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Kodowanie i synteza tekstur z uzyciem sieci neuronowych
komérkowych przy wykorzystaniu dekompozyciji Wolda

PIOTR DEBIEC, LUKASZ KORNATOWSKI, KRZYSZTOF SLOT

Instytut Elektroniki Politechniki £ddzkiej,
ul. Wolczariska 223, 90-924 £6d%,
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Otrgymano 2003.10.13
Autoryzowano 2004.02.09

W artykule przedstawiono propozycje wykorzystania sieci neuronowych komérkowych
(SNK) do celéw kodowania i rekonstrukcji obszaréw tekstur Jjednorodnych, wystepujacych
w obrazach rzeczywistych. W proponowanym rozwiazaniu obraz tekstury podlega dekom-
pozycji na trzy skladowe — harmoniczng, kierunkows i stochastyczng —— z uzyciem zop-
tymalizowanego pod wzgledem czasowym algorytmu, wykorzystujgcego znane twierdzenie
Wolda, a nastgpnie kazda ze skiadowych podlega odrebnemu procesowi kodowania. Model
SNK, o analogowym sposobie przetwarzania, zostat uzyty do wydajnej kompresji i szyb-
kiej rekonstrukcji czgsci stochastycznej obrazu. W pracy przedstawiono architekture SNX,
twierdzenie Wolda, proponowany algorytm dekompozycji i kodowania tekstury oraz wyniki
przeprowadzonych symulacji komputerowych. Dla szerokiej klasy tekstur osiagnieto lepsza
Jjako§¢ obrazéw niz przy uzyciu algorytmu JPEG. Poza tym, mozliwo§é fizycznej realizacji
SNK w postaci uktadu scalonego VLSI, pozwala na zastosowanie proponowanego algorytmu
do rekonstrukeji obrazu w czasie rzeczywistym,

Stowa kluczowe: kompresja tekstur, twierdzenie Wolda, sieci neuronowe komérkowe

1. WPROWADZENIE

Rozw6j wydajnych metod kodowania obrazéw cyfrowych stanowit przyczynek do
pojawienia si¢ nowych technologii przekazywania i przechowywania danych, takich jak
telewizja cyfrowa (ang. Digital Video Broadcasting), DVD (ang. Digital Versatile Disc)
czy biblioteki multimedialne (ang. Multimedia Libraries). Jednoczesnie, w globalnej
sieci Internet oferowany jest zdalny, czesto bezplatny, dostep do tych technologii - prze-
szukiwanie bibliotek multimedialnych, internetowe korzystanie z telewizji cyfrowej,
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mozliwoé¢ realizacji telekonferencji oraz ogromna liczba reklam video umieszczana
w witrynach internetowych. Wzrost zapotrzebowania na sieciowe ustugi multimedialne
jest szybszy niz wzrost szerokosci pasma dostepnego dla tych ustug w sieci Internet,
dlatego tez poszukiwanie coraz wydajniejszych metod kompresji obrazéw jest statym
wyzwaniem dla teorii i praktyki cyfrowego przetwarzania sygnaldw.

Jednym z efektéw intensywnych prac w obszarze rozwoju technik kompresji dla
zastosowan w transmisji 1 archiwizacji danych multimedialnych jest opracowany ostat-
nio nowy standard MPEG-4 wykorzystujacy obiektowg technike segmentacji scen [17].
Kazdy obiekt obrazu moze by¢ kodowany niezaleznie od pozostatych przy uzycin meto-
dy najlepiej dopasowanej do jego wlasciwosci. Szczegélnym rodzajem obiektéw czesto
wystepujacych w obrazach sg tekstury, czyli obszary wypelnione powtarzajgcym si¢
wzorem, posiadajacym subiektywnie jednorodne cechy wizualne takie jak ziarnisto$é,
kierunkowos¢, chropowato$¢ czy regularnosé. Przyktadami tekstur sg obrazy muru
z cegiel, trawy, splotu tkaniny, plastra miodu czy stojéw drewna. Istotng wlasciwoscig
tekstur z punktu widzenia kompresji obrazu jest to, ze odtworzony obraz nie musi byé
identyczny z oryginatem. Dla dobrej percepcji obrazu wystarczy uzyskaé wiasciwosci
statystyczne rekonstruowanej tekstury zblizone do wlasciwosci statystycznych tekstury
oryginalnej. Pozwala to na zastosowanie do kodowania tekstur znanych modeli matema-
tycznych takich jak losowe pola Markowa (MRF), dzigki ktérym mozliwe jest uzyskanie
dobrej jakosci rekonstruowanego obrazu przy bardzo duzym stopniu kompresji. Nieste-
ty procedury kodowania i rekonstrukeji tekstur przy uzyciu modeli matematycznych. sg
kosztowne obliczeniowo, co praktycznie uniemozliwia ich wykorzystanie w cyfrowych
systemach transmisji obrazu [16]. Rozwiazania problemu szybkosci rekonstrukcji obra-
zu coraz czesciej poszukuje si¢ poS§réd wieloprocesorowych ukladéw o architekturach
macierzowych, réwniez o analogowym sposobie przetwarzania, ktérych reprezentantem
sg sieci neuronowe komoérkowe (SNK).

Celem niniejszego artykulu jest przedstawienie propozycji wykorzystania SNK dla
celow kompresji 1 rekonstrukcji tekstur, pozwalajgcej na szybkg realizacje tych opera-
cji. We wezeSniejszych pracach [5][6] wykazana zostala przydatno§é SNK do generacji
tekstur stochastycznych, czyli wzoréw o duzym stopniu nieregularnosci i losowosci jak
np. obraz trawy, zwiru lub powierzchni korka. Tekstury rzeczywiste posiadaja zwykle
charakter quasi-stochastyczny (lub quasi-deterministyczny), bedac mieszaning obra-
z6w stochastycznych i deterministycznych. Czgéé deterministyczna tekstury moze byé
w prosty i szybki sposéb kodowana oraz odtwarzana znanymi technikami (np. trans-
formacyjnymi), przy uzyciu specjalizowanych cyfrowych ukiadéw VLSI [11][12][15].
Analogowe realizacje sprzgtowe modelu SNK pozwalaja na synteze tekstur stochastycz-
nych w czasie rzedu mikrosekund, nieosiagalnym dla tradycyjnych, cyfrowych metod
przetwarzania. Proponowane w artykule podejécie do modelowania tekstur stanowi
polaczenie tradycyjnych metod modelowania tekstur deterministycznych z technikg ge-
neracji tekstur stochastycznych przy uzyciu SNK i ma zastosowanie dla szerokiej klasy
tekstur rzeczywistych. Wykorzystanie do kodowania i rekonstrukeji tekstur kombinacji
technik cyfrowych 1 analogowych moze pozwolié¢ na uzyskanie wydajnej obliczeniowo
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metody modelowania tekstur. Podstawg teoretyczng przedstawionej idei jest dekompo-
zycja Wolda, ktéra umozliwia dokonanie rozkladu obrazu tekstury na cze$é stocha-
styczng 1 czg§¢ deterministyczng. [7][13]

W kolejnych czgSciach niniejszego artykulu przedstawione zostaly kolejno: ogdlne
informacje o SNK, podstawy teoretyczne dekompozycji Wolda, oryginalny algorytm
dekompozycji tekstury obrazu wykorzystujgcy transformacje Hougha [8], procedure
kompresji poszczegSlnych czg$¢ obrazu, wyniki symulacji komputerowych wraz z ich
oceng 1 poréwnaniem ze standardem JPEG, oraz wnioski wynikajace z przeprowadzo-
nych eksperymentow.

2. SIECI NEURONOWE KOMORKOWE

Sie¢ neuronowa komérkowa jest macierzg analogowych procesoréw (komérek)
polaczonych ze sobg lokalnie. Najczesciej komérki sq umieszczone w wezlach siatki
prostokatnej, a sposéb potgczen migdzyelementowych jest identyczny dla kazdej ko-
moérki, za wyjatkiem elementéw skrajnych [9]. Komérka usytuowana na pozycii (i, /)
jest oznaczana symbolem C;;. Zasigg lokalnych oddziatywant miedzykomérkowych
okresla promien sgsiedztwa r > 0 (rys. 1). Budowe pojedynczej komérki sieci wraz

(@) 3; (b) 51
©0000oO0oO0 ©O000O0O0O0
©Oo000O0O0oO Ce®eee®eeoO
OO ®@®eOo O O®e®e®ee O

12— @ ...... @ ...... . ...... ' ...... ' ...... @ ...... @ ............. [ 2 O ....... ' ...... .. ...... ‘ ...... . ....... ‘ ...... @ ............
OO @ @@ OO O® e @ e e O
©000O0O0oO Ceeee®e O
©O00O0O0O0O0 ©0000O0O0o0

Rys. 1. Komdrki sieci (zaznaczone czarnym kolorem) nalezace do sasiedztwa komdérki Cij
0 promieniu r = 1 (a) oraz r = 2 (b)

Fig. 1. Neighborhood of a cell C;; (in black) for » = 1 (a) and r = 2 (b)

ze schematem polaczen w obrgbie jej sasiedztwa przedstawiono w sposéb blokowy na
rys. 2. Sygnatami sterujacymi komoérky sa:

— sygnaly wyjsciowe komorek sasiedztwa: y; ; (w tym jej wlasny sygnal wyjéciowy),
— sygnaly wejsciowe komoérek sgsiedztwa: u; ; (w tym jej wlasny sygnal wejéciowy),
— staly w czasie i jednakowy dla wszystkich komérek sygnat polaryzacii 1.
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Rys. 2. Schemat blokowy komdérki C;; sieci SNK

Fig. 2. Block diagram of a cell

Scatkowana w dziedzinie czasu wazona suma sygnaléw sterujacych komorka C; ;
stanow1 sygnat stanu x; ; tej komoérki. Sygnat wyjsciowy y; ; jest otrzymywany w wyniku
nieliniowej transformacji sygnatu stanu.

Matematyczny opis sieci sprowadza si¢ do dwéch zaleznoscei, opisujacych odpo-
wiednio dynamike zmian w czasie sygnaléw stanu komérek:

dX‘ .
e =X+ Z A Yivk,j+l + Z Brisivi i + 1, k,1eC, klll<r (1)
dt K IeN TN

oraz wyjsciowa funkcjg transformujaca, ktéra ma najczesciej charakter odcinkowo-liniowy:

1
yi,j: §<IX[7J'+1‘~I,X1-,J-—1’). (2)

Warto$ci wspélczynnikéw Ay, Bi; wystgpujacych w réwnaniu (1) sa jednakowe
dla wszystkich komérek sieci. Dla przejrzystosci opisu wartosci te sq przedstawiane
w formie macierzy kwadratowych A i B o rozmiarach (2r + 1) X (2r + 1), zwanych
odpowiednio operatorem sprz¢zenia zwrotnego i operatorem sterowania. Zbior wspot-
czynnikéw T = {A, B, I}, zwany szablonem sieci (ang. cloning template) w pelni definiu
je siec i pelniong przez nig funkcje. Dla SNK o malym promieniu sasiedztwa liczba
parametréw jest niewielka, np. dla r = 1 jest ich 19.

W zastosowaniach SNK do przetwarzania obrazéw przyjmuje sie, ze kazdemu
pikselowi obrazu odpowiada jedna komérka sieci. Sygnat wejsciowy SNK skiada sie

—
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z dwoch niezaleznych obrazéw wejéciowych: macierzy poczatkowych sygnaléw stanu
x(t = 0) i macierzy sygnaléw wejSciowych u wszystkich komdérek sieci. Wartosci sy-
gnaléw x, u odpowiadajg poziomom jasnosci pikseli w odpowiadajacych im obrazach
wejSciowych. Wynikiem przetwarzania, po ustaniu proceséw przejSciowych, jest ob-
raz odpowiadajgcy macierzy sygnaléw wyjSciowych y komérek sieci, znajdujacej sie
w stanie stabilnym.

Proponowany sposéb wykorzystania SNK do generacji tekstur jest nastepujacy.
Sygnaly poczatkowe komorek sieci inicjowano niezaleznymi od siebie warto$ciami lo-
sowymi, stanowigcymi realizacje dwuwymiarowego szumu bialego o rozkladzie gaus-
sowskim, zerowej wartosci $redniej i niewielkiej wariancji (model szumu termicznego).
Wynikiem zachodzacych spontanicznie w sieci proceséw przej$ciowych byly sygnaly
wyjSciowe komérek sieci —- stabilny obraz y, do ktérego dodawano skladowa staly
I, réwng wartoSci Sredniej obrazu oryginalnego. Posta¢ generowanej przez SNK tek-
stury byta zalezna od warto$ci elementéw operatoréw A i B a sama procedura zostala
schematycznie przedstawiona na rys. 3.

Dwuwymiarowy szum wartosci elementéw Stabilny obraz
bialy A B, I

wyjsciowy(tekstura)

Rys. 3. Symulacja procesu syntezy tekstur z uzyciem SNK

Fig. 3. Texture synthesis using CNN

3. DEKOMPOZYCJA WOLDA

Zgodnie z twierdzeniem Wolda uogélnionym na przypadek dwuwymiarowy [7]
kazdg teksturg stanowigcg regularne i jednorodne pole losowe {y(m,n)} mozna jedno-
znacznie przedstawi¢ jako sume trzech wzajemnie ortogonalnych sktadowych:

y(m,n) = plm,n) + gm, n) + wim, n), 3)
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gdzie {p(m,n)} jest skladowg harmoniczna, {g(m, n)) jest skladows kierunkows (ang.
Evanescent) obrazu (suma p(.) i g(.) nazywana jest czescig deterministyczng obrazu),
za$

wimn) = > ak, De(m ~ k,n - 1), )

(k120,05

jest skladowa (czgScig) stochastyczng obrazu, przy czym pole losowe ef(m,n)} jest
dwuwymiarowym szumem bialym, a a(k, 1) sa wspblczynnikami rzeczywistymi spel-
niajagcymi zalezno$é:

a*(k, 1) < oo; a(0,0) = 1. (3)
(k,1)=(0,0)

Teoretycznie jednoznaczny rozktad tekstury na trzy skiadowe jest trudny do prze-
prowadzenia w dziedzinie przestrzennej i w praktyce przeprowadza si¢ dekompozycje
dystrybuanty gestosci widma mocy tekstury. Okazuje si¢ bowiem, ze sktadowe stocha-
styczna, harmoniczna i kierunkowa w dziedzinie przestrzennej posiadaja odpowiednio
ciggla, osobliwg i skokowa dystrybuante widma mocy. Zgodnie z twierdzeniem Lebe-
sque’a [18] mozemy zapisad:

Fy(wi, wy) = Fl(wr,w) + F(wy, ) + F(wy, wy), (6)

gdzie Fy(w;,w,) jest dystrybuantg widma mocy tekstury, a F{(w;,ws) , F j;(a);,wz)
i Fy(wy,w2) sa jej wzajemnie ortogonalnymi skladowymi kolejno: ciggla, skokowg
1 osobliwa,

Sktadowa ciggla jest ciggla we wszystkich punktach plaszczyzny (w;, w,) wzdluz
obu kierunkéw czestotliwosci przestrzennych. J ej rozklad jest wigc skoncentrowany na
plaszczyznie R?, czyli na zbiorze nieprzeliczalnym o mierze Lebesgue’a réznej od zera.
Dla tego rozkladu mozna okreslaé gestosé, czyli prawdopodobieristwo wystepowania
w widmie pola losowego prazkéw o czestotliwosciach pochodzgcych z okreslonych
przedzialow, stanowigcych podzbiory R? o niezerowym polu powierzchni. Prawdo-
podobiefistwo to jest réwne zeru dla kazdego zbioru czgstotliwodci, ktérego miara
Lebesgue’a jest réwna zeru. Skladowa ciagla odpowiada w dziedzinie przestrzennej
czgSci Scisle losowej ({w(m, n)}) pola {y(m, n)}. Po Jej usunigciu pozostajg tylko skiad-
niki deterministyczne (skokowy i osobliwy), dla ktérych nie mozna okresli¢ gestosci
rozktadu. ,

Sktadowa skokowa widma posiada rozklad skoncentrowany na przeliczalnym zbio-
rze w R? o mierze Lebesgue’a réwnej zeru, a wiec na zbiorze izolowanych punktéw
plaszczyzny. W odréznieniu od rozkladu cigglego, mozemy tu okreslaé prawdopo-
dobiefistwa wystepowania w widmie gestosci mocy prazkéw o okreslonych warto-
Sciach czgstotliwosci (wy, w,). Prawdopodobierstwo to Jjest réwne zeru prawie wszedzie
(za wyjatkiem przeliczalnej liczby punktéw). Sktadowa skokowa widma reprezentuje
w dziedzinie przestrzennej czesé harmoniczng dekompozycji Wolda, poniewaz stanowi
sumg przestrzennych sinusoid o ustalonych czgstotliwosciach w; i w,. Dystrybuanta
tego rozkladu jest dwuwymiarows funkcja schodkows.
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Sktadowa osobliwa posiada rozkiad skoncentrowany na nieprzeliczalnym zbiorze
w R%, ktérego miara Lebesgue’a jest rowna zeru. Jest to wigc zbi6r linii (krzywych,
odcinkéw itp.) na plaszczyZnie w; X ws. Rozklad ten jest réwny zeru dla kazdego zbioru
przeliczalnego, co rézni go od rozkladu skokowego. Od rozkladu ciaglego rézni si¢
tym, ze rozkiad ciagly zeruje si¢ na kazdym zbiorze, ktérego miara Lebesgue’a jest
réwna zero. Skladowa ta w dziedzinie przestrzennej odpowiada czesci kierunkowej
pola losowego w dekompozycji Wolda.

Proby wydzielenia sktadowej kierunkowej napotykaja na duze trudnosci i w prakty-
ce zakfada si¢ m. in., ze dziedzing dystrybuanty skladowej kierunkowej jest wylgcznie
zbidr prostych o okre§lonych kierunkach. Poniewaz stosowane uproszczenia pozwa-
lajg uzyska¢ tylko w pewnym przyblizeniu opisane powyzej trzy sktadowe obrazéw,
to rzeczywiste metody okreslane sg jako ,,przyblizone” dekompozycje Wolda (ang.
Wold-like).

4. ALGORYTM DEKOMPOZYCJI WIDMA TEKSTURY

Dla obrazu tekstury Zrédlowej (po uprzednim wyzerowaniu skfadowej stalej) ob-
liczane jest widmo dyskretne Fouriera (DFT), ktére podlega nastepnie dekompozycji
na skiadowe: harmoniczna, kierunkowsa i stochastyczng. Stwierdzenie ciggtosci lub
osobliwosci rozkladu widma w pewnym punkcie plaszczyzny (wi,w,) odbywa sie
na podstawie oceny szybkosci zmian amplitudy widma w dyskretnym otoczeniu tego
punktu, okre§lonym przez warto§¢ promienia otoczenia p (rys. 4).

.V .
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Rys. 4. Przykiady otoczenia w dziedzinie DFT (zaznaczone czarnym kolorem)
opromieniup=1@)ip=2(b)

Fig. 4. Sample DFT-domain neighborhood (in black): p =1 (a) and p = 2 (b)

W pierwszej fazie procesu dekompozycji, z widma obrazu wyodrebniane sg prazki
skladajace si¢ na czgdé harmoniczng tekstury. Jak wynika z doswiadczen [14], naj-
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czegSciej sg to izolowane prazki lub grupy sasiednich prazkéw o duzej amplitudzie
w poréwnaniu z amplitudg prazkéw otoczenia. Warunek jaki musi spetnié prazek, aby
byl zakwalifikowany do czesci harmonicznej zostal okreslony jako:

¥ ) [X(wy, w)] = ‘X(w;’ Q);){ > dyyin (7

X(w].w})es

gdzie:

|X(wy, wy)] — warto$¢ amplitudy rozpatrywanego prazka,

IX(w, w})] — warto§¢ amplitudy prazka nalezacego do otoczenia,

S — zbidr wszystkich prazkéw widma nalezacych do otoczenia,

dmin —- doswiadczalnie wyznaczona warto$é progowa.

