaczeniem uzwojen stojandéw jest osig-
ganie duzych momentéw synchronizujacych w zakresie duzych predkosci katowych,
co stanowi wazng zalet¢ tego uktadu w poréwnaniu z ukladem klasycznym.
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A. SZLACHTA

A SYSTEM OF SYNCHRONIZED ROTARY MOVEMENT OF INDUCTION MOTORS
WITH PARALLEL CONNECTION OF STATOR WININGS

Summary

The article presents an analysis of a synchro system of electric induction motors with parallel
connection of stator winings. The properties of the synchro system have been established for a selected
state with the use of a model of the two-phase induction machine. The derived equations of the selected
state are solved for several parameters of the system and are documented with a description of its main
characteristics.
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A. SZLACHTA

SYSTEME DU MOUVEMENT DE ROTATION SYNCHRONE
DES MOTEURS A INDUCTION
AUX ENROULEMENTS DES STATORS COUPLES EN SERIE

Résumé

Dans Iarticle on a présenté I’analyse de I’arbre électrique des moteurs 3 induction ou les enroulements
des stators sont couplés en série. On a examiné les propriétés de I’arbre pour son régime permanent en se
servant d’un modsle biphasé d’une machine a induction. Les équations du régime permanent obtenues
sont résolues 4 I'aide de EMC pour plusieurs paramétres du systéme et on a inclu ses principales carac-
téristiques.

A. SZLACHTA

SYSTEM DER SYNCHRONDREHBEWEGUNG DER INDUKTIONSMOTOREN
BEI RETHENVERBINDUNGEN DER STATORWICKLUNGEN

Zusammenfassung

Im Aufsatz wurde die Analyse einer Welle der elektrischen Induktionsmotoren mit Reihenverbin-
dungen der Statorwicklungen geschildert. Die Untersuchungen der Welleneigenschaften fanden im sta-
tiondren Zustand am Zwaiphasenmodell einer Indusktionsmaschine statt. Die gewonnenen Gleichungen
fiir den stationdiren Zustand wurden mittels EMC fiir viele Parameter des Systems gelost, und seine Grund
charakteristiken wurden angefiihrt.

A. IIJIAXTA

CHUCTEMA CUHXPOHHOI'O BPAIIEHWS WHIVKIMOHHBIX MAINH
C IIOCJIEMOBATEJILHBIM COETVHEHUEM OBMOTOK CTATOPOB

Pesmwme

ITpeCTABIeH AHATH3 SJIEKTPUUECKOr0 Baja MHAYKIHOHHBIX MAIIWH C HOCIECHOBATENBHBIM COEI-
HermeM 0GMOTOK CTaTOpoB. VIcCeoBaHue CBONCTB NMPOBEMEHO MJISA YCTAHOBHBIIETOCT COCTOAHM, IIPH
HCTIONb30BAHAN [BYX(A3HOM MOJENH HHAYKIMOHHONH Maummbl. IlosiyueHHbIe YIPABHCHUA YCTAHOBHB-
1IeTOCsT COCTOSHAA perensl Ha DBM 1A pasnuuHbIX IapaMeTpoB CHCTeMbI, TIPUBEMIEHDI TAKOKE e 0C-
HOBHBIE XapaKTEPUCTUKH.
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Celem pracy bylo przeprowadzenie analizy statecznosci dynamicznej wirnikéw klatko- -
wych, dwubiegunowych silnikow asynchronicznych. Do analizy przyjeto model wirnika o cigg-
lym rozlozeniu masy i o zmiennej sztywnosci. Na podstawie rownan ruchu otrzymano row-
nania rézniczkowe wiazace ugiecia dynamiczne wirnika z przestrzenig i czasem. Ostatecznie
otrzymano réwnania rozniczkowe, czastkowe, niejednorodne, o zmiennych wspolczynnikach,
ktore rozwigzano stosujac metode rozdzielenia zmiennych (metoda Fouriera). W rezultacie
POWyZszego rozwigzanie wyrazono w postaci nieskonczonego szeregu dwoch funkcji: X,(x),
zaleznych od wspoirzednej przestrzennej(x) oraz Deun(t) zaleznych od czasu (¢). Funkcje Den(t)
okazaly si¢ by¢ opisane rownaniem rozniczkowym zwyczajnym o zmiennych okresowo
wspolczynnikach. Analizujac jego rozwigzania wyrézniono tzw. obszary statecznej i niesta-
tecznej pracy wirnika.

W dalszej cze$ei pracy przeprowadzono analize poszczegdlnych obszaréw niestatecznosci
w roznych stanach dynamicznych wirnika. Wskazano na mozliwosé okre$lenia przedziatow
predkosci obrotowych, przy ktérych pojawia sie niestatecznosé.

1. WSTEP

Silniki asynchroniczne klatkowe naleza do maszyn elektrycznych szeroko stosowa-
nych w przemysle. O ich powszechnym zastosowaniu zadecydowala ich prosta i zwarta
konstrukcja. Silniki te charakteryzujq si¢ stosunkowo matymi szczelinami magnetycznymi,
co stwarza dodatkowe trudnosci konstrukcyjne. Przed przystapieniem do wlasciwych
obliczen konstrukcyjnych wirnika dowolnej maszyny elektrycznej nalezy przeprowadzié
analizg jego statecznosci poprzecznej. Zagadnienie statecznoséci wirnika jest $cisle zwigzane
z charakterem jego drgan. Przykladem tutaj moze by¢ zjawisko rezonansu polegajace na
utracie stateczno$ci przy pewnych wartosciach wymuszenia zewngtrznego. Zjawisko to
mozna opisa¢ za pomoca réwnah ruchu danego ukladu mechanicznego. Réwnania te
majg rézng posta¢ w zaleznoéci od rodzaju maszyny (wielobiegunowa lub dwubiegu-
nowa). Czynnikiem odrézniajacym oba réwnania Jest charakter zmiennosci sity naciagu
magnetycznego w czasie. W maszynach wielobiegunowych sila ta nie zalezy w sposdb
jawny od czasu. Natomiast w maszynach dwubiegunowych sita naciggu magnetycznego
jest okresowa funkcja czasu. W rezultacie powyzszego otrzymuje si¢ rozne jakosciowo
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réwnania rézniczkowe opisujace ugiecia poprzeczne wirnika. Réwnania te w przypadku
maszyn wielobiegunowych sa réwnaniami o statych wspdlczynnikach. Odpowiednie
réwnania rézniczkowe dla maszyn dwubiegunowych zawierajg wspolczynniki zalezne
od czasu. Rézna postaé réwnan rézniczkowych dla obu rodzajéw maszyn determinuje
rézna jakosciowo stateczno$¢ ich rozwigzan. W przypadku maszyn wielobiegunowych
istnieje jedna warto§¢ wymuszenia zewngtrznego, przy ktérej odpowiednie rozwiazania
sa niestateczne. Wyroznia si¢ tutaj tzw. krytyczna predkos¢ obrotowa wirnika, przy ktorej
ugiecia dynamiczne wirnika rosna nieograniczenie. Analizg¢ powyZszego zjawiska przed-
stawiono w pracach [1], [2], [7], [8]. Publikacje [1], [2] opieraly si¢ na dyskretnym modelu
wirnika i dotyczyly stanu mechanicznie ustalonego. W [7], [8] przyjeto do analizy model
ciggly i rozpatrzono stany nieustalone.

Zupelnie odmiennie przedstawia si¢ stateczno$¢ rozwiazan réwnan roézniczkowych
dla maszyn dwubiegunowych. Réwnania te zawieraja wspolczynniki zalezne od czasu
i opisuja tzw. drgania parametryczne charakteryzujace sie¢ tym, ze istnieje pewien prze-
dzial czestosci wymuszenia, przy ktérym pojawia sie niestateczno$¢é. Mozna tutaj mowic
o tzw. obszarze statecznodci, obejmujacym zakres czestosci wymuszenia zapewniajacym
stateczna prace wirnika. Okreslenie tego obszaru bedzie szczegbinie wazne dla wirnikow
dhugich o matych $rednicach, charakteryzujacych si¢ mala sztywnodcia gietna. Wirniki
takie mozna spotka¢ mp. w dwubiegunowych silnikach asynchronicznych do napedu
pomp glebinowych. Ponizsza praca jest poswiecona jakosciowej i ilosciowej ocenie sta-
tecznosci poprzecznej wirnikow klatkowych dwubiegunowych silnikéw asynchronicznych.

WYKAZ OZNACZEN

B — indukcja magnetyczna w szczelinie, ;

B, — indukcja maksymalna w szczelinie wystepujaca podczas - obcigzenia znamiono-
nowego,

C — wspblczynnik naciggu magnetycznego,

di,ds, ... — §rednice poszczegolnych odcinkow wirnika,

d, __ 4rednica wewnetrzna pakietu sprasowanych blach,

D __ §rednica zewnetrzna pakietu sprasowanych blach,

e — odlegto$¢ osi wirnika od osi stojana,

Fs Ei — modut sprezystosci podtuznej materiatu watu i klatki,

E, — zastepczy modul sprezystosci podtuznej pakietu,

G — modul sprezystosci poprzecznej materiatu watu,

g — przyspieszenie ziemskie,

L, Ip; I, I — odpowiednio momenty bezwladnosci przekroju walu w miejscu mocowania pakietu,
pakietu, pretow klatki i r-tego odcinka wirnika, X

ke — wspolczynnik Cartera,

Lis Uiy wes — dtugosci poszezegdlnych odcinkow wirnika,

Ip, L — dtugo$¢ pakietu sprasowanych blach,

M — moment gnacy, :

SwsSpsSui — odpowiednio sztywno§¢ watu na odcinku mocowania pakietu, pakietu, klatki,

t — czas,

Uy, Us — sktadowe ugiecia wirnika

X __ zmienna przestrzenna opisujaca potozenie danego przekroju poprzecznego Wir-
nika,

y(x) — odlegtos¢ osi wirnika od osi stojana,
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d — szczelina magnetyczna,
— odleglos¢ osi pakietu od osi watu,
7 — masa jednostki dhugosci wirnika na odcinku pakietu,
M2 — przenikalno$¢ magnetyczna,
@ — kat obrotu wirnika
wp — predko$¢ katowa pola magnetycznego,
Wy, — predkosé katowa wirnika

2. MODEL WIRNIKA

Do analizy drgan parametrycznych wirnika przyjeto jego model podobny jak w pra-
cach [7] i [8]. Przypomnijmy tutaj, ze wirnik klatkowy sklada si¢ z watu i pakietu wyko-
nanego z odizolowanych blach stalowych (rys. 1). W pakiecie umieszczone sa prety

3 2 4 1
\

(LA

Rys. 1. Schemat wirnika silnika asynchronicznego, klatkowego
1 — wal, 2 — pakiet blach wirnika (rdzen), 3 — tarcza dociskowa, 4 — pret uzwojenia wirnika

uzwojenia, zwarte na koricu pier§cieniami miedzianymi lub aluminiowymi. Model wirnika
przyjety do analizy przedstawiono na rys. 2. Zalozono, ze wirnik sklada si¢ z szeregu
m odcinkéw $rednich d,, d,, ..., dy v diialy dytivdhigeseiach R 0, 20 (AT LS 3
W modelu wyrézniono odcinek $rednicy d, 1 dlugosci I,, na ktérym umocowano pakiet
sprasowanych blach. Sztywnos$¢ poszczegdlnych odcinkéw wirnika oznaczono symbo-

lem S,, gdzie

S. =E,IL. )]
L
b l lp-1 v b r lpy lm
S |2
X
ey _£.| ﬁtii (LA e S P
I [ \——*—— i [ i g M
e bao L odon ol Sl a0 i o i dee Lad é <4
o ‘5_ ) E_* ] zz_ 7‘__ :;::::._'_;_ T ’Y"_gﬁ __t-% B M1

4

0 stojana 06 pukiety RS T 0 walu

ZAISRRRAINNII NI RER RN AR

S~ 1Sk

Rys. 2. Model wirnika przyjety do obliczen
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Sztywnos$¢ wirnika na odcinku pakietu wynosi

S = Su,+S,+Su 2)
gdzie
Sy = E,1,, Sp = ngpIm S = S B dis
&y, £ — wspotezynniki korekcyjne uwzgledniajagce charakter pasowania pakietu
na wale i technologi¢ wykonania klatki.
Ze wzgledu na zmienna sztywno$¢ wirnika wprowadzono wspolezynnik sztywnosci
danego odcinka wirnika, zdefiniowanego za pomoca ilorazu

S .
il 3
4= ®
Podobnie na odcinku mocowania pakietu wspdtczynnik sztywnosei wynosi
S
= 4
0= @

W analizie dynamicznej zatozono, Ze 0§ pakietu jest przesunigta o wartos¢ # wzglegdem
osi walu, oraz, ze o$ watu jest przesunigta o warto$¢ e wzglgdem osi stojana. Sity przeno-
szone przez koficowke wirnika sprowadzono do momentu gnacego M skupionego na
koficu wirnika. Moment ten roztozono na dwie sktadowe M, i M,. Skladowe te wywoluja
ugiecie wirnika odpowiednio w kierunku osi u, i u, (rys. 2). Przy obliczaniu sztywnosci
pakietu przyjeto, ze jest on cialem liniowo sprezystym, co pozwolito na stosowanie zasady
superpozycji. Mozliwosé stosowania tej zasady wykazano doswiadczalnie w pracy [10].

3. STATECZNOSC DYNAMICZNA WIRNIKA MASZYNY DWUBIEGUNOWEJ

Dla oceny stateczno$ci wirnika nalezy utozy¢ réwnania rézniczkowe wigzace jego ugie-
cia dynamiczne z przestrzenia i czasem. Réwnania te wyprowadzono podobnie jak w [7],
[8] i zmieniajac postaé analityczng sity naciagu magnetycznego. Zalozono, ze wirnik
jest umieszczony niewspolosiowo w stojanie oraz, ze obraca si¢ on ruchem jednostajnym.
Na rys. 3 przedstawiono wirnik obracajacy si¢ zadanym ruchem, gdzie ¢ oznacza kat
obrotu. Przy braku jakichkolwiek sit §rodek wirnika w wyniku obrotu o kat ¢ zajatby
potozenie 0'. W- nastgpstwie zadanego ruchu, ktéremu towarzysza sity bezwladnosci,
sita ciezkosci i sita naciggu magnetycznego, srodek wirnika zajmie potozenie 0", doznajac
w poréwnaniu z potozeniem poprzednim dodatkowego przemieszczenia 0'0”. Przemiesz-
czenie to ma dwie sktadowe 1, i u, (rys. 3). Poczatek uktadu wspoéhrzednych u, , u, przy-
jeto na osi stojana O,. Punkt O, jest §ladem osi obrotu wirnika. W [7] i [8] stwierdzono,
ze w maszynach dwubiegunowych postaé analityczna sily naciagu magnetycznego jest
bardziej skomplikowana anizeli w maszynach wielobiegunowych. Sita ta jest sita roz-
fozona w sposob ciggly na powierzchni rdzenia (pakietu) i dziala wzdtuz linii taczacej
srodek wirnika ze $rodkiem stojana (w kierunku wychylenia $rodka wirnika ze Srodka
stojana). Obciazenie ciagle od sity naciagu magnetycznego w maszynach wielobiegunowych
mozna zgodnie z [7] i [8] wyrazi¢ w postaci

gv(x) = Cy(x) )
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a) b)

Uy 02 4 ui
2 L5} \\ 5 . % 3
0, Kierunek dzialania sily
\ naciqgu magnetycznego
\\
\
N
N
[ N
\
N ~|
2 \ =
N
A\
hY
\
\ * v
\\\\ ”II S
u \ . R R u¥
1" 0;- Slad osi obrotu wirnika 2
0,- $lad osi stojana Uy
u,

Rys. 3. Przemieszczenia przekroju wirnika wystgpujace na skutek obrotu o kat ¢

gdzie wspotczynnik naciggu magnetycznego C wyraza si¢ nastepujaca zaleznoscig
7T k
Ci= me TCB,% (6)

& — wspOlczynnik zalezny od rodzaju maszyny elektrycznej.

W przypadku maszyn dwubiegunowych sila naciagu magnetycznego ma charakter
sity zmiennej w czasie. R6zni autorzy podajg rézne wzory na obliczenie tej sity. Podsta-
wowa metodg obliczania sity naciggu magnetycznego w maszynach dwubiegunowych
jest metoda Rosenberga [2], [5]. Stuszno$¢ tej metody zostala potwierdzona dodwiadczal-
nie w pracy [5]. Rosenberg wykazat, ze wartos¢ sity naciaggu magnetycznego mozna wyra-
zi¢ przyblizonymi zaleznosciami:

a) dla chwili gdy pole maszyny dziata w kierunku prostopadtym do mimosrodowego
przesunigcia wirnika

1 B\ e
Famin = —4—%DL (63) 5 N
b) dia chwili gdy pole maszyny dziala w kierunku przesuniecia wirnika 1
3 B\’ e
Etmax vy §TLDL (0’—5) ?7 (8)

Z sowyzszych wzoréw wynika, Ze obciaZenie ciagte (czyli na jednostke dtugosci)
pochodzaw. od naciaggu magnetycznego w maszynach dwubiegunowych mozna przed-
stawi¢ W pOStenj

gn(x) = (41 +A4,cospt) y(x) )]
gdzie >
. 5 - &85 1
g (W) 5 :
S e s i el
4 = 7¢ “”“(.o,s) g (10)

P = 2(6(),,—(&"-).
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xmax

Z zaleznosci (7) i (8) wynika, Ze = 1,5. W wyniku pomiaréw przeprowadzonych

F,
w [5] otrzymano stosunek ——-

xmin

wartosci sity naciagu magnetycznego przy dzialaniu pola maszyny w kierunku prze-

xmin

zblizony do 1,5 i stwierdzono istnienie maksymalnej

suniecia wirnika.
Roéwnanie rézniczkowe ugie¢ dynamicznych wirnika otrzymuje si¢ na podstawie
réwnania ruchu przedstawiajacego réwnowage sity sprezystosci z sitami bezwiadnosci
i silami naciagu magnetycznego oraz cigzarem wiasnym. Rowanie to przy uwzglednieniu

wplywu sity tngcej na ugigcie bedzie mialo na odcinku pakietu nastepujaca postac:
o*u, s 9*qF

S =g

Bl Ly e e (x=1,2) (11

gdzie
A — pole przekroju poprzecznego, k — wspotczynnik zalezny od ksztattu przekroju.
Na obciazenie ciagle g5 wystepujace w réwnaniu (11) sklada si¢ obciazenie ciggle
od sil bezwladnos$ci, naciggu magnetycznego i cigzaru wlasnego.
(]: = 1ot 920 T G305 (12)
9%u,,
Q1o = B 57> Gra = (A1 +A,c08p )y, 30 = 18014 (13)

d, — delta albo symbol Kroneckera

p {1 dla o=28,
® "0 dla.. a#8.

Po podstawieniu (rys. 3)
Uy = €014+1(01,CO8Q+ 02, SIN Q)+ 115 (14)
gdzie
P = w,t. (15)

Z (11) na podstawie (14) otrzymano réwnania rozniczkowe

o*uk ot o*uf Ptz b o*uf
ﬂz_-é;r— pRT T +9 ax; + 5 —(y+1/1cospt)u;'{—l—gcospthDc = filx, ), (14}
w ktorych
£.0x, 1) = n(@2+y+pcospt) (840080, 1+ 05450, 1) + d1aley +g+vcospt), (17)
Al A2 2 Sw kSw kS A kSwAZ
=- = — = ;\, = = = 24 1‘, e . 18
y M? 1/’ l‘, 43 “M’ OCAG’ ﬂ a‘[/.NL aﬂAG ( )

Wplyw sily tnacej moze by¢é pominigty w wirnikack charakteryzujacych si¢ duzym
stosunkiem dlugosci do $rednicy. Wowczas réwna=a (16) przyjma nastgpujaca postac

) 5 _
B —a?“J“—ai?“W yeospt)uy = fo(x, 1). 19
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Sa to réwnania rézniczkowe o pochodnych czastkowych, niejednorodne, o zmiennych
wspOlczynnikach. Réwnania te rozwiazano metoda rozdzielenia zmlennych (Fouriera).
Zgodnie z ta metoda rozwiazania wyrazono w postaci

uE (e, 1) = Zx,(x)aﬁa,,(t). (20)
n=1

Wskaznik n oznacza odpowiedni rzad drgan. Funkcje X,(x) sa to tzw. funkcje wlasne,
Mozna je otrzymaé rozwiazujac réwnania rozniczkowe (19) przy zatozeniu f,(x, ¢) = 0.
Po podstawieniu (20) do (19) gdzie f,(x, t) = 0, rozdzieleniu zmiennych i wprowa-
dzeniu parametru k, otrzymuje sig
Xrlnv(x) L om(t) (7+1P°05Pf)¢an(t) - k4
Xa(x) B> Do(t) ®
co prowadzi do otrzymania dwéch réwnan warunkowych
X3 (%) — ki X (x) = 0,
Br(1) + (K 2~y — 0 pl) Doy (1) = 0. v
Pierwsze z tych rownan jest takie same jak w przypadku silnikéw wielobiegunowych,

w ktdrych przy stalym przesunigciu wirnika wystgpuje stata sita naciagu magnetycznego.
Drugie z réwnan (21) mozna zapisa¢ w postaci

By (1) + (@3 —pcos pt) Py, (1) = 0 (22)

gdzie ‘
wy = ki, (23)

w, — jest czestoscig n-tego rzedu drgan swobodnych wirnika dla przypadku gdy sita
naciggu magnetycznego nie zawiera sktadnika okresowego (jak w silnikach wielobie-
gunowych).

Obliczenie parametru k, a wigc i czgstosci drgan swobodnych w, przedstawiono we
wezesniejszych pracach autora, w zwiazku z czym nie bedziemy si¢ tutaj tym zajmowali
(prace [7] i [8]). Dokonujac podstawienia '

1/)
20, = )
mozna rownanie (22) sprowadzi¢ do nastgpujacej postaci
Do) + 02 (1 —20,,c08 pt) D (2). (24)
Osatecznie otrzymano réwnanie rézniczkowe opisujace drgania wirnikéw  silnikow
asynChinpicznych dwubiegunowych. Réwnanie to zawiera dodatkowy skladnik 26, cospt,
ktory jest 1wny zeru w przypadku maszyn wielobiegunowych. Opisuje ono tzw. drgania
parametryczne. Drgania parametryczne sa to drgania uktadu o zmiennych z czasem
parametrach np. Ziienpej sztywnosci, masie lub zmiennym wspélczynniku tlumienia.
Przykladem tutaj moga w¢ dwubiegunowe w1rmk1 turbogeneratordw, ktore majq zmienng
SZtywnosc.

W przypadku wyzej rozwaZasym zmienna sila naciggu magnetycznego sprawia, 7e
wirnik zachowuje si¢ tak, jak gdyby miai zmienng sztywno$é. Przy pewnych wartosciach
parametréw uktadu i parametrow wymuszetia moze mieé miejsce tzw. zjawisko niesta-
tecznosci wirnika charakteryzujace si¢ nieograsiczonym wzrostem jego ugiecia. Przez
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rozwigzanie rownania rézniczkowego (24) bedzie mozna wyznaczyé obszary niestatecz-
nej pracy wirnika czyli jego obszary niestatecznosci.

Rozwazmy mozliwoé¢ powstania drgan parametrycznych pierwszej harmonicznej
szeregu (20), czyli mozliwos¢ istnienia niestatecznych rozwigzan réwnania

D, (1) + w3 (1 =20, cospt) Dy, () = 0 (25)

Szukamy rozwigzania o okresie 27 odpowiadajacego granicom pierwszego obszaru
niestatecznosci.

g
D,.(2) = Z (aksin—k—‘gi + b, cos l_cg_t_) _ (26)
k=1.3,5... ‘
Po podstawieniu (26) do (25) oraz uwzglednieniu tozsamosci trygonometrycznych
. kpt oy e 2)pet k= 2)pt
31n—2—fcospt =t [sm 5 +sin 3 R
kpt Lalmak+2)pt (k—2)pt @)
o Dkl T o)D) —2)p
cos— cospt 5 lcos 5 +cos 5 ],
a mastegpnie po przyrownaniu do zera wspdlczynnikéw przy identycznych funkcjach
t kpt
trygonometrycznych sin k%, cos 4§~ otrzymuje si¢ ednorodne, nieskonczone uklady
r'éwnaﬁ algebraicznych
12
[1+01_ ( 25)1 ) Ja1—@1a3’: 0,
2 (28)
kp
[1—(7") }ak—@l(ak_z—i-aﬂz):(), k=3,5,7
1
P 2
[1—0] —(%;‘) }bl_@’ b3 s 0.
2 29)
kp
[1—(_—‘) }bk_@l(bk—2+bk+2) = 0-. k= 3, 5,7
2w, !

