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W artykule poddano analizie kompensator trojfazowy ze sterownikiem pradu indukeyj-
nego z uwzglednieniem miedzy innymi takich zagadnien jak: generacja wh charakterystycz-

nych i niecharakterystycznych oraz wspolpraca stopnia dlawikowego z réwnolegla bateria
kondensatorow.

WYKAZ WAZNIEISZYCH OZNACZEN

a, b — wspolczynniki rozwinigcia funkcji w szereg Fouriera
B — susceptancja (B — indukcyjna; Bc — pojemno$ciowa)
C — pojemnos$é
i — warto$¢ chwilowa pradu
la1¢2,3y — warto$¢ chwilowa pradu liniowego fazy 1(2, 3)
i12¢23,31) — warto$¢ chwilowa pradu fazowego
frvi — warto$¢ chwilowa pradu zaworu o numerze porzadkowym I-+VI
Iy — prad bierny fazowy odbiornika (I12,0 Izs,o Is1,0)
Iy — warto$¢ n-tej harmonicznej pradu
Iy my — warto$¢ n-tej harmonicznej pradu liniowego iy
I 2y — warto$¢ n-tej harmonicznej pradu fazowego iy,
I} — sktadowa symetryczna kolejnoéci przeciwnej pradu dla czestotliwosci podstawowej
Ie¢ — prad kondensatora
Ix — prad kompensatora
Iy — warto$¢ szczytowa harmonicznej podstawowej pradu
Iz — wartos¢ pradu wypadkowego
Iz — warto$¢ podstawowej harmonicznej pradu wypadkowego
L — indukcyjnoséé
n — liczba naturalna oznaczajaca rzad harmonicznej
R — rezystancja
t — czas
u — warto$¢ chwilowa napiecia (12, #23, Us1)
Un — warto$é szczytowa napiecia
X —reaktancja (X — indukcyjna; Xc — pojemnos$ciowa)
X1y — warto$¢ reaktancji indukcyjnej dla harmonicznej podstawowej
Z —impedancja (Z,,, Z,3, Zs1)
o, ¥ —katy opOznienia wysterowania zaworéw mierzone od punktu przejécia przez zero sinusoidy
napiecia (%12, %23, ®%31)
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oy, Yw — Katy wylaczania zaworéw
®min — minimalna warto$¢ kata opdznienia wysterowania zawordw
B — warto$¢ polowy kata przewodzenia zaworu: f§ = ©[2
J,Ae — katy bedace miara nierOwnosci kqtow wysterowania zawordw lacznika
I"' — kat nieprzewodzenia zaworu
© — kat przewodzenia zaworu
@ — pulsacja

1. WSTEP

Dowolny nieliniowy odbiornik energii elektrycznej nazwiemy, z punktu widzenia sieci
zasilajacej, skompensowanym jezeli w efekcie podjetych dziatan uzyskana zostanie sinu-
soidalnoéé przebiegu oraz wspotfazowos¢ pradu i skojarzonego z nim napigcia zasilania.
Dla przypadkéw, ktdére sa najczestsze w praktyce przemystowej, stan taki osiagany jest
poprzez podigczenie réwnolegle do kompensowanego odbiornika, urzadzenia zwanego
kompensatorem. Istnieja teoretycznie dwa rodzaje takich urzadzen rc’)Zniqce si¢ pomiedzy
soba zasada dziatania.

Pierwsza grupa sa kompensatory, ktére pracujac jako Zrédia pradu wytwarzaja prady
bedace w przeciwfazie w stosunku do niepozadanych sktadowych pradu kompensowanego
odbioru (wg definicji Budeanu). Idea tej metody polega wigc na kompensowaniu sktadowej
biernej harmonicznej podstawowej pradu obcigZenia oraz na generowaniu do systemu
pradéw harmonicznych bedacych w przeciwfazie do wyzszych harmonicznych (wh) pradu
powodowanych praca odbiornika nieliniowego w celu ich neutralizacji. Ten rodzaj dzia-
lania w chwili obecnej jest raczej na etapie eksperymentalnym, wymaga bowiem uzycia
elektronicznych zrddet pradu, ktére nawet jezeli sa technicznie realizowalne, charakretyzuja
si¢ duzymi kosztami i duzym stopniem komplikacji. Ta metoda nie wydaje si¢ by¢ jeszcze
realng oferta techniczng na skale przemystowa.

Drugim rodzajem kompensatoréw sa urzadzenia, ktére kompensuja sktadows bierna
harmonicznej podstawowej pradu odbiornika, a wchodzace w ich sktad filtry wh stanowiac
dla praddéw filtrowanych harmonicznych galezie o praktycznie zerowych impedancjach,
odcigzaja system zasilania od ich obecnosci. W tej grupie urzadzen mozna dokonaé podziatu
na:

— uklady kompensacji parametrycznej stosowane do kompensacji odbiornikéw, ktérych
sktadowe pradu pozostajg stale w czasie
— uktady sterowane w funkcji zmian zachodzacych w pradzie odbiornika.
Zmiane pradu biernego kompensatora mozna uzyska¢ przez zmiane wartoéci elementéw
biernych wchodzacych w sktad kompensatora. Podstawowym zagadnieniem technicznym
jest opracowanie sposobu lub metody dokonywania takiej zmiany. Jednym z mozliwych
rozwiazan jest kompensator ze sterownikiem pradu indukcyjnego, bedacy przedmiotem
niniejszych rozwazan. Podstawa tej metody, zwanej niekiedy kompensacja posrednia,
jest podlgczenie, rownolegle do kompensowanego obcigZenia nieliniowego, baterii kon-
densatoréw o odpowiednio dobranej wartosci pojemnosci (pracujacej najczgéciej jako
filtr wh) oraz galezi szeregowej RL (wL > R) wraz z lacznikiem tyrystorowym ztoZonym
z dwéch przeciwréwnolegle polaczonych tyrystoréw sterowanych fazowo. Obwdd ten
przedstawiony jest schematycznie na rys. 1.
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Rys. 1. Schemat jednofazowego kompensatora statycznego ze sterownikiem pradu indukcyjnego

2. PRZEBIEGI NAPIEC I PRADOW PODCZAS EACZENIA
GALEZI SZEREGOWEJ RL

Lacznik £T (rys. 1) jest sterowany fazowo w sposéb symetryczny tzn. taki, przy ktérym
prad galezi szeregowej nie zawiera skladowej stalej, a przylaczenie do sieci zasilajacej
nastepuje w kazdym polokresie napiecia. Przy takim sposobie sterowania tyrystory Ty
i Ty zalaczane sa w kolejnych pétokresach, w chwilach czasu gdy wt = kx+a« dla k =
=0,1,2,3... (kat « liczony jest od punktu przejécia przez zero sinusoidy napiecia).

Dla kazdej impedancji, prad i napigcia na poszczegdélnych elementach sktadowych
obwodu, sa nieparzystymi funkcjami czasu, ktérych ujemna czg§¢ przebiegu jest geo-
metryczna inwersja czesci dodatniej (rys. 2).
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Rys. 2. Przebiegi czasowe napi¢é¢ i pradéw dlawika (@ ~ -i—)
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Wylaczenie pradu nastgpuje na skutek naturalnego zaniku, po zmianie biegunowoéci
napiecia na przewodzacym tyrystorze. Kat wylaczenia o (rys. 2) zalezy od charakteru
gatezi szeregowej (kata fazowego impedancji — ¢) oraz od kata zalaczania tyrystoréw a.
Dla rozpatrywanego przypadku kat o > mjezeli @ < 7. Przewodzenie impulsu pradowego
dla danego potokresu napiecia konczy si¢ zawsze wezeéniej niz w przypadku pradu sinusoi-
dalnego przy przewodzeniu cigglym.

Analiza przebiegéw napieé i praddw prowadzona bedzie przy nastgpujacych zatozeniach:
— napigcie sieci jest sinusoidalne i pozostanie takim réwniez w przypadku obecnoéci

wyzszych harmonicznych w pradzie zasilania. Jest to réwnowazne z pominigciem

impedancji Zrédta zasilania, tym samym z zatoZeniem nieskoficzenie duzej mocy zwarcia

(S:w) W punkcie podigczenia uktadu (S,, — o).

— elementy reaktancyjne obwodu sg liniowe,
— tyrystor jest idealnym bezstratnym lacznikiem,
— pominigto pojemnosci doziemne ukladu, gdyz ich wplyw na charakter przebiegéw
laczeniowych jest znikomy.
Poczynione zatoZenia upraszczajace nie pogarszaja w znaczacy sposob rezultatéw roz-
wazan, poniewaz praktyczne uklady sg bardzo bliskie ich spetnieniu. Zalezno$¢ opisujaca
przebieg pradu podczas przewodzenia tyrystoréw dla pierwszego okresu napigcia zasilania
ma postac:
i(wf) = I, {sin(ot—@)gae*"
+sin(oe—@)exp[—ctg p(wt +w— o) Jgw"
Q.10
—sin(a—g)exp[—ctgp(wr—a)lir
+sin(o— @)exp[—ctgp(wt—z— )27, }.

Z zaleznosci (2.1) wynika, ze prad plynacy w obwodzie jest funkcja kata zalaczania oraz
kata fazowego impedancji gatezi szeregowej, a réznica tych katéw («— @) decyduje o war-
tosci sktadowej przejsciowej pradu w chwili zataczania zaworu.

Dla galezi indukcyjnej ((p ~ —725), a mozemy zatozy¢ ze z takim rodzajem obwodu

mamy do czynienia w omawianym przypadku zastosowania (duza dobro¢ dlawikoéw),
kat wylaczania «y jest liniowa funkcja kata zalgczania zgodnie z zaleznoscia:

oy = 2(n+Dx—a dlan=20,1,2.. 2.2)
Przebieg czasowy pradu przyjmuje woéwczas postac:
i(wt) = ij+in = L,(cosa—coswt) (2.32)

dla a+2nn < 0wt < 2(n+Da—a n=0,1,2...
Iub zgodnie z oznaczeniami na rys. 2
i(wt) = I, (coswt—cosf) O<wt<p

2.3b)
i(wt) =0 B <ot % (
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‘Wraz ze zmniejszaniem kata sterowania o rosnie warto$¢ maksymalna impulsu pradowego
Ly = (1—=cosB) I, X))
iprzy o= % (= B) prad w indukcyjnoséci staje sie sinusoidalny.

Przy regulacji pradu dtawika od wartosci 0 do wartosci maksymalnej, kat zalaczenia o
zmienia si¢ w przedziale
Tt

> o< 2:5)

Zawsze spelniony jest warunek
2n—o < o 2.6)

€o oznacza, ze prad zmaleje do zera przed rozpoczgciem przewodzenia nastgpnego tyrystora.

3. HARMONICZNE CHARAKTERYSTYCZNE PRADU OBCIAZENIA

Generowanie wyzszych harmonicznych pradu przy rozpatrywanym sposobie regulacji
uzaleznione jest od rodzaju stosowanego ukladu tyrystorowego oraz od parametréw
zalaczanej galezi. Dla przyjetego sterownika, funkcja opisujaca przebieg czasowy pradu
(2.1) spelnia warunki Dirichleta i moze by¢ przedstawiona w postaci szeregu trygono-
metrycznego Fouriera. Poniewaz krzywa pradu ma przebieg antysymetryczny, w szeregu
znikaja: skladowa stala i wszystkie harmoniczne parzyste, a szereg przyjmuje postac:

o0
i(@f) = D) {a@ns1,008[@n+ D)ot +bene 1, sin[@n+Dorl} @.1)
n=0
gdzie — n jest rzgdem harmonicznej.
Dla obciazenia indukcyjnego, uwzgledniajac fakt, ze krzywa pradu jest symetryczna
wzgledem osi rzednych (zeruja si¢ w szeregu wyrazenia z sinusami), zaleznosci okreslajace
wspoélezynniki Fouriera redukuja si¢ do postaci

Q) ( = ’—;t—) = - —Inl' [2(7[‘—' a)—sin2(ﬂ— a)] (3.23)
Aem)l 21, sin2n(w— ) sin2(n+1)(w—c)
Q2n+1) (?’ i —2“) = 7@n+10) [ o - ICES)) ] (3.2b)

n=1,2;3 .

Tak wigc szereg Fouriera dla tego przypadku przyjmuje ostateczna postaé okreslona
zalezno$cig (3.3), przy czym amplitudy kolejnych harmonicznych pradu tzw. charak-
terystycznych sg réwne wartosciom bezwzglednym wspdiczynnikow szeregu.

%= %[2(75 o) —sin2(z— 06)]0030"_—2

n=1

2n+1
3.3

cosnwt

[ sin2n(m— o) sin2(n+1)(m—a)
2n i 2(n+1)
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Wartosci ekstremalne amplitudy harmonicznej rzedu (2n-+1)—1Iy41), oraz katy «
przy ktérych sa one osiggane — a3, 1, okreSlone sa wyraZeniami:

4 27n
Ex = 1
IG5 1y = Abs [ A[On T 12 =1] sm( T k)] (3.4)

4
Wty = K n=1,2,.. (3.5)
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Rys. 3. a) Zalezno$¢ amplitud wh pradu od wartosci harmonicznej podstawowej; b) zaleznos¢ amplitud
wh pradu (w procentach aktualnej wartoéci skladowej podstawowej) od wartoéci harmonicznej podsta-
wowej
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Parametr k jest liczba naturalna z przedziatu: % (2n+1) < k < (2n+1). Dla najmniej-

szej wartosci liczby k amplituda harmonicznej osiaga warto$é maksymalna — s

(dla &y 1y). Z doktadnoscia dostateczng dla celéw praktycznych (dla (2n+1) > 7 blad
nie przekracza 107]) warto$¢ tej amplitudy moze byé wyrazona zaleznoscia:

ax 4
IGwin = wOnFDE (2.6)

Rys. 3a i b przedstawia amplitudy pradéw wyzszych harmonicznych w zaleznosci
od wartoéci skladowej podstawowej pradu obciazenia. Osie odcietych na rys. 3a i 3b
wymiarowane s w procentach amplitudy harmonicznej podstawowej I,,. Osie rzednych
podane sa w skali logarytmiczne;j.

4. PRACA ASYMETRYCZNA

Zastosowania praktyczne analizowanego obwodu (uklady kompensacji) sprawiaja,
Ze ten rodzaj pracy tzn. asymetria katéw zalaczania tyrystoréw lacznika jest rezultatem
stanu awaryjnego, niewtasciwego wykonania (ze zbyt duza tolerancja) obydwu toréw wy-
pracowujacych sygnaly zalaczania tyrystoréw lub kompensacji szybkozmiennego obcig-
Zenia. Zal6zmy przypadek pracy asymetrycznej takiej, ze katy zalaczania poszczeg6lnych
tyrystoréw sa wigksze od kata fazowego impedancji obcigzenia tzn. & > ¢ (tyrystor Ty)
iy > @ (tyrystor Ty) oraz « # y (Rys. 4)
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Rys. 4. Przebiegi czasowe pradu i napigcia przy sterowaniu asymetrycznym lacznika

Prad obciazenia przyjmuje wéwczas postaé znakozmiennych impulséw zawartych wewnatrz
pétokreséw pradu sinusoidalnego przy przewodzeniu ciagtym.
Szczegblny rodzaj pracy moze powstaé przy sterowaniu asymetrycznym gdy spetnione
s nieroéwnosci
A>Q p<oty—m. “.1)

W tym przypadku ujemne impulsy pradu sg inicjowane w chwili zaniku impulsu dodatniego
(lub wezesniej). Ten stan pracy kompensatora mozna traktowaé jako awaryjny i dlatego
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nie bedzie on przedmiotem osobnej analizy. Wzajemna relacje katéw zataczania tyrystoréw
przy pracy asymetrycznej mozna zapisaé w formie réwnosci

y = a+da, 4.2

gdzie Ao jest miarg asymetrii katow wysterowania.

Przy niesymetrii katéw zaplonu tyrystoréw Iacznika generowane sa wszystkie, zaré6wno
parzyste (zwane niecharakterystycznymi) jak i nieparzyste wyzsze harmoniczne wraz
ze sktadowa stala. Obecno$é sktadowej stalej moze w pewnych przypadkach powodowaé
nasycenie rdzenia transformatora zasilajacego. Asymetria sterowania nie ma znaczacego
wplywu na warto$§¢ wyzszych harmonicznych charakterystycznych.

Dla obciazenia indukcyjnego wartosci wspolczynnikéw cosinusowego szeregu Fouriera
okre§lane sa zalezno$ciami:

I;O’ = —ln— [(w—a)cosa+sina] — % [(z—y)cosy +siny] (4.32)
sktadowa stata pradu i; skladowa stata pradu iy
lo L o o) sind o)l bl o) Sin 2 (g s (4:3b)
7 £ 27 % 27 7 £ ’
harmoniczna podstawowa pradu 7; harmoniczna podstawowa
pradu iy
Ly oo 1 ) sin(m=Da. - sin(n+1)a (—1)" 1 sin(mn—1)y  sin(n+1)y
I, an n—1 n+1 » TN n—1 n+1
n-ta harmoniczna pradu iy n-ta harmoniczna pradu iy
(4.3¢)
dlan=2,3,4..
912
\ 2=145°
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Rys. 5. Zmiennos$é wartosci wh pradu o rzedach zawartych w przedziale 0+-10 dla o = 145° przy zmianie
kata y w przedziale 140°+150°
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Z zaleznosci (4.3) wida¢ wyraznie, Zze réwno$¢ katdw zaplonu tyrystorow powoduje
zerowanie si¢ sktadowej stalej I o, oraz skladowych parzystych.

Na rys. 5 przedstawiono zmienno$¢ wartosci wyzszych harmonicznych o rzgdach
zawartych w przedziale 0+ 10 dla wybranej wartoéci kata o = 145° przy zmianie kata y
w granicach 140°+150°. Widaé ze warto$ci wh niecharakterystycznych dla przyktadowo
wybranych katéw zalaczania (i zalozonej asymetrii) sg wspoimierne z warto$ciami pewnych
wh charakterystycznych. Przy duzej asymetrii sterowania musi wiec byé uwzgledniona ich
obecnoé¢ w analizie wspdlpracy kompensatora z siecia zasilajagca.

5. KOMPENSATOR JEDNOFAZOWY

Podstawowy obwdd jednofazowego kompensatora przedstawiony schematycznie na
rys. 1 jest polaczeniem szeregowym sterowanego fazowo lacznika tyrystorowego z diawi-
kiem i réwnolegta baterig kondensatoréw. Ze wzgledu na wyzsze harmoniczne, konden-
sator C jest zazwyczaj laczony jako filtr. Wzajemna relacja X i X, moze by¢ dobierana
dowolnie w zalezno$ci od przeznaczenia instalacji, a poprzez ten wybdr moga by¢ w uktadzie
uzyskane dowolne wartosci pradu, zawarte w przedziale ograniczonym dwoma stanami

sterowania — pelne wysterowanie (zx = —321) i brak pradu dlawika (« = 7). Przy maksy-

malnej warto$ci pradu wypadkowego o charakterze pojemnos$ciowym tacznik tyrystorowy
jest catkowicie wylaczony. To automatycznie eliminuje dlawik z obwodu i caly prad
kondensatora jest dostarczony do sieci. Dla zerowej wartosci pradu wypadkowego tacznik
jest albo w pelni otwarty (gdy Xc = X1) albo czgéciowo otwaity (Xz > X¢). W tym stanie
prad dtawika kompensuje prad kondensatora. Pomiedzy tymi dwoma elementarnymi
punktami pracy lgcznik jest sterowany fazowo. Zmiana kata sterowania fazowego «
powoduje jako skutek zmiang warto$ci podstawowej harmonicznej pradu obcigzenia
(rys. 6), tym samym mozZna w spos6b plynny regulowaé warto$¢ reaktancji indukcyjnej
dla podstawowej harmonicznej — X7(1.

U, 5 wlL-7 5 X7 (5.1)
Iy(@  2@—o)—sin2(m—a)  2(m—oa)—sin2(z—o) )

b)
a) %
w }

i , \
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Rys. 6. a) Przebieg czasowy pradu dla roznych wartosci kata «; b) zalezno$¢ warto$ci wzglednej podsta-

wowej harmonicznej i reaktancji zastepczej ~—XI£’— od kata wysterowania «
L
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W przedziale regulacji —ae (—g—, n) wartoéé pradu catkowitego dla podstawowej

harmonicznej Iz, okre§lona jest zaleznoscia

U U...1 ;
Inqy = Ic—I1y(e) = Xo vk N [2(7— o) —sin2(m— )] (5.2)

gdzie U, I, Iy, sa wartosciami odpowiednio: napigcia zasilania, pradu kondensatora
i pradu dlawika dla podstawowej harmonicznej. Prad Iz, jest dodatni gdy ma charakter
pojemnosciowy (Ic > I4,) 1 ujemny gdy ma charakter indukcyjny (Zeyy > I¢).

Gdy tyrystory lacznika sa w pelni przewodzace, galaz dlawika jest niesterowalna
i wéwczas pobiera prad indukcyjny proporcjonalny do napiecia zasilania. W tym stanie
uklad jednofazowego kompensatora stanowi obwdd réwnolegly LC, majacy admitancje
o charakterze indukcyjnym tylko ponizej czestotliwosci wiasnej rezonansowej. Poprzez
projektowanie, ta czestotliwo$¢ rezonansowa jest zwykle zlokalizowana w poblizu czesto-
tliwosci systemu zasilania. W ten spos6b admitancja widziana przez system dla czestotli-
woséci powyzej naturalnej ma charakter pojemnosciowy.

6. MINIMALNY KAT ZAPEONU oy,

W wiekszo$ci stosowanych kompensatoréw, indukeyjno$é L (rys. 1) stanowi diawik
powietrzny. Dlawik z rdzeniem Zelaznym, stosowany duzo rzadziej miedzy innymi ze
wzgledu na wigksze straty mocy czynnej oraz zwigkszone wymagania odno$nie liniowosci
charakterystyki magnesowania, daje duze korzysci gtéwnie jezeli chodzi o znacznie mniejsza
jego objeto$¢ w stosunku do powietrznego (przy tej samej indukcyjnosci) oraz wigksza
latwoéé produkcji i montazu.

Przy regulacji pradu dtawika od 0 do wartosci maksymalnej kat zalgczania « zmienia

sic w przedziale: (oem,n = 7)_:_71' Zwigkszenie kata o;,, @ wigc zmniejszenie zakresu

regulacji do przedziatu (ocmm > -2-) < a < n daje mozliwo$¢ zmniejszenia indukcyjnosci

uzytego diawika, tym samym zmniejszenia jego gabarytdw i kosztéw, przy zachowaniu
takiej samej wartosci skladowej podstawowej pradu obciazenia jak dla przypadku pracy

7 S 7 . ' v .
2N ts] = 5 Przyjecie oty > oy przy réwnoczesnym zalozeniu, ze kat wysterowania

A . AP r 1 %
moze przyjmowaé wartoéci z przedziatu « € {—, otmin | Wyposaza uktad w zdolnosci prze-
P 2

cigzeniowe oraz daje mozliwo$¢ pracy z wypadkowym pradem kompensatora o charakterze
indukcyjnym co jest szczegdlnie istotna wlasno$cia przy stabilizacji napigcia i symetryzacji
pracy niektérych odbiornikéw przemystowych (np. piec tukowy). W przypadku gdy wy-

magana jest duza szybkos¢ dzialania ukladu, przedziat (—g—— dmm) moze by¢ wykorzystany

dla potrzeb ukladu sterowania (dodatkowy czas pomiaru). Korzyscia wynikajaca z przy-
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jecia oy, > > jest rowniez mozliwo$é uzycia reaktancji rozproszenia transformatora

zasilajacego w roli regulowanej indukcyjnosci tzw. uktad diawik/transformator. Moze
ona byé wykorzystana jako cze$¢ lub cato$¢ wymaganej wartosci. Dodatkowo mozliwos$é
wyboru transformatoréw o réznych napieciach znamionowych pozwala optymalnie wybraé
parametry pradowe i napigciowe zaworéw. Zwigkszenie kata o, przy zachowaniu tej
samej wartosci podstawowej harmonicznej pradu jak dla przypadku pracy z o, = —921
prowadzi do wzrostu wartosci maksymalnej pradu obciazenia, a wiec zwigkszone zostaja
wymagania odno$nie liniowosci charakterystyki magnesowania rdzenia dlawika (rys. 7

i 8).
A |
1 [ l
Ilmn'x”’, 250'
IN I,y X”>/

\ /
\ / U ~const

\ v Iy-const

V,/\K e T TATT

Rys. 7. Zaleznoé¢ wartodci maksymalnej pradu Jmax 517 harmonicznej oraz mocy dlawika Sp(= Xr1,IR)

U . . ; 5
od wartosci reaktancji dtawika dla podstawowej harmonicznej X.; Xy = % gdzie Uy 1 Iy sa zatozonymi
N

warto§ciami znamionowymi dla harmonicznej podstawowej

& min=150°

Rys. 8. Prad dlawika dla dwéch roéznych wartosci kata cmin przy zalozeniu tej samej wartosci skladowe)
podstawowej pradu

Zwiekszenie og, do 120°=-130° nie powoduje znaczacych zmian wartosci $redniej
i skutecznej pradéw zaworéw (przy wzroscie wartosci maksymalnej), tak wigc nie powoduje
to koniecznosci znaczacego przewymiarowywania tyrystoréw. Publikowane wyniki badan
potwierdzaja ten fakt [1]. Wynika z nich bowiem, Ze straty mocy na tyrystorach acznika —

4*
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miarg ktérych jest temperatura ztacza pdtprzewodnikowego — w bardzo szerokim zakresie
zmiany kata sterowania coge. 1400 Prawie nie zaleza od wartosci tego kata. Ze wzgledéw
techniczno-ekonomicznych logicznym jest zatem projektowanie ukladu przy zatozeniu
Ot > % Nie jest to pozbawione jednak pewnych wad. Wybor mniejszej wartosei induk-
cyjnosci powoduje znaczacy wzrost wyzszych harmonicznych pradu.

Dla obwodu jak na (rys. 1) dla wigkszosci instalacji spelniony jest warunek:

Ty (Omin) = Ic = Iy 6.1)

Iy —prad znamionowy instalacji dla harmonicznej podstawowej. Prad znamionowy

w galezi dlawika wystepuje przy otmin > % Stad wspdlezynnik zawartosci wyzszych

harmonicznych dla poszczegdlnych wartosci kata «, traktujac kat o, jako parametr,
okreSlony jest zalezno$cia:

o 2 < 1 sin2n(z—o)  sin2(n+1)(r—) ||
]/nézIG"’ ;‘/;{ n+1 [ m T 2m+l) ]}

Kwh = =
12(1)

K,

min

% 2@ —a)—sin2(z — «)]
6.2)
gdzie

X
. -
i S P

jest wspolczynnikiem okreflajacym zmienno$¢ reaktancji indukcyjnej dla przypadku

o 2 ) =S 2 )] 63

Oenin > % Wzgledna warto$¢ podstawowej harmonicznej pradu wypadkowego wyraza si¢

wzorem (6.4)

Rys. 9. Zalezno$¢ pradow wh (odniesionych do aktualnej wartosci harmonicznej podstawowej) od kata
sterowania o



TOM XXXIV — 1988 Kompensator statyczny... 213

_lz [2(w— &) —sin2(z— &)] 6.4

* I 7
I(l) - 2}(1) =1- K
%min

Rys. 9 jest prezentacja graficzna zmian warto$ci wh pradu w funkcji kata sterowa-
nia a.

Na rysunku tym wyzsze harmoniczne przedstawione sa w wielkosciach wzglednych,
odniesione do harmonicznej podstawowej. Linia przerywana zaznaczono przebieg 3 i 9
harmonicznej. Harmoniczne te nie wystgpuja bowiem w pradach liniowych uktadu tréj-
fazowego przy pracy symetrycznej systemu. Z rysunku wynika, ze kat zaptonu zawarty
w przedziale 150°+180° prowadzi do znaczacego wzrostu wartosci wyzszych harmo-
nicznych, natomiast przedziat 90°+ 130° charakteryzuje si¢ stosunkowo matym udziatem
wyzszych harmonicznych w ogdlnej wartosci pradu.

7. INNE ROZWIAZANIA GALEZI DEAWIKOWE]

Przeprowadzona analiza opublikowanych prac wskazuje, ze gtéwna uwaga ukierunko-
wana jest na znalezienie optymalnego schematu galezi dtawikowej kompensatora sta-
tycznego tak, aby zrealizowaé r6zne wymagania systemu energetycznego (szybkosé i zakres
regulacji pradu biernego; minimalna zawarto$é wyzszych harmonicznych w pradzie sieci
i.t.p.). Optymalizacja schematéw prowadzona jest dla tego typu kompensatora na drodze
réznorodnego laczenia elementéw reaktywnych obwodu z tyrystorami w celu osiagnigcia
zamierzonego efektu.

Uktad, ktéry poddany zostal szczegdlowej analizie jest fundamentalng konfiguracja
najpowszechniejsza w praktyce inzynierskiej. Précz tego konwencjonalnego rozwigzania
istnieje caly szereg innych propozycji (rys. 10), ktérych odmienno$é w stosunku do sche-
matu bazowego, jakim jest rozwiazanie klasyczne, wynika gtéwnie z che¢ci minimalizowania
zawarto$ci wyzszych harmonicznych w pradzie kompensatora.

/- b) c) d)
’% 21 2L E g
(2)3 3izx)
8) f)

Rys. 10. Zestawienie réznych schematéw galezi dlawikowej kompensatora
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Uklad z rysunku 10b jest znany w polskiej literaturze technicznej pod nazwa ukladu
z rozdzielonymi dtawikami [13], [15]. W rozwiazaniu tym wymagana reaktancja induk-
cyjna Xj, jest podzielona na dwie czgéci, kazda o wartoéci 2X,,. W pracy uktadu mozna
wyr6zni¢ dwa charakterystyczne przedzialy. Przedziat pierwszy odpowiada katom stero-
wania « € (0; —g—) . W przedziale tym kat przewodzenia kazdego tyrystora & > s (rys. 11).
Istnieja przedziaty czasu, w ktérych przewodza obydwa tyrystory, dzieki czemu prad
zasilania jest ciagly w czasie. W drugim przedziaie dla katéw sterowania o € (%, n) kat
przewodzenia @ < m. Praca w tym przedziale sterowania jest identyczna jak dla rozwia-
zania klasycznego. Ponadto dla o = 0 i & = o, (ot,» — kat zalaczenia tyrystoréw stano-
wiacy granice pomiedzy przewodzeniem ciggtym i impulsowym) nie wystgpuja wyZzsze

A

-

Rys. 11. Przebiegi pradéw i napiecia dla ukladu z rozdzielonymi dtawikami

harmoniczne, a prad zasilania jest sinusoidalnie zmienny. Wsp6tczynniki rozktadu Fouriera,
a w zwigzku z tym amplitudy kolejnych wyzszych harmonicznych identyczne w obydwu
zakresach sterowania, stanowia funkcje kata zalaczania zawordw. Dla tego rozwiazania
szeregowo polaczony z tyrystorami diawik jest dwukrotnie wigkszy w pordéwnaniu z roz-
wigzaniem klasycznym. Prady poszczegSlnych wyzszych harmonicznych beda wigc potowa
tych, ktore sa generowane dla rozwiazania klasycznego (rys. 10a) gdy obydwa poréwny-
wane obwody sa podlaczone do tego samego napiecia zasilania.

Na uwage zastuguje fakt, ze odksztalcenie pradu w pierwszym zakresie sterowania
dla uktadu z rozdzielonymi dtawikami, pomimo wystgpowania wyzszych harmonicznych
jest bardzo matle (duza warto$é sktadowej podstawowej). Pewna wada tego ukfadu jest
przeptyw pradu okreznego w réwnoleglych galeziach dtawikéw, podezas réwnoczesnego
przewodzenia obydwu tyrystorow.
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Ukltad z rys. 10c jest znany w anglojezycznej literaturze technicznej pod nazwa ,,UM —
concept” [10]. W nowej konfiguracji nastepuje zmniejszenie napigcia na nieprzewodzacym
tyrystorze (w stosunku do poprzedniego rozwigzania). Dodanie reaktancji oznaczonej na
schemacie X5 (rys. 12) powoduje, Ze istnieje ogromna liczba mozliwych kombinacji wartosci
elementéw reaktywnych obwodu X , X5, X3, a wybdr jednej sposrdd nich jest zagadnieniem
optymalizacji.

iy
K(Ly) i p /
oY o

o=60°

Rys. 12. Uklad ,,UM — concept” a) schemat obwodu; przebiegi napie¢ i pradow dla b) « = 150°, ¢)
o = 160°

Wsiystkie omdwione wezeéniej schematy gatezi dlawikowej moga by¢ traktowane jako
szczegblne przypadki tego rozwiazania. Jezeli przyja¢ jako wielkos¢ bazowa —X

X1 +X2+X3 = X (7.13)
Tub '
X, X, X3 * % =
—A,L+72+—Xi-=X1+X2+X3= 1. (7.1b)

wowczas mozna wyrdzni¢ poszczegblne przypadki w nastgpujacy sposob:
* * *

X,=X,=0 X;=1 rozwiagzanie klasyczne

* * *

X, =X;=0 X,=1 uklad z rozdzielonymi dlawikami

A’; 2 = f’a =0 :{’ , =1 uklad w ktérym reaktancja rozproszenia transformatora jest

elementem podlegajacym regulacji tzw. dtawik/transformator.
Oczywista jest rzecza, ze dla kazdej z tych konfiguracji, dia tego samego kata «, w galezi
dlawikowej plynie prad o réznej wartoéci. Najbardziej znaczaca cecha tej konfiguracii jest
to, ze kat « moze przyjmowaé dowolna warto$é z przedzialu 0+=. Dla poréwnania,
7

w przypadku schematu klasycznego, przedziat regulacji jest ograniczony do 5

7, dla

dlawika/transformatora, przedziat jest ograniczony do% n+m, (gdyz w ukladzie tym

pracujacym jako tréjfazowy, strona wtérna transformatora jest potaczona w tréjkat).
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Na rys. 13 przedstawiono zestawienie poréwnawcze charakterystyk sterowania, w funkcji
kata «, dla liniowego dlawika, dlawika/transformatora, uktadu z rozdzielonymi dlawikami
oraz szczegdlnego przypadku rozwiazania ,,UM — concept”.

Nachylenie charakterystyk sterowania moze by¢ zmienione w zaleznos$ci od wzajemnej
relacji L, i Ls. Jak wida¢ z rys. 13, rozciggniecie przedziatu sterowania czyni prad gatezi
diawikowej mniej wrazliwym na zmiang kata « i stad w praktycznych ukladach podnosi
stabilno$¢ sterowania.

T

N\ b
% \

\

0 20° 40° 60° 80° 100° 120° 140° 160° 7180°

) vy

Rys. 13. Charakterystyki sterowania
a) ukladu klasycznego ¥; = ¥, = 0; %¥s = 1, b) ukladu diawik/transformator ¥, = %5 = 0; ¥1=1,
©) ukladu z rozdzielonymi dtawikami ¥; = ¥s = 0; ¥, = 1, d) ukfadu ,,UM — concept” ¥; = 0;
* *
Xz = 0,35; X3 = 0,65

Z analizy poréwnawczej zaprezentowanych uktadéw wynikaja nastgpujace wnioski [10]:

1) rozwiazanie ,,UM” generuje najmniej wyzszych harmonicznych. Jezeli warto$é L,
wzrasta nastepuje redukcja zawartosci wyzszych harmonicznych, zaréwno charakterystycz-
nych jak i niecharakterystycznych.

2) W przeciwienistwie do innych rozwiazaf schemat ,,UM” posiada przedzialy kata
sterowania, gdzie nie ma lub wystepuje nieznaczna zawarto$¢ generowanych wyzszych
harmonicznych. Poprzez odpowiedni dobér wartoéei poszezegdlnych indukcyjnosci istnieje
mozliwo$¢ lokalizacji tych regionéw w obszarze najczgstszej pracy ukladu.

Nalezy zwrdci¢ uwage na bardzo istotny fakt, ze szczytowa warto$¢ wyzszych harmo-
nicznych nie jest najistotniejszym wskaznikiem jako$ci pracy kompensatora. Istotna jest
bowiem réwniez wielkos¢ przedziatu kata sterowania, w ktorym wystepuje duza warto$é
tej wyzszej harmonicznej. W uktadzie z rozdzielonymi dtawikami oraz ,,UM” dla katéw

sterowania o < 5 pomiedzy réwnoleglymi gateziami tyrystorowymi plynie prad okrezny,
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ktérego warto$¢ zalezy od L,. W efekcie tego zjawiska koniecznym jest zwiekszenie obcia-
zalnosci pradowej dlawika L, oraz ze wzgledu na wystgpujace wéwczas dodatkowe straty,
dlawik L, musi mie¢ duza dobro¢, a tyrystorom nalezy zapewni¢ odpowiednio intensyw-
niejsze chlodzenie.

Uklad z rys. 10d jest specyficzng odmiang rozwiazania ,,UM”, w ktérej uzyto magne-
tycznie sprzezone dlawiki. Rozwiazania z rys. 10e i f sa konfiguracjami stworzonymi
w celu zlikwidowania zjawiska pradéw okreznych oraz w celu dalszej redukcji generowania
wyzszych harmonicznych, w efekcie zastosowania asymetrycznego zapalania tyrysto-
réw [11].

8. TROJFAZOWY UKEAD KOMPENSATORA

Klasyczny uktad tréjfazowy omawianego typu kompensatora statycznego jest przedsta-
wiony schematycznie na rys. 14.

System zasilania

\

Transformator I
obnizajgey(Tr)

1L
Kl

J

1
y/

lf

Filtr n-tej harmonicznej.

Rys. 14. Schemat trojfazowego kompensatora statycznego ze sterowanym fazowo stopniem dlawikowym

Uktad zawiera diawiki o stalej indukcyjnosci (»121) polaczone w tréjkat, ktérych pod-

stawowa harmoniczna pradu jest regulowana przez sterowanie fazowe lacznikéw tyrysto-
rowych (LT) znajdujacych si¢ w kazdym z bokdéw tréjkata. Eaczniki sterowane sa z ukltadu
pomiarowo-regulacyjnego w taki sposob, aby w zaleZno$ci od przeznaczenia systemu,
kontrolowa¢ napigcie zasilania (stabilizatory) lub kompensowaé prad bierny obcigzenia.
W celu optymalnego wykorzystania parametrow pradowo-napieciowych uzytych tyrysto-
réw, czesto stosowany jest transformator obnizajacy (Tr), niekiedy o wyzszej niz w typo-
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wych zastosowaniach reaktancji rozproszenia, co pozwala na redukcje (w granicznym
przypadku do zera) reaktancji dtawikéw. Polaczenie dlawikéw w tréjkat ma techniczne
i ekonomiczne uzasadnienie. W przedstawionej konfiguracji maleja parametry pradowe
uzytych tyrystoréw, oraz bardzo znacznie zmniejsza si¢ zawartos¢ wyZzszych harmonicz-
nych w pradzie zasilania w stosunku do uktadu polaczonego w gwiazde o takiej samej
mocy.

Dla wyZszych napigé i mocy, dtawiki w bokach tréjkata sa dzielone jak na rys. 14
ze wzgledéw napieciowych (poziom izolacji), tatwoéci wykonania oraz mozliwos$ci ograni-
czenia ewentualnych pradéw zwarciowych. Przy analizie uktadu tréjfazowego obowiazuja
wezedniej poczynione zaloZenia. Dodatkowo przyjeto symetryczno$é i sinusoidalnosé
napieé tréjfazowego systemu zasilajacego oraz pominigto w rozpatrywanych obwodach
elementy dysypacyjne (R = 0).

9. WYZSZE HARMONICZNE PRADU UKELADU TROJFAZOWEGO

Rzad i warto$é wyzszych harmonicznych generowanych przez uktad zwany 6-pulsowym
(rys. 14), zalezy od kata wysterowania o, ewentualnej asymetrii pomiedzy katami sterowania
poszczegblnych Iacznikéw, asymetrii pomiedzy katami sterowania tyrystordw lacznika
oraz od tolerancji danych znamionowych skladnikéw analizowanego obwodu.

9.1. WYZSZE HARMONICZNE CHARAKTERYSTYCZNE

Ten rodzaj wyzszych harmonicznych generowany jest przez uktad pracujacy w warun-
kach idealnych tzn. gdy spelnione sa dodatkowe zaloZenia,
— réwnoéé indukeyjnoséci w poszezegblnych bokach tréjkata,
— réwno$6 katéw sterowania poszczegdlnych lacznikéw (o, = o253 = o31)
— réwno$é katéw sterowania tyrystor6w tego samego lacznika.

Warto$é maksymalna pradu fazowego przy pelnym wysterowaniu facznika (oc = %) —
—1I,, wynosi:
Un
L= ey ©.1)

gdzie U, — amplituda napiecia miedzyfazowego.
W dalszej analizie prad ten zostal przyjety jako baza wielkosci wzglednych.

Wartoéci wyzszych harmonicznych pradéw liniowych generowanych przez uklad mozna
przedstawié jako funkcje I,,, @ (kat przewodzenia tyrystor6w zmieniajacy swa warto$¢
w przedziale 0+m)lub I" (kat nieprzewodzenia tyrystoréw) przy czym te dwa katy sa ze
soba §cifle zwiazane: I' = m—@ (rys. 15). Dogodnie jest wyrazi¢ zaleznoSci opisujace
ksztatt pradu w funkcji polowy kata przewodzenia f§ = g— (rys. 15 o < —2—371) .
Kat zaplonu tyrystoréw odniesiony do punktu przejscia przez zero napi¢cia migdzy-
fazowego ma wowczas wartosé o = w—f. Przyimujac poczatek ukiadu wspdirzednych
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a) b)

1 | B
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Uy // \\11'112 (31
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wt=0 wt=0

2n
Rys. 15. Przebiegi czasowe pradow: fazowych i liniowego na tle napigcia zasilania (oc < 3—)

w chwili gdy wybrany prad fazowy (np. i;, rys. 152) osiaga warto$¢ maksymalng mozna jego
przebieg czasowy i(wt) wyrazi¢ zgodnie z zaleznoscia 3.3 przez cosinusowy szereg Fouriera
o nieparzystych skladowych:

@ 0

i :
Z = Z lmy = Zl(n)cosnwt =
m=1 m=1

L il , Y .

v Mcoswt—i— 234 S DA - sin(+ 4 cos(nwt) =

7 — an n—1 n+1

2 @ —sin® st Z_l_ [ sin(m—1)6 smm@] Toos(unD) ©.2)

7 i 7n m—1 m

n=2m-—-1.
Harmoniczne tego samego rzedu w pozostatych bokach tréjkata przesunigte sa w fazie,
jak dla ukladu tréjfazowego, odpowiednio o kat —231 (i23) oraz -4;— (i30).
Prad liniowy fazy pierwszej i; okreSlony zalezno$cia (9.3):
iy = ijp—1i3 9.3)

jest przedstawiony graficznie na rys. 15b. Szereg Fouriera dla tego pradu mozna wypro-
wadzié na podstawie rys. 15b, na ktérym poczatek uktadu wspétrzednych zostal przesunigty
do punktu zbieznego z chwila czasu, w ktérej prad liniowy osigga warto$¢ maksymalna.
Stad n-ta harmoniczna pradu liniowego i(,, jest réwna:

6 6
= 2cos (n%) 7 9.4)

ity = ImycoSn (wt+£) +Iycosn (wt—i) = 21 ,ycos(nwt)cos (n%) =
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Z zaleznosci (9.4) wynika, ze amplitudy poszczegélnych harmonicznych pradéw
liniowych sg réwne amplitudom wyzszych harmonicznych pradéw fazowych tego samego
rzedu, pomnozonym przez wspolczynnik 2cos (n %) Wspdlezynnik ten przyjmuje rézne
warto$ci w zaleznosci od rzedu harmonicznej — n. (Tablica)

Tablica

JT
Wartosci wspolczynnika 2cos (n ?) w zaleznosci od rzedu harmonicznej — n

n ‘I 3 5 7]9 11t13]

2cos (”%) ' V3 0 V3 | =Y3

0 1/3—‘1/3_

Wida¢ wyraznie zerowanie si¢ sktadowych o rzedach bedacych krotnosdcig trzech.
Nieciggto$¢ pradéw w efekcie sterowania fazowego lacznikéw powoduje obecnoéé

wyzszych harmonicznych w pradach liniowych przy czym:

— harmoniczne o rzgdach 6n+1n = 0, 1,2 ... tj. 1, 7, 13 ... tworza sktadowe symetryczne
kolejnosci zgodnej

— harmoniczne o rzedach 6n+3 n =10, 1,2 ... tj. 3, 9, 15... tzw. ,,potréjne” tworza
skltadowe symetryczne kolejnosci zerowej

— harmoniczne o rzgdach 6n+51 = 0,1, 2 ... . 5,11, 17 ... tworzg skladowe symetryczne
kolejnoséci przeciwne;j.

Dla zatozonych warunkéw pracy analizowanego uktadu, harmoniczne ,,potréjne” kraza

w obwodzie polaczonych w trdjkat indukcyjnosei i nie pojawiaja sie¢ w pradach liniowych.

Tak wigc wyzszymi harmonicznymi charakterystycznymi pradéw liniowych zasilajacych

polaczone w trojkat i sterowane fazowo indukeyjnosei, czyli tzw. uktadu 6-pulsowego sa

harmoniczne o rzedach 6r+1, dlan=0, 1,2 ...

Szereg Fouriera dla pradu liniowego mozna otrzymac réwniez poprzez catkowanie, w prze-

dziale 0+ % , poszczegdlnych segmentéw przebiegu czasowego pradu.
Zgodnie z rys. 15b poszczegdlne segmenty pradu opisane sa nastgpujacymi zalezno$ciami

analitycznymi (w przedziale 0 < wt < 1):

2

de Z<p<s® wh P loga

3 =R EE B
i(wt) = L,()/3 coswt—2cosf), 0 <wt< ,3——7;—

i(wt) = Im[cos (wt—%)—cosﬂ], ﬁ—% < wt < iﬂl—ﬂ

i(wt) = I,,,)/i coswt, ——f < wt< ~n2—
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7 12 7 27

i(wt) = L()/3 coswt—2cosf) 0 < wt < ﬁ—%
i(wt) = I,|cos wt—2 —cosf ,8—jli < ot < ﬂ—l—-n—
g 6 6 6

7 7

. _ K .

i(wt) =0 B+ € < wt 3

dm0<ﬂ<%~lw 0<@<§- ©.5)

i(wt) =0 0 <ot <

It

z

6
i(wt) = Im[cos (cot—%)—cos ] £~ﬁ < wt < %4—,5

Tz

F 3

i(wt) = 0 %+ﬂ<m<

o
NS

Wartos¢ chwilowa pradu tyrystora
w procentach amplitudy I,
(<
>

S

y oy %
150
&
5
100 -

g

Wartos¢ chwitowa prqdu liniowego
w procentach amplitudy I,

0

Rys. 16. Przebieg czasowy pradu: (a) tyrystora i (b) liniowego w przedziale 0 < w? < 7/2 dla rdéznych
warto$ci skladowej podstawowej przyjetej jako parametr
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Na rys. 16 przedstawiono przebieg czasowy krzywej pradu tyrystora (rys. 16a) i pradu
liniowego (rys. 16b), dla réznych procentowych wartosci sktadowej podstawowej przyjetej
jako parametr (wartoéci pradéw podane sa w procentach amplitudy pradu przy pelnym
wysterowaniu — I,,)

Na rys. 17a i b przedstawiono przebiegi czasowe pradéw liniowych i fazowych dla dwéch
wybranych wartoéci katal wysterowania: a) « = %ﬂ— b) x> —;E Na rys. 15a i 17a
przedstawiona jest dodatkowo sekwencja przewodzenia poszczegdlnych tyrystoréw ukladu
(zgodnie z oznaczeniami na rys. 14). Wartosci érednie i skuteczne pradu liniowego moga
byé uzyskane w efekcie numerycznego obliczenia calek i ich kwadratéw dla przebiegu
pradu i(wt) zgodnie z zalezno$ciami (9.5).

Wiystarczajaco doktadny wynik mozna uzyskaé przez sumowanie kwadratow wspdlezyn-
nikéw Fouriera dla duzej liczby skladnikéw. Na rys. 18 przedstawiono wspdltczynnik
zawarto$ci wyzszych harmonicznych K,

a)
uj

Usg Ups Uz Up Upg Ust

—

N
VWW\/\/\ 5
?

Prady tyrystorow

S5

X LN
\J\/ W2 ¥)
{31
N\ Vs N\ U
Usp
(12
Lo

Rys. 17. Przebiegi czasowe pradow liniowych i fazowych na tle napiecia zasilania dla dwoch wartosci
kata wysterowania

2n 2%
a)a=—— ba>—
3 3
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K e RIRES L L 100, 9.6)

w funkcji kata wysterowania o.

Sposéb kojarzenia transformatora obnizajacego (Tr) nie ma wplywu na zaleznos¢ sktadowej
podstawowej i wyzszych harmonicznych pradu strony pierwotnej od kata wysterowania c.
Ma natomiast wplyw na faze poczatkowa poszczegdlnych harmonicznych.