Na podstawie przeprowadzonych eksperymentéw jako optymalny rozmiar promie-
nia p przyjeto warto$¢ 3. Wplyw doboru obszaru otoczenia na jako$¢ wydzielenia
czedcl harmonicznej przedstawiono na rys. 5.

a) b) c) d)

Rys. 5. Wplyw wartoSci promienia otoczenia na jako$¢ wydzielania czeSci harmonicznej — tekstura
»fabric”: a) wycinek widma oryginalnego; wyszukane polozenia prazkéw czesci harmonicznej dla:
byp=l,c)p=3,dp=35

Fig. 5. Harmonic component extraction for varying neighborhood size for texture ,fabric” a) original
spectrum and harmonic components for by p=1,¢c) p=3,d)p =35

Wystepujaca w zalezno$ci (7) warto$¢ progowa d,,;, zostata okre§lona empirycznie
na podstawie histogramu wartoSci prazkéw widma amplitudowego. Przyklad takiej
zaleznoSci dla tekstury ,,fabric” przedstawiono na rys. 6. Optymalne z punktu widzenia
jakoSci dekompozycji wartosci d,,;, stanowily od 2% do 10% wartosci maksymalnej
widma amplitudowego obrazu.

Wydzielone w pierwszym etapie prazki stanowia widmo czeéci harmonicznej tek-
stury i sg nastepnie usuwane z widma obrazu, po czym algorytm przechodzi do kolejne-
g0, najtrudniejszego etapu jakim jest wydzielenie z widma tekstury czesci kierunkowej.
W etapie tym zastosowano wspomniane wczedniej uproszczenie — zalozenie, ze roz-
ktad widma czesci kierunkowej jest skupiony wylacznie na prostych o okre§lonych
kierunkach. Ze wzgledu na duzy koszt obliczeniowy zrezygnowano z bezposredniego
wyszukiwania tych komponentéw w widmie amplitudowym i uzyto transformacji Ho-
ugha. Zmodyfikowane (bez czgsci harmonicznej) widmo amplitudowe tekstury zostaje
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Rys. 6. ZaleZzno$¢ pomigdzy wartodcia progu (d) wyrazong w procentach wartosci maksymalnej widma
[X(w, Vlnay a liczbg pragzkéw widma, dla ktérych spetniony jest warunek
[X(w, V)| > d ( tekstura ,fabric”)

Fig. 6. A plot of number of extracted DFT coefficients versus threshold level d (d is given relative to
IX{(w, Wmas) for texture ,,fabric”

przeksztalcone w macierz H o rozmiarach A X B. Pierwsza wspdlrzedna elementu
macierzy H odpowiada warto$ci wspélczynnika kierunkowego a, druga wspéirzed-
na odpowiada wartosci wspéiczynnika b prostej, na ktérej lezy rozpatrywany prazek.
Rozmiary macierzy H oraz zalozone wartoéci jej wspétrzednych wynikajg z zalozone-
go zbioru rozpatrywanych prostych. Wartos¢ elementu macierzy H o wspolrzednych
odpowiadajgcych warto$ciom (a, b) jest zwiekszana o wartosé rozpatrywanego prazka
widma amplitudowego, jesli lezy on na prostej w; = aw; +b. Aby ograniczy¢ rozmiary
macierzy, algorytm przeszukuje proste o nachyleniu ® €< —45,45 > stopni. W celu wy-
szukania komponentu kierunkowego dla pozostalych katéw, algorytm jest powtarzany
po uprzednim obréceniu widma amplitudowego o 90°. W algorytmie jest sprawdzane,
czy wystepujg komponenty kierunkowe lezace wzdtuz prostych o katach nachylenia ©
od 1° do 360° z dokladnoscia 1°. Aby ograniczyé liczbe operacii, sprawdzana jest tylko
okreSlona liczba prazkéw o najwigkszych wartosciach (tylko prazki widma o wartosci
wigkszej niz pewna warto$¢ progowa).

W wyznaczonej transformacie Hougha mozna wyréznié wiele maksiméw odpowia-
dajacych réznym kierunkom (rys. 7). Do okreslenia lokalnych maksiméw w dziedzinie
transformaty Hougha, jest uzywany algorytm podobny do Zastosowanego przy wyszu-
kiwaniu komponentéw harmonicznych. W odréznieniu od algorytmu zastosowanego do
detekeji komponentu kierunkowego zastosowano inny ksztalt otoczenia: 3 w kierunku
b 15 kierunku a. Efektem przedstawionej procedury jest zbi6r punktéw w dziedzinie
transformaty, odpowiadajacym prostym dziedziny widma. Prazki lezace wzdiuz tych
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prostych sa wydzielane jako czg$¢ kierunkowa widma tekstury. Po usunigein zaréwno
prazkéw komponentu harmonicznego jak i kierunkowego uzyskiwane jest widmo czeéei

stochastycznej.

Rys. 7. Detekcja komponentu kierunkowego przy pomocy algorytmu wykorzystujacego transformate
Hougha: a) obraz oryginalny, b) obraz komponentu kierunkowego, ¢) obraz stochastyczny,
d) transformata Hougha dla kierunkéw o nachyleniu o €< ~45°,45° >, e) transformata Hougha
dla kierunkéw o nachyleniu o e< —46°,136° > stopni, f) widmo oryginalne, g) sprawdzane
prazki, h) wyszukane kierunki

Fig. 7. Evanescent component detection using Hough transform: a) original image, b) evanescent
component, ¢) stochastic component, d) Hough transform for angles & €< —45°,45° >, e) Hough
transform for angles & €< —46°,136° >, f) original spectrum, g) tested fringes, h) detection results

5. KOMPRESJA SKEADOWYCH OBRAZU

Po etapie dekompozycji tekstury, w celu uzyskania wysokiego stopnia kompresji
obrazu, poszczegllne jej sktadowe podlegaja odrgbnemu modelowaniu. Ze wzgledu
na zwartg reprezentacje skladowych harmonicznej i kierunkowej w dziedzinie widma,




.

no
¢l

Sji
du
na,

TOM 51 - 2005 KODOWANIE I SYNTEZA TEKSTUR ... 19

modelowanie tych elementéw przeprowadzono z uzyciem wydzielonych w procedurze
dekompozycji wartosci wspélczynnikéw transformaty Fouriera, odpowiednio zmniej-
szajac liczbg tych wspélczynnikéw i poddajac ich wartosci procesowi kwantyzacji.

Czg$¢ stochastyczng modelowano z uzyciem SNK. Proces ten wymagal zaprojek-
towania stabilnej SNK emulujacej dwuwymiarowy filtr AR, ktéra zgodnie z twierdze-
niem Wolda (4) transformuje dwuwymiarowy szum bialy w obraz tekstury jednorodnej,
nie zawierajacej skladowych deterministycznych. Wartosci parametréw zaprojektowanej
SNK podlegaly nastgpnie procesowi kwantyzacji.

5.1. KOMPRESJA SKELADOWE] HARMONICZNEJ

W efekcie dziatania algorytmu, w wydzielonej skladowej harmonicznej widma
tekstury mozna bylo wyrézni¢ liczne grupy sasiadujacych ze soba prazkéw. Znacz-
ne zwigkszenie stopnia kompresji obrazu uzyskano poprzez zastapienie takiej grupy
jednym prazkiem o okreslonej czestotliwosci przestrzennej, fazie i amplitudzie. Czesto-
tliwos¢ przestrzenng prazka modelujgcego przyjeto réwng czestotliwosci przestrzenne;j
prazka o najwigkszej amplitudzie w modelowanej grupie. Przebadano cztery sposoby
obliczania wartosci prazka modelujgcego:

1. warto$¢ prazka modelowanego jest réwna sumie wartosci zespolonych prazkéw
modelowanych,

2. warto$¢ modulu prazka, jest sumg warto$ci modutéw modelowanych prazkéw; war-
to$¢ argumentu jest suma wartosci argumentéw modelowanych prazkoéw,

3. warto$¢ modulu jest sumg moduléw poszczegélnych prazkéw wartosé argumentu
Jest réwna argumentowi prazka o najwiekszej energii,

4. warto$¢ argumentu jest réwna argumentowi prazka o najwickszej energii; warto§é
modulu jest wyznaczana ze wzoru:

(8)

gdzie:

X,y —- warto$¢ amplitudy prazka wypadkowego,

X —- warto$¢ amplitudy k- tego prazka nalezacego do grupy,

N — liczba wszystkich prazkéw w grupie, '
5. pozostawiony jest tylko prazek o maksymalnej amplitudzie, pozostale $a pomijane.

Na podstawie wynikéw ustalono, ze najlepsze rezultaty dla szerokiej klasy tekstur
daje metoda 4. W wielu przypadkach prosta operacja pominiecia prazkéw sgsiadujg-
cych (metoda 5) dawata zadowalajace wyniki. Badania wykazaly, ze operacje przepro-
wadzane na fazach prazkéw widma (metody 1 i 2) dawaly duzo gorsze rezultaty, co
potwierdza istotng rolg znieksztalcen fazowych w percepciji tekstur naturalnych.
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Przyktadowe rezultaty modelowania cze¢$ci harmonicznej dla tekstury ,fabric”
przedstawiono na rys. 8. Dzigki modelowaniu liczba prazkéw zmniejszyla si¢ z 26
do 12.

Rys. 8. Modelowanie czedei harmonicznej tekstury .fabric” (opis metod w tekscie): a) oryginalny obraz
czesci harmoniczne], b) metoda 1, ¢) metoda 2, d) metoda 3, e) metoda 4, f) metoda 5

Fig. 8. Harmonic component modeling for texture ,fabric” using different methods: a) original harmonic
component, b) method 1, ¢) method 2, d) method 3, ) method 4, f) method 5

Rys. 9. Poréwnanie obrazéw czesci harmoniczne] tekstur (od lewej do prawej} ,fabric”, ,herr”,
Lile_floor!”: a) oryginalnych b) po kwantyzacji

Fig. 9. Harmonic components of textures (left to right) ,.fabric”, ,herr” and ,.tile_floorl™: a) original
images, b) quantized images
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W kolejnym kroku wartosci prazkéw podlegaly kwantowaniu. Ze wzgledu duza
rol¢ fazy w percepcji obrazéw [10], wartosci zespolone prazkéw byly reprezentowane
przez wartosci amplitudy i fazy a nie wartosci cze$ei rzeczywistej i urojonej. Pozwolito
to na zastosowanie mniejszej liczby pozioméw kwantyzacji amplitudy w poréwnaniu
z liczbg pozioméw kwantyzacji fazy. Poza tym do kwantowania fazy uzyto kwanty-
zatora réwnomiernego, a do kwantyzacji amplitudy — kwantyzator nieréwnomierny.
Polozenie prazkéw na plaszczyznie w)w, zakodowano przy uzyciu algorytmu RL (ang.
run-length). Dla obrazu ,fabric” o rozmiarach 236 x 243 potozenie kazdego prazka
kodowane bylo z uzyciem liczb dwubajtowych. Liczba bitéw potrzebna do zakodowa-
nia czgsci harmonicznej tej tekstury wyniosta 288 (36 B). Réznice migdzy obrazami
oryginalnym i zakodowanym sg niezauwazalnie mate (rys. 9).

5.2. KOMPRESJA SKEADOWE] KIERUNKOWEJ

Wydajne modelowanie czgsci deterministycznej kierunkowe;j jest problemem bar-
dziej skomplikowanym, gdyz liczba prazkéw czesci kierunkowej jest o wiele wigksza
niz w przypadku czgséci harmoniczne;.

a) b)

Rys. 10. Modelowanie komponentu kierunkowego tekstury ,,D21” (opis metod w tekscie):
a) obraz oryginalny, b) metoda 1, ¢) metoda 2, d) metoda 3

Fig. 10. Evanescent component modeling for texture ,,D21” using different methods:
a) original image, b) method 1, ¢) method 2, d) method 3
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W celu zmniejszenia liczby parametréw koniecznych do zakodowania kompo-
nentu kierunkowego, zbadano trzy warlanty modelowania amplitudy prazkéw widma
(rys. 10):

1. wszystkie wartosci amplitud modelowane sq wartoScig Srednig amplitudy prazkow,
dla danego elementarnego komponentu kierunkowego (tzn. dla prazkéw wzdiuz
danej prostej),

2. modelowanie amplitud wartoSciami szumu gaussowskiego o wartoS$ci Sredniej 1 od-
chyleniu standardowym, wyliczonymi dla oryginalnych prazkéw,

3. amplitudy prazkéw o warto$ciach wigkszych od progu réwnego trzem warto$ciom
$rednim podlegajg kwantowaniu; pozostale sa modelowane wartoScig Srednia.

We wszystkich rozwazanych przypadkach wartosci fazy byly kwantowane réwno-
miernie. Tylko w przypadku metody 3 uzyskano zadowalajgcg relacje stopieri kompresji
— jako$§¢ obrazu. Okazalo si¢ bowiem, ze bardzo czesto w komponencie kierunkowym
tekstur naturalnych wystepuja prazki o amplitudach znacznie wigkszych od wartoSci
$redniej (rys. 11). Powodowalo to duze znieksztalcenia w obrazie zrekonstruowanym
przy zastosowaniu metod 1 1 2.
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Rys. 11. Przykiadowy rozkiad warto$ci widma amplitadowego tekstury wzdiuz kierunku okreSlonego
przy uzyciu transformacji Hougha

Fig. 11. Sample texture’s directional spectral amplitude distribution derived using Hough transform
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Do celéw kodowania obrazu przyjeto 4 bity dla wartodci fazy prazka, 4 bity
dla wartosci amplitudy prazkéw dominujacych oraz 8 bitéw dla okreSlenia potozenia
prazkéw w dziedzinie transformaty Fouriera (kodowane sg parametry prostych wzdhuz
ktérych wystepujq prazki czesci kierunkowej, a kolejno$¢ prazka w ciagu zapisanych
danych okresla jego czestotliwosci przestrzenne).

Obraz tekstury ,,D217, przedstawiony na rys. 10, zostal zakodowany przy uzyciu
914 bajtow.

5.3. KOMPRESJA SKEADOWEJ STOCHASTYCZNEJ

Widmo czgsci stochastycznej obrazu uzyskujemy jako wynik ekstrakcji widm cze-
$ci harmonicznej i kierunkowej z widma obrazu oryginalnego. Dla wielu tekstur widmo
to zawiera bardzo duzg liczbg prazkéw. Dlatego tez do kodowania sktadowej stocha-
stycznej zostat uzyty prosty i wydajny model autoregresyjny (AR).

Proces modelowania czesci stochastycznej tekstury polegal na zaprojektowaniu
takiej SNK, ktéra emulujac liniowy filtr AR, przeksztatlca dwuwymiarowy szum bialy
w zadany obraz tekstury stochastycznej. Wymagalo to znalezienia odpowiednich war-
tosci elementéw operatoréw A i B. W dalszej czeéci przedstawiono zarys procedury
projektowania SNK do generacji tekstur stochastycznych. Szczegétowy algorytm mozna
znaleZé w pracy [6].

Liniowe przetwarzanie w SNK oznacza, ze sygnat wyjSciowy jest zawsze réwny
sygnalowi stanu, y = x (rys. 2). Przy tych zatozeniach, wynik przetwarzania sygnaléw
w sieci mozna w dziedzinie widmowej zapisaé jako [3]:

Cr Bw
tlim Y, = -————-l-]— 0<u <M,0<v<N, %)

Hy

gdzie Y., U.., A.., B.. sa wspélczynnikami transformaty Fouriera odpowiednio: sygnatu
wyjsciowego y, sygnalu wejSciowego u oraz operatoréw A i B sieci; M, N oznaczajg
rozmiary sieci.

Celem procedury projektowej bylo znalezienie przyblizonych wartosci elementéw
operatoréw A i B sieci, ktéra pobudzona dwuwymiarowym szumem bialym u daje na
wyjSciu stabilny obraz zadanej tekstury y. Dla modelu AR operator B = [Byo] = [1],
wigc réwnanie (9) mozna uproécié do postaci:

limf(t)uvz-—({uv, O0<u <M, 0<v<N. (10)

f—00

uy

W celu zapewnienia dokladnosci obliczen, projektowanie SNK emulujgce;j filtr opi-
sany rownaniem (10) przeprowadzane zostalo w dziedzinie przestrzennej. W rezultacie
otrzymano sie¢ o symetrycznym operatorze A, ktéra przeksztatca widmo amplitudowe
wejSciowego sygnatu Josowego, nie zmieniajac jego widma fazowego. Wartosci ele-
mentéw operatora A, wariancja szumu wystepujacego na wejsciu sieci oraz ewentualnie
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sktadowa stata obrazu stanowig parametry czgdci stochastycznej obrazu tekstury, ktére
nastepnie podlegajg kodowaniu. Liczba elementéw operatora A, decydujaca o jakosci
1 stopniu kompresji generowanego obrazu, jest uwarunkowana promieniem sgsiedztwa
sieci r, ktory dla kazdej tekstury wykazuje pewna optymalng warto$¢ r,,. Zaprojekto-
wane SNK o wartoSci r > 1, nie zapewniajg poprawy jako$ci syntezowanej tekstury,
zmniejszajgc jednoczesnie stopiefi kompresji obrazu. Dia wiekszosci przebadanych tek-
stur rzeczywistych r,,, < 4. .

Przykladowe wyniki projektowania SNK (r = 4) dla celéw modelowania tekstury
»fabric” przedstawiono na rys. 12. Uzyskane wartosci parametréw podlegaly kwanto-
waniu réwnomiernemu z 256 poziomami kwantyzacji (8 bitéw na parametr).

Okreslenie calkowitego stopnia kompresji dla tekstury ,,fabric” o rozmiarach 245 x

239 zostalo przedstawione w tabeli 1. Osiggnigty stopien kompresji wyniést 0,011
bit/piksel.