Warunkiem istnienia niezerowych rozwiazan jest zerowanie si¢ odpowiednich wyznacz-
nikéw charakterystycznych. Dla ukladu (28)

2
1+@1-(—2’;)—) -0, 0 -
1
2
—0, 1—(3-2%) ~0, Bisads:
1
2
G 0 1_(5 P) , ] S| 10457/514(30)
: - 2w,
[1.2)
g 4 Sy 1—\72601)
0 0 0 -0 .........
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2
1—@1“‘ (‘EAZ)T‘) I _@1 0 0 ......... [
AN E |
_ N o O _ |
@1 1 (3 2601 ) @1 0 ......... g
2
X =2 B —0 31
0 o, 1 (5 Zwl) O G31)
5
0 0 s 1—(7—L) ol
2(01 J

Rozwazajac kolejno wyznaczniki skladajace sie z n pierwszych wierszy i kolumn n =
= 1,2, 3 ... tzn. wyznaczniki sktadajace sie z n pierwszych wyrazéw szeregu (26) bedzie
mozna zbadac ich miejsce zerowe. Biorac n dostatecznie duze otrzymamy dowolnie maty
blad wyznaczenia pierwszychwartosc i wlasnych, a wiec dowolnie maty blad wyznaczenia

relacji migdzy~§ oraz ©; wynikajacych z (30) i (31). W wyniku okreslenia powyzszej
1

relacji otrzymujemy granice obszaru niestatecznogci na plaszczyznie (@1, E)p_) W przy-
1

padku gdy @, dazy do zera, warunki (30) i (31) przyjma postaé

[ Y

Z powyzszego wynikz, Ze granice obszaréw niestatecznosci wychodza z punktéw

p 2

=0, —=—>, k=1,3,5. 33)

1 B (Ul k ( )

Przeanalizujmy dokladnie obszar odpowiadajacy k = 1, a wige mozliwo$é powstania.

rezonansu parametrycznego z czgstodeig p zblizona do 2w, czyli z okresem zZmian para-
metru zblizonym do potowy okresu drgan swobodnych.
Biorac tylko jeden wyraz szeregu otrzymamy z (30)

2
=, l__ — 1 “p-— = 1+ 0.
146, ( 2a>,) 0 el 2=2yT+0, (34)
natomiast z (31) otrzymamy
2
B SO Y T i© B L .
1-6, (2601) 0 czyli - 2Y1-06,. (35)

Roéwnania te opisujg granice pierwszego obszaru niestatecznosci i oznaczone sg literami
2T (rys. 4). Analogicznie poszukujemy rozwigzania o okresie T

R
Dy (2) = b, + > (a,‘sinfcéi +bkcos%).
k=2,4,6... '

17 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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~[(27)

()

J(%1)

Rys. 4. Obszary niestatecznosci ruchu wirnika

Po dokonaniu podobnych operacji jak poprzednio otrzymuje si¢ nieskoficzone uklady

réwnan algebraicznych
] 2
[1— (_p_) ]az—@la4 =0,
Wy

: (36)

kp 2
l1—( ) ]a"—gz(ak—z“‘awz) =0,k =4,6, ..

204

bO‘_QIbZ = 0,
[1— (—f—) ]b2~01(2b0+b4) =0,
Wy
(37

2
[1- (ka ) ‘bk—@l(bk_z—i—ka) B YO R A e

W1

“‘Warunki istnienia niezerowych rozwiazan ukladow réwnan (36) i (37) przyjma postac

. \{_1_(%)2 — 6y 0 0 son s s

2!
-0, 1—(2»*1) -6, 0o,
Wy
¥ 2
ey 1_(—1’_) e _o0. (38)
Wy
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1 -0, 0 0
2
~20, 1—(L) -0, 0
Wy
P 2
0 A8 ) Seicen| (39)
2
0 0 -0, 1—( i)
Wy

.......................................

Dla bardzo malej wartosci @, warunki (38) i (39) przyjma postaé

G - -] - -0

Z powyzszego wynika, ze granice drugiej grupy obszaréw niestatecznosci wychodza
z punktow
diph sy

U ST

0= 0, k=1,2,4,.. 1)

Analizujac przypadek gdy p = w, otrzymujemy granice drugiego obszaru niestatecznogci.
Ograniczajac si¢ w (38) i (39) do dwu wierszy i dwu kolumn otrzymamy

.l =0 42y
—0, 1_( _’L)
Wy
oraz
1 -6,
2
-20, 1- (—p—) = el
Wy
Stad granice drugiego obszaru niestatecznosci sq okreslone wzorami
P 1/5+yY9+1603
‘@5 ]/ 8 (44
i
L _y1=261 (45).

1
Postepujac podobnie mozna opisac trzeci obszar niestatecznosci.
Przyjmujac dla rozwiazania o okresic 27 wartosé k = 3 otrzymujemy nastepujace-
warunki

2
1+0,— (75‘1) -0,

=0 (46).
—0, 1_(11)

17*
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oraz

~ 0. (47

Rozwiazujac wyznaczniki (46) i (47) otrzymamy réwnania opisujace trzeci obszar nie-
statecznosci.

2 j
;ﬁ’? = ]/?(10+9@1— V11707 + 14460, +64) (48)
2
(i’ = ‘/?(10—9@1— V11702 1446, 1 64) ). (49)
A

Drugi i trzeci obszar niestatecznoéci przedstawiono pogladowo na rys. 4 i oznaczono
literami T i —:32— T.

Analizujac wyprowadzone zaleznosci mozna dojé¢ do wniosku, ze kolejne obszary
niestatecznodci sa coraz wezsze. Najwazniejszym (najbardziej niebezpiecznym) jest
pierwszy obszar (obszar gtéwny) odpowiadajacy rozwiazaniu o okresie 2T i lezacy w po-
blizu p = 20, . Identyczne wyniki otrzymamy analizujac mozliwo$¢ powstania rezonansu
parametrycznego wyzszych harmonicznych, ale w tym przypadku czestos¢ drgafi swobod-
nych o, bedzie odpowiednio wyzsza, a wiec wyisza bedzie czesto$¢ p odpowiadajaca
mozliwoéci powstania rezonansu parametrycznego. Podobnie ulegnie zmniejszeniu
wsp6lezynnik 0,, a wigc obszar niestatecznosci ulegnie zawezeniu.

4. PRZYKLAD OBLICZENIOWY

Dla przykltadu przeprowadzono analize stateczno$ci wirnika skfadajacego si¢ z watu
o stalej érednicy i symetrycznie umieszczonego na nim pakietu (rys. 5). Ksztalt wykroja
blachy przedstawiono na rys. 6. Do obliczen przyjeto wirnik o wymiarach identycznych
jak w [7]1 [8]. L =0,7 m, 1, =0315m, d,= 0,05 m, D = 0,08 m, E, = 2,0601-
- 105 MPa, E, = 3,37464 - 10° MPa, o = 0,9324, B, = 0,675 T, k. = 1,25,0 = 5~ 10~*m,
fo=4-10"7 Hm™?, &= 0,35, ciezar wlasciwy materiatu wirnika przyjeto rowny
0,076518 MNm™3, # = 4~ 10-* m, e=0, M, = M, =0.

Z zalezno$ci (10) otrzymano

A, = 9,81 MPa, A4, = 1,963 MPa.

W pierwszym rzedzie nalezy wyznaczy¢ podstawowa czesto§é drgan swobodnych wirnika
w, dla przypadku gdy 4, = 0 (a wiec dla przypadku maszyny wielobiegunowej). Z wyni-
kéw obliczen numerycznych przedstawionych w [7] i [8] wynika, ze przy 4, = 9,81 MPa
czestoéé drgan swobodnych wirnika wynosi w; = 726,89311 s~1. Zgodnie z (18) otrzymuje
sie » = 50150,225 s72, O, = 0,04746. Na podstawie wzorbw opisujacych obszary nie-

Pt T s D) St 1
statecznoséci wirnika wykonano wykresy zaleznosci—— = (0)), gdziew = 5P = Wy — 0,y
o
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1
B O S -
a lp a
L
Rys. 5. Model wirnika do obliczer Rys. 6. Wymiary wykroju blachy
pakietu wirnika
dp = 50 mm hy = 13 mm
ds = 70 mm h, = 23 mm
D = 80 mm hs = 30 mm
di = 7 mm hsy = 33 mm
7[2 gt 24
AI)W 7
7
’ 77 :
" &
A
g @ 1
@y %% /
b i <
277,
02
U 02 04

§ ——

Rys. 7. Wykresy obszar6w niestatecznosci ruchu wirnika

Przyjeto zakres zmiennosci wspoltezynnika @, od 0 do 0,5. Powyzsze wykresy przed-
stawiono na rys. 7. Z rysunku tego wynika, ze najszerszy jest pierwszy obszar niesta-

tecznosei. Kolejne obszary sa coraz wezsze. Jest to bardziej widoczne na rys. 8 przedsta-
*

wiajacym wykres wzglednej szeroko$ci danego obszaruc:;—J w funkcji wspétezynnika @, .
1:

Z powyzszych wykreséw wynika, Ze pierwszy obszar niestatecznosci jest obszarem w przy-
blizeniu symetrycznym, a wigc obejmuje podobne zakresy predkosci obrotowej wirnika
nad jak i pod predkoscia krytyczna (odpowiadajaca czestosci drgan swobodnych). Odmien-
nie przedstawiaja si¢ dalsze obszary, w ktérych przedzialy ponizej predkosci krytycznej
sa znacznie wigksze.

Interesujacym wydaje si¢ by¢ zbadanie zjawiska niestatecznosci wirnika przy takich
stanach dynamicznych maszyny jak jej rozruch i hamowanie. Zalézmy, ze uruchamiamy
silnik 1 doprowadzamy wirnik do predkosci katowej ®,,. Po uzyskaniu tej predkosci
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%

40
T V5
wi’
w1

20

i ]
0 02 04
g —

Rys. 8. Wykresy wzglednej szerokosci poszczegélnych obszarow niestatecznos$ci

dokonujemy przelaczenia biegunéw co powoduje hamowanie wirnika. Przyjmijmy dane

obr
min

w,, = 304,58 s~! (nw = 2910 przy poélizgu s = 3%), f =50 Hz. Na podstawie

funkcji opisujacych obszary niestatecznosci mozna wykona¢ wykresy zaleznosci — =
Wy

) : _ 1 . .
= f(4,) badz Z)w_ = f(4,). A, 1 A, sg zalezne od siebie (A2 = *SAA‘)’ a wigc obojetne
1
jest ktérg zalezno$¢ bedziemy analizowac. W ponizszej pracy dokonano analizy funkcji
% = f(A,). Wykresy te przedstawiono na rys. 9.

1

\|
NN
W

1 B o 7 7

o P &
o =
@
wy " i I

0 1962 5866 981 13731 17658 21362 25306 2943 MPa33.3%4

Ay ===

Rys. 9. Obszary niestatecznosci ruchu wirnika podczas rozruchu i hamowania
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Krzywa 1 dotyczy poczatku rozruchu i koica hamowania, natomiast krzywa 2 dotyczy
poczatku hamowania. Punkty przecigcia powyzszych krzywych z liniami opisujacymi
granice obszaréw niestatecznodci okreélajg przedzialy wartodci nacwlgu magnetycznego
(4,), w ktérych ma miejsce niestatecznosé. Nalezy tutaj podkresli¢, ze powyzsze rozwazania
dotycza odcinkéw czasu, w ktoérych wirnik posiada stala predkosé katowa. W zwiazku
z tym analizowano wybrane stany jak poczatek rozruchu, koniec hamowania, poczatek
hamowania. Przy dalszym rozwijaniu podjetego tematu nalezatoby dokonaé analizy
statecznosci dynamicznej wirnika obracajacego si¢ ruchem zmiennym (np. jednostajnie
przyspieszonym lub opdznionym).

5. WNIOSKI

1. Przebieg funkcji opisujace;j site naciagu magnetycznego w czasie jest istotny z punktu
widzenia stateczno$ci wirnikéw silnikéw asynchronicznych.

2. Staly wzgledem czasu wspdlczynnik naciggu magnetycznego w silnikach wielo-
biegunowych powoduje, ze przy danej formie drgan istnieje jedna warto$é wymuszenia
(jedna warto$¢ tzw. krytycznej predkoéci katowej wirnika) powodujaca niestatecznosé
poprzecznego ruchu wirnika (rezonans).

3. W silnikach asynchronicznych, dwubiegunowych wspétczynnik naciggu magne-
tycznego jest zmienny w czasie co powoduje odmienny jakosciowo przebieg zjawiska
niestatecznosci wirnika w poréwnaniu z silnikami wielobiegunowymi. Zmienny w czasie
nacigg magnetyczny powoduje tzw. drgania parametryczne wirnika.

4. W przypadku silnikéw dwubiegunowych mozna méwi¢ o drganiach parametrycz-
nych i odpowiadajacych im obszarach niestatecznoéci poprzecznego ruchu wirnika.
Istnieje tutaj szereg przedzialéw czestosci wymuszenia (predkosci katowych wirnika)
w ktorych pojawia sie niestatecznosé.

5. W zaleznosdci od wartodci czestodci wymuszenia mozna méwié o pierwszym, dru-
gim i dalszych obszarach niestateczno$ci. Najwazniejszym a zarazem najbardziej niebez-
piecznym jest obszar pierwszy obejmujacy najwiekszy zakres czestosci wymuszen powo-
dujacych niestatecznos¢. Drugi, trzeci i dalsze obszary sg wezsze a wiec i mniej niebez-
pieczne.

6. Pierwszy obszar niestatecznosci jest obszarem w przyblizeniu symetrycznym i
obejmuje podobne zakresy czestosci wymuszenia nad i pod czestoscia rezonansowa
wirnika. Drugi, trzeci i dalsze obszary sa niesymetryczne przy ktérych zakresy ponizej
czgstosci rezonansowej sa znacznie wieksze.

7. Z uwagi na istnienie obszaréw niestatecznosci mozna moéwié o krytycznych prze-
dziatach wspdtczynnika naciggu magnetycznego (4, 4,) a tym samym o szczelinach
magnetycznych (9), przy ktérych wirnik traci stateczno$é ruchu poprzecznego.
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W. MORZUCH

PARAMETRIC VIBRATIONS OF CAGE ROTORS
IN TWO-POLE ASYNCHRONOUS MOTORS

Summary

The purpose of the paper is to present results of an analysis of dynamic rigidity of cage rotors in two-
pole asynchronous motors. The model selected for the study comprised a rotor with continuous mass
distribution and variable rigidity. On the basis of motion equations differential equations have been obta-
ined, which connect dynamic torsion of the rotor with time and space. Eventually a set of non-uniform,
partial differential equations has been obtained with varying coefficients which are solved with the use
of the method of separation of variables (Fourier’s method). The solution is expressed as an infinite series
of two functions: X,(x), depending on the spatial coefficient (x), and @ua(?) depending on time (¢). The
function Pus(?) turns out to be describable with an ordinary differential equation containing periodically
changing coefficients. Upon an analysis of the solution, domains of stable and unstable operation of the
rotor have been distinguished. In the second part of the paper an analysis of specific ficlds of instability
has been undertaken referring to various dynamic states of the rotor. The possibility has been mentioned
of determining the ranges of the speed of the rotor revolution at which instability occurs.

W. MORZUCH

VIBRATION PARAMSTRIQUE DES ROTORS A CAGE D’ECUREUIL
DES MOTEURS ASYNCHRONES BIPOLAIRES

Résumé

Le travail s’est posé pour but d’analyser la stabilité dynamique des rotors a cage d’écureuil des mo-
teurs asynchrones bipolaires. Dans I’analyse on s’est servi d’un modéle du rotor a la répartition uniforme
de la masse et a rigidité variable. A partir de équations du mouvement, on a obtenu des équations différen-
tielles liant les flexions dynamivues du rotor a I’espace et le temps. Comme résultat on a obtenu les équa-
tions aux dérivées partielles hétérogeénes, & coefficients variables, que I’on a résolues en appliquant la mét-
hode de la répartition des variables (méthode de Fourier). Par la suite, la solution s’est présentée en forme
d’une série infinite de deux fonctions: X,(x) dépendant de la coordonnée spatiale (x), et Pyn(?) dépendant
tu temps (7). Les foctions @un(?) se sont avérées décrites par une fonction différentielle ordinaire aux
coefficients variants périodiquement. L’analyse de sa solution a permis de distinguer les régions dites
stables et instables du travail du rotor. La suivante partie du travail contient I’analyse des régions parti-
culieres de Dinstabilité des divers états dynamiques du rotor. On a signalé la possibilit¢ d’indiquer les
écarts de vitesses de rotation dans lesquels parait I’instabilité.
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W. MORZUCH

PARAMETRISCHE SCHWINGUNGEN DER KAFIGMOTOREN
ZWEIPOLIGER ASYNCHRONMOTOREN

Zusammenfassung

Die Aufgabe der Bearbeitung beruhte auf der Durchfiihrung einer Analyse der dynamischen Stabi-
litdt von Kifigmotoren, zweipoliger Asynchronmotoren. Als Grundlage der Analyse wurde ein Rotor-
modell mit kontinuierlicher Masseverteilung und verdnderlicher Steifheit angenommen. Auf Grund der

- Bewegungsgleichungen wurden Differentialgleichungen gewonnen, die die dynamischen Rotorbiegungen
mit Raum- und Zeitfaktoren in Verbindung bringen. Im Endergebnis wurden partielle und heterogene
Differentialgleichungen mit verinderlichen Faktoren gewonnen, die mittels der Verteilungsmethode der
Verdnderlichen (Fourier-Methode) geldst worden sind. Daraufhin wurde die Losung in Form einer unen-
dlichen Reihe zweier Funktionen ausgedriickt: X,(x) — von der Raumkoordinate (x) abhingiger Faktor
und Pyu(t) — von der Zeit (¢) abhingiger Faktor. Fie Funktionen Don(t) erwiesen sich als beschreibbar
mit gewdhalicher Differentialgleichung mit periodisch verinderlichen Faktoren. Bei der Analyse} der
Lsung dieser Gleichung wurden sog. Bereiche des stabilen und instabilen Rotorbetriebes ausgesondert.
Im weiteren wurde eine Analyse der einzelnen Bereiche der Instabilitdt bei verschiedenen dynamischen
Zustéinden des Rotors durchgefiihrt. Bs wurde auf die Moglichkeit hingewiesen, die Intervalle der Dreh-
geschwindigkeit zu bestimmen, bei denen sich die Instabilitit einstellt.

B. MOXVX

TIAPAMETPAUYECKHE KOJIEBAHUSI POTOPOB C BEJIMUBEUW KJIETKOH
HABYXCKOPOCTHBIX ACUMHXPOHHBIX SJIEKTPOIBUTATEJIEN

Pesome

IIpoBenen ananua muaammueckoit YCTOMYUBOCTH POTOPOB ABYXCKOPOCTHBIX ACUHXPOHHBIX JIEKTPO-
ABHTraresiell ¢ oOMOTKON THIIA Genmubs KieTka. TIpu amamuse HCMOIB30BAHA MOAENH C HENIPEePLIBHBLIM
PaCipeieNIeHueM MacChl U IIEPEMEHHON JKECTKOCThIO. 13 YPaBHEHMi ABW/KEHUA BBIBeJEHBI mucbepen-
LHaJIbHbIE YPABHEHUA TUHAMMUECCKUX WMSTHGOB B TIPOCTPaHCTBE X BpeMEHM. B pesynbrate momyuensr
“ACTHBIE HEOMHOPOAHEIe AuddepeHuanbubie ypaBHeHUT ¢ TIEPEMEHHBIMU KOO (DUINEHTAMM PElIeHHbIe
METOHOM Pa3NEIIeHHs MepeMeHHbIX Pypbe. YpaBHeHUs TIpEeJICTaBIeHBI B (hopMe OeCKOHEUHOTO psga
ABYX dyBKImME: X,(x) 3aBHCAIIEH oT TIPOCTPAHCTBEHHON KOOPAUHATHL X U Dyy(f) 3aBHCAILEH OT BpeMeHH
(2). Dynxmun Dy,(t) 0Ka3aIHCh GBLITH OIMCAHHBIMYU 00BLIKHOBEHHBLIMI muhepeHIHATEHBIMY YPABHEHH~
MH C NEPHOJUYHO MEPEMEHHBIMY K09 (HIHEHTaMu. AHANUBUPYST €ro pelleHHuA BbIIEIEeHbI TaK HA3bI-
BaeMbIe MIANASOMbI YCTONUMBOTO M HEYCTORUHBOTO PEIKAMOB paboTr! poropa. B saxirouenue nposeen
aHANU3 OTHEIbHBIX 00JacTell HeyCTOHUHBOCTH B PasIUYHBIX JUHAMUYECKHX COCTOAHMAX poTopa. Ilo-
HasaHa BOSMOMSHOCTD OIPEJENEeHUs JUana3oHOB CKOPOCTeH BpallleHUsI, IPU KOTOPBHIX IOSBIISIETCS
HEYCTOMUMBOCTS.
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Realizability conditions of periodic waveform in passive switched circuits are presented.
Formulae for an identification of state matrices in switched circuits are derived. As input data
time functions of excitation and response are chosen. Six general transformer structures of
1-port thyristor converters has been obtained as a result of a synthesis method. The synthesis
method presented can be applied to create new thyristors and thyristor arrangements, par-
icularly thyristor compensators.

1. INTRODUCTION

Synthesis methods of pasive switched circuits have been presented in papers [1]— [4].
These methods enable one to create thyristor and transistor switched structures. The
structures are based on a multiport transformer with switched windings. As input data
time functions of excitations and responses are chosen. The time functions can be given
in a discrete or continuous form. The achieved synthesis method are based on the state
space approach. The first synthesis step is concerned with determination of a sequence
of minimal realizations {4y, By, Ck, Dy}. In the cited works the least square error cri-
terion is applied to determine a sequence of minimal realizations. Additionally, the mini-
mal realizations must be passive and reciprocal. It is possible to find out a circuit structure
when a sequence od minimal realizations is given. The circuit structures contain multiport
transformers with switched windings. A design of a switched circuit described by the
sequence of minimal realizations is the second synthesis step. If switches have to be repla-
ced by thyristors the third synthesis step is required. In the third step commutation con-
ditions must be analized throughly.

The first aim of the presented paper is to investigate properties of passive switched
circuits. The second aim is to create general transformer structures of d.c.—a.c. thyristor

* The work reported in this paper was realized as a part of the government-sponsored project 05.5A
»Chosen fundamental problems in electrical power engineering”.
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convecters with two switchings during a period. To achieve these aims the synthesis
methods presented in the cited papers are applied.

In Section 2 realizability conditions of periodic waveforms in passive switched circuits
are presented. The formulae for identification of matrices 4k, Bx, Cy and Dy are derived
in Section 3. Section 4 and Section 5 contain RL and RC inverter structures. Section 6
and Section 7 are devoted to RLC inverters of rank 2 and 2k, respectively. Four Appendices
describe a multiport transformer and immitance synthesis with the use of such a trans-
former.

2. REALIZABILITY OF PERIODIC SYMMETRICAL WAVEFORMS

2.1. INVERTER AND RECTIFIER WORK

Let us assume that vector time functions u(z), y(¢), and x(¢) denote input function,
output function, and state function, respectively. The vector u(?) and the vector y(t)
are of the same dimension, namely u(z) € R™, y(t) € R", and dimension of the state
vector is n, x(¢) € R". Components of the vectors u(t) and y(¢) are port voltages and cur-
rents of a dynamical m-port. If a component of the vector u(¢) is a current of the port
j then the component y; of the vector y(t) is a voltage of the port j. If u; is a voltage of the
port j than y; is a current of the port . It means that input function u(¢) and output function
y(¢) form a hybrid or immitance description of the m-port. All vector functions u(t),
¥(t), x(t) are T— periodic, i.e.

u(t) = u(@t+ 1), (1.1.)
y() = y(@+T1), ' (1.2)
x(t) = x(t+T). (1.3)

Let the instant 7 = 0 be fixed and the, period T be devided into two intervals <0, T/2)
and <T/2, T>.

A function triplet u(z), y(¢), x(¢) can fulfil one of the following eight symmetry con-
ditions

i) u(t+T)2) = u(), y(+ T/2) = (1), x(t+ T/2) = —x(t) (2.1)
ii) wt+T2) = —u(t), yE+T[2) = =), x@+T/2) = x(1) (2.2)
ii) uit+T[2) = u(t), y¢+T/2) = —y(), x(t+T/)2) = —x(1) (2.3)
iv) u(t+T/2) = —u(t), y(t+ T/2) = (), x(t+ T/2) = —x(1) 2.4)
v) u(t+TJ2) = - u(t), y(E+ T)2) = —y(t), x(t+T/2) = x(1) (2.5)
vi). u(t+T/2) = —u(@), yt+T/2) = y(@), x(@+T2) = x(1) (2.6)
vii) u(t+TJ2) = —u(®), yt+T/2) = (@), x(t+T[2) = —x(1) 2.7
viii) u(t+T/2) = u(t), y(+ T2) = @), x(t+T/2) = x(1) 2.8)

We shall investigate which of the eight symmetrical waveforms are realizable in passive
reciprocal switched circuits. Let us assume that in each halfwave [ switchings are performed.
Intervals between the dwitchings are Ty, Ta, ..., Ii. During each of these intervals
a system remains linear and time-invariant.
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In the first half-wave 7 € <0, T/2) a system is described by a sequence of minimal
realizations {4y, Bx, Cx, Dy}, k = 1,2, ..., 1.

In the second half-wave ¢ € (T/2, T a system is described by a sequence of minimal
realizations {4y, By, Ci, Di}, k = 1,2, ..., 1. Therefore, in the first half-wave a system
is described by the state equations

X(2) = A4x()+Bu(t) for 0<t<T)2 3.1y
y(t) = Cyx(t)+ Dyu(z) k=1,2,..,1 . 3.2)
In the second half-wave a system is described by the following state equations
x(t) = Apx(t)+Bpu(t) for TR <t<T, “.1)
y(@) = Cex(0)+Dgu(t) k=1,2,..,1 4.2y

Now, we shall consider each symmetry condition given in (2). Let us start with case i /-
Egs. 3 and 4 give relations

Arx(8)+Bou(t) = Apx(t)— Byu(t), (5.1)

) Cox(t)+ Dyult) = — CLx(t)+DLu(r). : 5
Hence A = Ay, By = — By, C;, = —Cy, D; = Dy for k = 152,50 ,d OF

{Al,u -Bl:9 CI:': Dllc} = {Aka —B, -G, Dk} (6)‘

Definition 1: The kind of system operation with an input function u(¢+ 7/2) = u(t) and
switchings realizating condition (6) can be classified as inverter operation.
Consideration of the case ii) leads to the same conditions as in (6).