00
Y% I\
\
801\
\\1(1)
T 80—
Kup \
w0 N
\
20 \\
N\
/(wh \\\
i )
Iz i g
Z 3 ]
o —

Rys. 18. Zalezno$¢ wspolczynnika zawarto$ci harmonicznych pradu czlonu diawikowego (Kwn) od kata
wysterowania o

9.2. WYZSZE HARMONICZNE NIECHARAKTERYSTYCZNE

W praktyce system idealnie symetryczny wystepuje bardzo rzadko. W ogromnej wiek-
szoéci przypadkéw uktad polaczonych w tréjkat diawikow, ktérych prad podstawowej
harmonicznej jest regulowany poprzez sterowanie fazowe Iacznikéw tyrystorowych,
generuje oprocz wyzszych harmonicznych charakterystycznych réwniez tzw. wh nie-
charakterystyczne, a wigc takie ktérych rzad jest rézny od 6n+1 (n = 0,1, 2 ...). Jest to
rezultat wielu réznych rodzajéow asymetrii, ktére moga wystapi¢ w realnych warunkach
indywidualnie albo w dowolnej wzajemnej kombinacji.

Asymetria sterowania
Q) asymetria kqidw sterowania pomiedzy tyrystorami tego samego lqcznika
Zgodnie z (3.3) i na podstawie rys. 14 prady poszczegélnych tyrystoréw okreSlone sa
zaleznosciami (9.6) i (9.7). Dla napigcia miedzyfazowego u,, = U,sinwt:

= % {[(n —a)cos oy + siney]+ %_‘ [2(7— o) — sin2(7 = ary)] cos ot

R
% sinn—1o;  sin(m+Daoy | }
+ % [ =T | cosun) (9.62)
—l;l = —;— { — [~ aay) cos gy + sinoyy] +% [2(7— ary) —sin2(z — apy)] cos wt

2 2 s 1)"[ Sinls’(’;_lz)"“v - Sin,f;’n:li;“" ] cos(nwt)} (9.6b)
n=2
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Podobnie dla napigcia miedzyfazowego u,3

j 1 ! 1 ; 2
% = ?‘5— {[(TE— a“])COS o+ S]nd{"] +—§-‘ [2(76—' ocm) "Sln2(7l— aln)] CcOoS (Cl)t""—;z—)

= sin(n— Doy sin(@+1) oy 27
+Zz[ n(n—l)“ = mmTl) ]cosn(wt——s—)} (9.7a)

' . 1 : 2
Iyt _71:; { [— (7t — ctyy) COS Oy +SiN oy ] + 5 [2(7c — ctyy) —sin2(w — ayp)] cOs (cot— Tn)

T,
3 A sin(r—1Doy;  sin(@+1) oy 27 }
_Z_;(—-]) [ n=1) G+ D cosn|wt——=]r. (9.7b)
Zaleznosci dla napiecia u3; mozna otrzymaé z (9.6) i (9.7) poprzez wprowadzenie odpo-
wiednich indekséw przy symbolach ,,i” i ,,&” oraz poprzez zmiang fazy poczatkowej

(%)

Prad fazowy fazy 1:

i = (il+ilv)—(illl+ivl) (9-8)

Analogicznie dla pozostatych pradéw fazowych.
Warto$¢ n-tej harmonicznej pradu i;(I;¢,) okreslona jest zaleznoscia (9.9):
2
7 \|

I n n n 2
}( 2. = [{[Ioo + (= 1)"* Ly ] — Uiaren + (— D" Faem] cos (”“3—)]

i+ 1o ttsin (o)} | ©9)
gdzie

1 [ sin(r—1ay  sin(m+1)oy ]
7| a@m=1) a@+1)

Analogicznie dla tyrystorow — III, IV, VL
Warto$¢ harmonicznej pradu fazowego i;,(li2em):

Il 2(n) = Il(n) + (_ 1)"+1Lv(n) itd. (9. 10)
Kat fazowy n-tej harmonicznej pradu i; wynosi:

Il(n) ==

. 2
iy + (— D" gy ]sin (n —;‘—)

D, = arctg .11

27
[Freny + (= D" Lyl — Urnreny + (— D™ g mylcos (" —3—)

W tych warunkach pracy, generowane sa wigc w pradach liniowych wszystkie, zarowno
parzyste jak i nieparzyste wh. Najbardziej interesujacymi z punktu widzenia wspotpracy
z siecia, procz 3-ciej harmonicznej jest skladowa stala i parzyste wh. Prady te moZna
okresli¢ zaleznoéciami (9.12; 9.13) bedacymi inng postacia wyrazen (9.6) i (9.7) dla tych
harmonicznych.
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T
Lizom = I(2n)(a9 612)/ -—2n—2—

27
Lagon = I(Zn)(a’ 623)/ (T

N]kl
R

9.12)

4r

Iy omy = Iiam(ats 031) / ~=2n (T n=0,1,2

N|§
N —

gdzie zgodnie z rys. 19

I(O)(IOC 9) i [cos(7z— &) sin 6+ (7w — &) sin (7w — &) sin § — S cos (7w — ex) cos 8] (9.13a)
1(2,,)(06, 6) 109 2 1 1 i .
T = o i —2—n+—1-cos(2n+l)(n o). sin(2n+1)6
_ an_l - cos(2n—1) (—o)- sin(2n— 1) 5]. (9.13b)

Generacja parzystych wh, w szczegdlnosei drugiej (jezeli istnieja warunki jej transfor-
macji do systemu) oraz trzeciej harmonicznej, moze doprowadzi¢ do zjawisk rezonansowych
w sieci zasilajacej. Parzyste wh o rzedach wigkszych od dwoch maja duzo mniejsze wartosci.
Wystepujaca sktadowa stata pradu moze prowadzi¢ do nasycenia transformatora obniza-
Jjacego (jezeli wystepuje w instalacji), a to moze by¢ Zrédlem dodatkowych wh.

A

Rys. 19. Przebieg czasowy pradu lacznika przy asymetrycznym sterowaniu tyrystorow

b) asymetria kqtéw zaplonu tyrystoréw w poszczegdlnych fazach

Ze wzgledu na symetrie katow sterowania dla tyrystoréw tego samego lacznika, parzyste
harmoniczne nie wystepuja w pradach liniowych, natomiast pojawiaja si¢ tam harmoniczne
,,potréjne”, a wérdod nich najbardziej znaczaca — trzecia. Maksimum 3 harmonicznej
w sieci wystapi wowczas, jezeli w jednym z bokéw tréjkata indukeyjnosci kat sterowania

2 . s
o= —31, a w pozostatych bokach o = 7 lub o = % W tym przypadku nie ma trzeciej
harmonicznej krazacej w obwodzie tréjkata dlawikéw, natomiast cata 3 harmoniczna
wytworzona w ukladzie plynie do sieci zasilajaccj. Nalezy zauwazy¢, ze jezeli maksimum
3 harmonicznej w pradzie liniowym jest rowne maksymalnej wartosci 3 harmonicznej

15 Rozprawy Elektrotechniczne 1/88
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w boku tréjkata, oznacza to, ze maksymalna wzgledna wartos¢ 3 harmonicznej w pradzie

liniowym w procentach jego warto$ci maksymalnej wynosi: lj—; - 100%, ~ 8%.

Asymetria sterowania — czynniki a i b— bedaca wewngtrznym problemem ukiadu
sterowania, moze by¢ usunieta w rézny sposéb np. poprzez precyzyjne wykonanie poszcze-
gélnych kanaléw sterowania lub poprzez wymuszenie — przy pomocy pomocniczego
sprzgzenia zwrotnego — identycznosci ,,dodatnich” i ,,ujemnych” poétokreséw pradoéw
tyrystoréw. Niekiedy praca asymetryczna kompensatora jest rezultatem celowego dziatania.
Sie¢ zasilajaca jest symetryczna w ustalonych warunkach pracy i wéwczas w kompensatorze
pelniacym role stabilizatora napiecia, tyrystory w stopniu dtawikowym sa sterowane
we wszystkich trzech fazach w sposéb symetryczny. Asymetria sterowania zaworéw dla
symetryzacji pracy odbioru jest stosowana gtéwnie w przypadku kompensatoréw prze-
mystowych przeznaczonych np. do redukcji oddzialywania piecéw tukowych na system
energetyczny.

Asymetria elementow

c) nieréwna wartosé¢ indukcyjnosci dlawikéw w bokach trdjkqta

Gdy indukcyjnoséci nie sa jednakowe, generowane sa oprécz sktadowej podstawowej
réwniez wszystkie harmoniczne nieparzystych rzeddw, tworzac w zaleznosci od rzedu wh —
uktad sktadowych symetrycznych o kolejnosci zerowej, zgodnej i przeciwnej. Dodatkowo
mozna wyrdznié skladowa przeciwna dla czestotliwosci podstawowej oraz skladowe —
zgodnai przeciwna, o takiej samej wartoci dla harmonicznych ,,potréjnych’” — 6n+3
m=0:1,2 9.

Sktadowe te okreSlone sa zalezno$ciami (9.14):

I((lz)) = I3y(2) - 4
I{é,2+3) = I((gr):+3) = I(6n+3)(“)}'
I — skladowa symetryczna kolejnoéci przeciwnej pradu dla czestotliwoscei podstawowej
I8 5y, I&) .3y — skladowa zgodna i przeciwna dla czestotliwosci 6n+3 (n =0,1,2...)

©.14)

ks o ! 1 )%
]/3 1122 l%?: 13?1 112123 123131 l31112 3
y s s 2 1 1 ( 1 1 1 )
L N g Ls ~ B \Lin Loy - Lay ©.19

I3y(@) i Iigns3y() definiowane sg zgodnie z zaleznoscia 9.16 (warto$¢ Lo zgodnie z 9.15).
Zaleznoéci (9.16) definiuja warto$ci wh pradéw liniowych generowanych w idealnych
warunkach pracy (Ly, = L3 = L3y = Lo).

7
Lirint1y = Ions1)(@) / = (271“‘1)7 n=20,1,2.

7 27
Ligni1y = Iians1.(e) / —(2n+1) (7"‘*3—)
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n  4n
Iiiane1y = Lans (o) / —@n+1) (—2“!"5“)

U
wL,

Iy = 9.16)

I(2n+ 1)
I,

= IGns yKonsy(@) Iy =

Reo(@) = - [—a)~sin2(r—o)]

1 2 1 7 1
o =503 [Zn il SR L i +1 ]
n=1,23::
1 2 1 l 1
Koniny(@) = P [2 sin2n(w— o) — s1n(2n+2)(n oc)] T

Przykladowo przy 19;-wej asymetrii indukcyjnoéci

1 1
he = 0,99 b = 1,01

Dla tego przypadku warto$¢ sktadowej symetrycznej kolejno$ci zgodnej i przeciwnej
wynosi 19 wartosci skladowej symetrycznej zerowej harmonicznych ,,potréjnych”
Wplyw asymetrii indukcyjnosci na warto$¢ wh charakterystycznych jest pomijalny.

Jak dotychczas, trudno uzyska¢ zadowalajace rezultaty redukcji harmonicznych ,,po-
tréjnych” jezeli uzyte sa w bokach tréjkata trzy oddzielne diawiki. Problem ten wynika
z trudnodci wyprodukowania réznych jednostek majacych identyczne charakterystyki
magnesowania.

I;; =1 wobwezas 4 ~ 102

d) nieréwno$é reaktancji fazowych transformatora

Tolerancja wartosci reaktancji fazowych transformatora ma bardzo maty wplyw
na warto$¢ wh generowanych przez uktad, w poréwnaniu ze znacznie wigkszym efektem
wynikajacym z asymetrii indukcyjnoéci dtawikdéw.

Asymetria zasilania

e) niesymetria napiecia sieci w punkcie podiqczenia stopnia dlawikowego

Fatwo zauwazy¢, ze niesymetria napigcia zasilania daje taki sam efekt jak nieréwnosé
wartosci indukcyjnosci dtawikéw. W normalnych warunkach pracy sktadowa przeciwna
napigcia zasilania jest mata. Jednakze w przypadku zaki6cen jej warto$¢ moze byé zna-
czaca, a to prowadzi w konsekwencji do generacji odpowiednich sktadowych pradow
wprowadzanych do systemu.

15*
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f) niesinusoidalnosé napiecia

Wyisze harmoniczne w mnapigciach powoduja trudnosci precyzyjnego okreslania
punktdw czasu, w ktérych harmoniczne podstawowe odpowiednich napie¢ migdzyfazowych
przyjmuja warto$¢ zerowa lub warto$ci maksymalne i minimalne. Napiecia te spetiaja
w ukladzie sterowania role napieé synchronizujacych, a wyrdznione w ich przebiegu
czasowym punkty (wartosci zerowe, maksymalne i minimalne) sg punktami odniesienia
do okreélenia katéw wysterowania tyrystorow.

Kazdy z wyszczegdlnionych czynnikdw a=f jest Zréodlem niecharakterystycznych wh
i rownocze$nie ma niewielki wpltyw na wartos¢ wh charakterystycznych (dla stopnia asy-
metrii wystepujacego w praktycznych uktadach). Badania wykazaty, ze wh niecharak-
terystyczne spowodowane odstepstwami w stosunku do wartosci idealnych sa okoto dziesieé
razy mniejsze od dominujacych wh charakterystycznych. Jednakze nie moga by¢ one
pominigte w rozwazaniach na temat wspdtpracy kompensatora z systemem energetycznym,
w szczegdlnoscei te najnizszych rzeddw — 2 i 3. Pewnego bardziej szczegdtowego komen-
tarza wymaga 3 harmoniczna, jest ona bowiem pod wzgledem wartosci wzglednie duza
i w zwiazku z tym bardzo ktopotliwa. Zamykanie sie tej harmonicznej w obrebie tréjkata
indukcyjnosci w praktyce nigdy nie jest idealne. W rzeczywistosci pewna asymetria pomie-
dzy fazami wystepuje zawsze i ta harmoniczna pojawia si¢ w sieci zasilajacej. Zrodiem
trzeciej harmonicznej sg czynniki a<+e, d — w bardzo matym stopniu, przy czym c, d i e
wplywaja na wartosci harmonicznej w stopniu najwickszym gdy kat wysterowania o =

27

10. UKLAD DLAWIK/TRANSFORMATOR

Schemat ideowy systemu przedstawia rys. 20a

Uklad ten stosuje sie w celu redukcji kosztow zespotu dtawik-transformator. Jest to
transformator majacy bardzo duze — w granicznym przypadku 100%-we napigcie zwarcia,
wysoki poziom nasycenia rdzenia i liniowa w szerokim zakresie zmian pradu charak-
terystyke magnesowania. Po stronie wtérnej unika si¢ raczej stosowania dltawikow, starajac
sie dobraé¢, zgodnie z potrzebami, warto$¢ reaktancji rozproszenia transformatora. Jedno
Z uzwojen jest taczone w trojkat w celu likwidacji w pradach liniowych harmonicznych
o rzedach bedacych krotnoscig trzech. W przypadku skojarzenia transformatora typu
gwiazda/gwiazda do tego celu stosuje si¢ dodatkowe uzwojenia polaczone w trojkat Scisle
przylegajace do uzwojenia wtornego. Dla ukiadu wspdlpracujacego z siecia wysokiego
napiecia strona pierwotna bywa najczesciej potaczona w gwiazde z uziemionym punktem
zerowym, podczas gdy uzwojenie wtérne jest potaczone w trdjkat (rys. 20a). Gdy kat
wysterowania zawordw «, odniesiony do punktéw przejécia przez zero odpowiednich

napie¢ fazowych, przyjmuje warto$¢ z przedziatu 5%+n (rys. 20b), w dowolnej chwili

przewodzi tylko jeden z tyrystordw (lub zaden nie przewodzi) i zwierajac skojarzone z nim
uzwojenie tworzg pierwszy obwod zwarcia. Impuls pradu zwarcia jest ograniczony reak-
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Rys. 20. Schemat ideowy uktadu dtawik /transformator () oraz przebiegi czasowe napie¢ fazowych i pradow
liniowych dla dwéch réznych wartosci kata wysterowania « (b, c)

tancja rozproszenia transformatora. W tym samym czasie przewodzacy zawdr zwiera
réwniez drugi obwéd utworzony z szeregowo potaczonych dwéch pozostatych uzwojen
(bokéw tréjkata). Impulsy tego pradu zwarciowego beda mialy dwukrotnie mniejsza
warto$é, jako Ze sa ograniczone przez dwie reaktancje rozproszenia. Tak wigc w pradzie
liniowym, w kazdej polowie okresu wystapia trzy impulsy pradowe, najwigkszy zwiazany
z pierwszym obwodem zwarcia, oraz dwa o potowe mniejsze, ktére zwiazane sg z prze-
plywem pradu zwarcia przez dwa szeregowo potaczone uzwojenia w pozostatych fazach
(drugi obwdd zwarcia). Gdy kat wysterowania przyjmie warto$¢ zawarta w granicach
2mt/3+ 57/ 6, przedzialy przewodzenia poszczegdlnych tyrystoréw zachodza na siebie
i w kazdej potowie okresu w przebiegu pradu mozna wyréznic¢ pie¢ segmentow (rys. 20c).

. 2 . 5
Dla kata wysterowania « = Tn prad ma ksztalt sinusoidalny.

Rozwiazanie to stawia przed ukladem sterowania wysokie wymagania, gtdwnie w celu
wykluczenia warunkéw mogacych spowodowaé stan magnesowania rdzenia sktadowa
stata pradu.

Uktad ten posiada szereg zalet, sposréd ktdérych najistotniejszymi sa:

— zespolona i zwarta struktura,

— mozliwo$é podiaczenia do szyn $redniego i wysokiego napigcia bez posrednictwa
transformatora obniZajacego,

— ze wzgledu na wysoka impedancje prad zwarcia jest réwny lub tego samego rzedu
co prad znamionowy,

— posiada podobnie jak kazdy transformator zdolnos$¢ przeciazeniowa,

— stwarza warunki korzystnego wyboru parametréw pradowo-napieciowych tyrystoréw,

Podobnie jak dla transformatora, réwniez w tym przypadku aktualnym bywa niekiedy
pytanie: transformator tréjfazowy czy trzy jednostki jednofazowe Podstawa takiej
decyzji jest kazdorazowa analiza techniczno-ekonomiczna uwzgledniajaca miedzy innymi
takie aspekty jak: napiecie systemu, moc catkowita instalacji, wymiary, cigzar, koszty,



230 Z. Hanzelka Rozpr. Elekirot.

mozliwo$¢ awarii eksploatacyjnych, rezerwowanie itp. W niektérych zastosowaniach np.
w celu symetryzacji pracy pieca lukowego najprostszym technicznie, z punktu widzenia
sterowania, rozwigzaniem jest uklad z trzema oddzielnymi transformatorami. Wszelkie
uczynione wczesniej rozwazania odno$nie wh charakterystycznych i niecharakterystycznych
zachowuja swoja aktualno$¢ réwniez dla tego przypadku.

11. KOMPENSATOR TROJFAZOWY

Kompensator sklada si¢ ze stopnia dlawikowego pracujacego rdwnolegle ze stala
bateria kondensatoréw petniagca zazwyczaj rolg filtru wh, zaréwno dla kompensowanego
odbioru jak i dla potaczonych w tréjkat indukeyjnosei (rys. 14). Schemat zastepczy kom-
pensatora oraz kompensowanego odbioru przedstawia rys. 21.
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Rys. 21. Schemat zastgpczy kompensatora oraz kompensowanego odbioru
Zy2, Z33, Z31 — impedancje kompensowanego obciazenia

Kat wysterowania iacznidw tyrystorowych ustalony jest poprzez uklad sterowania
tak, aby przy zmianach pradu biernego obciazenia I, (dla odbioru symetrycznego)
wypadkowy prad fazowy Ir,, mial zawsze stalag warto$é wynikajaca z dopuszczalnego
poziomu nieskompensowania tzn. aby dla harmonicznej podstawowej spetniona byta
zaleznos$¢:

Iy = Ie—1Iyy— I, = const (11.1)
gdzie I, — prad bierny fazowy plynacy przez potaczone w tréjkat zastepcze impedancje
Zi2, Zy3, Z3, reprezentujace rzeczywiste kompensowane obciazenie
I —prad fazowy stalej baterii kondensatordw.
Stad prad fazowy dlawia I.;, wynosi:

i .
I(l) = —7t_ [2(7'6—@)—31112(7[—&)] = IC—IO_IZ'(l) (11.2)
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Tak wiec funkcja uktadu pomiarowo-regulacyjnego jest ustalenie, w oparciu o dokonany
pomiar, wartoéci katéw sterowania « dla kazdego z lacznikéw, aby przy zadanych war-
tosciach I¢, Io, Iz, spetniona byla ogolna zalezno$é (11.2).

Jezeli dla przykladu zatozyé kompensacje idealna tzn. Iy, = 0, wowczas zaleznosé
pradu kompensatora Iy = (Ic—I;,) od pradu obciazenia I, ma charakter jak narys. 22.
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Rys. 22. Charakterystyka sterowania kompensatora ze stala bateria kondensatoréw oraz sterowanym
fazowo stopniem dlawikowym

Punkt A na rys. 22 odpowiada pracy przy o, tzn. w tym punkcie spelniony jest warunek
Ic = —I(I)mein)'

Na rys. 23 przedstawiono, na tle napigcia fazowego, przykladowe przebiegi pradow
liniowych: kondensatora, dtawika oraz prad sumaryczny. Wida¢ wyraznie (rys. 23a),
ze zarejestrowane przebiegi dotycza uktadu, w ktérym moc stopnia dlawikowego byta

g

b)

£

Rys. 23. Przebiegi czasowe prad6éw linjowych kondensatora —ic, diawika i, kompensatora — ix na tle
napiecia fazowego (#) dla a) Ic < Isy; b) Ic > I,
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wigksza od mocy kondensatoréw, dzigki czemu mozliwa byta praca z pradem wypadkowym
dla podstawowej harmonicznej o charakterze indukcyjnym.

Klasyczne rozwiazanie tego typu kompensatora wymaga przy wyzszych napieciach
i pracy bez transformatora posredniczacego, zastosowania lacznikéw tyrystorowych
o odpowiednio wysokiej klasie napieciowej, co wiaze sig zazwyczaj z koniecznoscig szere-
gowej wspotpracy tyrystordéw, a tym samym z wystepowaniem strat mocy na elementach
polprzewodnikowych. Pozostalymi znaczacymi Zrédiami strat mocy czynnej w ukladzie
sa: dlawiki (jest to przyczyna stosowania dtawikéw powietrznych charakteryzujacych sie
duza dobrocia) oraz kondensatory. Krzywa strat wzglednych odniesionych do strat mocy
przy biegu jalowym uktadu (rys. 24) jest zdeterminowana parametrami elementéw obwodu
oraz przyjeta zasada sterowania.
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Rys. 24. [5]. Zalezno$¢ wzglednych strat mocy czynnej w funkcji pradu kompensatora

Dla zerowej wartoéci pradu wyjsciowego prad pojemnos$ciowy I oraz indukceyjny Iy,
kompensuja si¢ wzajemnie, dajac w rezultacie znaczaca warto$é strat biegu jatowego
kompensatora, przyjetych jako baza dla strat wzglednych na rys. 24. Straty te maleja
wraz ze wzrostem pojemnosciowego pradu kompensatora (maleje prad w dtawikach oraz
tacznikach tyrystorowych) a rosna wraz ze wzrostem pradu wypadkowego o charakterze
indukcyjnym.

Ze wzgledu na charakter strat mocy czynnej ten typ kompensatora stosowany jest
gtéwnie tam, gdzie podstawowym celem jest utrzymanie niskiej wartosci wypadkowego
pradu biernego. Ten typ strat ze wzgledéw ekonomicznych jest wada dla zastosowania
kompensatora w systemie transmisyjnym w celu kompensacji dynamicznej, gdyz wéwczas
warto$¢ $rednia pradu kompensatora jest niska.
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Odwrotna relacja wystepuje dla zastosowan przemystowych, gdzie $rednia warto$é
pradu jest z reguly duza i w zwiazku z tym praca odbywa si¢ w bardziej ekonomicznym
przedziale katdw wysterowania. Przy pracy poza przedzialem regulacji, kompensator
stanowi z punktu widzenia systemu zasilania stala baterie kondensatoréw lub baterie
kondensatoréw potaczona réwnolegle z indukcyjnoscia. Tak utworzony obwéd (z uwzgled-
niem impedancji systemu) przy duzej dobroci elementéw sktadowych, wykazuje niekiedy
sklonnos$¢ do stabo ttumionych oscylacji o czestotliwosci réwnej jego czestotliwosci rezo-
nansowej. Tak wigc dla duzych zaktéceni, gdy punkt pracy uktadu wychodzi poza przedziat
regulacji, zachowanie si¢ kompensatora jest niekontrolowane i zdeterminowane tylko
parametrami elementéw obwodu. Dodatkowo stala bateria kondensatoréw podnosi
warto$¢ dynamicznej mocy zwarcia.

12. ZAKONCZENIE

Rosngce zapotrzebowanie na szybka kompensacje pradéw biernych, symetryzacije
niektérych odbiornikéw przemystowych oraz stabilizacje napiecia w systemach energe-
tycznych, wymaga coraz lepszej znajomosci wlasnosci i reakcji urzadzen shuzacych do tych
celow w réznych warunkach pracy. Taka wiedza pozwala bowiem na lepsze, pod wzgledem
technicznym i ekonomicznym, projektowanie tych systeméw. Umozliwia réwniez WYypo-
sazenie ich uktadéw sterowania w dodatkowe funkcje podnoszace warto$é uzytkowa
oraz pozwala zmniejszy¢ do minimum negatywne aspekty ich wspolpracy z systemem
zasilania.

Prace zwigzane z kompensatorami statycznymi zawierajacymi galezie dlawikowe,
prowadzone w wielu osrodkach badawczych, zmierzaja miedzy innymi w kierunku optymali-
zacji schematéw czesci sitowej uktadu w celu poprawienia jego wiasnosci energetycznych.
Powstalo i prawdopodobnie powstanie jeszcze wiele réznych rozwiazan szczegdlowych,
ale w ogromnej wigkszosci przypadkéw beda one jedynie mniej lub bardziej rozbudowa-
nymi modyfikacjami uktadu podstawowego. Dlatego tez znajomo$é proceséw dokonuja-
cych si¢ w tym uktadzie ma bardzo duze znaczenie. W artykule nie analizowano przypadku
wspolpracy tacznika tyrystorowego z indukcyjnos$cia nieliniowa, zakladajac Ze stan taki
jest nieprawidlowy w normalnej pracy uktadu, a jego przyczyng moze by¢ btad projektowy
lub stan awaryjny instalacji.
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Z. HANZELKA

STATIC REACTIVE CURRENT COMPENSATOR WITH THYRISTOR CONTROLLED
REACTORS
Summary

The author analyses a three-phase static compensator provided with an inductive current regulator,
taking into account problems concerning the generation of characteristic and non-characteristic harmonics
and the TCR/FC co-operation.

Z. HANZELKA
STATOCOMPENSATEUR A COMBINATEUR DU COURANT INDUCTIF

Résumé

L’article contient une analyse du compensateur triphasé & combinateur du courant inductif qui touche
entre autres tels problémes que génération des harmoniques caractéristiques et non caractéristiques du
courant, ainsi que collaboiation de P'inductance avec la batterie paralléle des condensateurs.

Z. HANZELKA
STATISCHER KOMPENSATOR MIT STEUERUNG MITTELS INDUKTIVEN BLINDSTROMS

Zusammenfassung

Im Artikel werden Untersuchungen mit einem Dreiphasenkompensator mit Steuerung mittels indukti-
ven Blindstroms beschrieben. Es wurden u.a. auch Fragen der ordentlichen und auflerordentlichen Strom-
oberwellen untersucht sowie die Zusammenarbeit einer Drosselstufe mit einer Kondensatorbatterie.
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3. XAH3EJIBKA

CTATUYECKUY UCTOUHUK PEAKTUBHOM MOIIHOCTHY (U. P. M.) C VIIPABJIIEMBIM
BEHTUWJIXIMU PEAKTOPOM

Pesmome

IIpoananusupoBana paboTa TPex(asHOTO KOMIICHCATOPA C YIPABIIAEMBIM BEHTHIISAMH PEaKTOPOM.
B uacrHOCTH, aHANMU3HPOBAHLI IIPOOIEMBI XaPaKTEPUCTHUECKUX TapPMOHUK W PaboTy MapauIebHO COEmi~
HHEHBIX! YIPABJIAEMOI0 PEaKTOpa M HEPETYIUPYEMOH DaTepuy KOHACHCATOPOSB.
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W pracy przedstawiono podstawy projektowania i technologii pojedynczych promien-
nikéw anten paskowych. Opisano budowe i wiasciwosci elektryczne takich anten. Dokonano
klasyfikacji anten paskowych, wyr6zniajac fatowa anteng¢ paskowa z prostokatnym promien-
nikiem jako typ podstawowy, majacy najwicksze znaczenie praktyczne. Omowiono metodyke
analizowania wilasciwosci promiennikow anten paskowych przy uzyciu modeli zastepczych,
wskazujac na przydatno$¢ modelu transmisyjnego do analizy wiasciwoséci polowych oraz
modelu wnekowego do analizy wiasciwosci obwodowych promiennika. Zamieszczono takze
metodyke projektowania promiennika prostokatnego i kolowego wraz z analiza wyboru
podioza dielektrycznego.

1. WPROWADZENIE

Rozwdj techniki lotniczej i rakietowej zrodzit zapotrzebowanie na anteny, ktérych
konstrukcja nie pogarszataby wiasciwosci aerodynamicznych pojazdéw latajacych. Wyma-
gania takie spelnia antena, ktérej budowa jest podobna do konstrukcji niesymetryczne;j
linii paskowej, z czego wywodzi si¢ jej nazwa antena paskowa. Antena taka sklada sig
z promiennika i przewodzacej podstawy, pomiedzy ktérymi znajduje si¢ dielektryk. Dla
typowych, spotykanych w praktyce wymiaréw promiennikéw oraz grubosci warstwy
dielektrycznej, catkowita masa anteny paskowej jest niewielka. Ponadto geometria takiej
anteny zapewnia duza stabilno$¢ mechaniczng [1].

Antena paskowa promieniuje w kierunku prostopadtym do powierzchni promiennika.
Zysk energetyczny pojedynczego promiennika zalezy od jego ksztaltu i nie przekracza
kilku dB. Odpowiada temu szeroko$¢ wiazki gtéwnej w przedziale od 70° do 120°. Spraw-
nos¢ energetyczna anten paskowych jest duza i zalezy przede wszystkim od jakosci zasto-
sowanego dielektryka. Dla dielektrykéw o malej stratnosci moze dochiodzi¢ do 95...98%.
Wada anten paskowych jest niewielka wzgledna szeroko$¢ pasma pracy, zawierajaca si¢
w granicach od 0,5 do 3,5% [2].
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2. KLASYFIKACJA ANTEN PASKOWYCH

Uwzgledniajac budowe oraz mechanizm promieniowania, anteny paskowe dzielimy
na cztery podstawowe grupy [1]:
— szerokie anteny paskowe WMA. (Wide Microstrip Antennas),
— latowe anteny paskowe PMA (Patch Microstrip Antennas),
— szczelinowe anteny paskowe MSA (Microstrip Slot Antennas),
— koplanarne anteny paskowe CSA (Coplanar Slot Antennas).
Budowg promiennikéw wymienionych typéw anten paskowych pokazano na rys. I.

)]
Rys. 1. Typowe rodzaje promiennikO6w anten paskowych:
a) szeroki, b) latowy, ¢) szczelinowy, d) koplanarny

W promiennikach szerokich i fatowych ma miejsce zjawisko promieniowania pola przez
lini¢ paskowa o odpowiednio dobranych wymiarach tak, aby jak najwigksza czes¢ energii
pola elektromagnetycznego zgromadzona w poblizu krawedzi paska zostala wypromie-
niowana w otaczajaca przestrzen. Podstawowa réznica pomigdzy szeroka (WMA) a latowa
(PMA) antena paskowa jest wartos$¢ stosunku szerokos$ci W promiennika do jego dtugosci
L. Przyjmuje si¢, ze w szerokich antenach paskowych W/L > 2, zas w latowych antenach
paskowych warto$¢ tego stosunku zawiera si¢ w granicach od 1 do 2. Poza tym, promien-
niki szerokich anten paskowych sa zasilane w dwu lub wigcej punktach. W tatowych an-
tenach paskowych natomiast promienniki sa zasilane w jednym punkcie. Zagadnienie to
omawiamy w rozdziale dotyczacym projektowania promiennikéw anten paskowych.
Promienniki szczelinowych i koplanarnych anten paskowych sg zbudowane ze szczelin
w przewodzacych plaszczyznach i pracuja na zasadzie promieniowania fali elektromagne-
tycznej przez linie szczelinowa lub koplanarng rowniez o odpowiednio dobranych roz-
miarach speliajacych warunki wypromieniowania.

Przedstawiong klasyfikacje, w odniesieniu do latowych anten paskowych, mozna
rozszerzy¢ dokonujac podziatu promiennikéw ze wzgledu na ich ksztatt. Na tej podstawie
promienniki tatowych anten paskowych dzielimy na (rys. 2) [2]:

— prostokatne,
— kolowe,
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Rys. 2. Typowe ksztalty promiennikéw latowych:
a) prostokatny, b) kolowy, c) eliptyczny, d) piecioboczny

— eliptyczne,
— piecioboczne. 4

W praktyce najczgiciej stosuje si¢ tatowe anteny paskowe z prostokatnym, rzadziej
z kolowym promiennikiem.

3. MECHANIZM PROMIENIOWANIA ANTENY PASKOWEJ

Mechanizm promieniowania anteny paskowej mozna najlepiej wyjasnié na prostym
przykladzie anteny z prostokatnym promiennikiem zasilanym za pomoca niesymetrycznej
linii paskowej w spos6b pokazany na rys. 3a, przy czym dlugo$é L promiennika jest réwna
okolo potowie dtugoéci fali pobudzajacej antene. Zrédlem promieniowania jest pole
w szczelinach pomiedzy krawedzia promiennika i przewodzaca podstawa. Ma tutaj miejsce
zjawisko analogiczne do promieniowania otwartego korica linii transmisyjnej, w tym przy-
padku niesymetrycznej linii paskowej [2]. Dobierajac odpowiednio rozmiary elektryczne
promiennika, mozna uzyska¢ zadany rozktad pola na jego krawedziach. W podstawowe;j
strukturze prostokatnej anteny paskowej (rys. 3a) rozktad pola elektrycznego wzdluz
krawedzi promiennika poprzecznych do kierunku transmisji jest rownomierny, wzdtuz
krawedzi wzdtuznych natomiast zmienia si¢ w sposdb pokazany na rys. 3b.

Zrédlem pola promieniowanego przez antene paskowa sa szczeliny utworzone przez
poprzeczne krawedzie promiennika oraz przewodzaca podstawg. Pole w tych szczelinach
ma charakter pola TM — obok sktadowe] prostopadiej pola elektrycznego wystepuje,
sktadowa styczna wzgledem przewodzacej podstawy. Skladowe prostopadie tego pola
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Rys. 3. Latowa antena paskowa z prostokatnym promiennikiem:
a) struktura anteny, b) rozklad pola wzdluz krawedzi bocznych promiennika, c) rozklad pola wzdiuz
krawedzi poprzecznych promiennika

w obu promieniujacych szczelinach sa w przeciwfazie i stad ich oddziatywanie w prze-
strzeni nad promiennikiem si¢ znosi. Sktadowe styczne pola w promieniujacych ‘szczelinach
sa wspdtfazowe i stanowia zrédlo pola promieniowanego przez anteng paskowa [1].

Przedstawiony mechanizm promieniowania anteny paskowej mozna opisa¢ analitycznie
stosujac zasade ekwiwalentno$ci, tzn. wyznaczajac zastepcze rozklady gestosci pradu
elektrycznego na powierzchni przewodzacego promiennika i przewodzacej podstawy lub
gesto$ci pradu magnetycznego w promieniujacych szczelinach. Rozktady te sa parametrami
pierwotnymi do wyznaczenia pola promieniowanego przez anteng¢ paskowa. Podstawa
do wyznaczenia gestosci pradu elektrycznego K oraz ggstosci pradu magnetycznego M
sa powszechnie znane warunki brzegowe dla pola elektromagnetycznego obowiazujace
na powierzchni idealnego przewodnika elektrycznego lub na powierzchni idealnego prze-
wodnika magnetycznego jakim jest powierzchnia promieniujacej szczeliny. Warunki te
mozna sformutowaé w nastgpujacy sposob

K =nxH (1a)
na powierzchni promiennika i przewodzacej podstawy lub

M =nxE (1b)
w plaszczyznach promieniujacych szczelin, przy czym » — wektor normalny do tych po-
wierzchni. Wzajemne potozenie linii sit pobudzajacego anteng pola elektrycznego E i pola

magnetycznego H oraz wektorow gestosci pradu elektrycznego K oraz gestosci pradu
magnetycznego M na krawedzi promiennika przedstawiono graficznie na rys. 4. Jak widaé
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Rys. 4. Polozenie linii sit pola elektrycznego E i magnetycznego H oraz wektorow gestosci pradu elektrycz-
nego K oraz gestosci pradu magnetycznego M na krawedzi promiennika

zroédiem pola promieniowanego przez anteng paskowa jest rozklad gestosci pradu elek-
trycznego na powierzchni promiennika lub rozklad gestosci pradu magnetycznego w pro-
mieniujacych szczelinach. Uwzgledniajac oznaczenia przedstawione na rys. 5 mozna to
sformutowaé w nastgpujacy sposob:

. op e~k N ik
E@r) = —j— f K(#') ko eosvds (2a)
dr  r :
oraz
= —'-.ﬂ’lf_ e-.ikol' f " pJkor’ cosy
He) = —j 7 —-— M()e ds (2b)
s

przy czym: r— wektor potozenia punktu obserwacji pola promieniowanego przez anteng
paskowa w strefie dalekiej, w polprzestrzeni nad promiennikiem,
r" — wektor poloZenia punktu catkowania gestosci pradu w okreslonej ptasz-
czyznie promieniujacej S,
w — kat pomiedzy wektorami potozenia punktu obserwacji pola i punktu
catkowania pradu.

/

Rys. 5. OkreSlenie pola promieniowanego przez antene paskowa

4. METODY ANALIZY WEASCIWOSCI ANTEN PASKOWYCH

Do analizy wilasciwosci anteny paskowej postugujemy si¢ zastgpczymi modelami
promiennika. Najczesciej stosuje sie dwa rodzaje zastgpczych modeli promiennika: model
transmisyjny i model wnekowy [1, 2, 3]. Modele te umozliwiaja wyznaczenie podstawowych
parametréw elekrycznych anteny paskowej takich jak: impedancja wejsciowa, czgstotli-
wos$¢ rezonansowa, charakterystyka promieniowania, dobro¢, szeroko$¢ pasma i spraw-
nos¢.

16 Rozprawy Elektrotechniczne 1/88
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4.1. MODEL TRANSMISYJINY

Transmisyjny model promiennika anteny paskowej omoéwimy na przykladzie latowe;j
anteny paskowej z prostokatnym promiennikiem pokazanej na rys. 6. Na rysunku tym
oznaczono podstawowe parametry konstrukcyjne anteny:

— szeroko$¢ W i dlugo§¢é L promiennika,
— grubosé warstwy dielektrycznej H, ktéra w praktyce jest duzo mniejsza od dtugosci A,
fali w dielektryku (H < 1), przy czym

A
b .. Q)
s"
gdzie: Ao — dtugos$é fali w proézni,
&, — wzgledna przenikalno$¢ elektryczna podloza.

L

Vs dddd

2k

Rys. 6. Budowa anteny paskowej z prostokatnym promiennikiem

O N NG
w

Majac na uwadze przedstawiony w rozdziale 3 mechanizm promieniowania anteny
paskowej, a zwlaszcza fakt, ze istotny udzial w tym promieniowaniu maja poprzeczne
szezeliny promiennika, w modelu transmisyjnym promiennik przedstawia si¢ jako dwie
identyczne, réwnolegle szczeliny potaczone linia transmisyjna o diugosci

L' = L+AL, “

przy czym AL — oznacza réwnowazng dtugo$¢ linii transmisyjnej wynikajaca z rozpro-
szenia pola w szczelinie promiennika [2]

W
(ask + 0,3) * (? + 0,264)

AL = 0,412H )

W .
(&‘sk —0,258) * (—H,— +0,8)

Odpowiadajaca temu sieé elektryczna sklada sig z zastgpczych admitancji (G'+ jB) promie-
niujacych szczelin, ktére sa polgczone linig transmisyjna o admitancji charakterystycznej
Y, i dlugosci L’ (rys. 7). Admitancja charakterystyczna Y, linii transmisyjnej iaczacej
promieniujace szczeliny, bedaca w omawianej sytuacji niesymetryczna linia paskowa,
wynika z rozmiaréw poprzecznych promiennika oraz rodzaju i grubosci dielektryka [1]
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Y= — ' — ]/3,-, (6)

przy czym Z, — impedancja charakterystyczna prézni.

Przy zalozeniu pomijalnie matych strat w dielektryku, co na ogét ma miejsce w praktyce,
mozna stala propagacji omawianej linii transmisyjnej wyrazi¢ tylko poprzez jej cze$é
urojong g [1]

13 .] ﬂ. ‘/Ssk > (7)
przy czym eg — skuteczna przenikalnos¢ elektryczna dielektryka okre$lona wyrazeniem
2]
g+1 g—1 1
Ex = —5 -+ i ? . ®)
0%
L
N
b ] |
| |
Ywe I! GlB B=G |
] @,I_a__———_:::»— |
! I
(L I~ SV S 1 I

Rys. 7. Transmisyjny model promiennika anteny paskowej

Admitancja (G+ jB) promieniujacej szczeliny jest zalezna od jej rozmiaréw elektrycz-
nych [2]

G+jB = %f:_ {141 —0,636 In(ko )]}, ©)

przy czym ko, — liczba falowa prézni.

Admitancja wejéciowa Y,,; promiennika okreslona na podstawie modelu transmisyjnego
jest sumg admitancji (G+jB) sgsiadujacej z punktem zasilania poprzecznej szczeliny
promieniujgcej oraz admitancji drugiej promieniujacej szczeliny przetransformowanej
poprzez lini¢ transmisyjna dlugoéci L', admitancji charakterystycznej Y, i stalej propa-
gacji f
G+j[B+Yatg(BL)]
Y;+j1G+jBtg(BL)]

Najkorzystniejsze warunki pracy promiennika anteny paskowej wystepuja w warunkach
rezonansu, tzn. wtedy, gdy cze$¢ urojona admitancji wejsciowej anteny jest rdwna zeru.
Przy zalozonej czestotliwosci pracy anteny paskowej stan rezonansu zachodzi dla okre$lonej
dlugodci L promiennika (L = L'—AL), ktéra mozna wyznaczy¢ przyréwnujac do zera
w wyrazeniu (10) cze$é urojona admitancji wejsciowej anteny paskowej

2Yd‘B
+G =Y

Yye; = G+jB+Y, (10)

8(BL) = — an

16*
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Z drugiej strony, przy okreslonej dtugosci L promiennika, stan rezonansu wystapi przy
czestotliwosci
C

F= 2LAALY o)

(12)

Czestotliwos¢ okreslona zaleznoscia (12) nosi nazwe czestotliwosci rezonansowej. W stanie
rezonansu admitancja wejSciowa promiennika anteny paskowej réwna sig podwojonej
warto$ci konduktancji jednej z promieniujacych szczelin i na podstawie zaleznosci (9, 10)
wyraza si¢ wzorem

2o W
Ywej = A—ZO - (13)

Model transmisyjny umozliwia réwniez wyznaczenie charakterystyki promieniowania
anteny paskowej, przy czym nalezy mie¢ na uwadze przedstawiony w rozdziale 3 me-
chanizm promieniowania anteny. Kazda z dwdch promieniujacych szczelin anteny paskowe;j
zachowuje si¢ jak dipol magnetyczny, z okreslonym rozktadem ggstosci pradu magnetycz-
nego M, ktoérego warto$¢, uwzgledniajac odbicie wzgledem przewodzacej podstawy, mozna
okresli¢ zalezno$cia

M = 2V,/H, (149
w ktorej ¥V, — napigcie pobudzajace promiennik.

Pole elektryczne w strefie dalekiej w odlegloéci » od poczatku ukladu wspdtrzednych
pokrywajacego si¢ ze $rodkiem szczeliny (rys. 8) ma tylko sktadowa E, opisana wyra-
Zeniem

e"jko"

Ed§ = —J2V0 Wko F(@, @), (15)

"
w ktérym: F(O, @) — charakterystyka promieniowania szczeliny okreS§lona zaleznoscia

sin[(ko H/2)sin®@cos D]  sin[(k,W/2)cosO]
(koH2)sin@cos® (ko W/2)cosO

FO, ) = (16)

E¢

Rys. 8. Promieniujaca szczelina w biegunowym ukladzie wspotrzednych
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Podstawiajac we wzorze (15) @ = x/2 oraz uwzgledniajac promieniowanie dwoch szczelin
lezacych w odleglodei L od siebie, otrzymujemy wzor na charakterystyke promieniowania
promiennika prostokatnego w plaszczyZnie E

sin[(ko H/2)cos D]
(ko H/2)cos @
Przyjmujac natomiast we wzorze (15) @ = x/2 otrzymujemy zalezno$¢ na charakterystyke

promieniowania promiennika w plaszczyznie H, ktéra nie zalezy od odlegtosci migdzy
szczelinami

F(O) =

cos[(ko L[2)cosD]. an

sin[(koW/2)cosO]
(ko W/[2)cos®

Istotna cechg transmisyjnego modelu promiennika jest jego prostota. Za pomoca tego
modelu mozna w prosty sposéb wyznaczyé impedancje wejsciowa promiennika zaréwno
w stanie rezonansu (13), jak réwniez przy odstrojeniu (10), a takze czgstotliwo$¢ rezonan-
sowa (12) i charakterystyke promieniowania (17, 18). Nalezy jednak pamigtaé, ze model
transmisyjny nadaje si¢ tylko do opisu wlasnosci tatowej anteny paskowej z prostokatnym
promiennikiem. Ponadto w modelu transmisyjnym nie uwzglednia si¢ strat w dielektryku.
Pomimo tych ograniczefi model transmisyjny jest powszechnie stosowany do analizy
wlasciwosci promiennika prostokatnego, zwlaszcza do opisu jego whasciwosci polowych
[3, 4].

F(O) =

sin®. (18)

4.2, MODEL. WNEKOWY

Antena paskowa jest podobna do wneki rezonansowej zbudowanej z odpowiednio
usytuowanych $cian elektrycznych (promiennik i przewodzaca podstawa) i magnetycznych
(szczeliny pomiedzy krawedziami promiennika i przewodzaca podstawa). Podobienstwo
to stato si¢ punktem wyjécia do opracowania modelu wngkowego anteny, ktéremu odpo-
wiada schemat zastgpczy w postaci réwnoleglego obwodu RLC (rys. 9) [5]. Model ten —

Rys. 9. Wnekowy model promiennika anteny paskowej

dla poréwnania z modelem transmisyjnym — oméwimy réwniez na przykladzie tatowej
anteny paskowej z prostokatnym promiennikiem. Dodatkowo uwzglegdnimy mozliwos¢
zmiany impedancji wejsciowej anteny poprzez zmiang glcbokosci P zanurzenia linii
zasilajacej w promienniku (rys. 10).

Z punktu widzenia dzialania omawianej paskowej wneki rezonansowej jako anteny,
istotny jest rozktad pola na écianach magnetycznych. Z rozwazan zawartych w rozdziale 3
wynika, Ze sa to rozklady rodzaju TM,,,. Indeksy m i n opisuja zmienno$¢ rozktadu pola
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wzdtuz krawedzi promiennika, ich warto$¢ okresla ile razy zmienia si¢ faza pola wzdtuz
okreslonej krawedzi promiennika.

Rodzaj pola odpowiadajacy wypromieniowaniu najwigkszej mocy nazywa si¢ rodzajem
podstawowym. Jest to rodzaj TM,,, co oznacza Ze jeden raz zmienia si¢ faza rozkladu
pola wzdtuz krawedzi promiennika polozonych réwnolegle do kierunku transmisji fali
oraz stalo$¢ fazy pola wzdluz krawedzi promiennika potoZonych poprzecznie do tego

g W

Rys. 10. Aatena paskowa z zanurzonym promiennikiem

kierunku (rys. 3). W schemacie zastgpczym rodzaj podstawowy jest reprezentowany przez
elementy G0, Ci0, Lio. Element G,, opisuje trzy zjawiska fizyczne zachodzace w pro-
mienniku anteny paskowej:

— promieniowanie fali elektromagnetycznej Graqg,

— straty w dielektryku Gg;,

— straty w promienniku i przewodzacej podstawie G,.

Konduktancja® G;, decyduje o impedancji wejsciowej promiennika w rezonansie

1
GIO = Z - Grad+Gdl+ch- (19)
wej

Konduktancje promieniowania G,,,; okresla zalezno$¢
= 2nW 1
rad = %0Zo “cos?(wP|L)
Konduktancje strat dielektrycznych G, natomiast opisuje wyrazenie
Ga = 2nf, - Cio" 89, (21)
w ktérym: f, — czestotliwo$¢ rezonansowa,
tg 0 — stratnosé dielektryka,
Cio — pojemnos$¢ wneki dla rodzaju T'M,,, opisana wzorem
L2 ST S
2 cos?*(#P/L) °’
przy czym C, — pojemnos$¢ kondensatora ptaskiego dla pradu stalego utworzonego przez
promiennik i przewodzaca podstawe -

(20)

Cio = (22)

WL g &
Co= ——. (23)
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Ostatni ze skladnikéw wyrazenia (18), tzn. konduktancja strat w miedzi G., wyraza sig
zaleznoscia

W
S 2w2- /‘2 - LH 3

przy czym R, — rezystancja warstwy przewodzacej okreslona wyrazeniem

= ﬂ ; wr
-Rs V 2acu > (25)

w ktérym: 0., = 5,7+ 107 S/m oraz u = po = 4m- 1077 H/m.