Rys. 12. Wyniki dekompozycji i modelowania tekstury ,,fabric™: a) tekstura oryginalna, b) cze§é
harmoniczna, ¢) czg§¢ stochastyczna, d) czgsé stochastyczne wygenerowana przez SNK o szablonie
przedstawionym na rys. 13, e) modelowana cze$¢ harmoniczna f) tekstura odtworzona

Fig. 12. Decomposition and modeling of texture ,fabric”: a) original texture, b) harmonic component, c)
stochastic component, d} stochastic compenent generated by CNN with cloning template presented in
fig. 13, e) generated harmonic component f) reconstructed texture
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-L14 021 229 143 6741 125 210 021  -0.97
0.16 015 037 048 -1.99 i 055 070 -0.03 027
386 -0.60 -8.17. 511 2439 516 -781 -0.69 381
265 013 636 293 1622} -290 713 051 2.54
A= -1131 031 2670 1350 _-69.620 13.50 26,70 031 -11.31
254 051 713 -290% 1622 -2.93 -636 -0.13 2.65
381 -0.69 -7.81 -5.16i 2439 -511 -8.17 -0.60 3.86
027 <003 070 055! -199 048 037 0.15 -0.16

-0.97  0.21 2.10 1.25 ¢ -6.74 143 229 021 -1.14

Rys. 13. Symetryczny operator A sieci, ktéra pobudzana szumem bialym o wariancji o = 0.1 generuje
obraz skfadowej stochastycznej tekstury ,.fabric”; ling przerywang otoczono elementy operatora A
podlegajace kodowaniu

Fig. 13. Symmetric operator A for a network that processes white noise input signal of variance o = 0.1
into stochastic component of texture ,,fabric”; the elements of A operator marked by dotted line are the
subject of coding procedure

6. ANALIZA I OCENA UZYSKANYCH WYNIKOW

W ramach eksperymentu procedurom dekompozycji, parametryzacii i rekonstrukceji
poddano 21 monochromatycznych, cyfrowych obrazéw tekstur o 256 poziomach jasno-
Sci, pochodzacych z albumu Brodatza [1], o rozmiarach od 128 x 128 do 256 x 256.
Przebadane obrazy nalezg do szerokiej klasy tekstur i odznaczajg sie réznymi wlasci-
wosciami statystycznymi i wizualnymi. W artykule zamieszczono wyniki uzyskane dla
8 najbardziej reprezentatywnych tekstur.

Efekty dekompozycji i rekonstrukcji wybranych tekstur przedstawiono w tabeli 2.
Opréez obrazéw oryginalnych i zrekonstruowanych zaprezentowane zostaly obrazy cze-
Sci stochastycznych i deterministycznych, uzyskane w wyniku dekompozycji obrazu
oryginalnego oraz w wyniku procedury ich rekonstrukeii, wykorzystujacej parametry
opracowanego modelu. Dodatkowo, w celach poréwnawczych, zamieszczono obrazy
poddane kompresji przy uzyciu algorytmu JPEG. Parametry obu algorytmow zostaty
tak dobrane, aby uzyskaé¢ podobne stopnie kompresji obrazéw.

llo$ciowe wyniki dekompozycji oraz modelowania dla rozpatrywanego zbioru tek-
stur zaprezentowano w tabeli 3. Obrazy w tabelach zostaly uporzadkowane zgodnie
z subiektywng oceng stopnia losowosci wzoru tekstury tak, ze obrazy deterministycz-
ne (1-3) wystepujg w pierwszej grupie, obrazy quasi-deterministyczne (4-6) wystepuja
W grupie drugiej, a obrazy stochastyczne (7-8) stanowig grupe trzecia. Nalezy jednak
zaznaczyC, ze podzial na grupy nie jest $cisty.

Widmo amplitudowe tekstur grupy 1 charakteryzuje sie wystepowaniem regular-
nych skupisk prazkéw, stanowigcego cz¢§¢ deterministyczng obrazu (rys. 14). Czesé
stochastyczna istnieje we wszystkich teksturach tej grupy co jest spowodowane wyste-
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Tabela 1
Rezultaty kompresji przeprowadzonej dla tekstury ,,fabric”
Compression results for texture fabric”

Numer tekstury i 2 3 4 5 6 7 8
Skiadowa harmoniczna
Liczba parametréw 499 99 93 58 26 11 26 21
jw. po modelowaniu 499 49 93 41 12 8 26 19
Liczba bitéw 14984 | 1192 | 2248 | 1000 304 208 632 472
Skladowa kierunkowa

s o [l sl [T
Liczba parametréw 0 256 445 573 0 122 192 0
Prazki o ‘kodoyvanej 0 (8 0 3 0 1 0 0

amplitudzie

Liczba bitéw 0 1272 | 1388 | 2804 0 532 820 0
Skladowa stochastyczna

Promier’; iiijiedztwa 3 3 4 4 4 3 5 5
Liczba parametréw 25 25 41 41 41 25 61 61
Bity Opisgjfie szablon | o1 | 216 | 344 | 344 | 344 | 216 | so4 | 504
F.acznie

Laczna liczba bitéw 15240 | 2704 | 4004 | 4172 656 980 1988 | 1000
Rozmiar(kB) 1,86 0,33 | 0489 | 0,51 0,08 0,12 | 0,243 | 0,122
Rozmiary obrazu 256 x | 256 x | 128 x | 128 x | 245 x | 243 x | 128 x | 150 %

256 256 128 128 239 238 128 150

Bit/piksel 0,232 | 0,041 | 0,244 | 0,255 0,01 110,017 | 0,121 | 0,044
Obraz odniesienia JPEG

Rozmiar (kB) 4,62 1,93 0,94 111 1,72 1,39 0,82 1,69
Bit/piksel 0,58 0,24 0,47 0,56 0,25 0,2 0,41 0,62
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powaniem niewielkich réznic w rozmieszczeniu i ksztalcie tekseli (np. 3) lub wyste-
powaniem mikrotekstur w ,tle” tekseli (np. 1, 2).

O niedoskonalosci algorytmu rozkladu $wiadeza pozostalosci deterministyczne
w czgsci stochastycznej obrazu (np. ¢, 2¢), co z kolei powoduje trudnosci modelowania
tej czgsei tekstury przy uzyciu modelu SNK. W przypadku niektérych tekstur (np. 3)
algorytm modelowat komponent kierunkowy, ktérego znaczenie dla wizualnej percepcji
tekstury bylo znikome (rys. 15) co obnizalo poziom kompresji obrazu. W takim przy-
padku jest mozliwe pominigcie parametryzacji (i zapisywania do pliku) komponentu
kierunkowego przy jednoczesnym usunieciu go z widma czgdei stochastyczne;.

Poréwnujgc uzyskane wyniki z algorytmem JPEG nalezy stwierdzié, ze we WSZYySt-
kich przypadkach obrazéw z grupy 1 uzyskano lepszy stopiefi kompresji obrazu przy
poréwnywalnej jakosci rekonstrukeji. Dla obrazu 3 algorytm JPEG wykazywal wyraz-
nie gorsza jako$¢ rekonstrukcji.

Tabela 2 — 1

Przyktadowe wyniki dekompozyciji tekstur: a) obraz oryginalny, b) cze§é deterministyczna (suma
skladowych harmonicznej i kierunkowej), ¢) czes¢ stochastyczna, d) czedci stochastyczna wygenerowana
przez sie¢ neuronowa komoérkowa, e) cze$é deterministyczna odtworzona na podstawie parametréw f)
tekstura zrekonstruowana, g) obraz poréwnawczy skompresowany przy pomocy algorytmu JPEG

Sample texture decomposition results: a) original image, b) deterministic component (the sum of
harmonic and evanescent components), ¢) stochastic component, d) stochastic component generated by
CNN, e} reconstructed deterministic component f) resulting texture, g) the reference image compressed

by JPEG algorithm

tite_floor2

Najlepsze wyniki uzyskano w grupie tekstur quasi-deterministycznych (4-6), kté-
rych widma amplitudowe zawierajg niewielka liczbe prazkéw o duzej amplitudzie oraz
duzy udzial dolnopasmowego ,tla” czesci stochastycznej o malej amplitudzie i nie-
wielkim nachyleniu. Dzigki temu dekompozycja jest fatwa i praktycznie jednoznaczna
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Tabela 2 — 8§

d5_pressed_cork

Dla tekstur 5 i 6 uzyskano najwyzsze stopnie kompresji, odpowiednio 0,011 bpp
10,017 bpp zachowujac dobrg jakos¢ obrazéw, w wielu przypadkach lepsza od jakodci
tekstur kodowanych z uzyciem algorytmu JPEG. Podobnie jak w poprzednio opisanej
grupie tekstur, w celu uzyskania jeszcze wyzszych pozioméw kompresji obrazéw, naj-
muiejszy uszczerbek w jakosci rekonstrukeji uzyskamy pomijajac w obrazie docelowym
komponent kierunkowy.

Tabela 3/

Przyktadowe wyniki modelowania tekstur z tabeli 2

Evaluation of texture modeling and compression for images presented in table 2

Parametr Liczba bitéw uzytych do kodowania
Rozmiary obrazu 16(2 x 8)
Skiadowa stala obrazu 8
Czes¢ harmoniczna 288 (12 parametréw)
Czesc¢ kierunkowa 0
Czes¢ stochastyczna a4 @t ps if;njt;izsssoilzmzéoﬁ)arametry
RAZEM: 656
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W teksturach 7 i 8 udzial czesci deterministycznej jest niewielki, wigc modelo-
wanie tych obrazéw z uzyciem dekompozycji Wolda dalo podobne rezultaty jak przy
wykorzystaniu wylgcznie metod statystycznych lub modelu SNK. W przypadku tekstu-
ry 18, usuniecie czesci deterministycznej wynikajace z nieréwnomiernego oswietlenia
obrazu, dawalo poprawe jakosci modelowania tekstury przy uzyciu SNK. Uzyskany
stopient kompresji tekstur grupy 3 byl duzo lepszy niz dla algorytmu JPEG, cho¢
jako§¢ skompresowanych obrazéw tylko w przypadku tekstury 7 byla zdecydowanie
lepsza. Obrazy stochastyczne syntezowane przy uzyciu SNK cechuje mniejsza ziar-
nisto$¢ i wieksza losowo$é, cho¢ ogdlne wrazenie wizualne nie odbiega zasadniczo
od oryginalnego. Z kolei w obrazach w standardzie JPEG pojawiajg si¢ artefakty na
granicach kwadratowych obszaréw (o rozmiarach 8 x 8 pikseli) bedacych wynikiem
wstepnego podzialu obrazu przeprowadzanego w tym algorytmie.

7. WNIOSKI 1 PODSUMOWANIE

Przedstawione w artykule przyktadowe wyniki eksperymentéw, przeprowadzonych
dla szerokiej klasy tekstur jednorodnych, potwierdzajq mozliwo$¢ uzycia sieci neurono-
wych komérkowych do modelowania czesci stochastycznej obrazu w rozkladzie Wolda.
W procesie rekonstrukcji obrazu sie¢ jest pobudzana na wejSciu szumem bialym i emu-
luje liniowy, dwuwymiarowy filtr autoregresyjny (AR), podobnie jak w dotychczas
stosowanych rozwiazaniach [4][5]. Warunki stabilnosci sieci ograniczajg jednak klase
mozliwych do zastosowania filtréw do tych, dla ktérych widmo maski jest rzeczywiste
i ujemne. Pomimo tych ograniczen uzyskane wyniki sg zbliZone do prezentowanych we
wezesniejszych pracach [13], a w wielu przypadkach sg lepsze od uzyskiwanych z uzy-

Rys. 14. Tekstury deterministyczne i ich widma. Od lewej: obraz oryginalny, widmo amplitudowe,
widmo wydzielonego komponentu deterministycznego; dla tekstur ,tile_floorl” i , tile_floor2”

Fig. 14. Deterministic textures and their Fourier spectra. From left: original image, original spectral
amplitude and spectral amplitude of deterministic component (textures ,tile_floor1™ and ,.tile_floor2™)
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b) c)

Rys. 15. Komponenty deterministyczne wydzielone w teksturze ,.TS2_cloth”: a) harmoniczny
b) kierunkowy ¢) deterministyczny (suma komponentéw: harmonicznego i kierunkowego)

Fig. 15. Deterministic components found in texture ,.T52_cloth”: a) harmonic b) evanescent
c) deterministic (summed harmonic and evanescent components)

ciem algorytmu JPEG, (algorytm JPEG-2000 nie byt rozwazany, ale mozna zatozyd,
ze wydajno$¢ kodowania JPEG-2000 jest ok. 20% lepsza od wydajnosci kodowania
JPEG przy tej samej jako$ci skompresowanych obrazéw [14].)

Nalezy przy tym zaznaczy¢, ze badane obrazy posiadaly duze rozmiary. W praktyce
fragmenty jednorodnych tekstur moga mie¢ niewielka powierzchni¢. Poziom kompre-
sji wyrazony w bitach/piksel ulegnie wtedy zmniejszeniu —- wprawdzie liczba para-
metréw czeSci deterministycznej ulegnie proporcjonalnemu zmniejszeniu, lecz liczba
parametréw czesci stochastycznej nie ulegnie zmianie. Poza tym, prawidtowe mode-
lowanie czgéci stochastycznej tekstur o malych rozmiarach moze by¢ utrudnione. Na
podstawie eksperyment6w stwierdzono, ze zalety prezentowanej dekompozycji Wolda
zostajg zachowane dla tekstur o rozmiarach nie mniejszych niz 32 x 32. Dodatkowo
nalezy pamigtaé, ze na stopiei kompresji calosci obrazu wplywaja rezultaty obiekto-
wej segmentacji obrazu, kodowania polozenia i ksztaltu wydzielonych obiektéw czy
kodowania kanatowego. Zagadnienia te stanowig odrebne watki badari i w niniejszym
artykule nie zostaly uwzglednione.

Zwigkszenie szybkosci i wydajnosci kodowania bez istotnego pogorszenia jako-
Sci obrazéw mozne byé osiggnigte poprzez zmniejszenie rozdzielczosci transformaciji
Hougha (np. co 5 stopni zamiast co 1 stopien). Transformacja ta stanowi najbardziej
kosztowng obliczeniowo procedure algorytmu. Pomimo zastosowania w nim wielu
uproszcezefi, czas estymacji parametréw modelu jest nadal na tyle dlugi, ze uniemoz-
liwia pracg kodera w czasie rzeczywistym. Pomimo tego, proponowane rozwigzanie
moze znaleZé zastosowanie w technologii DVD, bibliotekach multimedialnych lub in-
ternetowej telewizji typu ,,Video on Demand” , gdzie czas przygotowania pliku wideo
(kodowania) nie jest krytyczny. W tych zastosowaniach istotny jest wysoki stopieii
kompresji oraz bardzo krétki czas rekonstrukcji kolejnych kadréw filmu. Prezento-
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wana idea zastosowania SNK (w postaci uktadu scalonego VLSI) jako szybkiego
generatora cze$ci stochastycznej obrazu w dekompozycji Wolda moze sprosta¢ tym
wymaganiom.
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P. DEBIEC, L. KORNATOWSKI, K. SLOT

TEXTURE CODING AND SYNTHESIS IN CELLULAR NEURAL NETWORKS USING
A WOLD-LIKE DECOMPOSITION

Summary

A method for texture coding using cellular neural networks (CNNs) has been proposed in the paper.
The main idea of the method is to decompose homogenous texture image into three components: harmonic,
evanescent and stochastic, based on the well-known Wold’s theorem. The former two components are then
coded in DFT domain, while the last one is modeled using appropriately derived CNN.

Texture decomposition is carried out in DFT domain. The first part of the algorithm is extraction
of harmonic component, which is represented by dominant magnitude spectrum fringes (either isolated
or grouped in clusters). Next, the evanescent component, which is represented by continuous ridges of
fringes, is extracted from the result of the first step of the algorithm, using the Hough transform. The
residual DFT fringes are considered to constitute stochastic component of texture spectrum. In order to
obtain high compression rates, each of the three components is being modeled separately. Coding of
extracted harmonic and evanescent components is performed in DFT domain.

The stochastic component of a texture is being coded through CNN parameters. The proposed
idea of stochastic part coding is to derive appropriate CNN template that that transforms 2-D white
noise signal into desired stochastic component. This operation is being done in spatial domain. Cloning
template elements for several textures have been determined. For the purpose of modeling of CNN physical
implementation inaccuracies, all template elements are quantized using 256 levels.

In order to evaluate the proposed texture coding idea, several computer simulations have been per-
formed using a representative set of natural textures. It has been found that for images of size exceeding
32 by 32 pixels, the quality of resulting images was better than the quality of images encoded with JPEG
algorithm for the comparable compression ratios (JPEG-2000 algorithm has not been considered). The
potential application of the presented idea is perceived in computer graphics applications for high-speed
generation of stochastic component of the image, in such fields as multimedia libraries, DVD or Video
on Demand technologies.

Keywords: texture compression, Wold’s theorem, Cellular Neural Networks
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Distortion Analysis of G,-C Filters — Numerical Approach
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In the paper, an efficient procedure for numerical simulation of nonlinear distortion
of G,-C filters is introduced. A general model of G,-C filters containing nonlinear trans-
conductors is presented. The analysis of the model in the time domain is performed which
results in formulation of a nonlinear differential system for the considered filter structure.
This allows us to carry out an effective and fast transient analysis of any G,,-C filter using
standard numerical methods. The presented approach is applied to determine the Total Har-
monic Distortion (THD) of filters and to compare canonical all-pole low-pass Gy,-C filter
structures with respect to THD. Moreover, we consider interdependence between the trans-
conductor nonlinearities and THD of a filter. Other nonlinear effects such as nonlinearity
induced distortion of the transfer function shape are also dealt with. Finally, applications to
filter design and optimization are discussed.

Keywords: G,,-C filters, transient analysis, THD optimization, nonlinear effects

1. INTRODUCTION

Continuous-time filters based on the transconductance-capacitor (Gy,-C ) technique
gain an increasing interest which follows from their numerous advantages [1]-[3]. The
transconductors and operational transconductance amplifiers (OTAs) offer a higher
bandwidth than their voltage-mode counterparts, i.e. voltage operational amplifiers.
For that reason, high frequency integrated filters are mostly realized as the G,,-C ones
[5]. Moreover, transconductance elements can be easily tuned electronically {4}, and
have a better suitability for operating in reduced supply environment. Systems such as
G,,-C filters are designed to exhibit linear characteristics. However, their components
— especially transconductors — are intrinsically nonlinear. Although there exist many
approaches (e.g. [6], [7], [18]-[26]) that aim at reducing nonlinear effects while dealing
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with practical design problems, nonlinear distortion cannot be canceled out completely.
Thus, it is important to estimate a degradation of filter performance caused by nonli-
nearities. In this paper we propose a simple and general method to perform a transient
analysis of any G,-C filter based on a matrix description and macromodeling of filter
transconductors. This is a very fast and efficient method. Unlike the approaches based
on Volterra series representation (e.g. [14]-[16]) or harmonic injection method [17], it
1s not restricted to handle weak nonlinearities only.

The paper is organized as follows. In Section 2 a general structure of Gy,-C filter
with nonlinear transconductors is introduced. A nonlinear ordinary differential system
that describes the time evolution of the voltage signals at the intrinsic nodes of the
filter as well as the output signal of the filter, is derived. This system can be integrated
numerically provided that the macromodel of transconductor in the form of analytical
description of its transfer function is given. In Section 3 applications of the proposed
formalism are discussed. In particular, the Total Harmonic Distortion of chosen Gy,-C
filter structure (i.e. 4-th order 1-dB Chebyshev filter in leap-frog (LF) structure) is
determined for different values of input signal frequency and amplitude. The method
is also applied to carry out the comparison of THD performance of canonical low-pass
structures implementing 5-th order Butterworth transfer function. Moreover, we address
the problem of determining a maximum nonlinearity of transconductors for which THD
of the filter does not exceed the 4 priori assumed level. As an example, we solve this
task for 8-th order low-pass Butterworth filter in LF structure. Finally, we consider
some other nonlinear effects in Gy,-C filters such as filter gain compression/expansion
and desensitization. Section 4 concludes the paper.