Definition 2: The kind of system operation with an input function u(t+T/2) = —u(ty
and switchings realizing conditions (6) can ‘be classified as rectifier operation,
Cases from iii) to viii) lead to the following conditions

1ii) {4e, By, Ci, D} = {4y, =By, Ci, —D,} (7.1y
1v) {4x, By, Cy, Di}i= {4, By, —Ci, — Dy} (7.2
v) {4i, By, Ci, D} = {4y, By, —Cy, —D;} (7.3)
vi) {4k, By, Ci, Dy} = {4y, — By, Gy, —Dy} (7.4)
vii) {4v, By, Ci, Dy} = {4, By, Ci, Dy} (7.5)
viii) {ds, By, Cy, DL} = {4, "By, Cy, Dy} (7.6)

One of the passivity conditions given in (A.2) is D+D' > 0. It means that matrix
D+ D" must be a positive semidefinite matrix. If D+ D' > 0 then —D— D' < 0. Therefore,,
from (7.1) to (7.4) one may deduce that the cases iii), iv), v), and vi) may only be realized
by an active circuit. From (7.5) and (7.6) if follows that the cases vii) and viii) do not
require switching at the instant 7/2. The system for T/2 < t< T is the same as,for
0<t<T1)2.

Conclusion 1: With the exception of the trivial cases vii) and viii) u(t—T7/2) =
=u(t), y(t—TJ2) = y(1), x(t—T/2) = x(¢) and u(t—T/)2) = —u(r), y—T7/2) =
= —y(t), x(t—T/2) = —x(¢) only two of remaining six cases can be realized in passive
circuits. Namely:
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— the inverter case

u(t—TJ2) = u(t), y@=T/2) =y@t), x(-T/2)= —x(t)

— the rectifier case

ut—T[2) = —u(®), y—=T/2) = —y(@), x(=T/2) = x(1)

2.2. UNIQUE STEADY-STATE RESPONSE

Theorem 1: Let sequences of matrices Ax, 4; and By, B for k =1, 2, ..., [ fulfil
conditions
A, = Ay 8.1
B, = — B, 8.2)
and an input function be T/2 — periodic, i.e. u(t—T/2) = u(t) for t € (—c0, o). Let at
least during the one time-invariability interval Tj the circuit remains dissipative. Then
a periodic state vector fulfils condition

x(0) = —x(T/2) : )

Proof: State vectors at the ends of each interval T} can be expressed according to rela-
tions:
for the first half-wave 0 < 7 < 7/2

e OF
X(T) = eATex(Tim)+ | et PBu(z)dv (10)
0
for the second half-wave 7/2 < ¢t < T
Tk
xX'(T) = elex'(Ti—q)+ —f et~ B u(t)dr 11
0

where x'(¢) = x(t—T/2).

Adding two sides of (10) and (11), eliminating variables be I ) P < 1 0) W
X(T)), x'(T>), ..., X (Ti—1), applying continuity condition of state variable x'(0) = x(7/2)
and periodicity condition x'(7/2)#x(0) gives

ATz AT [x(0) +x(T/2)] = x(0)+x(T/2) (12)

Due to assumed dissipativity )

_ eiTipd:T2 | 4Ty £ | (13)
Therefore, the unique solution of (12) is x(0) = —x(7/2).
Conclusion 2: For all initial states and for all period input functions such that
u(t—T/2) = u(t) a dissipative circuit with switchings realizing a sequence

{A;\a Bllca CI::’ Dl,c} T {Ak’ '—Bka —Ck9 Dk}

fork = 1,2, ..., 1 reaches in steady state unique periodic state such that x(7/2) = —x(0).
Hence such circuit is asymptotically stable.



t. XXXII — 1986 Synthesis of DC-AC ... 1309

Theorem 2: Let sequences of matrices Ay, Ay and By, B for k=1,2, ..., fulfit
conditions (8) and the input function be T-periodic and symetrical i.e. u(t— T/2) = —u(t).
Let at least during the one time-invariability interval T} a circuit remains dissipative. Then
a periodic state vector fulfils condition

x(0) = x(T/2) (14
Conclusion 3: For all initial states and for all T-periodic input functions such that
u(t—T/2) = —u(t) a dissipative circuit with switchings realizing a sequence

{Al/n Bllu Cllc: D;c} = {Ak’ _Bk: —Cka Dk}
for k = 1,2, ..., ] reaches in steady state unique periodic state such that x(77/2) = x(0).

The theorems and conclusions given above are useful for identification of minimal
realizations based on input and output functions.

3. IDENTIFICATION BASED ON SYMMETRICAL FUNCTIONS

Assume that a circuit is switched two times during the period T (i.e. / = 1) at instants

t = 0 and ¢ = T7/2. It follows from (6) that during the first interval 0 < ¢ < 7/2 a circuit

is described by minimal realization {4, B, C, D} and during the second interval T/2 <

t < T the circuit is described by minimal realization {4, — B, —C, D}. Therefore, in the

first interval the circuit is described by the state equations

X(¢) = Ax(t) +Bu(t) (15.1)

: xy(t) = Cx(t)+ Du(t) (15.2)

1) Inverter operation ie. u(t+7/2) = u(t), y(t+T/2) = y(r). Applying properties
(9) and (15.2) for instants z = 0 and ¢ = 7/2 gives "

D[u(0)+u(T/2)] = y(0)+y(T/2). 16)
For a special case when dimension of the vectors u(z) and y(¢) (m = 1) it follows that
2
-z
Differentiating (15.2) gives

() = Cx(¢)+Di(t) = CAx(t)+ CBu(t)+Di1) (18)

Again applying properties (9) and (18) for switching instants gives
CB[u(0)+u(T/2)] = j(0)+3(T/2)— D[i(0) +i(T/2)] ' (19)

The next differentation of (18) and repetition of the operation given above leads to the
equation
CAB[u(0)+u(T/2)] = 3(0)+3(T/2)— CB[(0)+i(T/2)] — D[ii(0) +ii(T)2)] (20)
and generally
CA*Bu(0)+u(T[2)] = y*+1(0)+y*+D(T/2)— CA*~ LBlu™(0) +
+uD(T[2)]+ ... — CBu®(0)+u™(T/2)]+
—D[u®FD(0) +u*+D(T/2)]. QD
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The matrices CB, CAB, CA%B, ... which occur in (21) are known as Markov para-
metres. Knowing a sequence of Markov parameters it is possible to calculate matrices
A, B, C. For d.c. input function u(¢) = U, (16) and (21) can be reduced to the forms

DU = [y(0)+x(T/2)]/2 (22)
CA*BU = [y*+D(0)+y*+1(T/2)]/2 for k=0,1, ... 23)
‘When dimension of vectors U and y(¢) is equal to 1 (22) and (23) become
D = [y(0)+y(T/2)]/2U (24)
CA*B = [y*+D(0)+ y*+(T/2)])2U for k=0,1, ... (25)

ii) Rectifier operation ie. u(t+7/2) = —u(t), y(t+T/2) = —y(t). For rectifier
operation property (14) is valid. Using this property it is possible to obtain equations
similar to (22) and (23). And so

D[u(0)—u(T/2)] = y(0)—¥(T/2), (26)
CA*B[u(0)—u(T/2)] = y*+D(O0)—y*+(T/2) +
k=1
- E {CA‘B[u"‘“‘)(O)—u<"")(T/2)]}—D[u("“)(O)—u"‘“)(T/?.)]. (X))
i=o
Matrices {4, B, C, D} can be determined with the use of (20), (21) or (26), (27). But
we are looking for passive and reciprocal realizations. Hence it is necessary to take into
consideration additonal restraints: passivity criterion (A.2) and reciprocity criterion
(A.3).

Further considerations refer only to switched 1-port with d.c. input functions. Thus
only inveretr operation will be considered. It will be assumed that circuits are switched
at instants ..., —7TJ2, 0, T/2, T, .... These switchings are performed in such a way that
condition (6) is fulfiled. Two cases are possible. In the first case a 1-port current is d.c.
input function and then 1-port voltage is periodic output. In the second case a 1-port
voltage is d.c. input function and then current is periodic output function.

4. FIRST ORDER RL AND RC SWITCHED 1-PORTS

4.1. DETERMINATION OF PARAMETERS {4, B,C, D}

In this Section we consider switched 1-port containing one inductor or one capacitor.
As the dimension of input and output functions is equal to 1 (m = 1) and order of com-
plexity of circuit is equal to 1 (n = 1) therefore all parameters 4, B, C, D are scalars.
Let d.c. input function be given

u®)=U>0 for —o0o<it<® (28)

and output function
y(@) = he ™ for 0<t< T2 (29.1)
y(@) = y(+T/2) for —o0<t<® (29.2)
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We assume also that
a>0 (30.1)

h >0, (30.2)

It is possible to prove that conditions (30) are necessary to generate response (29) in
passive switching circuit when excitation (28) is given. A diagram of waveform (29) 1is
given in Figure 1.

Fig. 1. The waveform of the expotential output function

Let us denote

H= (4 emerm, @31)
The only choice for pérameter A is
A= —uqu (32)
From (17) and (28), (29) we obtain '
D=H (33)
Applying (25) for k = 0 gives
CB=-H 34
Provided that reciprocity condition (A.3) is respected (34) has unique solution
B=yaH (35.1)
C= —yaH (35.2)

The solution (35) was obtained for the only possible assumption ‘
5 |
Y =1 (36)

The determined minimal realization {4, B, C, D} is passive and reciprocal. The cri-

terions (A.2) and (A.3) are fulfiled for L = }/2x and Wo = }/2H.
The matrix of nondynamic 2-port (Appendix I) by virtue of (32), (33), and (35) is

H VoH
]/ oH o
The matrix (37) is symmetrical. Thus it can be only impedance or admittance matrix
and it cannot be a hybrid matrix of a reciprocal circuit.

The first port of the 2-port reprezented by matrix (26) is an input and output port.
This port is an impedance port if a current is input function and this port is an admittance

M= [ (37)

18 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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port if a voltage is input function. The second port is terminated with a reyctance element.
This port is an impedance port if it is terminated with an inductor and this is an admittance
port if it is terminated with a capacitor. The above considerations lead to the conclusion.

Conclusion 4:If d.c. input function u(¢) given by (15) is a current function and output
function y(t) given by (16) is a voltage function then the synthesized circuit is a RL circuit.
If d.c. input function u(z) given by (15) is a voltage function and output function y(i)
given by (16) is a current function then the synthesized circuit is a RC circuit.

4.2. FIRST ORDER RL SWITCHED 1-PORTS

Let the input function given by (15) be a current function and the output function
given by (16) be a voltage function. Thus we synthesize the 1-port shown in Figure 2a.
_ By virtue of Conclusion 4 the synthesized 1-port is a RL 1-port. The matrix (26) is
an impedance matrix. The impedance matrices M = 7 and M’ = Z' of the nondynamic

2-port shown in Figure 2b according to (6), (19), (21), and (25) are

H VoeH
Z=1 — for 0<t< T2 (27.1)
VoeH o

(27.2)

Fig. 2. a) The 1-port with a current input; b) The 1-port with the extracted inductor

Using a transformer the matrix Z is realized according to the diagram shown in Figure
A.7. For Z given by (27.1) we have rank Z = 1. The turns-ratio matrix - has form
g = [ti1 ti2] (28)
Substituting (28) into (A.10) gives
7 = [tn][l][tu t12] . [ th 1112112] (29)
tia tittiz i
It can be seen from (27.1) and (29) that ‘
' 7 =|VH Vel (30)
The 3-port transformer with the turns-ratio matrix (30) is shown in Figure 3.
Treating matrix Z’ similarly as matrix Z two variants of matrix 7 can be obtained
Variant 1:
T =[-VH V4] (3L.1)
Variant 2: '
; Tu=WH -V4] (31.2)
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12
g
0[

2/

7

Fig. 3. The 3-port transformer

The first variant leads to the switched windings transformer shown in Figure 4. The second
variant leads to the switched windings transformer shown in Figure 5.

When the port 00" is terminated with 1 resistor one can obtain the sequence of two
nondynamical 2-ports. The impedance matrices of these 2-ports are Z and Z’ 27). After
a termination of the port 22’ with 1 H inductor the sequence of two dynamical 1-ports

., 1 2
VA | Va Yo 0

= 1 ﬁ| 1 "3 ' 3 g ? ’E
I L) ¥
l rr

1 2’
Fig. 4. The 3-port transformer with switched Fig. 5. The 3-port transformer with switched
windings — Variant 1 ‘ windings — Variant 2

is obtained. The minimal realizations of these two l-ports are {4, B, C, D} and {4, —B,
—C, D}. The circuit is switched at the time instants ..., —7T/2, 0, T/2, T, .... The switched
1-port generates the voltage waveform as in (16). The thyristor realization of the switched
1¥port according to Variant 1 is shown in Figure 6. -

The circuit shown in Figure 6 can work using forced self commutation. Eliminating
the transformer winding 00" in Figure 6 gives the well known inverter structure. The ana-
lysis of Variant 2 shows that this structure requires the use of an auxiliary thyristor
commutation,

Fig. 6. The thyristor structure followed from Variant 1

4.3. FIRST ORDER RC SWITCHED 1-PORTS

Let the input function given by (15) be a voltage function and the output function
given by (16) be a current function. Thus we synthesize the 1-port shown in Figure 7a.

18%*
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By virtue of Conclusion 4 the synthesized 1-port is a RC 1-port. The matrix (26) is an
admittance matrix. The admittance matrices M = Y and M’ = Y’ of the nondynamical
2-port shown in Figure 7b according to (6), (19), (21), and (25) are

e H_ﬂ it f 0 T/2 32
= or <t< A
]/ocH o ; &
H - 1/ocH
Y= il for T2<t< T 32.2)
- |/ozH o
a) b)
1 1 2
(DT | T Flis
I 7 z

Fig. 7. a) The 1-port with a voltage input; b) The 1-port with the extracted capacitor

Using a transformer the matrix Y is realized according to the diagram shown in Figure
A.8. The turns-ratio matrix has the form

t
T = [ “] (33)
f21
Substituting (33) into (A.11) gives
t |10ty 224] th tiita
ti=ily ol Tt (%)
21 11021 21

It is seen from (32.1) and (34) that
2 ‘/}{_]
Th= 1 = 35
vz i

The 3-port transformer with the turns-ratio matrix (35) is shown in Figure 8.

7
iE i
2
% ¥

'

Fig. 8. The 3-port transformer

Treating the matrix Y’ (32.2) similarly as the matrix ¥ two variants of the matrix 7’
can be obtained
Variant 1:

g —Wj] i (36.1)
Ve
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g G T e s el W L e R T T

Variant 2:

VH
T = (36.2)

Vo
Variant 1 leads to the switched winding transformer shown in Figure 9. Variant 2 leads
to the switched winding transformer shown in Figure 10.

0 0[
Fig. 9. The 3-port transformer with switched Fig. 10. The 3-port transformer with switched
windings — Variant 1 windings — Variant 2

When the port 00 is terminated with ] S resistor one can obtain the sequence of two
nondynamical 2-ports. The admittance matrices of these 2-ports are ¥ and ¥’ (32). After
termination of the port 22’ with 1 F capacitor a sequence of two dynamical 1-ports is
obtained. The minimal realization of these two 1-ports are {4, B, C, D} and {4, —B,
—C, D}. The circuit is switched at the time instants ..., —=T/2,0, T/2, T, ... and it
generates the current waveform as in (16).

The thyristor realization of the switched I-port according to Variant 1 is shown in
Figure 11. While the realization of the switched 1-port according to Variant 2 is shown
in Figure 12. The circuits shown in Figures 11 and 12 can work with the use a forced self
commutation.

yt) 1

!>

g 1

'

3 !
2
. 2’ /1% /X
21 ’ 01
Fig. 11. The thyristor structure followed from Fig. 12. The thyristor structure followed from

Variant 1 Variant 2
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5. HIGHER ORDER RL AND RC SWITCHED 1-PORTS

5.1. RESPONSE REALIZABLE BY IMMITANCE MATRICES

5.1.1. Determination of matrices A, B, C, D

" Th this Section we consider switched 1-ports containing n inductors or n capacitors.
As the dimension of input and output functions is equal to 1 and the dimension of the
state vector is n therefore matrices {4, B, C, D} have the form

a1 12 .- ain
A £t a21 022 D 4a2" (37 1)
1% i i '
(21 [V Qun
by
= bf : (37.2)
by
C=1[c; ¢ .. i (37.3)
D = [d]
Let d.c. input function be given .
: w®i=U>0.tfor ~—0 << (38)
and. output function
y(t) = ho+hie™™ + ... theat  for 0<t< T2 (39.1)
(1) = y(E+T/2) for —00 <f<® (39.2)

A diagram of the waveform (30) with the assumption &y > 0, ..., % > 0, hp > 0,
g h, > 0 is such as shown in Figure 1. Let us denote '

Hii=: holU (40.1)
H, = hi(l+e 722U | (40.2)
H, = h(l+eaT?)2U (40.n+1)

We choose the state matrix 4 in a diagonal form
A= diag[—oy, =%z, --o» — ol (41)
Applying (24) and (30) gives

L D= Hy+Hy+ ... +H, (42)
The right side of (25) for the function (30) can be expressed as
[y*+D(0)+y®+ D(T/2))/2U = (—o)* T Hi+ .. +(— o)+ Hy (43)

With regard to the assumptions of the sign of coefficient o, A the only possible choice
of matrix Y in (A.3) is > = I,. It means that
= (44)
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Regarding (44) and (37), (41) the Ieft side of (25) can be e>;pressed as
CA’;B = — [(—ozl)"bi;l- o —On(0n)*b3]  for k=0,1, ... 45)
Substituting (43) and (45) into (25) gives
—[(=a)bi+ ... +(—a)b2] = (—o )" *H, + ...

o (=) H, for k=0,1,.. (46)
It follows from (46) that
B =y H, ...y a,H, | @n
The components of the matrix C are obtained by combination of (44) with “n
C=|-VouH ... —~ya,i (48)

The minimal realization determined by (41), (42), (47) and (48) is passive and reci-
procal, which can be proved by choosing the matrices L and W, in (A.2) as follows

V2, 0 ... 0 0
L : ‘/2‘,"2 w0 ? (49.1)
0 0 .. V2a, 0
Wo=|-V2H,-y2H, ... —-y2H,- /21, - (492
All elements of the matrices (49) are real if
;>0 for i=1,2,..,n (50.1)
hy >0 for i=0,1,...,n (50.2)

Hence it is proved that the conditions (50) are sufficient to realize the output function
(39) in a passive and reciprocal circuit. The assumption Y = I, means that a circuit contains

only inductors or only capacitors. For the minimal realization defined by (41), (42), (47)
and (48) the hybrid matrix

(1)

w2

B —4

is symmetrical. Thus this matrix is an impedance or an admittance matrix of a reciprocal
circuit, therefore it is possible to formulate conclusion similar to Conclusion 4.

Conclusion 5:Ifd.c. input function u(z) given by (38) is current function and output
function y(z) given by (50) is voltage function then synthesized circuit is a RL circuit.
If d.c. input function u(2) is a voltage function and output function is a current function
then the synthesized circuit is a RC circuit.

5.1.2. RL switched 1-ports

Let the input function defined by (38) be a current function and the output function
defined by (50) be a voltage function. By virtue of Conclusion 5 the synthesized 1-port
is RL 1-port. Matrix (51) is an impedance matrix. Thus we synthesize the 1-port shown
in Figure 13.
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—T 2
H
:}’
. 2
u@ 22| ;
i n+l
1/

el

Fig. 13. The current-input 1-port with 7 extracted inductors

H

~ The impedance matrices Z = M and Z' = M’ of the nondynamic n+ 1 — port shown
in Figure 13 according to (6), (41), (42), (47), and (48) are

(Ho+ ... +H, V oy By s Vﬁ]

7= Vel SR A (52.1)
| ]./oz;,,—ﬁ,,_ VI L R
"Ho+ ... +H, —Va Hy ... —VouH,

Fivw | Y BT C W e (52.2)
i ——]/oc.,,H,, 0 Oy

The transformer realization of the matrix Z is obtained according to the diagram
shown in Figure A.7. For Z defined by (52.1) we have rank Z = n+1. The turns-ratio
matrix 7 of the 2 (n+1)-port transformer is obtained by factorization defined by (A.10)
VHy 0 .. "0
VH, Voi ... 0
VH, 0 ..V

The 2(n+1)-port transformer with the turns-ratio matrix (53) is shown in Figure 14.

(53)

1 2 . .n+1

vz
7 2 (n+l)

Fig. 14. The (2n+ 1)-port transformer
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Treating matrix Z’ similarly as matrix Z many variants of the turns-ratio matrix 7
can be obtained. Two of them are

Variant 1:
~VH, 0 .. 0
T = “‘/fll ’/“1':_" 0 (54.1)
-VH, 0 ..ya
Variant 2:
VH, 0 .. o
Ty = VP:II ¥ e (54.2)
v H, ~V -

Variant 1 leads to the switched Winding transformer shown in Figure 15. Variant 2 leads
to the switched winding transformer shown in Figure 16.

J ?r..’.“’ 12 n+

"y 3% TIE 3 IE
" T IE b IE

Vi, 3V, Va, | - é- :7
ng ng n l7 /Hn l p ¢~V l

N 2
Fig. 15. The (2n+1)-port transformer with Fig. 16. The (n+1)-port transformer with
switched windings — Variant 1 switched windings — Variant 2
1y
U @ ]
R yw
W,

Fig. 17. The thyristor structure followed from Variant 1
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When the unit turn ports are terminated with 19Q resisters the sequence of two non-
dynamical (n-1)-ports can be obtained by switchings. The impedance matrices of these
(n+1)-ports are Z (52) and Z’. After termination of the ports 22, ..., (m+ ) (@+1)
with 1 H inductors a sequence of two dynamical 1-ports is obtained. The minimal reali-
zations of these two 1-ports are {4, B, C, D} and {4, —B, —C, D}, The circuit should
be switched at the time instants ..., — T/2,0,T/2, T, ... and then it generates the voltage
waveform defined by (39).

The thyristor realization of the switched 1-port according to Variant 1-is shown in
Figure 17. The circuit shown in Figure 17 can work using forced self commutation (without
auxiliary thyrostors).

5.1.3. RC switched 1-ports

Let the input function defined by (38) be a voltage function and the output function
defined by (39) be a current function. By virtue of Conclusion 5 the synthesized 1-port
is a RC 1-port. The hybrid matrix (51) is an admittance matrix. Thus we synthesize the
1-port shown in Figure 18.

1F

'
=
N% }n\u

n+l

1
e

Fig. 18. The voltage-input 1-port with 7 extracted capacitors

1F

. The addmittance matrices Z = M and Z’' = M’ of the nondynamic n-+ 1-port shown
in Figure 18 according to (6), (41), (42), (47), and (48) are

T sl - o T e VouH, ]

yol . Vet gy = ) (55.1)
|y o HL 0 g
W AN : gk Vo RS W 7y

v — —1,/<fc1H1 oty o 0 (55.2)
B —'[/t;c‘nﬁ,,— 0 o,

The transformer realization of the matrix ¥ is obtained according to the diagram shown
in Figure A.8. The turns-ratio matrix 7 of the 2(n+ 1)-port transformer is obtained by
factorization defined by (A.11) RS
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VH, VI ...VH,
T 0 Vo 0 (56)
0. (0. '

The 2 n+ 1-port transformer with the turns-ratio matrix (56) is shown in Figure 19.
Treating matrix Y’ similarly as matrix ¥ many variants of the turns-ratio matrix can

be obtained. Two of them are
] 1

A

L

2’ .

n+1

- ER

%W%V/Trﬁn

vy
Vi,

Fig. 19. The (2n+1)-port transformer

Variant 1:
—VH, -VH, .. -yH,
Jo, ...
s 0 Va 5 0 (57.1)
0 0 ]//Z
Variant 2:
VH, VH, .. VH,
gu<| 0 —Vau iy 0 (57.2)
0 e =Vt

Variant 1 leads to the switched winding transformer shown in Figure 20. Variant 2 leads
to the switched winding transformer shown in Figure 21.

1
37 Ew‘ ;m gwr

el )
2
o)
2

n+] o—
i

(n+1)’ 4

3

3

f?’fr}

Fig. 20. The (2n+1)-port transformer with
switched windings — Variant 1

7
:751 e b s
? .
El (AR S
B
n+1 -
3| et
" Ly

Fig. 21. The (2n+1)-port transformer with
switched windings — Variant 2
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When the current controlled ports are terminated with 1 S resistors the sequence
of two nondynamical (n4 1)-ports can be obtained by switchings. The admittance matrices ’
of these n+ 1-ports are ¥ and Y’ (55). After termination of the ports 22',...,(n+1)(n+ 1)’
with 1 F capacitors a sequence of two dynamical 1-ports is obtained. The circuit ought
to be switched at the time instants ..., \TJ2, 0, - Tf2, T, reand then it generate's the
voltage waveform defined by (39). The thyristor realization of the switched 1-port according
to Variant 1 is shown in Figure 22.

ut)

i®

‘ ij

Fig. 22. The thyristor structure followed from Variant 1

The circuit shown in Figure 22 can work using forced self commutation (without
auxiliary thyristors). Figure 23 presents the thyristor realization of the switched 1-port
according to Variant 2.

Fig. 23. The thyristor structure followed from Variant 2

5.2. RESPONSES REALIZABLE BY HYBRID MATRICES

5.2.1. Determination of matrices 4, B, C, D

Let d.c. input function be given
u(t) =all > 07 Hor | - = 00 < KSR (58)
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and output function

YO) = ho—(he '+ .. 4hpe=o) for 0<t< T2 (59.1)

y() = y(t+T/2) for — o0 <t< oo, (59.2)
We assume that
%y 30,005,500, 0005 04 >0, [ (60.1)
ho >0, By 300,00, S50, : (60.2)
A diagram of the waveform (59) with the assumption (60) is shown in Figure 24.
yte
7 7 7 5

_I I
2 2
Fig. 24. The waveform of the expotential output function

Let us denote

Hy = hy|U, (6l.1)
H, = hy(1+e~T12) 2y, ' (61.2)
H, = hy(14e-oat12) 6L.n+1)
Additionally we also assume that
Hy > Hi+ ... +H, (62)
We choose the state matrix 4 in a diagonal form
A = diag[—ay, ..., —a,]. (63)
Applying (24) and (59) gives :
D= Hy-~(H,+ ... +H) (64)

The right side of (25) for the output function (59) can be expressed as

DEDO+y* D(TIDI2U = ~ [(—a)*1H, + ...