Indukcyjno$é L;, wneki dla rodzaju TM,, odzwierciedla fakt gromadzenia energii
w polu magnetycznym. Ilo§¢ energii gromadzonej w polu magnetycznym jest niewielka,
indukcyjno$é L ma mata warto$é i nie wplywa istotnie na whasciwoéci anteny. Obok pola
rodzaju podstawowego TM;, w antenie moga si¢ wzbudzaé réwniez wyzsze rodzaje,
ktére nie promieniuja pola elektromagnetycznego. Przyjmuje si¢, Ze taczna moc pola
wyzszych rodzajow jest pomijalnie mata w poréwnaniu z moca pola rodzaju podstawowego.
Te wyzsze rodzaje pdl sa reprezentowane w schemacie zastgpczym przez indukcyjnosé L,
do ktérej wyznaczenia mozna si¢ postuzyé wyrazeniem

nz ) Lo 22 (9)

Na podstawie modelu wnekowego mozna réwniez wyznaczyé czgstotliwo$¢ rezonan-
sowa promiennika

Gy = (24)

s @

przy czym wspolczynnik g jest zalezny od parametréw konstrukcyjno-technologicznych
promiennika (rys. 11) [2].

q 1 1w,
| 13
090 WLPARA
2
085 S
%_li
080 Ag

0 002 004 006
Rys. 11. Zalezno$¢ wspolczynnika g od parametréw konstrukcyjno-technologicznych promiennika

Model wnekowy umozliwia dodatkowo, w porédwnaniu z modelem transmisyjnym
okre§lenie dobroci, szerokosci pasma pracy i sprawnosci anteny. Catkowita dobro¢ O,
anteny okreSla zalezno$¢

Q = 27f,(C10/G10)- (28)
Szeroko$¢ B pasma pracy anteny paskowej okresla si¢ poprzez zakres czestotliwosci,

w ktérym wspétczynnik odbicia na wejéciu promiennika wzrasta dwukrotnie w stosunku
do wartoéci przy czestotliwosci rezonansowej. Okreéla ja wyrazenie

B = 0,707/0. (29)
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Sprawno$¢ anteny paskowej okrela stosunek konduktancji promieniowania G,
do konduktancji G,

- Grad
G10 )
Modelu wngkowego nie stosuje si¢ do wyznaczenia charakterystyki promieniowania
anteny paskowej ze wzgledu na zlozony charakter takich obliczed. Model wnekowy nadaje
sig zatem do doktadnej analizy wiasciwosci obwodowych anten paskowych z promienni-
kami o dowolnym ksztalcie.

(30)

5. METODYKA PROJEKTOWANIA PROMIENNIKOW ANTEN PASKOWYCH

Projektowanie promiennika anteny paskowej polega na wyznaczeniu jego parametréw
konstrukcyjno-technologicznych na podstawie wymagaf dotyczacych parametréw elek-
trycznych anteny. Podstawowym parametrem anteny jest czgstotliwosé srodkowa f,(fy =
= f;) pasma pracy anteny. Od wartosci tej czestotliwosci zaleZa rozmiary promiennika,
na ktére ma réwniez wplyw grubo$¢ H podtoza dielektrycznego oraz jego wzgledna prze-
nikalno$¢ elektryczna e, [4, 6].

Najczesciej stosuje si¢ promiennik prostokatny (rys. 6 i rys. 10). Szerokosé W takiego
promiennika okresla wyraZzenie [1]

L I (1)

2 & +1
V2
Ze wzrostem szerokosci promiennika polepszaja si¢ w pewnych granicach wlasciwosci
kierunkowe anteny. Pociaga to jednak za soba powstanie wyzszych rodzajéw pola. Zacho-
wanie w takiej sytuacji dominujacego oddzialywania rodzaju podstawowego wymaga
zasilania promiennika w kilku miejscach. Liczbe n punktéw zasilania promiennika okresla
warunek

n> —;”_;/E;. (32)
0

Z nieréwnosci (32) wynika, ze jezeli W/ ey > Ao, to promiennik anteny paskowej po-
winien mie¢ wigcej niz jeden punkt zasilania. Dhugo$é L promiennika prostokatnego oblicza
sie¢ z wzoru (11)

k1

2 Vex
W praktyce stosuje si¢ réwniez promienniki kolowe. Promiesi R promiennika kolowego
zalezy od czgstotliwosdci fo oraz od przenikalnosci dielektryka w nastepujacy sposéb [1]

gl 1,841c ; (34)

27,V &

—24L. (33)
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W tym przypadku nalezy uwzgledni¢ rozproszenie pola na krawedzi promiennika, powo-
dujace wzrost pojemnosci, a tym samym zwiekszenie elektrycznej dtugosci promienia R
promiennika do wartosci Ry opisane]j zaleznoscia -

2H 7R
Ry =R Vln + m (1 ﬁ"' 1,7726) . (35)

Podtoze dielektryczne stosowane do budowy promiennikéw anten paskowych charak-
teryzuje przenikalno$¢ elektryczng e, i wspSiczynnik stratnosci tgd. W tablicy zestawiono
parametry dielektrykéw stosowanych najczgsciej do budowy anten paskowych. Dla
poréwnania w tablicy podano réwniez parametry laminatu szklano-epoksydowego. War-
to$¢ przenikalnoéci elektrycznej nie decyduje o jakosci podtoza. Przy malych czesto-
tliwosciach mikrofalowych najlepiej jest stosowaé materiaty dielektryczne o duzej przeni-
kalnosci elektrycznej. Przy czgstotliwoéciach wigkszych od kilkunastu GHz nalezy stosowaé
dielektryki o matej przenikalnosci elektrycznej ze wzgledu na doktadno$é wykonania
promiennika. Z oczywistych wzgledéw podloze dielektryczne jest tym lepsze, im ma mniej-
szy ‘wspolezynnik stratnosci.

Typowe materialy dielekfryczne stosowane do budowy promiennikéw
anten paskowych

Materiat Parametr &, tgd
Ceramika alundowa ]
99,5% AL,O; 9,7 0,0001
Ceramika alundowa
96% AL,O; 9,2 0,0006
Ceramika berylowa
99,5% B,O . 6,4 0,0003
Teflon 2.1 0,00015
Polistyren 2,55 0,0005
PTFE® 21 0,0004
Laminat 4,7 0,022

* PTFE — polytetrafluoroethylene

PODSUMOWANIE

Przedstawione w pracy zagadnienia nie wyczerpuja catoéci problematyki dotyczacej
promiennikéw anten paskowych. Obecnie w gtéwnych osrodkach naukowo-badawczych
zajmujacych si¢ problematyka antenowa prowadzi si¢ intensywne prace teoretyczno-
konstrukcyjne o szerokim zakresie tematycznym. Obejmuja one rozbudowane metody
numerycznej analizy promiennikdéw anten paskowych gléwnie za pomoca metody mo-
mentéw oraz zagadnienia konstrukcyjno-technologiczne ze szczegdlnym uwzglednieniem
problematyki doboru materiatéw podtozowych. Prace te zmierzaja gtéwnie do poszerzenia
pasma pracy oraz uzyskania okre$lonego typu polaryzacji takich anten [7, 8].



250 D. J. Bem, R.J. Katulski Rozpr. Elektrot.

BIBLIOGRAFIA

1. 1.J. Bahl: Build Microstrip Antennas with Paper-Thin Dimension Microwaves. 1979 vol. 18, nr 10,
s. 50—63

2. K.R. Carver, J.W. Mink: Microstrip Antenna Technology. IEEE Trans. AP-29, 1981 nr 1,
s. 2—24

3.B.H. Van Lil, A.R. Van de Capelle: Transmission Line Model for Mutual Coupling Between
Microstrip Antennas. IEEE Trans. AP-32, 1984 nr 8, s. 816—f21

4. R.J. Katulski: Design and Analysis of Microstrip Antennas. Proc. of the Intl. Symposium on
Antennas and EM Theory — ISAE’85, Beijing China 1985, s. 216—221

5. W.F. Richards, Y.T. Lo, D.D. Harrison: A4n Improved Theory for Microstrip Antennas
and Applications, IEEE Trans. AP-29, 1981 nor 1, s. 38—46

6. A.G. Derneryd: Circular and Rectagular Microstrip Antenna Elements. Ericsson Technics, 1978
nr 3, s, 159—177

7. K.C. Gupta: Recent Advances in Microstrip Antennas. Microvawe Journal, 1984 nr 10, s. 50—67

8. W.F. Richards, S.E. Davidson, S.A. Long: Dual-Band Reactively Loaded Microstrip
Antenna. IEEE Trans. AP-33, 1985 nr 5, s. 556—561

D. J. BEM, R.J. KATULSKI

MICROSTRIP ANTENNAS PART I: SINGLE RADIATING ELEMENTS

Summary

The paper gives a basis for designing and the manufacturing of single radiating elements of microstrip
antennas. The design and electrical characteristics of such antennas are described. A classification of micro-
strip antennas is made, distinguishing the patch microstrip antenna with a rectangular radiating element
as the basis type of the greatest practical importance. Methods of analysing the properties of radiating
elements of microstrip antennas by means of equivalent models, stressing the usefulness of a transmission-
ine model for the analysis of field properties and a cavity model for the analysis of circuit properties of the
radiating element, are discussed. Methods of designing rectangular and circular radiating elements as well
as the choice of the dielectric base, are presented.

D.J. BEM, R.J. KATULSKI

ANTENNES DE COURROIE I PARTIE: SIMPLES ELEMENTS DE RADIATION

Résumé

Dans le travail on a présenté les bases de projection et la technologie d’éléments simples des antennes
de courroie. On & dérit 1a construction et les caractéristiques électriques de ces antennes. On a fait la clas=
sification des antennes de courroie en distinguant les antennes 2 éléments rectangulaires, en tant qu’un
type principal, ayant la plus grande importance. On & discuté la méthodologie de I’analyse des propriétés
des antennes de courroie et en se servant des modéles équivalents on a4 démontré leur utilité & I’analyse
du champ et a celle de I'influence de la forme de ’antenne. On a rédigé aussi les principes de projection les
&léments de radiation rectangulaires et circulaires et les indications du choix convenable de son support
diélectrique.
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D.J. BEM, R.J. KATULSKI
MIKROSTREIFEN-ANTENNEN. TEIL I: EINZELSTRAHLEN

Zusammenfassung

Es wurden Projektierungsprinzip sowie technologische Prinzipien fiir Einzelstrahler dargestellt. Struktur
und elektrische Eigenschaften solcher Antennen wurden beschrieben. Eine Klassifizierung von Mikro-
streifen-Antannen wurde durchgefiihrt, wobei als Grundtyp eine patch-Antenne mit rechteckigem Strahler
gewdhlt worden ist, die praktisch die grofte Bedeutung hat. Die Analysenmethodik der Eigenschaften
eines Mikrostreifen-Antennenstrahlers wurde beschrieben, wobei auf die Eignung des Transmissionsmodells
fiir die Analyse von Feldeigenschaften und eines Hohlraummodells beim Analysieren von Schaltungseigen-
schaften hingewiesen wurde. Es wurde auch eine Projektierungsmethode von rechteckigen und kreisférmigen
Strahlern beschrieben unter Beriicksichtigung des Wahlprinzips beziiglich der Dielektrikumschicht.

IO. 0. BOM, P. . KATVYJIbCKH
CTEPXXHEBBIE AHTEHHBI. YACTbD 1: ITPOCTBIE M3JIYUYUTEIIN

PesmoMme

IIpencraBieHbl OCHOBBI IIPOEKTHPOBAHUA W TEXHOJOIHMU IIPOCTHIX M3JIyUMTENIeH CTEPIKHEBBIX aH-
TeHH. PaccMOTPEHO CTPOEHME K JJIEKTPUUECKHUE CBOICTBA TaKuX aHTeHH. CHernaHa KilacCu(uKamusa crep-
YKHEBBIX aHTECHH, BBIJENAS HOPYKKOBYIO CTEP)KHEBYIO aHTEHHY C NPAMOYTOJIBHBIM H3JIYUNTEIIEM KaK
OCHOBHOM BHJ, HMEIOmmIl camMoe GONBINOE MPAKTHUECKOE SHAUCHHE. PaccMOTpeHa METomWKa aHaiuaa
CBOICTB WSJIyuHTeNIel CepyKHEBBIX AHTEHH IIPH HCIONb30BaHKUH 3aMEIIAIONIMX Mojenell, yKasniBas Ha
NPUTONHOCTD NIEPEJATOUHBIX MOZENeH [IJIs aHAJK3a HOJIEBBIX CBOMCTB, 2 TaK YK€ IIOJIOCHONH MOJENH IS
aHaNK3a KOHTYPHBIX CBOMWCTB manyuuresd. JlaH TaKkyKe METO[ NPOEKTHPOBAaHMA IPAMOYIOIBHOTO B KPYy-
TOBOTO M3JIYUHTENIsI BMECTE C aHAJIM30M BBIOOpa AUIJIEKTPHUECKOTO OCHOBAHHUA IJIA IIOCTPOHKH H3JIy-
yyTeNeil CTepIKHEBBIX AHTEHH.
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Anteny paskowe
Czeé¢ I1: Uklady anten paskowych

DANIEL J. BEM (Wroclaw)
Instytut Telekomunikacji i Akustyki, Politechnika Wroclawska

RYSZARD J. KATULSKI (Gdanfsk)
Instytut Telekomunikacji, Politechnika Gdanska

Artykut wplyngt 1985.12.10
Autoryzowano do druku 1987.04.03

W pracy przedstawiono podstawy metodyki projektowania liniowych i prostokatnych
ukladéw anten paskowych. Pokazano budowe oraz sposdb analizy wiasciwoséci ukfadu linio-
wego takich anten. Opisano budowe prostokatnego podukladu podstawowego oraz zasade
tworzenia na jego podstawie ztozonych prostokatnych ukladdw anten paskowych. Zamiesz-
czono rowniez zasady projektowania sieci zasilajacej w technologii niesymetrycznej linii
paskowej.

1. WPROWADZENIE

Pojedyncze promienniki anten paskowych charakteryzuja si¢ matym zyskiem energe-
tycznym. W praktyce buduje si¢ wiec uklady anten paskowych ztozone z kilkudziesigciu
1 wigcej promiennikéw, ktoérych zysk energetyczny przekracza 20 dB [1]. Spotykane w pra-
ktyce uklady anten paskowych sa najczesciej liniowymi lub prostokatnymi uktadami
fatowych promiennikéw [2]. Waznym zagadnieniem jest tutaj dopasowanie impedancyjne
poszczegblnych promiennikow uktadu do linii zasilajace;j.

2. LINIOWY UKLAD ANTEN PASKOWYCH

Do budowy liniowego ukiadu anten paskowych stosuje si¢ najczgéciej tatowe promien-
niki prostokatne, ktére taczy sie ze soba linig transmisyjna w sposéb pokazany na rys. 1.

Analize whadciwosci takiego uktadu antenowego opiera sie na transmisyjnym modelu
promiennika. Przedmiotem analizy jest zysk energetyczny oraz impedancja wejsciowa
ukladu antenowego. W tym celu liniowy uktad promiennikéw paskowych przedstawia sie
Jjako kaskadowe polaczenie transmisyjnych modeli kazdego z nich za pomoca linii trans-
misyjnej o admitancji charakterystycznej Y, [3, 4]. Zastepcza sieé elektryczna liniowego
uktadu promiennikéw paskowych oparta na modelu transmisyjnym przedstawiono na
rysunku 2.
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Rys. 1. Liniowy ukiad anten paskowych

<as/fa/gea zgsilagea

Rys. 2. Transmisyjny model liniowego ukladu anten paskowych

Sumaryczne pole wypromieniowane przez taki uklad antenowy jest suma pdl wypro-
mieniowanych przez kazda z promieniujacych szczelin ukladu. Omawiany ukiad sklada
si¢ z jednakowych i jednakowo zorientowanych elementéw promieniujacych, zatem
w celu okreSlenia wyrazenia na charakterystyke promieniowania uktadu nalezy znaé
charakterystyke promieniowania pojedynczego elementu promieniujacego i mmnoznik
uktadu. Sposéb wyznaczenia pierwszej z tych wielkosci opisano w pierwszej czesci pracy
[5]. Mnoznik ukladu natomiast opisuje wyraZenie [6]

2N
AF(@) = D) V,ekotnes?, o)
n=1

w ktorym: N — liczba promiennikéw,

V, — napigcie na n-tej szczelinie ukladu,

k, — liczba falowa prézni,

d, — odlegtos¢ pomiedzy pierwsza a n-ta szczelina ukladu.
Napiecie V, wystepujace na n-tej szczelinie uktadu mozna obliczy¢ na podstawie schematu
zastepczego (rys. 2) stosujac ogélnie znang metodyke analizy linii transmisyjnej oraz
przyjmujac okre§lona warto$¢ napigcia pobudzajacego V.

Znajac napiecie wystepujace na poszczegdlnych szczelinach mozemy obliczy¢ kierun-

kowo$¢ D, ukladu anten paskowych, ktora wyraza si¢ zaleznoscia
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Wiasciwoséci kierunkowe omawianego ukladu anten paskowych mozemy optymali-
zowaé przez odpowiedni dobdr rozmiaréw promiennikéw oraz odlegtosci migdzy nimi.
Postugujemy si¢ przy tym modelem transmisyjnym uktadu. Nalezy mie¢ réwniez na uwadze
konieczno$¢ spelnienia warunku dopasowania impedancyjnego w punktach, w ktérych
promienniki uktadu iacza si¢ z linia zasilajaca wykonana w technologii NLP. Impedancja
charakterystyczna NLP zalezy od jej rozmiaréw poprzecznych (rys. 3) oraz od rodzaju
zastosowania dielektryka [7].

@

A4,
7

Rys. 3. Budowa niesymetrycznej linii paskowej

W celu wyznaczenia warto$ei tej impedancji rozréZzniamy dwa przypadki. Pierwszy,
gdy stosunek szeroko$ci W do grubosci H warstwy dielektrycznej jest mniejszy lub réwny
jednosci (W/H < 1), wéwczas impedancje charakterystyczna Z, niesymetrycznej linii
paskowej okreéla wyrazenie
z, =2

vV

Esk

In(8H/W+0,25W/[H), 3

w ktérym
&+1 &g—1
+

B = — 5 [(L+12HW) ™2 +0,04(1— W/H)]. @

Drugi przypadek ma miejsce wowczas, gdy wymieniony stosunek jest wigkszy od jednosci
(W|H > 1)

3 1207 )
© Vexl1,393 + W/H+0,667 In (W/H+1,444)] ’
przy czym
o = ‘9’;"1 + 8'2‘1 (1+12H/W)=12, (6)

Przy wigkszych czestotliwosciach, praktycznie powyzej kilku GHz, nalezy uwzglednié
zjawisko dyspersji, polegajace na zmianie skutecznej przenikalnosci elektrycznej dielektryka
wraz ze zmiana czestotliwoéci. Nalezy wowczas we wzorach (3) i (5) zamiast skutecznej
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przenikalnosci elektrycznej ey stosowaé jej warto$¢ skorygowana e okre$lona wyra-
zeniem

’ &= 6;1&
Lok = G 7
k 1+g(f/f;; 2 ( )
w ktérym g = 0,6+0,009 Z, (Z, — impedancja falowa prézni), natomiast
Jo = Z|Quo H). ®

Impedancje wejéciowa promiennika mozna w pierwszym przyblizeniu wyznaczyé za
pomoca wzoréw wynikajacych z modelu transmisyjnego. Jednakze w celu zwigkszenia
dokladnoéci obliczen nalezy postugiwaé si¢ modelem wngkowym, zwlaszcza gdy chcemy
uwzglednié stratno$¢ materiatu podtoza.

3. PROSTOKATNY UKLAD ANTEN PASKOWYCH

3.1. UKEAD PODSTAWOWY

Prostokatne uktady anten paskowych buduje si¢ najczesciej z symetrycznych cztero-
elementowych uktadéw podstawowych (rys. 4) [8, 9]. Uktad podstawowy obok promien-
nikéw paskowych zawiera sie¢ zasilajaca wykonana technologia NLP. W rozgalezieniach
sieci stosuje si¢ cwieréfalowe transformatory dopasowujace wykonane réwniez technologia
NLP.

Procedura projektowania rozgatezienia sieci zasilajacej (rys. 5) jest nastgpujaca. NLP
zasilajaca promienniki uktadu powinna mieé tak dobrana szeroko$¢, aby jej impedancja

[
L

Rys. 4. Prostokatny poduktad podstawowy anten paskowych

"
L2 Za
1l

;
e |
|

I

{

-

Rys. 5. Rozgalezienie sieci zasilajacej z transformatorem impedancji
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charakterystyczna Z, byta réwna impedancji wejéciowej promiennika. Grubo$¢ i rodzaj
warstwy dielektrycznej sa narzucone przez konstrukcje promiennika. W punkcie, w ktérym
1acza sie linie zasilajace od dwéch promiennikéw nalezy dokonaé transformacji impedancji
z wartodci réwnej potowie ich impedancji charakterystycznych, (réwnolegte polaczenie
linii zasilajacych) do przyjetej wartosci impedancji Zy linii zasilajacej od strony wejscia
uktadu. Szeroko$é NLP spelniajacej role transformatora powinna by¢ zatem tak dobrana
aby jej impedancja charakterystyczna Zp byla réwna

Z4Z
ZT:V A2F. (9)

Jezeli nie ma narzuconych wymagan dotyczacych wartoéci impedancji charakterystycznej
Zr, woéwczas mozna stosowaé rozwiazanie rozgalezienia sieci zasilajacej bez transforma-
tora dopasowujacego. W takiej sytuacji wartoéci impedancji charakterystycznych poszcze-
gblnych fragmentéw rozgalezienia powinny by¢ zwigzane zaleznoscia

1
ZF — —2—ZA. (10)

3.2. PROSTOKATNE UKLADY ZELOZONE

Z oméwionych ukladéw podstawowych mozna budowaé ztozone prostokatne uklady
anten paskowych [8, 9]. Przykladowe rozwiazanie ukladu skiadajace si¢ z szesnastu la-
towych promiennikéw prostokatnych przedstawiono na rys. 6.

WE

Rys. 6. Prostokatny szesnastoelementowy uklad anten paskowych

Wiasciwosci kierunkowe takiego uktadu antenowego analizuje si¢ za pomoca ogélnie
znanych metod obowiazujacych dla prostokatnych ukladéw antenowych [6]. Napiecie
na promieniujacych szczelinych analizowanego uktadu obliczamy postugujac si¢ trans-
misyjnym modelem promiennika.

Uklady anten paskowych sktadajace si¢ z duzej liczby symetrycznie rozmieszczonych,
jednakowych i jednakowo zorientowanych promiennikéw mozna traktowaé jako anteng

17 Rozprawy Elektrotechniczne 1/88
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powierzchniowa z pseudoréwnomiernym rozkladem pola. Kierunkowosé D takiego ukladu
okreéla sie w przyblizeniu za pomoca znanego wyraZenia

D = 4md| 73 an

w ktérym: A — powierzchnia ukladu antenowego,

Ao — dlugosé fali prézni.
Dokladno$é obliczenh w tym przypadku jest tym wigksza, im wigksza jest hczba promien-
nikéw w ukladzie.
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D.J. BEM, R.J. KATULSKI
MICROSTRIP ANTENNAS. PART II: MICROSTRIP ANTENNA ARRAYS

Summary

The paper presents the basic designing methods of linear and rectangular microstrip antenna arrays.
The construction and an analysis of the properties of a linear array of such antennas are shown. The con-
struction of a rectangular subarray and the principle of building, on its basis, larger rectangular arrays
of microstrip antennas are described. The principles of designing a supply network in a microstrip line
technology are given.

D.J. BEM, R.J. KATULSKI
ANTENNES DE COURROIE II PARTIE: RESEAUX DES ANTENNES DE COURROIE

.

Résumé

Cet ouvrage présente les principes de la méthodologie de la projection des réseaux linéaires et rectan-
gulaires des antennes de courroie. On 4 montré la construction et la méthode d’analyse des propriétés
d’un réseau linéaire des antennes de ce type. On a aussi décrit la construction d’un sous-réseau rectangulaire
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de base, ainsi que les principes de I’établissement des circuits rectangulaires composés d’antennes de cour-
roie. Y sont aussi présentés les principes de la projection des réseaux d’alimentation dans la technologie
asymétrique de la ligne de courroie.

D.J. BEM, R. J. KATULSKI
MIKROSTREIFEN-ANTENNEN TEIL I1I: MIKROSTREIFEN-ANTENNENGRUPPEN

Zusammenfassung

Das Prinzip der Projektierungsmethode von linearen und rechteckférmigen Mikrostreifen-Antennen-
gruppen wurde dargestellt. Struktur und Analysenmethode der Eigenschaften linearer Mikrostreifen-
Antennengruppen wurden beschrieben. Die Struktur einer rechteckférmigen Untergruppe und das Prinzip
der Bildung auf dieser Basis von Mehrfach-Antennengruppen wurden erlédutert. Auch wurden Grundlagen
fiir die Projektierungsmethode von aus Mikrostreifenleitungen bestehenden Speisenetzen gebracht.

O. 0. BEM, P. . KATVJIbBCKH
CTEP)KHEBBIE AHTEHHBI. YACTB 2: CUCTEMBI CTEP)KHEBLIX AHTEHH

Peswome

IIpencraBieHbI OCHOBBI METOMA ITPOEKTHPOBAHUS JIHHEHHBIX U IPSMOYTOJBHBIX CHCTEM CTEDYKHE-
BbIX anTeHH. IToKasaHa CTPYKTypa ¥ METOJ, aHAJIN32 CBOUCTB JIMHEHHOM CHCTEMBI TAKKMX aHTEHH. PaccMor-
PEHa CTPYKTYpa NPsAMOYTOJIBbHOM IMOICHCTEMbI — OCHOBHOM K IPUHIMI 00pasoBaHus Ha €€ OCHOBE CIIOMK~
HBIX IPAMOYIOJBHBIX CHCTEM CTEPXKHEBBIX AHTEHH. JIaHBI TaKyKe NPHUHIUIBLI IPOEKTHPOBAHMS IIHTAIO-
el CeTH B TEXHOJIOTHH HECHMMETPHUECKON CTEP>KHEBON JTMHUM,

13*
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Kalibratory napie¢ i pradéw-cze§¢ cyfrowa

A. OLENCKI, J. SZMYTKIEWICZ, K. URBANSKI (Zielona Gora)
Oérodek Badaweczo-Rozwojowy Metrologii Elektrycznej LUMEL

Artykul wplyngl 1986.05.12
Autoryzowano do druku 1987.02.08

W artykule przedstawiono ewolucje cyfrowej czesci kalibratora. Szczegdlna uwage
zwrécono na funkcje programowe kalibratora. Jedna z tych funkcji omoéwiono na przykladzie
kalibratora napieé termoelektrycznych typu SQI11 opracowanego w OBR ME ,,Lumel”
w Zielonej Gorze.

WSTEP

Znaczny wzrost produkcji aparatury pomiarowej obserwowany w ostatnich latach
wymaga stosowania zrédet mapieé i pradéw umozliwiajacych sprawdzanie aparatury
pomiarowej na coraz wyzszym poziomie. Spowodowalo to rozwdj nowoczesnych wzorcow
napigé i pradéw zwanych kalibratorami. Rozwdj kalibratoréw przebiega w dwoch zasad-
niczych kierunkach, ktére maja na celu:

— rozszerzenie zastosowan kalibratoréw przez polepszenie ich parametréw metrologicz-
nych,

— zwiekszenie wydajnosci proceséw sprawdzania aparatury pomiarowej pIzy uzyciu
kalibratoréw.

Zastosowanie w czeéci cyfrowej kalibratora systeméw mikroprocesorowych zmienilo

sposéb obstugi kalibratora oraz jego wyglad, a takze spowodowalo pojawienie si¢ nowych

typow tych urzadzen:

— kalibratora termoelektrycznego do sprawdzania termoelektrycznych miernikéw tem-
peratury,

— kalibratora mocy do sprawdzania miernikéw mocy i licznikéw energii.

SCHEMAT KALIBRATORA

W schemacie kalibratora napieé i pradéw wyr6zni¢ mozna czgs¢ cyfrowa i analogowa
jak pokazano na rys. 1.

Czeéé analogowa kalibratora stanowi zrédlo napig¢ i pradéw wraz z zasilaczem.
Cze$é cyfrowa stanowi uktad sterowania wraz z ukladem programowania i/lub interfej-
sem. Do programowanego zrédla napieé¢ i pradéw doprowadzane s z uktadu sterowania
nastgpujace sygnaty:
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Zasilacz ) Programowane  Zrodto  napie¢ ( pradow
/T {} >
Nastana Sygnaty
czestollinosci sterujace
wewnetrzne
Nastawa Zokres
umplzludg e
TS, © SNCTNERS A © R S | L 0 T R P
Czesc
cyfroma

Uktad  sterowania

Sygnaly
sterujace
tnterfejsone

)

Liktad  prograrmowania ]

Rys. 1. Schemat kalibratora

— nastawy amplitudy i zakresu,

— nastawy czestotliwosci (dla kalibratoréw napieé i pradéw przemiennych),

— nastawy polaryzacji (dla kalibratoréw napie¢ i pradéw statych),

— nastawy kata przesunigcia fazowego (dla kalibratoréw mocy),

— sterujace wewngtrzne np. zmiany stalej catkowania regulatora czy zerowania wyjscia
(standby/operate).

FUNKCJE PROGRAMOWE KALIBRATORA

Funkcje programowe sa to wlasciwosci kalibratora okreslajace zasady pracy z kalibra-
torem i sposoby jego programowania. Wsrdéd funkcji programowych kalibratora wyréznié
mozna nastgpujace grupy funkcji:

a) funkcje modyfikacji nastaw umozliwiajace realizacje programoéw usprawniajacych
proces sprawdzania przyrzadéw pomiarowych. Do funkcji tych zaliczy¢ mozna:

— funkeje narostu ,, 4" umozliwiajaca zmiang ze stalg predkoscia nastawy. Funkcja
narost jest szczegélnie przydatna do okreslania wartosci bledu miernika na okreslonej
dzialce a takze histerezy czy tarcia miernika.

— funkcje delta A umozliwiajaca wielokrotne zwickszenie Iub zmuiejszanie wartodci
wielkosci wyjsciowej o zadeklarowana warto$é odchylki. Funkcja delta jest szczegdlnie
przydatna do sprawdzania klasy doktadnosci miernikéw wskazdwkowych.
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— funkcje zapisu/odczytu zawartosci komérek pamigei kalibratora, ktora jest szczegdlnie
przydatna do wzorcowania miernikéw lub sprawdzania klasy dokladno$ci miernikéw
cyfrowych,

b) funkcje sterujace wewnetrzne umozliwiajace prawidtowa prace kalibratora, wygodna
i bezpieczna obshuge. Do funkcji tych zaliczy¢ mozna:

— funkcje zerowania wyjscia (standby/operate) umozliwiajaca w stanie ,,standby” bez-
pieczne przylaczanie obciazen do zaciskow wyjéciowych kalibratora a nastgpnie w stanie
,,operate” wytworzenie sygnalu wyjsciowego zgodnie z wczesniej zaprogramowang
nastawa,

— funkcje bezpiecznej zmiany zakresu polegajaca na kontrolowanej kolejnosci przeta-
czania przetacznikéw zakresowych kalibratora co umozliwia bezpieczny proces przej-
$ciowy spowodowany zmiana zakresu, bezpieczny zaréwno dla ukladéw wewnetrznych
kalibratora jak i dla sprawdzanego przyrzadu pomiarowego.

— funkcje sygnalizacji przeciazen kalibratora,

— funkcje sygnalizacji bledow popetnionych przez operatora w procesie programowania
kalibratora,

— funkcje zmiany stalej calkowania regulatora polegajaca na doborze dynamiki kalibratora
w zaleznodci od zakresu celem, zapewnienia mozliwie krétkiego czasu odpowiedzi
kalibratora.

¢) funkgcje sterujace interfejsowe umozliwiajace programowanie kalibratora za pomoca
sygnatéw cyfrowych,

d) funkcje autowzorcowania umozliwiajace wzorcowanie kalibratora bez koniecznosci
krecenia elementéw regulacyjnych (potencjometréw) i otwierania obudowy.

ETAPY ROZWOJU CZESCI CYFROWEJ KALIBRATOROW

Etapy rozwoju czefci cyfrowej kalibratoréw ilustruje tablica w ktérej zestawione sa
cechy kalibratoréw kolejnych generacji dotyczacych réznych odmian realizacji czgsci
cyfrowej. Kalibratory drugiej generacji sa zjawiskiem przejéciowym nie majacym ani
wyrézniajacych zalet ani perspektyw rozwojowych. Pierwsza w krajach RWPG realizacja
ukladu programowania kalibratora za pomoca klawiatury i wyswietlaczy, w kalibratorze
uniwersalnym typu GA1 [4] okupiona zostala zastosowaniem uktadu kalkulatorowego
,,obroénietego” setka cyfrowych uktadéw scalonych éredniej skali integracji.

Zastosowanie mikroprocesoréw w czesci cyfrowej kalibratoréw trzeciej generacji
spowodowato pojawienie si¢ nowych zjawisk takich jak:

— zastosowanie nowych, dotychczas nierealizowanych funkcji modyfikacji nastaw,
— realizacja pierwszych kalibratoréw z funkcja autowzorcowania [7], [8],
— realizacja pierwszych kalibratoréw z wygodnym, plaskim pulpitem sterujacym [9],

[6l,

— realizacja kalibratoréw termoelektrycznych [10], [S].
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Poréwnanie cech kalibratoréw pierwszej, drugiej i trzeciej generacji
Cechy kalibratoréw
Kolejna pierwszej drugiej trzeciej
cecha generacji generacji generacji
Uklad wystepuje w formie | cyfrowe uklady $redniej | uklady mikroprocesorowe
sterowania szczatkowej skali integracji i ewen-
tualnie wielkiej skali in-
tegracji jak kalkulatory
i pamieci
Uklad zesp6t  przelacznikOw | zespdl przelacznikéw i/lub klawiatura
programowania obrotowych nume-
rycznych czy typu
isostat
Funkcje jezeli wystepuja realizowane w sposob realizowane
modyfikacji realizowane w sposob | analogowy i/lub cyfrowy | w sposéb cyfrowy
nastaw analogowy
Funkcje ze wzrostem numeru generacji zwigksza si¢ liczba funkcji
sterujace
wewngtrzne
Funkcje sterujace nie wystepuja wystepuja
interfejsowe
Wyrdzniajace prosta realizacja nieograniczona mozliwo$é
zalety i prosta obstuga realizacji funkcji
modyfikacji nastaw
Zalecane obszary proste i tanie brak perspektyw kalibratory wielofunkcyjne
zastosowan kalibratory rozwojowych i specjalistyczne
Typ kalibratora DC 120 [1] GAl [4] SQ11 [5]
firmy Lumel AC 100 [2] SQ10 [6]
1) SQi12 SQ33

Uwaga: 1) Kalibratory DC120, AC100 i GA1 — zakoriczona produkcja.
Kalibratory SQ10, SQ11 i SQ12 — rozpoczecie produkcji 1986 r.
Kalibrator trzyfazowy mocy typ SQ33 — w opracowaniu.

DWIE KONCEPCJE OBSLUGI KALIBRATOROW TRZECIEJ GENERACIJI

W obu koncepcjach obstugi kalibratoréw oprogramowanie ich ma wspélny cel: utatwié
proces sprawdzania aparatury pomiarowej i zmniejszyé pracochtonno$é tego procesu.
Koncepcja obstugi typu ,,konwersacja” polega na wyswietlaniu na wys$wietlaczach ko-
munikatéw informujacych o kazdym kolejnym kroku, ktéry operator powinien wykonaé
celem realizacji wybranego weze$niej jednego z kilku statych programéw. Jeden przycisk
mozZe spelniaé rézne funkcje w zaleznosci od numeru realizowanego programu. Koncepcja
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Rys. 2. Algorytm okreélania bledu wskazan miernika temperatury

ta wymaga rozbudowanych opiséw technicznych kalibratora celem wiasciwego wyko-

rzystania programow [11].

Koncepcja obshugi typu ,,bezposrednia reakcja” polega na tym, Ze nacisnigcie przycisku
powoduje okrelona i stala dla danego przycisku reakcj¢ wyjécia kalibratora niezaleznie
od poprzednio realizowanej funkcji. Operator ma mozliwos¢ komponowania wiasnych



266 A. Olencki, J. Szmytkiewicz, K. Urbanski Rozpr. Elektrot.

programéw przez wybdr kolejnoéci naciskania odpowiednich przyciskow. Koncepcja ta
bardziej nawiazuje do sposobu obstugi kalibratoréw pierwszej generacji, bardziej uwzgled-
nia przyzwyczajenia personelu technicznego obstugujacego procesy sprawdzania aparatury
pomiarowej z wykorzystaniem starszych typéw kalibratoréw. Oprogramowanie kali-
bratoréw serii SQ [5], [6] bazuje na koncepcji obstugi typu ,,bezposrednia reakcja”.

PRZYKEAD KALIBRATORA TRZECIEJ GENERACII

KALIBRATOR TERMOELEKTRYCZNY TYPU SQl1 Z OBSLUGA TYPU ,,BEZPOSREDNIA
REAKCIJA”

Funkcja narostu ,,4]”” kalibratora termoelektrycznego SQ11 umozliwia zmiang ze stata
predkoscia nastawy wyrazonej w jednostkach temperatury. Okreslenie bledu wskazowko-
wego miernika temperatury przystosowanego do pracy z termoelementem rodzaju J,
o zakresie 0 ... +300°C, w punktach +100°C, +200°C i +300°C moze byé wykonane
wg algorytmu przedstawionego na rys. 2.

WNIOSKI

Kalibratory trzeciej generacji z czescia cyfrowa zrealizowana z wykorzystaniem ukta-
déw mikroprocesorowych sa osiagnigciem technicznym ostatnich lat. Opracowane w OBR
ME Lumel w Zielonej Gérze kalibratory napie¢ i pradéw serii SQ powinny w zdecydo-
wanym stopniu rozwiazaé krajowy problem wzorcowania i sprawdzania woltomierzy
i amperomierzy pradow statych i przemiennych, termoelektrycznych miernikéw tempera-
tury, miernikow mocy i licznikéw energii w uktadzie jedno i trzyfazowym.
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A. OLENCKI, J. SZMYTKIEWICZ, K. URBANSKI
VOLTAGE AND CURRENT CALIBRATORS — DIGITAL PART

Summary

This paper presents the evolution of the digital control part of calibrators. Special attention is paid
to program functions. One of these functions is discussed taking as an example a thermocouple-voltage
calibrator SQ11, manufactured by OBR ME LUMEL in Zielona Gora.

A. OLENCKI, J. SZMYTKIEWICZ, K. URBANSKI
CALIBREURS DE TENSION ET DE COURANT — PARTIE NUMERIQUE

Résumé

L’article présente le développement de la partie numérique des calibreurs de tension et de courant.
On attire particuli¢rement ’attention sur les fonctions de programme du calibreur. Une de ces fonctions
est décrite a la base du calibreur des tensions thermoélectriques. Ce calibreur, nommé SO11 2 été élaboré
dans le Centre des Recherches et du Développement de la Métrologie Electrique ,,LUMEL” a Zielona
Gora (Pologne).

A. OLENCKI, J. SZMYTKIEWICZ, K. URBANSKI
KALIBRATOREN DER SPANNUNGEN UND DER STROME-DIGITAL-TEIL

Zusammenfassung

Im Artikel wurde die Evolution des Steur-Digital-Teils der Kalibratoren dargestellt. Besondere Auf
merksamkeit wurde auf die Programmierungsfunktionen der Kalibratoren gerichtet. Eine von der Funktio-
nen wurde am Beispiel des Kalibrators Typ SQ11 erdrtert, der im OBR ME ,,Lumel” in Zielona Géra
erzeugt wird.

A. OJIEHIIKY, E. IIMBITKEBHY, K. YPBAHbCKH
KAJIMBPATOPBI HAITPAXKEHUN U TOKOB -— LIPPOBAS YACTH

Pesmome

TIpesicTaBieHa 3BOJIONUA IM(pPoBoi wacTy KanuGparopa. Oxmma us dymxiwit obcy»K/eHa Ha Ipu-
Mepe HCIONHEHHS KanuOpaTopa TepMOdJIeKTpHUecKrs Hanpshenuii Tama SQ11 paspaGorannoro 8 OBP
ME JIIOMDJIb B 3engnoit Iype.
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Analiza ukladéw szybkiego tlumienia strumienia resztkowego wirnika
w silnikach indukcyjnych duzej mocy

KRZYSZTOF PIENKOWSKI, RYSZARD BRZEZINSKI (Wroctaw)
Instytut Ukladéw Elektromaszynowych, Politechnika Wroclawska

Artykut wplyngl 1986.10.15
Autoryzowano do druku 1987.04.07

Podano zaleznosci opisujace strumiefi resztkowy wirnika w silnikach indukcyjnych
duzej mocy po ich odiaczeniu od sieci zasilajacej. Przedstawiono uklady tlumienia tego
strumienia pozwalajace na ograniczenie niekorzystnych zjawisk przejéciowych wystepujacych
po powtdérnym wlaczeniu silnika. Sformutowano réwnania rozniczkowe silnika dla poszcze-
g6lnych ukladéw tlumienia. Wyznaczono wartoéci pierwiastkow réwnania charakterystycz-
nego decydujacych o wartoéci amplitud i wspolczynnikow tlumienia oraz czgstotliwodci
przebiegdw przejéciowych. Okreslono przebiegi przejéciowe strumieni sprzgzonych, pradéw
i momentu elektromagnetycznego silnika podczas ttumienia strumienia resztkowego wirnika.
Przedstawiono wyniki symulacji cyfrowej stanow przejsciowych. Dokonano poréwnania
wlasnoéci poszczegdlnych uktadéw thumienia.

1. WSTEP .

Po wylaczeniu silnika indukeyjnego z sieci zasilajacej prady w uzwojeniu stojana sg
réwne zeru, natomiast w zamknietym uzwojeniu wirnika powstaja prady przejsciowe
starajace si¢ utrzymaé ciaglo$¢ strumienia magnetycznego sprzezonego z tym uzwojeniem.
Strumieniem resztkowym wirnika nazywany jest strumien magnetyczny wytwarzany przez
prady przejéciowe wirnika po wylaczeniu silnika.

Wystgpowanie tego strumienia wplywa bardzo niekorzystnie- na przebieg elektro-
magnetycznych proceséw przejsciowych powstajacych podczas szybkich przelaczefi silnika
do nowych stanéw pracy. Przejawia si¢ to szczegélnie w silnikach indukcyjnych duzej
mocy, w ktérych ze wzgledu na duze wartosci indukcyjnosci a mate wartosci rezystancji
uzwojen strumien resztkowy moze mie¢ duza wartos¢ i dlugi czas zanikania. Po wyltaczeniu
silnika w otwartym uzwojeniu stojana indukowane jest napigcie resztkowe wytwarzane
przez zanikajacy strumien resztkowy wirnika wirujacy z predkoscia wirnika. Jezeli predkos¢
katowa wirnika jest bliska predkosci synchronicznej silnika to amplituda napiecia resztko-
wego w pierwszych chwilach czasu po wylaczeniu silnika jest prawie rowna amplitudzie
napiecia sieci zasilajacej silnik przed wytaczeniem [9—I1]. Poniewaz silniki indukcyjne
duzej mocy wykonywane sa przewaznie jako silniki wysokonapigciowe, to po ich wylaczeniu
z normalnej pracy na zaciskach stojana utrzymuje si¢ przez dosé diugi czas wolnozanikajace
napigcie resztkowe o stosunkowo znacznej i niebezpiecznej dla obstugi i otoczenia wartosci.
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Szczegdlnie niekorzystne warunki wystepuja, jezeli zachodzi koniecznogé szybkiego
zahamowania silnikéw indukcyjnych duzej mocy przez przelaczenie ich na hamowanie
dynamiczne pradem stalym. Warto$é napiecia stalego zasilajagcego wdwezas uzwojenie
stojana niezb¢dna do wytworzenia pozadanego momentu hamujacego nie przekracza
zwykle kilku procent napigcia znamionowego silnika. Napiecie resztkowe o duzej ampli-
tudzie moze spowodowaé wiec zniszczenie elementéw pétprzewodnikowych, z ktérych
zbudowany jest przewaznic uklad zasilania pradem stalym silnika podczas hamowania.
Nawet w przypadku doboru elementéw tego ukiadu o odpowiedniej wytrzymatosci,
obecno$¢ strumienia resztkowego wirnika powoduje, ze po przetaczeniu silnika na hamo-
wanie powstaja duze udary momentu elektromagnetycznego i pradéw silnika [10]. Ma to
nickorzystny wplyw na prace silnika, uktadu mechanicznego i uktadu zasilania silnika,

Podobnie niekorzystny przebieg zjawisk ma miejsce przy powtérnym wlaczeniu silnika
indukcyjnego duzej mocy do sieci pradu przemiennego. Stan taki moze by¢ wywolany
krétkotrwalym zanikiem napiecia zasilania silnika, przelaczeniem silnika na zasilanie
rezerwowe lub koniecznoscia dokonania nawrotu. Szczegdlnie duze udary momentu
elektromagnetycznego i pradéw powstaja wowezas gdy przy powtérnym wiaczeniu wyste-
puje duza réznica faz napiecia sieci i napiecia resztkowego indukowanego przez strumien
resztkowy wirnika [9], [11].

Wyeliminowanie tych niekorzystnych zjawisk mozna uzyskaé, jezeli ponowne wlaczenie
silnika do nowego stanu pracy zostanie dokonane po catkowitym zaniknieciu lub odpo-
wiednim zmniejszeniu si¢ wartosci strumienia resztkowego wirnika [3—91, [13]. Uzyskanie
tych warunkéw przez stworzenie odpowiednio diugiego odstepu czasu wystarczajacego
do naturalnego zaniknigcia strumienia resztkowego nie jest racjonalne, gdyz stala czasowa
zanikania tego strumienia w silnikach indukcyjnych duzej mocy jest dosé duza i moze
wynosi¢ dp kilku sekund. Dlatego w ukladach wymagajacych szybkich przelaczefirozwa-
Zane jest zastosowanie odpowiednich uktadéw szybkiego tlumienia strumienia resztkowego
wirnika [10], [11].

Zagadnienia analizy stanéw przejsciowych w silnikach indukcyjnych duzej mocy
wystepujacych podczas tlumienia pola resztkowego stanowiag mato poznana dziedzine
teorii stanéw nieustalonych maszyn elektrycznych. ’

W pracy tej przeprowadzono analize najczesciej stosowanych uktaddéw tlumienia
strumienia resztkowego. Sformulowano réwnania opisujace silnik indukcyjny podczas
tlumienia strumienia, wyznaczono powstajace wéwczas przebiegi przejSciowe momentu
elektromagnetycznego, pradéw silnika i dokonano poréwnania wlasnosci poszczegdlnych
ukladéw tlumienia.

2. ZALOZENIA I ROWNANIA WYJSCIOWE

2.1. ZAL.OZENIA UPRASZCZAJACE

1. Uzwojenie stojana i wirnika jest tréjfazowe i symetryczne. W przypadku silnikéw
klatkowych uzwojenie klatkowe rozpatruje sie jako sprowadzone do zastgpczego uzwojenia
tréjfazowego.
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2. Pomija si¢ wplyw nasycenia obwodu magnetycznego, wypierania pradu w przewo-
dach i strat w zZelazie silnika. Zaklada si¢ sinusoidalny rozkiad indukcji magnetycznej
w szczelinie.

3. Przyjmuje sie, ze wszelkie procesy taczeniowe zwiazane z zalaczeniem i wylaczeniem
silnika odbywajg si¢ bardzo szybko (natychmiastowo) i réwnoczes$nie we wszystkich fazach
silnika. W 1acznikach zaktada sig szybkie i réwnoczesne otwieranie si¢ lub zamykanie ich
stykéw. W pracach [1], [2] wykazano, Ze wystgpujaca w praktyce niejednoczesnosé otwie-
rania sie stykdw oraz czas wylaczania tacznikéw mocy ma nieznaczny wplyw na pole
magnetyczne wirnika po odlaczeniu silnika.

4. Zaklada sie, ze silnik w chwili poprzedzajacej odlaczenie pracowat w stanie ustalonym
elektromagnetycznym i mechanicznym.

5. Po odlaczeniu napiecia zasilania nie nastepuje wymiana energii z innymi silnikami,
czyli rozpatruje sie prace indywidualna silnika. Odiaczenie pojedynczego silnika rézni sig
od odlaczenia grupy silnikéw, ktérych uzwojenia stojandw sa powiazane wzajemnie z soba
przez szyny zbiorcze. Analiza wybiegu grupowego silnikéw byla rozwazana w pracach
(11, 2]

Wielkosci przyporzadkowane stojanowi oznaczono indeksem s, a wirnikowi indeksem
r. Wszystkie wielko$ci elektromagnetyczne wirnika zostaly sprowadzone na strong stojana.

Przyjete zalozenia powoduja, Ze wyniki dalszej analizy sa stuszne dla silnikéw induk-
cyjnych pierScieniowych i klatkowych, w ktérych nie wystepuje wypieranie praddw.
W przypadku silnikéw nie spelniajacych powyzszych zatozen wyniki analizy nalezy trak-
towaé jako przybliZone.