2. ANALYSIS OF GENERAL STRUCTURE OF Gy,-C FILTER IN TIME DOMAIN

Consider a general structure of a voltage-mode Gy,,-C filter shown in Fig. 1. The
current-mode counterpart can be obtained by inverting all transconductors and inter-
changing input and output of the filter [8]-[10]. The structure in Fig. 1 contains n
internal nodes denoted as x;, i = 1,...,n,n input transconductors Gy;, an output sum-
mer consisting of transconductors G, G, and a feedforward transconductor Gy, as well
as a set of feedback and feedforward transconductors G;;. We assume that in general
transconductors are not linear. All transconductors form active network, while input
capacitors Cp;, i = 1,...,n and capacitors C;;, 1 < i < j < n form passive network. We
assume capacitors to be linear, since in most practical filters inherent nonlinearities
of capacitors can be neglected in comparison to those of active elements. It is easily
seen that any Gy -C filter is a particular case of the general structure in Fig. 1. Note
also that n is not necessarily equal to the order of the filter transfer function. The
connection between the number n of internal nodes, the order of the filter and its
particular structure was investigated in detail in [9], [10].

Now we would like to derive an analytical description of the considered structure
in the time domain. In the following considerations we will denote the voltage at the
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i-th node x; also by x;, which will not lead to confusion. Symbols u;, u, will denote the

input and output voltages, respectively. The rest of the necessary notation is introduced
AIN in Fig. 2.
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According to the notation introduced in Fig. 2, the general structure of G,-C filter

in Fig. 1 can be described by the following system of integral equations:

i

1
x{t) = o fik('r)df + x,(0), k=12,...,n,
’ 0
¢

I
X (1) — x)(8) = E/; fikg(T)ClT + x1(0) = x,(0), k,l=1,2,...,nk <1,
0

t

1
u(t) — xi (1) = 617 fi/;k(T)dT +1;(0) ~ x,(0), k,l=1,2,... ,nk<]l,
0

n

- Z () + 0 (1) — (1) = Z G (xi(8) + G (ui (1)), k=1,2,...,n,
=1

I=1,1#k

n
uo(t) = =G (Z Gt (xi(D) + Ga (i) |,
I=1
We assume the following initial conditions:

X (0) = xor, k=1,2,...,n u; (0) = uzo

ey

(2)

3)

)

®)

©)

Note that Gy, Gy, Goy, Gy and Gy, k,1=1,2,....n are in general nonlinear functions
of their input variables. System (1)-(3), (6) is equivalent to the following system of

differential equations

dxk(t)
dr

dx(®) _ dx()
dt dt
du,(t) 3 dxi(t)

ipk(2) = Cpp (—c—l}m T

(1) = Cr k=1,2,...,n,

ikz(f)ZCkl( ), k,1=1,2,....,nk <1,

), k=1,2,...,n

0

®

)]

with initial condition (6). Inserting (7), (8) and (9) into (4) and denoting dx(¢)/dt by

x,(t) we obtain

n

= D Cue (50 = 50) + Cuxf®) ~ Cup (1) - x0)) =

I=1,1%k

= Z Gy (x)(1)) + G (ui(1))
[

(10)
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for k =1,2,...,n, which can be rewritten as

[Cbk + > c,ka,;m = D Cux(® = ) Guy (D) + Gy i) + Cal (1), (1)
I=1 =1

I=1,1#k

for k = 1,2,...,n. To simplify the notation, in (11) we used symbols Cy(k > {) that
denote the same elements as Cy. Define vectors x(¢) and X/([) as

xi(1) X (1) X01
x2(t) x5(1) Xo2
()=, |, X0 ={ |, Xp=| (12)
x,(%) . x;/;(t) Xon
and matrix T¢ as
Cp1 + Z;:l Cy; ~Cr2 -Cyy,
~Ciy Crat Y C ~Caa
Te = Z, ’ _ (13)
: : . L
] ”“Cln —C2n T Cbn + Z}‘:l an |
Then, system (11), (5), (6) can be written as below:
D Gu ()
=1
xy(0) R Gy (1)) + Cpyui(1)
O | DG )| | G wl) + Coof(t)
Tox'(r) =T, _ == + ) ) (14
x,(1) ; ' Gpn (ui(1)) + Cruu(t)
D G (1))
| [=] i

() = -G (Z Gt () + Ga (uf(r»], x(0) =%, w0 =uo (15
=1

Let us now consider a special case, where all transconductors are linear, i.e. we

have Gu(y) = guy, Gu(®) = gy, Ga(y) = guy, Ga(y) = gqy and Go(y) = g,y,
k,I1=1,2,...,n Define the following matrices:

g1t g1z Ein
821 82 - 8 ~
G = . . X . s (/V =fcy - Cnl (16)

8t &n2 " Bnn
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- d d
Co=1g hy o 771+C7""a I):d9 17
C, ngﬁ)ﬂCHclt 8bn i”d{_ (17
with ¢; = —gq/go, i = 1,2,...,n and d = —g4/g,. Using this notation we can rewrite
(14), (15) in the following manner, .
" 4 — T .
Tex =GO+ Canl) 50y =x00 10) = ug (1)

u, () = Cox(t) + Du (1)
or, in the domain of Laplace transform (with zero initial conditions):

sTeX = GX + Cly; (19)
u, = C,X + Dy,

in which X is the Laplace transform of the vector x. System (19) is nothing else but the
matrix description of the general structure of a voltage-mode G,,-C filter introduced
in [9] (see also [10]). Thus, system (19) is a particular (linear) case of the general
(nonlinear) system describing a filter circuit in Fig. 1.

Turning back to the general case note that under assumption of invertibility of the
matrix T, , equation (14) can be reformulated as

DG Ga()
x1(8) 5 Gpt (ui(1)) + Cpru(t)
@ | 2 G ) || G (w®) + Cru)
xn=| . |=Td|| G + : (20)
xll(t) " Gbn (”i(t)) + Cbnuz'(t)
DG Gu(e)
) ]

The above assumption is very natural. In particular, it is satisfied if every internal
node of the filter has a grounded capacitor (this is the case for any canonical G,-C
structure). The problem of invertibility of matrix T, was thoroughly addressed in [10],
where the necessary and sufficient conditions for T to be invertible were given. Denote
the vector on the right-hand side of (20) by f(;(r), x(#)). Then, the differential system
in question can be rewritten as

X ()= f @), x®), 21

which, together with initial condition

x (0) = xo, u; (0) = ujo (22)
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is a classical Cauchy problem which can be easily solved numerically.

The above model can be applied to calculate THD of any G,,-C filter for given
input voltage frequency and amplitude. It is enough to integrate system (21), (22) with
natural initial conditions x;(0) = Ofork=1,2,...,n and calculate THD by definition,
ie.

THD = (23)
where
2 T/2
Co= 7 fuo(z)e*fz"%""dr, n=1,2,.. (24)
T/2

and N is integer chosen so as to make the approximation in (23) good enough (here
lz| denotes modulus of the complex number z). Obviously, coefficients C, can be
determined numerically using u,(¢) obtained from (15).

In order to handle system (21), (22) one needs to know transfer characteristics
of all filter transconductors, i.e. Gy, Gpr, Gop, Gg and Gy, k,1 = 1,2,...,n. Transfer
characteristic of a nonlinear transconductor can be modeled using a power series expan-
sion. For the purpose of illustration and examples considered in the next section we
shall utilize the following simple model, which is given by the formula:

~¥0 X < —Xp
G(x,2) =< ax+ bx® +cx’ -Xg < Xx < x5 25)
Yo X > X0
° T axg) =

Fig. 3. Model of nonlinear transconductor transfer characteristic (egn. 25) fora=g,b=0.1,c=-03

Rys. 3. Model charakterystyki przejéciowej transkonduktora (r-nie (25) dlaa =g, b =01, ¢ = ~0.3
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where xp = \/—3/9 ~ V963 ~ 20ac/10c¢ and yg = axg + bx8.+ cxg, while a = a(g) > 0,
b = blg), ¢ = ¢{g) < 0 and g are parameters of the model (g is transconductance
for x = 0). Fig.3 shows function G(x, g) for a = g,b = 0.1,¢ = —0.3 and normalized
transconductance values g = 1,2,3,4,5. This model assumes that G(x, g) is perfectly
odd in x, which is usually justified in practice as far as the voltage offset is negligible.
The model also takes into consideration the saturation of the transfer characteristic,

3. DISTORTION ANALYSIS EXAMPLES

In this section we show several examples of application of the proposed method.
All numerical results have been obtained using the fourth order Adams-Bashforth’s
[12] method to integrate differential system (21), (22) and three-point composite
Newton-Cotes quadrature [12] to calculate coefficients C,, in (23).

We begin with the following example. Consider an all-pole low-pass LF filter that
realizes 4™ order Chebyshev transfer function with 1dB inband ripple. A diagram of
the general structure of all-pole low-pass LF filter is shown in Fig.4.

Gz

Vin P
g S
C1
L

\&f [8\

Vout
Te T T
Fig. 4. Diagram of an n-th order all-pole low-pass LF filter structure

Rys. 4. Schemat dolnoprzepustowego filtru LF n-tego rzgdu bez zer transmisyjnych

We shall use normalized values of elements and normalized frequency. We assume
that Gp1(1) = G21() = Gl) = G3() = =Ga(0) = ~Gu3() = ~G34() = —Gu() = G(),
i.e. all transconductors are the same (up to the sign). We will model transconductor
using equation (25) with @ = 1, b = 0.1 and ¢ = —0.3. Normalized values of capacitan-
ces are: C) = 1.279, Cy = 1.911, C3 = 1.413, C4 = 1.049. Normalized value of corner
frequency is equal to 1. Figs. 5-7 show the time response of the filter for harmonic
excitation with normalized frequency equal to 0.5 and three different values of input
amplitude (0.4, 0.8 and 1.2, respectively). Figs. 8 and 9 show THD landscape (i.e.
THD versus input signal amplitude and input signal frequency) for two different input
voltage ranges. It follows that THD of the filter depends essentially on the input signal
frequency.

Since the proposed method is very fast, it can be used to make a comparison
of different filter structures with respect to THD. As an example we shall compare
different structures of all-pole canonical low-pass G,-C filters that realize the same

Rys
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Fig. 6. Time response of 4" order 1-dB Chebyshev filter for normalized input amplitude 0.8 and
normalized input frequency 0.5 (THD=7.4%)

Rys. 6. OdpowiedZ czasowa 1-dB filtru Czebyszewa 4-go rzedu dla znormalizowanej amplitudy sygnalu
wejsciowego 0.8 oraz znormalizowanej czestotliwosci wejéciowej 0.5 (THD=7.4%)
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Fig. 7. Time response of 4" order 1-dB Chebyshev filter for normalized input amplitude 1.2 and
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Fig. 8. THD landscape for 4™ order 1-dB Chebyshev filter (input signal range 0.0-0.8)

Rys. 8. THD w funkcji czgstotliwosci znormalizowanej i amplitudy sygnatu wejsciowego dla 1-dB filtru
Czebyszewa 4-go rzgdu (zakres amplitudy sygnatu wejsciowego 0.0-0.8)

[o} QHL

input frequency

Fig. 9. THD landscape for 4® order 1-dB Chebyshev filter (input signal range 0.0-0.6)

Rys. 9. THD w funkcji czgstotliwosci znormalizowanej i amplitudy sygnata wejSciowego dla 1-dB filtru
Czebyszewa 4-go rzedu (zakres amplitudy sygnalu wejsciowego 0.0-0.6)
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transfer function. Fig. 10 shows a general structure of n-th order all-pole canonical
low-pass Gp-C filter.

Xk3 Xkn
Gkt Gk - Gk
Vin Vout
o Im X2 Gsz X3 . )_(.n.___{;

l//im “_L
;C;

:_:EC ~;‘:]:"Cn

Fig. 10. A general structure of an n-th order all-pole canonical low-pass G,-C filter

Rys. 10. Og6lna struktura kanonicnego filtru dolnoprzepustowego Gp-C n-tego
rzedu bez zer transmisyjnych

It is well known that LF and IFLF filters can be considered as two ‘extreme’
canonical structures of all-pole filters [11]. In particular, for LF structure the feedback
signal at intrinsic node x; is taken from the node x;,1, i = 1,2,...,n— 1 and the node
X, has the inner feedback loop. In IFLF structure all feedback signals at nodes x;,
i=1,2,...,n are taken from the node x, . In general, the feedback signal emerging at
node x; can be taken from node x;, where j = i+1,...,n. Thus, we have in total (n— 1)!
canonical multiple-loop integrator structures of order n. To simplify further description,
we introduce the following notation: let F "1 i denote the canonical all-pole low-pass
structure of n-th order, for which the teedback signal emerging at node x; is taken from

node x;,. For example, n-th order LF structure will be denoted as Fy sy ane While

n-th order IFLF structure as F,, . We will also write just ji, js, ..., J, instead of
11

F TLj2,jn

Here, we will consider 5-th order Butterworth filters. According to the discussion
above, there are 24 different canonical structures that realize this transfer function.
They can be implemented with the same value of transconductances for all filter
transconductors (see [11] for more details). Table 1 shows THD of the considered
filters averaged over the pass-band (in each case THD was determined for 50 values
of normalized frequency: 0.02,0.04,...,0.98, 1.00), calculated for different values of
input signal amplitude. We have modeled filter transconductors using equation (25)
with a = 1, b = 0.1 and ¢ = —0.3. Figs. 11-13 show THD characteristics (i.e. THD
versus normalized frequency) for structures F3 33455 I3 35555 F ;314!5’5 and F ;5,55’5 for
three values of input signal amplitude: 0.4, 0. 6 and 0.7.

It follows from the above results that THD for different filter structures are slight
and the shape of THD characteristics is similar. This is not the case for sensitivity,
since it can be shown (see e.g. [11]) that the total sensitivity of different structures
differ significantly (in par tlcular, LF structure is much better than IFLF one and there
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Fig. 11. THD versus normalized frequency for normalized input signal amplitude equal to 0.4

Rys. 11. THD w funkcji znormalizowanej czestotliwosci dla znormalizowanej amplitudy sygnatu
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Fig. 12. THD versus normalized frequency for normalized input signal amplitude equal to 0.6

Rys. 12. THD w funkcji znormalizowanej czgstotliwodei dla znormalizowanej amplitudy sygnatu
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Fig. 13. THD versus normalized frequency for normalized input signal amplitude equal to 0.7
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is almost monotonous increase of sensitivity while passing from LF to IFLF structure
as they are listed in Table 1). Note also that THD decreases with the decrease of input
signal frequency. This effect is well known in the literature (e.g. [13]). Obviously, THD
decreases also as frequency approaches 1 (i.e. corner frequency of the filter).

Tabela 1
Average THD value for 5th order all-pole low-pass Butterworth filters
Srednia wartosé THD dla filtréw dolnoprzepustowych Butterworth'a 5-go rzedu
Filter THD (%] Filter THD [%]
structure vi=04 | v=06 | v;=07 structure vi=04 | vi=06 | v, =07
23455 0.36 0.92 2.44 43455 0.35 0.94 271
23555 0.38 0.85 234 43555 0.38 0.85 243
24455 0.38 0.87 241 44455 0.38 0.88 2.53
24555 0.40 0.84 2.34 44555 0.40 0.84 2.43
25455 0.38 0.85 2.43 45455 0.37 0.88 2.58
25555 0.40 0.81 2.31 45555 0.40 0.83 2.40
33455 0.37 0.92 2.56 53455 0.33 1.00 3.05
33555 0.39 0.85 2.40 53555 0.37 0.86 2.49
34455 0.39 0.88 2.48 54455 0.37 0.88 2.56
34555 0.40 0.84 241 54555 0.39 0.85 2.45
35455 0.38 0.88 2.48 55455 0.36 0.88 2.61
35555 0.40 0.83 2.37 55555 0.39 0.83 241

The proposed method can be also used to solve many other design tasks. For
example, one may want to answer the following question: How linear the filter trans-
conductors should be in order to ensure that THD of the filter does not exceed the
assumed level? As an example let us consider 8-th order LF filter that implements But-
terworth low-pass transfer function (circuit diagram of n-th order LF filter is shown
in Fig.4). Assume that all filter transconductors are the same and they are modeled
by equation (25) with ¢ = 1. Capacitance values for this circuit can be determined
numerically (see [11]); they are: C; = 1.560, C, = 1.827, Cz = 1.729, C4 = 1.526,
Cs = 1.259, Cs = 0.937, C; = 0.578, Cs = 0.195. Fig.14 shows the interdependence
between coeflicients b and ¢ of the transconductor model (25) and THD of the filter
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Fig. 14. Interdependence between coefficients b and ¢ of the transconductor model (25) and THD of the
filter for normalized input signal amplitude 0.3 and normalized frequency 0.5

Rys. 14. Zalezno§¢ pomiedzy wartodciami parametréw b i ¢ modelu transkonduktora (25) oraz THD
filtru dla znormalizowanej amplitudy sygnatu wejsciowego 0.3 i znormalizowanej czestotliwosci 0.5

for input signal amplitude 0.3 and normalized input signal frequency equal to 0.5. The
curves labeled as THD=0.5%, 1.0% and 1.5denote the bounds of areas in the plane
b — ¢ which ensures that the THD of the filter does not exceed the values 0.5%, 1.0%
and 1.5%, respectively. Since the proposed method of estimating filter’s THD is very
fast, similar characteristics can be easily determined for an arbitrary Gy,-C filter. They
can be used to predict if the filter can meet nonlinear distortion requirements for given
transconductors.

As the last example consider the problem of determining the nonlinearity induced
distortion of the transfer function shape of Gy,-C filters. In [14] the following measure
of deviation the filter gain compression/expansion ratio (FGCER) was introduced

H(jf, Uy
H(jf)

where H (jf) is the linear filter response to the single sinusoidal input signal of fre-
quency f, while H (jf,U;) is the modified filter gain that takes into consideration
nonlinearities (note that H depends not only on frequency but also on input signal
amplitude U;). Coeflicient FGCER can be easily determined for any Gi-C filter by
solving system (21), (22) and extracting the fundamental filter response at frequency
f. Fig.15 shows H (jf) and H (jf,U;) for 4-th order low-pass Butterworth filter in
LF structure obtained for input signal amplitude 0.3 and 0.5. Corresponding plots
of FGCER are shown in Fig. 16. All the simulations have been carried out with the
transconductor model given by equation (25) and a = 1.0, b = 0.1 and ¢ = ~0.3. Unlike
the approaches using Volterra series representation (e.g. [14]-[17]), the presented me-
thod is not restricted to weak nonlinearities only. Figs.17 and 18 show H (jf, U;) and

FGCER = 201log,q (26)
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Fig. 15. Frequency response of the 4™ order low-pass Butterworth LF filter with sinusoidal input for
normalized input amplitude V; = 0.3 and 0.5

Rys. 15. Charakterystyka czestotliwoSciowa dolnoprzepustowego filtru LF Butterworth’a 4-go rzedu przy
pobudzeniu sinusoidalnym o znormalizowanej amplitudzie V; = 0.3 oraz 0.5
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Fig. 16. FGCER plot corresponding to the filter response in Fig.15

Rys. 16. Wykres FGCER odpowiadajgcy odpowiedzi filtru z Rys.15

FGCER obtained for input signal amplitude equal to 1.0. We can observe a considerable
distortion of the transfer function shape in this case. Note that other nonlinear effects
such as desensitization [14] can also be analyzed using the presented approach.