+(—a)**'H,] for k=0,1, (83)

With regard to the assumptions (60) the only possible choice of matrix D in (A.3)
is 3 = —1,. It means that

B = (C" (66)
Thus the left side of (25) can be expressed as
CA*B = (=)0} + ... +(—o)b? for k = 05els; ... 67)

Substituting (65) and (67) into (25) gives
B = |y H ...\ 0, H (68)
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The assumption D! = —1I, means that a circuit contains only capacitors or only
inductors. For the minimal realization defined by (63), (64), (66), and (68) the hybrid
matrix (51) is skew symmetrical. Thus this matrix is a hybrid matrix of a reciprocal cir-
cuit. A detailed analysis allows to formulate the following conclusion.

Conclusion 6: If d.c. input function u(t) given by (58) is a current function and
output function y(¢) given by (59) is a voltage function then the synthesized circuit is
a RC circuit. If d.c. input function u(?) is a voltage function and y(¢) is a current function
then the synthesized circuitis a RL circuit.

5.2.2. RC switched 1-ports

Let the input function defined by (58) be a current function and the output function
defined by (59) be a voltage function. It follows from Conclusion 6 that synthesized cir-
cuit is a RC 1-port. Thus we synthesize the 1-port shown in Figure 25.

n

Fig. 25. The current-input 1-port with 7 extracted capacitors

The hybrid matrices M and M’ of the nondynamic (n+ 1)-port shown in Figure 25
according to (6), (63), (64), and (68) are

" : i
Ho— (Hy+ ... +H) —VaiH; ... —V e H,

——————————— T e E ST =
M= e AR S [— e —i—J—"—] (69.1)
| ! —'g‘db | Yc
E Vo, H, I| 0 B 7
| S I
Hy—(Hy+ ... +H)WWaH, ...V o H,
——————————— =g B amT T T T |
7
M = ~YuH ! o O e f e —',’—}. (69.2)
: | —‘.d/—‘b | Yc e
=yia 'l 0 0l

The transformer realization of hybrid matrix M with a current input function is perfor-
med according to general structure shown in Figure A.5. Each matrix denoted in Figure
A.5. follows from the division of the matrix M (or M") into impedance and admittance
parts as shown in (69). It is seen that

Z, = Hy— (H{+ ... +H,), ' (70.1)
Y, = diag[ay, .5 o). (70.2)
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With respect to (A.7) the turns-ratio matrix 7, of the (n+1)-port transformer is

T = ["‘l/ oy Hy ... ’T]/ZEI- (71)

Now we can successively synthesiz_é the matrices Z,, Y., and 7. The congruent
factorization defined (A.10) of the impedance Z, gives

g‘a = I/HO—H1+ ...‘—Hn. (72)

The scheme of the 1-port of the impedance Z, is baéed on the general structure shown
in Figure A.7. The circuit is shown in Figure 26. The congruent factorization defined by
(A.11) of the admittance matrix Y, gives

Ti=lVa, ..vVa). (73)

The scheme of the n-port of admittance matrix ¥, is based on the general structure shown
in Figure A.8. The circuit is shown in Figure 27, ;

The (n+4-1)-port transformer which turns-ratio matrix 7 p» defined by (71) is shown
in Figure 28. Connecting the circuits shown in Figures 26, 27, and 28 according to the

VE =+ ) i@ 12

Fig. 26. The 1-port of impedance Z,

7?’ VG Vol %7

7§f va; Ve hy <1

Fig. 27. The n-port of admittance ¥, Fig. 28. The (n+1)-pbrt transformer

general structure (Figure A.5) gives the nondynamic (n+1)-port .the hybrid matrix of
which is M. This (n-+1)-port is shown in Figure 29.

It is seen from (71) that Z, = Z, and Y, = Y.. It means that the circuits shown in
Figures 27 and 28 are not switched. But the transformer shown in Figure 30 is switched
because 7, = —7,. Thus the sequence of hybrid matrices M, M’ can be realized using
the switched circuit shown in Figure 30. Terminating the ports 22/, ..., nn’ with 1 F capa-
citors and replacing the switches by thyristors gives an arrangement shown in Figure 31.



Vi Ha) !@m

Yaly I
Yoy
: 18
Wiz

VBp=(Hy%. .+ Hy) ]

SR ll

HJ

Fig. 31. The resulting thyristor structure

[1326]
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5.2.3. RL switched 1-ports

Let the input function be a voltage function and the output function be a current
function. It follows from Conclusion 6 that the synthesized 1-port is RL I-port. Thus we
synthesize the 1-port shown in Figure 32.

y rim
u mm
ngll/

Fig. 32. The voltage-input 1-port with » extracted inductors

The hybrid matrices M and M’ of the nondynamic _ (+ 1)-.port shown in Figure 32
according to (6), (63), (64), and (68) are

| e Ty
Ho—(Hy+ ... +H) 1 —VoiH, ... —/a,H,
___________ e l_a...
M= Vo H, L SR 0 N IR gk . (74.1)
; : g A
Vo H, RS By -]
: L A K
Ho—(H;+ ... +H,,)||/OC1H1 l/“an
___________ = =5 e et Y/ |_0~/
M = VeuH, 0w o0 || Y70 ] (74.2)
: | Ty ¥
_.l/m : 0 ... o

The transformer realization of hybrid matrix M with a voltage input function is per-
formed according to the general structure' shown in Figure A.6. Each matrix denoted
in Figure A.6. follows from the division of the matrix M (or M’) into impedance and
admittance parts shown in (74). It is seen that

Y, = Hy—(H,+ ... +H,), (75.1)
Y, = diag[a,, ..., o,]. ) (75.2)

With respect to (A.6) the turns-ratio matrix 7~ » of the n-port transformer is
Ty=WuH ... Vo H,]. (76)

Now we can successively synthesize the matrices Y,, Z,, and 7. The congruent facto-
rization defined by (A.11) of the admittance Y, gives

T =VHy=H ¥ ...~ H,. (77

The scheme of the 1-port of the admittance Y, is based on the general structure shown in
Figure A.8. This circuit is shown in Figure 33.

19 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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}‘ P 53 IEL}Q Veah 3 Wl \E

Fig..33. The 1-port of admit- Fig. 34. The n-port of impe- Fig. 35. The (n+1)-port tran-
tance Ya : dance Z. sformer I »

The congruent factorization of the impedance matrix Z, gives

To=ar Vel (78)
The scheme of the n-port of impedance matrix Z, is based on the general structure shown
in Figure A.7. This circuit is shown in Figure 34. The n-port transformer whose turns-
ratio matrix 7, is defined by (76) is shown in Figure 35. Connecting the circuits shown
in Figures 33, 34, and 35 according to the general structure (Figure A.6) gives the non-
dynamic (n+ 1)-port, the hybrid matrix of which is M. This (n+ 1)-port is shown in Figure
36. It is seen from (74) that Y, = Y, and Z, = Z.. It means that the circuits shown in

\ VHo~(F ) |
l Valy e A
-5 £

Fig. 36. The (n+1)-port of hybrid matrix M

Figures 33 and 34 are not switched. But the transformer shown in Figures 35 is switched
because I = —J . Thus the ‘sequence of hybrid matrices M, M’ can be realized using
the switched circuit shown in Figure 37. Terminating the ports 22', ..., nn" with 1 H
inductors and replacing the switchings by thyristors gives the arrangement shown in

Figure 38.
V=T ) rs

Vagly e 3Vaphy

A Va3 e v, 1@7’?

Fig. 37. The switched (n+1)-port of hybrid matrices M, M’
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VBt B, | i1s

Fig. 38. The resulting thyristor structure

6. RLC SECOND ORDER SWITCHED 1-PORTS

6.1. DETERMINATION OF MATRICES A,B,C D

In this Section we consider switched I-ports containing inductor and capacitor. The-
refore a dimension of a state vector is equal to 2. Matrices 4, B, C, D have the form shown
in (37) with n = 2. Let d.c. input function be given

u@)=U>0 for —ow<t< « (79)
and output function
() = he™sin(wt+¢) for 0< < T/2, (80.1)
¥(@) =y(t+T/2) for —o0 <t < 0. (80.2)
We assume that « > 0 and denote
§ = hlsing+e~*"2sin(wT/2 + ¢)])2U, (81.1)y
K = hlcosg+e~*Icos(wT/2+ ¢)])2U. (81.2)

Additionally let us assume S > 0, K> 0, and oS = «K.

It will be proved that above conditions are necessary to generate the waveform (80)
in a passive reciprocal switched circuit. We choose the state matrix 4 in a skew-diagonal
form *

-0 —w
4= [ ® _a]. (82)
Applying (24) and (80) gives
. D=3¢s. 83)
’Fh_gright side of (25) for the function (80) for k = 0 and k& = 1 can be expressed as .
[P ©0)+yD(T/2)12U = —aS+wkK (84.1)

®0)+y>(T/2)])2U = — a(—aS+wK)+w(— aK—wS). (84.2)

19
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e —

As it was mentioned a circuit synthesized in this Section contains an inductor and

a capacitor thus the matrix /S has the form Z = diag [1, —1]. From (A.3) is obta-
ined

bl
{bz] =[—c 6) 85)
The left side of (25) fork = Oand k = 1 can be expressed as
CB = —bi+b3 (86.1)
CAB = —oa(—b}+b3)+w2b, b, (86.2)
Substituting (84) and (85) into (25) gives
b, = )/ @S—0K)2+Y (@ +0)(S*+K?), (87.1)
by = =) @S+0K)2+Y (@ +0D) (S*+K7) (87.2)
Taking in consideration relation wS = oK the above results can be simplif ied
B = [ l/il (88.1)
i ;/ oK | .
C =|-vaS—ywK]. (88.2)

Now we shall prove that the realization between S and K is necessary condition of a pas-
sive synthesis.

Theorem 3: The minimal realization {4, B, C, D} defined by (82), (83), and (87)
is passive iff « > 0, S > 0, and 0§ = ak.

Proof: The hybrid matrix of the nondynamical reciprocal 3-port according to (A.8)
and (A.9) is

S b, 'r —b,
M= |81 qu) @ | (89)
b, —'w: o

The hybrid matrix M is divided into two immitance parts, « and
S by
by al’
. . p S bl
These both matrices must be positive semidefinite. Hence o > 0 and >0

b, a
or §> 0 and b? < «S. The last relation and (87) give

[aS—wK+)/ a2+’ /2 +K7[2 < ¢S (90.1)
or
2008K > 0*S*+a*K? (90.2)
Inequality (90) can be fulfiled only if

wS = oK. 1)
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Now we shall prove sufficiency of these conditions. The minimal realization is passive
if fulfils the passivity criterions (A.2).These equations hold true for [ = diag []/2?

]/ﬂ] and W§ = [—]/275T O]. The condition K > 0 must be satisfied in order to obtain
the real value of b,. It will be seen from (88).

6.2. RLC SECOND ORDER SWITCHED 1-PORTS WITH A CURRENT INPUT FUNCTION

Let the input function (79) be a current function and the output function (80) be
a voltage function. We synthesize the 1-port shown in Figure 39. The hybrid matrices M
and M’ of the nondynamical 3-port shown in Figure 39 are

S VaS ! Yok

M=| VoS o o |- el o (92.1)
e lastaby dakolledes -7, Y.
—]/wK - : o
—a |
s —VocS:—]/a)K 7\
M =|—VaS @ 1w = ————:—f— 92.2)
T s TEm s e =Ty, X,
VoK - |«

Fig. 39. The current-input l-port with the extracted inductor and capacitor

The transformer realization of the hybrid matrix M with a current input function is
performed according to Figure A.5. Each matrix denoted in this figure results from the
division of the matrix M or M’ into impedance and admittance parts as shown in (92).

It will be seen that
S ]_/ oS’ |
Z, = ;

ViS5 o 93.1)
Y. = a. 93.2)

The turns-ratio matrix 7, of the 3-port transformer is
Ty =|/oK o] (94)

Now we can successively synthesize matrices Z,, ¥,, and 7

defined by (A.10) of the impedance matrix Z, gives
g, = h/§ [/;]

». The congruent factorization

95)
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The scheme of the 2-port of the impedance Z, is based on the general structure given
in Figure A.7. This circuit is shown in Figure 40. The congruent factorization defined
by (A.11) of the admittance matrix Y. gives

T, =Vo. (96)

The scheme of the 1-port of the admittance Y is based on Figure A.8. This circuit is shown
in Figure 41. The 3-port transformer whose turns-ratio matrix is defined by (94). T his
circuit is shown in Figure 42.

1

y A
3 ' e
7 oy
53 3 | }l |is y lL_CG,
3/
. 7

iz
Fig. 40. The 2-port of impe- Fig. 41. The 1-port of admit- Fig. 42. The 3-port trans-

dance Za. tance Y. former

Connecting the circuits shown in Figures 40, 41, and 42 according to Figure A.S gives
the nondynamic 3-port whose hybrid matrix is M. This 3-port is shown in Figure 43.
Matrices Z., Y., and 7 follow from the division the hybrid matrix M’

s  —7aS #
Zy= e ] 97.1)
—]/ oS o
Y. = «a, 97.2)
Ty =[-yoK o|. (97.3)
1.2
33 & \@m
- 3
~Yak w \
8’
L
’S
Fig. 43. The 3-port of hybrid matrix M
The impedance matrix Z; can be realized in two variants.
Variant 1:
Tu=-VS vel (98.1)
Variant 2:
T =S —Val (98.2)

Variant 1 leads to the switched nondynamic 3-port shown in Figure 44, Terminating
the port 22’ with 1 H inductor and the port 33’ with 1 F capacitor and replacing the swit-
ches by thyristors gives an arrangement shown in Figure 45.
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1 2

VS 3-153 v IE]W
IR
~VwK 3 k3 lgLi—
L —
AN R

Fig. 44. The switched 3-port of hybrid matrices M and M’

Fig. 45. The resulting thyristor structure

6.3. RLC SECOND ORDER SWITCHED 1-PORTS WITH A VOLTAGE INPUT FUNCTION

Let the input function be a voltage function and the output function defined by (80)
be a current function. We synthesize the 1-port shown in Figure 46. The hybrid matrices

M and M’ of the nondynamical 3-port shown in Figure 46 are

u ' z Ay !

LI

" Fig. 46. The voltage-input 1-port with the extracted capacitor and inductor

99.1)

1 99.2)
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The transformer realization of hybrid matrix M with a voltage input is performed accor-

ding to the general structure shown in Figure A.6.
Each matrix denoted in Figure A.6 results from the division of the matrices M and M’

into admittance and impedance parts as shown in (9). It will be seen that

Y, =[ 2 WS]. (100.1)

VaS o«
Z,= o. ' (100.2)
The turns-ratio matrix , of the 3-port transformer is
T, = [‘KZ’)K] (101)

Now we can successively synthesize the matrices Y,, Z., and . The congruent factori-
. zation defined by (A.11) of the admittance matrix Y, gives

Vs
Phal 2 (102)
Ve

The scheme of the 2-port of the impedance Z, is based on the general structure Figure
A.8. This circuit is shown in Figure 47.

7 a

Fig. 47. The 2-port of admittance Y,

The congruent factorization defined by (A.10) of the impedance matrix Z, gives

T.=Vo (103)
The scheme of the 1-port of the impedance Z, is based on the general structure Figure A.7.

The circuit is shown in Figure 48.
The 3-port transformer whose turns-ratio matrix is defined by (101) is shown in Fi-

gure 49.

& |@752 23‘ kel

3'

Fig. 48. The 1-port of impedance Z, Fig. 49. The 3-port transformer T B
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Connecting the circuit shown in Figures 47, 48, and 49 according to the general struc-
ture (Figure A.6) gives the nondynamic 3-port whose hybrid matrix is M. This 3-port
is shown in Figure 50. Matrices Y., Z;, 7 follow from the division of the hybrid
matrix M’.

) S —YaS
Y, = I " (104.1)
~VaS o
(104.2)
'78
3
Yok
-
“ e
31
Fig. 50. The 3-port of hybrid matrix M
The admittance matrix Y; can be realized in two variants.
Variant 1:
- ]/§
T = _ (105.1)
Ve
Variant 2: \
Vs
Ty = ]/— . (105.2)
—Vo

Variant 1 leads to the switched nondynamical 3-port shown in Figure 51.

Terminating the port 22’ with 1 F capacitor and the port 33’ with 1 H inductor and
replacing the switches by thyristors gives the circuit shown in Figure 52. The dynamical
thyristor 1-port shown in Figure 53 is obtained as a result of Variant 2.
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Fig. 52. The thyristor structure followed from Fig. 53. The thyristor structure followed from
Variant 1 Variant 2

7. RLC SWITCHED 1-PORTS

In this Section we consider switched 1-ports containing k inductors and k capacitors.
Therefore the dimension of a state vector is n = 2k. Matrices 4, B, C, D have the form
shown in (37) with n = 2k. Let d.c. input function be given

u(t) =U . for: :~0 <1< @ (106)
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and output function
k
y(t) = D he*tsin(w,t+9)  for 0< < /2, (107.1)
i=1
(@) =y(t+T/2) for —o0 <t< 0, (107.2)
We assume
>0 for i=1,.., k. (108)
Let us denote
Si = hy[sing; + e=*Tgin(w, T2+ @)]/2U. (109.1)
K = hi[cos g, +e="T2cos(w, T2 + e)]/2U0. (109.2)
Additionally let it be assumed
Si>0 for i=1,..k (110.1)
Ki>0. for' i=1,..k (110.2)
wiS,- = aiKi fOI' i = 1, ceey k (110.3)
" We choose the state matrix 4 in a skew-diagonal form
“"“1 cen O 0 cee —601—
0 - —wy 0
A= 00 .0 o = ... 0 L5
| a)l j.. O 0 .... —061_
Applying (24) and (107) gives
k
p=s (112)
i=1
the right side of (25) for the output function (107) can be expressed as
b k
OO +yDT/2]2U = Y (~ 0,8, +0,K) (113.1)

i=1

k

[y(z)(0)+}'(v2)(T/2)]/2U= Z [—aib(—aiSi+wi‘Ki)+wi(-“lKi_wiSi)]' (113.2)

i=1

As it was mentioned, a circuit synthesized in this Section cbntains k inductors and k&

capacitors thus the matrix 2 in (A.3) has the form

D) = diaglh, — ).
From (A.3) is obtained

bk ko Ck
biy1 Cr+1
| o | | Cox |

(114)

(115)
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e e

Combining (111) and (115) the left side of (25) can be expressed as

k
CB = 2 (—bF +b3ks1-0)> (116.1)
i=1
3
\ |
CAB = 4\_, [— (=B + b3 1-0) +@ibibais1—i]- (116.2)

i=1

Substituting (113) and (114) into (25) gives

bil“'b%k+1_i = OCiSi—a)iKi fOI‘ i= 1, eey k, (1171)
2bib2k+1—i = —(XiKi"‘wiSi f01‘ i = 1, i k (117.2)
Solution of (117) is as follows
b = | wSi—w K +V @ +oD)STHED/2, (118.1)
bassos = — )/ —auSito Kty (F+oD S+ KD/ (118.2)

for i=1,..,k.

Taking in consideration the condition (110) the above results can be simplified
VS |
],/ o Sk

= : 119
o _l/kak G

|2

By virtue of (115) is obtained

C = |—Ya8: ... ~VaeSu—VaorKe... —VorKi] (120)

7.2. RLC SWITCHED 1-PORTS WITH A CURRENT INPUT FUNCTION

Let the input function defined by (106) be a current function and the output function
defined by (107) be a voltage function. We synthesize the 1-port shown in Figure 54. The
hybrid matrices M and M’ of the nondynamical (2k + 1)-port shown in Figure 54 are

-S1+ e Sk ]/oc1S1 ]/ockSk:]/kak ...]/lelﬁ

l/alsl 221 e 0 | 0 Wy
5 e |
‘ : S o
M= V Sk R Tt S R R B R O e e
________________ s e ar AT —yb;Yc.




t. XXXIT — 1986 Synthesis of DC-AC ... 1339

o k' 3
u yT mH — o__]”
o 1F

Fig. 54. The current-input 1-port with extracted & inductors and k capacitors

= o | o e 5
S1+ e +Sk —]/OCISI e ——]/tkak|—-]/kak e _l/lel
|
—]/alSl oy 0 | 0 Wy
: " I .z
. . | .
M’ = —",/akSk 0 ‘e [0 4% | Wy, . 0 =
o oot o s o b st iy S e it ot | LI A R
Vo K, 0 . T T 0
5 ) . i . .
B |/le1 —w, 0 : 0 04~ i

[ ZyY) 7T
et b it B (121.2)
—TuTY) | YiZ)

The transformer realization of hybrid matrix M with a current input function is per-
formed according to the general structure shown in Figure A.S. Fach matrix denoted in
Figure A.5 results from the division of the matrix M or M’ into impedance and admittance
parts as shown in (121). It will be seen that

—S1+ o +Sk [/OtISI ]/akSk_

/‘ = .

Za - 1 (xl'Sl 0y .... 0 (122‘1)
]/oszk 0 A
Y. = diag[a; ... o,]. (122.2)

The turns-ratio matrix 7, of the (2k + 1)-port transformer is
Vouke 0 ... o,
g, = | (123)
]/wl K w;..0

Now we can succesively synthesize matrices Z,, Y, and 7. The congruent factorization
defined by (A.10) of the impedance matrix Z, gives
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Vit T
V50 b Vo

The scheme of the (k+1)-port of the impedance Z, is based on the gener
given in Figure A.7. This circuit is shown in Figure 55.

(124)

Ty

al structure

VS Vag ]@m

Fig. 55. The (k-+1)-port of impedance T

The congruent factorization defined by (A.11) of the admittance matrix Y, gives

7, = diag [V - Vou - (125)
The scheme of the k-port of the admittance Y. is based on the general structure given
s-ratio

by Figure A.8. This circuit is shown in Figure 56. The (2k+ 1)-port whose turn
matrix is defined by (123) is shown in Figure 57.

T e
i}\ ; :m—, :1;: ﬁ w; »E

Fig. 56. The k-port of admittance Y. Fig. 57. The (2k-+1)-port transformer J »

in Figures 55, 56, and 57 according to the general

Connecting the circuits shown]
(2k+1)-port whose hybrid matrix

structure shown in Figure A.5 gives the nondynamic

is M. Thus (2k+ 1)-port is shown in Figure 58.
Matrices Z,, Y., and I follow from the division of the hybrid matrix M’

S1+ e +Sk —‘l/alsl —l/akSk

z=| “Vus PR L (126.1)

——]/(kak 0 o
Yii=¥z (126.2)



Ve ‘ wy ]§1 7%}1/07,( H 1
AR T R : nh,
it ] b

Fig. 58. The (2k+1)-port of hybrid matrix M

VoK 3 Ve, o % é{

Ao IR, l % ? i [Jo |
l B

Fig. 59. The switched (2k+1)-port of hybrid matrices M and M’

[1341]
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_'/kak Q0 = Wy

Ty = : . (126.3)
—]/51—1_(: w; ... 0
The impedance matrix Z, can be realized in many variants. Two of them are
Variant 1:
— Y8 W e 0
Toa= : (127.1)
VS 0 .. Ve
Variant 2:
VS: —Vay .. 0
= : “. (127.2)

VS 0 .. Vo

Variant 1 leads to the switched nondynamic (2k+1)-port shown in Figure 59.
Terminating the ports 22/, ..., (k+1)(k+ 1y with 1 H inductors and the ports

k+2)(k+2), ..., (2k)(2k) with 1 F capacitors and replacing the switches by thyristors

gives the circuit shown in Figure 60.

Fig. 60. The resulting thyristor structure

7.3. RLC SWITCHED 1-PORTS WITH A VOLTAGE INPUT FUNCTION

Let the d.c. input function be a voltage function and the output function defined by
(107) be a current function. We synthesize the 1-port shown in Figure 61.
The hybrid matrices M and M’ of the nondynamic (2k+1)-port shown in Figure 61
are given in (121). The transformer realization of hybrid matrix M with a voltage input
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- function is performed according to the general structure (Figure A.6). Each matrix deno-
ted in Figure A.6 results from the division of the matrices M or M’ into admittance and
impedance parts as shown in brackets in (121). 1t will be seen that

Si+ o +8, Vi S; ... V%S

—
y,=| V&S %o 0 (128.1)
b
}/akSk 0 e 0|
Z, = diag[oy, ..., a;] . - (128.2)
The turns-ratio matrix J- » of the (2k+ 1)-port transformer is
} —Vo K ... —Vo. K, ,
—_ T, 0 - —w; . (129)
_wk 0
A 1T ==IF
T y LR ]
- kg
”§, i -
K+ 37H
| 2k W

Fig. 61. The current-input 1-port with extracted k capacitors and % inductors

Now, we can successively synthesize matrices ¥, Z., and J,,. The congruent decom-
position defined by (A.11) of the admittance matrix Y, gives

VS ... V5, ]
Va, ... 0

T, = (130)

0 L Vol
The scheme of the (k + 1)-port of the admittance matrix Y, is based on the general structure

given in Figure A.8. This circuit is shown in Figure 62,
The congruent factorization defined by (A.10) of the impedance Z, gives

T, = diagly o, ..., Yoy (131)

The scheme of the k-port of the impedance Z, is based on the general structure (Fi-
gure A.7). This circuit is shown in Figure 63. The (2k+1)-port whose turns-ratio matrix
is defined by (129) is shown in Figure 64.