2.2. ROWNANIA WEKTOROWE SILNIKA INDUKCYJNEGO

Do analizy przyjeto opis wekorowy maszyny indukcyjnej. Réwnania wektorowe
wyrazone w ogolnym wspolnym dla stojana i wirnika uktadzie wspélrzednych wirujacym
z przyjeta dowolnie predkoscia katowa w; ma postac [11]:

Us | as+jwk —kr“s 'l’s d 'I’s
["r] o [ —k,o. +j(wk"we)] Ll’r] t dt Lﬁr] ®
is = ('l’s_kr‘l’r)/ oL, (23)
i = ('ﬁ r_ksllls)/ oL, (2b)
M, = 5 olm(¥ti) = acImW3¥,) ()

d J d
J——a.—t—w=?ﬁwe=Me+Mm (4)
gdzie:
o, = RijoLs = o, ="R.[6L; &)
ks = Ly/L, k. = Lm/Lr )
3k

K= it oL, M

¢ =1-I2/L L, = 1=k;k, - ()
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W réwnaniach (1)—(8) przyjeto nastgpujace oznaczenia:
ug, uy, i, ir, Ys, Y, — odpowiednio wektory przestrzenne napieé, praddw oraz strumieni
sprzg¢zonych stojana i wirnika;
Ry, R,, L,, L,, L,,— odpowiednio rezystancje, indukcyjnosci wlasne uzwojenia stojana
i wirnika oraz indukcyjno$é magnesowania silnika;
M,, M,,, J — odpowiednio moment elektromagnetyczny silnika, moment oporowy
i moment bezwladnoséci ukladu napedowego;
0, w, w, — liczba par biegundéw silnika, predko$é katowa wirnika i predkosé
elektryczna wirnika;
ks, k. — odpowiednio wspdlczynnik sprzezenia stojana i wirnika;
o — wspoélczynnik rozproszenia silnika;
j=vV-1L
Roéwnania (1) sa réwnaniami napigciowymi réwnowagi elektrycznej stojana i wirnika,
réwnania (2) okre§laja zwiazki migdzy strumieniami sprzezonymi i pradami silnika,
réwnanie (3) wyznacza moment elektromagnetyczny silnika, a réwnanie (4) jest réwnaniem
ruchu ukladu napedowego.

Tablica
Dane znamionowe, parametry i wspélczynniki silnika indukcyjnego duzej mocy

Typ silnika SZUre 136t
Moc znamionowa P, 1000 kW
Napigcie znamionowe stojana U, 6000 V
Napiecie wienika U,o 1160 V
Prad znamionowy stojana I, 118 A
Prad znamionowy wirnika I, 545 A
Predko$¢ znamionowa n, 990 obr/min
Rezystancja uzwojenia stojana Rs 0,248 Q
Rezystancja uzwojenia wirnika R 0,290 Q
Reaktancja rozproszenia stojana Xgs 3,38 Q
Reaktancja rozproszenia wirnika Xz, 4,12 Q
Reaktancja magnesujaca X, 99,4 Q
Wspblczynniki i stale czasowe:

ks 0,967

k. 0,960

o 0,071

oLs 10,60 1/s

oy 12,31 1/s

T: 0,88 s

W tablicy przedstawiono dane znamionowe, wartosci parametréw i wspotczynnikow
wybranego silnika indukcyjnego duzej mocy wykorzystane do obliczef ilustrujacych wyniki
analizy przeprowadzonej w tej pracy.

2.3. WYZNACZENIE WARTOSCI POCZATKOWEJ STRUMIENIA RESZTKOWEGO WIRNIKA

Duza warto$¢ momentu bezwladnosci wirnika silnika indukcyjnego duzej mocy i sprze-
Zonego z nim uktadu mechanicznego pozwala przyjaé, Ze w momencie wytaczania silnika
z sieci zasilajacej pradu przemiennego jego predko$é katowa nie ulega zmianie i jest réwna:
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w, = o1(1—5o) ©)
gdzie:

w; — pulsacja napigcia zasilajacego silnik przed wylaczeniem;

5o — poélizg silnika przed wylaczeniem.

Z zatozenia cigglosci strumienia sprzgzonego wirnika w chwili # = —0 bezposrednio
przed wylaczeniem silnika z sieci i w chwili # = +0 bezpo$rednio po wylaczeniu otrzymuje
sig:

¥Y(-0) = ¥P.(+0) = P,. (10)

Przyjmujac, ze silnik indukcyjny przed wylaczeniem zasilany byt symetrycznym tréj-
fazowym napigciem przemiennym i pracowat w stanie ustalonym, to z réwnaf (1) i (10)
otrzymuje si¢ nastgpujace wyrazenie okreSlajace warto$¢ poczatkowa strumienia resztko-
wego wirnika:

O ks

Yo = -
= asar—sow%'{'J(asSO'*—ar)

Usme'? (11

gdzie:

U — amplituda napigcia fazowego zasilajacego silnik przed wylaczeniem,

yo — faza napigcia zasilajacego w momencie wylaczenia silnika.

Réwnanie (11) odpowiada transformacji homograficznej strumienia ¥,, wzgledem
parametru rzeczywistego so, czyli poSlizgu silnika przed wiaczeniem. Na plaszczyznie
Gaussa miejscem geometrycznym ¥,, przy zmianie poélizgu s, w szerokich granicach
jest okrag. Strumien resztkowy wirnika uzyskuje najwigksza warto$¢ jezeli wytaczenie
silnika zostato dokonane przy matej wartosci bezwzglednej poslizgu silnika s, czyli pracy
silnika przy predkosci wirnika zblizonej do predkosci synchronicznej. Odpowiada to
stanowi pracy silnika przy ktérym najczgéciej dokonuje sie przetaczen.

Po odlaczeniu silnika z sieci obwdd stojana silnika pozostaje otwarty i nie ptyna w nim
prady, czyli iy = 0. Z réwnan (2) wynika, Ze zachodzi wéwczas nastepujacy zwiazek miedzy
wektorami strumienia sprzezonego stojana i wirnika:

Y.=kY t> +0, (12)
czyli jest réwniez
Y.(+0) = k. P.(+0) = k,P,,. (13)

3. UKLADY SZYBKIEGO TLUMIENIA STRUMIENIA RESZTKOWEGO
WIRNIKA

Na rys. 1 przedstawiono stosowane najczgsciej w praktyce uklady szybkiego ttumienia
strumienia resztkowego wirnika w silnikach indukcyjnych.

Uktad tlumienia wg rys. la moze by¢ stosowany wylacznie do silnikéw indukeyjnych
pierscieniowych. Thumienie strumienia resztkowego uzyskuje si¢ tu dokonujac bezposrednio
po wylaczeniu silnika z sieci wiaczenia w obwoéd wirnika tréjfazowych symetrycznych
rezystancji thumiacych R,;. Jako te rezystancje moga byé wykorzystane rezystancje poczat-
kowych stopni rozruchowych silnika, ktérych wartoéci w silnikach indukcyjnych duzej
mocy s3 wielokrotnie wigksze od rezystancji fazowych wirnika.

18 Rozprawy Elektrotechniczne 1/88
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Rys. 1. Uklady szybkiego tlumienia strunslienia resztkowego wirnika w silnikach indukeyjnych

) przez wiaczenie rezystancji thumiacych do obwodu wirnika, b) przez symetryczne tréjfazowe zwarcie uzwojenia stojana, c) przez
dwufazowe zwarcie uzwojenia stojana

Uktady thumienia wg rys. 1b i lc stosowane sa przewaznie do silnikéw indukcyjnych
klatkowych, mozliwe jest jednak ich uzycie réwniez do silnikéw indukcyjnych pierécie-
niowych. Ttumienie strumienia resztkowego wirnika uzyskuje si¢ tu przez symetryczne
tréjfazowe lub niesymetryczne dwufazowe zwarcie uzwojenia stojana. Ze wzgledu na
prostote ukladu stosuje si¢ najczesciej zwarcie bezposrednie uzwojenia stojana. W pracy
rozpatrzono ogélny przypadek tlumienia strumienia wirnika przez zwarcie uzwojenia
stojana przez dodatkowy uklad symetrycznych rezystancji thumiacych R,y lub zwarcia
dwufazowego przez rezystancje R;.

4. ANALIZA TEUMIENIA STRUMIENIA RESZTKOWEGO WIRNIKA PRZEZ
ZWIEKSZENIE REZYSTANCIJI UZWOJENIA WIRNIKA

Analize tlumienia strumienia resztkowego wirnika wg ukladu z rys. la dogodnie jest
prowadzié w uktadzie wspdtrzednych wirujacym z predkoscia katowa wirnika (o, = w,).
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Uwzgledniajac w réwnaniach (1) zalezno$¢ (12) otrzymuje si¢ réwnanie opisujace
zmienno$¢ strumienia resztkowego wirnika po wylaczeniu silnika:

d
5 V.= —a,0%. t> +0. (14
Rozwiazanie tego réwnania ma nastepujaca postac:
P, =W e %t =isentiTe: >0, (15)

Strumien resztkowy wirnika utrzymuje wigc stale niezalezne od czasu polozenie wzgledem
wirnika, a jego amplituda zanika wyktadniczo ze stalg czasowa T,, ktéra wynosi:

T. = 1/a,0 = L,/R,. (16)

Stala czasowa zanikania strumienia resztkowego wirnika jest niezalezna od predkosci
katowej silnika i réwna stalej czasowej obwodu wirnika.
Uwzgledniajac w réwnaniu (2b) zaleznosé (12) otrzymuje si¢ réwnanie opisujace
wektor pradéw przejSciowych wirnika po wylaczeniu silnika:
i, =W, /L =Y,/LetTr > 40. an

Z réwnania (17) wynika, ze po wylaczeniu silnika w uzwojeniu wirnika ptyna prady
przejsciowe o statym kierunku, lecz zmniejszajacej si¢ wyktadniczo wartoéci. Prace maszyny
indukeyjnej podczas rozpatrywanego stanu mozna wige przyréwnaé do pracy maszyny
synchronicznej z otwartym uzwojeniem twornika i zanikajacym wykladniczo pradem
wzbudzenia.

Mozliwos¢ uzyskania szybszego ttumienia strumienia resztkowego wirnika w tym
ukladzie wynika bezposrednio z réwnan (15)—(16). Dokonujac natychmiast po wylaczeniu
silnika z sieci wlaczenia w obwéd wirnika tréjfazowych rezystancii R,, uzyskuje sie zmniej-
szenie stalej czasowej zanikania strumienia resztkowego wirnika do wartosci:

’ Lr Rr
T = R.+R., R, +R., T (15)
Dobierajac odpowiednio duza warto$¢ rezystancji R,; mozna uzyskaé zmniejszenie czasu
zanikania strumienia resztkowego wirnika do wartoéci zblizonej do czasu dziatania apara-
tury aczeniowej. .

Poniewaz podczas tego sposobu thumienia obwdd uzwojenia stojana jest otwarty, to
moment elektromagnetyczny silnika jest réwny zeru i silnik znajduje sie w stanie wybiegu.
Jedyna niekorzystna cecha tego uktadu tlumienia jest indukowanie przez zanikajacy stru-
mien resztkowy wirnika napiecia resztkowego w uzwojeniu stojana, ktérego warto$é
poczatkowa moze by¢ stosunkowo duza [10].

5. ANALIZA TLUMIENIA STRUMIENIA RESZTKOWEGO WIRNIKA PRZEZ
TROJFAZOWE ZWARCIE UZWOJENIA STOJANA

5.1. ROWNANIA SILNIKA DLA STANU TROJFAZOWEGO ZWARCIA STOJANA

Rozpatrywany sposéb thumienia strumienia resztkowego wirnika polega na dokonaniu
natychmiast po odfaczeniu silnika symetrycznego tréjfazowego zwarcia uzwojenia stojana

18*
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przez rezystyncje Ry, lub bezposrednio, gdy Ry = 0 (rys. 1b). Réwnania napigciowe
silnika (1) dla zwartego przez rezystancje tlumiace uzwojenia stojana wyrazone w nieru-
chomym wzgledem stojana ukladzie wspotrzednych wynosza:

d Ts pou. O —kr(xs !ps
E [Tr] i [—ksar O‘r'—jwe] [Tr:l ) (19)

W powyzszym ukladzie réwnafi wspétczynnik o ujmuje réwniez wartos¢ rezystancji
thumiacej Rys zwierajacej uzwojenie stojana.

Zwarcie uzwojenia stojana przy réznych od zera elektromagnetycznych warunkach
poczatkowych powoduje przeptyw pradéw przejsciowych stojana i wirnika oraz powstanie
przejéciowego momentu elektromagnetycznego.

Badanie zjawisk wystepujacych w uktadzie tlumienia wymaga rozwiazania ukladu
réwnan (19) lacznie z réwnaniem momentu (3) 1 réwnaniem ruchu (4). Przy zmiennej
predkosci katowej silnika ten uktad réwnan jest uktadem nieliniowym i jego rozwigzanie
mozna otrzymaé tylko metodami numerycznymi lub modelowania analogowego. Poniewaz
predkosé silnikéw duzej mocy podczas ich wybiegu zmienia si¢ doéé wolno a czas trwania
rozpatrywanych stanow nieustalonych jest krotki, dlatego uzasadnione jest przyjecie
do analizy statej predkosci katowej silnika.

Przy takim zatozeniu zachodzi mozliwo$¢ rozwiazania zagadnienia analitycznie stosujac
rachunek operatorowy. Réwnania (19) poddane transformacji Laplace’a wynosza:

[p+as ~ky o ][ws(p)] ~ [Ws(+0)] 20)
—ksar p+ar'_jwe q’r(p) B q]r(+0) j

gdzie przez p oznaczono operator transformacji Laplace’a. Warunki poczatkowe dla
strumieni sprzezonych stojana i wirnika okreslone sa zaleznosciami (11) i (13).

5.2. ANALIZA PIERWIASTKOW ROWNANIA CHARAKTERYSTYCZNEGO

Rozwigzania ukladu réwnafi (20) zalezne sa od wartosci pierwiastké6w réwnania
charakterystycznego, ktére jest rownaniem kwadratowym o wspolczynnikach zespolonych:
pz +p(as+ar’_jwe)+as(ara—jwe) = 0. (21)
W ogdlnym przypadku réwnanie (21) moze mie¢ pierwiastki zespolone, ktére mozna
zapisa¢ nastepujaco:
Py = _a1+j(we_'0)a) = _a1+jﬁ1
P2 = —0a+jw, = —ay+jba,
gdzie oy, , sa liczbami dodatnimi okreslajacymi tlumienie sktadowych przejsciowych,
a B., B, wyznaczaja czestotliwo$¢ tych przebiegdw.

W zaleznoéci od wielkoéci parametréw silnika, rezystancji zwierajacych uzwojenie
stojana oraz predkosci katowej silnika pierwiastki p,, p, moga zawieraé si¢ w bardzo
szerokich granicach wartosci liczbowych. Dla omawianego zagadnienia najbardziej intere-
sujace jest wyznaczenie ich wartosci przy predkosci katowej wirnika zblizonej lub réwnej
predkosci synchronicznej, poniewaz w tych warunkach nastgpuje przewaznie odlaczenie
silnika od sieci. Polozenie pierwiastkéw p,, p, na plaszczyznie zespolonej, wyznaczone

22
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Rys. 2. Wartoéci pierwiastkow rownania (21) dla silnika o mocy 1000 kW

dla parametréw silnika podanych w tablicy 1, przedstawiono na rys. 2. Dla bezposredniego
zwarcia uzwojenia stojana (Rys = 0) czgsci rzeczywiste pierwiastkow oy i o, réznia sig
miedzy soba nieznacznie, natomiast cze$é urojona pierwiastka p; jest prawie rowna elek-
trycznej predkosci katowej wirnika, a pierwiastka p, jest bardzo mala w, < ®;.

7 twierdzenia Viety o sumie pierwiastkéw wynika, ze spetniony jest warunek

o0y = o0 (23)

W szczeg6lnym przypadku jednakowych statych czasowych stojana i wirnika czyli o, =
= «,, warto$ci wspdtezynnikow thumienia o, «, sa sobie rowne

0y = Oy = Oy

Stosunek tych wartoéci do wartosci wspotezynnika ttumienia pola niesttumionego wirnika
przy otwartym uzwojeniu stojana okreslonego réwnaniem (15) wynosi:

o0 .0 a

®i,2 % iy

Stosujac wiec symetryczne bezposrednie zwarcie uzwojenia stojana otrzymuje si¢
w przyblizeniu 1/o-krotne zmniejszenie statych czasowych zanikania pola niesttumionego
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wirnika, w poréwnaniu do stalej czasowej zanikania pola przy otwartym uzwojeniu stojana.

Jezeli zwarcie uzwojenia stojana nastepuje przez rezystancje dodatkowe Ry, to ze
wzrostem Ry maleje warto$¢é wspotezynnika thimienia o, , natomiast szybko zwieksza sig
warto$¢ wspolczynnika o«,. Jedna sktadowa przejéciowa strumienia sprzezonego silnika
bedzie thumiona wolniej, a druga znacznie szybciej w pordwnaniu z przebiegami dla bez-
posredniego zwarcia stojana. Zwickszenie rezystancji R, nie powoduje wiec zwiekszenia
szybkodei thimienia wypadkowego pola niesthumionego wirnika i moze by¢ uzasadnione
jedynie dazeniem do ograniczenia amplitud przebiegéw przejsciowych pradéw i momentu
elektromagnetycznego.

5.3. PRZEBIEGI PRZEJSCIOWE STRUMIENI SPRZEZONYCH I PRADOW SILNIKA

Rozwigzujac uktad réwnan (20) i dokonujac nastepnie transformacji odwrotnej otrzy-
muje sie nastgpujace wyrazenia dla wektoréw strumieni skojarzonych stojana i wirnika
w nieruchomym wzgledem stojana ukladzie wspolrzednych (w;, = 0):

V(1) = Pu()+¥P,0) = Ag eP i+ A4, ePat (24a)
Tr(t) = !Prl(t)'*'!pﬂ(t) = Arl ep1t+Ar2 er?, (24b)
gdzie:
Ay = BEEFRTI% g 16y g1 w,(40) (252)
Pi—D>
= LT BB g1 0) < AL9,(+0) (52b)
P1—D>2
4, = D¥atal=0) ¢ o 400 @50)
P1—D2
A= TPt G20 o g i @5d)
P1—D>
przy czym:
A;1 +A;2 =1 A;1 +A;2 = 0. (26)

Wyrazenia na strumienie skojarzone stojana i wirnika nie zawieraja sktadowej ustalonej
i sktadaja si¢ tylko ze sktadowych przejsciowych, zanikajacych w ogélnym przypadku
z réznymi wspllczynnikami ttumienia.

Uwzgledniajac zaleznosci (2) i (25) prady przejéciowe stojana i wirnika mozna wyrazié
nastepujaco:

iy(1) = i (t)+i2(2) = Byy e’ + By, e (27a)
i.(t) = i,1(t)+i,,(t) = B, el +B,, P, (27b)
gdzie: §
B, = (451—k,A,1)[0L; = By, ¥,(+0) (28a)
By, = (Asz—k, 4,5)[0L; = B, ¥5(+0) (28b)
B, = (4,1 —k.Ay)/oL, = B, ¥,(+0) (28¢)
B,; = (4,2—kAs) /oL, = B;,¥,(+0) (284d)

Przy czym:
By +B, =0 B +B,=1. (29)
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W przebiegu czasowym pradu stojana i wirnika wystepujg jedynie thumione skladowe
przejsciowe, a sktadowe ustalone sg réwne zeru. Uwzgledniajac wartodci pierwiastkéw
réwnania charakterystycznego (21) otrzymuje sig, ze sktadnik pierwszy pradu stojana jest
pradem periodycznym o pulsacji zblizonej do elektrycznej predkosci katowej wirnika,
zanikajacym ze stalg czasowa réwna 1/ey, natomiast sktadnik drugi jest pradem prawie
aperiodycznym (o pulsacji zblizonej do zera) i ttumionym ze stalg czasowa 1/a,. Z wa-
runkéw (29) wynika, ze w pierwszej chwili zwarcia wartoéci amplitud sktadnika perio-
dycznego i aperiodycznego sg sobie réwne, a ich odchylenie na plaszczyznie zespolonej
wynosi 180 stopni.

Prady fazowe stojana i wirnika otrzymaé mozna rzutujac wektory i, oraz i, na osie
fazowe stojana i wirnika. Wypadkowe prady fazowe zloZzone sg wigc z tych samych sklad-
nikéw co okreélajace je wektory.

Na rys. 3 przedstawiono przebiegi czasowe pradu przejsciowego w uzwojeniu fazy U
stojana dla réznych wartosci rezystancji Ry, zwierajacych uzwojenie stojana. Zwigkszanie
’ d
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Rys. 3. Przebiegi czasowe pradu w uzwojeniu fazy U stojana silnika o mocy 1000 kW podczas thumienia
strumienia resztkowego wirnika przez symetryczne trojfazowe zwarcie uzwojenia stojana
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wartosci Ry, powoduje zmniejszenie amplitudy pradu przejsciowego, ktéra w przypadku
zwarcia bezposredniego moze kilkakrotnie przekraczaé wartosé znamionowa. Dla zwarcia
bezposredniego w przebiegu czasowym pradu stojana mozZna wyrdzni¢ sktadowa perio-
dyczna i prawie aperiodyczna. Przy wigkszych wartosciach Ry, sktadowa prawie aperio-
dyczna jest szybko ttumiona i prad wypadkowy zblizony jest do wolniej zanikajacej skta-
dowej periodycznej.

5.4. PRZEBIEG PRZEJSCIOWY MOMENTU ELEKTROMAGNETYCZNEGO SILNIKA

Moment elektromagnetyczny silnika powstajacy po symetrycznym zwarciu uzwojenia
stojana i réznej od zera wartosci poczatkowej strumienia resztkowego wirnika, na pod-
stawie zalezno$ci (3) i (24) mozna wyrazié nastepujaco:

M (1) = ky Im(WEP,) = kyIm[(A4sy P+ A, eP2") -

(ApeP + A,z eP)] = Moy (1) + Moo (t)+ Ms(2), (30)
gdzie: )
M.y (t) = kyIm(Af 4,1)e™ M = Mye™ 2™ (31)
Moy (2) = kpIm(Ad, A,p)e™ " = Mye™ %! (32)
Mes(0) = K ImLA%, Ay e 050 1 A%, A, O8] o=t —
= M;sin(w,t+y)e™ @t 33)

Moment elektromagnetyczny sktada si¢ z trzech sktadowych przejsciowych zanikaja-
cych w czasie do zera. Warto$¢ ustalona momentu elektromagnetycznego jest réwna
zeru.

Sktadowe M,; i M,, sa skladowymi aperiodycznymi zanikajacymi wyktadniczo ze
stalymi czasowymi réwnymi odpowiednio:

Tl = 1/2@1 Tz = 1/2&2. (34)

Sktadowa M, ; jest sktadowa periodycznie zmienna o pulsacji réwnej elektrycznej predkosei
katowej wirnika i zanikajacej wykladniczo ze stala czasowa réwna

T5 = 1/(o;+az). (3%)

Na rys. 4 przedstawiono przebiegi czasowe wypadkowego momentu elektromagnetycz-
nego dla réznych wartoéci rezystancji Ry, zwierajacych uzwojenie stojana. Dla zwarcia
bezposredniego lub przez rezystancje Ry o matej warto$ci w przebiegu momentu mozna
wyr6znié sktadowa periodyczna i sktadowe aperiodyczne. Dalsze zwigkszanie wartosci Ryq
powoduje szybkie zwigkszenie ttumienia sktadowej periodycznej i jednej ze sktadowych
aperiodycznych. Przy duzych wartosciach Ry, przebieg elektromagnetycznego momentu
przejSciowego ma charakter aperiodyczny zblizony do sktadowej aperiodycznej momentu
o0 mniejszym wspdtczynniku tlumienia.

Niekorzystnym zjawiskiem sa duze wartosci poczatkowych amplitud momentu elektro=
magnetycznego, ktorych wartosci sa porownywalne z wartoscia amplitud wystepujacych
po bezposrednim przetaczeniu silnika z niesttumionym polem wirnika do nowego stanu
pracy. Ograniczenie tych amplitud uzyskuje si¢ dopiero dla duzych wartoéci rezystancji
ttumiacych Ry,.
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Rys. 4. Przebiegi czasowe momentu elektromagnetycznego silnika o mocy 1000 kW podczas ttumienia
strumienia resztkowego wirnika przez symetryczne trdjfazowe zwarcie uzwojenia stojana

6. ANALIZA TLUMIENIA STRUMIENIA RESZTKOWEGO WIRNIKA PRZEZ
DWUFAZOWE ZWARCIE UZWOJENIA STOJANA

6.1. ROWNANIA SILNIKA DLA STANU DWUFAZOWEGO ZWARCIA UZWOJENIA STOJANA

Rozpatrywany w tym przypadku sposéb tlumienia strumienia resztkowego wirnika
polega na dokonaniu natychmiast po odlaczeniu silnika z sieci zwarcia dwu faz stojana
bezposrednio lub przez rezystancje R, (rys. lc).

Przyjmujac nieruchomy wzgledem stojana uklad wspélrzednych prostokatnych o, B
usytuowany w ten sposéb, Ze jego o$ rzeczywista o pokrywa si¢ z osia uzwojenia fazy U
stojana oraz zakladajac, ze zwarcie dwufazowe zachodzi miedzy fazami ¥V i W stojana
z réwnan ogdlnych (1—8) otrzymuje si¢ nastepujacy uklad réwnan silnika:

19 Rozprawy Elektrotechniczne 1/88
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d Vs O 0 —keas | | Pss
W Wra = =10 o, We Wm (3 6)
} Trﬂ = ksar — W, o ,:prﬁ
M, = —ky- Wm(qlsp_kr!prﬁ)' (37)

W réwnaniach tych indeksami «, f§ oznaczono skladowe wektoréw przestrzennych
wielkosci elektromagnetycznych w osi rzeczywistej o i urojonej f.

Catkowita rezystancje zwierajaca uzwojenia dwu faz R;;, = 2R,4, wlaczono po potowie
wartoéci do rezystancji fazowych uzwojenia stojana. Wspotczynnik o, w réwnaniu (36)
ujmuje wigc rowniez warto$¢ rezystancji ttumiacej R,., zgodnie z definicja jego wartoéci
okre$lonej réwnaniem (5).

Zaktadajac, Ze procesy przejéciowe przebiegaja przy stalej predkosci katowej wirnika
réwnania (36) po transformacji Laplace’a wynosza:

p+as 0 _kr“s T:ﬁ(P) Wsﬁ('{'o)
0 pton, o, Wm(P) = Tm( +0) |, (3%)
= ks % —w, p+a, gIrﬁ (P) YTr[S ( + 0)

gdzie p operator Laplace’a.
Rozwigzania réwnan (38) zalezne sa od wartosci pierwiastkow réwnania charak-
terystycznego.

6.2. ANALIZA PIERWIASTKOW ROWNANIA CHARAKTERYSTYCZNEGO

Roéwnanie charakterystyczne ukladu rownan (38) jest réwnaniem trzeciego stopnia
o wspolczynnikach rzeczywistych:

P*+p* [0, (1 + 0)]+ploe o, + o) + i+ 4 [(00,)* + ] = 0. (39

Rozwiazanie ogdlne réwnania trzeciego stopnia moze mieé trzy pierwiastki rzeczy-
wiste lub jeden pierwiastek rzeczywisty i dwa zespolone sprzgZone.

Zaleznie od wartoéci parametrow silnika, rezystancji zwierajacej uzwojenie stojana
oraz predkosci katowej silnika pierwiastki te moga zawiera si¢ w bardzo szerokim zakresie
zmian wartosci liczbowych. Przyjmujac, ze odlaczenie silnika z sieci nastgpuje przy pred-
ko$ci katowej wirnika zblizonej lub réwnej predkosci synchronicznej i uwzgledniajac,
ze wartoéci parametréw silnikéw duzej mocy zblizone sa do podanych w tablicy to
z rozwigzania réwnania (39) otrzymuje si¢ jeden pierwiastek rzeczywisty i dwa zespolone
sprzezone.

Pierwiastki te mozna zapisaé nastgpujaco:

P1= —0; pp= —0+jB ps = —ay—jp, (40)
gdzie: «,, a, sa liczbami dodatnimi okreslajacymi tlumienie sktadowych przejsciowych,
a f§ wyznacza czestotliwo$é tych przebiegdw.

Wartoéci pierwiastkéw p,, p, wyznaczone dla réznych wartosci rezystancji zwiera-
jacych dwie fazy uzwojenia stojana silnika indukcyjnego o parametrach podanych w tablicy
przedstawiono na rys. 5. Wartosci p; otrzymuje si¢ jako warto$ci sprzezone pierwiastka
p.. Jezeli zwarcie faz nastepuje bezposrednio, to wartosci wspolczynnikéw thumienia
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Rys. 5. Wartodci pierwiastkow rownania (39) dla silnika o mocy 1000 kW

oy, o, TOZNig si¢ miedzy soba nieznacznie. Zwigkszanie wartosci Ry, powoduje szybki
wzrost wartodci «;, a zmniejszanie wartosci o,. Czg§¢ urojona 8 pierwiastkdw p,, ps
zalezy w niewielkim stopniu od warto$ci rezystancji Ry i przyjmuje wartosci zblizone
do elektrycznej predkosci katowej wirnika.

6.3. PRZEBIEGI PRZEJSCIOWE STRUMIENI SPRZEZONYCH I PRADOW SILNIKA

Po rozwiazaniu uktadu réwnan (38) i dokonaniu transformacji odwrotnej otrzymuje si¢
nastepujaca posta¢ czasowa strumieni sprzezonych silnika:

Ys(t) = Ay ePr'+ A, eP? + A5 ePs! (41)
8

19*
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Y,.(t) = ByePi'+ B, P2 + By ePs* 42)
Wp(t) = CyePrt 4 CrePr' + CyePs! 43)
gdzie: W;— wspolczynniki okreSlone przez rozklad funkcji operatorowej na ulamki
proste (W= 4,B,C;i=1,2,3).
Uwzgledniajgc postaé pierwiastkéw (40) otrzymuje sie, Ze spelnione musza byé warunki
A, = A% B, = B¥ C, = C¥

a réwnania (41)—(43) mozna przeksztalci¢ nastepujaco:

![jsﬂ(t) = A1 e_“‘t+A23 e_“‘tcos(ﬂt—i-'yA) (44)
¥.o(t) = Bye~ %"+ B,3e~%*cos(ft+yp) 45)
Ys(t) = Cie ™+ Cyze~%tcos(Bt+yc). (46)

Przebieg czasowy kazdego ze strumieni sprzezonych nie zawiera sktadowej ustalonej
lecz tylko dwie sktadowe przejéciowe: aperiodyczna i oscylacyjna, zanikajace w czasie
do zera.

Zaleznosci (2), (44)—(46) pozwalaja okresli¢ przebieg czasowy pradéw przejsciowych
stojana i wirnika. Przykladowo dla pradu iy otrzymuje sig:

ip(2) = (![’sﬁ(t)—kﬁlfrﬁ(t)) [oLy = Dye~%*+D,ze~**cos(ft+yp). 47
Prad w uzwojeniu fazy ¥ i W stojana jest proporcjonalny do pradu iy, przy czym wspol-
czynnik proporcjonalnosci jest réwny ]/ 3/2. Podobnie jak w przypadku strumieni sprze-
zonych prad stojana nie zawiera sktadowej ustalonej, lecz tylko dwa skladniki przejéciowe.
Sktadnik pierwszy jest pradem jednokierunkowym tlumionym wykltadniczo ze staly cza-
sowg rowng 1/a;, sktadnik drugi pradem periodycznie zmiennym o pulsacji réwnej S
tlumionym wykladniczo ze stala czasowa réwna 1/u«,.

Na rys. 6 przedstawiono przebiegi czasowe pradu przejéciowego w uzwojeniu fazy V'
stojana dla réznych warto$ci rezystancji R,, zwierajacej uzwojenia dwu faz stojana. Dla
zwarcia bezpoSredniego lub przez rezystancje o malej wartoéci w przebiegu czasowym
pradu mozna wyrdzni¢ skladowa aperiodyczng i periodyczna. Przy duzych warto$ciach
R,; skladowa aperiodyczna jest bardzo szybko ttumiona i prad wypadkowy prawie jest
réwny sktadowej periodycznej. Zwigkszanie wartosci R,y powoduje zmniejszenie amplitudy
pradéw przejsciowych, ktére w przypadku zwarcia bezposredniego dwu faz moga kilka-
krotnie przekracza¢ warto$¢ pradu znamionowego silnika. Poréwnujac wartosci pradow
przejSciowych dla ttumienia pola wirnika przez symetryczne zwarcie tréjfazowe uzwojenia
stojana i zwarcie dwufazowe mozna stwierdzi¢, ze w obu przypadkach otrzymuje si¢
bardzo szybkie ttumienie strumienia resztkowego wirnika. Uklad drugi jest jednak mniej
korzystny, gdyz wystepujace przy jego stosowaniu prady przejéciowe uzyskuja znacznie
wyzsze wartoSci.

6.4. PRZEBIEGI PRZEJSCIOWE MOMENTU ELEKTROMAGNETYCZNEGO

Podstawiajgc w réwnaniu (37) wartoéci strumieni sprzgzonych silnika okres$lonych
rownaniami (44)—(46) otrzymuje si¢ nastgpujace wyraZenie na przejSciowy moment
elektromagnetyczny powstajacy po dwufazowym zwarciu uzwojenia stojana:

Me(t) = Mel(t)+Me2(t)+Me3(t)+Me4(t)s (48)
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gdzie poszczegodlne sktadowe momentu sa rowne
M, (t) = —kyBi(4;—k, Ce %t = M e 2! 49)
M, (t) = —2ky Re[B,(A;—k.C3)le™ 2%t = M,e™2%* (50)
Ms(t) = —2kMRe([Bl(A2—k,C2)+B2(A1—k,.Cl)]ej'”) e
= Mjcos(fit+y;)e “utedt (51
a)
Reu/R.=0

D

; {U\ \. f\nr\ P P

IR

t—

~h

d)

R.,/R.=10

b)

pu. Reg/Rs =2
002s

1 : ﬂnﬂnnnnAnA@ﬂwwv
w T V[[VUVu ey
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Rys. 7. Przebiegi czasowe momentu elektromagnetycznego silnika o mocy 1000 kW podczas thumienia

strumienia resztkowego wirnika przez dwufazowe zwarcie uzwojenia stojana
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M, (t) = —2kp Re[By(4,—k,Cr)e’*Hle™2* =
= M,cos(2ft+yg)e 2%, (52)

Moment elektromagnetyczny sktada sie z czterech sktadowych przejéciowych zanikajacych
w czasie do zera. Ustalona warto$§¢ momentu jest rowna zeru.
Sktadowe M,; i M,, sa sktadowymi aperiodycznymi zanikajacymi wykiadniczo ze
stalymi czasowymi réwnymi odpowiednio
T, =120, T, =1/2a,. (53)

Sktadowe M,; i M., sa sktadowymi periodycznie zmiennymi, zanikajacymi wyktadniczo
ze stalymi czasowymi

Ty = 1/(ay+a;) Ty =1/20,. (54)

Pulsacja sktadowej momentu M, jest w przyblizeniu rowna elektrycznej predkosci katowej
wirnika, a sktadowej M,, dwukrotnie wigksza.

Na rys. 7 przedstawiono przebiegi czasowe wypadkowego momentu elektromagnetycz-
nego powstajacego podczas zwarcia dwufazowego uzwojenia stojana przez rézne wartosci
rezystancji Ry. Dla zwarcia bezposredniego lub przez rezystancje R,; o malej wartosci
w przebiegu czasowym mozna wyr6zni¢ wystgpowanie wszystkich sktadowych przejsciowych
momentu. Zwiekszenie wartosci rezystancji Ry, powoduje szybkie zwigkszenie ttumienia
sktadowej aperiodycznej M, i sktadowej periodycznej M.s. Przy duzych warto$ciach Ryq
w przebiegu czasowym momentu decydujacy udzial ma sktadowa aperiodyczna M.,
i skladowa periodyczna M,, o pulsacji réwnej w przyblizeniu podwdjnej elektrycznej
predkosci katowej wirnika. Wystgpowanie momentow przejéciowych o duzej czgstotliwosci
wplywa niekorzystnie na pracg poszczegélnych elementéw uktadu napedowego. Podobnie
niekorzystny wptyw spowodowany jest rowniez znacznymi warto$ciami amplitud momentu
przejéciowego, ktérych wartosé jest poréwnywalna z amplitudami momentu udarowego
powstajacymi po przelaczeniu natychmiastowym silnika do nowych warunkéw pracy
bez tlumienia pola wirnika. Ograniczenie tych amplitud nastepuje dopiero dla duzych
wartodci rezystancji Ry, zwierajacych uzwojenie stojana.

7. WNIOSKI

Wszystkie przedstawione w pracy ukltady ttumienia pozwalaja na zmniejszenie czasu
zanikania strumienia resztkowego wirnika po odtaczeniu silnika indukcyjnego od sieci
zasilajacej.

Thumienie pola wirnika przez zwigkszenie rezystancji uzwojenia wirnika po odgczeniu
silnika moze byé zastosowane do silnikéw indukcyjnych pierécieniowych. Ten sposob
ttumienia jest tatwy w realizacji i nie powoduje wystapienia niekorzystnych chwilowych
momentéw udarowych i pradow.

Stosujac symetryczne bezpos$rednie zwarcie tréjfazowe lub dwufazowe uzwojenia
stojana mozna wielokrotnie zmniejszyé czas zanikania strumienia resztkowego wirnika
w poréwnaniu do czasu zanikania naturalnego wystepujacego przy otwartym uzwojeniu
stojana. Niekorzystna cechg tych ukladow jest wystepowanie po zwarciu stojana prze-
biegéw przejéciowych pradu i momentu elektromagnetycznego o duzych udarowych
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wartosciach w poczatkowych chwilach czasowych. Przebiegi przejéciowe pradéw i momentu
elektromagnetycznego ztozone sa ze sktadowych aperiodycznych i periodycznych o réz-
nych czestotliwo$ciach i wspdlczynnikach tlumienia.

Uklad tlumienia przez zwarcie dwufazowe uzwojenia stojana jest mniej korzystny
od ukiadu ttumienia przez zwarcie tréjfazowe, gdyz dla tych samych wartosci rezystancji
thumiacych Ry, w ukladzie pierwszym powstajg wigksze wartoéci udarowe pradéw przejscio-
wych i momentu elektromagnetycznego silnika. W obu przypadkach dla zwarcia bez-
posredniego poczatkowe amplitudy przebiegéw przejéciowych wielkosci elektromagne-
tycznych moga przekracza¢ kilkakrotnie wartosci znamionowe. Ograniczenie amplitud
sktadowych przejSciowych uzyska¢ mozna przez zwickszenie wartosci rezystancji thumia-
cych R,y zwierajacych uzwojenie stojana. Powoduje to jednak skomplikowanie ukladu
napedowego i jego sterowania.
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K. PIENKOWSKI, R. BRZEZINSKI

ANALYSIS OF THE SYSTEMS OF DAMPING OF RESIDUAL ROTOR FIELD IN HIGH POWER
INDUCTION MOTORS

Summary

In the paper, the equations which describe residual rotor field in high power induction motors after
disconnection from the supply are given. The systems of damping of this field are presented. The equations
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for treating transient process in induction motors corresponding to the systems of field damping are for
mulated. The solution is obtained by digital simulation. The time behaviour of the torque and stator currents
are presented.

K. PIENKOWSKI, R. BRZEZINSKI

ANALYSE DES SYSTEMES D’ATTENUATION DU CHAMP RESIDUEL DU ROTOR DANS
LES MOTEURS A INDUCTION DE GRANDE PUISSANCE

Résumé

On a indiqué les relations décrivant le champ résiduel du rotor dans les moteurs 2 induction de grande
puissance aprés leur débranchement du réseau d’alimentation. On & présenté les systémes d’atténuation
de ce champ permettant de limiter les effects transitoires défavorables ayant lieu aprés un réenclenchement
du moteur. On 3 établi les équations différentielles du moteur pour les systémes d’atténuation particuliers.
On a trouvé les valeurs des racines de 1’équation séculaire décidant de la valeur des amplitudes et des coeffi-
cients d’atténuation ainsi que de la fréquence des régimes transitoires. On & déterminé les régimes transitoires
des flux accouplés, des courants et du moment électromagnétique du moteur pendant I’atténuation du
champ du rotor. On 2 présenté les résultats de la simulation digitale des régimes transitoires. On & comparé
les propriétés des systémes particuliers d’atténuation.

K. PIENKOWSKI, R. BRZEZINSKI

ANALYSE DER ROTORRESTFELDDAMPFUNGSSYSTEMEN IN DER
HOCHLEISTUNGSINDUKTIONMOTOREN

Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wurden die Abhéngigkeiten angegeben, die das Rotorrestfeld in Hochleis-
tungsinduktionmotoren nach dem Abschalten vom Speisenetz beschreiben. Ferner werden die Didmpfungs-
systeme dieses Feldes dargestellt, die die Begrenzung der beim Wiedereinschalten des Motors aufretenden
ungiinstigen transienten Verhalten ermdglichen. Es wurden die Differenzialgleichungen des Motors fiir
einzelne Dampfungssysteme formuliert. Untersucht wurden transiente Verldufe der Fliisse, der Strome
und des elektromagnetischen Moments des Motors beim Dimpfen des Rotorrestfeld. Anschliessend wurden
die Ergebnisse der Digitalsimulation dargestellt und die Eigenschaften enzelner Ddmpfungssysteme wurden
verglichen.

K. IIEHBKOBCKH, P. BXXEBHMHCKHU

AHAIJINI3 CHCTEM TAIIEHMS HESATYXAIOUIET'O ITOJISI POTOPA B MOIIHBIX
ACHHXPOHHBIX IBUT'ATEJIAX

Pesmome

IIpencraBieHBI 3aBHCHMOCTH, OIHCBHIBAIOIIME HE3aTYXaIOIlee IT0JIe POTOPa B MOIIHBIX ACHHXPOH-
HBIX JBHTATENIAX IIOCJIE MX OTKIIOUEHMS OT MUTAroIell ceTu. IIpencTaBiieHBI CHCTEMBI TallleHMsI STOTO
TI0J151, O3BOJIAIONINE OTPAHHUNTD HeOJIarONPHATHBIE IEPEXOJHbIE ABIICHHA, BBICTYNIAIONINE [IOCIIE TI0B-
TopHOTO BKiIoueHus: asuraresisi. ChopmynupoBaus! nuddepeHmanbible YPABHEHHAA ABUTATENS I
OTHENBHBIX CHCTeM ramreHud. OIpeqesieHbl 3HAUCHUA KOPHEH XapaKTepHCTHUECKOIo ypaBHEHHs, obyc-
JIaBJIMBAIOIINX SHAYEHUA aMIUIUTYL M Ko3(h(MUINEHTOB IallleHns, a TAK)Ke YaCTOThI IEPEXOAHbIX XapaK-
TepucTuK. OIpeneseHs! MePeXofHbIE XapaKTEPHCTUKH CBSSAHHBIX IIOTOKOB, TOKOB M 9JIEKTPOMATHHT-
HOTO MOMEHTa OBHIATENIA BO BpeMsA TallleHHA IIOJIA poTopa. IIpencTaBieHbl pesysbTaThl IE(POBOrO
MOJEIUPOBAHAA MEPEXONHBIX COCTOsIHMA. IIpoMSBeNeHO CpaBHEHME OTHEJIBHBIX CBOMCTB CHCTEMBI I'a-
IIeHHA.
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ERRATA

Tytut artykutu Pana Marka Brodzkiego, zamieszczony w Rozprawach Elektro-
technicznych 1987 1., t. XXXIII, z. 2, strony 375—400 powinien by¢ nastgpujacy:

“Certaine interprétation de la théorie des réseaux électriques dans la théorie des
fibrations”

Redakcja przeprasza Autora za bledy w wydrukowanym tytule artykulu.






rysunki, wykresy i fotografie nalezy nazywaé¢ w tekscie rysunkami (skrét: rys.).
U samego dolu rysunku (a przy fotografiach na odwrocie) nalezy wpisaé czytelnie
numer rysunku, tytul pracy i nazwisko autora. Ostateczne wykonanie rysunkéw
obowigzuje Redakcje.

7. Streszczenia. Do kazdej nadsylanej pracy nalezy dolaczy¢ krétkie streszczenie
(analize) w jezyku polskim (w 5 egz.) oraz streszczenie (w 2 egz.) w jezykach obcych:
angielskim, francuskim, niemieckim i rosyjskim. W razie niemozno$ci przygotowa-
nia streszczen w jezykach obcych Autor powinien poda¢ przynajmniej terminy obco-
jezyczne niezbedne do wykonania tlumaczenia.

8. Bibliografia. Na koncu maszynopisu nalezy poda¢ w przyjetej przez Autora
kolejnoéci (np. chronologicznej, alfabetycznej itp.) wykaz publikacji, na ktére Autor
w tekscie si¢ powoluje, lub ktére uwaza za stuszne wymieni¢ z innych powodéw.
W kazdej pozycji wykazu nalezy podaé¢ w nastepujacej kolejnosci: pierwsze litery
imion, nazwisko autora, po czym po przecinku pelny tytut dzieta lub artykutu; da-
lej, w przypadku ksigzki — wydawce, miejsce wydania i rok, a w przypadku arty-
kulu — tytul czasopisma, numer zeszytu, rok wydania i ewent. numer strony. Po-
zycje wykazu powinny byé ponumerowane.

9. Informacje dodatkowe.

— Niezastosowanie sie Autora do podanych wyzej wytycznych pociggnie za soba
konieczno$¢ potrgcenia z honorarium autorskiego kosztéw zwigzanych z doprowa-
dzeniem dostarczonych materiatéw do postaci wymaganej przez Redakcje.

— Autorowi przystuguje bezplatnie 25 egz. odbitek pracy. Dodatkowe egzem-
plarze Autor moze zamoéwi¢ w Redakcji na wlasny koszt.

— Autora obowiazuje korekta autorska, ktéra naleiy zwracaé w ciagu 3 dni
pod adresem Redakcji.

— Redakcja prosi Autoréw o podawanie miejsca pracy i adresu prywatnego,
a takze o powiadamianie o zmianie adresu.
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Geometrical methods. in the description of non-linear RLC circuits: -
Dynamic equations and dynamic spaces of RLC systems
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Certain new ideas useful for the description of non-linear, time-varying electric
circuits consisting of resistors and inductive and capacitive elements (RLC circuits), are
introduced. Theorems characterising the vector fields generated by RLC circuits are given
and a method of finding the dynamic equations and spaces of non-linear RLC circuits is propo-
sed. Methods of differential geometry are applied.

1. INTRODUCTION

In the geometric approach to electrical networks, we consider the response of a net-
work starting from a given operating point as motion occuring in a differential mani-
fold' being the dynamic space (the space where the dynamics takes place) of the network.
The notion of manifold, which plays a central role in differential geometry and in diffe-
rential topology, provides a natural framework for the study of trajectory problems of-
general nonlinear RLC networks. .

The main advantages of the geometric approach to electrical networks are the follo-
wing, :

L. It is coordinate free: the results obtained by a geometric method do not depend on the
particular choice of a tree, a loop matrix, state variables etc. (see for example the Theorems
5 and 6). Therefore, this method is suitable for studying intrinsic properties of networks.
2. The restrictions on nonlinearities in a network are very weak; (thus, a very broad class-
of networks is covered). _

3. The concepts of the state space and the state equation appear in a natural way and they-
are given in a rigorous manner; this seems to be one of the main advantages of the geo-
metric approach to nonlinear RLC networks.

4. An another important advantage of the geometric (topological) approach has been
pointed out by R. Thom [25]: ,,La topologie est précisemént la discipline mathémati-
que qui permet le passage du local au global”. Thus, by using local (differential) methods

D The mathematical definitions which are explored in the paper are enclosed in Chapter 2.
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it is possible to obtain global (qualitative) results, with the aid of topology and group

theory. :

5. Generally, the geometric approach is suitable for studymg more or less qualitative

(global) properties.

6. The concept of the tangent bundle connects in a natural way the theories of nonlinear
. and linear networks.

The paper consists of the Introduction, three Chapters and the Concluding Remarks.
Chapter 2 contains the basic mathematical notions and definitions which are explored -
in the paper: the notion of differential manifold (submanifold), the definitions of the
tangent bundle of a manifold and of the vector field on a manifold, and the definition
of the flow on a manifold. =

Chapter 3 contains the definition of an RLC network and the definitions of the dynamic
space of a network and of the vector field generated by a network.

In Chapter 4, the conditions are given which-guarantee that an RLC network genera-
tes the vector field on its dynamic space. Several theorems are presented, which charac- '
terize the dynamic spaces, the equations of motion and the state variables of RLC net-
works. The vector field generated by RLC network is interprated as a submanifold of the
tangent bundle of the dynamic space of the network; the definitions of the Maxwell
space and of the Kirchhoff-Maxwell space of an RLC network enable to solve the problem
of the formulation of the equations of motion and of the state equations in a general.
as well as synthetic manner. The Theorems 5 and 6 concerning the question of finding
the dynamic space and the equation of motion of an RLC network contain' the most
general solution of this question.