The presented examples show that the proposed method of estimating Total Har-
monic Distortion of the filter as well as other nonlinear effects can be a useful tool for
solving many problems connected to analysis and design of G,,-C filters. Obviously,
one can also consider a number of optimization tasks. For example, one can minimize
THD or FGCER of a filter by changing its element values under the presence of
additional constraints. However, these problems will be addressed in a separate work.
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Fig. 18. FGCER plot corresponding to the filter response in Fig.17

Rys. 18. Wykres FGCER odpowiadajacy odpowiedzi filtru z Rys.17

4. CONCLUSIONS

In the paper, a general description of G,-C filters with nonlinear transconductors
has been introduced. A nonlinear ordinary differential system that describes time evo-
lution of output signal for a general structure of Gp,-C filter has been formulated. In
a linear case, this equation can be reduced to the general description of Gp,-C filters
introduced in the previous work. The presented method allows to carry out an effec-
tive and fast transient analysis of any G,,-C filter using standard numerical methods.
It can be applied to determine the Total Harmonic Distortion of filters containing
nonlinear transconductors. Several examples of applying the proposed approach have
been presented. In particular, we have performed a comparison of canonical 5-th order
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all-pole low-pass Butterworth filters with respect to THD. The problem of determining
maximum allowable nonlinearity of filter transconductors (under the condition that the

fil

ter meets required THD specifications) has also been addressed. Moreover, we have

shown examples of some other nonlinear effect which can be handled by means of
the proposed approach. All these examples show that the method has a potential in
applying to filter design and optimization. In particular, effective tools for optimizing
Gp-C filters with respect to nonlinear distortion can be created.
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S. KOZIEL

ANALIZA ZNIEKSZTALCEN NIELINIOWYCH FILTROW G,,-C
~— PODEJSCIE NUMERYCZNE

Streszczenie

W pracy przedstawiono efektywng procedurg symulacji numerycznej znieksztalcen nieliniowych dia
dowolnych filtréw G,,-C . Zaprezentowano ogdlny model filtréw Gp,-C zawierajacych nieliniowe elementy
aktywne (transkonduktory). Przeprowadzono analiz¢ modelu, ktéra prowadzi do sformutowania ogdlnego
nieliniowego ukfadu réwnar rézniczkowych zwyczajnych opisujacych dynamike napigé weztowych filtru
w dziedzinie czasu. Scatkowanie numeryczne takiego ukiadu réwnan umozliwia zrealizowanie analizy
przejsciowej filtréw Gn,-C . Moze to by¢ wykonane dla dowolnego filtru G,,-C dowolnego rzedu, co
wynika z ogélnosci modelu zastosowanego do wyprowadzenia réwnaii. Przedstawiona metodologia zo-
stata zilustrowana za pomocg szeregu przykladéw. Miedzy innymi, wyznaczono wspélezynnik zawartosci
harmonicznych (ang. Total Harmonic Distortion, THD) dla wybranego filtru G,,-C , poréwnano rodzi-
n¢ kanonicznych struktur dolnoprzepustowych fltréw Gn-C pod wzgledem znieksztalced nieliniowych.
Rozwazano zalezno$ci pomiedzy nieliniowosciami elementéw aktywnych filtru a wspétczynnikiem zawar-
tosci harmonicznych sygnatu wyjsciowego. Badano takze inne efekty nieliniowe takie jak znieksztatcenia
charakterystyk czestotliwosciowych filtru powodowane nieliniowoscig transkonduktoréw. Nieliniowosci
elementéw aktywnych modelowane byly za pomocy rozwinigd charakterystyki przejSciowej w szereg
potggowy. W pracy przedyskutowano réwniez mozliwodci zastosowania prezentowanej metodologii do
projektowania i optymalizacji filtréw.

Stowa kluczowe: filtry G,-C , analiza przejsciowa, optymalizacja THD, efekty nieliniowe
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[. WPROWADZENIE

Projektowanie topografii ukladu scalonego jest jednym z podstawowych ctapow
w projektowaniu ukladu scalonego VLSI. Etap ten obejmuje zaréwno rozmieszczenie
elementéw, jak réwniez prowadzenie pofgczefi miedzy nimi. Bardzo waznym proble-
mem podczas projektowania topografii ukfadu jest minimalizacja sumarycznej dlugosci
wszystkich polaczed, w wyniku wlasciwego rozmieszczenia elementéw. Zmniejszenie
dukcyjnoSci pasozytniczych, wnoszonych do ukladu przez polaczenia. Minimalizacja
dlugosci $ciezek ma zatem niebagatelny wplyw na funkcjonowanie ukladu, szczegblnie
w zakresie wigkszych czgstotliwosci oraz na czas propagacji w ukladach cyfrowych
[1, 2]. Jezeli u§wiadomimy sobie, ze polgczenia zajmujg okoto 70% powierzchni ty-
powego ukfadu scalonego [3], nie bez znaczenia okaze sig ilo$é ciepta wydzielanego
w potaczeniach oraz rozmiary ukladu.

Istnieje caly szereg metod rozmieszczania elementéw w ukladach elektronicznych:
analityczne [4], heurystyczne [5-9], wykorzystujace sieci neuronowe [4, 7, 10-16, 19]
oraz metody mieszane [6, 7, 9, 15]. Wéréd metod heurystycznych warto wspomnieé o
metodzie wykorzystujacej algorytm “mincut partitioning”, polegajacy na podziale ob-
wodu elekirycznego na czgéci tak, aby liczba polaczed miedzy tymi czegsciami obwodu
byta minimalna [5-7, 15].

Obecnie duzym zainteresowaniem cieszg sie metody wykorzystujace sieci neu-
ronowe, ze wzgledu na zdolno$¢ réwnoleglego przetwarzania. Zastosowanie znajduja
tu sieci samoorganizujace si¢ [14], jednak najwigkszg popularnoscia cieszy sie sieé
Hopfielda [4, 11-12, 16, 19].

Niniejsza praca po§wigcona jest problemowi minimalizacji sumarycznej dlugosci
polaczefi w ukiadzie elektronicznym, z wykorzystaniem sieci Hopfielda. Gléwnym
celem pracy byla poprawa skutecznosci sieci Hopfielda dla tego problemu, poniewaz
sie¢ czgsto dostarcza rozwiazaii, ktére sq dalekie od rozwigza optymalnych [11]. W
pracy przedstawiono oryginalne rozwiazanie, ktére jest modyfikacja klasycznej me-
tody rozmieszczania elementéw z uzyciem sieci Hopfielda. Rozwiazanie to polega
na zmianie wartoSci wag polaczen migdzy neuronami podczas symulacji sieci i jest
przedstawione w rozdziale 2. W rozdziale 3 przedstawione sg wyniki symulacji sieci ze
zmiang wag dla czterech przykladéw. Wnioski plynace z zastosowania przedstawione;
metody zamieszczono w rozdziale 4. Bibliografia znajduje sie w rozdziale 5.

2. ZASTOSOWANIE SIECI HOPFIELDA DO OPTYMALIZACII DEUGOSCI
POLACZEN

W rozdziale tym przedstawione sg podstawy teoretyczne zastosowania sieci Hop-
fielda do minimalizacji dlugo$ci potgczeni w ukiadach elektronicznych. W podrozdziale
2.1 postawiono problem minimalizacji dlugo$ci polaczer. Opis sieci Hopfielda wyko-
rzystywanej do rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych przedstawiony jest w
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podrozdziale 2.2. Postaé funkcji energii w problemie minimalizacji dlugo$ci potgczen
przedstawiono w podrozdziale 2.3. Analog elektryczny sieci Hopfielda oméwiony jest
w podrozdziale 2.4. Oryginalne rozwigzanie, polegajace na zmianie wartogci wag opi-
sane jest w podrozdziale 2.5.

2.1. POSTAWIENIE PROBLEMU

Metody rozmieszczania elementéw wykorzystujg zalozenie, ze dtugos¢ plytki pod-
loza dzieli sig na K odcinkéw o rozmiarze jednostkowym, a szeroko$é plytki na L
odcinkéw. W ten sposéb odbywa si¢ tzw. normalizacja rozmiaréw plytki. Kazdy ele-
ment jest umieszczany w dokladnie jednej koméree. W kazdej koméree nie moze byé
umieszczonych wigcej niz jeden element. W zwiazku z tym w celu rozmieszczenia X
elementéw musi by¢ spetniony warunek X < M = K. Calkowita dlugo$¢ potaczen
w ukladzie elektronicznym, minimalizowana w wyniku rozmieszczenia X elementéw,
jest okreSlona wzorem

X X
catkowita dlugosé polgczer = 1/22 Z dij cmy; O
=1 j

J=1

gdzie: d;; — odleglo$é miedzy komérkami podtoza, w ktérych zostaty umieszczone
elementy ¢ oraz j, cm;; — element macierzy polaczert CM ukladu elektronicznego.
Elementy macierzy CM sg okreslone nastepujaco

1 gdy jest potaczenie migdzy elementami i oraz j @
cmy; = .
i 0w przeciwnym przypadku
Odleglos¢ miedzy elementami liczona jest w metryce Manhattan, poniewaz po-
laczenia w ukladach elektronicznych prowadzone sg zwykle wylgcznie w kierunku
poziomym oraz pionowym, zgodnie ze wzorem

diy = |xi = x| + |y = v 3)

gdzie: (x;,y;) oraz (x;,y;) sq wspdlrzednymi komoérek podloza, w ktérych zostaly
umieszczone elementy i oraz j.

Nalezy dodaé, ze rozmieszczanie elementéw na 2-wymiarowym podfozu jest tzw.
problemem NP-zupetnym [7, 9-12, 14, 16].

2.2. OPIS SIECI

Jak juz wezesniej wspomniano, problemy optymalizacyjne mozna rozwigzywaé
z wykorzystaniem sieci neuronowych. Jednym ze sposobSw jest zastosowanie sieci
Hopfielda, wykorzystujac jej wtasnosé, polegajgca na minimalizacji funkcji energii.
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Zastosowanie znajduje tutaj model z ciggty charakterystyka neurondéw, zamiast dwuwar-
toSciowej 0/1 lub +1. Stosowanie dwuwarto§ciowych neurondw nie przynosi dobrych
rezultatow w rozwigzywaniu problemdéw optymalizacyjnych, gdyz sie¢ szybko osiaga
lokalne minimum funkcji energii, a rozwigzanie nie jest optymalne [15].

Funkcja aktywacji neuronéw w modelu ciaglym sieci Hopfielda bardzo czgsto
okreslana jest wzorem [17, 18, 22]

V = f(U) = 1/2(1 + tanh (U/Up)) 4)

gdzie: U — sygnal wejsciowy neuronu, V — sygnal wyjsciowy, Uy — parametr.

Dla matych wartosci Uy funkcja aktywacji jest bardzo stroma i zbliza si¢ do funkcji
skoku jednostkowego.

Dla tak okreslonej sieci wprowadza si¢ pojecie energii sieci. Dla matych warto$ci
Uy we wzorze 4, funkcja energii upraszcza si¢ do postaci bez wyrazed catkowych [4,
17-23]

N N N
E==-12) > wyViVi= ) Vi (5)

=1 j=1 i=1
gdzie: E — energia sieci, N — liczba neuronéw, w;; — waga polaczenia wyjscia

neuronu j z wejSciem neuronu i, I; — zewngtrzny sygnal wejSciowy neuronu 1.

Dla sieci z symetryczng macierzg wag polaczeri funkcja energii jest funkcjg nie-
rosngca w czasie [15, 17-20, 22, 23]. Wlasno$¢ ta gwarantuje, ze sie¢ zainicjowana
pewnymi warto$ciami poczgtkowymi bedzie zmierzaé do stanu stabilnego odpowiada-
jacemu minimum funkciji.

Jezeli problem optymalizacyjny daje si¢ sprowadzi¢ do postaci odpowiadajacej
funkcji energii, to sie¢ minimalizujaca swoja energi¢ moze postuzy¢ do rozwigzania
tego problemu [4, 11, 12, 15-24].

2.3. POSTAC FUNKCJI ENERGII W PROBLEMIE MINIMALIZACJI DLUGOSCI POLACZEN

W rozpatrywanym problemie, sie¢ Hopfielda ma dokona¢ wlasciwego rozmiesz-
czenia elementéw w ukladzie elektronicznym tak, aby catkowita dlugo$¢ polaczen
miedzy elementami okre§lona wzorem 1 byla minimalna. W tym celu buduje si¢ sied,
w ktérej liczba neuronéw N = XKL. Sieé sklada si¢ wigc z X wierszy, zawierajacych
M = KL neuronéw, zgodnie z rysunkiem 1.

Kazdy neuron w sieci jest wigc indeksowany dwoma wskaZnikami. Pierwszy
wskaznik okre§la numer elementu, ktéry ma by¢ rozmieszczany, a drugi oznacza nu-
mer komoérki podloza. Jezeli neuron o wspdélrzednych (x,i) po osiagnieciu przez siec
stanu stabilnego posiada warto$¢ V,; = 1, wéwczas oznacza to, ze element x powinien
by¢ umieszczony w koméree podioza o numerze i. Jeden ze sposobéw numerowania
komérek podloza przedstawia rysunek 2. Nalezy dodac, ze podziat sieci na wiersze ma
charakter umowny i nie ma zadnego wplywu na topologi¢ polaczent miedzy neuronami.
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Rys. 1. Podzial sieci na wiersze i kolumny

Fig. 1. The division of the net for rows and columns
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Rys. 2. Jeden ze sposobéw numerowania komérek podtoza

Fig. 2. One way of numbering substrate cells

Mozna teraz przystapi¢ do okreslenia funkcji kosztu, ktéra bedzie poddawana pro-
cesowi minimalizacji. Funkcja kosztu bedzie zawieraé skladnik okre§lony wzorem 1,
ale musi zawierac takze ograniczenia zwigzane z rozmieszczaniem elementéw w ukla-

dzie elektronicznym. W rezultacie funkcja kosztu bedzie skladala si¢ z nastepujacych
skfadnikéw (ograniczen):

a) Ograniczenie 1 W kazdej komérce nie moze znajdowaé si¢ wiecej niz jeden
element. Uwzgledniajac podziat sieci na wiersze zgodnie z rysunkiem 1, ograniczenie
to wymaga, aby w stanie stabilnym zadne dwa neurony znajdujace si¢ w jednej ko-
lumnie nie posiadaty réwnoczesnie na wyjsciu sygnatu réwnego 1. Wéwczas sktadnik
ten bedzie miat warto$¢ 0. Ograniczenie wyrazone jest wiec wzorem

§ £
e

M X M
Ev=BR) > > ViVei=B2y 5 §ir (1= 60) ViV (6)

x =] x'= i=] x¥=1 =]
X'

i
o
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gdy i =1’ .
,» analogicznie .

gdzie: B jest stalg, 0 = _
gdzie: B jest stalg, 6; {O ody i # i

b) Ograniczenie 2 Kazdy element powinien by¢ umieszczony w dokfadnie jednej
komérce. Ograniczenie mozna zapisaé w nastgpujacy sposéb

X M
152=C/2Z( vx,.—l) =
i=1

=! 7)

gdzie: C jest stala.

Skiadnik E; nie bedzie réwny O, jezeli wigcej niz jeden neuron w dowolnym
wierszu sieci bedzie posiadat w stanie stabilnym sygnal wyjsciowy réwny 1 lub jezeli
w dowolnym wierszu zaden neuron nie bedzie posiadal na wyjSciu sygnatu réwnego
1. Jezeli w kazdym wierszu sieci dokiadnie jeden neuron bgdzie posiadal na wyjsciu
sygnal réwny 1, to sktadnik E; bedzie réwny O.

¢) Ograniczenie 3 Sktadnik okre$lajacy catkowita dlugo$¢ polaczen wyrazony jest
nastepujacym wzorem

X M X M .
Es=DJ2), 3, ) ) VeiVuremudi ®)

x=1 (=1 x'=1i"=1

gdzie: D jest stalq.
Funkcja kosztu, ktéra bedzie poddawana minimalizacji przez sie¢, bedzie wyrazona
wiec wzorem

E = El -+ E2 + E3 =

X M X A

= =123 3 3 =B (1 = §uw) = Couw = Demyodi) VeV = o
x=1 =

[=1 x'=1 =1
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Przyréwnujac wzor 9 do wzoru 5 mozna otrzymaé wzory na wartosci wag polaczen
miedzy neuronami oraz wartoSci zewnetrznych sygnaléw wejsciowych

Wyigr = =B (1 = 6yp) = Coryr — Dcmyed;y (10)

Li=C (11)

gdzie: wy; vy — waga polgczenia migdzy neuronami o wspélrzednych (x, i) oraz (x', i),
I; — zewnetrzny sygnal wejSciowy neuronu (x, i).

Sie¢ neuronowa z wagami okre§lonymi wedlug wzoru 10 bedzie minimalizo-
wac funkcje kosztu, czyli catkowitg dlugo$é polaczen w ukladzie elektronicznym, z
uwzglgdnieniem ograniczen.

Aby sieC dziatala poprawnie i dawala stabilne rozwigzania, sugeruje si¢ wprowa-
dzenie dwdch dodatkowych warunkéw [18, 257:

a) brak jest sprzgzen zwrotnych wyjscia i-tego neuronu z jego wejiciem

w; =0 dlakazdego i=1,...,N (12)

b) macierz wag jest symetryczna
wij = wj; dlakazdego i, j=1,.,N (13)

W przypadku, gdy warunki te nie sg spelnione, mozliwe sg oscylacje lub nawet
chaotyczne przebiegi V(1), a sie¢ nie osiggnie stanu stabilnego.

Ze wzoru 10 wynika, ze warunek okre§lony wzorem 13 jest spetniony dla naszego
problemu optymalizacyjnego, poniewaz macierz wag jest symetryczna. Warunek okre-
Slony wzorem 12 nie jest spelniony po obliczeniu wag zgodnie ze wzorem 10. Aby
warunek ten byl spelniony, po obliczeniu wag przyjmuje si¢ w; = 0, poniewaz sprze-
zenia zwrotne wyjscia neuronu z jego wejsciem silnie wplywaja na dynamike sieci i
liczbg dodatkowych miniméw lokalnych funkcji energetycznej [15]. Jezeli sied osiagnie
minimum lokalne, rozwiazanie problemu nie bedzie optymalne w sensie globalnym.
W rezultacie wagi polaczeri migdzy neuronami okreslone sa wzorem

—=BG6ii (1 = 6yp) — Céryr ~ Demypdy dlax#x' Vigd
Wyj x'ir =

14
0w przeciwnym przypadku (14

Innym rozwigzaniem, ktére zapewni spelnienie warunku 12 jest wprowadzenie
ograniczenia, aby sygnaly wyjsciowe neuronéw w stanie ustalonym wynosity 0 lub 1
lub byly bliskie tym wartosciom. Ograniczenie to bedzie jednak réwniez spelnione w
przypadku wybrania funkcji aktywacji neuronéw o stromej charakterystyce, okreslonej
wzorem 4, np. dla U = 0, 1. [17-19, 22]. Ponadto wyniki otrzymywane przez sie¢ z
tym ograniczeniem sg gorsze, gdyz warto§¢ stalej D we wzorze 10 musi byé mniejsza,
aby speinione byly ograniczenia 1 oraz 2. Dlatego wspomniane rozwiazanie nie bedzie
stosowane w ninigjszej pracy.
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2.4. ANALOG ELEKTRYCZNY SIECI HOPFIELDA

Jak juz wcze$niej wspomniano, model ciaggly sieci Hopfielda (z cigglg charakte-
rystykg neuronéw) lepiej nadaje si¢ do rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych.
Rysunek 3 przedstawia schemat uktadu elektronicznego, realizujgcego model ciaggly
siecl.