Connecting the circuits shown in Figures 62, 63, and 64 according to Figure: A.6
gives the nondynamic (2k + 1)-port whose hybrid matrix is M. This (2k+ 1)-port is shown

20 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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i

< i
e

Fig. 63. The k-port of impe-

‘Fig. 62. The transformer applied ’
dance Z,

to realize admittance matrix Ya

in Figure 65. Matrices

PO B
B NN
El
=

Fig. 64. The (2k-+1)-port tran-
sformer 9 '

Y,, Z., and 7 follow from the division of the hybrid matrix

0
(132.1)

(132.2)

(121.2). |
| _S1+_ S V@S - — VS,
—]/oc15'1 a’]_ ’
Y, = :
~V Sk 0
Z.=2Z,
?

Fig. 65. The (2k+1)-port of hybrid matrix M



Q-

- ' —

53 e3¢ "}lmm
91| de
Rl

Fig. 66. The switched (2k+1)-port of hybrid matrices A and s’

u

LT

3
5
1l

&
g_._
-~
I
Il
§
-~
1
e
x

SET

Fig. 67. The resulting thyristor structure

20+ [1345]
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_]/wk'Kk 0 ... w
Tp= : : (132.3)
_1/w1K; w; ... 0O

The admittance matrix can be realized in many variants. Two of them are
Variant 1:

—V5 .. —VS
gio=| Vu oo 0 (133.1)
B i Yot
Variant 2:
VS . VS
7= Ve 0] (133.2)
B

Variant 1 leads to the switched nondynamic (2k +1)-port shown in Figure 66.

Terminating the ports 22/, ..., (k+1)(k+1)y with 1 F capacitors and the ports
k+2)(k+2), ..., (2k) (2k)" with 1 H inductors and replacing the switches by thyristors
gives the circuit shown in Figure 67.
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APPENDIX I

STATE VARIABLE SYNTHESIS: REACTANCE EXTRACTION METHOD

Let a circuit have a minimal realization {4, B, C, D}. We consider two special cases.
In the first case an input vector function u(?) is a current vector and an output vector
function y(t) is a voltage vector. In the second case an input vector function is a voltage
vector and an output vector function is a current vector. The reactance extraction structure
for the first case is shown in Figure A.1. The reactance extraction structure for the second
case is shown in Figure A.2.
The non-dynamical (m +n)-port has the hybrid matrix M. This hybrid matrix can be
expressed in terms of a minimal realization as follows

D —-C
B —4

mil jﬁ/ ! m+t Eﬂ:

o [ A1)

=
=S

) —*p é
~

Fig. A.l. The first case of reactance-extraction Fig. A.2. The second case of reactance-extraction
: ‘Structure structure

APPENDIX I1

PASSIVE AND RECIPROCAL CIRCUIT: STATE VARIABLE CONDITIONS
Passivity
A circuit with the minimal realization {4, B, C, D} is passive if there are such real
matrices L and W, that -
A+At = —LI! (A.2.D)
B=C'-LWw, - (A22)
D+D" = wiw, (A.2.3)
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The row number of the matrix L is equal to the state vector dimension #; the column
number of the matrix W, is equal to the input vector dimension m. The other dimensions
of the matrices L and W, can be chosen at discretion.

Reciprocity
A circuit with the minimal realization {4, B, C, D} is reciprocal if the matrices {4, B,
C, D} satisfy the following conditions ' :

4= 4 (A3.1)

ZB: —ct (A3

D =D (A.3.3)

where the matrix ), is diagonal with entries 1 and — 1 only. The matrix ) can be written

in the form v
~ [ O _
2-[; Iq] @

where I, and I, are unit matrices. The dimensions p and ¢ indicate inductor and capacitor
numbers. For the first case shown in Figure A.1 p is equal to the number of inductors
and ¢ is equal to the number of capacitors. For the second case (Figure A.2) p is equal
to the number of capacitors and g is equal to the number of inductors. The minimal
realization which fulfils condition A.2 and A.3 is called a special minimal realization.
For such realization the non-dynamical m+n-port described by hybrid matrix M defined
by A.1 is passive and reciprocal.

APPENDIX I

MULTIPORT TRANSFORMER

The multiport transformer shown in Figure A.3 bhas g current controlled ports and r |

voltage controlled ports. The turns-ratio matrix of this transformer is given by " € R™4,

(A
1
by tn l Vo1

{b2
hel 3 |3 |G (W2

oo
. vy
1
trg tr7? \ % Vir

Fig. A.3. The multiport transformer

|
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Let us denote

in = llat iz e il A.s.0),
b= lips B2 .. Iy, (A5.2)
A P P o (A.5.3)
O = [Up1 Vpy ... Ve’ (A5.4)
The transformer is described by the equations /
| — (A6.1)
U, = T 'y, . (A.6.2)

Equations (A.6) can be written in the hybrid matrix form

7, 0 I, ' '
N I

ib 0 -7 Up .
HEEREIN @7

A ﬁlultiport transformer is shown in Figure A.4.

or in,the inverse hybrid form

ip
1/

Current << Joitage
controlted | | T w] controtted
ports = ports

o—

Fig. A4. The symbol of the multiport transformer

APPENDIX 1V

THE GENERAL TRANSFORMER STRUCTURES OF NONDYNAMICAL PASSIVE
RECIPROCAL CIRCUITS

Let a reciprocal nondynamical multiportm'be described by a hybrid matrix M. A hybrid

matrix M can always be divided as follows

Z, T}
M =[—m Yc] (a8
or
Ya _g-b
M=[g_z z } (A.9)

The general structure shown in Figure A.5 responds to the matrix form given in (A.8). l
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12
Za ) Y()
Current N
controlled: —- 3 Voltage
ports % _ controlled
—o ports

12 | el 3"

Fig. A.5. The transformer structure realizing hybrid matrix with current inputs

Ya

Voltage 12 ,

controlled . ’ 3

ports g —0

1,2’ - Current
P controlled D
b ports
— |
Z '

| . 3’
Fig. A.6. The transformer structure realizing hybrid matrix with voltage inputs
e . .
The general structure shown in Figure A.6 responds to the matrix form given in (A9).
A reciprocal nondynamical multiport described by an impedance matrix Z can be synt-
hesized using a multiport transformer according to the general structure given in Figure

AT

to the following congruent factorization
Z =917 : (A.10)

where rank I = rank Z. A reciprocal nondynamic multiport described by an admittance
‘matrix Y can be synthesized using a multiport transformer according to the general '

structure given in Figure A.8.
The turns-ratio matrix 7 of the transformer in Figure A.8. can be calculated according

to the following congruent factorization
‘ Y = TIT" : (A.11)
where rank I = rank Y. ‘ '

Voltage °
controlled
ports o

Current
controlled
ports

Fig. A% The transformer structure realizing _ Fig. A.8. The transformer structure realizing
an impedance matrix and admittance matrix

The turns-ratio matrix & of the transformer in Figure A.7 can be calculated according
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K. MIKOLAJUK, W. S. KROPACZ

SYNTEZA FALOWNIKOW TYRYSTOROWYCH

Streszczenie

Podano warunki realizowalnosci przebiegow okresowych o symetrii dwupoléwkowej w ukladach

K. MIKOLAJUK, W. S. KROPACZ _
SYNTHESE DES ONDULEURS AUX THYRISTORS

Résumé

Des conditions de la réalisation des signaux périodiques et symétriques dans les circuits passifs de com-
mutation sont formulées dans cet article. On-a donné des expressions qui déterminent les matrices de ]’état.
Ces expressions résultent de 1a continuité de périodicité des signaux considérés. En se basant sur ces con-
ditions on a élaboré la méthode de synthése des dipdles RL, RC et RLC caractérisés par deux commuta-
tions en une période. On a montré, en plus: que Jes dipdles de commutation RL et RC peuvent exciter
deux sortes de signaux exponentiels. Les structures élaborées utilisent des transformateurs en forme de
multipdles avec enroulements en commutation.

K. MIKOLAJUK, W. S. KROPACZ 7 -
SYNTHESE DER GLEICHSTROM/WECHSELSTROM THYRISTORSTROMRICHTER

Zusammenfassung

In dem Aufsatz wurden neue kanonische Thyristorstrukturen dargestellt. Neye Realisierungstedin-

formatoren der Thyristorstromrichter bestimmt, Mittels der Synthesemethode wird es moglich sein, neue
Thyristor- und Transistoranlagen zu schaffen, insbesondere Kompensationsvorrichtungen._

K. MUKOJIAIOK, B. C. KPOITAY .
CHUHTE3 THPUCTOPHEIX HNHBEPTOPOB

Pesmome

AauA. Ha ocHomamum stux ¢bopmys1 nposenen cumres HEPEKITIOYAIOMMX BYXIIONIOCHHKOR COCTOSIIUX
H3 snemMentoB RL, RC u RLC. Tlokasano, uto TEepEKITIoUaroIHe ABYXNOMOCHHKK RL # RC MoryT reme-
PHPOBAThL NBA THIIA SKCHOHEHIMANBHEIX CHTHAIMB. B nmpusenerunix CTPYKTYPax HCHOJB3YeTCS MHOTO-
TIOJIIOCHBIE TparchopmaTop ¢ TEPEKIHOYAIOMMME O0OMOTKAMIL.
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An Analysis of Multiphase Resistance Networks
with Periodically Variable Parameters®

TADEUSZ J. SOBCZYK (KRAKOW).

Instytut Maszyn i Sterowania Ukladéw Elektroenergetycznych
Akademia Gorniczo-Hutnicza im. S. Staszica w Krakowie

The paper received 1985.06.05

An analysis of the equations of resistance-type networks with a topology characteristic
of multiphase thyristor systems has been presented in the paper. The case is considered when
the parameters, voltages and currents are periodically variable in the time domain. Multiphase
symmetric components have been used for description. As a result, infinite systems of algebraic
equations are formulated interrelating the coefficients of the Fourier series of the voltage and
current symmetric components. It has been shown by examples, how to use in practice the

" obtained equations for determination of voltage-current relationships in steady states in
systems with semiconductor switching elements.

. 1. INTRODUCTION

The paper approaches the problem of determining the steady state in 'systems with
controlled semiconductor elements. From the extremally wide class of such elements
those have been selected which are most often used and which are important from the
power-engineering point of view. ‘

The controlled semiconductor elements such as diodes, thyristors etc., operating at
mains frequency are modelled in two ways: as ideal switches or as resistances with step-
wise variable parameters. The state of the switch or resistance value corresponding to the
conducting or nonconducting state of the semiconductor element depends in real systems
on the control of the elements and on the current and voltage values across them. The
states of semiconductor elements in most of the engineering systems vary periodically
in steady state conditions.

Approximation of semiconductor elements by pariodically stepwise variable resis-
tance elements is used for the analysis carried through in the present paper. »

The paper addresses two most often used structures of multiphase systems with semi-
conducfor elements, known as the one- and two-way systems. »

The paper includes certain generalization of the results gained in the work: “Analysis

* The work reported in this paper was realized as a part of the government-sponsored project 05.5A
,»»Chosen fundamental problems in electrical power engineering”. ’
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of Electromechanical Systems with Semiconductor Elements” carried through in the fra-
mework of the general problem “Selected Fundamental Research in the Field of Electro-
technics” in the group “Network Theory”.

2. MULTIPHASE ONE-WAY SYSTEM

The circuit shown in Fig. 1 will be analysed. The equations of this circuit are of the

form:
A O RERAD . Bl
l:/2 + (:J" = RZ(? if @.1)
vl 10, R Liv

Further consideration will be conducted using symmetrical components of currents and
voltages defines as follows:

U WU 739 7430
(G U, it i,
; =S| .70 ! =258 : 2.2)
U'U 3
/;\ lo
N i Rat)
u

Fig. 1
where:
2] 1 1
1 1% fgaNiel . Bpd <0y e
S =m=nliz ; iy BOY= ORI 2.3)
|/N : : )
1 éo(N—-l) éa(N—l)z‘
Equation (2.1) takes then the form:
vl YN U R® RVt . Ri}fao]
5 0 Riysis ROsonbnERE i
; |t : o + : - l' (2‘4)
! 0 RVt Rz Ro] [t
where:
R Ry ()
R 1 R,(t
Vil Lo [ @2.5)
: VN :
R Ry(1)



t. XXXII — 1986 An Analysis of Multiphase Resistance Networks ... 1355

According to what has been said in the introduction, the system will be analysed when:
R,(t) = R,t+T), n=1,2,..,N : (2.6)

An additional assumption is made, that the changes of the partlcular res1stances occur
in a symmetrical sequences so that there is:

R,,(t)=R(t—(n—l)—), n=1,2,..,N Q@7

On the R(z) function the assumption is made that it can be expanded into the Fourier
series:

R(@) = 2 R, = 2—;

k=—c0
Thus,
R,(t) = Z Rk—k(n‘_nejkw:; n=1,2,..,N
k=—o
and
D Ry @09 501, N1 2.8)

k=—-o

Moreover, we shall assume that Us, Uy, ... Uy are periodically variable, have the same
period as the variation of the R(z) re51stance and can be expanded into a Fourier serles
This allows us to write:

U= Dl Ui n=0,1,..,N-1
m=—o :
o 2.9)
- . UO = 2 UO,memet‘
m= -0
‘The symmetrical components of currents can be expected to be a Fourier series:
. - .
D Iemt n=0,1,.., N-1 (2.10)

m=-—co

The determination of the quantitative relationship between the U?, U, ,, and I values
is facilitated by the specific structure of the matrix:

R° RV-t Rt
2 Rt R® ... R2
RN'-I RN‘—Z ‘ R'O

“The coefficients of its matrix Fourier series take a very simple form:

Z % elkwt

k=—00
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!

For, the matrix %; can be represented in the form of a product of the Fourier series coe-
fficient of the R(¢) function and the skewly symmetrical matrix in which only one line,
distant from the main diagonal by k(N) = k(modulo N) and containing units, is non-zero.
For instance, the matrices #_1, #o, %, are: '

01, 0 00 ... 1
00 10
,%_1=R_1 . ..1 N e%1=R1 A
10...0] 0 10
1
1
e%():RO ', i (2-11)
1

After detailed analysis the relativonships between the symmetrical components of cur-
rents and voltages can be represented in the form of N infinite sets of algebraic equations

of the form: -
U+ U = RHYIH; n=0,1,..,N-1 (2.12)

where:
(ln)T = [ I'(”n+m)modN I£n+1)modN’ Ig, I_(_nl—l)modN Ig:n—m)modN ]

(U")T — [.“U,(':wm)moalv U{n+1)modN’ Ug’ Uf."fl)mOdN Uy;n—;n)moaN ]

(2.13)

The (UZ) vector is formed from the second one of the- left side of Eq. (2.4), where

only the zero-sequence component 1/ N U, occurs. The (Ug) vector is formed similarly
as the (U™) one but the non-zero coefficients appear only there where the superscript indi-
cates the occurrence of the zero-sequence component. The vectors for n = 0 and n = 1
will be written as examples.

(UYT = YN [...0, Up,x,0...0,Uo,0,0 ... 0, Us, _x,0...]

— : (2.14)
(U = YN [...0,0, Up,y-1--0,0,Uo,_1 .. 0,0, Up, -n-1 -]
The %" matrix is of the same form for all n values.
.R, R, R,..
@ =] ..R_., Ry R,.. .15
..R_, R, Ry ...

The coefficients of the Fourier series of the R(?) function appear in it.

\

Application examples

Example 1
The relationships are to be written for the steady state in an N-phase rectifier system

acc. to Fig. 2.
Let us assume that the source voltages e, form a symmetrical, monoharmonical system

e, = Real{]/‘fEe“"“)ef“"}; n=1,2,...,N (2.16)
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and v
ey = Ey, = const

If the T ... Ty thyristors are.replaced by the R,(?)... Ry(f) resistances satysfying
the earlier assumptions, then the egs. (2.12) can be used for description of the steady state
supplemented by additional relationships between the U voltages and i, currents expres-
sed by syinmetrlcal components

Ut = E}—Z (ko) I (2.17)
n=20,1,...N-1
k=0, +1, +2, ...

where: S _
) Z(w) = R,+joL,

Fig. 2

The relationships between the U, voltage and the i zero-sequence component of cur-
rent can be written likewise )

VNUs, iy = VN Eo,in—NZ(kNw) I3y (2.18)
k= 0, +1, +2,...
where: o :
Z(a)) RAjeoL.

Non-zero symmetric components of the e,, source Voltages are obtamed only for n= 1

and n= N I. ‘

o o 31 =]/§ Ee""’ e '/N Ee'j"" S (2 19)
"Al“hevabove relatlonsﬁles allow te‘b.\;v.rlte the followmg system of algeberate equatlons des-
cribing the. steady state in :the system e P EE S R . R
| (,%+ff)f | : 220) °

(%)T l l/—- E,VN E,, ]/—_];E]

where:
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T = [l IS RIS B e By, iy ]
Z = diag[... Z.,((W+ 1), Z,(Nw)+NZ(Nw), Z,(N-1Do) ...

e Zo(@), Z0)+NZ(0), Z.(—w) -..

w Z,(—(N—1)o), Z(—Nw) +NZ(—Nw), Z.(—- N+ Dw)...].
Matrix 2 is of the form (2.15). Its elements are the Fourier series coefficients of the R(?)
function shown in Fig. 3. The equation system (2.20) corresponds with the system (2.12)
for n =0.

R(t)

Ry =3

R |

T T

o 5 T
Fig. 3

o

Example 2

The steady state has to be described in a system consisting of a 3-phase asynchronous
motor supplied with power from the so called antiparallel system (Fig. 4).

It has been assumed that the e, source véltages form a symmetrical system (2.16)
thus their symmetric components are:

e -
e =0; e'= l/ ; Ee’®t; ]/— Ee~ % (2.21)

and the operation of antiparallel systems in the particular can be replaced by the R,(2)
resistances whose values vary acc. to (2.7). Assumption of an R(z) function acc. to Fig. 5
gives a generalization which is satisfactory for practical purposes.

For an induction motor, making the commonly used simplyfying assumptxons con-
cerning the magnetic field distribution in the air gap, the following relationships between
the elements of the symmetrical components of voltages and currents are valid:

US E? Z2(mw) I
UMl = |EL|—| Z](mw) I, (2.22)
U E, Z2(mw) | [ 1In

m="07+E17+2, %
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R(t)
Ry N
Re | ‘ . :
T T T ¥ T ¥ ey
o P T2 o Be T %
Fig. 5§

The Z)(mw), ZX(mw), Z%(mw) impedances result from the following equivalent diagrams.

~ The R, L,,, R., L;., L, are the well established parameters of the equivalent diagram.
of an induction motor, o, is the rotor angular velocity, and p is the pole-pair number.
The steady state is described by a system of algebraic equations with a similar structure
as the foregoing one: : '

@ = (R+2)5 _ (23

3 3
T = —_—— —_—
U —[...]/2 E’O’I/Z' E]
jT = [... I%,Ill,loo,lzl,liz ...]
Z = diag[... Z}Qw), Z; (@), Z2(0), Z3(~w), Z}(~20) ...]

The‘ # matrix has an analogous structure as (2.15) and the Fourier series coefficients
of the function from Fig, 5 appear in it. i

L R
ZJmw) => ' ;jm“’LGs

’ mw .
© Rgii jmwlgs jmeé,v,. - R M&-pedy

where:

“Fig. 6

In the case when in the system acc. to Fig. 4 there is no neutral, the steady state equa-
tion is obtained from the equation system (2.23) after cancelling the rows and columns.

corresponding to the particular elements of the zero-sequence component of currents
and voltages.

21 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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The dlagram of the sy
sented as:
1 -1
1.
-1
Uo
Uo
Uo

Likewise as for the one-way system we shall use for
f voltages and currents occuring in

phase components O
then the forms:

3. THE MULTIPHASE TWO-WAY SYSTEM

stem is shown in Fig. 7. The equations of this system will be repre-

1 U1 1 _'.1 Rtl itl
U] _ L., Ry, Iz
—1 N -1 .. .
1| Luy 1 ! Ren) Liw
Ry +Res Iy Ry iy
Rp+R i R . i
— a2 .t.Z 2| qz. E 2 G.1)
| " Ryt Rew Iy " Run in
iD
a0 | |oa® | |Rav® |
Uy ) . A
/ZLZ\*L_ i’_J Lty bz by
Y u,
I
Ll
P 730 L S ¢
Ry | |Ry® | |Ren®
~Fig. 7 ~

further consideration the multi-
Egs. (3.1). The equations take

-t

RN R . R
A O A 629
-t P o ol W P ’
YN U} T RI+RS ORI+ RY Re+RT &
0 _ R,,+Rt R3+R? R,%+R,2 I
0 RI-1 RN RY-24RY-2 RO+RY] LMt
et Rfjvfl Rg 2. Rd it
1Ry RV LRI P ~
+ 2 L (321
RI-2 RY-3 .. R3] L o
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Identical notation is employed in these equations as in the system presented in the

foregoing section. The case will be analysed when/:

T T T i
Ry, =R (t—(n-1) 7\7)’ R, =R (t—?—‘(n- 1) 7\’_, (3.3)
L) n = 0, 1, ...,N )
The R(z) function is periodic v
R(?) = RG+T); w=-2T£.

It can be also expanded into a Fourier series. This allows to write:

©
g Rn+kN ej(n+kN)a)t

Ry =
k=00 .

R;’ — Z Rn+kN(_1)(n+kN)ej(n+kN)wt (3_4)
k=—w

n=0,1,...,N—-1
The case will be considered when the voltages Uy, Uy, U,, ..., Uy are periodically
variable, have the same period as the variation of the R(?) resistance, and are expandable
into Fourier series. This allows writing :

o]

1 .
Un= D' ppemer
m== - o0 .
o (3.5)
UO = 2 Uo.mejmwt
m=—o00
When representing the symmetric components of currents as Fourier series
<] 0
. Y . . .
ln = é./ Imﬂ emet; ltn — 2’ It", melmwt
m=—0 M= —00

n=1,2,...,N-1; n=0,1,..,N-1
it remains only to determine the quantitative relationships between the Fourier series
coefficients of currents and voltages. ’
Making use of the considerable similarity between the structures of equations descri-
bing the one- and two-way systems, the relationships between the Fourier coefficients can
be represented as the following systems of algebraic equations:

loa] = (s mrve] ] 59
| = | %wz,J g @

The %} and S vectors have similar forms as the %" and #" vectors for the one-way
system, i.e.: o
@)" = [..UgFmmean | g hmoan U0, USYmetN . UfrmpomeaN 1 (3.7)

(j:l)T —_ [---It(,"r:m)mOdN L(,"fl'l)modlv, Itr’xo, It(.n—_ll)mOd'N I,(,”_‘,I,”)m"dlv ] (38):

forn=0,1,...,N—1

21*
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The %" vector is formed from the vector of voltages which occurs on the left side of Eq.
(3.2.b). Only the zero-sequence component appears in this vector and consequently only
those expressions can be non-zero in it for which the superscript indicates to occurrence
of the zero-sequence component.

In order to form the %" and S" vectors appearing in the Egs. (3.6) it is necessary to
form vectors similar to (3.7) and (3.8), and to omit those elements whi¢h correspond to
the Fourier series coefficients of the zero-sequence components. For instance, forn=20

the #" vector is:
#)" = [... B yo DN I Pt e T iy IE(—N1+1) =

The %, and %, matrices take the form:

.—1 0 Tae
RO Rl RZ
#,=| ..Ri Ry Ry.. - (3.9)
.. R—Z R-l RO
. RQ —Rl RZ e —1
‘@t == con —R_1 Ro _Rl “ee 0 (3.10)

R2 —R—l ROH.

The %, and %, matrices include the Fourier series coefficients of the R(?) function.
To form the %% matrix, the columns numbered

Cn+rN; r=0,+t1,+2,5
shall be cancelled in the %, matrix (acc. to the numeration given in formula (3.9) above
the columns). :
In order to obtain the 2! matrix it is necessary to cancel the rows numbered n+rN
r=0, +1, +£2,...) in the A, matrix acc. to the numeration given in formula (3.10)

beside the columns.
Application examples

Example 1

Relationships have to be written for the steady state in a 3-phase system acc. to Fig. 8.
Let the source voltages form a monoharmonic symmetric system:

¢, = Real |}/2Z Ea~ "D e} (3.11)
I sy IR
and

eo = E, = const.
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z

Fig. 8

The thyristors will be replaced by resistances with variable values acc. to (3.3). The R(r)
function is shown in Fig. 3. The following relationships can be written similarly as in
the first example in the foregoing section:

" = Ep—Z,(ko)ID (3.12)

n=12; k=0,+1,+2,..

where:
Z(w) = R, +joL,
and
VFUO,kN = I/JVEo,kN*N‘ Z(kNw)It?kN ’ (3.13)
where: ' ‘
Z(w) = R+jwlL.

The symmetric components of source voltages are of the form:

el = ]/_;_ Eejwt\; e? = ]//% Eeg—iot

which allows to write the following system of algebraic equations describing the steady

state:
[g [fze; —R° 5
AR ESE R+ R+ % | |5, - G

and which corresponds to the system (3.6) for n = 0. As a result of the additional rela-
tionships (3:12) and (3.13), the & e and & matrices appeared in the equation system (3.14)
which are of the form: :

Z, = diag[... Z¢», Z¢», z@ | Z-o |z Z&e ]
Z = diag]... 0, 3Z(3w), 0, 0, 32(0), 0, 0, 3Z(—3w), 0 ...]. (3.15)
The & and &, vectors are of the form:

- EN
@ ~[...o, ]/—Z—E, ]/7 Eo]

@) =[..0,¥/3E,,0..] , (3.16)
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Example 2

The steady state shall be described in a system consisting of a voltage inverter and
a induction motor, acc. to Fig. 9. (The circuits and elements providing the commutation
of the thyristors are omitted in this schematic diagram).