2. BASIC MATHEMATICAL NOTIONS AND DEFINITIONS

“# In this Section we review some basic mathematlcal notions and definitions that are
needed in the later sections. '
The notion of manifold plays a central role in differential topology and in differential
geometry [20]—[23] and it is widely explored in many branches of research [26], [27].
Manifolds appear also in a natural way in the study of trajectory problems for general
nonlinear electrical networks.
Roughly speaking, manifold is the topologlcal space which is equivalent locally (home-
omorphically equivalent) to the Euclinean space R™ (the topology on R™ is the topology

defined by the Euclidean metric ||x,—x|| = (2 (x,",-x,‘;)z)llz).
i=1

Manifolds which are considered in this paper are the subsets of the Euclidean spaces,
and hence they are called submanifolds.

Definition 1.

Let M be a topological subspace of the Euclidean space R" (the topology on M is
induced by the topology on R", i.e., a set U = M is an open subset of M if, and only if, -
there is an open subset 0 of R" such that U = 0nM).
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The space M is an m-dimensional, (1 < m < n), regular C*hypersurface in R” (k is
the natural number, the symbol co, or the symbol w denoting analyticity of a map), if
for each point y € M there exists a C*-map F(-) of an open subset ¥ < R™ into R" such
that: '

i. F(-)is an immersion (i.e., the rank of the Jacobi matrix of F(-) is equal to m, at each
point x € V);
ii. F(-) maps ¥V homeomorphically onto an open neighbourhood U of y in M [29].

One-dimensional regular hypersurfaces (the case m = 1) are called regular curves,
and two-dimensional regular hypersurfaces are called regular surfaces (of the appro-
priate differentiability class C¥).

We note that each nonempty open subset of R" is an n-dimensional regular hyper-
surface of an arbitrarily high differentiability class C¥ (k =1, 2, ..., k = o0 or k = w).
Also, each nonempty open subset of an m-dimensional regular C*-hypersurface is an
m-dimensional regular Ck-hypersurface.

Let F(-) e C¥(V, R"), where V is an open subset of R™. Write y for a point from R™
and write z for a point from R*; y = (3%, 12, ..., y™ and z = (2%, z2, eees 2.

The set

{(,2)pr. e R*"™; yeV,z=F(»)}, @

where (v, z),. is a permutation of the sequence (y%, ..., y™, z1, ..., z") is called the graph
of the function F(-) in the space of points (', ..., y", 2z, ..., z2"),,.. We denote the set
(1) by Graph (F(-)). From the definition of the graph of function F(-) it follows that
the set Graph (F(-)), with the topology induced by the topology en R™*" is the regular
m-dimensional CF-hypersurface in R™*™",

One can define a regular hypersurface in the following equivalent way.

Let M be the subset of the Euclidean space R" and let for each point y’' € M there

exist an open neighbourhood 0 of 3’ in R* and a C*map g(-):0 — R"~™ such that:

0nM = {y€0: g(y) =0},

where the rank of g(-) at the points from the set 0nM is equal to n—m. Then the set
M, with the topology induced by the topology on R", is an m-dimensional regular C*-
hypersurface in R". ’

The C*-map F(-) of an open subset ¥ = R™ into R" such that: F(-) is an immersion
and F(-) maps ¥ homeomorphically onto its image F(V) in R", where the topology on

~ F(V) is induced by the topology on R", is called the C*-embedding of ¥ into R". If F(-)

is the C*-embedding of ¥ into R", then F(-) is the C*-difféomorphism of ¥ onto F(V),
i.e., F(-) is the one-to-one map of ¥ onto F(V), F(-) is the C*-map and F~1(-) is the
C*-map, i.e., F~1(-) can be expressed in the form

» .
F1 () = (9 l)(),
where
u=F@), Iy(*):Usy > yeR" and ¢(-) e C*(R", R™).
From the Definition 1 of an m-dimensional regular C*-hypersurface M -it follows
that there exists such an open cover {U,},es (4 being a set of indices, M = | j U,, U,

ocA
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is an open subset of M) of M, that for each o € 4 there exists a map f,(+) of an open sub-
set V, € R™ into R" being the C*-diffeomorphism of ¥V, onto U,. A, pair (U, () =
= (U,,f*(+)) is called the local chart (or the local coordinate system) on M, and the
set {(U,, ga( ")) }aca is called the C*-atlas on the C*-hypersurface M.

Obviously, on each regular C*-hypersurface one can define infinitely many different
Ck-atlases.

The sets U,, o € 4, are called the coordinate neighbourhoods on M and the associa-
ted maps @,(*), o € 4, are called the coordinate maps. The maps f,(* ), x € 4, are the
local parametrizations for M, and the C*-map (@..,ps") (+) defines the coordinates
change on U, nU,, where o, :U,nU,, # O.

Definition 2.

The maximal. C*-atlas on the regular C*-hypersurface, being the set of all local Ck-
charts on M, is called the C*-differential structure on M.

The C*-differential structure on the regular C*-hypersurface in R® is given uniquely.

. Definition 3. ) h

A pair (M, {(Us, <pﬁ( ) }ges)> where M is the regular C*-hypersurface in R* and
{(Us, @g(* )) }gen is the maximal C*-atlas on M is called the C*-submanifold of R".

We note, that each regular C*-hypersurface in R" is also the regular C™-hypersurface
in R*, 1 < r-< k. Thus, each regular C*-hypersurface M in R" has (the unique) C-diffe-
rential structure, 1 <r<k, k=1,2,....,k=0 or k = w.

Let z be an m- dimensional (ordered) sequence of the coordinates of a point y from
Rz = (F1,...,y), 1' < k;j <nm, and k; # k, for 1 < j# p < n. Denote by R} an
m-dimensional Euclidean space of points z, where the coordinates z?, ..., z” of z have
been identified with the successive coordinates y*i, ..., y*». And the space R? is defined
as the following subset of R": ’

R = {yeR": y =0, for each j ¢{ki, kas ..., ku}}.

(The space R” is the m-dimensional Euclidean subspace of R"; obviously, it has the
differential structure of an m-dimensional differential submanifold of R?, of an arbitra-
rily high differentiability class).

Write p,(-) for the projection map from R* onto R, p.(-):R'sy = (y', ..., ") =,
=z =p(») = (%1, ..., ym) € RY.

Theorem 1. (]29)). .

Let M be an m-dimensional regular C*-hypersurface in R*; (R"sy = (31, 2, ..., V")
There is an open cover {Ug}sep of M and there exists a set {z;}pep of m-dimensional (or-
dered) sequences (Y©1®, ..., y®), where k;(f) # k,(f) for 1 <j# p < n, such that
the set . .

{(Uﬁn (pz olUﬁ( ))}ﬂeB
is the C*-atlas on the hypersurface M.

Each atlas having the form as in the Theorem 1 is called the natural C*-atlas on the
C*-hypersurface M.
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Let M be a regular C*-hypersurface in R". The introduced Ck-differential structure
on M (Definition 2), which defines M as the C*-submanifold of R” is the natural structure
in the sense that it is the one induced by the C*-differential structure on R". More pre-
cisely, one can prove the following statements:

i. F(+):M — R is the C"™-map if, and only if, there exists a function F(-)eC'(R", R)
such that ‘

F() = (F- h)("),
(m(-):M>3y—>yeR"), and '
i f(-):R —» M is the C"-map if, and only if, (g o f)(+) is the C™-map of R into R".
Example 1. "

Let M be a 1-dimensional regular C*-hypersurface in R2 (M is a smooth regular
curve in R?). The curve (the hypersurface) M, with the differential structure induced by’
the C*-differential structure on R2, is the 1-dimensional C*-submanifold of R2.

An. example of 1-dimensional differential submanifold of R? is given in Fig. 1; we
have marked one of the local charts (U, g(-)) on M.

x2f

o)

AN

Fig. 1. 1— dimensional differential submanifold
of R?

Example 2.

Each regular surface in R® is the smooth 2-dimensional submanifold of R3, if one
defines the differential structure on M as the differential structure induced from the ambient
space RS,

An example of 2-dimensional differential submanifold of R® (being obviously the
regular surface) is given in Fig. 2, where we have marked one of the local charts (U, ¢(-));
the map @(-) has been defined as the contraction of the projection map Dat,x2(*) to the
subset U = 0nM of R® (of M).

Remark 1.

In the following, we use the name »differential submanifold” for each subset of R",
which being a topological subspace of R is a regular hypersurface in R". We shall define
the differential structure on the hypersurface, if it will be needed for our considerations,
as the unique differential structure induced from the ambient Fuclidean space.
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Q\&’l

|
\»
Fig. 2. 2 — dimensional differential submanifold
y o(u) of R®
Example 3. ,
Let us consider an RC network shown in Fig. 3. It consists of linear capacitor and of

nonlinear resistor.

[c ir

TVR

+
A . |
T Fig 3. Nonlinear RC network

The constitutive relations of the elements are given by the equations:

gc = C- v, ¥)
and
. iR = gR(‘vR)a d . (3)
where : ‘
gz(+) is the smooth function whose graph is given in Fig. 4.
The Kirchhoff equations impose the following constraints on the values of network
variables: _
V¢ = YR, (4)
and "
ic = —ig. Q)

i} ,
(p=Gr(ve)

/\v‘

Fig. 4. The constitutive relation of nonlinear resistor: a 1 — di-
mensional C* — submanifold of R2
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Equations (2)—(5) give the complete set of (algebraic) constraints for the electrical
variables of the RC network of Fig. 3. The equations (2)—(5) define a 1-dimensional

smooth submanifolein the space R® of points x = (gc,%c, Ur; ic; ir)- 2 is the graphs
of the following function of the variable g¢:

. 1 1 1 1
R > qc = (vc, Vg, lc» ir) :(E qc,f dc, —8r (f Qc), gr (E'— QC))~ (6)

The submanifold ) is shown in Fig. 5. The submanifold D) is the dynamic space of
the considered RC network (precise definition of the dynamic space of an RLC network
is given in Chapter 3 (Definition 14)). With the aid of (6), the solutions of the equation

d . 1
e _ —&Rr ("CT QC)

dt

prescribe the change of all network variables in time.
Let us introduce now an important notion of the tangent space of the differential

submanifold. Let M be an m-dimensional C*-submanifold of R* and let {(U,, @x( ")) }uca 2
= {(Ups f7*(*)) Juea be a Cl-atlas for M. Write Df)f*n (- ), Y e Uy, for the derivative

of the map £,(+ ) at the point y = f7'(¥) e V,, Vs, 2 @o(Uy). The derivative (D) m(:)
is the linear map of the vector space R™ into ‘the vector space R The image -
Im((Dfy)i7'e» (+)) is an m-dimensional linear subspace’ of R". We denote this linear
subspace by Ty(M) and we call it the tangent space‘to M at the point Y e M(Y € U,).
((Df)fz) is the Jacobi matrix of £,(+), defined at the point f7(Y), Y € Uy).

([C/[R) 4

/1 _

Fig. 5. The set > is the 1-dimensional smooth submanifold of the space 10 \/ A
RS of points x = (gc, vr, rs ic, ir): The submanifold X' is the dyna-

mic space of the considered network ( D' is the space where the net-
work’s dynamics takes place) (Vo,Vr)

It can be shown, that Ty (M) does not depend on the particular choice of the local
coordinate system (U,,fz*(*)), which enters in the above definition of Ty(}). We note
also, that in the above interpretation, vectors from the tangent space Ty(M) are the
vectors from .R". Geometrically, the tangent space 7y(M) may be interprated as the best
linear approximation of the submanifold (nonlinear space) M at the point ¥ € M.

From a point of view of nonlinear RLC networks theory, the notion of the tangent
space to the differential submanifold M has the following interpretation:- if M is the
dynamic space of an RLC network, then (for RLC networks of practical interest [8])
Ty(M) is the dynamic space of “small-signal RLC network” obtained by linearization
of the constitutive relation of the original RLC network at the operating point Y.
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Ry

——————— M) +¥

Ll —

T ()

Fig. 6. The tangent space Ty(M) to the sublﬁanifold M at the point Y € M, and the affine tangent subspace
Ty(M)+Y to M at the point Y. T¥(M)+7 is the space of all points (vectors) £ in R”, which may be expre-
ssed as & = n+Y, where 5 € Ty(M)

There is another (and equivalent) way of defining the space Ty(M). Let ¥° € M and’
let Y( ) be a smooth curve contained in M and passing through Y9, i.e., Y(- ) is the diffe-
. rentiable map of an open interval in R contaning 0 into M and such that ¥(0) =
Then

ni(—;s—Y)(O)eR"

is the vector tangent to M at the point Y°. The space Ty, (M) is exactly the space of all '

vectors 7 in R", such that each of them is tangent to some smooth curve ¥(- ) in M, which
passes through Y°-at s = 0.

Definition 4. (The tangent bundle of the differential submanifold).

The tangent bundle T(M) of the differential submanifold M < R" is defined in the
following way:

T = U (¥, ().

The space T(M) may be given the structure of the differential submanifold [20].This
can be done in the following way. Let R?" be the space of points (vectors) Z = (¥, 1),
where Y € R” and 5 € R". Let M be an m-dimensional C*-submanifold of R", k > 2, and
let {(Us, f3 (")) }uea be a Ck-atlas on M. We define the topology on T(M) as the topology
induced by the topology on R?*", T(M) < R?". Then, one can consider the topological
subspace T(M) as the regular 2m-dimensional = C*~!-hypersurface in Rz" Denote by
7(U,) the subset U (Y, Ty(M)) of R?". Then the set

{(T(Ua), ((fo?l°]7¥> (Dfoc);a_ll'Py(')opn)olT(Ua))( '))aeA},
where
Iyw, () denotes the inclusion map of T(U,) into R2" iy ):TWU)s (X, 9)» (Y, e
€ R*", is the C*~'-atlas on the regular 2m-dimensional hypersurface T(M).
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Example 4.

Let M be graph of the function F(-):R> y ~ z = y? in the space R? of points ¥ =
= (¥, z). M being the topological subspace of R? is the 1-dimensional regular C®-hyper-
surface in R2. The space T(M), considered as the topological subspace of R*, is the regular
2-dimensional C®-hypersurface in R*; the map '

SR (0,9 = (v, )% 0, 21)
(Y, ) = (», 2z, 1%, 4%) is the C®-diffeomorphism of R? onto T(M). One can define
the C®-atlas on T(M) in the form of the following global chart on T(M),

(T(M)a.(pyapnl) ° lT(M)(A'))'
Let us now introduce the definition of transversality relation for smooth submanifolds
in R*. We shall use this definition in the considerations in Chapter 4.
Definition 5. ([22], [23]).

Let M, and M, be the differential submanifolds of R". We shall say that M, and M,
are transversal (M, & M,), if ‘

TY(Ml)‘I‘Ty(Mz) =R, (7)
for each point Ye M;nM,. . :
The sum in (7) is the algebraic sum of subsets of the vector space: for 0;, 0, & R"
0;+0, = {YeR" there exist vectors ¥; €0, and Y, €0, such that ¥ = Y, +7,}; if
one of the sets 0, or 0, is an empty set, then 0, +0, = 0.

One can say, that the transversality condition for submanifolds of R” is, in fact, the
condition on differential independence of the families of constraints defining M, and M,

" [5], [6]. In Fig. 7 we have three examples illustraiting the definition of the transversality

g b) - ¢)

A2k RZ rZ)
M
i
R . — M1
>©Q ) /
T

! - Lot

Fig. 7. 1-dimensional differential submanifolds of R2

rélation for submanifolds. The submanifolds in Figs. 7a and 7c are transversal, and the
submanifolds in Fig. 7b are not transversal.

The following Definition 6 contains three equivalent versions of the definition of the
vector field on the differential submanifold. Recall that a topological subspace of R"
is an m-dimensional (topological or C°)-submanifold of R" if each point of this subspace
has an open neighbourhood (in this subspace) which is homeomorphic to the space R™.
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Definition 6.
. Let M be a Ck-submanifold of R k> 1
i. A vector field on the submanifold M is a map. 5(- ) which assigns each point Y e M

a vector 7 & Ty(M).

“If, in addition, %(+) is the C"™-map (of M into R*), 0 < r < k—1, then 5(-) is the
C"-vector vector field.
ii. A vector field on the submanifold M is a map #%(-) of M into the tangent bundle

(submanifold) 7(M), such that '
1Y) = (¥, p, (n(D))),

for each point ¥ € M(p,(-) is the projection map, p,(:):T(M)> (¥, n) = p,(¥,n) =
= n € R").

If in addition 5(-) is the C™-map, 0 < r < k—1, then #(-) is the C"-vector field.
ili. A vector field on the submanifold M is a subset 5 of T(M), such that (py o [)(-)
is the one-to-one map of n onto M.

If in addition 5 (py o l,)"*(-) is the C" map, 0 < r < k—1, then % is the C"-vector
field.

Rk

n{Y)€ iy (M)

Fig. 8. The vector field n(-) on the submanifold M is the

function which assigns each point Y€ M a vector from the

tangent space Ty(M). (Here, we identify the spaces Ty(M)
and Ty(M)+Y)

In the approach presented in this paper, the response of an RLC network is considered
as motion occuring in a differential submanifold, being the dynamic space of the network.
This motion is the flow defined by a vector field on the dynamic space of the network.

Definition 7.

Let M be a differential submanifold of R®. We call the flow on M each map o(- )
of an open subset U = M x R containing M x {0} onto M, which satisfies the following
conditions:

i. 0(¥,0) = 7, for each point Y € M;
ii. o(Y, s +5") = o(a(¥, 5),s"), for all ¥, s’, s’ for which both sides of the equation
are well defined;
iii. the map ¢(-) is continuous.
If in addition o(+) is a smooth map, then ¢(-) is a differentiable flow on M.
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Let o(-) be a differentiable flow on the smooth submanifold M of R". For each point
Y° e M, o(Y°, ) is the smooth curve in M passing through the point Y°, o(¥°, 0) =
‘The equation ' ’

d
=|—o0 °
K (ds ) (¥°,0)
defines vector tangent to the submanifold M at the point Y° € M. Thus, for each diffe-

rentiable flow on the submanifold M we have a uniquely defined associated vector field
7(-) on M:

n(): M5 Y - 5(¥) = (% a) (Y, 0).

And inversly [22], if n(- ) is the C™-vector field on the C*-submanifold M of R", k >2,
1 < r < k—1, then the vector field #(-) generates the (uniquely defined) C™-flow o,(-)
on M. The flow o,(*) is given in the following way: for each point ¥ € M there exists
a unique C"**-function o,(Y, -) defined on an open and maximal interval Dom(s,(Y, - ))
in R containing 0, and satisfying the differential equation

e ®
and the initial condition
o,(¥,0) = ®
The function ¢,(Y, -) is the solution of the initial problem 8)—(09). (From the assumption
#n(+) is C", r = 1, we have that the solutions of the equation (8) are defined uniquely
and each of them is the C"*!-function of variable s, for s in an open and maximal inter-
val in R containing 0, the interval where the solution exists [22]).
Let

{(Y 5) € Mx R: s € Dom(o,(Y, ))}.

Then the map 0,]( ) U 5 (Y, 5) = 0,(Y,s)e M is the C"-flow on the submamfold M.

If the dynamic space of an RLC network is a differential submanifold M of an Eucli-
dean space R", and if the response of this network is given, when it is starting from a given
operating point, by the solution of a differential equation (8) on M with the initial con-
dition (9) prescribed by the state of the network at s = t—¢° = 0, then we say that this
network generates the vector field #(-) on its dynamic space. The dynamics (the set of
solutions) of the network is given then by the flow o,(* ). generated by the vector field
7#(-) on the dynamic space M.

For a broad class of RLC networks, the dynamics of the network is prescnbed by
a vector field on the dynamic space of the network. Moreover, if the dynamic space is
given (if it is known), then this vector field is prescribed uniquely [31].

3. DEFINITION OF AN RLC NETWORK. THE DYNAMIC SPACE OF THE
NETWORK AND THE VECTOR FIELD GENERATED BY THE NETWORK

We b\egin our considerations with abstract definitions of a network [30] and of an
RLC network.
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Definition 8. (Definition of a network).
A network is an ordered triple ¥ = (A", &, v(-)) where:
i. 4 is a nonempty finite set called the set of nodes;
ii. 4 is a finite set called the set of branches; and the sets 4" and # are disjoint;
iii. (- ) is a map of # into & & A", where /" &N = {{¥', "} e and v e N}
Definition 9. ‘
Let 4 = (A, &, w(-)) be a network. The network (A7, &', y'(+)) is a subnetwork
of 9 if: /" =N, B < B, and v'(*) = v(* )a.
In the following we will assume that:
j. % = (N, B, w(-)) does not contain isolated nodes (i.e., for each node " € A~ there

is a node v" € A" and there is %; € # # O such that {¥’,v"} = p(%));
jj. the network does not contain self- loops (i.e., the set Im(y(-)) does not conatm the

. elements of the type {v,v} where v € A” ). Thus, [18], Im(y(-)) = A": = {Pp,v" )}
veN,v' e, and v £}

Definition 10.

A network ¢ = (A, &, w(-)) is connected if there do not exist subnetworks (A", &,
v'(+)) and (N, B”,p"(+)) of 4 such that # = F'UHB"” and N AN = .

Definition 11. (Definition of an RLC network). '

Let 4 = (A", &, p(-)) be a network satisfying the assumptioné j- and jj. )

Assume that the elements of the sets 4" and £ have been ordered, and let & = (%¢,
By, Br), where HBc, B, and By are the disjoint ordered subsets of #. Write bc, (b1

" and bg, resp.), for the number of branches in %, (in %L and in %y, resp.).

Set b = be+by, and let b > > 1. The successive elements from %, are denoted by
Cy, Gy, .ry Gy, the successive elements from the set &; are denoted by L, L,, ..., Ly,
and-the successive elements from the set %y are denoted by R, R,, ..., Rs,.

To each Cje%c, j=1,2, ..., bc, we assign a triple (gc, vc, icj) € R® of variables,
toeach Ly,e%Bg, k=1,2,...,b,, we assigne a triple (@Lk, Uy, ir,) € R® of variables,
and to each R, €%, [ =1,2,...,bg, we assigne a pair (vg, ig,) € R> of variables.
The elements from % are called capa01t1ve branches, the elements from %, are called
inductive branches, and the elements from %y are called resistive branches. The variables-
dcp Ve, I, are called, respectively, charges, voltages and currents associates with the
capacitive branches C;, j = 1,2, ..., bc, the variables @, ., i, -are called, respecti-
vely, fluxes, voltages and currents associated with the inductive branches L;, k =1, 2,

., by, and the variables vg,, ig, are called, respectively, voltages and currents associated -
w1th the resistive branches Rl, l =1,2,..,bz. ’

Set b = be-+by+bgand let n = b+2b ®= bc+bL) Denote by R and n-dlmensm-
nal Euclidean space of points - (vectors) x:RZs x = (¢c, Pr, V¢, UL, Uk, ics ins ir) =

= (qC, QSL:‘U’Z): dc = (qu’ EAAE ] quc) = (qu sees ch), LARE ] and ZR - (ZR;5 ses ZRbR -
= (i%, ..., i3%), and let R:*! = R%x R;, where R, is the time axis. (We use the symbol =

to denote an RLC network). A point from R:** is denoted by X, X = (x, ¢) € Ry* ..
A quartet = 2 (N 'zs Bar Ya(*), Nz}, where  (N'n, Br, Yu(-)) = (N, B, 9(-))
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and N, is a subset of R%*1, is called an RLC network. The set N is called the constitutive
relation of # and R4*! is the space of network 7.
Remark 2.

i. In the following, we identify the terms: an R (resp., L, C) branch and an R (resp.,
L, C) two-terminal element of an RLC network.
ii. Note that in the presented definition of an RLC network, “couplings” among

~ elements of the same kind, as well as “couphngs” among clements of different kinds

are allowed.

iii. An RLC network 7 from the Definition 11 is time-dependent. The adjective
“time-dependent” means that the considered nétwork is not necessarily time-invariant.
The network 7w = (9, Ny) is said to be time-invariant (autonomous) if for each ¢’ and
t” € R, N = N’, where N¥ is the intersection of N, and {X=(x,t)e Rt it =%},
In that case N, = N2xR,.

Remark 3.

In the following we will assume that for 7 = (%, N) being an RLC network, 4, =
= (N> Bz, Pa(+)) is the connected and directed network; each branch of  has assigned
direction, and this denotes that y,(-) is the map of ,@ into N X N .

Given a directed connected RLC network = = (%, , pick any tree J for = (for .

%) and let & be an associated cotree. Let By and Dy' be the fundamental loop and cut
set matrices associated with 2 and 7, respectively.

Definition 12.

The Kirchhoff space K, of network 7 is defined as a (b+b+1) dimensional. linear
subspace of R:*i,

Kx= (X=(gc, By, 0,1,1) € RA*': By o = 0 and Dy iT = 0},

" K, is then the space of all points X' = (g, P., v, i, ) whose voltage and current coordi-

nates v and i, respectively, satisfy the Kirchhoff equations.
 Set
D = K.,

Let Xay(-)is - X, ao(s) € 2,,,, 1% € R,, be a function defined on an open and maximal
interval Dom(X @(*)) in R containing 0, and such that

Definition 13.

10+ 5
Xoy(): Dom (Xo( )2 5 — X(ro)(S) = (Xaoy(), £°+35) EZ,, )
where D5 *° 2 2 n{X =(x,0) e R+ = 124 g).

Then, X0 (+) is the solution of network s if: ) )
i. the function (p,.,s,°X0) (") is continuously differentiable on Dom 0. ED))
and '
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it.
) .
i Pre > Ko ©) = Pros, = Xao(0), (10)

for all s € Dom(X0y(*)).
Definition 14.

The dynamic space M, & 2 . of network = is given by: _

M, = {R%' 5 X: there exists a solution X¢q(+) of 7 such that X0y(0) = X}.

Observe that in the general case M, < D, and there are RLC networks such that
M, < D). (see Example 5).

Write S, for the set of the solutions of network .

Definition 15.
Let M, (the dynamic space of an RLC network 7) be a C*-submanifold of R;** and
let 7, be a vector field on M,. Assume that 7, defines a flow o,, on M.
We say that 7, is the vector field generated by the network = on its dynamic space
M, 7 if ’
U o,X, )=

XeMg

4, THEOREMS CHARACTERIZING THE DYNAMIC SPACES AND THE
EQUATIONS OF MOTION OF RLC NETWORKS

For the first time, the geometric point of view has been presented in the theory of
nonlinear RLC networks in the reference [1] and it was next developed in the references
[21—[13]. The basic idea is the following. The equations describing the constitutive rela-
tion of an RLC network z define a differentiable submanifold (a smooth regular hyper- -
surface) N2 in the Euclidean space R;+*, whose coordinates are assigned electrical varlables
associated with the elements of RLC network; and the Kirchhoff equations define a linear
subspace (a submanifold) K, in R;**. The intersection D'x = K.nN, is, for RLC networks
which are of practical interest, a smooth submanifold of R;**. The dynamic space M,

of the network 7 is a subspace of Z,,. For a large class of RLC networks M, = 2,,, but
for RLC networks containing capacitor-only loops and/or inductor-only cutsets one

usually has M, € D .; M, is a proper subset of M.

14

Let us consider now the tangent bundle of D). At each solution of the network s

the velocities ¢ and &, are the values of currents in the capacitive branches and the
values of voltages in the inductive branches of 7, respectively:

gc(t) = ic(?) (11)
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and
D, (t) = vL(2). 12)
If the equations (11) and (12) define a smooth submanifold 7 in the tangent bundle T -

and if # is the vector field on a smooth submanifold M < 2 « then, for each “sufficiently
smooth” RLC network, M is the dynamic space M, of the network 7 and 7 is the vector
field generated by the network on its dynamic space M, = M. In this situation, one can
consider the response (the motion) of = as flow generated by the vector field 7 on M,.

The following Theorem 2 gives the conditions which guarantee that an RLC network
7 generates the C!-vector field on its dynamic space M,,. This theorem is the direct exten-
sion of the Theorem 1 of the reference [7], where the class of time-invariant RLC networks
has been considered.

Theorem 2.

Assume that the dynamic space M, of an RLC network 7 is an (1 < I, < b+1)-dimen-
sional C2-submanifold of R4*!, and assume that M, has CZ2-atlas {(Ue, [ ) Yo
(A4 being a set of 1nd1ces) such that f71(*) = (P2, lo,) (), where: z(a)) = (gi©, ...,

L Qe G G @),

< 1@ < J2(0) < wr < (@) < b
< my(0) < mp() < ... < Myey(0) < by, and r(a)+u(o) = I,—1;
Iy,(+) is the inclusion map, /y,(-):Uy,5 X - X € R***, and Pz, (- ) denotes the natural
projection from Rz** onto the space of points (z(a), ). If the above is satlsfled the network
7 generates a Cl-vector field on M,,.

Set w(a) = (@, ..., @, gl@®  gm@®) Then, in the local coordinates,
the vector field &, generated by the network 7 of the Theorem 2 becomes:

Ex: &a(): Uyn X > (X)) = (Dfa)foﬁé) : (pw(oc)(X): -I)T € Tx(Mz),

for each o e A.
The content of the Theorem 2 may be summarized as follows: if the dynamic space

M, of an RLC network @ is an (1 < I, < b+ 1)-dimensional C2-submanifold of R*1,
and if for each fixed point X € M, one can define local coordinates parametrizing M,
in some open neighbourhood of X in M, in such a way, that they are the time variable
t and (/,— 1) charge and flux variables selected from the set of all charge and flux variables
associated with the capacitive and inductive branches of 7, respectively, then the network
7 generates a. smooth vector field on M,,.

The assumptions of the Theorem 2 are satisfied by most RLC networks which are of
practical interest. There are however examples of RLC networks, being of practical inte-
rest, (relaxation oscillators, for example) for which the analysis of the solutions in the
area of the dynamic space is not sufficient (for these networks, the dynamic space is not
a closed subset of R3*'); here the solutions are thought in the sense of Definition 13.

In the general case, M, < },..In the following Theorems 3 and 4 we consider the.
situation when M, = Y, and the Theorems 5 and 6 concern the general case, when M, <

2 Rozprawy Elektrotechniczne 2/88
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< ). The Theorem 3 is an extension of the Theorems 2 and 3 of the reference [7] for

5

the class of time-varying RLC networks.

Theorem 3. (The proof is given in the reference [7]).
3.1. Assume that the space 2 of an RLC networks m is a (bc+b,+ 1)-dimensional C3-

submanifold of Ri+1 and assume that there exists a C-atlas {U,, ;- ) }yer, I being
a set of indices, on D, such that

fy_l(') = (chdf,‘,t ° lvy)(')s

for each y € I, Then > is the dynamic space of &r. The network 7 generates the C*-vector
field &, on M, = 2,,; in the local charts &, becomes:

£t £(): Uyn X o (1) = Q700" (ign, 0, D7 €T (X)),

for each y e[

3.2, Let 2 be an (1 < I% < b+1)-dimensional C2-submanifold of R;*!. Assume that
D admlts a C2atlas {(U,, f52(* ) hyer such that £7'(+) = (Pagyy.® lvy) (), for each
ye]1

Sy - My 000 (V)
z(y) = L GED, ..., gD, <77, L, PPOD), where

1< ji@) <2() < - <Jeen@) < be
1< my(y) < my(y) < ... < Myy(y) < be, and r()+u(y) = I,—1.

Then, Zn is the dynamic space of 7 if, and only if, the relation
(Pico, (X)) = P Waca, LN @7 " (Pwen ), l)T L)

holds for each y €I and for all X e U,, (w(y) = @G, ..., z‘{;"”’m, PP Py,
3.3. If Y is the submanifold satisfying the conditions given in 3.2 and if the relation (13)

holds for each y € I" and for all X eU,, th’en‘z is the dynamic space of the network 7

and s generates the C'-vector field &, on 2 . The vector field &, is given explicitly (in

Tocal chafts) by:

Eut £x(): Uy X - Ex(X) = (Df»(ny)f 1®). (Bur (), 1)7 € T (3).

kg

for each y el
Let us interprete the vector field generated by an RLC network @ on its dynam1c
space M, as a subset of the] Euclidean space Rz("“) = Ritlx Rr+1:R2™+D5 Y2

= (X, 7), there 7 = (%, ..., "* )T e R"*1,
Let = be an RLC network satisfying the conditions specified in the. Definition 15.
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The subspace %™ of R*™*D (5.(-)is the ‘vector field generated by network = on M,) is
given by: .

={Y=,n)eR™D:XeM, and 75=7yX)).

7" is the subspace of T(M,) and in the following we identify 7(*) and %" (version i 111
in the Definition 6 of vector field on the submanifold).

Note that for an RLC network = of the Theorem 2, the vector field 7" = & generated
by & on its dynamic space M, is an /,-dimensional C-submanifold of R2(+1),

The definitions of the Maxwell space and of the Kirchhoff-Maxwell space given below
are useful in the description of the vector fields generated by RLC networks.

Definition 16.
i. The Maxwell space Sy of an RLC network is defined as a QCm+1)-b— 1) dimen-
swnal affine subspace (submanifold) of RZ*+1);
SM = {¥Y(x,n) e R2"+V: pf = xo+b+J for  j=1, 2,0 be,
Ptk = XUtherk for  k=1,2,..,b;, and g*t!=1}.

ii. Let T(K,) be the tangent bundle of the Kirchhoff space (submanifold) K, of an
RLC network z. The space

Skm = T (Kn) NSy
is called the Kirchhoff-Maxwell space of the network 7. The space Skas 1S an (n+ 1)-dimen-
sional affine subspace (submanifold) of R2®+1),
‘Observe that for an RLC network 7 of the Theorem 2,

&= SynT(M,),
(T(M),) is the tangent bundle of the submanifold Af,,).

These networks with M, = Z , 2 being a differentiable submanifold of R%*1, and
with dim Y = be+bp+1 (Theorem 3.1) are most often considered ones in electrical
" networks theory. The following Theorem 4 concerns this class of RLC networks.
Theorem 4.

© Assume that: the constitutive relation N, of an RLC network 7z is a (B+b+1) -di-
mensional C*-submanifold of Ri** N, 4 K, (Definition 5) and N,nK, 5 0. Then the space

v 7" = SN T(N)
is the vector field on > (Definition 6. iii.) if, and only if, the submanifold 2 is locally
C2-parametrized by thz variables g¢, @ and t, (1.e., for each point X ¢ 2 there is an
open neighbourhood U of X in ' such that (Pagyo,t o ) (+) is t_he C?-embedding).
If 9 = Sk T(N,) is the vec’:or field on D then it is the C1-vector field generated

by the network = on its dynamic space M, = 2 (we note that in that case T(V) A Skp).
k4

9
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(We omit the proof which is a slight modification of the proéf of Theorem 3 of [8], where
autonomous RLC networks have been considered). '

Theorem 4 explains why the capacitor charges, inductor fluxes and time are the basic
quantities in describing the dynamics of RLC networks: for the class of RLC networks
considered in Theorem 4, (and this class of networks is very broad), the network consti-
tutive relation and the Kirchhoff equations and the equations (11) and (12) define a C*-

vector field 5, on Y, (in that case 7, is the vector field generated by the network 7 on

its dynamic space M, = > ) , if, and only if, the submanifold Z is locally C2-parametrized

by the variables g., @, and ¢ _ .

Let us propose the following general procedure for finding the dynamic space and the.
dynamic equation for an RLC network 7. Here, we consider the general situation when
M, < ). '

Theo}‘em 5.

Let 7 be an RLC network such that the constitutive relation N, and the dynamic
space M, of = are the C!-submanifolds of RE*L,

If the network 7 generates the vector field &.(+) on M, then there exists a subset 1),
in R2"+1) gych that: = '

i " o 2 TGOSk
ii. px(n™) is the Cl-submanifold of R3*! (thus, #” # 0);
. . . dx ~
iii. 4 is the vector field on px(#™) and the differential equation o = 7.{(X) on
px(®™) has well-defined solutions (i.e., for eaéh point X € px(77), there is a solution X )

of %YS— = 7"(X) satisfying the initial condition X(0) = X):

iv. ™ is not a proper subset of another subset in " satisfying ii. and iii.

The conditions specified in i.—iv. prescribe the set 5" uniquely and 7" is exactly the
vector field generated by the network # on its dynamic space M,:

&=
and
M, = px(7").

Proof. '

Let X be any fixed point from M,,. Because M, is the Cl-submanifold of both K and
N,, then (X, (X)) € T(K)NT(N;), and because £,(+) is the vector field generated
by the network m, then (X, &(X)) € Sy. Thus, (X, &(X)) €™ for each point X € M,
and hence, §" <= 7" _

The set £ satisfies the conditions specified for %" in i.—iii.

Let % = #" be any subset of R2+1) gatisfying i.—iii. Fix a point X 0 e px(™). There

' d

is a solution X(-) of T}g— = 7,(X) passing through X°at s = 0; X(-) satisfies the relation
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(10) for all s € Dom(X( - )), and hence, X(-) is a part of some solution of the network z.
This implies that X°e M, and (X°, 72(X?)) = (X, £&(X®) € & Thus, =N A
Noting that the set &7 satisfies the conditions i.—iii. which have been specified for
7", the maximality condition iv. on #” yields 7t = &
The following Theorem 6 gives a practical method for finding the dynamic space
and the dynamic equation for a nonlinear RLC network. The method is valid for a very
broad class of RLC networks; it enables also to “detect’ nonholonomic constraints

which appear for example in networks containing capacitor-only loops and/or inductor-
only cut sets [2], [3], [13].

Theorem 6.

1. Let @ be an RLC network, which has the constitutive relation N, being the C!-
submanifold of RZ*!, and let the solutions of 7 be differentiable;

2. Set j = px(T(N)NSgy) and assume that Z‘ is the C'-submanifold of R+1,

(note that there are networks z such that 3 < > — Example 5);

JT

3. Define 7™ = T(S) NSas;

4. If the space 77" is the CO-vector field on 5 and if the differential equation %’SY = 7,(X)

on E has unique solutions, then Z is the dynamic space of the network 7 and %" is the

24 . 7T

vector field generated by = on.its dynamic space Z

k4

Proof.

Note that j < D). Because each solution of the differential equation%s{ = 7(X)

on D, satisfies the relation (10), then each of them is a part of some solution of the network

T

7. Thus, >' € M,

Suppose that 2 # M,. Then _2 is the proper subset of M,. Fix a point X°e M, —

£24

- Z . It follows from the definition of the dynamic space of an RLC network

T T

that there exists a solution X(-) of # passing through X° at s = 0 and, by assumption,

d
, | ds
which is tangent both to N, an K at the pont X° and by the definition of the solution
of an RLC network, the coordinates of (X°, 7n°) satisfy the relations specified in the Defi-
nition 16.i. of the Maxwell space S, of and RLC network.

From the above it follows that (X°, #°) € T(N,)NSk, and hence X° 62. We have

the function X(-) is differentiable. Thus, we have a well defined vector 7n° 2 ( X ) ©
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reached a contradiction which implies that 2 = M,. Noting that: the solutions of i—X =
n S

. . . . dx . .
= 7(X) are defined uniquely, each solution of & 712(X) is the solution of network 7

and each solution of 7 satisfies the differential equation% = 7.(X), we obtain that:

the solutions of % = 71.(X) define a flow on 2 and 7" is the vector field generated by

the network sr on its dynamic space >

B 4

Sk

D™ T(N) 0\ Sk

b

P

/

/\%\ffﬁx(f(ﬂn) N Skw)

Sn Fig. 9. The space 5 = px(T(Nx)"Sxa) which

is the dynamic space of network 7 of the
Theorem 6, and the space 7™ = T(px(T(Nz)
ASxa))NSa, which is the vector field gene-
F=I(Tx) 1 Sy rated by the network s of Theorem 6

Tffrz)

The procedure described in the Theorem 6 is illustrated in Fig. 9. In the following
example we use the method described in the Theorem 6.
Example 3.

Consider an autonomous RC network & of Fig. 10. It consists of a capacitive loop
and of a resistor connected in parallel. The space R§ of network = is the space of points

, X = (qC1>qCZa Uc,» Uc,» VR, Ic ic, iR)-
Let the constitutive relation of the network 7 be given as the set of all points x & RE whose
coordinates satisfy the following system of equations:

Ve, = gcl(CIcl), Ve, = gc,(qcz), ip = gR(Z’R), - (14
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where
8c,(*)s gc,(-) and gg(-) are the C2-functions defined on R,
We assume also that gc(-) is the C2-diffeomorphism of R onto R and

D(ge, ° g )e, # —1, s)

lgr ip

igz

Yoy 'ﬁ== ng'r ;= , [J TVA’Y

Fig. 10. An autonomous RC network contalnulg the
capacitor-only loop

for all g eR.
The constitutive relation N, of network 7 has the following C2-parametric represen-
tation:

R®> (qua 9dc,> VR, _l'c“ icz) - X = (QC1, qc,, gC1(q01): gc,(Qc,)’ U, ¢, ic,» gR('vR))-
N, has the structure of 5-dimensional C2-submanifold of RE.
The Kirchhoff equations yield:
' Ve, = Uc, = Ug, ) (16)
and
lc, *ic,+ig = 0. an
From (14), (16) ahd (17) we have that N, 4 K,.. The space Z,, = N,nK_has the structure
of 2-dimensional C2-submanifold of R® with the following CZ2-parametrization:

*5 (Ge,s fe)) > % = (gc,> (8¢} © 8c,)(4c)» 8c,(4¢), gc,dc), 8c(ac,), ic,» —
~(gr ° gcl)(QCl) - iq (gr ° gc)@cl) . i s
Note that D is not the dynamic space of the considered network = [2], [3], [13].

Let us now proceed as it has been described in the Theorem 6. The constrains defi-
ning the space
' T(N2)NSka = (

(x T(Z)))“SM

er‘
in R x R® are given by:

Wcl"gcl(QCl) =0,
Wcz—gcz(%,) =0,
ir—gr(vr) =0, . (19)
ic, tic,+ir =0, ’
V¢,— 7, =0,
vr—c, = 0,

(constraints for 2 » X€RE),
k14

and
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n*—(Dgc)c, ' =0,

n*—(Dgc)e, n* =0,

7°—(Dgyvr-n° =0,

O = O (20)
nP—n* =0, -
7]5_7]4 = Oa

(constraints for T.(>) xe D), dc, = Pac,(%)5 dc, = Pac,(%), Vr = Dog(%), 1 € R®)
and
. iC 7 7]1 = Oa}
icz—"'lz = 05 . -(21)
(constraints for Sy , x € R, 7 € R®), and by the assumption (15), the relations (19)—(21)
yield the following additional constraint for the coordinates in :

T

__ 8r° gc.(gc)
1+D(g7, ° 8cac,

lc‘l -

The set Z‘ = p(T(N,)NSkn) has the structure of 1-dimensional C'-submanifold

of R} and . D has the following C!-parametric 'rep_resentation:
qgc, = 4dc,s N
gc, = 8¢, ©8c,(4c)>
Ve, = gcl(‘Icl),
Ue, = gcl(CIcl)_:
X = F(qc):' Ur = gcl(%,):
(gc, € B) . gx © 8c,(4c,)
1+D(gc: © 8c)ac,
. D(g¢c; °© 8c)c
lc, = —— e oo A © l(q 1):
c 1+D(get © gcMc, Er °&c, e
liR =gr° gcl(‘Icl)~

Finally, #* =T () NSy is the CO-vector field on 3,

Nt 7]«1('): st—?

v_ (gx ° £c)(Pac, ()
~OPeaei ) T3 D! o g e 9

and the solutions of % = 5(X) are defined uniquely.

From the Definition 13 of the solution of an RLC network and from the parametric
description (I18) of the submanifold 2 it follows that the solutions of the considered
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network z are differentiable fuactions of . Thus, from the Theorem 6 it follows that 2

. =n

is the dynamic space of the considered network & and 7" = T( 2) NSy 18 the vector field

generated by = on 2

5. CONCLUDING REMARKS

In the paper, the problem of finding dynamic spaces and equations of motion (the
equations describing the dynamics) for nonlinear RLC networks has been considered.

The mathematical method which has been explored is a geometric one. The dynamic
space of an RLC network is (by assumption) a differentiable submanifold (a hypersurface
in R"), and the solutions of an RLC network are given by the flow generated by a vector
field on the dynamic space of the network.

Theorems 5 and 6, which. have been proposed by the author, are the most general
theorems concerning description of the dynamic spaces of RLC networks and the formu-
lation of the equations of motion for these networks.

Theorem 5 gives the criteria, which enable to distinguish, in a unique manner, the set
&7 (the vector field generated by an RLC network ) among all other subsets of the space
RZ"+D (the extended space of network ), for each RLC network, which generates the
vector field on its dynamic space (the constitutive relation of the network is, by assumption,
a differentiable submanifold).

Theorem 6 is constructive in its character, because it encloses a general algorithm for
finding the dynamic space M, of an RLC network s and the vector field £ generated -
by RLC network 7 on M,. The expressions

M, =p, (T(Nn)mSKM)
and
&= T(Px (T(Nn)mSKM)) N Sur

provide the most general formulas for M, and £". The Theorem 6 concerns a very broad
class of nonlinear RLC networks; for example, it can be applied to RLC networks conta-
ining capacitor-only loops and/or inductor-only cut sets.

In contrast to other theorems of Chapter 4 (for example, the Theorems 2 and 3).
Theorem 5-as well as Theorem 6 have been formulated in the coordinate frée manner:
they do not refer to any special coordinate systems on the submanifolds. Thus, Theorems
5 and 6 have topological (global) character. In the considerations in Chapters 3 and 4,
vector formalism has been explored (the notion of the tangent bundle is of basic impor-
tance). An alternative approach to the problems considered in this paper has been presen-
ted in the references [2], [4]—[6] and [9] where the differential vector forms have been
explored; as a result, the description presented in the specified references ‘includes physical
interpretation: the vector forms, which have been defined there, déscribe some energetic
relations (the flow of energy) in the networks. However, the description given in the above
references is more complicated, it is not intrinsic [13] and, on the other hand, it concerns
smaller class of RLC networks.
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The vector formalism has been used also in [13], where the constrained differential
equations (on manifolds) have been explored. However, the class of networks considered
in [13] is not so broad as it is in this paper.

Because geometric method is one of the basic mathematical tools in the theory of
dynamical systems [24], one can expect that the geometric approach to electrical networks
will help in the prospective development of the methods of theoretical dynamics in the
analysis of electrical networks. One can consider the definition of an RLC network
which has been introduced in this paper as too wide. In fact, it comprises networks which
are not RLC networks in the classical sense. Perhaps the term “lumped electrical network™
would be more appropriate.

To avoid terminological problems, one can proceed in the following way. Dezfine
a Iumped electrical network = as a pair (¢4, N), where ¢ is a graph (with no isolates nodes
and self — loops); each of & branches of ¢ is assigned a quadruple (g, D, v, i) of var-
iables and N is a subset in the space R*’x R,, where R*® is the space of electrical var-
jables of the network sv. The set N is called the constitutive relation of the network .
This definition includes also networks containing memristors [14] (this is true partly
with the reference to our definition of an RLC network). And then, one can easily
reformulate the basic theorems on the dynamic spaces and the equations of motion
(contained in Chapter 4) for this extended class of networks. ’

This paper is the part of the author’s Ph.D. dissertation [31] For further results con-
cerning the subject see the reference [32].
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A, SZATKOWSKI

METODY GEOMETRYCZNE W OPISIE NIELINIOWYCH UKEADOW RLC: PRZESTRZENIE
I ROWNANIA DYNAMICZNE UKEADOW RLC

Streszcz<enie

Wprowadzono szereg nowych pojeé uzytecznych w opisie nieliniowych, zmiennych w czasie ukla-
déw elektrycznych zbudowanych z rezystorow, elementoéw indukcyjnych i pojemnosciowych (ukladow
RLC). Podano twierdzenia charakteryzujace pola wektorowe generowane przez uklady RLC oraz zapro-
ponowano metode znajdowania przestrzeni i rownan dynamicznych nieliniowych ukladéw RLC. W 10z-
wazaniach wykorzystano metody geometrii rézniczkowej.

\ \
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A. SZATKOWSKI

METHODES GEOMETRIQUES DANS LA DESCRIPTION DES SYSTEMES NON LINEAIRES
RLC: ESPACES ET EQUATIONS DYNAMIQUES DES SYSTEMES RLC

Résumé

On a introduit une suite de nouvelles notions utiles dans la description de non linéaires, variables
dans le temps, systémes électriques composés de résistances, d’éléments inductifs et capacitifs (des systémes
RLC). On a donné des théorémes caractérisant les champs vectoriels générés par les systtmes RLC et on
a proposé la méthode de désignation de 'espace et des équations dynamiques des systemes non linéaires
RLC. Dans les considérations on s’est servi des méthodes de la géometrie différentielle.

A. SZATKOWSKI -

GEOMETRISCHE METHODEN FUR DIE BESCHREIBUNG DER NICHTLINEAREN
RLC-SCHALTUNGEN:
RAUME UND DYNAMISCHE GLEICHUNGEN DER RLC-SCHALTUNGEN

Zusammenfassung

Es wurden neue Begriffe eingefiihrt, die fiir die Beschreibung der aus Widerstinden, Induktivititen
und Kondensatoren gebauten nichtlinearen, zeitveranderlichen, elektrischen Schaltungen — der RLC-
Schaltungen — sehr niitzlich sind. Theoreme wurden angegeben, die mittels RLC-Schaltungen generierte
Vektorenfelder charakterisieren. Eine Bestimmungsmethode fiir Riume und dynamische Gleichungen
der nichtlinearen RLC-Schaltungen wurde vorgeschlagen. Bei den Erwigungen wurden Methoden diffe-
rentialer Geometrie genutzt.