R11

<la

wzmacniacz operacyjny

R, c, Ra

R22 [1] R12
. 1 !
[ =
wzmacniacz operacyiny
2 (]

T “

\i/m_'

» 6

Rys. 3. Schemat ukladu elektronicznego realizajacego model ciagly sieci Hopfielda

Fig. 3. The continuous model Hopfield net in electronic components

Rolg neuronu pelni wzmacniacz operacyjny o nieliniowej charakterystyce. Rezysto-
ry R;; decyduja o wartoSciach wag polaczen miedzy neuronami. Rezystancja R; oraz
pojemnoé¢ C; odpowiada rezystancji oraz pojemnosci wejciowej membrany i-tego
neuronu [15, 17, 22, 23]. WejSciowy i wyjsciowy sygnal neuronu odpowiada napigciu
na wejsciu oraz na wyjSciu wzmacniacza operacyjnego. Zewnetrzny sygnal wejsciowy
i-tego neuronu jest okre§lony przez warto$¢ pradu dostarczanego przez Zrédlo pradu
I; 1 w dalszej czeSci pracy nazywany bedzie pradem wejSciowym.

Dla ukladu z rysunku 3, ktéry jest elektrycznym analogiem sieci Hopfielda, mozna
zapisa¢ réwnanie Kirchhofta dla i-tego wezla

dU; < 1 U, 1 1) &
it —_ V.- U L N 1A — —V. )
Cim = ZRf(V’ Ui)+1, = = Ul % +ZR,-- +ZRWVJ +1;  (15)
=14 J=1 ] =1 J
Mozna wprowadzi¢ rezystancj¢ zastepczg r; taka, ze
N
{ 1
—— —_ 1
7 R + Z R ( 6)

o=t
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Réwnanie sieci otrzymuje wiec postad

N N
dU; 1 U; U;
Ci—-—i:Z—v,+1i-—’:zw;jv,«+1,~~~i (17)
dt 4 R; I v - ’ v
J=0n J=1
gdzie: wi; = 1/R;; jest wagg polaczenia wyjscia neuronu j z wejsciem neuronu 7.
Dobierajgc pojemnosci kondensatoréw oraz rezystancije

C;=C;=C dla ij=1,.,N (18)

r; = rj = R dla l',j = 1,...,N (19)

w;j zawiera arbitralnie dobrane stale, a sygnat /; moze by¢ ustawiony na dowolna war-
toS¢ mozna wigc podzielié réwnanie 17 przez C i po przedefiniowaniu
wjj = wi/C, I; := I;/C mozna zapisa¢ réwnanie 17 w postaci [17, 19, 22, 23]

N
(ZU,' U,‘
——= > wV,+ 1l - — 20
gdzie: R C jest stala czasows sieci, kt6ra oznaczana jest przez .

Otrzymano ukiad réwnan rézniczkowych, ktéry mozna rozwigzaé numerycznie sto-
sujac metodg Eulera. Uklad réwnari rézniczkowych jest zastepowany wéwezas ukladem
réwnan réznicowych [19, 22]

T

J=1

N
Uit + Ar) = Ui(t) + At [Z wiVi+1; - vie )] (21)

gdzie: At jest krokiem czasowym metody. »
W przypadku, kiedy wymagana jest bardzo dokladna analiza zachowania sieci,

mozna postuzy¢ si¢ dostgpnymi narzedziami do analizy ukladéw elektronicznych np.
SPICE, SMASH itp.

2.5. SIEC HOPFIELDA ZE ZMIANA WAG

W tradycyjnej metodzie minimalizacji dtugosci potaczent z uzyciem sieci Hopfielda
wartoSci wag s wyznaczane na poczatku symulacji sieci na podstawie wzoru 14 i nie
ulegajq zmianie [11, 12]. W niniejszej pracy przedstawiono oryginalne rozwigzanie
polegajace na zmianie wartosci wag sieci Hopfielda. Zbadano wplyw zmiany wag
na otrzymywane rozwigzania problemu minimalizacji dlugosci potacze w ukladzie
elektronicznym. Program symulujacy prace sieci dokonywal obliczen na podstawie
wzoru 21, a krok czasowy At w tym wzorze odpowiada jednej iteracji programu.

Metoda polega na wykonaniu zadanej liczby préb, podczas ktérych dokonywana

Jest zmiana wag sieci. Przed rozpoczegciem symulacji ustalane sa optymalne wartosci




64 A. KOS, Z. NAGORNY Kwart. Elekir. i Telekom.

statych B, C, D. Na samym poczgtku kazdej proby sie¢ jest inicjowana losowymi
warto$ciami napieé¢ wejSciowych oraz wyznaczana jest macierz pradéw wejSciowych
na podstawie wzoru 11. Inicjalizacja sieci moze odbywac sie na dwa sposoby: inicja-
lizacja neuronéw réznymi, losowymi warto$ciami lub jednakowg, losowg wartoscig.
Nastgpnie w sposéb losowy wybierana jest liczba iteracji nnar, podczas wykonywania
tych iteracji nastepuje zmiana wag. Nalezy przyjaé taki sposéb zmiany wag, aby po
wykonaniu nnar iteracji sieé¢ posiadala takie same wartodci wag jak sie¢ stosowana
w tradycyjnej metodzie — wzér 14. Wartosci pradéw wejSciowych nie sg zmieniane.
Nastepnie jest wykonywana pewna liczba iteracji, ale juz bez zmiany wartosci wag, w
celu uzyskania stabilnego rozwigzania. Otrzymane rozwigzanie jest nastgpnie zapisy-
wane. Po wykonaniu zadanej liczby préb wybierane sa najlepsze rozwigzania. Rysunek
4 przedstawia algorytm postgpowania.

W niniejszej pracy zbadano jeden ze sposobéw zmiany wag, polegajacy na liniowej
zmianie warto$ci wag, wedfug nastgpujacego wzoru

iter

(=B6;y (1 = 8yp) — CSypr — Demypdyy] dla x#x' Vil
Wy = hnar (22)

0w przeciwnym przypadku

gdzie: iter — numer kolejnej iteracji, iter = 1,..., nnar.

Wykorzystujac wlasno$é, ze dla badanego sposobu zmiany wag wszystkie skladniki
we wzorze 22 zmieniajg si¢ w taki sam sposdb mozna znacznie skrécic¢ czas wykony-
wania programu symulujgcego prace sieci, zapisujac wzor 21 dla iteracji zmiany wag
w nastepujacej postaci

Uit + Aty = Ui(t) + At Z wi TV + 1 - g—@ (23)

gdzie: a) T jest stala wagg wyznaczong wedlug wzoru 14, iter = 1,...,nnar.

Zastosowame wzoru 23 umozliwia znaczne skrécenie wykonywama programu sy-
mulujacego sie¢, poniewaz wagi nie muszg byé zmieniane. Wykorzystanie wzoru 23
umozliwia réwniez znaczne uproszczenie ewentualnej sprzetowej realizacji sieci. Moz-
liwo$€ ta nie zostata uwzgledniona w algorytmie metody na rysunku 4, aby zapewnié
jego ogdlnosé, poniewaz opisanego uproszczenia nie mozna zastosowaé w przypadku,
gdy w przyjetym sposobie zmiany wag poszczegdlne sktadniki okreslajagce wartosé
wagi we wzorze 14 zmieniaja si¢ w odmienny sposéb.

3. WYNIKI SYMULACII SIECI ZE ZMIANA WAG

Efektem przeprowadzonych badai jest minimalizacja catkowitej diugosci polaczen
dla czterech przykiadéw ukladéw elektronicznych. Do badania sieci Hopfielda uzyto
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START

Ustalenie optymalnych wartosei stalych B, C.D

Czy wykonano T
zadang liczbe
préb
v
Wyznaczenie macierzy pradow wejiciowych Wybranie najlepszych
dla statych B, C,D rozwigzan

¥

Inicjalizacja sieci losowymi wartoéciami
napie¢ wejsciowych STOP

v

Wyznaczenie losowej wartodei liczby iteracii
zmiany wartosci wag nnar
warto$¢ poczatkowa iter = |

Wykonanie pewnej

rozwigzania

liczby iteracji bez T
zmiany wag dla - -
uzyskania stabilnego Wyznaczenie macierzy wag

dla kolejnej iteracji

¥

¥

Zapisanie wyniku

liczba préb:=liczba prob+1

Obliczenie wartoéci napigé wejsciowych
oraz wyj$ciowych neurondw
iter:= iter -+ 1

Rys. 4. Algorytm metody ze zmiang wag

Fig. 4. The algorithm of the method with weights changing
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programu symulujgcego pracg sieci. Symulacje przeprowadzono dla sieci o stalej cza-
sowej T = ls, z zastosowaniem metody Bulera, wedlug wzoru 23, dla Ar = 0,0017.
Funkcja aktywacji neuronéw okreslona byta wzorem 4, dla Uy = 0, 1. Minimalizacje
calkowitej dlugosci polaczen przeprowadzono dwoma metodami: ze zmiang wartosci
wag oraz tradycyjng metoda, w ktérej wartosci wag nie sg zmieniane [11, 12]. Dla
obydwu metod zastosowano te same stale B, C, D we wzorach na warto$ci wag pols-
czen oraz pradéw wejsciowych neuronéw, aby bylo mozliwe poréwnanie wynikow. Dla
kazdego przykiadu zbadano réwniez dwa sposoby inicjalizacji neurondéw wartoSciami
poczatkowymi: losowymi, réznymi warto$ciami oraz jedna, losowg wartoScig. Warto-
§ci napie¢ wejsciowych neuronéw losowano z przedziatu —0, 3 do 0,3 — poniewaz dla
funkcji aktywacji okre§lonej wzorem 4 1 Uy = 0,1 — wartoSci napig¢ wyjsciowych
dla —0,3 oraz 0,3 sa bliskie —1 oraz 1. Liczba iteracji nnar byla losowana z prze-
dziatu 20000 + 50000. Dla innych krokéw czasowych At nalezy odpowiednio zmienic
przedzial, z ktérego losowana jest warto$¢ nnar .

W programie symulujagcym sie¢ Hopfielda zastosowano synchroniczng aktualiza-
cje, tzn. w danej chwili czasowej réwnocze§nie obliczane sg napigcia wejSciowe oraz
wyjéciowe wszystkich neuronéw.

Tabele 1 oraz 2 przedstawiajg macierze polaczefi dla przykladéw 1 oraz 2.

Tabela 1
Macierz potaczent dla przykiadu 1

The connectivity matrix for st example

ool Nreelb byl o 3l 4l s 6|7 s
] olol 1 lolo]ofo]1
2 ol o] o]t | 1]0o}|1]o
3 t{ojofol1]lo]olfo
4 ol 1 lo]o|t]1lo]o
5 ol 1 {1t ]| 1lo]ololo
6 olo|o|1]lojol|lo]o
7 o1 {o]lotololol]o
8 tlolotlololol]olo
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Macierz polgczen dla przykiadu 2

The connectivity matrix for 2nd example

Tabela 2

m Neel b o s a s 6789 10
1 ol 1| tlojoj0lololol o
2 tlolt1]olololo|l1 1] 1
3 tl1lol1fololololol o
4 ololt|lof1]1]lolofo]o
5 olojol1jo|l1]ololol o
6 olojo{tf{t|loflt]lolol o
7 olojlololo|1]ololo]| o
8 ol1jo0jolofololof1] 1
9 ol1]ojolololol1]lo] 1
10 ol1]ojolololol1]l1] o

Rysunki 5 oraz 6 przedstawiaja schematy elektryczne dla przyktadu 3 oraz 4.

VCC o

Rs [g R4

H]R1

Rys. 5. Schemat elektryczny uktadu — przykladu 3

Fig. 5. Schematic for 3rd example
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Rys. 6. Schemat elektryczny ukiadu — przykiadu 4

Fig. 6. Schematic for 4th example

Wyniki otrzymane podczas symulacji przedstawia tabela 3. Dla kazdego przykladu
przeprowadzono 500 préb metodg bez zmiany wag oraz 100 préb ze zmiang wag. W
tabeli zebrane s nastepujace wyniki: $redni koszt rozwigzan, koszt najlepszego roz-
wigzania, prawdopodobiefistwo otrzymania najlepszego rozwigzania w jednej prébie,
prawdopodobieristwo uzyskania rozwigzania o koszcie minimalnym' w jednej prébie
— Phosyt minimainy - Analiza wynikéw zawartych w tabeli 3 pozwala wyciggna¢ wnio-
sek, ze wyniki osiggniete metoda ze zmiang warto§ci wag sg zdecydowanie lepsze od
wynikéw z zastosowaniem tradycyjnej metody. Dla obydwu metod uzyto tych samych
wartoéci statych B, C, D we wzorze 14. Wartosci stalych B, C, D dobrano tak, aby
wyniki osiagniete metoda tradycyjng byly mozliwie najlepsze. Wyniki obydwu metod
mozna zatem poréwnac ze soba.

W przykladzie 1 rozmieszczano 8 elementéw na podiozu o rozmiarach 3 X 3
komérki, w przykladach 2-4 rozmieszczano 10 elementéw na podiozu 4 X 4 komdrki.
Analizujgc wartosci optymalnych statych B, C, D zauwazono, ze wartosci statych B,
C moga by¢ identyczne dla wszystkich przykladéw, natomiast warto$¢ statej D silnie
zalezy od rozmiaréw podtoza, na ktérym rozmieszczano elementy. Mozna wprawdzie
dobraé jedng warto$¢ statej D, ktéra umozliwitaby rozmieszczenie elementow dla przy-
ktadéw 2-4 (podloze 4 x 4), lecz osiggane wyniki moglyby by¢ woéwczas gorsze dla
niektérych przykladéw, od wynikéw mozliwych do osiggnigcia. Dlatego dla kazdego
przyktadu wprowadzono pewng korekte wartosci stalej D tak, aby wyniki dla metody
bez zmiany wartosci wag byly mozliwie najlepsze.

! koszt minimalny jest minimalnym kosztem osiagnietym dla danego przykladu, przy uZycin dowolnej
metody oraz sposobu inicjalizacji sieci.
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Tabela 3
Wyniki otrzymane dla poszczegblnych przykiadow
Achieved results for the individual examples
Numer
p:;a.}g%%?/ Wynik metoda bez zmiany wag metoda ze zmiang wag
stalych
inicjalizacja inicjalizacja inicjalizacja inicjalizacja
jedna réznymi jedng réznymi
losowa losowymi losowg losowymi
wartoscig wartosc. wartoscig wartosc.
przyktad 1 koszt Sredni 10,156 13,49 12,85 10,7126
B=5 koszt nzg]eps;ego 10 9 9 9
rozwiazania
prawdopodo-
C=0 bietistwo 92,2% 0,2% 3% 21%
najlepszego rozw.
D:O’S Pkoszt minimalny 0% 072% 3% 21%
przyklad 2 koszt §redni 22,982 27,4317 22,26 20,45
koszt najlepszego
B=5 ; . 20 19 18 18
rozwigzania
prawdopodo-
C=6 biefistwo 11% 0,4% 1% 13%
najlepszego rozw.

D=0,5 Pkm‘z! minimalny 0% 0% 1% 13%
przykiad 3 koszt §redni 35,11 41,069 31,52 35,0842
B=5 koszt najlepszego 33 32 29 29

rozwigzania
prawdopodo-
C=6 biefistwo 34,8% 0,2% 40% 2%
najlepszego rozw.

D=0,5 Prosu minimalny 0% 0% 40% 2%
przyktad 4 koszt §redni 50,8608 52,5954 51,7531 50,3235
B=5 koszt najlepszego 50 48 50 48

rozwigzania
prawdopodo-
C=6 bieristwo 36,4% 0,8% 22% 12%
najlepszego rozw.
D=0,45 Prosu minimalny 0% 0,8% 0% 12%
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W metodzie ze zmiang wartodci wag prawdopodobiefdstwo Py minimatny, dla przy-
kiadéw 1-4 wynosito od 12% do 40% (maksymalne dla danego przykladu). Prawdo-
podobienstwo Prosys minimatny dla metody ze zmiang wartoSci wag, przynajmniej dla
jednego sposobu inicjalizacji sieci, bylo zawsze znacznie wigksze od Progi minimainy dla
metody bez zmiany wag, niezaleznie od sposobu inicjalizacji tej sieci. W przykladach
2 oraz 3 sieé¢ wykorzystujgca metode bez zmiany wartoSci wag nie osiggnela wcale
rozwigzania o koszcie réwnym kosztowi minimalnemu, a koszt najlepszego rozwiazania
byl odpowiednio o 6% oraz 10% wigkszy od kosztu minimalnego. Prawdopodobien-
StWO Proszt minimainy dla metody ze zmiana wartoSci wag bylo najwicksze dla przyktadu
3 z inicjalizacjg sieci jedng, losowg wartoscia i wynosilo 40%. Najgorzej sie¢ radzila
sobie z przykladem 4, w Ktorym Proszs minimainy dla inicjalizacji sieci réznymi, losowymi
warto§ciami wynosilo 12%. Poréwnujac jednak ten wynik z wynikami otrzymanymi
tradycyjng metoda mozna zauwazyé, ze wyniki te s o wiele gorsze. Jedynie dla ini-
cjalizacji sieci réznymi, losowymi warto$ciami, sie¢ bez zmiany wag dla 0,8% préb
osiggnela rozwigzanie o koszcie réwnym kosztowi minimalnemu.

Analizujac wyniki zawarte w tabeli 3 mozna zauwazy¢ réwniez, ze nie ma reguly
okreslajacej, ktéry ze sposobéw inicjalizacji sieci daje lepsze rezultaty. Prawdopodo-
bieAStwWo Proyr minimainy Moze by¢ najwieksze zaréwno w przypadku inicjalizacji jedna,
losowa warto$cig, jak réwniez réznymi, losowymi wartosciami, w zaleznosci od przy-
kiadu. Dlatego nalezy sprawdzaé¢ obydwa sposoby inicjalizacji sieci podczas szukania
najlepszego rozwigzania. Dla metody bez zmiany wag mozna jedynie zauwazyé, ze
dla badanych przykladéw sredni koszt rozwigzania jest zawsze wigkszy dla inicjali-
zacji sieci réznymi, losowymi warto§ciami. W przypadku metody ze zmiang wartoSci
wag nie zauwazono podobnej prawidlowosci.

Zblizone wyniki dla powyzszych przykladéw osiagnigto réwniez dla symulacji z
krokiem czasowym At = 0,021 oraz nnar z przedziatu 500 + 2200, chociaz dla tak
duzego kroku czasowego symulacja dziatania sieci jest o wiele mniej doktadna.

Lepsze rezultaty w rozmieszczaniu elementéw otrzymywane w wyniku zastoso-
wania metody ze zmiang wartosci wag nalezy ttumaczy¢ tym, ze w czasie iteracji, w
ktérych zmieniane sg wartosci wag wzrasta energia sieci, okre§lona wzorem 5. Wzrost
energii spowodowany jest linlowym wzrostem wartosci wag, zgodnie ze wzorem 22.
Losowe wartodci liczby iteracji zmiany wag nnar, okreslaja réwniez szybko§¢ wzrostu
energii sieci podczas tych iteracji. Pozwala to sieci na wyjécie z miniméw lokalnych
funkcji energii dla pewnych wartosci liczby nnar. W przypadku metody tradycyjnej,
jezeli sie¢ osiggneta minimum lokalne funkcji energii, to niemozliwe byto juz opuszcze-
nie tego minimum i rozwigzanie moglo byé duzo gorsze od rozwigzania optymalnego.