Recalling the remarks made in the example with the antiparallel system, the following

system of algebraic equations can be written:

¢ ., - |[S
lé”z] B ‘922 9‘24+%,} [.jf,] (3.17

where all vectors and matrices, except the Z;, matrix are identical as in the equation
system (3.14).

A
by Vs
OF
4

Fig. 9

The &, matrix is:
#, = diag[... Z!(4w), Z}Qw), Z} (), Z} (- ), Z: (—20), ZX(—4o) .. ]
The Z!(w) and Z?(w) impedances can be derived from the schematic diagrams shown
in Fig. 6. Fig. 3. shows the R(?) function, the Fourier coefficients of which appear in the
Ry, Ry, RS, R matrices. ' ‘

4. CONCLUSIONS

Resistance-type networks with structures corresponding to multiphase one- and two-
way thyristor systems have been analysed in the paper on the assumption that the voltages,
currents and parameters vary periodically with time. h

As a result of the analysis, infinite systems of algebraic equations have been obtained,
relating the coefficients of the voltage and current Fourier series. A significantly better
arrangement of these equations has been gained due to application of symmetric compo-
nents for description. A

Examples given in the paper illustrate how to exploit these equations for description
of steady states in systems incorporating semiconductor switching elements, inclusive
of thyristor systems cooperating with electric machines. -
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T. 1. SOBCZYK
ANALIZA WIELOFAZOWYCH OBWODOW REZYSTANCYINYCH
O OKRESOWO ZMIENNYCH PARAMETRACH
Streszczenie

W pracy przeprowadzono analize réwnah obwodow rezystancyjnych o topologii charakterystycznej

" dla wielofazowych ukladow tyrystorowych. Rozpatrywano przypadek, gdy pafametry, napiecia oraz

prady sa okresowo zmienne w czasie. Do opisu obwodow zastosowano wielofazowe skladowe symetryczne.
W rezultacie sformutowano nieskoriczone ukiady réwnan algebraicznych wiazace wspolezynniki szeregow
Fouriera sktadowych symetrycznych: napie¢ i pradéw. Na przykladach pokazano jak wykorzystaé otrzy-
mane réwnania dla okreilenia zaleznosci napigciowo-pradowych w stanie ustalonym w stosowanych
w prakfyce ukladach z polprzewodnikowymi elementami przelaczajgcymi.

T.J. SOBCZYK

ANALYSE DES CIRCUITS OHMIQUES POLYPHASES
AUX PARAMETRES PERIODIQUEMENT VARIABLES

Résumé

Dans I'article on a analysé les équations des circuits ohmiques possédant la topologie caractéristique
pour les systémes thyriétoriques polyphasés. On a examiné Ie cas ou les paramgtres, les tensions et les cou-
rants sont périodiquement variables dans le temps. Pour la description des circuits on a appliqué des
composantes symétriques polyphasées. En résultat, on a formulé des systémes infinis d’équations algé-
briques, réunissant les coefficients des séries de Fourier des composantes symétriques des ténsions et des
courants. Sur des exemples on a montré comment on peut mettre & profit les équations obtenues, pour
déterminer les relations entre les tensions et les courants dans I’état stable des systémes des éléments semi-
conducteurs commutants, utilisés dans la pratique. '

T. J. SOBCZYK

ANALYSE DER MEHRPHASIGEN RESISTANZKREISE
MIT PERIODISCH WECHSELNDEN PARAMETERN

Zusammenfassung

In der Bearbeitung wurde eine Analyse von Gleichungen der Resistanzkreise mit einer fiir die mehr-
phasigen Thyristorsysteme™ charakteristischen Topologie durchgefiihrt. Der Fall wurde betrachtet, wenn
Parameter, Spannungen und Stréme periodisch zeitverdnderlich sind. Zur Beschreibung der Kreise wurden
mehrphasige symmetrische Komponenten angewandt. Tm Ergebnis wurden unendliche Systeme algebra-
ischer Gleichungen formuliert, die Koeffizienten der Fourier-Reihen der symmetrischen Komponenten
der Spannungen und Stréme in Verbindung bringen. Es wurde an Beispielen gezeigt, wie die gewonnenen
Gleichungen zur Bestimmung der Bezichungen zwischen Spannungen und Strémen im stationdren Zustand
in den praktisch angewandten Systemen mit Halbleiterschaltelementen genutzt werden konnen,
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T. sI. COBYBIK

AHAJIN3 MHOT'OPA3HBIX PE3UCTAHITMOHHBIX LIEIIEV C ITEPMOJMNYECKN
U3MEHSIONIIMUCS ITAPAMETPAMU

Pesmome

TIpoBepeH aHanM3 ypaBHEHHH Muis Uemel ¢ Tomojorued XapaKTEPUCTHUECKON 171 MHOTe(hasHbIX
THPUCTOPHLIX cucTeM. PaccMoTpeH ciyyaii, A MapaMeTpoB HANPSDKEHUH ¥ TOKOB, KOT/1a OHH HEPHO/H-
YeCKH WMSMEHMIOTCA BO BpemeHm. I ONMHCAHHS Lereil MPUMEHEHBI MHOrO(A3HbIC CHUMMETPHUIECKHE
cocrapnsomme. B pesynsrate c(OpMyIHpOBaHA OeCKOHEUHAS CHCTEMA anrebpanuecKux yPaBHEHHI
CBA3LIBAOIUX Koaddunents: psama Pypbe CHMMETPHYECKHX COCTABIIAIOIINX HANPsOKEHUH ¥ TOKOB.
Ha npuMepax NaKasaHO, KaKHM 0OpasoM HSIOJIbSOBATh IOJIyUCHHbIE YPABHEHUA JIIA ONPEREICHIA 3a-
BHCHMOCTE} HAIPSDKEHHE-TOK B YCTAHOBHMBIIMXCA DEXKUMAX [UIA NPUMEHIEMBIX HA HPAKTHKE CHCICHM
€ TOJNYIPOBOTHUKOBLIMU MEPEKIIFOUAIOIMMY JJIEMEHTAMH .
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Potential and current distribution along
an underground conductor earthed at the end points

WOJCIECH MACHCZYNSKI (POZNAN)

Politechnika Poznariska

. The paper received 1984.12.05

The paper presents a method of calculating currents and potentials along an underground
conductor, of finite length, earthed at both ends. The method takes into account the additional,
conductive influence of currents flowing through electrodes to the earth on potential and cur-
rent distribution. The current energization of the conductor- under consideration as well as
conductive and inductive influences have been analyzed. The method is illustrated with ex-
amples. '

1. INTRODUCTION

The dynamic development of high voltage power lines and und@rg_rbund earth return
circuits (cables, pipelines) has caused the growth of harmful influence of high voltage
power lines on nearby earth return circuits, That influence ranges from telecommuni-
cation interference to personnel hazards for people maintaining the equipment under the
influence of power lines. c ’ ’

Metal underground installations are often earthed along their routes, for technolo-
gical or safety reasons. The application of cathodic protection of metal "u'nderground
construction may also be the reason why earth electrodes have been used. The use of earth
electrodes along the route of an extensive buried conductor under the influence of a power
line causes a decrease of potentials on that conductor, both under the normal and fault
conditions of the power line. ' :

Many publications [1,5,6,7,8, 11, 12] deal with the methods of calculating currents
and potentials along underground conductors of finitevlength, earthed at both ends, in case
of inductive influence of a power line. These methods, however, do not take into account
the additional, secondary, conductive influence of the currents flowing from the conduc-
tor to the earth through the earth electrodes. And these currents may have a significant
influence on potential distribution along a protected conductor. Therefore, the results
of calculations of potential distribution may also, in certain cases, contain a significant
error. ‘

The effect of point earthing system of underground conductor of infinite length on
potential distribution, with the additional influence of the“current flowing through the
earth electrode, has been analyzed in publications [2, 4, 9]. ‘
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The purpose of this paper is to present a method of calculating of currents and poten-
tials along an underground conductor of finite length, earthed at end points. The method
takes into account the additional, conductive influence of earth electrodes currents on
potential and current distribution. :

It is assumed in the paper that the earth is a homogeneous, isotropic medium of finite
conductivity and that the system considered is linear. It is also supposed that the currents

“and potentials vary with the time as exp(jowt).

LIST OF PRINCIPAL SYMBOLS:

d — depth at which conductor is buried

E — electric intensity ‘

g — distance between underground conductor and its earth electrode

G — conductance per unit length of insulation of underground conductor
I, — current flowing through the earth electrode / '

Iy —- energizing current

I(x) — cirrent -along conductor

k2 = jopey o

L — length of conductor

r ~ —radius of conductor

s . — distance between earth electrode and- underground conductor

V(x) — potential along conductor

Z, — earthing impedance : _

Z,  — internal impedance per unit length of underground conductor

Zm — mutual impedance per unit length between overhead conductor of a power
line and underground conductor ' '

Zy . __characteristic impedance of underground conductor

Y — shunt admittance per unit length of underground conductor

y — earth conductivity ' ) ’

r — propagation coefficient

o = 47107 H/m

o — angular frequency. (

2. GENERAL CONSIDERATIONS

The considered underground conductor is assumed to extend from x = x; t0 X = X3,
as shown in Fig. 1. ) ' '

X=Xq R (53] X=X
1 T2
Zey Zey

remote earth ==

Fig. 1. Underground conductor of finite length earthed at the-end points
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At the end points, the conductor is assumed to be connected to remote earth through
earthing impedances Z,y and Z,,. Generally these terminals may be realized by earthing
systems (i.e. a ground rod array, grounding cell etc.), by connected non- parallel conduc-
tor sections, or by insulating joints.

The currents 7,, flowing through the earth electrodes to the earth may be obtained
according to Thevenin theorem

V(%)
Loy = 1
"= Tz Z. @
where:
V"(x,) — the Thevenin equivalent voltage source,
Z{n — the Thevenin source impedance.

Methods for analytical detérmining of these parameters are discussed in the following
sections. ‘

2:1. CALCULATION OF INPUT IMPEDANCE Z{}; ) and Z{£52) OF A CONDUCYOR OF FINITE LENGTH
: ’ Zey = Z,, = )

Consider the current. energization of the imderground conductor of finite length,
assuming that the electrode through which the currents flows back to the current source
is placed in infinity, _ ‘ ‘

The schematic representation of the underground conductor driven at one end is
shown in Fig. 2. ' " '

Iy

X=X1 X:X2

12)

Zim

e

i— remote earth

Fig. 2. Current energization of an underground conductor of finite length

For the system from Fig. 2, the current and potential along the conductor may be
accepted to have the following form

1(1’2)(;)6)‘ = Ioe—F(x—x1)+A1 e-Px+B1 el‘x’ : )
VE2(x) = Zo1, e—P(x'x‘)+Zo(A1 e~ ¥~ B, e™), x > x; 3
where index in parenthesis shows which electrodes are disconnected from the conductor.
Thc; constants 4, and B, shall be calculatgad from boundary conditions
199(x) = 1,

I (x,) = 0: @
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Hence, putting x,—x; = L, we have

— 1o -I'L,I'x,
A=7arr ¢ ¢
— I . ‘ N
Bi=—Zarr ¢ " | ©
From equations (3) and (5) we obtain
ZoIochI'(x; —X)
1,2) () — £07°0 2
) shl'L ) ®
Therefore, the input impedance Z{;;*
yad(x) | V() - )
.(1’2) = -~ 1 == 1 =
Z4¥ = Janisy A ZoothIL. Q)

And it is not difficult to show that the input impedance

1,2) . 1,2
Z§n1 )= Zin2 )-

2.2, CALCULATIONS OF INPUT IMPEDANCE z{) aND z{Z
OF A CONDUCTOR OF FINITE LENGTH, EARTHED AT ONE END

Consider the current 'ehergization of the underground conductor of finite length
ecarthed at one end. The schematic representation of the conductor driven at one end

and terminated at the other end is shown in Fig. 3.

Io

1y
" '

Zi;p —

! |

'

Fig. 3. Current energization of an underground conductor of finite length earthed at one end

The current I}’ flowing through the earth clectrode Z,, is calculated on the basis

of Thevenin’s theorem

V(l ’ 2)(x ) : .
19 = L 8
S Iz, » ®
Inserting equations (6) and (7) into the above relation we obtain
) Zyl, :
) _ 0’0 . 9
Tez (Zoz+ ZocthI'L)shI'L O

The potential along the conductor from Fig, 3, after taking into account the current
and conductive influence of the current It flowing from the earth electrode Z,, to earth,
is as follows [2, 9] v
VO (x) = Va2 (x)+ VO (x)+ VD" (x), (10)
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where:
VD) (x) — primary potential excited along the conductor without earthings by cur-
rent energization at the point x = Xy,
V' (x) — potential excited along the conductor by the conductive influence of current
I flowing from the earth electrode Zes,
VY’ (x) — potential along the conductor caused by current I(y flowing from the
conductor., ' :

AN
N

2.2.1. Calculating the current and potential in an underground conductor of finite length, excited by the:
secondary influence of current I$3) flowing from the earth electrode Z.> (conductive energization)

If an underground conductor of finite length is energized conductively, as seen in Fig. 4,
then the current along the conductor, provided that the earth electrode js a point electrode:
placed on the earth’s surface, is as follows 2]

10 = T P ), Tl Ay 4 Ber™, a
while the potential , . , ‘
V@) = P2+ (), 12y
where: ’
VJ(x) — potential of the primary field in the earth, while
) = 22 PO x,), e, ! +Zo(Aye T — B,eFF). (13)
V (x) = zny 2/ 2 l/m o 2 2 . "
11k
X=X1 ‘ X=x2

{1)
QEQQZ

Fig. 4. Conductive energization of an underground conductor of finite length

Functions ¥ and occuring in relations (11) and (13) are defined [3, 10]

' Lo o
Q} = 7 [e @(u, 7))+e Q(_'uy ‘Z))], (14)
e 7
s Ve (15)'

Integration constants occuring in relation (1 1) are defined from bounvdary conditions.

IV (x,) = IV(x,) = 0. (16y
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Hence, the mtegratlon constants have the shape

YI§ WL Tg) e,
2my - 2shI'L ‘
|

W YALTe)
B2 = =3y T 2hIL ‘ an

Therefore, the potential

Y (x) = Flc; {Q[I’(x —x,), ['g.]+ YL, ng) chl'(x, —x)} (18)

A2=

shrl’

Insertmg I from equation (9) into the above relation we obtain

ZL .
()¢ — 4] 0
V : (x) 271‘}/(Z82+Z00thFL)ShFL {Q[I'(X x2) Fg2]+

T(FL: ng)
shl'L

: 19
chl'(x,— x)} . : - |

2.2.2. Calculating the current and potential along an underground conductor
of finite length, ex01ted by the current Igz (1) leaving the conductor

The current and potential in the system as shown in Fig. 5 can be calculated in a way
similar to that in sec. 2.1, the boundary conditions having now the following form

I(l) (X)— 22’ ‘

I® (x)) = 0. . (20)
Hence X o
) Z, I
8 74¢ 054 _ 0de2 -
yO”(x) ShIT chl'(x;—x), ' (21)
1(1)'(;() ey
X=x1 Ié‘lz)

Fig. 5. Current energizé.tion. of an underground conductor at the point x = X2

and taking into account equation (9) : ,

Z21 ‘
Ve = nT ~3%). 2
g (x)' (Zez+ZoCthFL)Sh2FL chI'(x, — x) 22)

223, Calculating input impedance Z$) of a conductor from Fig. 3

fnput impedance Zf;] is defined as

YO (x) V“’(xl). : 23)

Zwl - I(l,)(x1) B I,
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SubStituting the potential from equation (10) and applying equations (6), (19) and
(22) we obtain

, 7z
.(1) = 0 _
z{ ZoCthI’L—I'» (Zos + ZocthT'LYsh2TL, { Zo+ o
+ 2; [sWILQUI'L, I'g)) +¥(I'L, ng)ch]’L]}.
/ .

It may be shown that impedance ZW=ZR,ifZ,, = Z,,.

3. CURRENTS AND POTENTIALS ALONG AN UNDERGROUND CONDUCTOR EARTHED
AT BOTH ENDS, WITH CONDUCTIVE AND CURRENT INFLUENCES OF
CURRENTS FLOWING THROUGH EARTH ELECTRODES TAKEN INTO ACCOUNT

The current and potential of the conductor from Fig. 1 can be calculated from rela-
tions [2, 9] ' g

I(x) = ID(x) 4+ I' (o) + I (),

@25
V) = VD@ + V' (x)+ V7 (x),

where indices prime and double prime represent the components of the current and po-
tential resulting from the conductive and current influence of current I,

Primary components of the current and potential (index (1, 2)), depend on the way
in which the current is excited in a conductor, while the remaining components, as has

been shown in preceding paragraphs, are given by relations -
, e
. Y1, P(I'L, I'g,) }
I'(x) = ,,2; Ty {V’[I’(x—x,,), Fg,,]—{—w— shl'(x,—x)¢, - (26)
.2
1 — Ien _
re) = 2_; pr M=), (28)

2 A ! .
V) = e D T |05, g4 L L) hl—x), @)
n=1

2
1 —_ -ZO -
Vi@ = ——Lo gze,,chr(x x). (30)

As may be seen from the above relations, calculation of the currents and potentials
along a conductor of finite length, earthed at both end points, has been reduced to deter~
mining the currents I., and the knowledge of primary components of the current and
potential.

The following sections of the paper present the method used to determine these values,
according to the way the current was excited in an underground conductor.,
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3.1. CURRENT ENERGIZATION
Consider the current energization of the underground conductor of finite length,
earthed at both ends, as shown in Fig. 6a.

The primary current and potential for the system in Fig. 6b. are described by the
following equations

1(1,2)(x) — sign(x)izo—e‘”"‘+Ae'r"+BeI'x, (31)
Zo1
Y (x) = __0_2_0 e~ Tl +Zo(Ae—rx—B€Tx). (32)
a) 3 b)
1 1

S \ ° 1) xex, ° 12y

le1 e et i o

Ze1 e?2

Fig. 6a. Current energization of an underground conductor of finite length earthed at the end points,
b. The system used for calculating the primary current and potential

The boundary conditions used to determine the constants have the form
[AD(x,) = I'02(x,) = 0. (33)
Hence we obtain '

_ IyehIx, p,

2shI'L ’
IychIxy  _py,
A4FoshTL (G5)

By inserting integration constants determined in this way into relations (31) and (32)
we get

I ! e~ T&=x0ch ['x, — e~ T&=chI'x
(1,2) . A0 | — x| PR il et
T2 (x) 5 ls1gn(x)e -+ ShTT ] (35)
Zi e~ TE=%0ch 'x, + e~ T2~ ®chl'x
Wy — Zodo | -1ix| 2 1
y2(x) —5 [e R e AU & (36)

To calculate the currents I, from relation (1) it is necessary to know potential V™ (x,),
and

y(x,) = VD (x,) + P () + V@ (x,). (37

Potential ¥*2)(x,) is calculated from relation (36), V®'(x,) from relation (19), and
ym”(x,) from relation (22).
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Currents I} and I3’ occuring in relations (19) and (22) are calculated from rela-
tions

V(I.Z)(x )
I® = 1 :
el Zl("112 +Z (38)
V2 (x,)
Ie(21) = ”Zl(nlzz‘)_l_z g s (39)
In case of current energization, as in Fig. 6a,
71 (e‘”l—i— e~TEchix, +chfx2)
](2) 0 .0_ shl'L (40)
2Zoy+ZycthI'L) i
o (e"”‘2+ e TlchI'x, +chl'x, )
W = o shl'L @1)
2(Zop+ZocthI'L) '

3.2. CONDUCTIVE ENERGIZATION

Consider an underground conductor of finite length, earthed at both ends, energized
conductively, as in Fig. 7a.

a) b)
Io IO
! H 12
X=xq v Ik X=Xp L 102
%=0 X=X x=0 X=X
let Ie2 ? %
Ze1 Ze2

Fig. 7a. Conductive energization of an underground conductor of finite length earthed at the end points,
b. The system used for calculating the primary current and potential

On the basis of [2] we have

a2 (x) = YI° (I, Is) + Ce™"+ D™, @2)
Vad(x) = Vo(x) o [FQ(Fx I's)— —1—] +Zo(Ce=T* — De™). (43)
Vx>+s®
Constants C and D are calculated from boundary conditions
I (x) = I (x,) = 0. (44)
Hence
¢~ o P(I'xy, I's)—e"™ WP (I'xy, I's) oo
T 2y 2shI'L
I'L
D= YI, Y(I'x,,Is)—e Y’(sz,Fs) 5)
27y 2sh 'L

22 Rozprawy Elektrotechniczne 4/86
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Finally

Y1, Y(I'x,, I's)shI'(x; —x)
Ty ShI'L v
P (Ixy, I's)shl(x,—x)
shl'L i

I0D(x) = [W(Px, I's)+

(46)

and

Il Y%y, I'sychI'(x—x,)
Q 1—1 1-1 2 1
27y [ (G shl'L g
shI'L j
The currents I, are calculated in the same way as in sec. 3.1, and in case of conductive
energization

V;l,z)(x) =
@47

: I, P(Ix,, I's)—P('x,, s)chI'L
2 — 0 ) i S 25 15 e i
U = 2y(Zaor + ZoothI'L) [“O (gl ) Sshi'L U
I Y(I'x,, I's)ch'L—¥Y(I'xy, I's)
(1) o 0 2> 1
12 = S (Zor t ZoothIT) l“Q Pz shi'L -

3.3, INDUCTIVE ENERGIZATION

Consider an underground conductor of finite length, earthed at both ends, energized
inductively, as in Fig. 8a.

a) b)
Io To
(1,2)
x=x4 I(x) x=xp ')
le1 Jags 2741 e
Zoq ZeZ

Fig. 8a. Inductive energization of an underground conductor of finite length earthed at the end points,
b. The system used for calculating the primary current and potential

The current and potential along the conductor from Fig. 8a, can be expressed by
equations [2]

X 0
T4R(x) = ——ZIZ [e‘r" f E°(w)el®dv + ™ { E°(‘U)e’”d7;]+Ee““+Fe”,
3 )
— 00 X
' (50)
X X
a2 (x) =~12~[e‘”‘ fEO('o)eP"dv—eP"f Eo(v)e‘“’dv]+Zo(Ee‘“-FeP’°).
b 0

(51)
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In the following analysis, the driving electric field of equations (50) and (51) is assu-

med to equal E, and be constant. This assumption is valid for underground conductors

parallel to long power lines which continue significantly beyond the region of parallelism.
Putting

E°(x) = Ey = —2Z,,I, = const.,
we obtain

(52)

I (x) = ZEOI’ +Ee—1"x+FeFx,
0

(53)
YLd(x)i= Zj(Ee "> — Fe™).
On the basis of boundary conditions

(54)

IG5y = 10(t;) = 8,
we obtain

(55)

_IL
Bt Eyje 2 el

2Z0Fch—]—1~li
2
-I'L
gl T Eje 2 e~

2Z,I'ch ﬂ

(56)
Therefore, finally,

—I'L
](1.2)(x) — Z.EOI1 2
o]

[el’(xz—x) Lk el‘(x—xo] , (57)
2Z,I'ch Eli

2,
Py = — *Eoe = [er(x,_x)__er(x—xl)]. (58)
ZFCh—Z—

The currents I,, are calculated in the same way as in sec. 3.1, and in case of inductive
energization

I,Z,,th %L-
9 =

I(Z,,+ ZocthI'L) ’

(59)
1(1) - 2

e2’ =7

= P(Z+ ZyothlL), (60)
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4. EXAMPLES

An underground conductor of radius r = 1.5 cm, length L = 1 km, is buried at the
depth d = 0.8 m, parallel to an overhead power line. The horizontal distance between an
underground conductor and a power line a = 10 m. The height of the overhead conductor
of the power line above the earth surface # = 10 m. The underground conductor has been
earthed in two points, x; = —0.5 km and x, = 0.5 km, through point earth electrodes
of resistance Z,; = Z,, = 1 2, in the distance a; = a, = 5 m from the conductor.

The other parameters of the conductor:

Z; = (1.6+j3.66) 2/km, G; = 1 S/km. Conductivity of soil y =107* S/m.

The underground conductor is under the inductive influence of the current, of intensity
I, = 1 A, flowing in the power line.

The calculated potential distribution along the underground conductor is presented
in Fig. 9. The curve |V°], in Fig. 9, represents the distribution of the rms value of the pri-
mary potential, while the curve |[V’| — the rms value of the potential calculated when
it is assumed that there is no additional conductive influence of the currents flowing
from earth electrodes.

As is shown by calculations, the conductive influence of the currents flowing through
the earth electrodes of the conductor results in the increase of the potential, especially
at the points where the electrodes have been attached.

VIl V1 ~omh
‘ 4 [roV) (mv] ji?_s_/m_
\ V1 =TAL_/ 120 |

120 —Io—

\Zer=10 mo‘?sA/ ik 77~10

N b

NUIAN 7k """—/ﬂfﬂ—)
Ny 7/ S SRR | .

'\.l!l\ / / Lot i e P gy S i aion

\.\ N 40 / r’./" 40 =
Ml R (v° )
Ny o o e
,JV 0 (V. Zieead }
05 03  -01 0 01 x[km] 05 01 10 G [S/km] 10
Fig. 9. Potential distribution along an under- Fig. 10. Maximum voltage value vs conductance
ground conductor earthed at both ends, with of insulation of the conductor

inductive influence of a power line

The differences in the results of calculations concerning the potential, depending
on whether conductive influence of the currents is taken into account or not, reach up
to 60% for calculated maximum values.

Fig. 10 shows the influence that the condustance of insulation of an underground
conductor has on maximum values of the potential (on both ends of a conductor), for
different values of soil conductivity.
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The calculations show that the greatest discrepancis between the results of potential
calculations appear in case of an earthed conductor with high condustance of insulation,
buried in the soil of low conductivity.