A. MIATKOBCKH

TEOMETPUYUECKUE METOIbI NI OIIMCAHUSA HEJIWHENHBIX RLC I.IEHEIX:*
IIPOCTPAHCTBA W IUHAMUYECKUE VPABHEHIMS RLC IIEIEM

Peswme

Beepenrr noBble MOHATHA ITOJIE3HBIC MM ONMCRHUA HENMHEHHBIX HeaBTOHOMHBIX OJIEKTPUUECKHX
Iencit COCTaBJIEHHBIX U3 PE3HUCTOPOB, MHAYKTUBHLIX M EMKOCTHBIX JIEMEHTOB. IIpefcTaBlIeHbI TEOPEMbI
Kacaroluecs BEKTOPHBIX ImoJeil renepuposanHblx RLC nensimu. IlpenioxeH MeTos HaXoyKOeHUS IIPOCT-
PaHCTB K AUHAMUYECKUX ypasHeHwWH HenuHeHHbIXx RLC neneit. B paccy»KIeHUsX HUCIONB30BAHBI METOIBI
auddbepeEMatEHOil TeOMETPHM. '
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Several improvements in the finite difference time domain method [7] of two-dimensional
- circuit analysis are discussed. The Fourier transform is introduced for fast calculations of
frequency dependent circuit parameters and applications to both deterministic and eigen-
value problems are described. A possibility to analyze a lossy circuit is discussed. The proposed
version of finite difference time domain (FD-TD) method is compared to commonly used
methods like the contour integral (CI) method [2] and the transmission line matrix (TLM)
method [3]. It is shown that the FD-TD method in its improved form becomes a strong compe-
titor to these methods and is superior to them in many applications.

1. INTRODUCTION

A two-dimensional circuit.as understood here is a circuit in which the fields may be
characterized by a scalar function
Ux,y,z,8) =V(x,», )@, )
where A
f(2) is a known one-dimensional eigenfunction
V(x,y) obeys a two-dimensional wave equation

2
Vi i(x, v, -2 TG00
with proper boundary conditions.

. There are many microwave circuits characterised accurately or approximately by the
equation (2). As examples we may quote strip-line or microstrip junctions or resonators
and also some types of waveguide discontinuities. That is why the solution of this equation
was investigated by many researchers. If the boundary is of complicated shape only nume-
rical methods can be used. These methods can be divided in two groups. The methods
of the first group require a certain amount of analytical proprocessing before the par-
ticular problem may be solved by a computer. As example we may quote the Green’s
function method supported by segmentation techniques [1]. Another group of methods
assumes that the analytical preprocessing should be practically nonexistent and that it
is up to the computer to do the entire job. In this group we find the contour integral

0 ¢))]
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method [2], the transmission-line matrix method [3] and the finite-difference method
which will be the subject of this paper. .

The finite difference time domain method (FD-TD) was first introduced by Yee [4]
and since then applied by many authors. These applications, however, concentrated
in the domain of scattering [5] and accelerator physics [6]. Application of the FD-TD
method to microwave ciruit analysis has so far attracted little attention.

The paper described several improvements of the FD-TD method presented in [7]
A pulse excitation by a matched source is introduced for fast calculations of frequency
dependent two-dimensional circuits characteristics.. Application of the method to both
deterministic and eigenvalue problems is described and a possibility of analysis of lossy
circuits is discussed.

In the FD-TD method for 2-D circuits analysis instead of solving the second order
equation (2) a pair of the first order equations is solved.

Vs, 3, 0 = — L, LELD G
VI, y,0) = —Cs ————W(xa’ty L @

In the fundamental mode of propagation (with f(z) = const in (1)) variables and
constants in the equations (3) and (4) have the following interpretations: ¥ — voltage,
J — surface current density, C;, — capacitance of a unit square of the circuit, L, — induc-
tance of an arbitrary square of the circuit. The xy — plane is divided into square meshes
of the size a. The coordinates of the middle of a mesh in the k-th row and the I-th column
-are denoted by x; and y,. Replacing the differentials in (3) and (4) by finite dlfferences
At and a yields

Jx'—l—a t+At -J(x+a b At
x| X1 Z,yk,o o) T UM _2—=yka() -

2
: At
—(V(xl'i‘an’k» 1)~V (X1, Yis 1)) T 6)
At a At
J, (xl>yk+ 5 +_2‘)=Jy(xzaJ/k+7, to—.—‘z—)—
' _ t _
‘“(V(xlsyk‘l'a, t0)—V(xi, J’k,fo)) Ia’ . (®
At
V%1, Yis to+A8) = V(xy, Vi, to)— ( (xl+ 3 - > Vs bo+—=— 5 )
At a
—Jx(xl 2,.)’1” fo+ 3 )‘I‘J (xzayk+‘2—= to+
- A : At At
+T)—Jy(xl,yk 2,10"' 5 ) T @,

Consecutive calculations of (5), (6) and (7) simulate the process of wave propagation
in the circuit. As it was shown in [7] it is possible to introduce simple relations to account
for the boundary conditions.
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2. PULSE EXCITATION

In the approach used in [7] the circuit with zero initial values of V(x, y, t) and J(x, y, £)
was excited by a sinusoidal source of a frequency w. Circuit parameters at that frequency
were obtained from the steady state achieved in the circuit after a sufficiently long time.
This caused that the time for computing a wide-band frequency response was very
long. ' '

The equations (5), (6) and (7) show that all the operations in the FD-TD algorithm
are linear. This it is possible to use the Fourier analysis to obtain the circuit frequency
response from the transient response. However, we need a proof that this approach does
not sacrifice the accuracy of the method. '

Let us consider a relation between a voltage at the input V, and a voltage at the out-
put 7;. We may write

Vi(t) = L(Vo(D)) = L' (Vo (1)) + AL (Vo(1)), ®
where
L — a linear operator of the FD-TD algorithm
L’ — an operator of the transformation between input and output of . the original
circuit which is linear due to the linearity of Maxwell’s equations

AL — an operator describing the error of the FD-TD method which has to be linear
due to the linearity of the two former operators. :

Let us write the Fourier transform of the equation (8)

Vi(w) = T(@)Vo(w) = (T"(@)+AT(w)) Vo(w) ©)
where
Vo(w), Vi(w) — The Fourier transforms of Vo (z), V()
T(w), T'(w), AT(w) — describe the operators L, L', AL in the frequency domain,
which yields: ’
%% — T(w) = T'(w)+AT(@). (10)
Equation (14) suggests that for any particular frequency w the error of the FD-TD
method does not depend on the shape of the input signal and that the function V,(z)
may be chosen to be the most convenient for use in the computer algorithm. In most
cases the best choice is a function close to the Dirac function d,. Since ¥(¢) in the
FD-TD algorithm is defined only at the instants ¢ = n A¢ we put:

- 1 fort=0 1
0(t)—O for t = nAz; = +1, +2, ... an
For this excitation ¥Vy(w) = const for all frequencies obeying the condition

0] <€ 4 (12)

The frequencies not obeying condition (12) are not considered anyway due to the
unacceptable in the finite difference approximation.-

To chiegk the idea the pulse excitation of the form (11) is applied to the circuits pre-
viously analysed in [7] with the sinusoidal excitation. The results are virtually identical.
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The obvious profit of the pulse excitation is displayed in the computing time. With the
pulse excitation, a wide-band frequency characteristic is computed in a time which is
almost the same as that needed for calculations at one frequency when the sinusoidal
excitation was used.

3. DETERMINISTIC AND EIGENVALUE PROBLEMS

The FD-TD method models the energy flow in the circuit. Thus it is well suited to
deterministic problems in which it is assumed that the energy is pumped into the curcuit
through a part of the boundary. The eigenvalue problems can be solved indirectly through
the deterministic solutions. Both will be shown on examples.

As an example of a deterministic problem let us consider a circular resonator connec-
ted to two uniform transmission lines (Fig. 1). It is assumed that the widths of the trans-
mission lines are much smaller than the wavelength and thus only the dominant width
mode propagates through the input and the output. The area of the circuit is divided into
square meshes. The size of a mesh is @ = 1/23 the of circle’s diameter.

- -
/ \
[ . .
T s
pAnE .
. .l\. B .
. =1
\ [ -1/
\L- -/
}
A e e e e 7 Fig. 1. The circuit considered in the example of solution
~ — of a deterministic problem divided into a set of
meshes as assumed for calculations

To calculate the S matrix of the circuit a matched source and a matched load should
be modelled in the algorithm. This is obtained by using an equivalent circuit of the input
which is shown in Fig. 2. The input line contains three rows of meshes with three identi-
cal sources connected to them. In each row the values of the voltage and the current at
the input are calculated as follows:

At
I (to+T)—I1(fo ) (Vz(to) V1(to)) 13)
At '
Vl(to+At) = Vy(to +A1) -1, to+ 3 Z, (14)
where: .
L L ., L At
zo_]/f, L'=F+4L"=F+ L
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The meaning of the voltages and the currents used in (13) and (14) is explained in
Fig. 2a. The output is modelled in a similar way but with no exciting source, that is:

L, (to + SAZ—t) =TI,y (to At )+ (Vaei(to)—V, (to)) 15y
Vato+At) =1I,_ 1(t0+ %)Z0 (16}

The output model is shown in Fig. 2b. The additional inductance L” is introduced as
a correction element to lower the matching errors caused by the fact that in the FD-TD

Fig. 2. The equivalent lumped circuit of the input (a) and the output (b) of the circuit of Fig. 1

algorithm the voltage is defined at the points of time and space different then the points
where the current is defined. Because of that it is also necessary to introduce some correc-
tion terms in the formnulas for the .S matrix elements. Let us assume that V,(w), Vi(®) ..
are the complex amplitudes calculated by Fourier transformation of Vy(z), V() ..
and I,(w), I,(w) ... are the complex amplitudes calculated by Fourier transformatlon

2 2
output we obtain:

of I (t—At-), I (t— At—) ... Resolving the circuit, equations ‘at the input and at the

S, = e 17)
# Vi(w) ( )
: Zin—ZO . N VI(CO) N
Sy == with Z,= —jowL!’ . 18
w= Tz 7, "= T ¢ (18)
where
D = wAt)2.

Fig. 3 shows the calculated |S,,| of the circuit of Fig. 1 as a function of the norma-
lized frequency. The frequency is assumed to be unity when the wavelength equals the
circle’s diameter. When the described algorithm is implemented in Pascal on an IBM PC
XT computer (with 8087 coprocessor and 8 Mhz clock) The time of computing the S
matrix parameters in a wide frequency band takes abowpt 30 min (2000 interations).

Let us now solve the eigenvalue problem of the same circular resonator. The consi-

3 . Rozprawy Elektrotechniczne 2/88



" Fig. 3. |S5:] of the circuit’of Fig.!1 calculated
by the presented method
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Fig. 4. The circuit considered in the calcula-~ ~ L~
tions of eigenvalues of a circular resonator
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Fig. 5. Current Ir at the junction of the input line and the resonator of Fig. 4. The minima indicate the
consecutive eigenfrequencies
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Fig. 6. Three-dimensional graph of the V{(x,y)
function in the circuit of Fig. 4 excited by a sinu-
soidal source of the frequency a) fii, b) fa1,

<) fos

dered circuit is modified to the form shown in Fig. 4 and, as before, is excited by a- pulse:
source. Now we calculate the current I, floWing through the junction of the line and the:
resonator. The minima of the current indicate the circuit eigenfrequencies. Fig. 5 shows.
a fragment of the Tr(w) curve indicating four eigenfrequencies. Table 1 compares the:
obtained eigenfrequencies with those calculated analytically for a circular resonator..
A certain part of the error is due to a dispersion which can be accounted for (see Chap--
ter V) and, thus, lowering the method’s error. The obtained results are very good if we:

consider that the assumed net of meshes was relatively rough (for /= 2, i/a = 11.5).
" They confirm the effectivity of the boundary approximation described in [7]. ‘

3%
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When the eigenfrequencies are known, each eigenfunction may be calculated by exci-
ting the circuit of Fig. 4 with a sinusoidal source at a particular eigenfrequency. Fig, 6
shows the functions V(x, y) obtained with the sinusoidal drive at the frequencies fi,,
f21 and fy,. The familiar patterns of the corresponding modes are easily recognizable.

4. LOSSY CIRCUITS

The equations (5), (6) and (7) correspond to an equivalent lumped elements model
compased of series inductances L = L, and parallel capacitances C = a2C; [7). When
the circuit is lossy the lumped-element model takes the form pressented in Fig. 7 where
G represents dielectric losses and is calculated as

_c Im(e)

where
£ is the complex permittivity of the dielectric.

In Fig. 7 R represents the active power losses and is equal to the resistance per square

Fig. 7. Lumped circuit equivalent to a segment of a lossy two-dimensional circuit

- of the metal sheet multiplied by two (since the upper and the lower sheet contribute to
the losses). Losses-in the considered model cause that the equations (5) and (7) need
to be modified to:

J( a t+—A~If —J(x+~£l— r—At
x xl+73yk5 ot 5| = =\ X1t 5 Ve lo—
| a At At
- (V(x,-l—a, Vis L) = V(X1 Yis t0)+RsaJx(xl+ 5 Vi to— T)) T RAL
o 55%)

a At
VX1, Yis to+AL) = V(xy, yi, to)“(Jx(xl"‘ 2 Yis to+ _Q_)—
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a At a At a At
—Jx(xt“‘—z—aJ’k,fo+—2—)+-7y(3?z,J’k+7afo+7)—~]y(an’k—'7ato+*2—)+
. At
—aG V(xy, Vs t)) | ——————— 1)
< GsAt)
a{Ci+ o

with G, = G/a?; R, = R. »
These are then used to simulate the process of wave propagation in a lossy circuit.

5. COMPARISON WITH OTHER METHODS

As it was pointed out in the introduction there are many numerical methods of field
analysis, but to make a comparative evaluation of of the proposed method we can limit
our considerations to the methods which can be apolied to a similar class of problems
and under similar assumptions. If we assume that the method has to preduce a versatile
computer algorithm capable of solving an arbitrarily shaped circuit without analytical
preprocessing (with user’s involvement reduced to defining the circuit’s shape) two met-

Table 1
Comparison of eigenfrequencies of a circular resonator calculated analytically and numerically
Mode eigenfrequency calculated ana- | eigenfrequency calculated nume- error
lytically rically 1%}
11 0.58606 0.5864 —0.06
21 . 0.97219 : 0.9711 . —0.11
01 1.21967 1.2189 —-0.60
31 1.3373 1.3356 -0.12
41 “ 16926 . 1.6882 —0.26
12 1.6970 : 1.6953 —-0.10
51 . 2.0421 ’ 2.0356 » —1.32

hods remain in the competition beside the FD-TD method; these are: contour integral
- (CI) method [2] and the transmission-line matrix method [3].

In the CI method the circuit border is divided into a set of N border elements. Weber’s
solution for cylindrical waves of a particular frequency o permits to formulate a set of N
complex linear equations with N complex unknowns described by a N x N complex matrix.
For example to approximate the boundary of Fig. 1 with a similar accuracy we would |

.need about N = 70 boundary elements. The time needed to solve the set of linear equa-
tions is comparable with that needed for inversion of such a matrix which, in the consi-
dered example, takes about 7 min in Fortran on an IBM PC XT computer (with 8087
coprocessor and 8 Mhz clock). Comparing this time to the results presented in Chapter
III we find that in the time needed for wide band calculations by the FD-TD method
only results for few chosen frequencies can be obtained by the CI method. It has to be
pointed out that the circuit in the presented example having a circular shape has a small
ratio of the contour length to the surface which is advantageous for the CI method.
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An advantage of the CI method is the possibility of using boundary elements of various
length while it is difficult to use the FD- TD method with varying mesh size. On the other
hand, there are drawbecks. A very important one is that its applicability is restricted to
homogeneous circuits. Another one is related to numerical techniques. Operations on
large matrices are sensible to the round-off errors of computer arithmetics. This kind of
operation typically requires a computer arithmetics of double precision which uses more
computer memory and in some cases can be difficult to implement on a personal computer.

The FD-TD method and the transmission-line matrix (TLM) method [3], [9] are close
to each other in many aspects. They both use a net of square or rectangular meshes and
both consider a pulse propagation in the net (although the algorithm for simulating the
pulse propagation is different). To the author’s knowledge the TLM method was not yet
applied to the S matrix calculations by modelling the circuit with matched input and
output but such an approach seems straightforward and the range of poss1ble applications
of the TLM method seems as wide as that of the FD-TD method.

Similarities @##both methods permit a direct comparison between them. To compare
the two methods four aspects will be concerned.

A. Computer memory

When a net of identical square meshes is concerned and the medium is assumed to be
homogeneous the FD-TD method requires the strorage space for four real numbers per
node (1-voltage, 2-current components, 1-for circuit description) while the TLM met-
hod requires five real numbers per node. When each mesh is equiped with specific permit-
tivity and permeability the total number is brought to six per mesh fo FD-TD method
and seven per mesh for TLM method.

B. Time of computing

The number of required iterations is similar in both methods if a circuit is analysed
using the same mesh size. Thus the computing time is mostly affected by the number
of routine operations per iteration and per mesh required in each method. These are:
in the FD-TD method — 11 additions of indexed variables :

3 multiplications
in the TLM method — 16 additions of indexed variables
4 multiplications

C. Accuracy of calculations

One of the sources of error is the anisotropic dispersion introduced by both methods.
It means that the velocity of propagation, as modelled in the algorithm depends on the
mesh size as well as on the direction of propagation with respect to the main axes. The
dispersion of the TLM method was calculated by Johns and Beurle [3]. The FD-TD method
dispersion calculated under assumption of g a = V2w At is almost the same. In both
methods the error in velocity drops below 0.5% for the mesh size smaller than 1/13 4.

The dispersion is only one source of error ¢ used by the finite mesh size. In the FD-TD
method a more comprehensive analysis of errors caused by the mesh size and f ield distri-
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‘bution can be based on the Talor series expansion [7]. The author is not aware of a compa-
rable analysis for the TLM method.

Matching the boundary line is another source of errors in both methods. If the boun-
dary line passes through a mesh, the mesh parameters taken for calculations are accor-
-dingly modified in the FD-TD method [7]. This allows a precise approximation of the
boundary. To the author’s knowledge no similar procedure has been reported for the
TLM method and the boundary line is then unprecisely approximated by a piecewise
straight line passing halfway between the nodes.

D. Variety of applications and convenience of use

Both methods have a similar variety of applications. They may be applied to both
deterministic and eigenvalue problems. Lossless as well as lossy circuits may be analyzed.
With a sinusoidal excitation these methods may be used to both linear and nonlinéar
problems. If a linear circuit is investigated a pulse excitation can be used for effective
calculations of the frequency response pf the circuit. Both methods lead to relatively
simple computer programs capable of solving a variety of problems.

An advantage of the FD-TD method is that it deals directly with twe voltage and the
current. This gives better description of the circuit from the user’s point of view and
facilitates introduction of lumped impedances. The voltage and the current distribution
may be monitored during the calculations providing deep insight into the physical pro-
perties of the circuit. Tis also helps in debugging the programs.

CONCLUSIONS

The finite difference time domain method is significantly improved by using the pulse
excitation and calculating the Fourier transform of the output. Wide-band frequency
dependent characteristics of arbitrarily shaped circuits can be calculated in reasonable
time even on a personal computer. Both lossless and lossy circuits can be analysed and
both deterministic and eigenvalue problems solved. The FD-TD method in its improved
form competes strongly with other methods used for 2-D circuit analysis, i.e. the contour
integral method and the transmission-line matrix method and is superior to them in many

* applications.
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W. K. GWAREK

NOWA WERSJA METODY ROZNIC SKONCZONYCH W DZIEDZINIE CZASU
W ZASTOSOWANIU DO ANALIZY DWUWYMIAROWYCH OBWODOW MIKROFALOWYCH

Streszcz enie

W pracy przedstawiono nowa wersje metody roznic skoinczonych w dziedzinie czasu w zastosowaniu
do analizy dwuwymiarowych obwoddw mikrofalowych. W wersji tej wprowadzono symulacj¢ pobu-
dzania impulsowego z zastosowaniem transformaty Fouriera do szybkiego obliczania charakterystyk
czestotliwo$ciowych obwodow. Wskazano na mozliwosé zastosowania metody do analizy zaréwno pro-
blemoéw deterministycznych jak i wlasnych. Uogdlniono metodg na przypadek obwodow stratnych. Nowa
wersja metody zostala por6wnana z innymi powszechnie uzywanymi metodami to znaczy: metoda elementu
brzegowego [2] oraz metoda macierzy linii transmisyjnych [3]. Wykazano, ze metoda réznic skoficzonych
w proponowanej formie jest konkurencyjna w stosunku do tamtych metod a w wielu przypadkach daje
wyniki wyraznie lepsze. -

W. K. GWAREK

NOUVELLE VERSION DE LA METHODE DE DIFFERENCES FINIES DANS {LE DOMAINE
DE TEMPS APPLIQUEE A L’ANALYSE DES CIRCUITS DE MICRO-ONDES BIDIMENSIONNELS

Résumé

Dans le travail on a présenté la nouvelle méthode de différences finies dans le domaine de temps,
appliquée a I'analyse des circuits de micro-ondes bidimensionnels. Dans cette version on a introduit la
simulation d’excitation per impulsions, en appliquant la transformée de Fourrier pour le calcul rapide
des caractéristiques de fréquence des circuits. On a montré la possibilité de I'application de cette méthode
3 I’analyse des problémes déterministes ainsi qu’aux propres problémes.. On a généralise la méthode au
cas des circuits de pertes. La nouvelle version de la méthode a été comparée avec les autres méthodes
généralement utilisées, & savoir: méthode d’éléments aux limites [2] et méthode de matrice des lignes des
transmission [3]. On a montré que la méthode de différences finies, dans sa forme ci-dessus proposée, est
compétitive par rapport aux autres méthodes et dans beaucoup de cas elle donne des résultats visiblement
meilleurs.

. W. K. GWAREK

NEUE VARIANTE DER METHODE BEENDETER DIFFERENZEN IM ZEITBEREICH ZWECKS
ANWENDUNG FUR EINE ZWEIDIMENSIONALE ANALYSE VON MIKROWELLENKREISEN

Zusammenfassung

Im Artikel wurde eine neue Variante der Methode beendeter Differenzen im Zeitbereich zwecks An-
wendung fiir eine zweidimensionale Analyse von Mikrowellenkreiseh gebracht. Hierbei wurde die Simula-
tion der Impulserregung unter Anwendung der Fournier-Transformierten fiir eine schnelle Berechnung
der Frequenzcharakteristiken von Kreisen angewandt. Es wurde auf die Anwendungsmoglichkeiten dieser
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Methode fiir die Analyse sowohl der deterrminischen, als auch eigener Probleme hingewiesen. Es erfolgte
auch eine Verallgemeinerung der Methode fiir den Fall von Verlustkreisen. Die neue Variante der Met-
hode wurde mit andeten, allgemein benzutzten Methoden verglichen, d.h. mit der Methode des Rand-
elements (2) sowie mit der Methode der Linientransmissionsmatrix (3). Es wurde nachgewiesen, da8 die
Methode der beendeten Differenzen in der von uns vorgeschlagenen Form konkurrenzfihig ist hinsicht-
lich der genannten Methoden, und in zahlreichen Fillen deutlich bessere Ergebnisse aufweist.

B. K. I'BAPEK

O UCIIOJIb30BAHVN METONA KOHEUHBIX PASHOCTEMH ,IIJUI AHAJIN3A
JIBYXMEPHBIX CBUY IIEITEN BO BPEMEHHOM OBJACTU

Pesome

IpeacTaBacHbEl HEKOTOPBIE AOCTOMHCIBA METOA2 KOHEUHBIX DasHOCTell MCIIOIb3yeMoro IJisi aHa-
JIM3a venelt ¢ pacnpenesEHHBIMU HapaMeTPaMy PacilONIOXKEHHBIMH Ha INIOCKOCTH. AHAINS BLIIONHSIETCS
BO BpemenHoli obnactu. C 9Toll NenkIo IPUMEHEHO TpaHchopMaTy PypEe, UTO TO3BOIACT PaCUnTLIBATE
3aBUCHMOCTH NApaMETPOB aHATHSHPYEMBIX CXEM OT YaCTOThI. YKa3aHa BO3MOYKHOCTh yUETA AUCCHIIATHB-
HbBIX HoTeps. Ipe/IcTaBIeHHbBIA aJITOPUTM CPaBHEH C M3BECTHBIME 1O CHX IIOp METOAAME HHTETPHPOBaHUA
IO KOHTYPY ¥ MeTOIOM MaTpHL nepefauu. JloKasaHo, UTO IPEIaraeMulit IIOJXOM SABJACTCA Gostee ad-
GEeKTUBHBIM BO MHOTHX IIPMMEHEHWIX.
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W pracy przedstawiono algorytm - wyznaczania parametréw transmitancji zalozonego
typu, charakteryzujacych dynamike obiektéw o parametrach rozlozonych. Do identyfikacji
wykorzystuje sie zmodyfikowana metode momentow oraz jedna z metod numerycznego
rozwiazywania zagadnief cz,asowo-przestrzenn&ch np. metode elementdéw skonczonych.
Algorytm umozliwia wykonanie obliczenr korygujacych, dla pewnej klasy zagadnienn nie-
liniowych. )

1. WSTEP

Okreélenie wasnoéci dynamicznych obiektéw ma istotne znaczenie m.in. przy badaniu
ukladéw regulacji automatycznej, ze wzgledu na stabilno$¢ calego systemu sterowania.
Zagadnienie to nabiera szczegllnej wagi w przypadku, gdy obiekt charakteryzuje si¢
opbznieniem skupionym lub rozlozonym oraz, gdy sterowanie automatyczne odbywa sig
przy wykorzystaniu czujnikéw pomiarowych wnoszacych bledy dynamiczne [1, 7, 17, 211

‘Przeprowadzenie identyfikacji obiektu zwiazane jest zwykle z rozwiazaniem dwoch
zagadnien [6]:

— pomiardéw technicznych,

— aproksymacji.

W rezultacie otrzymuje si¢ okreslony model matematyczny, pozwalajacy przeprowadzi¢
analize systemu obiekt-regulator. -

Klasyczna metoda identyfikacji polega na wykorzystaniu odpowiedzi obiektu na
zdeterminowany sygnal wejéciowy (najczeéciej odpowiedzi na skok jednostkowy).
W przypadku obiektu istniejacego, odpowiedZ czasowa mozna uzyskac wykonujac
odpowiedni eksperyment pomiarowy. Obiekt bedacy w fazie projektowania moze zostaé
poddany jedynie badaniom teoretycznym np. polegajacym na opracowaniu i przeprowa-
dzeniu eksperymentu numerycznego. '

Celem niniejszej pracy jest przedstawienie algorytmu pozwalajacego wyznaczyé
parametry transmitancji zastgpczej pewnego obiektu o parametrach roztozonych. Punk-
tem wyjécia do rozwazan, sa wyniki prac [3] i [13]. W pracy [3] opracowany zostal algo-
rytm numerycznego wyznaczania zastgpczej. stalej czasowej proceséw dyfuzyjnych, wyko-



340 - A. Brykalski Rozpr. Elektrot.

rzystujagcy metode elementéw skofczonych (MES). Jakkolwiek zastgpcza stata czasowa
Jest wygodnym parametrem okreSlajacym czas trwania zaburzedi aperiodycznych, to
w przypadku analizy pracy ukladu obiekt-regulator, moze si¢ okazaé parametrem nie-
wystarczajacym. Wystepujace w obiekcie opdzZnienia moga byé przyczyna drgan w ukla-
dzie zamknigtym (jako reakcji na zaistniale zaklécenia), a nierzadko powoduja utrate
stabilnoéci. Z tego wzgledu moze si¢ okazaé niezbedne numeryczne wyznaczenie stalych
czasowych wyzszego rzedu lub opdznien i wykorzystanie ich na etapie projektowania.
" Do identyfikacji obiektéw z opdznieniem na podstawie odpowiedzi czasowych sto-
suje si¢ szereg metod. W literaturze [6] opisana jest metoda powierzchni- oraz metoda
momentéw. Przy zatoZeniu aproksymacji obiektu za pomoca modelu inercyjnego z op6z-
nieniem, stosowana jest metoda opracowana przez Kiipfmiillera, a dla modelu inercyj-
nego m-tego rzgdu metoda Strejca [6] oraz metoda Skoczowskiego [15]. Wéréd innych
metod na uwage zastuguje uogélnienie metody rozwijania transmitancji obiektu w szereg
potegowy (zmodyfikowana metoda momentéw podana przez Purczyfiskiego w [14])-
Podczas, gdy ,klasyczna” metoda momentéw [6] jest stosowana tylko w przypadku
odpowiedzi impulsowych (wymuszenie jest sygnatem krétkotrwalym), zmodyfikowana
metoda momentéw (ZMM) rozszerza zakres stosowalnosci na odpowiedzi czasowe przy
wymuszeniach trwajacych nieskoficzenie -dlugo. W szczegdlnosci moze byé ona wyko-
rzystana w prazypadku znajomosci odpowiedzi skokowej, pozwalajac wyznaczyé para-
metry pewnego zalozonego modelu zastgpczego. Podobnie jak inne wymienione metody,
ZMM umozliwia identyfikacje obiektu, po przeprowadzeniu okreslonego eksperymentu
pomiarowego. Jak zostanie dalej wykazane, moze by¢ ona réwniez stosowana do badaf
o charakterze teoretycznym, w polaczeniu z numerycznymi algorytmam1 rozwmzywama
zagadnienn czasowo-przestrzennych. : :
‘W dalszej czgéci pracy oméwiony zostanie schemat obliczeniowy wykorzystujacy
MES do ZMM i pozwalajacy wyznaczyé parametry zaloZonej transmitancji obiektu
z opdznieniem roztozonym. Algorytm moze znalezé zastosowanie przy Wyznaczaniu
parametrow czasowych czujnikéw pomiarowych [1, 2, 8, 11). Jako przyktad obliczeniowy,
rozpatrzony zostanie model czujnika szybkoéci oddawania ciepta (aktywnego czujnika
pogodowego), przedstawionego w opracowaniu [4].

_ 2. ZARYS ZMODYFIKOWANEJ METODY MOMENTOW

Zmodyfikowana me'toda.momentéw przedstawiona zostala szczegélowo w pracy [14].
w artykule [13] ZMM oméwiona zostata w odniesieniu do odpowiedzi ukladu typu
continuum na wymuszenie skokowe.

Dla funkcji u(P, t) bedacej pewna odpowiedzia czasowa ukiadu w danym punkcie
przestrzeni P, nalezy wyznaczy¢ wartosci pomocnicze G,(P) zdefiniowane za pomoca
catki:

. 3 u(P, t)—u(P, )
GulP) = kof u(P, 0)—u(P, o)

t+-1dt, @)

dla k =1,2,...,N, gdzie N jest liczba poszukiwanych parametréw zastepczej transmi-
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tancji obiektu. Przy zatoZeniu okreslonej postaci transmitancji, jej parametry wyznacza
si¢ z pewnych zaleznodci zawierajacych wartosci pomocnicze G(P) [14]. Jak tatwo zauwa-
7zy¢ G, okresla bezposrednio usredniona stala czasowa przebiegu u. Identyfikacja za
pomoca ZMM jest zadaniem poszukiwania gléwnie tych parametréw transmitancji,
ktére charakteryzuja dynamike obiektu. Z tego wzgledu, w dalszej czesci pracy nie bedzie
brane pod uwage wzmocnienie K,, bedace jedynie wspoiczynnikiem proporcjonalnosci.
Jego warto$¢ mozna wyznaczy¢ znajac zaréwno warunek poczatkowy (stan przed zabu-
rzeniem), stan ustalony jak i wielko$¢ skoku funkcji wymuszajacej. Podane w pracy [13]

Tablica 1
Parametry przykladowych transmitancji zastepczych
i K(s) Pararnetry transmitancjiA -
. 1
1 — T=G
1+s7
‘ ) e=5% t=VG,—G}
1457 79 = Gy — Y G2 — G2
3 ! - 05(G +1/2G,—3G9)
- - Ty, = _
Atst)(+579) 1,2 1X] 2
. 1 Tw = (G2—G})/G,
(1+s":m)m m= G%/(Gz—

wzory wigzace parametry najczesciej stosowanych transmitancii K;(s) obiektow z opdz-
nieniem [6], z wartosciami pomocniczymi G, zostaly zestawione w Tab. 1. Jezeli prze-
bieg u(P, t) nie jest funkcja wyznaczona przy pomocy pomiaréw technicznych, lecz
metodami analizy numerycznej, to wartoéci G, wygodniej jest oblicza¢ nie z zaleznoS$ci
catkowej (2.1), lecz ze wzoru przeksztalconego, zawierajacego transformat@ Laplace’a
u*(P, s) funkcji u(P, t)

lim[su*(P, s)]"" :

+1 _ >0
Gu(P) = (=1 u(P,0)—u(P, ) * - (2.2)

3. ALGORYTM NUMERYCZNEGO WYZNACZANIA PARAMETROW
TRANSMITANCII

Analiza stanéw nieustalonych w obiektach o parametrach roztozonych sprowadza si¢
do rozwigzania réwnania rézniczkowego, czastkowego typu parabolicznego wraz z od-
powiednimi warunkami granicznymi. Rozwigzywanie tego typu zagadnienn brzegowych
metodami numerycznymi np. metoda réznic (MRS) lub elementéw (MES) skoriczonych,
polega na zastapieniu réwnania rézniczkowego czastkowego, ukladem réwnafd réznicz-
kowych zwyczajnych pierwszego rzedu z pochodnymi wzgledem czasu [9]. Wspotczynniki
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odpowiednich macierzy uzyskuje sig poprzez dyskretyzacje réwnania wzgledem zmien-
nych przestrzennych. W przypadku MRS pochodne sa zastepowane ilorazami réznico-
wymi, natomiast w przypadku MES stosuje si¢ aproksymacje szukanej funkeji # w pod-
obszarach (elementach skoniczonych) za pomoca kombinacji liniowej odpowiednich
funkeji ksztaltu (Dodatek). W rezultacie, dla obu metod otrzymuje si¢ uklad nastepu-
jacej postaci:

[H]{u}+[Cl{u}+ {F} =0, (3.1
z uktadem warunkéw poczatkowych
{u} = {u}y, dlachwilir=0 — (3.2)

gdzie {u} jest wektorem szukanej funkcji u(P, t), w weztach utworzonej siatki. Z opera-
torowej postaci zagadnienia poczatkowego (3.1—3.2)

[H]{w* }+ [Cl(s {u*} = {u}o)+ {F*} =00, . (3‘3)
. gdzie * symbolizuje transformate Laplace’a, wynika rozwiazanie '
o {u*} = s~ ([H]+s[CD s[CH{u}o— {F}) _ (34
oraz zaleznosci [3]: ‘
{u(r > 00} = lims *} = [CI [N ko ~ o, (3.9
{fu(t —> c0)} = ISE%S{u*} = —[H]"*{F}, (3.6)
—g—s— (s{w* ) = ([HI+s[CD[CI({u}o — s {u*}). (€X))

W celu wyznaczenia wartosci pomocni.czych Gy, dlak = > 2 nalezy wyznaczyé pochodne
wyzszego rzedu. JeZeli znana jest pochodna rzedu (k—1), dla k > 2, to pochodna rzgdu
(k) oblicza si¢ z zaleznosci rekurencyjnej:

k ) k-1 ‘
S G = kSO gy 660D 69

Dowdd (indukcyjny):
1) Wykazana zostanie stuszno$¢ wzoru (3.8) dla k =2
st ) = [T+ S CN ko —s D)
= —([H]+s[CD[CI([H]+5[CD ™ [Cl({uo} —s {u* P

([H]+5IC)* [Clg (5 )

— —2([HI+ SIS (s ).

2) Zaktada si¢ stuszno$é wzoru (3.8) dla pewnej liczby k =n = 2.
Wykazana zostanie prawdziwosé zwiazku rekurencyjnego (3.8) réwniez dla nastep-
nej liczby k, tzn. dla k = n+1
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n+1 n
d - dr-t
= —na[([H]'FS[CD I[C]W(s{u*})]
» n—1
= n(UH] 451D [CNIH]+S{CD €Ty (564D

—n([H]+s[CD™[C]

d* «
)

n-1

= (51O CI| (I +C) (€] (616

g . ar
—nF(s{u*})] = =+ D(H]+S[CD [Cl 4 (4.
3) Zasada indukcji matematycznej kOﬁCZ); dowdd.

W punktach 1) i 2) dowodu wykorzystano zaleznosci dotyczace rézniczkowania funkcji
macierzowych [10]. Niech {#®}, dla k =1, 2, ..., N bedzie pewnym wektorem pomoc-
niczym takim, ze

@0} = lim-> (s ur) (3.9
§—0 dsk ’ ’

Na podstawie wzoréw (3.7) i (3.8) utworzyé mozna ciag wekorow {v*}, {1}, ...,
@™}, przy czym

o} = [H][CI({u}o— {ulw) (3.10)
oraz ~
fo®} = —k[H][C]{&* 1}, &k =2,3,...,N. 3.11)
Stad obliczyé mozna wartosci pomocnicze Gy, w j-tym wezle siatki
G (P)) = VP (10— tje0)- (3.12)

Z zaleznosci (3.10—3.12) oraz (3.5—3.6) wynika algorytm (rys. 1) wyznaczania para-
metréw transmitanciji zastgpczej obiektu wykorzystujacy ZMM w polaczeniu z numeryczng
metoda rozwiazywania zagadnienn brzegowych np. MES. Na uwage zastuguje fakt, ze
do obliczenia wektoréw {v®} rozwiazywane sa uklady réwnan z ta sama macierza giéwna
[H], ktéra tworzona jest przy poszukiwaniu stanu ustalonego {u}.. Oznacza to, Ze
algorytm ten pozwala na efektywne wykorzystanie metod i oprogramowania stosowanego
do zagadnien stacjonarnych. Przy odpowiedniej organizacji obliczefi mozna napisaé
program wymagajacy tylko nieznacznie wigkszego obszaru pamigci, niz typowe pro-
gramy wykorzystywane do obliczei stanéw ustalonych. Oszczedno$¢ pamieci wynika
z faktu, ze macierze [H]i [C] moga byé generowane jedna po drugiej i umieszczone w tym
samym obszarze pamieci. Do obliczenia wartosci G,(P;), dla kolejnych liczb k, wystarczy
deklaracja trzech tablic jednowymiarowych, w ktérych zapamigtuje sig:

— réznicg {u}o— {U}w, '

— poprzedni, (k—1)+ wektor {o®*~1}, dla k > 2

-— wektor prawych stron ukladu réwnan



Czytanle danych dotyczgcych sposobu dyskretyzaciji
réwnania czgstkowego wzgledem zmiennych przestrzennych

Czytanie funkcji opisujgcych wlasciwosci fizyczne
poszczegdlnych obszaréw {wartosci materialowe }

/ Czytanie liczby N parametrow G, (P;] do wyznaczenia /
¥

y l@y znany jest warunek poczqtkowy {u}y? N l

/ Czytanie wektora {u}J Utworzenie macierzy [H]y i wektora {F}, dla warunkow
wystepujacych przed zaburzeniem, zgodnie ze sposobem dyskretyzacji

- Wyznaczeni€ warunku poczatkowego {u}y z ukfadu réwnan

Hlg{uls = - {Fly

J

]

Czy znany jest stan ustalony {u),.?

/ Czytanie wektora {UL/ . Utworzenie macierzy [H] i wektora {F} dla warunkéw
’ wystepujacych po zaburzeniu zgodnie ze sposobem dyskretyzacji

¥

Wyznaczenie stanu ustalonego {uls, z ukladu rownarn:

[H{ules = - {F}

J
l Wyznaczenie macierzy [(:4]'

T k> 1 N

Wyznaczenie wektora {F} : Wyznaczenie wektora {F}:
{F}=-k[Cl{v*"1} {F}=1C1 (fudg — {ula)
T
r ]

Wyznaczenie macierzy [H] i rozwigzanie ukTadu réwnan:

H) {v¥} = {7}
¥

Obliczenie parametréw pomocniczych GyPj) w interesujgeych-punktach B:| - ki=k+ 1
* 6P = v ujg - Ujoo)

T ] N

k=N

Wyznaczenie parametrow transmitancji Kis] w/g Tab. 1 J

v

T/ Czy powtdrzyé obliczenia dia N
innych danych?
STOP

Rys. 1. Algorytm wyznaczania parametréw transmitancji zastepczych

[344]
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a) [Cl({u}o— {u}w), dlak =1
b) —k[Cl{o®-D}, dla k2

ktory po rozwiazaniu ukladu réwnafi zawiera poszukiwane elementy wektora {z®},
Rozwigzanie jakiegokolwiek zagadnienia stacjonarnego za pomoca MES, wymagaloby
zadeklarowania tablicy dwuwymiarowej, zapamictujgcej pétpasmo macierzy [H] i jed-
nego wektora.

Przedstawiony na rys. 1 schemat obliczeniowy zawiera bloki stuzace do wyznaczenia
stanu przed zabuizeniem {u}, oraz stanu ustalonego {u},. Koniecznosé WyZznaczenia
wektora {u}. wydaje si¢ oczywista, natomiast watpliwosci moze budzié wystepujacy
fragment algorytmu, w ktérym wyznaczany jest warunek poczatkowy. Przy rozpatry-
waniu stanéw przejéciowych, w wielu przypadkach nie jest znany stan przed zaburzeniem
(warunek poczatkowy) i nalezy go wyznaczyé na podstawie aktualnie wystgpujqcych
danych. Zagadnienie to zostanie zilustrowane w dalszej czesci pracy pfzykiadem obli-
czeniowym, ‘

4. ANALIZA DYNAMIKI AKTYWNEGO CZUJNIKA ODDAWANIA CIEPEA

4.1. PRZEZNACZENIE I MODEL OBLICZENIOWY CZUJNIKA

Uklady sterowania automatycznego dostawy ciepla, wystgpujace coraz powszechniej
w weztach cieptowniczych typu wymiennikowego, wymagaja stalych pomiaréw i kontroli
szeregu przebiegéw temperaturowych, zaréwno po stronie wody sieciowej jak i instala-
cyjnej. W szczegdlnosei zastosowanie regulatora elektronicznego R303 lub R304 (VEB
Wetron Weida), umozliwiajacego zaprogramowanie dostawy ciepla na potrzeby c.o.
w poszczegolnych dniach tygodnia, wigze si¢ z koniecznoscia pomiaru temperatury wody
zasilajgcej (po stronie instalacyjnej) oraz temperatury powietrza na zewnatrz ogrzewa-
nego budynku. Regulator wykorzystujgc pewna zadana charakterystyka, steruje za posred-

- nictwem sitownika ‘typu KLIMACT, sprzgzonego z zaworem, wielko$cia przeplywu

wody sieciowej dostarczanej do wymiennika [20].
Temperatura pomieszczei wewnatrz budynku zalezy nie tylko od wymienionych

temperatur lecz réwniez od pozostalych warunkéw atmosferycznych, takich jak wiatr,

wilgotno$¢ powietrza i nastonecznienie. Dla efektywnego wysterowania instalacji c.o.
nie wystarcza zatem pomiarowe okre$lenie warunkow zewngtrznych przy pomocy zwyklego
termometru elektrycznego z rezystorem platynowym Pt 100 [21]. W pracy [4] opracowano
koncepcje aktywnego czujnika przetwarzania zewnetrznych warunkow atmosferycznych.
Aktywne dziatanie czujnika, ktére uzyskano przez zastosowanie rezystora Pt 100 z nawi-~
nigtym mikrogrzejnikiem oporowym o statej wydajnosci cieplnej (rys. 2), pozwala uwzgled-
ni¢ nie tylko zmiany temperatury zewngtrznej, ale i wplyw wiatru, a posrednio wilgot-
nosci powietrza. Zmiana warunkéw atmosferycznych wplywa na zmiang warunkéw wy-
miany ciepta na powierzchni czujnika. Przy wystepujacym wewngtrznym 7rédle ciepla,
powoduje to zmiang mierzonej temperatury. Czujnik wspélpracuje z pewnym ukladem
elektronicznym i musi posiadaé okreslone wlasno$ci dynamiczne [4], zatem jego projek-
towanie zwigzane bylo z teoretycznymi badaniami stanéw nieustalonych, przy réznego

4 Rozprawy Elektrotechniczne 2/88
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|
\N.

%/ §
58 ,
Rys. 2. Aktywny czujnik szybkosci oddawania ciepla
/// 1 — ostona mosiezna; 2 — rurka stalowa, 3 — mikrogrzejnik, 4 — rezystor
PT 100, 5 — krazek, 6 — ostona zaciskow, 7 — powietrze, 8 — powietrze

rodzaju wymuszeniach. Przy badaniu wspéipracy wystgpujacych elementéw automatyki
(czujnik, uklad elektroniczny, regulator) wygodnie jest przyja¢ pewien model aproksy-
mujacy czujnik. Korzystajac z oméwionego algorytmu laczacego ZMM I MES, wyzna-
czone zostana parametry zalozomych transmitancji czujnika. Analizujac nieustalone
pole temperatury wewnatrz czujnika, przyjmuje si¢ nastepujace zalozenia upraszczajace:

1. Poniewaz zmiany temperatury wewnatrz czujnika, wywolane przez zmiang zew-
netrznych warunkéw atmosferycznych, sa stosunkowo male oraz przewyzszenie tempe-
ratury w $rodku czujnika (w stosunku do temperatury zewngtrznej) nie powinno prze-
kraczaé 20°C [4], zaklada si¢, ze wspStczynniki materialowe sa niezalezne od tempera-
tury, a zagadnienie bedzie rozpatrywane jako liniowe.

2. Wymiana ciepla w szczelinach powietrznych (rys 2) odbywa SIQ tylko na skutek
przewodnictwa ciepla. Przy tak matych szczelinach otrzymuje si¢ iloczyn liczb Grashofa
i Prandtla GrPr < 1000. Nieréwno$¢ ta jest spelniona w calym, praktycznie wystgpuja-
cym zakresie temperatur zewngtrznych, zatem zgodnie z kryterium Michiejewa [16],
mozna pominaé zjawisko konwekcji swobodnej w przestrzeniach zamknigtych.

3. Oddawanie ciepla jdo otoczenia przez powierzchni¢ zewngtrzng, przebiega tylko
na skutek konwekcji. W wystgpujacym zakresie temperatur mozna poming¢ straty radia-
cyjne.

Na podstawie tak przyjetych zalozes, stan nieustalony pola temperatury 7' mozna opisaé
réwnaniem przewodzenia ciepla [16]

div(Agrad T)+gq, = ¢,0 T 4.1

ot’
wraz z warunkiem brzegowym wynikajacym z réwnania Newtona
AgradT = o(T;— 1), 4.2)
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gdzie poszczegblne symbole oznaczaja: A — przewodno$é cieplng; g, — wydajnosé
przestrzennego Zrédla ciepla; ¢, — cieplo wlasciwe przy stalym cisnieniu; ¢ — gestosé;
o — wspdlczynnik przejmowania ciepta; Ty — temperatura plynu (tu pow1etrza zewngtrz-
nego) w duze) odlegloéci od $cianki.

4.2. WYNIKI OBLICZEN NUMERYCZNYCH

Przedstawiony na rys. 1 algorytm postuzy do wyznaczenia parametréw zaloZzonych
transmitancji czujnika, wiazacych temperature zewnetrzna Ty (wymuszenie) oraz $rednig
temperaturg w obszarze rezystora platynowego Tp, 100 (0dpowiedZ). Temperatura Tee100
W postaci odpowiedniego, proporcjonalnego przebiegu napigciowego, jest sygnatem
wejsciowym dla uktadu elektronicznego, wspéipracujacego z regulatorem R303.

Osiowosymetryczne zagadnienie brzegowe rozwiazane zostalo przy pomocy MES,
Obszar zostat podzielony na 537 liniowych elementéw trojkatnych [18] i zawieral 310
weztow (rys. 3). Przyjete do obliczen warto§ci materialowe zaczerpnieto z pracy[5] i zesta-
wiono w Tab. 2. Zasilany pradem stalym mikrogrzejnik ma moc 0,46 W dlugosé urza-
dzenia wynosi 125 mm.

Transmitancja czujnika wyznaczona zostala na podstawie odpowiedzi skokowej T
na zmiang temperatury 7y z 23,9°C na 1,3°C, dla wspolezynnika o = 15,3 W/(m?K).
Przeprowadzony eksperyment numeryczny wymagal wyznaczenia zaréwno temperatury
Tr1100 przed zaburzeniem (7 = 23,9°C), jak i w stanie ustalonym (Ty = 1,3°C). Na pod-
stawie obliczen sporzadzono rys. 4ab ilustrujacy rozklad izoterm w obszarze czujnika.
Na rys. 5 przedstawiono rozktad linii zastepczej stalej czasowej T = const (Gl const).
Opisy linii T = const podane zostaly w minutach. Jak wynika z rysunku, proces zmiany
temperatury bedzie trwat najdiuzej w obszarze rezystora platynowego 4. Srednia wartosé
stalej czasowej T w tym obszarze wynosi 18'37". Obliczajac trzy parametry pomocnicze
Gy, G,, G; otrzymano ich $rednie wartoéci w obszarze 4:

G, = 1,117 103 [s],

G, = 2,028 - 10° [s?],

G; = 5,187 - 10° [s%].
Korzystajac z Tab. 1 mozna wyznaczyé parametry zaloZonej transmitancji zastgpnej
Ki(s). Wyniki obliczed zestawiono w Tab. 3.