4. Podsumowanie
Przeprowadzone symulacje wskazujg na mozliwos$é poprawy wynikéw osiaganych

przez sie¢ Hopfielda w problemach optymalizacyjnych, poprzez zmiange wartoéci wag
podczas pracy sieci. Wyniki otrzymane tg drogg dla problemu rozZmieszczania ele-
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mentéw w ukladzie elektronicznym byly dla wszystkich badanych przykladéw lepsze
od wynikéw uzyskanych metody bez zmiany wag. Klasyczna metoda rozmieszcza-
nia elementéw z zastosowaniem sieci Hopfielda czgsto nie pozwalala na osiggnigcie
najlepszych rozwigzaf, otrzymywanych z uzyciem metody ze zmiang wag, nawet dla
bardzo duzej liczby préb. W pozostalych przypadkach prawdopodobiefistwo otrzymania
najlepszych rozwigzan bylo znacznie mniejsze.

W symulacjach zastosowano liniowa zmiang wag, co moze ulatwi¢ ewentualng
sprzgtowy realizacje takiej siect.
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A. KOS, Z. NAGORNY

MINIMIZATION OF THE TOTAL LENGTH
OF INTERCONNECTIONS IN ELECTRONIC CIRCUITS
BY USING HOPFIELD NET

Summary

The paper presents a novel method for solving two-dimensional assignment problems in electronic
circuits. The method makes use of the Hopfield neural network. The aim of component placement is the
minimization of the total length of interconnections in electronic circuits. The method makes use of the
Hopfield net with continuous function of neurons according to Eq. (4). An energy function of the neural
net is described by Eq. (9). This function consists of three components: the total length of interconnections
between components in an electronic circuit and two terms, which make that all components are placed
in separate cells of a substrate. Comparing Eq. (9) and Eq. (5), which is a general form of neural net
energy function, we get Egs. (10) and (11) for weight and external input signal values. We force the
weight matrix to have zeros on the diagonal according to Eq. (14). The model Hopfield net in electronic
components is shown in Figure 3. The Hopfield net is implemented in software in this work, a simulating
program makes use of Eq. (21) to calculate the output of each neuron in the net. In conventional method
weight values of the net are calculated before simulation and are constant. Our method is a novel method,
because the weights are changed during simulation according to the algorithm shown in Figure 4. During
the simulation the values of weights are changed in a linear way in accordance with Eq. (22). The speed
of weight values changing is defined by a random value. Finally, a number of iterations to achieve a stable
state of the net are done. A number of trials are performed for each assignment problem and the best
results are chosen. Simulations were done for four examples of electronic circuits. The method with weight
values changing during simulation gives better results than the conventional one. Results are performed
in Table 3. Some conclusions coming from using this method are presented.

Keywords: VLSI, assignment problem, cell placement, optimization, parallel processing, neural network,
Hopfield net, energy function
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Dobér parametréw regulatoréw dla obiektéw bez wyréwnania nie jest nalezycie rozpa-
trzony w literaturze. W niniejszej pracy przedstawiono sposoby doboru nastaw regulatoréw
typu PID, PL, PD i P dla obiektSw, kiSrych odpowiedzi skokowe mozna aproksymowacd
odpowiedzig obiektu opisanego transmitancjg
k
o Gols) = ——e,
ronic o(s) ST 1)
is the
f the Podano spos6b wyznaczania parametréw tej transmitancji z odpowiedzi skokowej i sposéb
eural doboru parametréw regulatoréw zapewniajacych odpowiedzi skokowe ukladu zamknietego
tions nieoscylacyjne, bez przeregulowania i ustalajace sie w krétkim czasie. Szczegblng uwage
laced pos$wigcono wyznaczaniu parametréw regulatoréw PI i PID metodg reduktéw. Metoda ta
1 net polega na rozwinigciu transmitancji opisujacej uklad zamkniety z nieznanymi parametrami
e the regulatora w utamek laricuchowy i zastapieniu jej reduktem tego rozwinigcia drugiego rze-
ronic du. W wyniku poréwnania wspélczynnikéw mianownika tego reduktu, ktére sg funkcjami
ating znanych parametréw modelu obiektu i nieznanych parametréw regulatora z zadanymi war-
sthod tosciami otrzymuje sig uktad dwéch réwnasi nieliniowych ktérego rozwigzaniem sg szukane
thod, parametry regulatora. Program obliczania parametréw regulatora w jezyku Mathematica jest
uring prosty.
peed
table Stowa kluczowe: regulatory, uktady sterowania, symulacja komputerowa
best
eight
'med L. IDENTYFIKACJA I DOBOR NASTAW REGULATOROW
. Doborowi nastaw regulatoréw sterujacych obiektami bez wyrdéwnania po§wigcono
vork, . . . . . . .
w literaturze stosunkowo malo uwagi. Obiektem bez wyrdwnania jest np. zbiornik




74 J. HALAWA Kwart. Elektr. i Telekom.

cieczy o §cianach bocznych prostopadlych, do podstawy, ktérego sygnalem wejsciowym
jest natezenie doplywu cieczy, a sygnalem wyjsciowym jej poziom. Przedstawione
zostang sposoby doboru nastaw regulatoréw pozwalajace na to, aby odpowiedZ obiektu
opisanego transmitancja

Gols) = ST 1) 6y
na wymuszenie skokowe byla odpowiedzig nieoscylacyjng, bez przeregulowania i moz-
liwie szybko ustalajacg sie. OdpowiedZ ukladu opisanego transmitancja (1) na wymu-
szenie x(1) = 1(¢) jest funkcja

y(t) = —kT + kTe 7 + kt. 2)
Wiemy, Ze réwnanie asymptoty pochylej funkcji f(x) jest
y(x)=ax+b
gdzie
a = lim X(—x—)—, (3)
xm0 X

b= }1_1:1(1” [(x) — ax]. “)

Zgodnie ze wzorami (3) (4) mamy dla (2)

a=1im}—)@=k

t—oo
b= rlim[y(t) ~ kt] = —kT.

Stad réwnanie asymptoty pochylej krzywej (2) jest
y(t) = kt — kT. (5)

Prosta (5) przecina o§ ¢ w punkcie t = T, a 0§ y w punkcie —k7', co pokazuje rysunek 1.
Wykres odpowiedzi uktadu opisanego transmitancja (1) na wymuszenie skokowe x(#) =
I(tydlak=11iT =1 przedstawiono na rys. 1.

Transmitancja uktadu zamknietego z obiektem opisanym transmitancjg (1) i z regula-
torem typu PID o transmitancji

1
G(s) = kp(l + =+ Tys) (6)
11,'S

jest funkcja

yils) kk,TyT is% + kk,Tis + kk, _
v.(s)  TTis® + (T; + kk,TyT))s? + kkpTys + kk,,
_ b252 + bys + by

T 33 st Fars +ap

Ga(s) =
(7N
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Rys. 1. Odpowiedz ukiadu opisanego transmitancjg (1) na wymuszenie skokowe x(r) = 1(¢)
dlak=7T=1

Fig. 1. Response of the controlled system given equation (1) to the unit step function x(1) = 1(z)

fork=T=1

gdzie y,(s) jest operatorowym zapisem wartosci zadane;.

Jesli przyjmiemy regulator typu PI to po podstawieniu w (7) stafej Ty = O otrzymujemy

N () kk,T;s + kk,
Gols) = = 3 ) .
YAs)  TTis? + Tis? + kk,T;s + kk,

®)

Mozna tatwo stwierdzié za pomoca kryterium Hurwitza stabilnosci wielomianéw, ze

mianownik transmitancji (8) jest wielomianem stabilnym, gdy
Tl' >T.

Po przyjeciu regulatora PD otrzymuje sie

kk kk
y3(s) = Tys + e a)%Tds + wg
Gu(s) = —= = — %=, >
V) 24 (k4 STy + b 8T+ 28w0s + wy

gdzie
kk,

Wy = —';;",

9

(10)
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: 11 1
. 2 ep
= (= + W T)—. (11)
£ 2°T 0 (>w0

Wprowadzimy do (9) przeskalowany argument
T = wyl.
Woéwezas transmitancja (9) przyjmie postac

_ y;(& ) _ wolys + 1
T oy(sT) 2428541

G5(s,7) (12)

Mozna wyznaczyé takie 74(2€), dla ktérych odpowiedZ skokowa ukfadu opisanego
transmitancjg (12) jest funkcjg nieoscylacyjng. Krzywa ograniczajacg wspomniany ob-
szar wyznaczono za pomocg symulacji komputerowej. Otrzymane wyniki ujeto w ta-
beli 1.

Tabela 1

Warto$ci krzywej ograniczajacej obszar odpowiedzi nieoscylacyjnych

Values of the curve limiting the non-oscillatory response area

wely 105112131415 ,617 89} 10

28 2 1212513443152162172{8.219210,1

Obszar odpowiedzi nieoscylacyjnych otrzymujemy dla wigkszych wartodei 2.
Mianownik transmitancji (12) ma pierwiastki rzeczywiste je§li £ > 1. Stad na podstawie
(11) mamy

1
0,5(z— + woTy) = 1. (13)
T(,()()

Przyjmiemy regulator proporcjonalny o wzmocnieniu k, . Wéwczas transmitancja opi-
sujgca uktad zamknigty jest postaci

kk,,
J— 2
s w,
Guals) = ya(s) _ 1T TP -, (14)
Yz($) 24 s+ ey 5%+ 26wps + wy
T T
gdzie
kk,,
Wy = T (15)
i
1
&= e (16)
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Jesli w ukladzie zamknigtym wystepuje regulator PID, wéwczas do doboru jego
parametréw mozna wykorzysta¢ metode reduktéw zaproponowang przez autora. Meto-
dg ta mozna stosowac gdy transmitancje opisujace ukiady zamknigte sq transmitancjami
rzgdow trzeciego 1 wyzszych. Metoda ta polega na rozwinigeiu transmitancji opisujacej
uklad zamkniety z nieznanymi parametrami regulatora w ulamek laiicuchowy typu V
[1, 2,3, 5] i zastapienie jej reduktem drugiego rzedu. Rozwiniecia w ulamki laiicuchowe
sq szybkobiezne. Mianownik reduktu jest wielomianem postaci s° +2§w0s+wé. Wsp6l-
czynniki tego wielomianu sg funkcjami parametréw regulatora. W metodzie zadajemy
& 1 wo, w wyniku czego otrzymujemy uklad réwnar nicliniowych, ktérego rozwia-
zaniem sg parametry tego regulatora. Oméwimy krétko metode reduktéw. Bedziemy
si¢ poslugiwac symbolicznym zapisem ufamka laficuchowego zaproponowanym przez
Pringsheima [2]. W tej symbolice ulamek fadcuchowy

1 1
G(s) = = -
1 By = $
ot hy 1 o + u
s [ 1 ]13 + :-S— .
/23 * /74 .. h4
=
zapisujemy w postaci
1 1 1 sl sl sl
GE)m bt — = o b e
O e T T T T e T T s
5 s

Oméwimy teraz algorytm Wiskowatowa za pomocsg ktérego otrzymujemy rozwiniecie
typu V.
Zgodnie z tym algorytmem transmitancje (funkcje wymierna)

ay1 + anS + ans® + ... + ayys"!

G(s) = . .
(S) ai + ags + 6113.5'2 + ..t alns"-“l ( )
rozwija si¢ w utamek laficuchowy o postaci (posta¢ V)
2n
Aps1,1S
G(S) - 22—1_ + k+1,1 I (18)

ainn A lay,

Algorytm ten jest realizowany w nastepujacy sposéb. Uklada sig tabele 2. W tabeli tej w
pierwszym wierszu wypisuje si¢ kolejne wspéiczynniki mianownika transmitanciji (17),
przy czym w kolumnie pierwszej wpisuje si¢ wyraz wolny, a w nastepnych kolumnach
kolejne dwa dalsze wyrazy mianownika. W drugim wierszu tabeli 2 w podobny Sposéb
wpisuje si¢ wspdlczynniki licznika rozwazanej transmitancji. Elementy a ik Wystepujace
w tej tabeli wylicza sie z zalezno$ci:

Aj-2107-2 k+1

) (19)

Qi = Aj-1,107-2 f+1 — Gj2 101 k4] = =

Q1,10 -1 k+1
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gdzie j=3,4,...,2n, k=1,2,...,2n.
Tabela 2
Wyznaczanie ogniw ulamka fadcuchowego 4.1

Determination of links of the 4.1 continued fraction

ilk| 1123415

1 ai | a2 | 43 | Aia

2 |ag |an |as |aux

3 a3p | A3 | 33 | dA34

4 lag | a4 | ag | an

Elementy znajdujace sie w pierwszej kolumnie tabeli 2 sg elementami ogniw utamka
taficuchowego (18) bez argumentu s. Aby otrzymaé transmitancje uproszczong (redukt)
ktérej licznik jest stopnia nizszego niz mianownik, a mianownik jest stopnia drugiego,
wystarczy wyliczyé elementy pierwszej kolumny tabeli 2 do elementu as; wlgcznie Po
wpisaniu w pierwszy i w drugi wiersz tabeli 2 wspéiczynnikéw transmitanciji (7) 1 jej
rozwinieciu w utamek faficuchowy typu V otrzymujemy redukt, ktérego mianownik
jest wielomianem postaci

M(s) = s* + Ais + Ao, (20)

Po zapisaniu transmitancji (17) prostszej postaci

Co + €15 + C28% + ...
G(s) = 21
() dy +d1S+d2S2 + o @h

wsp6ltczynniki A; i A wielomianu (20) obliczamy zgodnie z ponizszymi wzorami

u = cods — cado,
v = cody — cady,
az = cody ~ c1dy,
Q41 = A31C1 — CoV,
asy = aqv — az1(azicz — uco), 22)
AO _ a41C0dQ’
asy

2 2
Al ag,aay + asicydo + ay,do
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Po czym rozwiazujemy uktad rownan
A() - a)2 = ()
: (23)
Al - 2§w0 = O,

gdzie { 1 wo sg zadane. JeSli przyjmiemy wieksze wp dla ustalonego ¢ to uzyskamy
krétszy czas osiagnigcia stanu ustalonego. Gdy wykres odpowiedzi skokowej ukiadu
zamknigtego dla przyjetego wy jest wykresem odpowiedzi z przeregulowaniem to przez
zwickszenie ¢ uzyskamy wykres odpowiedzi bez przeregulowania.

Przyklad 1
Rozwiniemy w utamek laficuchowy typu V funkcje
4s + 6
G(s) = ——.
RIS T

Na podstawie tabeli 2 tworzymy tabele 3.

Tabela rozwinigcia V dla (24)
The V expansion table for (24)

il 1|23

1 6 101
2 6 4 10
3 36 6 |0

4 108 0 (0

5 648 | 0 | 0O

Na podstawie pierwszej kolumny tej tabeli mamy

G(s) = é[ N _3__6_19_1 . 108s| N 648s| 3 6
66 36~ |108 36s
6 -+
6 108s

M 16 . 5485

108

Kolejne redukty sg réwne
Goo (5) = 1,
6 1
Go1 () = ——e0 = —
6+ —

(24)

Tabela 3
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L2
N 6 s+ 2 37 3
GH(‘S)"(+ 365 _3S+2" +g»
’ o . 108s ’T3
36
Gia(s) =G ().

Sposéb postepowania gdy w algorytmie rozwinigcia w utamek taficuchowy wystapi
dzielenie przez zero oméwiony jest w pracach [1, 3]. Dzielenie przez zero mamy na
przyklad gdy wspdiczynniki transmitancji (17) spelniaja réwnosci ax1 = a1 1 axn = an
W niniejszej pracy postugujemy si¢ modelami uproszczonymi, wigc mozemy przyjac,
ze apy jest bliskie ajp np. axp = 0,98a12. Sposéb ten wykorzystamy w obliczeniach
przyktadu 2.

Przyktad 2
Wspélczynniki transmitancji (7) spelniaja relacje co = do i ¢; = dp .Stad zamiast ¢,
przyjmujemy np. 0.98 c¢;. Program wyznaczajacy parametry regulatora w MATHE-
MATICE jest bardzo prosty. Na przyklad rozwiazywanie réwnaf (23) zapisujemy tym
jezyku jako

N{[Solve[{A; - 2n == 0, Ay — w§ == O}, {k,, Ti}]],

gdzie n = { - wy, wy = wy. Za pomocg metody reduktéw [4] dla obiektu (1) o wspot-
czynnikach k =11 T = 1, oraz przyjetych parametréw metody

wy = 20, (25)
£=35
dla
Ty=1
otrzymujemy parametry regulatora PID réwne:
k, = 3,19,
T; = 16,01, (26)
T, =1,00.
Dobér parametréw regulatora PI mozna dokonaé réwniez metodg reduktéw.
Dla
wy = 20
@7 -

&=20

Wyz

Z (1
Przy

7 we

Stad

Z (2¢

Nale:
zdaz:

Odpc
bez

Odpc

Wyki
czyni
PD o
Y1)
odpo
PI, ki
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(25)

(20)
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olrzymano

k, = 0,25 ’8
T; = 199,98, (28)
Wyznaczymy teraz parametry regulatora PD. Przyjmiemy
wolys =0,5. (29)
Z (13) wynika, ze
wp < 0,67. (30)
Przyjmiemy :
wy = V0,4 = 0,632, (31
Z warunkéw (15) i (16) wynika, ze
kk,
Wy = T = kp = 0,4
Stad
ky, =0,16. (32)
Z (29) 1 (31) otrzymujemy
0,5
Ty=——=0,791. 33
‘T o4 59

Nalezy zaznaczy¢, ze im wigksze bedzie wp tym szybciej odpowied? skokowa bedzie
zdaza¢ do stanu ustalonego. Uktad zamkniety z modelem obiektu (1) o parametrach
k=T =1 z regulatorem P opisany jest transmitancja

- y3(s) - kp
x(s)  sP4s+ky

3 (34).
OdpowiedZ skokowa ukfadu opisanego trémsmitanch (34) jest funkcja nieoscylacyjng
bez przeregulowania gdy spelniony jest warunek

k, <0,25. (35)
Odpowied? ta ustali si¢ w najkrétszym czasie dla
k, = 0,25. (36)

Wykresy odpowiedzi zamknigtych ukladéw sterowania z modelem obicktu (1) o wspot-
czynnikach k = T = 1 z regulatorami: PID o parametrach (26), Pl o parametrach (28),
PD o parametrach (32) i (33) i z regulatorem P o wzmocnieniu (36) na wymuszenie
¥2(t) = 1(¢) przedstawione sg na rysunku 2. Na rysunku tym krzywa y; jest wykresem
odpowiedzi skokowej uktadu zamknietego z regulatorem PID, krzywa y; z regulatorem
PL krzywa y; z regulatorem PD i krzywa y, z regulatorem P.
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Rys. 2. Wykresy odpowiedzi zamknigtego ukiadu sterowania z modelem obiektu (1)
i z regulatorami PID, PL, PD i P
Fig. 2. Responses of closed- loop control system with controlied system model of (1)
and controlles of PID, PI, PD and P

2. WNIOSKI

Stosujac opisane w niniejszej pracy sposoby doboru nastaw regulatoréw dla mode-
lu obiektu opisanego transmitancja (1) otrzymuje si¢ odpowiedzi zamknigtych uktadow
regulacji mozliwie szybko ustalajace si¢ i bez przeregulowania. Dla uktadéw zamknig-
tych opisanych transmitancjami trzeciego rz¢du zastosowano opracowang przez autora
metode reduktéw doboru nastaw regulatoréw [4], a dla ukladéw zamknigtych zawie-
rajacych regulatory typu P i PD, opisanych transmitancjami drugiego rzedu podano
wzory sluzace do wyznaczania parametréw regulatordw.
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I. HAWALA

SELECTION OF CONTROLLER SETTINGS FOR ASTATIC CONTROLLED
SYSTEMS WIT THE FIRST-ORDER INERTIA

Summary

This paper presents methods of determining the settings of PID, PI, PD and P types of controllers
for controlled systems which step responses can be approximated by the response of a system described
by the following transfer function A question of selecting controller settings for astatic controlled systems
has not been sufficiently examined in

. k
Gols) = Tt D)

The method of deriving the parameters of this transfer function out of step response diagram and the
method of selecting the settings of controllers ensuring non-oscillatory, non- overshoot fast-stabilizing
step responses of closed-circuit system have been given. Special attention has been given to determination
the settings of PI and PID controllers using the convergent method. This method consists in extending the
transfer function of the closed- circuit controlled system, wherein the controller’s settings are unknown,
into a continued fraction and replacing it with the second-order convergent of such extension. A set of ,
two non-linear equations will be procured as a result of comparison made between coefficients of the
denominator of this convergent, which are the functions of known parameters of the controlled system
model and unknown controller’s settings and the two admitted values wy and £. The solution of this
equations provides the controller’s settings being searched. A simple program in Mathematica language
may be used to calculate the controller’s settings.