5. CONCLUSIONS

The paper presents a method of calculating currents and potentials along an under-
ground conductor, of finite length, earthed at both ends. The method takes into account
the additional conductive influence of currents flowing through electrodes to the earth.

The difference between the results of calculations based on the method presented
here (with conductive influence of currents being taken into account) and the results
of calculations disregarding the conductive influence of currents may exceed, in some
cases, 509 of calculated values.

The biggest discrepancy between the results of potential calculations occurs when the
underground earthed conductor has a low quality insulation and is buried in the soil
of low conductivity.
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W. MACHCZYNSKI

ROZKLAD PRADOW I POTENCJALOW WZDLUZ PODZIEMNEGO PRZEWODU
UZIEMIONEGO NA OBU KONCACH

Streszczenie

W pracy przedstawiono metode obliczania pradéw i potencjatlow wzdtuz podziemnego przewodu
o skonczonej dlugosci, uziemionego na obu konicach. Metoda uwzglednia dodatkowo konduktancyjne
oddzialywanie pradow splywajacych przez uziomy przewodu do ziemi, na rozklad pradow i potencjatow.
Przeanalizowano zasilanie pradowe, konduktancyjne oraz indukcyjne rozwazanego przewodu podziem-
nego. Metode zilustrowano przyktadami obliczeniowymi.

W. MACHCZYNSKI

REPARTITION DES COURANTS ET DES POTENTIELS LE LONG
DU CONDUCTEUR ENTERRE MIS EN TERRE AUX EXTREMITES

Résumé

Dans I’article on présente la méthode de calcul des courants et des potentiels le long du conducteur
enterré, mis en terre aux extrémités. La méthode prend en considération Iinfluence conductive supplé-
mentaire des courants, qui s’écoulent dans le sol a travers les prises de terre, sur la répartition des courants
et des potentiels. On a analysé Pexcitation de courant conductive et inductive du conducteur considérée
La méthode est illustrée par des exemples.

W. MACHCZYNSKI

STROM- UND POTENTIALVERTEILUNG LANGS DER ERDVERLEGTEN
AN DEN ENDEN GEERDETEN LEITUNG

Zusammenfassung

In der vorliegenden Bearbeitung wurde die Methode fiir die Berechnung des Strom- und Potential-
verlaufes lings der erdverlegten, an den Enden geerdeten Leitung dargestellt. Die Methode beriicksichtigt
die zusitzliche galvanische Beeinflussung der Leitung durch Stréme, die durch die Erder in das Erdreich
eindringen. Es wurden sowohl die Stromerregung, als auch galvanische und induktive Beeinflussungen
der betrachteten Leitung analysiert. Als Berechnungsbeispiele wurde die technische Anwendung des Ver-
fahgens zur Berechnung der Potentialverteilung gezeigt.

B. MAXUYMHBCKI

PACIIPEIEJIEHME TOKOB U IIOTEHIIVIATIOB B IIOI3EMHOM
3A3EMJIEHHOM HA KOHIIAX ITPOBOJIE

Pesmome

I[IpesiCTaBIeH METOJ{ PACUeTa TOKOB M IOTCHUHAIOB HABEJACHHDLIX B IOASEMHOM 3a3eMJICHHOM Ha
KOHIIAX TIPOBOAHHKE. MeTo/I pacuera yIMTHIBACT 00aBOYHOE KOHJYKTHBHOE BIMAHHE BBITEKAOLIUX
13 3ase)UTITeNeH TOKOB Ha PACIpPE/IeIeHHe TOKOB ¥ TOTEHIUAIOB BIIOJIb HOJ3EMHOI0 IIPOBOHUKA. Pac-
CMOTPEHO TOKOBOE, TAIBAHMUECKOE M HH[YKTHBHOE IIMIAHHMC IPOBOAHUKA. TeopernyecKue BBIBOJIBI
HJLIIOCTPHPOBAHBI IIPUMEPaMH. p
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Aproksymacja charakterystyki tlumienno$ci skutecznej
filtru dolnoprzepustowego o dowolnym przebiegu
W pasmie przepustowym i thumieniowym

FELICJA WYSOCKA (BYDGOSZCZ)
Wyzsza Szkola Pedagogiczna

Otrzymano 1985.02.08

W pracy przedstawiono sposob rozwiazania problemu aproksymacji charakterystyki
thumiennosci skutecznej filtrow dolnoprzepustowych o dowolnym przebiegu zaréwno w pas-
mie przepustowym jak i thumieniowym. Rozwigzanie tego problemu przeprowadzono posiugu-
Jac si¢ zmodyfikowana metoda Powella w polaczeniu z metodg gradientu sprzezonego. Praca
zawiera réwniez opis opracowanego programu obliczen AP2D dla maszyny cyfrowej Odra
1305. Podany sposéb aproksymacji zilustrowano przykladem liczbowym.

1. WSTEP

Przy projektowaniu filtréw LC liniowych, stacjonarnych, skupionych® istotny pro-
blem stanowi aproksymacja zadanych charakterystyk czgstotliwos$ciowych tlumiennoéci
skutecznej 4,. W wielu przypadkach zachodzi potrzeba przeprowadzania aproksymacii
charakterystyki 4, o dowolnym przebiegu® w pasmie przepustowym i thumieniowym.
Jak dotad, nie znaleziono analitycznej metody rozwiazania tego zadania.

Jeszcze kilkanadcie lat temu zadanie aproksymacji charakterystyk tlumiennosci sku-
tecznej rozwiazywano gtéwnie przy uzyciu metod graficzno-analitycznych tzw. szabiono-
wych [1, 6]. Metody te sa jednak bardzo czaso- i pracochlonne. Z tego wiasnie powodu
stosowano je najczesciej do aproksymacji charakterystyk 4, o zadanym przebiegu w pasmie
tlumieniowym i czebyszewowskim przebiegu w pasmie przepustowym. Metody szablo-
nowe umozliwiaja wprawdzie przeprowadzanie aproksymacji charakterystyk A, o dowol-
nym przebiegu zaréwno w pasmie przepustowym jak i w thumieniowym, jednak do tego
celu byly rzadko uzywane, ze wzgledu na zbytnig pracochtonnosé.

Wraz z rozpowszechnieniem si¢ maszyn cyfrowych zaistniala mozliwo$é zastosowa-
nia ich réwniez do przeprowadzania aproksymacji charakterystyk A, filtréw réznymi
metodami iteracyjnymi. Konkretne metody rozwiazywania zadai aproksymacji charak-
terystyk tlumiennosci skutecznej o dowolnym przebiegu w pasmie przepustowym i ttu-
mieniowym opisane s m.in. w [2, 5, 8]. Metody te wykazuja jednak szereg niedogod-
nosci.

D Innych filtrow nie rozpatruje si¢ w niniejszej pracy.
» Méwiac o dowolnym przebiegu mamy zawsze na mysli dowolny przebieg (nie czebyszewowski)
ale realizowalny.



1382 F. Wysocka Rozpr. Elektrot.

W niniejszej pracy zaproponowano sposéb rozwiazywania problemu aproksymacji
charakterystyki 4, o dowolnym przebiegu zaréwno w pasmie ttumieniowym jak i w pasmie
przepustowym® w oparciu o wybrang metode optymalizacji. Ponadto podano opis
oraz sie¢ dziatan opracowanego programu AP2D umozliwiajacego aproksymacje charak-
terystyki A, filtru dolnoprzepustowego.

W pracy rozpatrzono jedynie przypadek filtru dolnoprzepustowego, gdyz korzystajac
z odpowiednich reaktancyjnych transformacji czestotliwosciowych filtry takie mozna
przeksztalcié na filtry gérnoprzepustowe oraz czestotliwosciowo symetryczne filtry srod-
kowoprzepustowe, $rodkowozaporowe i wielopasmowe [6, 9.

2. SFORMULOWANIE PROBLEMU

Rozwazmy reaktancyjny filtr LC o dowolnej charakterystyce ttumiennosci skutecznej
A, zaréwno w pasmie thumieniowym jak i w pasmie przepustowym. Wymagania stawiane
takiemu filtrowi moga byé podane w postaci zadanej charakterystyki 450 = Aso(f)
w pasmie przepustowym i tlumieniowym badZ tez w postaci zadanej charakterystyki
Ao = Aso(f) w pasmie tlumieniowym i zadanej charakterystyki ttumienno$ci echowej
Ao = Aeo(f) W pasmie przepustowym® (rys. 1).

i YN
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Rys. 1. Zadane charakterystyki ttumiennosci skutecznej Aso i ttumiennosci echowej A.o oraz charakte-
rystyki As i A. otrzymane w wyniku aproksymacji
fp—gorna czestotliwo$é kraficowa pasma przepustowego, fy,, f3, —dolna i gérna czestotliwo$é kraficowa pasma ttumieniowego

3 Sposdb rozwiazania problemu aproksymacji charakterystyki As o dowolnym przebiegu w pasmie
ttumieniowym i czebyszewowskim (izoekstremalnym) przebiegu w pasmie przepustowym zostat opisany
przez autorke w pracy [12].

4 Pomiedzy zadana thumiennoécia echowa Aeo(f) i zadana thumiennocia skuteczng Aso(f) zachodzi
zalezno$¢ [6, str. 179].

1
Acolf) = =5+ In (1=exp(=24:($))
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Tlumienno$¢ skuteczna A, i thumiennosé echowa A, reaktancyjnego filtru wlaczonego
migdzy stale rezystancje wyraza si¢ odpowiednio wzorami [1]:

.- _ 180G _ 1 ol
A; = Ay(x) = In | =2 In(1+|p(jx)[2), M
A= 409 =10 SO - a1 p(m-2) @

gdzie:

X = w/wy, — czgstotliwos¢ zredukowana,

o — pulsacja biezaca,

wo — pulsacja odniesienia,

®(jx) = h(jx)/f(jx) — funkcja filtracji,

g(jx), f(jx), h(jx) — odpowiednie wielomiany®.

Dla czwoérnika reaktancyjnego minimalnofazowego o wielomianach g(1), h(A),
SA), gdzie A4 = jx, spetione sa nastepujace warunki:

1) wielomiany g(A), h(A), f(A) sa rzeczywiste,

2) wielomian g(A1) jest wielomianem Hurwitza, tzn. jego zera muszg znajdowac sie
w lewej otwartej pélplaszczyznie,

3) wielomian f(A) jest wielomianem parzystym lub nieparzystym,

4) wielomiany g(A), h(A) i f(A) spelniaja réwnania charakterystyczne

-&(A) - g(A) = f(A) - D) +h(A) - h(A) 3

gdzie: g(A), f(A), h(A) sa wielomianami sprzgzonymi z g(A), f(A), h(A),

5) dla x € <0, co) modut funkcji przenoszenia Jest nie mniejszy od jednosci [7, str. 47],
tzn.

g(4)

Sy
Tlumiennos¢ skuteczna A,(x) i thumienno$é echowa A.(x) zwiazane sg ze soba wzoren
Feldtkellera [1]

S() =

xe{0, 0)

> 1 @)

A=jx

exp (—24,(x))+exp (-24.x) =1 Q)

Ze wzoru tego wynika, ze bieguny funkcji A.(x) i zera funkcji A,(x) wystepuja przy tych
samych czestotliwo$ciach x.

Nalezy ponadto zauwazyé, ze charakterystyka A,(x) ma w pasmie przepustowym
przebieg analogiczny do przebiegu charakterystyki A4,(x) w pasmie thumieniowym w-tym
sensie, ze ma bieguny i minima. Z tego wlasnie powodu wygodniej jest rozpatrywaé
W pasmie przepustowym zamiast charakterystyki As(x) charakterystyke 4.(x). Umozliwia
to bowiem stosowanie zblizonych procedur obliczeniowych zaréwno dla pasma przepus-
towego, jak i dla pasma tlumieniowego.

Jak wynika ze wzoréw (1) i (2), zadanie aproksymacji charakterystyk A (x) i A.(x)
mozna rozwigzywac¢ na drodze aproksymacji funkgiji filtracji. Znajac postaé tej funkcji,
a tym samym posta¢ wielomiandw A(A) i f(A), mozna nastepnie wyznaczyé wielomian
g(A) niezbedny do przeprowadzenia syntezy filtru.

» Zaklada sig, ze wiclomiany h(jx) i f(jx) sa wzglednie pierwsze.
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Rozpatrzmy filtry dolnoprzepustowe robocze symetryczny i antymetryczny. W przy-
padku tych filtréw funkcja filtracji i jej modut wyrazaja si¢ odpowiednio wzorami:
— dla filtru Dp roboczego symetrycznego

AT (A2 452
phy=C—""— (6)
H (A2 +x2))

i=1

m

x H (x* —x33)

lp()lass = |C —* @)
H (O ) 1
— dla filtru roboczego antymetrycznego
H (A% +x3)
pd) = CZ2——. ®)
1—71 (A2 +x%)
U] (xz_x(z)i) ‘
lp(Dla=ix = |C %H—l ®
H () E
gdzie:
C — stala,

n — liczba skoficzonych biegundw funkeji ¢(4),
m — liczba zer odpowiednio funkcji ¢(A4)/4 lub funkcji @(4),
Xo; — czestotliwo$¢ zredukowana i-tego zera funkcji @, i =1, ...,m,
x,,; — czestotliwo§¢ zredukowana i-tego bieguna funkcji ¢, i =1, ...,n.
" Aby filtry te byly realizowalne fizycznie, liczby m i n musza spemial warunek n < m.
Niech A.o(x) bedzie wymagang tlumiennoscia echowa W pasmie przepustowym
P ={x-p,%p), Xo= [X015:+5 Xom]T — wektorem parametrow  Xoi, (X0i < Xog+1))»
a Ok k=15 ccomtl,— przedziatami okre§lonymi nast¢pujaco:
®p1 = <x—pa xOl)a
®pl o (xO(l—l), xOl)a Il = 2’ 3, s N (10)
®p(m+1) e (xOm, xp>
Ponadto Ago(x) niech bedzie wymagana thumiennoscia skuteczng w pasmie thumienio-
wym T = (Xt1, Xt2» Xop = [Xop15 -+» Xeon] " — Wektorem parametrow X il i By
a0@,,k=1,.. n+1, — przedziatami okreslonymi nastepujaco:
®t1 = <xt19 xool)’
On = Kpa—13Xat)s . 1=2,3;.... 1 (11)
®l)(n+1) a0 (xooru xt2>'
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Aproksymacje uwazamy za optymalna, gdy spelnione sa nastepujace warunki:

1) otrzymana w wyniku aproksymacji funkcja filtracji jest mozliwie malego stopnia,

2) wartosci najmniejszych réznic Adq(X,, X, C) pomiedzy charakterystyka thu-
miennosci A.(x, Xo, X,,, C) otrzymana w wyniku aproksymacji i zadang charakterystyka
A.o(x) w przedzialach O, k = 1, ..., m+1, sa jednakowe i nieujemne (rys. 2),

Ael : |
: AE (X;X O/LY ©0) c) : =
| ! |
: e
| I I
| | |
I ! |
: /1132 AAesi AAeq
l Y7777
| | X
i | ;
i ! |
et ! : :
i “ |
' i |
EAeII(X) : {
? | i
| | |
| | I
| | |
| | :
: £
! ! st R
Xp Xot Xo2 X3 X x

Rys. 2. Zadana charakterystyka A.o(x) oraz charakterystyka A.(x, Xo, X, C) ja aproksymujaca

3) wartosci najmniejszych réznic Ad(Xo, X,,, C) pomiedzy charakterystykg thu-
miennosci 4y(x, X,, X,,, C) otrzymang w wyniku aproksymacji i zadang charakterystyka
Aso(x) w przedziatach Oy, k = 1, ...,n+1, sa jednakowe i nieujemne.

Zadanie aproksymacji sformulujemy w sposob nastepujacy:

1) wyznaczyé minimalne liczby i m, m > n, takie by:

/\ Ae(x» XO; Xoo:- C)_Aeo(x) > 03 (12)
xeP

I\ A:(x, Xo, Xop, C)— Ao(x) 2 0, (13)
xe

2) dla ustalonych liczb ni m wyznaczy¢ takie wektory Xg§ = [x&;, ..., x&]" i X* =
= [x% 4, ..., xX,]" oraz stala C*, przy czym

x_p < xgi < 'xpa (14)

i=1,...;m
/\ Xer € X%i S Xi2, (15)

i=1,...,n

dla ktorych
A44(X3, X5, C*) = A4,(X5, X5, C¥), (16)
k,l1=1,...,m+1

AAsk(Xg ’ Xo:g’ C*) = AASI(X?)‘: X;: C*), (17)

kyl=1,..,n+1
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gdzie:
AAek(XE> X;, C*) = min(Ae(x7 Xga X;;: C*)_Aeo(x)): (18)
xe@pk
AAsk(nga X;s C*) = min(As(x3 X(f» X;, C*)_Aso(x)) (19)
) xe0y

3. SPOSOB WYZNACZENIA WSPOLCZYNNIKOW FUNKCIJI FILTRACJI

Jak wiadomo, dla ogdlnego przypadku zadanych charakterystyk Aeo(x) i Ago(x)
nie ma wzorow umozliwiajacych w sposéb bezposredni, na podstawie przebiegu tych
charakterystyk, wyznaczenie stopnia licznika czy mianownika funkgcji filtracji. Wobec
tego zdecydowano sie na wyznaczenie liczb n i m w sposéb opisany ponizej.

W literaturze [6] podana jest nastgpujaca przyblizona zalezno$¢ pozwalajaca okreslic

liczbe ogniw 7 falowego filtru Dp symetrycznego o wyrownanej charakterystyce ttumie-
niowej®

E {n’- gdy n’ jest liczba catkowita,
n =

E(n')+1—gdy n' jest liczba utamkowa (20)
przy czym
; Amin+1n2 7
T In2+2arth y/k; @
gdzie:

E(n') — cze$¢ catkowita (entier) liczby n’,

A min — minimalna tlumiennosé falowa filtru w pasmie tlumieniowym,

k; = /1—k? — wspGtezynnik,

k; — wspoélczynnik wykorzystania teoretycznego pasma tlumieniowego wyrazony
wzorem *

-

k=1 e e T (22)

—t —gdy x,, = o0,

Xep 1 X5 > x4y — zredukowane czestotliwosci krancowe dolna i gérna praktycznego
pasma tlumieniowego.
Poniewaz liczba ogniw 7 odpowiedniego falowego filtru Dp symetrycznego o wyrdw-
nanej charakterystyce ttumieniowej jest rowna liczbie biegundw w skonczonosci, liczbe te
mozna wstepnie przyja¢ jako poszukiwana liczbg n.

W rozpatrywanym przypadku mamy jednak do czynienia z filtrami roboczymi, zaréwno

%) Przez filtr falowy o wyrownanej charakterystyce tlumieniowej rozumiemy filtr, ktorego thumien-
no$¢ falowa ma w zakresie praktycznego pasma tlumieniowego wszystkie minima jednakowe, rowne
Amin, @ W pozostalej czegscie teoretycznego pasma tlumieniowego wartosci nie wieksze od Amia [6].

7) Zaleznos¢ ta jest stuszna, gdy k. jest dostatecznie mate. Ma to miejsce przy 7 > 1 dla &, < 0,995 [6].
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syinetrycznymi jak i antymetrycznymi, i to najczgéciej o charakterystykach Ago(x) # const
w pasmie przepustowym i Aso(x) # const w pasmie ttumieniowym. By méc w tych warun-
kach skorzysta¢ z zaleznosci (20) i (21) nalezy:
1) okresli¢ $rednig wartos¢ A, thumiennosci skutecznej Aso(x) w pasmie przepusto-
wym wedlug wzoru
[ As0(x)dx

B
Assr = —;’:XT ) : (23)

2) przej$¢ z charakterystyki 4s(x) na charakterystyke tlumiennosci falowej A(x)
w pasmie ttumieniowym korzystajac z zaleznosci
2
VexpQd,)—1
3) w przypadku roboczych filtréw symetrycznych (odpowiadajacych falowym filtrom
antymetrycznym) — od otrzymanej charakterystyki 4 = A(x) odjaé charakterystyke
tlumiennosci falowej pélogniwa odwracajacego realizujacego polowe bieguna A4 w nie-

skonczonosci,
4) przejs¢ ze zmiennej x w pasmie thumieniowym na zmienng 7® okreslona wzorem

A(x) & Ago(x)+In 24)

7 = In 25)

Vxr-1"
5) sprowadzi¢ otrzymang charakterystyke 4 = A(7) do odpowiadajacej jej wzorcowe;j
charakterystyki usrednionej A, = const wedtug wzoru

JAGndn :
Al B Nt gor — Ntdol (26)

gdzie:

D = {Migo1> Nigory — Przedziat na osi # odpowiadajacy pasmu ttumieniowemu.

Podstawiajac wyznaczong warto$¢ 4, do wzoru (21) obliczamy liczbe »’. Liczbe n = 5
okreslamy korzystajac z zaleznosci (20). Majac w ten sposob wstepnie wyznaczona liczbe
n, przyjmujemy poczatkowo, ze m = n. Jezeli jednak okazaloby sie, ze przy takiej wartosci
m wymagania w pasmie przepustowym nie moga by¢ spetnione, liczbe te nalezy zwigkszyé.

W celu znalezienia wspotrzednych wektordw Xg i X%, a tym samym wyznaczenia opty-
malnego dla danej charakterystyki 40(x) polozenia biegunéw i zer funkcji filtracji,
wygodnie jest okresli¢ takie funkcje w; (Xo, Xo) i wo(Xo, Xw), ktére przy spehnieniu odpo-
wiednio (16) i (17) osiagaja minimum. Jako funkcje te przyjmujemy funkcje postaci

m+1 2
m+~’1 2 AAei(XO9 Xoo:v C)
o, X.) = ) | A4uXo, Xy 00 BT
g k=1
n+1 2
ik 2 AAsi(X07 Xoo’ C) \)
Wy(Xo, X)) = ZAAsk(XO, X, 0= ©9)

® Transformacja x — 7 odpowiada przeksztaioemu pasma tlumieniowego w ograniczony przedzial
na osi 7.
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W [11] wykazano, ze dla
|<p(x, XO’ Xoo’ C)l_2 >1 (29)

w pasmie przepustowym warto$¢ funkcji w1 (Xo, Xo) jest praktycznie niezalezna® od
wartoéci stalej C. Wykazano rowniez, ze dla

l(p(x’ X09 Xw; C)IZ > 1 (30)

w pasmie tlumieniowym wartos¢ funkcji w,(X,, X») jest praktycznie niezalezna od war-
tosci statej C.

Dla spotykanych w praktyce funkcji filtracji spelniony jest zaréwno warunek (29)
w pasmie przepustowym, jak i warunek (30) w pasmie ttumieniowym. Mozna wigc przyjac,
e dla takich funkcji filtracji funkcje wy(Xo, Xw) i w2(Xo, X) sa praktycznie niezalezne
od wartosci statej C.

Przy spetnieniu (16) funkcja wy(Xo, Xo) 0sigga minimum po X, dla danego wektora
X, a przy spehieniu (17) funkcja w,(Xo, Xw) osigga minimum po X, dla danego wek-
tora X,. Problem wyréwnania réznic A 4Xo, X5, C), k =1, +.., m+1, sprowadza. si¢
w ten sposéb do zadania znalezienia takich wspéhrzednych wektora X,, dla ktérych
funkcja w;(Xo, Xe) Osiaga minimum globalnego dla danego X, przy ograniczeniach:

X_p—Xo'< 0 ]
i=1,..,m l
i=1,..k.,m ) = 0’ (31)
/\ _‘AAPR(X05 Xooa C) < 0.
k=1,...,m+1 :

Podobnie problem wyréwnania réznic Ag(Xy, X0, C), k=1, ...,n+1, sprowadza
sic do znalezienia takich wspotrzednych wektora Xo, dla ktérych funkcja w,(Xo, Xo0)
osigga minimum globalne dla danego X, przy ograniczeniach:

/\ X1 ™ Xooi < 09
i=1,...,n

/\ Xpi—Xe2 < 0, { <.~ (32)

i=1040
. —AA4(Xo, X, C) < 0.I
k=1,..,n+1 . ] o
Ze wzgledu na fakt, ze w pierwszym z wymienionych zadan wektor X, traktowany
jest jako parametr, a X, jako zmienna, natomiast w drugim — wektor X, traktowany
jest jako parametr, a X jako zmienna, przed przystapieniem do rozwiazywania tych
zadan nalezy zadecydowaé, ktore z nich nalezy rozwigzywac jako pierwsze.
Przeprowadzone proby [11] wykazaly, ze jako pierwsze wygodnie jest rozwiazywaé
zadanie poszukiwania wektora X, minimalizujacego funkcje w;(X,, X) przy zatozo-
nym poczatkowym wektorze Xo. Znajac rozwigzanie X tego zadania nalezy nastepnie
przystapi¢ do rozwiazywania zadania poszukiwania wektora X, minimalizujgcego
funkcje w,(Xo, X)) przy Xo = X#*. Ze wzgledu na fakt, ze zmiany wartosci wspolrzed-

9 Stwierdzenie, ze funkcja jest praktycznie niezalezna od wartoéci argumentu oznacza, ze stosun-
kowo bardzo duze zmiany argumentu powoduja pomijalnic mate zmiany wartosci funkcji.



t. XXXII — 1986 Aproksymacja charakterystyki ttumiennosci ... 1389

nych wektora X, powoduja jednak pewng zmiang przebiegu charakterystyki 4.(x, X,,
X, C) w pasmie przepustowym, nalezy jeszcze, w razie potrzeby, powtdrnie rozwigzac¢
zadanie poszukiwania wektora X, minimalizujacego funkcje w,(X,, X5) przy X, = X%,
gdzie X* stanowi rozwiazanie poprzedniego zadania. W rozpatrywanym zadaniu poszu-
kiwania wektora X, jako wartosci wspdirzednych punktu startowego przyjmujemy
wartoéci wspotrzgdnych wektora X’(;*. Punkt startowy znajduje si¢ wigc bardzo blisko
poszukiwanego rozwiazania, co powoduje, ze zmiany wartosci wspélrzednych wektora
X, (z X¥ na X¥, gdzie X¥ stanowi rozwiazanie) sa stosunkowo niewielkie i praktycznie
nie wywoluja zmian przebiegu charakterystyki 4s(x, Xy, X, C) w pasmie ttumieniowym.