Oznaczajac przez h;(t) odpowiedZ na skok jednostkowy obiektu o. transmitancji
'Ki(s) z Tab. 1, uzyskuje si¢ [6, 13]:

hy(t) = l(t)[l.—exp( — %)] @3)
ho(t) = 1(1—7,) [1 —exp(— ! “:0)], 4.4
hs(t) = l(t)[l + rzr—l - exp ( - Tt—l) - 1;—2 . exp (— %)] (4.5)

Dla modelu czwartego w literaturze [6, 13] podawana jest odpowiedz skokowa przy

4*
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) . Tablica 2
Dane materialowe przyiete do obliczen
Nr e’ ] ¢ . A

obszaru [kg/m] [¥/ (kgK)) C o [W/(mK)]

1 8520 385 110,6

2 7860 461 40,0

3 8920 410 22,69

4 2400 1090 1,035

5 1400 1507 0,337

6 2696 : 879 206,0

7 1,124 1005 0028

8 1,164 - 1005 0,027

Rys. 3. Podzial obszaru obliczeniowego na elementy skonczone

zatozeniu, ze m = 0,57, gdzien = 2, 3, .... W ogolnosci liczba m nie spelia tego warunku
i odpowiedZ skokowa nalezy wyznaczy¢ z zaleznos$ci [12]:
t
1(2)

hel®) = Tt ) t'”‘lexp(—t/rm)idt. (4.6)



Rys. 4. Rozklad temperatur w czujniku [°C] a) stan przed zabu- Rys. 5. Rozklad linii usred- '

rzeniem (¢ = 0), b) stan ustalony po zaburzeniu (¢ — o0)

nionej stalej czasowej T = const

(opisy linii podano w minu-

Tablica 3

Wyznaczone parametry transmitancji zastepczych K (s)

z tablicy 1

Parametry transmitancji

BN -

T = 18377

To = 3’547, T = 14’43”
T, = 4397, T, = 13’58”
T, = 117397, m = 1,599

13491

tach)



350 A. Brykalski Rozpr. Elektrot.

Rozwijajac funkcje e(...) w szereg potegowy i catkujac otrzymuje si¢ {19]

10 V(D . .
hatt) = F(m);’k!(k s R

=0

Przyblizong odpowiedZ czujnika dla pewnej zastepczej transmitancii- K;(s) mozna opisaé
wzorem

Teiroo(®) = Tocr00(0)+ [Trc100(0) = Trer00(O1A(0), @48

w ktérym Tpp00 Symbolizuje $rednig temperature w obszarze 4 termometru elektrycznego,
proporcjonalna do napigcia mierzonego na rezystorze PT 100. Cecha charakterystyczna
réznych transmitancji otrzymywanych za pomocg ZMM jest to, ze wyznaczony na ich
podstawie niestacjonarny przebieg (4.8), posiada takg sama usredniong stala czasowa,
co stanowi dodatkowa, istotng zaletg metody.

50 :
°¢

%

40

(o)
Pomiar

35 N

T Obliczeniq humeryczne
Tot100

30
75 | \
S | T

g 20 40 60 min 80
t —=

Rys. 6. OdpowiedZ czasowa czujnika dla wyznaczonej transmitancji,
przy zatozeniu modelu inercyjnego 1-go rzedu

Na rys. 6 Przedstawiono przybliZzona odpowiedz czujnika przy zaloZeniu, Ze mozna
go aproksymowa¢ uzywajac modelu inercyjnego 1-go rzedu (i = 1) z udredniong stalq
czasowa. Wynik aproksymacji poréwnano z wynikami eksperymentu pomiarowego.
Dokladniejsza aproksymacj¢ mozna uzyskaé przy uzyciu modelu 2, 3 lub 4. Modele te
sa stosowane powszechnie do opisu dynamiki elektrycznych czujnikéw temperatury
[1, 4, 17, 20]. Przyblizona odpowiedz (4.8), przy wykorzystaniu transmitacnii Ki(s),
i = 2, 3, 4 przedstawiona jest na rys. 7. Przyczyna rozbieznosci wynikow eksperymentu
numerycznego i pomiarowego jest réznorodna. Bledy wynikaja z jednej strony z przy-
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blizonego charakteru zaréwno ZMM jak i MES, z drugiej strony sg efektem prawdo-
podobnej niezgodnoséci przyjetych z tablic wspétczynnikéw i statych materialowych
W porOéwnaniu ze Wspélczynnikami rzeczywistymi. Szczegélnie istotne znaczenie ma
wlasciwe przyjecie wspdtczynnika przejmowania ciepla . Jest on zwykle wyznaczany
na podstawie liczb Reynoldsa (Re) i Nusselta (Nu), w przypadku konwekcji wymuszo-
nej oraz liczb Grashofa (Gr) i Prandtla (Pr), w przypadku konwekcji swobodnej. Wyko-
1zystywane s3 przy tym réZne wzory empiryczne np. Hilperta [16] lub Michiejewa [5].

50 Nrmodelu
o Py
S .
P4 P
45 X\
40
T 3
Tot100 \
o]
30 \k
N
o]
25 A
FPomiar \T\h
wl

g 0 20 30 40 50 60 70 min 80
’ [ .
Rys. 7. Odpowiedzi czasowe czujnika odpowiadajace transmitancjom
Kifs) z Tab. 1, dla i = 2,3,4

0 ]

-10 3.
’ 7

G370
o

611075 s, G076 s?
o N >
i B
uliinil B
/

b . n0 0 &0 80 100 W/m2K 120
& —>=

Rys. 8. Zalezno$¢ parametrow pomocniczych Gy od wspoélczynnika o«
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Zdaniem niektérych autoréw [2, 7], wyznaczohy w ten sposéb wspdtczynnik o jest zani-
zony. Teze ta potwierdzaja réwniez wyniki przedstawione w niniejszej pracy. Na rys. 8
przedstawiono zaleznosc wyliczonych parametréw pomocniczych G, G2, G3 (wartosci
érednie w obszarze 4) od wspolczynnika o. Wyniki potwierdzaja ogolng ceche czujnikow
temperatury, omowiona w pracach [1, 7]: czujnik reaguje ,,szybciej”? (ma mniejsza stala
czasowa), dla wigkszych wartosci wspolczynnika o, tzn. przy wietrze o wiekszej predkosci.

5. OBLICZENIA KORYGUJACE DLA PEWNEJ KLASY ZAGADNIEN
NIELINICGWYCH

Wystepujace w réwnaniach - rézniczkowych funkcje okreSlajace wlasnoéci fizyczne
poszczegdlnych podobszaréw (wartosci materiatowe), sa zwykle zalezne od poszukiwa-
nego pola. Nalezy zatem rozwigza¢ pewne zagadnienie nieliniowe. Jakkolwiek do opraco-
wania przedstawionego na rys. 1 algorytmu wykorzystano przeksztatcenie Laplace’a,
stosowane jedynie do probleméw liniowych, to ostatecznie otrzymano schemat trdj-
krokowy, w ktérym wystepujace funkcje sa niezalezne od czasu (a wiec i od zmiennej s):
— wyznaczenie warunku poczactkowego\ {u}o;

— wyznaczenie stanu ustalonego {u}w,

— wyznaczenie parametrow pomocniczych Gi(P)).

Przy obliczeniach istnieje mozliwoéé dokonania pewnych korekt, prowadzacych do
zwickszenia doktadnosci wynikéw. W celu wprowadzenia korekty przy zagadnieniach
nieliniowych, musi by¢ znana zalezno$é funkcji opisujacych wiasnodei fizyczne pod-
obszaru (charakterystyka) od poszukiwanego pola. W réwnaniu (4.1) od temperatury
zaleza zaréwno wspétezynnik przewodnictwa cieplnego 4, jak i gestos¢ o. Krok Hi2)
realizuje si¢ dwuetapowo: ' ' v
— obliczenia wstgpne przeprowadza si¢ dla pewnych zatozonych (§rednich) warto$ci
' materiatowych, stalych w danym podobrzarze,

-~ obliczenia korygujace wykonywane sg iteracyjnie przy zalozeniu znanego rozktadu
wartoéci materialowych w podobszarze. Warto$ci materiatlowe wyznaczane s§ W opar-
ciu o znang charakterystyke i wyniki obliczen wstepnych.

Nalezy jednak pamigtaé, ze proces iteracyjny jest zbiezny tylko dla pewnej klasy zagadnien

nieliniowych [9]. Postgpowanie iteracyjne mozna latwo zrealizowaé stosujac MES. Roz-

Kktad funkcji opisujacej wartosci materialowe, wykorzystywany w drugim etapie, oblicza

sic na podstawie wartosci szukanego pola w weztach (wyliczonego wezesniej) 1 przyj-

muje jako staly w elemencie. W kroku 3), wartosci materiatlowe oblicza sig¢ w oparciu

o érednie wartoéci pola wyznaczone w kroku D i 2) tzn. 0,5({u}o+ {t1}o0) i przyjmuje

si¢ jako state w poszczegdinych elementach. W ten sposéb wartosci materiatowe, poczat-

kowo state w podobszarze, staja si¢ zalezne od zmiennych przestrzennych (Scislej od
numeru elementu skoficzonego). '

Dla przyktadu przedstawionego w p. 4, obliczenia korygujace wykonuje si¢ wykorzy-
stujgc zalezno$é wspodlczynnikow A i o w szczelinach powietrznych od temperatury,
zaczerpnieta z pracy [5]. Wspélczynniki materialowe pozostalych obszaréw moZna
w rozpatrywanym zakresie zmian temperatur uznaé za stale. Wyniki numerycznych
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obliczenr korygujacych wskazuja w tym przypadku, na nieznaczny wplyw nieliniowosci
§rodowiska. Obliczone na podstawie $rednich warto§ci parametrdw pomocniczych Gy
w obszarze 4, parametry transmitancji zastgpczych (modele 1 —4), nie réZnily si¢ w sposéb
istotny od parametréw zestawionych w Tab. 3. Stanowi to potwierdzenie stusznosci
zatozen przyjetych w p. 4.1. Brak istotnych réznic wynika z faktu, ze zaréwno przegrzanie
(Toi100—Ty) jak i skok temperatury (Tyo— Ty ) Wynosza, zgodnie z [4], ok. 20°C. W takim,
stosunkowo nieduzym zakresie temperatur nieliniowe wlasnoéci powietrza nie wplywaja
na wyniki obliczen.

6. ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono numeryczny algorytm identyfikacji obiektéw o paramet-
rach roziozonych laczacy zmodyfikowana metode momentdéw i metody numerycznego
rozwigzywania zagadnien brzegowych. Algorytm pozwala na wykorzystanie goto-
wych pakietdow programéw, stosowanych do zagadnien stacjonarnych i umozliwia spo-
rzadzenie programu na EMC [charakteryzujgcego si¢ stosunkowo duza oszczednos-
cig pamigci. Po wyznaczeniu pola w stanie ustalonym oraz okre§leniu stanu przed
zaburzeniem- (warunku poczatkowego) mozna wyznaczy¢ za pomoca ZMM parametry
zalozonej transmitancji charakteryzujacej dynamike obiektu oraz wyznaczyé przybli-
zong odpowiedZ na pewne wymuszenie. Niezaleznie od przyjetego modelu (postaci trans-
mitancji) uvzyskuje si¢ odpowiedzi czasowe o takiej samej usrednionej stalej czasowe;.
Przedstawiony algorytm uogdlnia i rozszerza metod¢ obliczeniowa zaproponowana
w pracy [3] oraz stanowi uzupelnienie prac [13, 14]. Metode zilustrowano przykladem
obliczeniowym czujnika pogodowego stosowanego jako element automatyki w systemach
c.0. [4). Pole temperattr opisano réwnaniem przewodnictwa ciepta i wyznaczono metodg
elementéw skoficzonych. Wyniki obliczert numerycznych zostaly zweryfikowane ekspe-
rymentem pomiarowym.

DODATEK

Niech funkcja u spelnia w obszarze 2 ograniczonym brzegiem S = S;US; (§1nS; =
= @), réwnanie czastkowe typu parabolicznego:

div[A(P) gradu(P, £)]+O(P 1)~ D(P)M 0, .1

oraz warunek brzegowy
[u—wp)pes, =0, - (7.2)
[Agradu+au+flpes, = 0. (7.3)

Po podziale obszaru © na elementy skoficzone e, zdefiniowane przez wezly i, j, k, ...
szukang funkcja » aproksymuje si¢ w tym elemencie kombmaqq liniowa funkcji ksztattu
N;, Ny, Nk,

u;(t)

WP, 1) = NP, NiP). @), 1|10 01 = IV ) e (4
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Stosujqc metode Galerkina do zagadnienia (7.1—7.2) otrzymuje si¢ uklad réwnan réz-
niczkowych (3.1) wraz ze wspdlczynnikami [18]

Hy= (2)[ Qf gradN; Agrad N;d€, + Sf N, och.dSm,] (7.5)
em l"’ m m
Ciy= 2 f N;DN,;d@,, (7.6)
em(i’j) Qm
F=21-[omag,+ [.ds,, | a7
em(i’j) ‘an Sm

przy czym e, (i,j) symbolizuje m-ty element zawierajacy wazly i, j.
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A, BRYKALSKI

DETERMINATION OF PARAMETERS OF EQUIVALENT TRANSMITTANCE OF OBJECTS
WITH DISTRIBUTED DELAY BY MEANS OF NUMERICAL METHODS

Summary

An algorithm for the determination of parameters of the transmittance of an assumed type charac-
teristing the dynamics of an object with distributed parameters, is established. The suggested algorithm
is based on a combination of the modified moments method and the finite element method. The
algorithm allows to perform correction computations for a certain class of nonlinear problems.

A. BRYKALSKI

DESIGNATION DES PARAMETRES DE TRANSMITTANCE DES ORGANES EQUIVALENTS
. A RETARD REPARI A L’AIDE DES METHODES D’ANALYSE NUMERIQUE

Résume

Larticle présente I’algorithme de désignation des paramétres de transmittance du type admis, carac-
térisant la dynamique des organes aux paramétres répartis. Au course de I'identification on s’est servi
de la méthode modifiée des omments et de I"une des méthodes numériques de résolution des problémes
espace-temps, telle que par example méthode d’éléments finis. L’algorithme permet d’effectuer des calculs
corrigeants pour certaine classe de problémes non linéaires.

A. BRYKALSKI

PARMETERBESTIMMUNG DER ERSATZUBERGANGSFUNKTIONEN VON OBIEKTEN
MIT VERTEILTER VERZUGSZEIT MITTELS METHODEN
DER NUMERISCHEN ANALYSE

Zusammenfassung

In der Bearbeitung wurds ein Algorithmus eargestellt, der gestattet, die die Dynamik von
Objekten mit verteilten Param:tern charakterisierenden Ubergangsfunktionsparameter zu bestimmen.
Fiir die Identifizierung wiirde neben der modifizierten Momentenmethode eine der numerischen
Lssungsmethoden ziir reitlich-rdumnliche Probleme angewandt, z.B. das EE-Verfahren. Der Algorithmus-
ermdoglicht die Auswertung von Korrigierenden Berechnunzea fiir eine gewisse Klasse nicht linearer
Probleme.

A. BPBLIKAJIbCKM

OIIPEJIEJIEHUE TTIAPAMETPOB 3KBHBAJIEHTHBIX IIEPEXOIHBIX ®YHKIHNH,
OBBEKTOB C PACIIPEAEJIEHHBIM 3AITA3IbIBAHMEM, METOIAMIU YHCJIEHHOI'O
' AHAJIU3A

Pesome

TIpescraBsieH anropyIM OLpefesIeHHs NapaMeTpoB NepexofHolt QYHKIMK MPHEATOTO THHR, XapaK-
TePUBYIOIMX ANHAMHKY OOBEKTOR C pacupefesIeHHbIME napamerpamut. g mOeHTHQEKAUME HCIONE-
3yerca MoAW(DMIMPOBAHHLIA METOX MOMEHTOR K OOUH U3 METOAOB UMCIIEHHOTO PEHieHHS BPEMEHHO-
IIPOCTPEHCTBEHHBIX IIPOGIeMOB H. Hp. METOKOM KOHEUHBIX JJIEMEHTOB. AJTOPUTM IO3BONAET IPOBCCTH
KOPPEKTHBHBIE BLIUMCACHUA IS HEKOTOPOro KIIacca HeJIMHeHbIX NpobaeMoB.
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Model matematyczny falownika tyrystorowego o komutacji sieciowej
w metodzie przestrzeni standow
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W pracy przedstawiono liniowy model matematyczny w metodzie przestrzeni stanéw,
falownika tyrystorowego 3-fazowego o komutaciji sieciowej, stosowanego do odzysku energii
hamowania silnikéw spalinowych lokomotyw trakcyjnych, dla zalozen odwzorowujacych
komutacjg natychmiastowa i rzeczywista (prosta). Okreslono macierze ukladu i sterowania
oraz warunki poczatkowe wymagane do rozwiazania réwnania stanu dla wszystkich struktur
powstajacych w czasie pracy falownika. Umozliwia to, dzigki zastosowaniu postaci algebraicz-
nych wektora stanu, uzyskanie wektora odpowiedzi dla dowolnej chwili czasu i dowolnej
struktury falownika, przy obu zalozonych rodzajach komutacji.

1. WSTEP

Analiza ukladéw energoelektronicznych przedstawia zwykle znaczne trudnosci natury
matematycznej ze wzgledu na nieliniowo$¢ charakterystyk napieciowo-pradowych ele-
mentéw skladowych (tyrystory, dlawiki, transformatory) oraz fakt, Zze zjawiska zacho-
dzace podczas ich pracy opisywane sa réznymi ukladami réwnafi rézniczkowych dla
kazdej struktury ukladu. Z tego wzgledu niemozliwe jest uzyskanie rozwigzan anali-
tycznych réwnan opisujacych prace ukladéw. Analizg przeprowadza sie zwykle przy .
zatozeniach upraszczajacych, polegajacych na pominigcin parametréw ukladéw majacych
niewielki wplyw na przebiegi proceséw elektromagnetycznych lub na zatoZeniu linio-
wosci elementéw skladowych. Rozwigzanie rownan opisujacych prace ukladéw uzyskuje
sig réznymi metodami znanymi z teorii obwodSw, zaleznie od ztozonosci uktadéw i wyma-
ganej doktadnosdci. Dla ukladéw o duzej zlozonosci korzystne jest zastosowanie metody
przestrzeni stanéw, gdyz jest ona podstawa wielu numerycznych metod analizy. Metoda
ta jest szczegdlnie przydatna w przypadkach, gdy analityczne rozwigzanie réwnan opi-
sujacych uktad w réznych stanach pracy jest skomplikowane.

W niniejszej pracy przedstawiono model matematyczny w metodzie przestrzeni sta-
ndéw, falownika tyrystorowego o komutacji sieciowej w ukladzie mostka 3-fazowego
sterowanego symetrycznie, -zasilanego z sieci elektroenergetycznej w/n przez transfor-
mator dwuzwojeniowy [1, 2]. Uklad ten shuizy do odzyskiwania energii hamowania pod-
czas. prob poremontowych lokomotyw spalinowo-elektrycznych, Celem ostatecznym
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badan bylo uzyskanie informacji co do wielkoéci mocy i jej sktadowych, oddawanych
i pobieranych z sieci elektroenergetycznej oraz wspétczynnikéw mocy i sprawnosci w usta-
lonym stanie pracy falownika. W tym celu niezbgdne bylo wyznaczenie przebiegéw cza-
sowych napieé i pradéw falownika, ktére to wielkosci poddane dalej analizie harmonicznej -
umozliwiaja okreSlenie wspolczynnikéw i charakterystyk energetycznych falownika.
Uwzglednienie wszystkich parametréw transformatora (przede wszystkim indukcyjnosci
wiasnych i wzajemnych transformatora) powoduje znaczne trudnosci przy analizie pracy
ukladu. Dla ich ominiecia zastosowano do budowy modelu matematycznego metode
przestrzeni standéw oraz znane z literatury postacie algebraiczne wektora stanu, co wyeli-
minowalo koniecznoé¢ calkowania numerycznego réwnan stanu uktadu.

W pracy przedstawiono szczegélowy, liniowy model matematyczny badanego ukiadu
falownika, okreslajac macierze stanu oraz macierze sterowania i warunki poczatkowe
wymagane do rozwigzania réwnan stanu dla wszystkich struktur powstajacych w czasie
pracy ukladu. Umozliwia to, dzigki zastosowaniu postaci algebraicznej wektora stanu,
uzyskanie wektora odpowiedzi dla dowolnej chwili czasu i dowolnej struktury przy zato-
zeniach odwzorowujacych komutacje natychmiastowa oraz rzeczywista (prosta).

2. MODEL MATEMATYCZNY FALOWNIKA W METODZIE PRZESTRZENI
STANOW

-Dla modelu falownika w metodzie przestrzeni standéw przyjeto nastgpujace zalozenia:

1. Napiecie sieci jest sinusoidalne i symetryczne pod wzgledem amplitudy, fazy i czq-
stotliwosci.

2. Elementy pasywne ukladu falownika (rezystancja indukcyjnosci) sa elementaxm
liniowymi, okreslonymi przez parametry skupione, niezmienne w czasie.

3. Pomigdzy elementami pasywnymi uktadu moga wystgpowaé sprzgzenia magnetyczne
i elektryczne, a caly uklad znajduje si¢ w srodowisku symetrycznym pod wzgledem mag-
netycznym - i elektrycznym,

4. Tyrystory sa elementami idealnymi.

5. Zalaczanie tyrystor6w jest symetryczne.

6. SEME pradnicy jest stala w calym zakresie obciazenia ukladu.

Dla przyjetych zatozehr uktad falownika jest uktadem liniowym stacjonarnym, a jego
réwnanie stanu i réwnanie wyjscia maja postaé [6, 9]

k()] = [Alx(®]+ [Bl[u(1)], (1
O] = [Clx(O+ [D][=()], 2

przy czym:

[x(#)] — wektor stanu

[(y(#)] — wektor odpowiedzi

[u(t)] — wektor sterowania

[4] — macierz ukladu o wymiarach nxn,

[B] — macierz sterowania o wymiarach nxp,

[C] — macierz odpowiedzi o wymiarach gxn,
[D] — macierz transmisyjna o wymiarach g x p.
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Rozwigzanie ukladu réwnan roézniczkowych niejednorodnych (1) speliajace waru-
nek poczatkowy :

[x(20)] = [xo] : 3

ma postaé
[x(t)] = eI xo]+ [ 41D [B[u(n)]dx. @

W pracach [7, 8] podano postaci algebraiczne wektora stanu dla wektora sterowania
o skladowych sinusoidalnych

Ui sin(wt + ;)
[ll(t)] —_ Um2 slzn(wti 1/)2) (5)
Unpsinfot £ y,)
w postaci
[x(1)] = 4 [x(0)] + [ [A]~* + [A] =& ¥ [B][w(0)] + [4]~* [B][w’ (0)]] — ©
—[w?[d]7* + [A]] [ [B][w(2)] + [4]* [Bll2' (1],
oraz dla wektora sterowania o sktadowych stalych i sinusoidalnych
Ul i (Jml Sin (C()t i 1)01)
(e} = | V2% Onasin (@12 2) Y

Up + Ump sin (wt * wp)
w postaci ‘
[x(1)] = e H[[x(0)] + [A]~* [BIw(O)]] +

+ [A]7[0?[A]™* + [A]] Y[ [B][w' (0)] 4 [4]~* [B][#" (0)]] - @®

~ [ [Bl[u(9)] -

— [A]™ [0 [A]~* + [A]] [ [BI ()] + [A1~* [B [ (1)],

Przy czym:

[x(0)] — wektor stanu dla # = 0,

[u(0)], [« (0)], [#""(0)] — wektor sterowania oraz jego pierwsza i druga pochodna dla
t=0,

{a' ()], [a" ()] — pierwsza i druga pochodna wektora sterowania.

Wzory (6) i (8) umozliwiaja w prosty sposéb analize proceséw nieustalonych i usta-
lonych zachodzacych w uktadach wielowymiarowych dla podanych rodzajéw wektora
sterowania bez koniecznosci calkowania numerycznego réwnand stanu. Jedynym warun-
kiem koniecznym istnienia postaci- algebraicznej wektora stanu jest istnienie macierzy
odwrotnej ukladu [4]-1.

Szczegdtowy schemat ideowy analizowanego ukladu falownika przedstawiono na ry-
sunku 1, na ktérym oznaczono:

Ry, Rg, Ryy ... Rgs, Rpy, R, —rezystancja, odpowiednio: linii zasilajacej, linii kablo-
wej, uzwojen obu stron transformatora, dlawika, twornika pradnicy,
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Rys. 1. Schemat ideowy obwodu gtownego falownika 3-fazowego mostkowego

Ly, Lg, My ... Mgg, M;i(i #J), Lpy, Lo — indukcyjnos¢, odpowiednio: linii zasilajacej,
linii kablowej, wlasna uzwojeni obu stron transformatora, wzajemna obu
stron transformatora, dlawika, twornika pradnicy.

Jako wsp6lrzedne wektora stanu dla rozpatrywanego uktadu wybrano prady fazowe
obu stron transformatora i, ... is. Poniewaz celem analizy jest okreSlenie mocy oraz
wspotezynnikéw mocy i sprawnosci ukladu na podstawie znajomosci pradéw i napigé
vktadu, tym samym jako wspolrzedne wektora odpowiedzi przyjeto wspotrzedne wektora
stanu. Okre$lono wiec macierz odpowiedzi [C] jako macierz jednostkowa, natomiast
macierz transymisyjna [D] jako macierz zerowa.

Macierz uktadu [4] oraz macierz sterowania [B] mozna wyznaczyé na podstawie
naturalnych réwnan réwnowagi elektroenergetycznej ukladu (rysunek 1), ktore W po-
staci ogdlnej, dla przyjetych zatozen, okreéla zalezno$é

d ., ,
[L]; BOI+ [RIEN)] = [u(2)], ®
przy czym:
[L] — macierz indukcyjnosci uktadu,
[R] — macierz rezystancji uktadu,

[i(t)] — wektor stanu,
[u(t)] — wektor sterowania.
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Sprowadzajac réwnanie (9) do postaci w metodzie przestrzeni stanéw otrzymano

S O] = ~ LRI (L (). (10)
Zatem macierz stanu okrela zaleznosé
| 4] = ~[L]*[R], ~ (1)
a macierz sterowania
[B] = [L]~. (12)

Dla analizowanego uktadu (rysunek 1) przyjeto, Ze 3-fazowa linia elektroenergetyczna
i kabel zasilajgcy reprezentowane sa jedynie przez indukcyjno$ci wiasne i rezystancje
(pomija si¢ wystgpowanie sprzeZen magnetycznych oraz pojemnosci). Zatem macierze
indukeyjnodci oraz rezystancji linii i kabla maja wymiar 3x3 i mozna je przedstawié
w postaci, odpowiednio: ’
— macierz indukcyjnosci linii

[Ly} = diag[Lyr(, Lis, Lis), o (13)
— macierz rezystancji linii :
[R.] = diag[Ry;, Ry,, Rys], ‘ ' (14
— macierz indukcyjnosci kabla .
' [Lg] = diag[Lx;, Lka» Lks), 15)
— macierz rezystancji kabla
[Rk] = diag[Rk;, Rkz, Rxs]- : (16)

Macierze indukcyjnodci i rezystancji transformatora mogq' byé przedstawione jako
macierze blokowe o wymiarach 3x3, odpowiednio: macierz indukcyjnosci transfor-
matora

[My4] [Mm]] k)

(M) = [[Mm] [Mz2]

przy czym

-~ — [Myy,] — podmacierz indukcyjnoéci wlasnych i wzajemnych strony pierwotnej trans-

formatora

[MT11]= Mz1 M22 M23 > : (18)

— [Myy,] — podmacierz indukcyjnosci wzajemnych strony pierwotnej i wtérnej trans-
formatora

M, M15 M6
[MT12] = M24 Mzs M26 ’ (19)
Mz, | Mss Mss

5 Rozprawy Elektrotechniczne 2/88
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— [My,] — podmacierz indukcyjnosci wzajemnych strony wtdérnej i pierwotnej trans-
formatora

M41 t My, | My
[MT21] = M51 Msz M53 » (20)
M, | Mg M63

— [My,,] — podmacierz indukcyjnoSci wlasnych i wzajemnych strony wtdérnej trans-
formatora . ’

My | Mys | Mys

M) = | My | M5 | Mg |, @
Mea | Mos | Mos |
oraz m'.acierz rezystancji transformatora
RTll 0]
=[5 ) @)
przy czym .
— [Rry1] — podmacierz rezystancji strony pierwotnej transformatqra
[R;1,] = diag[R;;, Ryz, Raal, 23)
— [Ry,,] — podmacierz rezystancji strony wtdrnej transformé.tora
[Ryz;] = diag[Res, Rss, Reg)- 9

Pradnica prqdu stalego na schemacie ideowym (rysunek 1) reprezentowana jest przez
rezystancje R, oraz indukcyjnos¢ L,, natomiast dtawik wygtadzajacy DI — przez rezystancje
Ry, oraz indukcyjnos¢ Lp,. Zatem parametry obwodu pradu wyprostowanego okres-
lone sa przez indukcyjnosé

Lo=L,+Ly, o 5)
oraz rezystancje : '
Ry = R+ Ry, 26)

Przy zalozeniu braku sprzezen magnetycznych pomiedzy pradnica i dlawikiem oraz
dla - ujednolicenia zapisu parametry obwodu pradu wyprostowanego przedstawiono
w postaci macierzy diagonalnych o wymiarach 3x3, odpowiednio: '

— macierz indukcyjnoéci obwodu pradu wyprostowanego

[Lo] = diag[Lo, Lo, Lo], Q7N
— macierz rezystancji obwodu pradu wyprostowanego
[Ro] = diag[Ro, Ro, Ro]. {28

Macierze indukcyjhos’ci i rezystancji uktadu [L] oraz [R} mozZna réwniez przedstawic
w postaci macierzy blokowych, odpowiednio:
— macierz indukeyjnosci uktadu
[L;:] [le]], 9

[L] - [[LZI] [Lzz]
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— macierz rezystancji uktadu
[Ri:] [0]
[R] = [ ]
[0] [R.,]
Poszczegblne podmacierze w macierzach (29) i (30) zgodnie z przyjetymi zatozeniami

oraz schematem ideowym ukiadu mozna przedstawi¢ w postaci sumy podmacierzy posz-
czegllnych czgdei ukladu, zatem:

(30)

[L11] = [Lel+ [Lg]+ [M714], (3la)

[L12] = [Mry,] . : (31b)

[L21] = [M724] _ (3lc)

[L22] = [Mr22]+ [Lol, (31dy
oraz

[Rii] = [Rel+[Rel+[Rrii] (329

[R;:] = [Rrzo]+ [Ro]. (32b)

W ten sposéb jednoznacznie zostaly okreslone macierze indu_kcyjnos’ci i rezystancji
vkladu, a tym samym — zgodnie z zaleznodciami (11) i (12) — macierz uktadu i macierz
sterowania, niezbedne dla- wyznaczenia postaci algebraicznej wektora stanu i wektora
odpowiedzi. Dla wystepujgcych w ukladzie sterowan — stalych i sinusoidalnych — -
mozliwe jest badanie proceséw nieustalonych i ustalonych zachodzacych w ukiadzie
przy zalozeniu statej jego struktury. W analizowanym przypadku, uklad posiada zmienna
struktur¢ (wynika to z dyskretnej pracy prostownika tyrystorowego), niezbedne jest
zatem ustalenie czasu trwania poszczegélnych struktur oraz — dla kazdej z nich — odpo-
wiednich macierzy indukcyjnosci i rezystancji w celu okreslenia wiasciwego dla danej
struktury wektora odpowiedzi.

3. MODEL MATEMATYCZNY FALOWNIKA DLA KOMUTACII
NATYCHMIASTOWEJ

Dyskretna praca prostownika tyrystorowego polaczonego z uzwojeniami strony wtdr-
nej transformatora powoduje, ze zaleznie od sposobu przewodzenia pradu przez prad-
nice (przewodzenie. pradu impulsowe, graniczne lub ciggle) oraz 'przyjetego z zalozenia
rodzaju komutacji tyrystoréw prostownika, transformator znajduje si¢ w stanie pracy:
tréjfazowej (z niesymetrig obciazenia), dwufazowej (niesymetrycznej) lub pracy jatowej
fpracd strony wtérnej jest réwny zero). Z tego powodu wymagane jest okreslenie macierzy
indukcyjnosci i rezystancji uktadu w kazdej z powstajacych struktur oraz dla kazdego
sposobu przewodzenia pradu.

Przewodzenie impulsowe

Przewodzenie impulsowe pradu charakteryzuje sig powétawaniem przerw bezprado-
wych w czasie trwania kazdej ze struktur ukladu. Przykladowe wybrane przebiegi napig¢
i pradow przedstawiono na rysunku 2. '

5*
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Rys. 2. Przebiegi napieé i pradow falownika w zakresie impulsowego przewodzenia pradu: a) przebiegi
napie¢ przewodowych strony wtornej transformatora i napigcia wyjsciowego, b) przebieg pradu fazowego

strony wtornej ‘transformatora

[364)

Rys. 3. Schemat ideowy falownika dla struktury la
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! W czasie ustalonej pracy ukladu powstaje 12 struktur w ramach jednego okresu

‘ _ napigcia linii, z ktérych 6 odpowiada pracy dwufazowej transformatora (struktury 1a ...

\ .. 6a) — rysunek 2, natomiast w pozostalych transformator znajduje si¢ w stanie jato-

‘ wym (struktury 1b...6b). Schemat ideowy falownika dla struktury la przedstawiono
na rysunku 3.

Zmiana struktury uktadu nastepuje po stronie wtdrnej transformatora, zatem pod-
macierze indukcyjnosci [L,,] oraz rezystancji {R,,] dla kazdej z dwunastu struktur okres-
lone sg zaleznosciami (31a) oraz (32a). Zmianie ulegaja jedynie pozostate podmacierze
macierzy indukcyjnosci [L] oraz macierzy rezystancji [R]. _

Na podstawie schematu z rysunku 3 napisano réwnania réwnowagi elektromagne-
tycznej strony wtornej transformatora dla struktury la w postaci

“di di, di di, di
dtl +My—— dat +M,; dt3 +Mys—— dt +M,s- dts +Rasis— Roiy—

di, di, di, dis dig dis
“hogp tE = Msa—gr + Msa—gr + Mss =g+ My —gm + Mss—p=

dil dlz dl3 d di5 . diS _
at +Ms,—— at +Ms3—— dt +M54 i +M55 &t \—Rozs—LQ—at——E_

o d : di, di di di
R S R

M41
(33a)
+-R55 iS s

Ms;——
(33b)
+Ry4iy. '

Po upor_zqdkowaniu stronami otrzymano:

di; - di
(M, — M51) ! +(M42_M52) 12 +(Mys—Ms3)— =
- (34a)

di . .
2 +(R44—R9)l4“R5515 = —E,

di,
+[(Mys— M)~ Lo] l4+(M45 Mss)

dI di dl
-(M41 M51) ! (M42""M52)Tt2"‘(M43 Mss) :
R (34b)
di4 dls . i-
—(M44‘M54)— +[—(Mys—Mss)— Lo] —Rysin+(Rs5—Rg)is = E.
Na podstawie rownan (34a) i (34b) mozna napisaé pozostale podmacierze macierzy

indukcyjnosci i rezystancji uktadu w postaci
—— macierz [L;,] o wymiarze 3x2

My, | Mys )
[L12] =| M,, Mzs ’ (35)
Ms, Més

— macierz [L,;] o wymiarze 2x 3

(Mar—Ms)) | (Maz—Msa) | (Mus—Ms5),
—(Moy—Ms;) | —(Maz—Ms;) | —(Mays—Mss)

[LZI] = (36)
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— macierz [L,,] o wymiarze 2x2

(M44——M54)_L0 (M45_M55)
[L22] = (37)
"'(M44—M54) _(M45_M55)_Lo
— macierz [R,,] o wymiarze 2x2
(R44 - RO) - RSS
[R2,] = , . (38)
: ~Ris | (Rss—Ro)

W analizowanym przypadku wektor stanu i wektor sterowania posmdaJa 5 wspot-
rzednych, mozna je zatem przedstawié w postaci, odpowiednio

— wektor stanu — wektor sterowania
oI i (1)
i, (t) u, (1)
[O1=| (|, (39) ()] = | us(t) |, 40y
() —-E |
is(?) E
przy czym

— iy(2) ... is(¢) — prady fazowe transformatora,
— 1y (2) ... us(¢t) — napiecie fazowe linii o postaci
u (t) = Uysinwt, :
u,(¢) = Uysin(wt—120°),
u3(2) = Upysin(wt—240°),
— E-—-SEME pradnicy.
Struktura 1b powstajaca po strukturze la charakteryzuje si¢ praca jatowa transforma-
tora i jest identyczna dla wszystkich pozostatych, tzn. 2b ... 6b. Macierz indukcyjnosci
uktadu [L] jest réwna podmacierzy indukcyjnosei [Lq] '

[L] = [Lu], (41)
natomiast. macierz rezystancji [R] — podmacierzy rezystancji.[R;;]

[R] = [Ry,]. (42)

Wektor stanu i wektor sterowania maja trzy wspolrzedne o postaci

— wektor stanu — wektor sterowania

i 1 (t ) Uy (t)
EOl=| @], 3 [()] = |us(2) | 44y

i5(?) : us(?)

Postgpujac analogicznie dla pozostatych struktur tzn. 2a...6a mozna wyznaczy<
poszczegblne podmacierze mdukcyjnosm i rezystancji uktadu oraz wektor stanu i wektor
sterowama
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Struktura 2a

Na rysunku 4 podano schemat prostownika odpowiadajacy -schematowi z rysunku
3, zaznaczajac droge przewodzenia pradu w tej strukturze. Podmacierze macierzy in-
dukceyjnosci i rezystancji ukladu oraz wektor stanu i wektor sterowania maja posaté:

— macierz [L,,] o wymiarze 3x2

M, }M16
[Lis] = | My | Mye |, 45
M, | M3 ‘
a b [

V1 I ——}614—‘

= 4 et 1

* R —‘ﬁ—(’i

Rys. 4. Uproszczoay schemat falownika dla struktury 2a ¥ 2

— macierz [L,,;] o wymiarze 2x3

Ma=Mg) | (Ma—Me)) | (Mas— M)

|
[Ly]= i b 46
~(Mys—Mer) | ~(May—Ms3) | —(Mas—My3) | “
— macierz [L,,] o wymiarze 2x2
(L] = (M Mo Ly Mes— M) | W@
1 _(M44"M64) _(M46—M66)—L0
— macierz [R,,] o wymiarze 2x2
(Ria—Ro)|  —Res |
[Rzz] = s 48
—Rys | (Rss—Ro) “9
— wektor stanu — wektor sterowania
i (®) u (1)
i>(t) u,(t)
Ol =| i), (49 [w(®)] = | us(t)|. (50)
is(2) —E
is(t) E

Struktura 3a

Na rysunku 5 podano schemat prostownika odpowiadajacy schematowi z rysunku
3 zaznaczajac droge przewodzenia pradu w tej strukturze. Podmacierze macierzy induk-
cyjnosci i rezystancji uktadu oraz wektor stanu i wektor sterowania majg postaé:
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— macierz [L;,] o wymiarze 3x2

Ms | Mg |
[Li2] = | Mss | My |, (51)
Mss | Mse
a b c

e J ——— K

LIS f__,ﬁltul

P e

! 2 Rys. 5. Uproszczony schemat falownika dla struktury 3a

-— macierz [L,;] o wymiarze 2x3

[L21] _ (MSI_M61) (MSZ—MGZ) . (M53_M63) , (52)
_(MSI_MGI) _(MSZ_MGZ) _(M53_M63) :
— macierz [L,,] o wymiarze 2x2
Mss—M — . Msg— '
£ — | e)=Lo | (Mss—Meo) | )
_(MSS_MGS) l _(MSG_MGG)_—LO .
— macierz [R,,] o wymiarze 2x2
. (RSS_RO) _—R65
R,,] = ~ , 54
S I WO [ S Y
-— wektor stanu . — wektor sterowania
iy (t) uy (7)
iz(?) ”Z(t) .
@]l =@ |, (59 : [u(®)] = | us (1) |- (56)
is(®) . —-E
ig(?) E

W powstajacych kolejno strukturach ukladu 4a...6a zmienia si¢ obwod przewodzenia
pradu przez tyrystory prostownika (w strukturze 4a przewodza tyrystory V2 i V4,
5a — tyrystory V3 i V4, 6a — tyrystory V3 i V5). Nie zmieniaja si¢ natomiast (ze wzgledu
na to, ze prostownik jest uktadem dwukierunkowym) fazy strony wtérnej transformatora
wspolpracujace z nim w tych strukturach w poréwnaniu ze strukturami 1a...3a. Tym
samym mozna stwierdzié, ze struktura la odpowiada strukturze 4a, struktura 2a — struk-
turze 5a, a struktura 3a — strukturze 6a. Przedstawione dla struktur la...3a podmacierze
indukcyjnosci i rezystancji ukladu oraz wektor stanu sa odpowiednio identyczne dla



TOM XXXIV — 1988 Model matematyczny falownika... 369

truktur 4a...6a, zmianie ulega jedynie wektor sterowania, ktéry dla tych trzech struk-
tur, tzn. 4a...6a ma stala postaé -

u1(t)
us(?)
[()] = |us(®) |- (57
E

-E

Przewodzenie pradu w ukladzie rozpoczyna si¢ w chwilach, w ktoérych odpowiedniej
pary tyrystoréw znajdujg si¢ w stanie blokowania. Chwile te okreslone sa przez punkty
komutacji naturalnej, ktére oznaczono na rysunku 2 przez K1...K6. Przyjmujac jako
odniesienie zero napigcia fazowego fazy R linii elektroenergetycznej, potozenie punktéw
komutacji swobodnej prostownika 3-fazowego mozna wyznaczy¢ przez poréwnanie bez-
wzglednych wartoéci odpowiednich napie¢ fazowych indukowanych po stronie wtornej

" transformatora znajdujgcego si¢ w stanie jalowym, i tak:

— dia punktu K1

alten)] = [eltn) (8
— dla punktu K2 ’
‘ ) luy(tx2)] = |uc(tk2)!s : (58b)
— dla punktu K3
[ua(txs)] = lup(tk3)l s _ (58¢)
— dla punktu K4 A
' |ue(tga)] = lUa(txa)l, (584
— dla punktu K5 ]
‘ [u(txs)| = lup(txs)ls (58¢)
— dla punktu K6
up(txs)| = [ta(tke)l- (58f)

Napiecia te opisane sg réwnaniami réwnowagi elektromagnetycznej strony wtornej
transformatora w stanie jalowym, odpowiednio:

diy di, dis

u,(t) = MMT + M42‘d‘t— +M43F’ - (592)
di di di v

uy(t) = M51T,[1+M52—;[2—_+M53—d%, (59b)
di di di -

ul(t) = Me1"(‘1%+M62*a‘,§f+Mss*a':—- (5%¢)

Przyjgto, ze piefwsza struktura ukladu zaczyna si¢ w chwili zalaczenia tyrystoréw
V1 i V5. Jej poczatek moze byé opdézniony wzgledem punktu komutacji naturalnej K1
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0 czas #;, odpowiadajacy katowi zalaczenia tyrystoréw o, — rysunku 2. Czas trwania tej
struktury At, okreslony jest czasem przewodzenia pary tyrystoréw V1 i V5, ktéry zalezy
od parametréw ukladu, napie¢ wymuszajacych oraz kata zalgczenia tyrystoréw. Koniec
tej struktury wyznacza poczatek nastgpnej — 1b, ktéra odpowiada stanowi jatowemu
transformatora. Czas trwania struktury 1b wynosi At, ; j» @ jej koniec jest okreslony przez
zalaczenie nastepnej pary tyrystoréw, tzn. V1 i V6, zgodnie z sekwencja napigé induko-
wanych po stronie wtdérnej transformatora. Przy zalozeniu symetrycznego sterowania
tyrystorami falownika czas ¢, jest taki sam dla kazdej nowo powstalej struktury.
Warunki poczatkowe wymagane dla rozwigzania réwnania réwnowagi elektromag-
netycznej uktadu (10) w kazdej strukturze wyznacza si¢ ze znajomosci pradéw fazowych
transformatora na poczatku i koricu kazdej u nich, tzn. dla czaséw .. e OTaz ty;...t,
Zatem wektor warunkéw poczatkowych dla poszczegolnych struktur ma postaé:
— dla struktur la...6a

6j*

ix(t)
iz(tn)
[i(tn)] = is(tn)_ > (60)
0

0

— dla struktur 1b...6b

il (tnj)
[z (tnj)] =11, (tnj)
i3 (tnj) |

(61)

-

przy czym n = 1...6. ]

Analogicznie ‘nalezy wyznaczy¢ fazy poczatkowe napiecia WYmuszajacego ¥,¥s...
oraz wartosci tych napie¢ w punktach brzegowych poszczegdlnych struktur dla wektoréw
sterowania (5) i (7).

Przewodzenie ciggtle

W przypadku ciaglego przewodzenia pradu w obwodzie pradu wyprostowanego
znikajg struktury 1b...6b, podczas trwania ktérych prad obwodu twornika pradnicy byt
réwny zeru. Zmiany struktur ukladu nastepuja przy réznej od zera wartosci pradéw
strony wtornej transformatora. Analize tego stanu pracy ukladu przeprowadzono przy
zalozeniu komputacji natychmiastowej, tzn. Ze przejmowanie przewodzenia pradu przez
kolejne tyrystory falownika nastgpuje w czasie réwnym zero. ZaloZenie takie jest teore-
tycznie mozliwe pomimo istnienia indukcyjnosci obwodu komutacyjnego. Dla uprosz-
czenia analizy pominigto takze zjawiska brzegowe zachodzace przy skokowej zmianie
struktury ukladu dla réinej od zera wartosci pradu. Przyktadowe wybrane przebiegi.
napie¢ i pradow ukladu przedstawiono na rysunku 6.
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W przypadku ciaglego przewodzenia pradu zmiana struktury uktadu nastepuje réw-
niez po stronie wtornej transformatora, zatem podmacierze indukcyjnoéci [L,,] oraz
rezystancii [R;,] dla kazdej z szeSciu struktur okreSlone sg zaleznosciami (31a) i (32a).
Zmianie ulegaja jedynie pozostate podmac1erze macierzy indukcyjnosci [L] oraz macierzy
rezystancji [R].

Ze wzgledu na identycznosé struktur 1a...6a oraz 1...6 mozna stwiedzié, ze pozostale
podmacierze macierzy [L] i [R], tzn. [Li,], [L,], [L,,] oraz [R,,], a takZze wektor stanu
[i(r)] i wektor sterowania [u(#)] okreSlone sa zaleznoSciami (35)-+ (40) oraz (45)+(57).

el uz ug
Y

2N ‘

/ \ KON X X

NN NN

¢ \/\b\/ 5 /\°/ \’ >1/ Ai

| 4 t Y tety K5 <6
//"(1 //"(\\/K \ \/

u L

20 29] 2 aftiN__ f2a(tz)  i2aitg) —~

P aur 6 O\ .
2 \

N t _ (S
N | \
J‘ |\_,/
Aty mz Aty At L atg b Aty
‘ . 3 4 1 5 8
|
Rys. 6. Przebiegi napie¢ i pradow falownika w zakresie ciaglego przewodzenia pradu: a) przebiegi napig¢

przewodowych strony wtornej transformatora i napiecia wyjsciowego, b) przebieg pradu fazowego
’ strony wtornej transformatora

strukturo:

NS ol &r’\

Potozenie punktéow komutacii naturalnej K1...K6 (rysunek 6) w tym stanie pracy
uklad mozna wyznaczyé z zaleznosci (58a) < (58f), jednak poszczegdlne napigcia u,(2),
uy(t), u(t) okreslone sa innymi zaleznosciami niz przy impulsowym przewodzeniu pradu,

odpowiednio:
— dla punktéw K1 1 K4
di; di, di, di di
u () = My —— at +My— dat -+ Mys— ar + Mys dts +M4s*dT6, (622)
di, di, di, dis di

u(1) = MSIE— +M52F+M53?; +MSST +M5§~—dTG + Rssis,  (62b)

di di di di di .
u(t) = ]‘lsx‘ati 'i‘-Ms:rati +M63d—: +M65“c‘1’:— 'i"]‘las—dti + Reelss (62¢)
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— dla punktéw K2 i K5

di di di di di . .
u,(t) = My, dtl ﬂ‘M42 d;:z +M43”&§‘+M44*&%+'M45d—: + Ryqly, (63a)
di di di di dis )
ub(t)——M51 dtl + Ms, d'? + Mss d: +Ms; d4 + M dts + Rssis,  (63b)
di di di di di
u(t) = Mg, dtl + Mg, dt2 “f‘]uszﬁa,[i +M64“(1T4'+M65d—t5, (63c)
— dla punktéw K3 i K6
di di di di di
Uu(t) = My, dtl +M,, dz + My, dts Jrztl‘md_:ﬂum6 df +Rayqiy, (64a)
di di di di, di
u,(t) = Ms, dtl +Ms, d,[2 + M, dt3 + Msy—— dt + Mg dtG’ (64b)
di, di, di, dig dig

u(t) = Mg —— dat +Mgy—— dt +Mez—— at + Mey—— dat + Mge— + Ree s - (64c)

dt

Warunki poczatkowe wymagane dla rozwiazania réwnania réwnowagi elektromag-
netycznej ukladu (10) w kazdej strukturze, dla ciaglego przewodzenia pradu wyznacza
si¢ ze znajomosci pradéw fazowych transformatora na poczatku i koncu kazdej z nich,
tzn. dla czaséw t;...fs. Zatem wektor warunkdéw poczatkowych dla poszczegdlnych
struktur ma postaé -

— dla struktury 1 — dla struktury 2 — dla struktury 3
i1 (t) i,(t2) | i (t3)
ir(t) 4 C ()| i>(t3)

(@)l = | is(t) |, [i(z2)] = i3(’2)’ ) ' ()] = |i5(23) |,
i,(2) A | ia(t2) ‘ i4(13)
is(t;) .is(tz) is(ts)

— dla struktury 4 — dla struktury 5 : — dla struktury 6
i1(4) l iy (5) i i1 (%6)
ix(ts) ir(ts) A )

()l = | is(ts) |, [i(z)] = |23(5) |, [i(ts)] = | is(te) |- (65)
ig(ta) ia(ts) | alte)
is(ts) ' » ' is(ts) is(te) |

Analogicznie nalezy wyznaczyé fazy poczatkowe napigcia wymuszajacego ;...9s
oraz wartosci tych napig¢ w punktach brzegowych poszczegdlnych struktur dla wektoréw
sterowania (5) i (7).