Majac wyznaczone wektory XgF = [x&y, ..., X507 1 XE = [x%,, ..., x¥,]F, wartos¢
bezwzgledng stalej C* obliczamy ze wzoru

CH = |—= - Vexp(24,(x,)) ~ 1 (33)

xp [ (5 —x87)

=

n
2 k2
‘ 1 ('xp—xooi

w przypadku filtru Dp roboczego symetrycznego, lub ze wzoru
(x5 —x%
1

=

c* = |3

m

1T =89

i=1
w przypadku roboczego filtru antymetrycznego. Przyjmujemy, ze C* = |C*|, tzn. ze stala
C* jest dodatnia. _

Zadania poszukiwania wektora X, minimalizujacego funkcje wy(X,, X) oraz poszu-
kiwania wektora X.,, minimalizujacego funkcje w,(X,, X«) sa zadaniami programowania
nieliniowego z ograniczeniami. Z podanych w literaturze [3, 4] metod poszukiwania mini-
mumz ograniczeniami-do rozwiazywania rozpatrywanych zadan zastosowano zmodyfi-
kowana metode¢ Powella (z przesuwana funkcja kary). Metoda ta umozliwia sprowadzenie
zadania z ograniczeniami do ciggu zadan bez ograniczefi poprzez odpowiedniag modyfi-
kacje funkcji celu 1. Zadania programowania nieliniowego bez ograniczen rozwiazy-/
wano metodg gradientu sprzgzonego Polaka Ribiery z estymacija gradientu [3, 4].

Przy rozwigzywaniu zadania poszukiwania wektora X, minimalizujacego funkcje
wo(Xo, Xoo) nalezy wzigé pod uwage fakt, ze bieguny funkcji filtracji majg tendencje
do skupiania si¢ w poblizu czestotliwosci x,,, w zwiazku z czym mianownik tej funkcji
jest zle uwarunkowany numerycznie. Z tego wiasnie powodu odpowiednie zadanie pro-

. gramowania nieliniowego z ograniczeniami wygodnie jest rozwiazywaé nie w zakresie
zmiennej x, lecz w zakresie zmiennej 7 okres§lonej wzorem (25). j

-V exp (24,(x,))— 1 (34)

4. OPIS PROGRAMU AP2D

Przedstawiony sposob aproksymacji postuzyt do opracowania programu AP2D
umozliwiajacego aproksymacje charakterystyk tlumiennosci skutecznej filtréw dolno-

19 Funkcja celu nazywamy funkcje, ktorej minimum poszukujemy.



1390 . F. Wysocka Rozpr. Elektrot.

przepustowych zaréwno w pasmie przepustowym jak i tlumieniowym. Program-ten zostat
napisany w jezyku Fortran 1900 dla maszyny cyfrowej Odra 1305. Ogodlna sie¢ dziatan
programu AP2D jest pokazana na rys. 3. Sieci dziatan wiekszo$ci poszczegdlnych algo-
rytméw mozna znalezé w pracy [11].

Aproksymowana charakterystyka 4, zadana jest przez podanie 40 lub mniej wspot-
rzednych f; oraz As(f;) jej punktéw nalezacych do pasma przepustowego oraz 40 lub mniej
wspélrzednych f; oraz Aso(f;) jej punktéw nalezacych do pasma tlumieniowego, gdzie:
f; — czestotliwos¢ w hercach, Ago(f;) — odpowiadajaca jej warto$¢ ttumiennosci sku-
tecznej w decybelach lub neperach. Jako dane wejSciowe nalezy réwniez podac:

1) rodzaj filtru, a mianowicie: filtr symetryczny lub antymetryczny (liczba informa-
cyjna NR réwna odpowiednio 1 lub 0);

2) liczby ILP i ILT wspdlrzednych f; aproksymowanej charakterystyki Aso(f;) nale-
zacych odpowiednio do pasma przepustowego i tlumieniowego (ILP < 40, ILT < 40);

3) informacjg, czy wartoéci As(f;) podane sag w neperach czy w decybelach (liczba
informacyjna ID réwna odpowiednio O lub 1);

4) informacjg, czy chcemy otrzyma¢ wydruki wartosci kolejnych wsporzednych
funkcji A.o(x), Ae(x, Xo, X, C), Aso(n) oraz As(m, Xo, Xw, C), jak réwniez wykresy
tych funkcji, czy tez nie (liczba informacyjna IIT réwna odpowiednio 1 lub 0);

5) informacje, czy aproksymowana funkcja jest funkcja schodkowa w pasmie prze-
pustowym, czy nie (liczba informacyjna KFP réwnana odpowiednio 1 lub 0) oraz czy
jest ona funkcja schodkowa w pasmie thumieniowym, czy nie!? (liczba informacyjna KFT
réwna odpowiednio 1 lub 0); :

6) warto$¢ parametru EPS, zwanego parametrem testu stopu procedury minimalizacji
bez ograniczen [3] (procedura ta koficzy swoje dziatanie, gdy norma gradientu funkcji
celu ||yFl| < EPS). ,

W trakcie wykonywania programu AP2D wyznaczane sg liczby n zer i m biegunéw
funkcji filtracji. Liczby te nie moga przekracza¢ dwudziestu. '

W programie AP2D do rozwiazywania zadan programowania nieliniowego z ograni-
czeniami zastosowano zmodyfikowana metode Powella. Ponadto w programie tym wyko-
rzystano odpowiednio zmodyfikowana procedure GSPRIEM opracowang w Instytucie
Automatyki Politechniki Warszawskiej [4]. Procedura ta umozliwia rozwiazywanie zadan
programowania nieliniowego bez ograniczen metoda gradientu sprzezonego Polaka-
Ribiery, przy czym gradient funkcji celu jest estymowany numerycznie. W przypadku
rozpatrywanych funkcji celu, numeryczna estymacja gradientu jest niezbedna, gdyz nie
ma mozliwosci jego wyznaczenia w sposob analityczny.

Po przeprowadzeniu obliczen przy uzyciu programu AP2D otrzymujemy nastgpujace
wyniki koncowe:

— liczby m zer i n biegunéw funkcji filtracji;

— wartoéci miniméw funkcji A.(x. Xo, Xw, C) w kolejnych przedziatach O, k=1,
...,m+1, oraz wartoéci minimalnych réznic AAdu(Xo, X, C) W tych przedzialach;

11) Wstepne zalozenie schodkowego ksztaltu charakterystyki 4so w pasmie przepustowym lub w th-
mieniowym pozwala na pewne uproszczenie algorytmu, dzieki czemu uzyskuje si¢ skrocenie czasu obli-
czen.
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Rys. 3. Ogolna sie¢ dziatan programu AP2D
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Tablica 1. Wyniki obliczen do przykiadu 1

FILTR DOLNQPRZEPUSTOWY SYMETRYCZRY

*k***************************************;*t**%**

DANE

pAsMo TLUMIENIQWE
CHARAKTERYSTYKA SCHCDKOWA
0.6000E 05

F HZ 0,50008 05 0,1000E 06

0.10008 19

AS DB 70,00000000 85,00000000 60.00000000 60.00000000

PASMO PRZEPUSTOWE
SHARAKTERYSTYKA SCHUDKOWA

0.2000E 05  0,3000E 05
0.30000000  0.30000030

F iz 0.0000E 00
AS DB ¢.10000000

**k**********w**************************u*k****a*4

OBLICZENIA

N =
Yo F K Kok K T e e K e ko Rk ROk Rk
WSPOLRZEDNE MINIMOW FUNKCJI AE(X,X0,XN,
ORA&Z WARTOSCI MINIMALNYCH ROZNIC DELT
K 1 2 3
E xé N,C) DB 8'%332;2 0'332355‘ 12'222323
AE(X,X0,X ) 20. 0 20. o2
DELTA AE DB L.470459 47468278  4.468078
o 7 e e ke M3 sk ok T e e e N oig o W e o
WSPOLRZEDNE MINIMOW FUNKCJI AS(ETAIX0/XN,C
QRAZ WARTOSC1 MINIMALNYCH ROZNIC DELTA AS
K 1 2 3
ETA 0,013814 0,090223 0.16881
ASCETA.X0/XN,C) DB 757398873 86,000115 81.31791
DELTA As DB 1.000124 1.000115 1.00015
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k=11

FPREEE T AT ELERE LT AN

PTYMALNE WSPGLRZEDNE_WEKTORA X0
ORI B USRELRZERNETVEN0SRY J2r FunkcaT FILTRACII)
x0( 713 = 0,45%0708
¥0C 2) = 0.77288%9
X0C 3) = 0.9773420.
PTYMA WSPOLRZEDNE WEKTORA XN
(gNORﬂAt?EwaﬁsLEzEsroTLIwoscx BIEGUNOW FUNKCJI FILTRACJI)
Ne 2 2 11571480
XNC 29 = ] i
XN ¢ 33-: 2.9697769
OPTYMALNA WARTOSC STALEJ C
c = 622.106319
CZESTOTLIWOSCT ZER FUNKCJT FILTRACJ!
ZC 1) = 0,13590324E 05.[HZ]
z¢ 2y = 0.23186608E 05 tnzi
7C 3 = 0.29320261E 05 [HZ
CZESTOTLIWOSCI BIFGUNOW FUNKCJI FILTRACJI
8C 1). = 0,32474439E 05 cuz%
BC 2) = 0.63942380E 05 [HZ
5 3) = 0.89093307¢ 05 [HZ]
CZAS WYKONYWANIA OBLICZEN = 118 [SEK]

*********************************ﬁ***-ﬁﬁiﬁ*i****t

warto$ci miniméw funkcji 4(n, Xo, X0, C) W kolejnych przedziatach @712,

s ..., R+ 1, oraz wartosci minimalnych réznic Adg(Xo, Xo, C) w tych przedziatach;

optymalne wartosci wspotrzednych wektordw X, i Xoo;

optymalng wartos¢ statej C;

czgstotliwosci zer i biegunéw funkgji filtracji — po denormalizacji;

czas wykonywania obliczen. Istnieje ponadto mozliwosé drukowania:

— wartosci kolejnych wspdtrzednych funkcji 4.o(x) oraz funkcji 4.(x, Xy, Xw, C)
ja aproksymujacej, jak réwniez wykreséw obu tych funkcji;

— wartosci kolejnych wspdtrzednych funkeji Aso(n) oraz funkcji 4,(n, X, Xw, C)
ja aproksymujacej, jak rowniez wykresow obu tych funkcji.

Przy uzyciu programu AP2D przeprowadzono aproksymacje szeregu charakterystyk
thumiennosci skutecznej filtréw. Czas wykonywania obliczen zalezy od liczb n i m oraz

12)

Przedzialy Oy, k = 1, ..., n+1, sa odpowiednikami przedzialow Oy, k = 1,...,n+1 w zakre-

sie zmiennej 7.

23*
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ksztaltu aproksymowanej charakterystyki As,. Waha si¢ on od kilkudziesigciu sekund
do kilkudziesieciu minut. Dziatanie programu zilustrujemy nastgpujacym przykladem.

Przyktad

Wyznaczyé polozenie zer i biegundw tlumiennosci skutecznej A filtru dolnoprze-
pustowego o nastepujacych danych:

Praktyczne pasmo przepustowe miesci si¢ w przedziale czqstothwosm od f =0 [Hz]
do f = 30 [kHz],

Thumienno$é skuteczna 45, w praktycznym pasmie przepustowym

Ass < 0,1[dB]  dla.  O[kHz] < f < 20[kHz], -
A, < 03[dB] dla 20[Hz] < f < 30[kHz].
Praktyczne pasmo tlumieniowe wystepuje w zakresie czestotliwosei od f = 50 [kHz]
do f= 0.
Tlumienno$é¢ skuteczna Ay, w praktycznym pasmie tlumieniowym

Ay, > 70[dB] dla 50[kHz] < f < 60[kHz],
Aso > 85[dB] dla 60[kHz] < f < 100[kHz],
o = 60[dB] dla f > 100[kHz].

Filtr ma posiadac po1b1egun tlumiennosci Ay w nieskonczonosci. Dla powyZzszych
danych przeprowadzono aproksymacje charakterystyki 4, filtru przy uzyciu programu
AP2D. Do obliczefi przyjeto wartos¢ parametru EPS = 0,005. Otrzymane wyniki podane
sa w tablicy 1. Na rysunkach 4 i 5 pokazane sa odpowiednio: 1) zadana charakterystyka
A,o(%) i otrzymana charakterystyka 4.(x, Xg, X%, C*) ja aproksymujaca oraz 2) zadana
charakterystyka A,,(x) i otrzymana charakterystyka A4,(7, X5, X&, C*) ja aproksymujaca.
Z rysunk6w tych widaé, ze charakterystyki A,(x, X§, X%, C*) oraz As(n, Xo'» X%, CYH
spelniaja przedstawione wymagania. '

de |

45
as

40 E(XXU/X E*}

10+ Agg(X)

! L 1 1 1 L L 1 L >

0 02 T

=
RS
[
S
Co

Rys. 4. Przebiegi charakterystyk Aeo(x) i A.(x, X§, X%, C*) z przykladu 1
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454

aB
AS(”,X;,X;;C*)
100 +
90
; 7
80
70 - %
60 2 7 s o
Aso(n) ' A
S0y,
_B 1 L X 1 1 1 28 1 1 1 1 1 L L 1 2 3 1 1 L 1 1 1 L —
g 005 a1 15 02 7

Rys. 5. Przebiegi charakterystyk Aso(x) i As(n, X%, X% C* z przykladu 1

ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono sposéb rozwigzania problemu aproksymacji charakterystyki
thumiennosci skutecznej A, filtrow dolnoprzepustowych o dowolnym przebiegu zaréwno
W pasmie przepustowym jak i w pasmie thumieniowym, opisano program AP2D dla ma-
szyny Odra 1305 oraz podano przyktadowe wyniki obliczef.

Zaproponowany sposéb rozwiazania problemu aproksymacji w drodze rozwiazania
odpowiednich zadafd programowania nieliniowego moze by¢ wykorzystywany nie tylko
w przypadku aproksymacji charakterystyk filtréw, lecz réwniez przy rozwigzywaniu innych
zadan aproksymacji, w ktérych wymagane jest, aby minimalne réznice pomiedzy funkcja
aproksymujaca i aproksymowana byly jednakowe w poszczegdlnych przedziatach.
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F. WYSOCKA

APPROXIMATION OF ARBITRARILY PRESCRIBED EFFECTIVE ATTENUATION
CHARACTERISTIC OF LOW-PASS FILTERS

Summary

In the paper effective attenuation of low-pass filters with arbitrarily prescribed frequency-dependent
minimum stop band and maximum pass band are considered. A method of solving the problem of appro-
ximation of the effective attenuation characteristic of the filter is proposed. The method utilizes a modi-
fied Powell’s algorithm to solve a constrained minimalization problem. Unconstrained minimalization
problems are solved by means of the conjugate gradient method. Besides, a description ‘of the computer
program AP2D for computer ODRA 1305 is presented. Finally, a numerical examples is quoted.

F. WYSOCKA

APPROXIMATION DE LA CARACTERISTIQUE DE L’AFFAIBLISSEMENT EFFECTIF
DU FILTRE PASSE-BAS A PARCOURS ARBITRAIRE
DANS LA BANDE PASSANTE ET DANS LA BANDE AFFAIBLIE

Résumé

Dans I’étude on a présenté le mode de résolution du probléme d’approximation de la caractéristique
de Taffaiblissement effectif des filtres passe-bas & parcours arbitraire, dans la bande passante ainsi que
dans la bande affaiblie. On a résolu ce probleme A partir de la méthode modifiée de Powell jointe & la mét-
hode du gradient conjugue. L’étude contient aussi la description du programme élaboré des calculs AP2D
pour la calculatrice numérique Odra 1305. Le mode d’approximation présenté a été illustré a I'aide d’un
exemple numérique.

F. WYSOCKA

APPROXIMATION DER BETRIEBSDAMPFUNGSCHARAKTERISTIK
DES TIEFPASSES MIT BELIEBIGEM VERLAUF
IM DURCHLAB- UND IM SPERRBEREICH

Zusammenfassung

Es wurde ein Verfahren zwecks Approximation der Betriebsddmpfungscharakteristik mit teliebigem
Verlauf sowohl im Sperrbereich, als auch im DurchiaBbereich betrachtet. Die Losung dieses ‘Problems
wurde gemiB modizitierten Powell-Methode in Verbindung mit der Methode des konjugierten Gradienten
durchgefiihrt. Der Aufsatz enthélt auch die Beschreibung des fiir die Rechenmaschine Odra Typ 1305
erarbeiteten AP2D-Programms. Die Anwendung des Approximationsverfahrens wurde anhand eines
Rechenbeispiels erldutert.
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<&. BBICOIIKA

AIITNIPOKCUMAINA XAPAKTEPMCTUKI PABOUETO 3ATYXAHUS GUIIHTPA HYDKHBIX
YACTOT ITPOMBBOJIBHO 3ATAHHOW B IIOJIOCAX ITPOITY CKAHUS U 3AIEP)KUBAHUST

Peswome

PaccmarpuBatoress QHIBTPBI HIDKHBIX UACTOT C IIPOM3BOJIFHO 3aJaHHBIME XapaKTEPHCTHKAMH Da-
Gouero saTyXaHusa B IOJIOCAX IIPONYCKAHUsA W SajepykuBanusa. s GbuibTpa 9TOr0 THIA IpeCTABIEH
METOJl PEIIECHHA 3a[aud aNlPOKCUMALMM XaPAKTEPUCTHKK pabodero saTyxaHusi. B 9ToM MeTome, JIA
DEIIEHHsT YCIOBHBIX 337124 HEJIMHEWHOTO IPOrPaMMMPOBAHUSA KCIIOIH30BaH MOAMGMUINPOBAHHLIN aJro-
puty Ilonesna, mpuuem pemeHus Ge3yCHOBHBIX 3aJad OCYIIECTBEHBI C TIPHMEHEHHEM METOJA COIpSi-
YKEHHBIX rpanuentos. Ilpuseneno omucanme mporpammbl AP2D st BbrUmciuTeNbHOH Marmmmsr Ompa
1305, 2 Taryke upClEHHBIA TpUMeEp.
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WYTYCZNE DLA AUTOROW

Komitet Redakcyjny prosi o przestrzeganie nastepujacych wytycznych przy
przygotowywaniu maszynopisow artykuldw nadsylanych do opublikowania.

1. Tematyka i charakter artykutéw. Redakcja przyjmuje do druku prace prze-
gladowe, kompilacyjne i monograficzne, wchodzace w zakres szeroko pojetej elektro-
techniki, ktére powinny jednak zawiera¢ wlasny wklad tworczy Autora polegajacy
na: oryginalnym ujeciu zagadnienia, wlasnej klasyfikacji, krytycznej ocenie (teorii
lub metod), wyciggnieciu wnioskéw co do celowosci takiego lub innego dzialania,
prognostyce itp. Autoré6w obowigzuje jak najdalej posunieta zwiezlo$é.

2. Wymagania podstawowe. Artykuly nalezy nadsytaé w maszynopisie, w dwdch
egzemplarzach, w zasadzie w jezyku polskim, dopuszczalne sg jednak réwniez arty-
kuly w jezykach: angielskim, francuskim, niemieckim i rosyjskim. Maszynopis po-
winien by¢ napisany jednostronnie przez czarng tasme, na maszynie do pisania
z niezabrudzonymi i nieuszkodzonymi znakami. Dopuszcza sie odreczne czytelne
uzupeinianie tekstu atramentem lub dlugopisem kolorem czarnym lub ciemnonie-
bieskim znakéw specjalnych oraz znakéw w jezykach, ktérych alfabetéw nie ma
na maszynach do pisania, np. znakéw matematycznych, chemicznych, liter greckich.
Maszynopis powinien by¢ napisany na papierze do maszyny do pisania koloru bia-
tego, formatu A4; numeracja ciggia na wszystkich stronach.

3. Sposéb pisania tekstéw. Tekst w maszynopisie powinien byé¢ pisany bez uzy-
wania wyréznien, a w szczegédlnoSci nie dopuszcza sie spacjowania (rozstrzelenia),
podkres$lania i pisania tekstow duzymi literami, z wyjatkiem wyrazow, ktére umow-
nie pisze sie duzymi literami (np. FORTRAN). Proponowane wyrdznienia Autor mo-
ze zaznaczy¢ w maszynopisie (zwyklym oléwkiem) za pomocg przyjetych znakéw
adiustacyjnych (podkreélenie linig przerywang — spacjowanie, podkre$lenie linig
ciggla — pogrubienie, podkreslenie wezykiem — kursywa itp.). Na jednej stronie ma-
szynopisu powinno by¢ 30 wierszy po okolo 60 znakéw lgcznie z odstepami. Margi-
nesy kazdej strony powinny mieé¢ nastepujace wymiary: gérny — ok. 25 mm, le-
wy — ok. 35 mm. Tekst maszynopisu powinien by¢ napisany z podwoéjnym odstepem
miedzy wierszami; tytuly i podtytuly malymi literami. Akapity nalezy rozpoczynaé
z wcigeiem réwnym trzem uderzeniom maszyny do pisania.

4. Sposéb pisania tablic. Tablice powinny byé napisane w uktadzie zblizonym
do ukiadu zecerskiego. Tytuly rubryk pionowych i poziomych powinny by¢ napisane
malymi literami z podwoéjnym odstepem miedzy wierszami. Przypisy (notki) doty-~
czace tablic nalezy pisa¢ bezposrednio pod tablicg. Tablice nalezy numerowaé ko-
lejno liczbami arabskimi; u goéry kazdej tablicy podaé tytul. Tablice umie$cié na
koncu maszynopisu.

5. Sposéb pisania wzoréw matematycznych. Rozmieszezenie znakéw, cyfr, liter
i odstgpdéw powinno by¢ zblizone do rozmieszczenia elementéw druku. Wskazniki
i wyktadniki poteg powinny by¢ napisane wyraznie i byé prawidlowo obnizone lub
podwyzszone w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki nad literami i cyfra-
mi: strzalki, linie, kropki, daszki itp. powinny byé napisane doktadnie nad tymi
elementami, do ktérych sie odnoszg. Numery wzoréw nalezy umieszczaé z prawej
strony.

6. Przygotowanie materiatu ilustracyjnego. Rysunki, wykresy i fotografie nalezy
wykonywaé zgodnie z obowigzujgcymi normami Polskiego Komitetu Normalizacji,
Miar i Jako$ci (oznaczonymi literg E i numeracja od 01200 do 01245; przydatna moze
sig okaza¢ ksigzka K. Michela, T. Sapinskiego: ,,Rysunek techniczny elektryczny”),
na oddzielnych arkuszach, z podaniem kolejnych numeréw rysunkéw. W maszyno-
pisie artykutu na marginesie, obok wiadciwego tekstu, nalezy podaé jedynie odnosny
numer rysunku, a na oddzielnym arkuszu wykaz podpiséw pod rysunki. Wszystkie



rysunki, wykresy i fotografie nalezy nazywa¢ w tekscie rysunkami (skrét: rys.).
U samego dotu rysunku (a przy fotografiach na odwrocie) nalezy wpisaé¢ czytelnie
numer rysunku, tytut pracy i nazwisko autora. Ostateczne wykonanie rysunkow
obowigzuje Redakcje.

7. Streszczemia. Do kazdej nadsylanej pracy nalezy dolaczy¢ kroétkie streszczenie
(analize) w jezyku polskim (w 5 egz.) oraz streszczenie (w 2 egz.) w jezykach obcych:
angielskim, francuskim, niemieckim i rosyjskim. W razie niemoznos$ci przygotowa-
nia streszezen w jezykach obcych Autor powinien podaé przynajmniej terminy ob-
cojezyczne niezbedne do wykonania tlumaczenia.

8. Bibliografia. Na koncu maszynopisu nalezy podaé¢ w przyjetej przez Autora
kolejnosei (np. chronologicznej, alfabetycznej itp.) wykaz publikacji, na ktére Autor
w tekécie sie powoluje, lub ktére uwaza za sluszne wymieni¢ z innych powodoéw.
W kazdej pozycji wykazu nalezy podaé w nastepujacej kolejno$ci: pierwsze litery
imion, nazwisko autora, po czym po przecinku peiny tytul dziela lub artykutu; da-
lej, w przypadku ksigzki — wydawce, miejsce wydania i rok, a w przypadku arty-
kulu — tytut czasopisma, numer zeszytu, rok wydania i ewent. numer strony. Po-
zycje wykazu powinny by¢é ponumerowane.

9. Informacje dodatkowe.

__ Niezastosowanie sie Autora do podanych wyzej wytycznych pociagnie za sobg
konieczno$é potracenia z honorarium autorskiego kosztéw zwigzanych z doprowa-
dzeniem dostarczonych materialéw do postaci wymaganej przez Redakcje.

— Autorowi przystuguje bezplatnie 25 egz. odbitek pracy. Dodatkowe egzem-
plarze Autor moze zamoé6wi¢ w Redakcji na wlasny koszt.

— Autora obowiagzuje korekta autorska, ktéra nalezy zwracac w ciagu 3 dni
pod adresem Redakcji.

— Redakcja prosi Autoré6w o podawanie miejsca pracy i adresu prywatnego,
a takie o powiadamianie o zmianie adresu.
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