Trzecim stanem pracy ukladu jest stan granicznego przewodzenia pradu tzn., Zze w chwi-
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lach zmiany struktury ukiadu wartosci pradu strony widrnej transformatora jest réwna
zeru. W ukladzie powstaja takze same struktury jak w przypadku przewodzenia ciaglego.
Wynika stad, ze podmacierze indukcyjnosci i rezystancji uktadu, a takze wektor stanu,
wektor sterowania i sposéb wyznaczania punktéw komutacji swobodnej tyrystoréw
falownika przedstawione dla przypadku ciaglego przewodzenia pradu stuszne sa réwniez
dla stanu przewodzenia granicznego. Zmianie ulega jedynie wektor warunkéw poczat-
kowych, ktéry okresla zalezno$¢ (60). -

4. MODEL MATEMATYCZNY FALOWNIKA DLA KOMUTACJI RZECZYWISTEJ
’ (PROSTE])

W punkcie 3 pracy przedstawiorio model matematyczny falownika dla trzech standw
przewodzenia pradu w obwodzie pradu wyprostowanego, przy czym dla stanu prze-
wodzenia ciaglego zatozono komutacje natychmiastows tyrystoréw falownika. W niniej-
szym punkcie pracy przedstawiono model matematyczny tego ukladu przy zatozeniu
komutacji rzeczywistej (prostej). Zalozenie to dotyczy jedynie stanu ciaglego przewo-
dzenia pradu, poniewaz komutacja tyrystoréw odbywa si¢ przy wartosciach pradéw
réznych od zera. Praca ukiadu w' pozostatych stanach przewodzenia pradu tzn. impul-
sowego i granicznego jest niezalezna od tego zalozenia, zatem dotyczacy ich model mate-
matyczny falownika jest stuszny réwniez w tym przypadku.

' Zalozenie komutacji rzeczywistej (prostej) oznacza, Ze przyjmowanie przewodzenia

al

Yz2,Y% u,
"‘ub u,
K1 K2
SEAN-AN
/. SN
/\\ /N
\/ 7

b)

L

——-Ahl— 242 -t Bl A oG b A M T A o i31G hAG et

1b (20l 2b (36 3b |4a) 4b |50} Sb lBa 6b
i i

Rys. 2 Przebiegi napieé i pradoéw. falownika w _zakresie ciaglego przewodzenia pradu dla komutacji rze-
czywistej (prostej): a) przebiegi napie¢ przewodowych strony wtornej transformatora i napigcia wyjscio-
wego, b) przebieg pradu fazowego strony wtérnej transformatora
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pradu przez kolejne tyrystory falownika odbywa si¢ w czasie réznym od zera, zaleznym
od rzeczywistych parametréw powstajacego obwodu komutacyjnego, warunkéw poczat-
kowych oraz kata zalaczenia tyrystoréw falownika. Przykladowe wybrane przebiegi
napig¢ i pradéw ukladu przedstawiono na rysunku 7.

W czasie ustalonej pracy ukladu powstaje 12 struktur w ramach jednego okresu na-
piecia sieci, z ktérych 6 odpowiada pracy dwufazowej transformatora (struktury 1b...6b) —
rysunek 6, natomiast pozostale 6 — pracy tréjfazowej niesymetrycznej (struktury la...6a).
W czasie ich trwania zachodza procesy komutacyjne falownika. Zmiana struktury uktadu
nastgpuje po stronie wtérnej transformatora zatem podmacierze indukcyjnosci [L,,]
oraz rezystancji [R,,] dla kazdej z 12 struktur okreslone sa zalezno$ciami (31a) i (32a).
Zmianie ulegaja jedynie pozostate podmacierze macierzy indukcyjnosci [L] oraz macierzy
rezystancji [R].

Praca ukladu w strukturach 1b...6b (rysunek 7) odpowiada pracy przy zatozeniu -
komutacji natychmiastowej, ktorej analizg przedstawiono w punkcie 3 pracy. Dla pozos-
talych struktur la...6a, odpowiadajacych procesom komutacyjnym falownika, wymagana
jest odregbna analiza dla ustalenia macierzy indukcyjnosci i rezystancji uktadu. Zmiana
struktury ukladu w procesie komutacji prostej nie zmniejsza maksymalnego wymiaru
wektora stanu n = 6, stad podmacierz indukcyjnosci [L;,] dla struktur la...6a opisana
" jest zalezno$cia (31b). Zmianie ulegaja jedynie podmacierze indukcyjnosei [L,] i [L2.]

Rys. 8. Schemat ideowy falownika dla strukthry ia
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‘ oraz podmacierz rezystancji [R,,]. Dla ich ustalenia napisano réwnania réwnowagi
‘ elektromagnetycznej strony wtdrnej transformatora dla struktury la (rysunek 8) w postaci:

di di di di di di
1‘441(1—1:1 +M42_dti+M43d_t3 +M44—a“:— +M45‘£+M46 dt6 +Ry iy =
di di di di di di, .
=M51‘f+Mszd—:+Mssd—t3+Ms4—cﬁ+MssT:“+M56“af—+Rssls* (66a)
i
—ROZS—LO dt —E,
di di di di di di ,
‘ Ms, dtl +Ms, dt2 M53d_;+MS4—d’ti+M55"a‘ts_+M56d—t6+-R55.75-
| )
| dis di di di di
~Rois—~Ly—— at ~E = Mg, dtl +M62d_t2+M63Tta—+M64d—ts+ (66b) .
di di ,
‘ +M65?}+M5671t£ +Rgels,
| di di di di di di
| Msl—dti +,M62_d1‘;2*+MasTt3_ +M64d—:+Mﬁsmé—+M66d—t6 + Resils = o
, 6C
di di di di di di )
ot S S S,
Po uporzadkowaniu stronami otrzymano:
di di di di
(M, — Ms1) 1 +(M42 Msz) 2 +(M43 Mss) d +(M44 M54)d—:+
(672a)
+ [(M,s— M55)+Lo] +(M46 Mss) +R4414 (Rss—Ry)is = —E
di di di dz
| (Ms,— M61) 1 +(Ms, — Mez) 2 +(M53 Mss) : +(M54+M64) 4
di di (67b)
+[(Ms5—Mgs)— Lo] > +(M56 Mss) 8 +(R55 Ro)is—Rggis = E,
di di di
(Mg, — M41) +(M62 M42) - +(M63 M43) = +(M64 M44) :
(67¢)

di . .
+(M65 M45) +(M66 M46)T:‘-R44Z4+R6616 = 0.

Na podstawie réwnan (67a)...(67c) mozZna wyznaczy¢ pozostale podmacierze macierzy
indukcyjnosci i rezystancji ukladu w postaci:.
— podmacierz [L,;] o wymiarze 3 x 3

(May—Msy) ’ (Maz—Ms,) | (Myz—Ms3)
[L21]= (MSI_'M61) (Msz"Msz) (Mss"Msa) B (68)
(Me1— M) | (Moy— M) | (Mgz—Mys)
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— podmacierz [L,,] o wymiarze 3x3

' (Mypa—Ms,) | (Mys—Mss)+Lo | (Myg—Mse)
[Lzz] = (M54_M64) (Mss“Mas)—Lo (Msa“Mes) s (69)
(Moa—Mys) | (Mos—Mas) | (Mos—Mss)

— podmacierz [R,,] o wymiarze 3x 3

Rya - (Rs 5 Ro) 0
[Rzz] = 0 (Rss - Ro) ;Rss . (70)
—Rys . ) 0 Rge

‘W analizowanym?® przypadku wektor stanu i wektor sterowania posiadaja 6 wspdt-
rzgdnych, mozna je"zatem przedstawi¢ w postaci, odpowiednio:

— wektor stanu -— wektor sterowania
iy (1) , u ()
i2(1) ux(t)
. i5(?) : . us(?)
[i()] = wo ! (71) (] = |— z (72)
is(1) E
is(0) | . 0

Postgpujac?analogicznie dla pozostatych struktur, tzn. 2...6a mozna wyznaczy¢
poszczegolne podmacierze indukcyjnosci i rezystancji uktadu oraz wektor stanu i wektor
sterowania.

Struktura 2a . .

Na rysunku 9 podano schemat prostownika odpowiadajacy schematowi z rysunku 8,
zaznaczajac droge przewodzenia pradu w tej strukturze.

Podmacierze macierzy indukeyjnosci i rezystancji ukladu oraz wektor stanu i wektor
sterowania maja postaé:
— podmacierz [L,;] o wymiarze 3 %3

My —Ms,) | (Myy—Msy) | (My3—Mss)
[L21]= (M51—Ms1) (Msz—Msz) (Msa“Mss) s (73)
(Mg —Myy) | (Mgy—Myo) | (Mgs—Mys)

asg b c . 4 b
‘_VL)Q_L_ - —_ﬁlﬁ . o Mg I
V2,4 L VB V2 : . :
I ) I ]
'—V3m o L4 V6. “Xa—lﬁ"‘—"—"—
i : 2 v

Rys. 9. Uproszczony schemat falownika dla Rys. 10. Uproszczony schemat falownika dla
struktury 2a struktury 3a
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— podmacierz [L,,] 0 wymiarze 3 x 3

(Mys—Ms,)—L, (My5—Ms;) (M46— M)
[Lzz] = (Ms4"M64) (Mss“Mss) (MSG—M64) s (74)
Moy~ My )+Lo | (Mgs—M,s) (Mss—M,6)

— podmacierz [R,,] o wymiarze 3x 3

(R44—R0) _RSS 0
[R;,] = ) -0 Rss —Res | 75
~(Res—Ro) | O Rse '
— wektor stanu | — wektor sterowania -
| i1(2) ‘ ’ A u (1)
i(?) , u (2 )|
Ny i3(2) _ (U ®
o=\ ()] = | =, @)
i5(2) . 0
is(?) | E

Struktura 3a

Na rysunku 10 podano schemat prostownika odpowiadajacy schematowi z rysunku 8,
zaznaczajac drogg przewodzenia pradu w tej strukturze.

Podmacierze macierzy indukcyjnosci i rezystancji ukladu oraz wektor stanu i wektor
sterowania majg postaé:
— podmacierz [L,;] o wymiarze 3 x 3

[ =M | (M= M) | (=) |
[L21] = (M51“M61) (Msz—Msz) (Ms3—Ms;) |, (78)
_(_]Wa—M‘u) (Mo, —M,,) | (Me3—M,s5) ‘

— podmacierz [Lzz] 0 wymiarze 3x 3

(Mya—Msy) | (Mys—Mss) | (M6~ Ms6)
[L2o] =| (Ms3—Ms,) (Mss—Mss) | (Mse—Mge)+Lo |, (79
(Mos—Mas) | (Mes~Mas) | (Mes—Mas)—Lo

— podmacierz [R,,] o wymiarze“3 X3

Ria | —Rss | 0
[Rzz]? 0 Rss ! —(Rss—Ro) |5 (80)
~Ris | 0 | (Res—Ro)

6 Rozprawy Elektrc;techniczne 2/88
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— wektor stanu ' — wektor sterowania
iy (t) uy(2)
ix(t) | | u(t) |
ot is(2) ' : . _ us(t)
i@ = Yok (81) [u()] = il (82)
is(t) | ’ —E
is(t) E

Dla powstajacych kolejno struktur ukladu 4a...6a — podobnie jak dla modelu falow-
nika w przypadku komutacji natychmiastowej — mozna stwierdzié, ze struktura la
odpowiada strukturze 4a, struktura 2a — strukturze 5a, a struktura 3a — strukturze 6a.
Przedstawione dla struktur la...3a podmacierze indukcyjnosci i rezystancji ukladu oraz
wektor stanu sa odpowiednio identyczne dla struktur 4a...6a, zmianie ulega jedynie
wektor sterowania, ktory dla tych trzech struktur tzn. 4a...6a ma psotac, odpowiednio:

— dla struktury 4a — dia struktury Sa — dla struktury 6a
s (1) ()| | s (1)
u,(£) u (1) u,(t)
_us(® | us® N PA)
()] = z [()] = = [u(0)] = ol (83
_E 0 ' E ’
0 ~E | -E|

Przewodzenie pradu w ukladzie moze rozpoczac si¢ W chwilach, w ktérych odpowied-
nie pary tyrystoréw znajduja si¢ w stanie blokowania. Chwile te okreslone sa przez punkty
komutacji naturalnej, ktére oznaczono na rysunku 6 przez K1...K6. Potozenie tych punk-
tow wzgledem wybranegd uktadu wspétrzednych okreslono w punkcie 3 pracy.

Warunki poczatkowe wymagane dla rozwigzania réwnan réwnowagi elektromagne-
tycznej ukladu (10) w kazdej strukturze wyznacza sic ze znajomosci pradéw fazowych
transformatora na poczatku i koficu kazdej z nich tzn. dla czaséw ?;...f1,. Zatem wektor
warunkéw poczatkowych dla poszezegélnych struktur ma postac, odpowiednio:

— dla struktury la — dla struktury 1b — dla struktury 2a
i1(t) i) . i3 (t3)
i,(t1) i>(t2) i5(t3)

. . i3(21) ; . i5(22) . . _ i3(t3)
()] = ) [i(e)] = Y [i(t2)] = stk
is(t1) B i5(22) | 0
0 0 is(t3)
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— dla struktury 2b — dla struktury 3a — dla struktury 3b
i1(ts) i,(25) i (t6)
ir(ts) ir(ts) i2(t6)
. i3(ts) . i3(ts) ) i3(t6)
1(2,)] = . 1(t5)] = s its)l =
)] ) - i@s)] 5 [(ite)] 5
0 is(ts) is(t6)
is(ts) is(ts) is(s)
— dla struktury 4a — dla struktury 4b — dla struktury 5a
iy(17) i (ts) i1(to)
éft7) i5(ts) i2(to)
i3(t7) , i3(2s) i3(to)
[i(#7)] = |- , [i(#e)] = |- , [i(z5)] = ;
’ is(t7) is(ts) ? i4(to)
t5(27) is(ts) 0
0 0 is(ts)
— dla struktufy 5b — dla struktury 6a — dla struktury 6b
i1(t10) AU i1(t12)
i2(t10) ir(t11) i5(t12)
i3(t10) i5(211) i3(t12)
i(t;0)] = s i(t,)] = s i(t1,)] = . (84
» [i(210)] ia(tro) [i(2.1)] 0 [i( 12)]_ 0 €2))
0 is(t11) is(t:2)
is(t10) ig(t11) is(t12)

Analogicznie (jak dla komutac_u natychmiastowej) nalezy wyznaczyé fazy poczqt-
kowe y,...p; oraz wartoéci sktadowych wektora sterowania [#(2)] w punktach brzego-
wych poszczegdlnych struktur,

PODSUMOWANIE

W pracy przedstawiono ‘model matematyczny falownika tyrystorowego o komutacji
sieciowej w uktadzie 3-fazowego mostka sterowanego symetrycznie, w metodzie przestrzeni
stanow, przy zalozeniach umozliwiajacych odwzorowanie komutacji natychmiastowej

6*

oraz komutagji rzeczywistej (prostej). Model ten ma zlozona postaé (szczegdlnie model
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odwzorowujacy komutacje prosta) i uwzglednia . wigkszo$¢ naturalnych . parametréw
uktadu decydujacych o wielkosci uzyskiwanych przez niego parametrow energetycznych.
OkreSlenie tego modelu jest mozliwe dzieki znanym z literatury postaciom algebraicznym
wektora stanu, co eliminuje koniecznos$é calkowania numerycznego réwnan réwnowagi
elektromagnetycznej uktadu, a takZe znacznie upraszcza budowe modelu. Uzyskane
rozwigzania dynamiki ‘ukladu stanowia podstawe do analizy harmonicznej pradéw
ukladu, obliczania jego wskaznikéw i charakterystyk energetycznych-iv ustalonym stanie
pracy. e : :
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R. PORADA

MATHEMATICAL MODEL  OF A THYRISTOR INVERTER WITH MAINS COMMUTATION
BY STATE SPACE METHOD Co

Summary

The paper presents a linear mathematical model, by the state space method, of a 3-phase thyristor
inverter with mains commutation, applied for braking energy recuperation of combustion engines in
traction locomotives, for assumptions simulating instantaneous and actual (simple) commutation. The
matrices of theisystem and of the control are determined and the inifial conditions required for solving
the state equation for all structures appearing during the operation of the inverter are given. Owing to the
applicatidn’of an algebraic form of the state vector, this allows to obtain the vector of the response for
any moment and any arbitrary structure of the inverter for both admitted kinds of commutation.
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R. PORADA

MODELE MATHEMATIQUE D’UN ONDULEUR A THYRISTOR A COMMUTATION
. RETICULAIRE DANS LA METHODE DE L’ESPACE DES ETATS

Résumé

Dans I’étude on a présenté le modéle mathématique linéaire, dans la méthode de PPespace des étatsi
d’un onduleur & thyristor triphasé & commutation réticulaire, utilisé pour la récupération de I’énerge,
de freinage des moteurs 3 combustion interne des locomotives de traction, en admettant Ia représentation
de la commutation immédiate et réelle (simple). On a déterminé les matrices du systéme et de la commande,
ainsi que les conditions initiales €xigées pour la résolution de Péquation d’état de toutes les structures
surgies pendant Ie travail de Ionduleur. Cela permet, grice & Papplication de la forme algébrique du
vecteur d’état, d’obtenir le vecteur de réponse pour le moment et la structure arbitraire de I’onduleur, pour
les deux genres de commutation admis. '

R. PORADA

MATHEMATISCHES HMODELL EINES THYRISTOR-WECHSELRICHTE RS MIT
NETZKOMMUTIERUNG FUR DIE METHODE DES ZUSTANDSRA UMES

Zusammenfassung

In der Bearbeitung wurde ein mathematisches Linienmodell fiir die Methode des Zustan dsraumes
eines dreiphasigen Thyristor-Wechselrichters mit Netzkommutierung dargestellt, der fiir die Energie-
riickgewinnung beim Bremsen von Verbrennungsmotoren der Zugloks zur Anwendung kommt zwecks
Nachbilding der Prinzipien der Sofort- und (einfachen) Wirklichkeitskommutierung, Es wurden Matrizen
fiir das System und Steuerung sowie Anfangsbedingungen bestimmt, die fiir die Losung der Zustandsglei-
chung aller wihrend der Arbeit des Wechselrichters entstandenen Strukturen bendtigt werden. Dies
ermdglicht dank Anwendung der algebraischen Formen des Zustandsvektors die Erlangung eines Ant-
wortsvektors fur beliebigen Zeitmoment und beliebige Struktur des Wechselrichters bei beiden angenom
menen Kommutierungsarten. )

P. TIOPADA

MATEMATHUYECKAS MOIEJIb THPHCTOPHOT'O MHBEPTOPA C CETBEBOH
KOMMYTALMEY B METOIE ITIPOCTPAHCTBA COCTOSHUIL

Peswome

TlpencraBiena nuueitHas maremaTmueckas MOHENb B METOHE NPOCTPAHCTBA COCTOSHHN THPHCTOP-
Horo 3-¢hasHoro MHBEPTOpA C CeThEROi KOMMYTaIMeH TPUMEHSIEMOTO ML PEKYIIepanus 3HEPIHH TOp-
MOYKCHUS TUSENBHBIX YKENESHOACPOYKHDBIX JIOKOMOTHEOR TpH GPEMOCBUIKAX O0TOOPaXKEHN MOMEHTA b~
HOW M peanbHO# (IPOCTOi) KoMMyTamuHy. Ornpenenens! MaTpHIBL cHCTEMBI It YOpaBiCHUSA ¥ HauagbHbIE
VCIOBHA HeoOXOAMMBIE IJIS PelleHHs YPaBHEHHH COCTOSHMA I Beex CIPYKTYP BOSHHKAIOIIHX BO
Bpems paGoTel MEBepTopa. DTo naer BO3MOXHOCTb, Gnaromaps mpumenuio anreCpawdeckoil Gopmbr
BEKTOPA COCTOSIHMSA, ONPERENCHAs BeKTOPA OTBETa JJIf TIPOHMSBONBHOTO MOMEHTAa BPEMEHY U [II MPOH3-
BOJIBHOM CTPYKTYpPBI HHBEPTOPA HPH ONPEIETIEHHEIX CrocoGaX KOMMYTALIHH.
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A method for concurrent fault detection in the program sequencing in a Micropro-
grammed Control Unit is presented. An architecture of the Monitor circuit for a, simple control
unit is proposed. The fault coverage for the MCU and the Monitor is discussed.

1. INTRODUCTION

With growing complexity of digital systems testability is one of the major respensi-
bilities of logic designers. One way to make a Microprogrammed Control Unit MCU)
testable is to design it with a built in CONCURRENT FAULT DETECTION mecha-
nism. Concurrent error detection in digital systems means that errors are detected while
the system is in its normal operation: This is usually provided by adding redundant logic
to the system either by using error-detecting (error-correcting) codes or by replicating
selected parts or the whole system [3]. Recently, there has been considerable research
on the problem of concurrent detecting of faults causing errors in the sequencing of
programs. Some authors concentrate on the errors in the program flow at the machine
level [5]. Other works deal with error detection in microprogram sequencers [1], [2], [7].
It seems that many of the proposed solutions can be applied to detection of program

. flow errors at any level.

In this paper we consider the error detection in simple microprogram sequencers.
The faults are detected by comparing outputs from  the sequencer with outputs from
a MONITOR curcuit. Both modules operate in parallel, and comparison is made at each
microinstruction cycle. Any detectable error is detected during an incorrect transition.
Our goal is to design a monitor circuit which is less complicated than duplication of the
sequencer and is capable of detecting a large class of faults.

In section 2 models of controller, flow of control and faults are presented. In section
a method for concurrent error detection is described. In section 4 an example of monitor
circuit is discussed. Finally, conclusions are presented in section 5.
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2. THE MODEL

2.1. MODELLING THE CONTROL UNIT

In this paper the sequencing of the controller is restricted to the jumps to addresses
which can be determined for a given microprogram from the current microword and
transitions to addresses by ,,one” higher than the current address. It means that the set

?WUS NEXT ADDRESS
" inputs CONTROL .
— .
. MICROPROGRAM
RaM
.| control signals

Fig. 1. Block diagram of the control unit

of next addresses for a particular affress has no more than two members. The block
diagram of the control unit is given in Figure 1. The block diagram is general enough-
to include controllers with subroutine calls but in this study we assume that the micro-
program does not have any subroutine calls. '

2.2. MODELLING THE CONTROL FLOW

The flow of control for the control unit shown ealier can be represented by two high
level models. The first, model is the flow table of the finite state machine (FSM) descri-
bing the control unit. There is a one-to-one correspondence between microprogram addresses
and states of the FSM and, similarly, between the status input combinations and the
input combinations for the: FSM. Note that all the next state entries are uniquely
defined. At this point we do not have to define any outputs for this FSM.

The second model, equivalent to the previous one, is the labelled and directed graph
which represents the flow diagram corresponding to the flow tables of the FSM defined
in the first model. The nodes of the graph correspond to the states of the FSM. The edges
indicate transitions with the labels indicating the input combinations that cause the cor-
responding transitions. These models are illustrated by an example in Figure 2.

Although, in both models the state of the FSM is determined by the microprogram
address, we can consider the state as a combination of the microword address and content
" of this microword. This idea will be applied in a general model of the monitor, presented
in section 3. . o
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a) b)

-~

B EENEY DY At
: >
N e A [N RS
\\Co-ktaatné,

LT RN Y BN

Fig. 2. Example of the control models

2.3. FAULT MODELLING.

A number of fault models are reported. In this paper we will consider the most natural
fault model, the general functional fault model. Consider a transition in the flow diagram
from node A to node B under the set of input combinations X;. We denote this by

N(Saa Xl) = Sp,
where
S84, Sp — states cofresponding to the nodes A, B
X;c X —subset of the set of all input combinations
N:Sx X - S —next state function of the flow table.

A fault can cause an incorrect transition from 4 to C (where C differs from B, or C
does not exist in the flow diagram) for the set of input combinations X 7 < X;. In the
general fault model a fault can cause a group of incorrect transitions of the type descri-
beéd above. This is illustrated in Figure 3. In the faulty graph, the transition from node

q) - ) b

x2vx3 x2vx3

Fig. 3. .Fault model. (a) Correct graph. (b). Faultly graph
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2 to node N represents a transition to a nonexisting node. Except this fault, we see the
following incorrect transitions

e from node 1 under x 2 to node 5 instead of to node 2

o from node 4 under x3 to node 5 instead of to node 3

e from node 4 under x1 vx2 to nodes 3 instead of to node 5 _
Transition from node 5 under x 1 denotes a transition to the next part of the control
flow diagram. '

3. TRANSITION CHECKING METHOD

The method is developed from the need for checking the correctness of transitions
for every state. Consider the flow diagram of the FSM description of the controller. We
will associate with each edge a key (binary vector) from a certein key space. Since each
state has no more than two next states we can say that we associate with each state two
keys from two key spaces. These key spaces are: the increment key space, K7, and the
jump key space, KJ. Assume that we have a status line, ¢, that specifies whether the cur-
rent transition is the increment transition (¢ = 1) or the current transition is a jump
(t = 0). If we do not have an explicit signal line #, a little hardware is to be added to gene-
rate it. This relation can be expressed as a mapping

M:S - KIxKJ,

where
S — state space
KJ — jump key space (¢ = 0)
KI — increment key space (r = i).

The aim of the monitor is to keep track of the transitions by predicting the fault-free
values for the keys and comparing these values with the keys assigned to the states that
are actually entered. This will be done by a sequential machine that computes the key
for a transition based on the previous state, current state and status line ¢ provided by
the control unit or the appropriate combinational logic. -

Fig. 4. A section of the flow diagram

Consider a section of the flow diagram given in Figure 4. Let the keys associated with
states 1,2 and 3 be (K7, KJ,), (KI,, KJ,) and (KI;, KJ;) respectively. To satisfy the
goal specified earlier we must have

KJI == F(Sl, S3, = 0)
Kl = F(sy, 52, t=1)
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where
{51, 82, 53 }= S — state space

{KI, }= KI— increment key space
{KJ;, KJ3, KJ;}c KJ— jump key space

F:SxSxT— (KIUKJ) — a function used by the monitor to calculate the keys.

KJ2 =F(SZ, S3, = O)
KJ3 = F(s3, 53, t = 0)

The choice of functions F and M determines the complexity of the monitor circuit

status —— VEXT ADDRE
: DRESS
inputs ———>
status line t P CORTROL
STATE REGISTER
g 1 MICROPROGRAM KEY KEY
ROM
Kli KJi
. = 7x1 MUX3
F
DATA REGISTER | | KEY REGISTER
T

Fig. 5. Block diagram of the controller with the built-in monitor

SELF - CHECKING
EQUALITY CHECKER

¢E!‘/‘DI‘

and the fault coverage. In this paper we propose a monitor for simple microcontrollers.
The general block diagram of the circuit is given in Figure 5.

A function F

where

S — state space
"KI — increment key space
KJ — jump key space

T = {0, 1} - status line ¢ space

is given as

F(siaN(Siin)s t= MUX(KJU KIia t)

F:SxSxT— {KIVKJ},

foralls; e S, X;cX,teT

where

@
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N(s;, X;) — the next state function of the flow table describing the monitor

and : - S

MUX(KJ,,KI,,t) =KJ; ift=0

MUXKJ;, K, t)=KI, ift=1."

A mapping M from the set of states S to the sets of keys K7, KJ is in form of
" M:S — KIxKJ.

The mapping M is not arbitrary; it satisfies equation 1" with respect to some function F.
The keys corresponding to each state are stored in the corresponding microword.
The combinational function F determines the key corresponding to the last transition,
- based on the previous state, the current state and the value of the status line ¢. The State
Register and Data Register are used to store the previous state. The key register is used
to store either key KI7; or key KJ;, depending on the status line z. The key in the key regis-
ter is compared with the key calculated by block F to detect faults. We next discuss one
method for designing the monitor circuit for one selected controller implementation.

4. MONITOR DESIGN

4.1. THE CONTRbLLER IMPLEMENTATION — AN EXAMPLE

The structure of the controller is given in Figure 6. This controller performs condi- -
tional jumps based on the status inputs selected. The unconditional jump and the incre-
ment operations are provided by having two inputs to the Multiplexer 1 that are fixed

— \W ¢/0

S e -
I [ mcremenTeR |
[AD0RESS REGISTER |

MICROPROGRAM
Rom

jump addrass

condition select

control signals

Fig. 6. Architecture of the controller — an example

at logic 1 and 0. The address width for the ROM is # bits and the jump address field is
n bit wide. There are a total of m inputs to Multiplexer 1. The modules in this sample
. controller are ’ ’

e mx 1 Multiplexer 1 (MUX1)

e n bit, 2x1 Multiplexer 2 (MUX2)



TOM XXXIV — 1988 A method for concurrent fault... _ ‘ 389

e n bit Address Register

e n bit Incrementer

e 2"xnw bit ROM (w is the width of the word in the memory)

In the RTL level fault model, smgle module faults are assumed. We assume the same
fault model but extend to the group of modules described later. The faults within the
various modules or gfoups of modules are considered in the later subsection.

4.2. FAULT DETECTION BY CHECKING THE ADDRESS SEQUENCING

We consider one poss1ble 1mp1ementatlon of the monitor. for the given controller archi-
tecture. With respect to the general model of the monitor, does not contam the Data
Register. The structure of the monitor is given in Figure 7.

N 1 ' \J/ 1/
status SEL i

vl
inputs X1 =1 2x1 mx2__ | I
— V [ IncRemeNTER
t [ ADBRESS REGISTER |
STATE REGISTER - .
[ | MICROPROGRAM Key Key
ROM
Kl KJi
Jjump address
F conditian select
. I y
1 Mux
cantrol ! 2 J T v
signals

| Keyrecister ]

SELF - CHECKING |
EQUALITY CHECKER :

v error

Fig. 7. Monitor circuit

We assume that every controller state is described by thie correspondmg mlcroword
address only. We can denote this by - :

s; = a; where ai is a address of the microword. Let [a;] be a binary representatlon
of a;

[ai] == (ai, na1s -+ 4y, 0)'
We assume that combinational function F is given as
F(si, 55, 1) = F(a,, a5, 1) = [2x 4] EXOR[a) EXOR]{]

where
EXOR — bit-wise EXOR opéeration
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t—qQ,...,0,...,0,¢) (n+1) bit binary vector
a;, a;— next and current addresses stored in State Register respectively.
Function F has a simple realization shown in Figure 8.

Qa1 Gn1 G-z ap gy o qg
Vb
@ ° ase @ @
k T
4t ky K &

Fig. 8. Block diagram of the function F module

For every microword of address a;, the key fields are calculated as follows
[KI] = [2(a;+1)) EXOR [a;] EXOR [0] if there exists a transition from address a; to
address g;+1 in the flow control .
and o
[KL) = (0, ..., 0, ...,0, G, ) if there exists no such transition (a;, 0 denotes a comple-
ment value of bit, ai, 0)
and
[K7i] = [2a;] EXOR [4;] EXOR (..., 0) if there exists a jump transition from, address
a; to address a; on the flow of control
and
[KJ] = (0, ...,0,...,0, a0 if there exists no such transition.
For that described monitor we need
o 2x (n+1) —bit key field in the microprogram ROM
e (n+1)—bit, 2x 1 Multiplexer 3 (MUX3)
e n, 2x1 EXOR gates
e (n+1) — bit Key Register
e (n+1)— bit State Register
e (n+1) bit — Self-Checking Equality Checker

4.3. CONVERAGE OF THE MODULE FAULTS

In this subsection we discuss the detection capability for faults of a single module
or a group of modules.
Lemma 1: All faults in MUX2, Address Register and Incrementer are detected.

Proof: Any fault in MUX2, Address Register or Incrementer can cause an incorrect
transition from address a; to address a;* that differs from the correct address a; (@; can be -
a;+1). For the correct transition we have

F(a,, a;, t) = [2a;JEXOR[¢,]JEXOR[t] = MUX3(KT,;, KJ;, t).
For the incorrect transition, F will be claculated as follow

F(a;, a*, t) = [2a*| EXOR[a,] EXOR[¢].
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The fault is not detected if and only if
[24,*]EXOR[¢,]EXOR[#] = [24,]JEXOR[4,]JEXOR[?].
By EXOR-ing both sides of this equation with [2;] EXOR [7] we obtain
2a;* = 2a;.
This means that every fault in this group of modules is detected.

Lemma 2: All faults in MUX3 and Key Register are detected.

Proof: Any fault in MUX3 or Key Register can cause that an incorrect key value
be given to the checker. Such fault is detected directly.

Lemma 3: All faults in State Register and F module are detected.

Proof: Any fault in F module or State Register can change the key value produced
by F. Such fault is detected directly.
Faults in the microprogram ROM fall into two categorles
¢ incorrect word: an incorrect memory location is accessed (for example as
a result of a stuck-at fault on an address line) but the microword is fault-free
« faulty word: the correct location is accessed but some bits in the fetched word
are faulty.

Lemma 4: All faults of incorrect word type are detected.

Proof: First assume that a current transition (executed as a result of fetching an incor-
rect memory location ¢;* is a jump to address a;*. Function F is calculated as follows

F(a;, af, 1) = [24;*|EXOR [¢,]EXOR[0].
The Jump key, in the accessed word, is
KJ* = = [2a; *]EXOR[a,*]EXOR[O]

. The fault is not detected if and only if

[2a*] EXOR[¢,JEXOR[0] = [24;*] EXOR[a;*] EXOR]O0].
By EXOR-ing both sides of this equotion with [24;*] EXOR ([0] we obtain
ai = ai*.

This means that the fault is detected.
Now assume that a current transition (executed as a result of fetching an incorrect
memory location @;*) is increment to address a;*+ 1. Function F is calculated as follows

F(a,, a;, t) = [2(a;+1)]EXOR[¢,]JEXOR]1].
The increment key, in the accessed word, is
KI* = [2(a;* + 1D}JEXOR[¢;*]EXOR]J1].
The fault is not detected if and only if | |
[2(a;+ 1)]EXOR[¢;]EXOR[1] = [2(a;*-+1)EXOR[4;*] EXOR[1]
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that is, if and only if
~ [2(a;+ D]JEXOR[a)] = [2(a;* +1)] EXOR[a;*]

By EXOR-ing both sides of this equation with [2(a;*+1)] EXOR [a;] we obtain
[2(a;+ 1)]EXOR [2(a;* +1)] = [4]EXOR[a;*]

Assume that [a;] is equal to [@;*] on bit positions from 0-to k—1 and differs ob bit posi-
tion k. This means that [2(e;+1)] is equal to [2(a;*+1)] on bit positions from 0 to k.
Hence, the right side of the equation takes the value “one” on bit position %, whereas,
the left side takes value zero on the same bit position. Hence, the equation holds if and
only if @; = g;*. This means that fault of incorrect word type is detected.

Consider the faults of the faulty word type. In every microword we have the following
fields: ' ; , .

e control signals field

¢ condition select field

o jump field

e increment key field

¢ jump key field
The control signals field is responsible for control of the data part and is not discussed
here. The errors in the condition select field are not covered by the proposed monitor.
For detecting faults in both these fields some other method has to be used (e.g. error
detecting coding). Consider the remaining fields. The monitor takes care either of the jump
field and the jump key field, or of the increment key field, dependlng on the kind of the
transition executed.

Lemma 5: All faults in the incrément key field are detected.

Proof: Faults in the increment key field are revelant during the increment operation
only, when the increment key is loaded, through MUX3, to the Key Register. This means
that faults in the increment key field are equivalent to the faults i in MUX3. By Lemma 2
such faults are detected.

- Lemma 6: All faults in the jump key f 1eld ‘provided that the jump field is fault-free
are covered.

Proof: The reasoning follows the proof of Lemma 5.

Lemma 7: All faults in the Jump field prov1ded that the jump key field is fault-free
are covered.

Proof: Faults in the jump field are ecjuiv_alent to the faults in MUX2, so they are
detected (Lemma 1). '

A more complex situation occurs when both the jump and the jump key ficlds are
faulty and a jump instruction is executed. Every faulty content of the jump key field can
be represented as

KJ¥ = [2a;*] EXOR[a;*]EXOR [t *] s
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where
a;*, a;* — some faulty addresses
t* — faulty value on the status line.
Without losing the generality we can take a* = a;. Then
. KJ* = [2a;*] EXOR [¢,]EXOR [¢*].
Errors in the jump field cause that function F will be calculated for a wrong value of the:

. second argument

where
a;** — faulty jump address.
The fault will not be covered if and only if \
[2a;*] EXOR [a;] EXOR[t*] = [2a;**]EXOR[q;]
This equality holds if and only if
[t¥]=[0] = [t] and a;* = a;**.

Recalling the organization of the F module (see Fig. 8) this result implies that the:
faults in the current transition may not be detectéd (they can be covered during the later
transitions) only if

¢ the least significant bit in the jump key field is correct

¢ for'any error in the jump key field, there is an error in the jump field on the corres- -

ponding bit position (bit £ in the jump field corresponds to bit k41 in the jump.
key field). ' )
This class of faults is very small. In addition, these faults can be easily detected by using
a simple error-detecting code.

The faults in Multiplexer 1 are almost not detectable in this structure. Only the stuck-at
output fault can be covered, provided that in every microprogram loop there is at least
one unconditional increment transition and at least one unconditional jump transition.
In a typical microprogram there is about 60%, increment-type instructions. If some of
them are made unconditional increments and some other are made next-address jumps,
then only a few additional instructions may be required to ensure that the stuck-at faults.
on the MUXI1 output are detected. For covering every fault in MUXI, a duplication
of this module is required. If MUX1 is duplicated, no additional comparator for line #
is needed, because in this case, the output of the original MUX1 is fed to the controller,
whereas the output of the duplicated module provides the signal ¢ for the monitor.

F(a;, a;**, ) = [2a;**|EXOR [¢,]JEXOR[0] = [22;**]EXOR[a,],

5. COMPARISON WITH THE EARLIER RESULTS

The monitor presented in this report allows for concurrent detection for a large class
of faults. A simple extra hardware is needed (registers, EXOR gates and a two-input
multiplexer). The advantage of this monitor is its regular structure independent of the
microprogram. The monitor may therefore occupy a small area on the controller chip.
The size of the key fields may seem large, but for the reported controllers [4] this increases
the length of the microprogram word by 10% to 50%. Comparing the proposed monitor
with the Two Key Monitor presented in [2] (for simple microcontrollers) we can see that

7 Rozprawy Elektrotechniczne 2/88
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even when the size of the keys (K; and K|) are the same (one bit shorter than the incre-
ment key and jump key size), the classes of detectable faults are nearly identical but the
extra hardware required for the Two Key Monitor method increases up to the duplicat-
ion of the controller. Also an enlargement of the described monitor for controllers with
subroutine calls seems to be less expansive then the solution proposed in [2]. To adapt
our solution to controllers with procedure calls, an internal monitor stack is needed which
will store the increment key, K7;, while a call is executed. During Ret, the instruction
stack content will be latched in the Key Register (it.requires, however, a third input to
MUX3). '
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L. WRONSKI

METODA WYKRYWANIA USZKODZEN W .CZASIE RZECZYWISTYM W PROSTYCH
MIKROPROGRAMOWANYCH KONTROLERACH

Streszczenie

W artykule przedstawiono metode wykrywania uszkodzen w mikroprogramowanych kontrolerach.
"Metoda zapewnia kontrole¢ poprawnosci wykonywania mikroprogramu podczas normalnej pracy urza-
.dzenia. W opracowaniu przedstawiono przykladowa realizacje Monitora dla prostego mikrokontrolera.
Analiza uszkodzern wykrywanych w proponowanym rozwiazaniu potwierdza przydatno$¢ proponowanej
-metody.

L. WRONSKI
‘METHODE DE DETECTION DES DEFAUTS DANS LES CONTROLEURS MICROPROGRAMMES

Résumé

Dans cet article on a présenté la méthode de détection des défauts dans les contrbleurs microprogram-
-més. Cette méthode assure le contrble de la valadité de I’exécution d’un microprogramme, pendant le
‘travail normal du dispositif. Dans cette élaboration on a présenté I'exemple de I'implantation d’un Moni-
teur pour un microcontrdleur simple. L’analyse des défauts découverts dans le résolution proposée con-
firmel’utilité de la méthode présentée.
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L. WRONSKI

DEFEKTENTDECKUNDSVERFAHREN FUR DIE ECHTZEIT BEI EINFACHEN
MIKROPROGRAMMIERTEN KONTROLLERN

Zusammenfassung

Dieser Aufsatz schildert eine Entdeckungsweisse der Echtzeit bei einfachenmi kroprogrammierten
Kontrollern. Die Methode bietet die Moglichkeit, den Verlauf des Mikroprogramms wihrend normaler-
Arbeit der Vorrichtung zu kontrollieren. Als Beispiel wird die Bauweise eines einfachen Monitors dar--
gestellt. Eine Analyse der entdeckten Beschiddigungen mittels der vorgeschlagenen Lsung bestitigt die:
Niitzlichkeit der présenrterten Methode.

JI. BPOHBCKH
METO]I OBHAPYXVIBAHMS OWIMBOK B VIIPABJISIIONUX YCTPONCTBAX

Pesome

TToxasan MeToX oOHAPY)KHBAHUA TOBEPKACHMIT B MAKPONPOIPAaMMHBIX KOHTPOJIGHBIX aIHIapaTax..
BreuneykasasmbIf MeTon obecrieuwBaeT KOHTPOJb IPOBRJIBHOCTE BBINOJIHEHHMA MUKDPOIPOIPaMMbI BO-
BpeMsi HOPMaJIbHOH pabors! yerpoiicrsa. IlpencraBnena npumepHan peanusanua Momropa AnI n1pocToro.
MAKPOKOHTPOJIEPA. AHANMS NOBPEXKAEHH! 0OHAPYKUBAEMBIX 61arofaps MpeJIaraeMoMy DELISHHIO II0--
TBEPIKAAET NPUTOAHOCTD METOHA.
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W pracy przedstawiono algorytmy segmentacji obrazu binarnego umozliwiajace oddzie-
lenie od siebie poszczegolnych obiektéw obrazu graficznego. Proces segmentacji umozliwia
réwniez wyznaczenie parametréw globalnych tych obicktéw, jak rowniez wykrywanie lokal-
nych nieprawidtowosci obrazu. W artykule zamieszczono wyniki segmentacji rzeczywistych
obrazéw, ktore dowodza poprawnosci przedstawionych algorytmow.

1. WPROWADZENIE

Segmentacja jest procesem, w ktérym oddzielane sg od siebie poszczegdlne obiekty
obrazu graficznego. Prawidlowa segmentacja pozwala na niezaktécona analize kazdego
obiektu oddzielnie, np. umozliwia poprawny, automatyczny pomiar jego powierzchni,
polozenia i rozpoznanie ksztattu. Pozwala wigc m. in. na dokladne przeanahzowame
parametrow kazdej $ciezki metalizacji mikrostruktury z osobna.

Automatyczna segmentacja przedziela procesy wstepnej obrébki obrazu (tzw. prze-
twarzanie obrazu) i rozpoznawania obrazu. Przy okazji segmentacji wyznacza sie takze
globalne parametry kazdego wydzielonego obiektu, takie jak liczba komérek tworzacych
brzeg obiektu, powierzchnie obiektu, rozpictoéé obiektu w pionie i w poziomie. Para-
metry globalne pozwalaja na wstepne selekcjonowanie obiektéw dla procesu rozpozna-
wania, zaoszczedzajac czas na niepotrzebne rozpoznawanie ksztalow tych obiektéw,
ktérych globalne rozmiary odbiegaja zanadto od rozmiaréw obiektow poszukiwanych.

W wielu przypadkach analizy obrazu decyzje mozna opieraé na parametrach global-
nych obiektéw wydzielonych w trakcie segmentacji, np. w metalografii ilosciowej. Row-
niez w przypadku badan jakosci mikroukladow polprzewodnikowych, mozna wstepnie
ocenia¢ na podstawie parametréw globalnych czy istnieja duze ubytki powierzchni posz-
czegoéinych podobszaréw metalizacii.

2. ETAPY PODSTAWOWEGO PROCESU SEGMENTACIJI
‘Twierdzenie 1.

Segmentacja obrazu binarnego jest przeprowadzalna przez kolejne wykonanle naste-
pujacych operacji:
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a) detekcji brzegéw wszystkich obiektéw lacznie;
b) $ledzenia brzegu kazdego obiektu z osobna;
¢) wypelnianie wnetrza kazdego wysledzonego brzegu z osobna.

Dowdd.

Poniewaz kazda z operacji segmentacji opiera si¢ o wynik operacji poprzedniej, przed-
stawione zostaha i udowodnione te trzy operacje w ich naturalnej kolejnosci za pomoca
lematéw 1-5.

Zalozenie 1.

Dowolna komérka p (X, Y) obrazu reprezentuje brzeg obiektu, jezeli reprezentuje
ona obiekt (tzn. jesli ¢(X, ¥) = 1) oraz jezeli posiada ona w swoim najblizszym cztero-
elementowym sgsiedztwie (rys. 1) co pajmniej jedng komodrke ;eprezentujqcac tlo (tzn.

X X X X X X X X

Rys. 1. Typowe konfiguracje cyfrowych wartosci komérek operatora pigcioelementowego, przy ktorych
operator e(X, Y) otrzymuje warto$¢ 1

jesli ¢(X, Y—1) = 0 Iub ¢(X, Y+1) = 0, lub ¢(X—1,Y) =0 Iub c(X+1,Y) = 0) gdzie
c(X, Y) jest cyfrowa wartoscia 0 albo 1 komorki obrazu.
Lemat 1. Brzegi obiektéw obrazu binarnego sa wykrywane za pomoca nastgpujace-
go operatora e(X, Y): ’
eX, N=1c(X, A ~ [c(X+1,DAcX~1,V)Ac(X, Y+ DAcX,Y-D] (1)
i tworza nastepujacy podzbiér C obrazu binarnego B:
C= {p(X,Y)eB: e(X,Y)=1} @

Dowdd.
Obraz binarny sktada sie z obiektéw i z ich tta, a obiekty skladaja si¢ z wnetrz i brzegow.
Jezeli p(X, Y) reprezentuje tlo, wtedy ¢(X, ¥) = 0 i dlatego e(X, ¥) = 0. Komoérka p(X, Y)
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nie nalezy wtedy do podzbioru brzegéw (krawedzi) C. JeZeli p(X, Y) reprezentuje wnetrze
obiektu, wtedy ¢(X, ¥) = 1 oraz wszystkie cztery komdrki najblizszego sasiedztwa posiadaja
wartosci cyfrowe 1 i dlatego e(X, Y) = 0. Dlatego p(X, Y) ¢ C. Natomiast jesli co najmniej
jeden z elementdéw najblizszego jej sgsiedztwa reprezentuje tlo, wyrazenie w nawiasie
kwadratowym wzoru (1) otrzymuje warto$¢ 0 i dlatego e(X,Y) =1, co oznacza ze
X, Y)eC.

Poniewaz badane jest najblizsze sasiedztwo, prawidlowa warto$é e(X, Y) jest wyzna-
czana na calym obrazie oprécz ramki jednoelementowej (tzn. w obszarze czynnym B).
Wszystkie komorki wartosci e(X, Y) = 1 tworza wigc brzegi obiektéw, cbdu,

Algorytm rozpoznawania /. przetwarzajacy obraz F we fraze ,,brzegi obiektéw obrazu
binarnego” albo w zbiér pusty @ jest nastepujacy '

brzegi obiektéw obrazu binarnego,
he:F — {jesli C # @; (3)
®, jesli C = . '

Przedstawiony operator e(X, Y) jest wygodny w uzyciu w przypadku detekcji krawedzi
w wyspecjalizowanym ukladzie cyfrowym (rys. 2.a). Jesli kontury sa wydzielane przez

b GERD

a)

Obraz binarny

Luzlau [T Ty
LA o

.

Kontury:

Rys. 2. Uklad wydzielania brzegow obiektow, w ktdrym uzyto dwa rejestry przesuwajace M-bitowe oraz.
cztery rejestry przesuwajace 1-bitowe (a) oraz algorytm wydzielania brzegéw (n)
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astosowaé algorytm przedstawiony na rys. 2.b. W wyniku

, mozZna Zz

uniwersalny komputer

Iy3

uzycia tego algorytmu, komorki brzegowe obiektdw otrzymuja warto$é¢ c(X,Y) = 2.

W algorytmie tym badane jest sasiedztwo czterokomdrkowe tylko tych elementéw obrazu,
ktore reprezentuja obiekty (tzn. o wartoéci cyfrowej 1). W przypadku natrafienia w tym
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Rys. 3. Binarny obraz gtowicy silnika z brzegami obicktow wydzielonymi za pomoca operatora e (0:4