Keywords: controllers, control systems, computer simulation
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Mechanizmy rozpraszania Swiatlta w
elektrooptycznej ceramice PLZT
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Wazng role w budowie elementéw i urzadzen optoelektronicznych od wielu lat od-
grywa przezroczysta ceramika ferroelektryczna. Otrzymanie takiej ceramiki stanowi trud-
ny i zlozony proces technologiczny, gdyz wystepuje w niej wiele centréw rozpraszania i
absorpcji $wiatla, ktére to zjawiska decydujg o przezroczysto$ci materialéw optycznych.
Znajomo$¢ mechanizméw fizycznych proceséw rozpraszania i absorpeji §wiatha jest podsta-
wowym warunkiem powodzenia w projektowaniu i otrzymywaniu elektrooptycznej ceramiki
ferroelektrycznej. W ceramice ferroelektrycznej obok rozpraszania Rayleigha, Brillouina i
Ramana wystapi¢ moze rozpraszanie §wiatla uwarunkowane réwniez innymi czynnikami,
w tym $cianami domenowymi. Sklasyfikowano i przeanalizowano te czynniki w funkcji
diugosci fali §wietlnej, grubosdci plytki ceramicznej, rozmiaréw ziarn i stanu spolaryzowa-
nia ceramiki. Przedstawione rezultaty dotyczg przezroczystej ceramiki PLZT oraz ceramiki
PZT domieszkowane]j bizmutem. Praca ma charakter przegladowy i stanowi podsumowa-
nie badafi proceséw rozpraszania §wiatla laserowego w ferroelekirycznej ceramice optycz-
nej.

Stowa kluczowe: ceramika optyczna, ferroelektryk, PLZT, laser, rozpraszanie §wiatla, ab-
sorpcja optyczna, optoelektronika

1. WPROWADZENIE

Od prawie pét wieku, tzn. od odkrycia w oparciu o idee Ensteina wzmacniaczy
kwantowych (maser — 1955r; laser — 1960r) réwnolegle z elektronikg kwantowg rozwija
si¢ optyka zjawisk nieliniowych i optyka $wiatta sp6jnego, ktérego laser jest poteznym
Zrédiem.
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Optyce nieliniowej i technice laserowej poswiecono tysigce artykuléw i wiele mo-
nografii naukowych [np.1-4]. Rozwdj tych dziedzin zaowocowal powstaniem nowych
specjalnosci naukowo-technicznych, w tym optoelektroniki, oraz przyspieszyl rozwéj
wielu tak klasycznych juz dzisiaj obszaréw techniki jak radiotechnika, telekomuni-
kacja i inne. Baze dla tego rozwoju stanowig osiggniecia inZynierii materialowej w
zakresie projektowania i technologii otrzymywania tworzyw konstrukcyjnych, przydat-
nych w budowie elementéw oraz ukladéw optycznych i optoelektronicznych. Wéréd
materialéw optycznych i optoelektronicznych wyréznia si¢ grupy przeznaczone dla
nadfioletu, obszaru widzialnego oraz bliskiej, $redniej i dalszej podczerwieni, ktérej
gorna granica 4 = 12 um w praktyce optoelektronicznej rzadko jest przekraczana
[5]. Materialy optyczne klasyfikowane sa réwniez na: szkla, dewitryfikaty, ceramiczne
tworzywa optyczne, monokrysztaty, tworzywa sztuczne i ciekle krysztaty [3].

W rodzinie cial optycznych szczegélne miejsce zajmuja materiaty ferroelektryczne
[6], ktore znajdujq co raz szersze zastosowanie w optoelektronice. Dotyczy to zwlaszcza
ferroelekirykéw cienkowarstwowych i ceramicznych. Wszystkie ferroelektryki charak-
teryzujg si¢ unikalnymi wiasciwosciami dielektrycznymi (wysoka przenikalnosé elek-
tryczna &, petla histerezy dielektrycznej, silna anizotropia wlasciwodci fizycznych,
nieliniowos¢ itd.) a ferroelektryki przezroczyste dla §wiatta wykazuja réwnoczesnie
interesujgce whadciwosei optyczne, w tym dwdjlomno$é naturalng, silne efekty elek-
trooptyczne (Kerra i Pockelsa), efekty piezooptyczny, elastooptyczny i akustooptyczny
oraz efekty magnetooptyczne (Faradaya i Cottona-Moutona) w ferromagnetycznych
ferroelektrykach. Przefomem w rozwoju technologii optycznych i optoelektronicznych
ferroelektrykéw bylo otrzymanie w 1967 r. przez Landa z Sandia Laboratories w USA
[7.8] przezroczystej ceramiki typu PLZT o sktadach (Pby_yLay)(Zr, < Ti,)O3. Pomimo
iz od tego czasu nastapil ogromny postep technologiczny oraz wielokrotnie wzrosto
zapotrzebowanie na materialy optoelektroniczne, w §wiecie istnieje niewiele o§rodkéw
produkujgcych wysokiej jakosci przezroczysta ceramike ferroelektryczna. W Polsce
préby otrzymania przezroczystej ceramiki podejmowane byly przez Zaklady CERAD
w Warszawie, lecz niestety skoriczyly si¢ niepowodzeniem. W ostatnich latach autorzy
opracowali w skali laboratoryjnej technologie otrzymywania przezroczystej ceramiki
ferroelektrycznej PLZT x/65/35 [9-12].

Celem niniejszego artykutu jest przeanalizowanie na podstawie danych literaturo-
wych i wynikéw badan wlasnych gtéwnych czynnikéw wplywajacych na wzrost optycz-
nej przezroczystoSci ceramiki ferroelektrycznej ze szczegélnym uwzglednieniem PLZT.

2. ODDZIALYWANIE SWIATEA Z DIELEKTRYKIEM

Podstawowg wielkos$cig opisujacg wlasciwodci dielektrykéw w zakresie niskich
czestotliwosci jest przenikalnos§é elektryczna:
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gdzie:

&* — zespolona przenikalno$é elektryczna;

& = & — rzeczywista skladowa przenikalnosci elektrycznej;

£ — urojona sktadowa przenikalno$ci elektrycznej.
Natomiast w zakresie czgstotliwosci optycznych (v = 40 - 10" - 70 - 101Hz;

A=0,75~ 0,43 um) role taka spelnia wspdtczynnik zatamania $wiatla:
n=n —in, 2)
gdzie:
n* — zespolony wspdlczynnik zalamania;
n =n — rzeczywista skladowa wspéliczynnika zalamania;
n =y — urojona skltadowa wspdlczynnika zatamania.
Na podstawie réwnain Maxwella mozna wykazaé, ze w zakresie czestotliwosci
optycznych stuszna jest nastgpujaca zaleznos¢:

(n*)* = &*. (3)

Po przejSciu przez falg odleglosci x = A/2x jej amplituda zmniejszy si¢ exp(—x)
razy. Z tych to wzgledéw n =y nazywane jest wspélczynnikiem ekstynkcji lub
wspélczynnikiem tlumienia amplitudy. Tlumienie to wywolane jest zaréwno absorpcja
jak i rozpraszaniem S$wiatla. ‘

Zmniejszaniu si¢ amplitudy wektora E towarzyszy roéwnoczesne zmniejszanie si¢
natezenia Swiatla (/) wnikajagcego w dielektryk na glebokos$é x [13,14]:

2nyw

I = 1,exp(— X). @)

‘ 2
Po podstawieniu do réwnania (4) o = e

otrzymuje sig:
I = I, exp(-ax), )

gdzie:
o — wspdlczynnik pochtaniania §wiatla, lub absorpcji Swiatla.

Istnieje $cisly zwigzek migdzy wspdiczynnikiem ekstynkcji (y) fali elektromagne-
tycznej i wspdlczynnikiem pochlaniania (o) §wiatla.

Je§li dla jakiego$ dielektryka wartosci & 1 y sa male, to oznacza, ze dielektryk
ten jest przezroczysty a wiec przepuszcza Swiatlo. Miarg przezroczystosci oSrodka jest
wspolczynnik przepuszczania (7):

6
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gdzie:
[ — natgzenie §wiatla po opuszczeniu dielektryka;
I, — natezenie Swiatfa przed wejsciem do dielektryka.

Warto$¢ wspélezynnika przepuszczania (7) dla danego dielektryka, podobnie jak
warto$¢ wspélczynnika pochlaniania () zalezg od dtugosci fali §wietlnej (1). Wspél-
czynnik pochlaniania jest suma dwéch sktadowych:

=g+ ay, (N

gdzie:
@, — wspOlczynnik pochlaniania zwigzany ze zjawiskami absorpcji §wiatla
w dielektryku;
@, — wspdlczynnik pochianiania zwigzany z procesem rozpraszania §wiatla
w dielektryku.

W widmie rozproszonego $wiatta wydzieli¢ mozna trzy obszary [15,16]:
e czgstotliwoSci widma Ramana: 47 = ¥ — ¥, = 10 — 3000cm ™!

e czestotliwosci widma Brillouina: 4V = 1 = 0,05cm™!;

e czestotliwosci widma Rayleigha: 47 = 107°-10"*cm™!.

]
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Rys. 1. Schematyczne przedstawienie widma rozpraszania §wiatta w trzech réznych zakresach liczby
falowej (47 = ¥ - V,) [14]: RS — rozpraszanie Ramana; BS — rozpraszanie Brillouina;
ReS — rozpraszanie Rayleigha
Fig. 1. The light scattering spectrum for three different ranges of wave number (4% = ¥ — Vo) [14]:
RS — Raman scattering; BS — Brillouin scattering; ReS ~— Rayleigh scattering
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Zwykle widma przedstawiane sg w postaci wykresu natezenia promieniowania rozpro-
szonego w funkeji przesunigcia w stosunku do liczby falowej (7,) odpowiadajgcej linii
Rayleigha (rys. 1).

Interesujace jest, ze stosunkowo malej zmianie liczby falowej impulsu optycznego
(10% - 105cm™) odpowiada szeroki obszar energii (10713-10%eV), zwigzany z irzema
podstawowymi mechanizmami rozpraszania §wiatla w dielektrykach (rys.2).

0t -

Energia [eV]

e £
0@

. { { ! I
w i o

Impuls [em]

Rys. 2. Schematyczny diagram ilustrujacy zakresy energii i impulsu, odpowiadajace trzem réznym
mechanizmom rozpraszania §wiatla [14]: RS — rozpraszanie Ramana; BS — rozpraszanie Brillouina;
ReS — rozpraszanie Rayleigha

Fig. 2. Conventional scheme illustrating the ranges of energy and pulse conforming to the three different
mechanisms of the light scattering [14]: RS — Raman scattering; BS — Brillouin scattering; ReS —
Rayleigh scattering

W niektérych materiatach (monokrysztatach i w polikrysztatach) mogg wystepo-
waé specyficzne centra rozpraszania $wiatla, W optycznej ceramice mogg nimi by¢
granice migdzyziarnowe, a w ferroelektrykach — $ciany domenowe. W ceramicznych
ferroelektrykach centra te wystepujg réwnoczesnie. Struktura domenowa, a tym sa-
fmym, procesem rozpraszania Swiatla, mozna jednak sterowaé za pomoca oddziatywar

zewnetrznych (np. zewnetrznym polem elektrycznym E,). ldea ta stala si¢ podstawag
budowy zaworéw $wietlnych (rys.3).
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Rys. 3. Schemat budowy i dzialania poprzecznego zaworu $wietlnego [16]

Fig. 3. Scheme of the construction and the operation of the transverse light valve [16]

3. ROZPRASZANIE I ABSORPCJA SWIATLA
W FERROELEKTRYCZNEJ CERAMICE

Materialy ferroelektryczne (mono- i polikrystaliczne) nalezg do rodziny kryszta- Rys
16w niecentrosymetrycznych (20 klas symetrii). Sg piezo- i piroelektrykami, wykazuja _
dwoéjtommosé optyczng (rys.4), silne efekty elektrooptyczne (liniowy efekt Pockelsa i Fi
kwadratowy efekt Kerra), pamig¢ elektrooptyczng oraz efekty piezo-, elasto- i magne-
tooptyczne (Faradaya i Cottona-Moutona) [13].

Pierwszymi ferroelektrykami wykorzystanymi w optoelektronice byly monokrysz- NOroc
taty BaTiO3, LiNbO3, LiTaOs, TGS, s6l Seignette’a 1 inne [17]. oraz

Od 1967 roku [7] w coraz wiekszej skali miejsce monokrysztatéw ferroelektrycz- padkt
nych zajmuje przezroczysta ceramika ferroel/elggryﬁc/zna; W ciagu ostatnich 30 lat opaten- i(x =
towano okolo 200 réznych uktadéw typu (A A A )(B B B )03 i 700 réznych skladéw y
chemicznych przezroczystej ceramiki ferroelektryczne; [6,18,19]. zorier

Czynnikami wplywajacymi na przezroczysto$¢ 1 anizotropig optyczng ceramiki ramik
ferroelektrycznej sg: chemiczna jednorodnos¢, porowato$é, wtracenia innych faz (np. zowat
La,Zr,07 w PLZT), rozmiar ziarn (r), jednorodno$é rozmiaréw ziarn, grubo$¢ prébek e re
(optymalna: d < 200 um), dlugos¢ fali (optymalna A = 0,380 um), stan spolaryzowa- o
nia ceramiki, przewodnictwo elektryczne w ciemnosci (optymalne: o < 10740 em™; el

przy o = 10730 'em™! znaczne pochlanianie $wiatta — ceramika zabarwiona), jed-
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Rys. 4. Zalezno$¢ wspétezynnikéw dwdéjlomnosci An = n, - n. (n, 1 n, - wspdlczynniki zalamania
wzdluz osi a i ¢) od temperatury (7') dla monokrysztaléw PbTiO; (a) i BaTiO; (b) [17]
Fig. 4. Dependence of the birefringence coefficients An = n, —n. (n, i n, - the refraction indexes
along a i ¢ axis) on temperature (7) for PbTiO; (a) i BaTiO; (b) monocrystals [17]

norodnos¢ rozkladu przestrzennego wakanséw sieciowych (kationowych i anionowych)
oraz sktad chemiczny, struktura krystaliczna i struktura domenowa ceramiki (w przy-
padku x/y/z PLZT — najwieksza przepuszczalno$é dla : (x = 8~ 16at.%)/65/35 PLZT
I (x =22 - 28at.%)/10/90 PLZT).

W zdepolaryzowanej ceramice ferroelektrycznej domeny wewnatrz krystalitéw s
zorientowane jednakowo prawdopodobnie we wszystkich kierunkach, dlatego taka ce-
ramika w skali makroskopowej wykazuje wlasciwosci izotropowe. W wyniku polary-
Zowania nastgpuje:

* reorientacja domen w krystalitach ceramiki, ktéra uzyskuje polarnos¢ i symetrie
© mm oraz staje si¢ anizotropowa, w tym réwniez na oddzialywania sfabych pél
elektromagnetycznych (np. $wiatla);

* zmniejszenie liczby granic domenowych przecinajacych wigzke Swiatla;




92 7. SUROWIAK, M. PLONSKA Kwart, Elektr. i Telekom.

e ujednorodnienie orientacji osi polarnych poszczegblnych krystalitow;

o usuniecie lokalnych niejednorodnosci polaryzaciji szczatkowej (minimalne rozpra-
szanie $wiatla — w stanie nasycenia szczatkowej polaryzacji; maksymalne -— w sta-
nie depolaryzacji polem). _

W ferroelektrycznej ceramice optycznej male jej obszary (25 %25 wm) mozna pola-
ryzowaé i przepolaryzowaé niezaleznie. Wiasciwosci lokalnie réznie spolaryzowanych
obszaréw wykazuja duza stabilno$¢ czasowg (stabe starzenie). Obszary te mozna w
dowolnym momencie przepolaryzowac zewngtrznymi impulsami. Kazdy zatem mikro-
obszar spolaryzowanej ceramiki moze funkcjonowac jako optyczna migawka, zawor
lub filtr $wietlny [20-28].

Plytki spolaryzowanej drobnoziarnistej ceramiki (np. typu PLZT) wykazujg sy-
metrie rombowa wzglgdem osi optyczne;j pokrywajacej si¢ z kierunkiem osi polarnej
(kierunkiem elektrycznej polaryzacji P.). Efektywna jej dwéjlomnos¢ zalezy od war-
tosci polaryzacji szczatkowej (Pg) ceramiki 1 od natezenia zewngetrznego stalego pola
elektrycznego (E,).

Wplyw procesu polaryzowania na wiagciwosci optyczne i elektrooptyczne ceramiki
ferroelektrycznej zalezy od jej mikrostruktury, a szczegblnie od $rednich rozmiaréw
ziarn (7). Gruboziarnista, elektrycznie spolaryzowana ceramika (7 > 2 um) wykazuje
dwéjtomnosé i depolaryzuje przepuszczane przez nig $wiatlo, spolaryzowane w wyni-
ku wielokrotnego wewnetrznego odbicia; katowy rozklad natgzenia przepuszczanego
$wiatla silnie zalezy od kierunku elektrycznego spolaryzowania ceramiki. Drobnoziar-
nistwa, elektrycznie spolaryzowana ceramika (F < 2 pm), nie depolaryzuje przecho-
dzacego $wiatla lecz réwniez wykazuje dwéjtomnos$é. Mniejszy wspélczynnik zala-
mania odpowiada polarnej osi (o) ceramiki, a wigkszy — dowolnemu kierunkowi w
plaszczyZnie prostopadlej do osi polarnej. Taka charakterystyka przepuszczania Swia-
tla elektrycznie spolaryzowanej ceramiki jest analogiczna z charakterystyka optycznie
ujemnych jednoosiowych krysztatéw.

Katowy rozkltad nat¢zenia §wiatla przechodzacego przez plytke ceramiczna (profil
rozpraszania) wykazuje, ze jeSli polarna o$ spolaryzowanej ceramiki jest prostopadia
do powierzchni plytki, to maksimum rozpraszania przypada na kat 6 = 2° (bliski zeru).
Jesli o§ polarna znajduje si¢ w plaszczyZnie plytki to obserwuje si¢ szerokie maksimum
rozpraszania przypadajace na znacznie wigkszy kat 6 (rys. 5). Na przyklfadzie ceramiki
65/35 PZT domieszkowanej 2 at.% Bi wykazano, ze rozpraszanie $wiatla jest zalezne
nie tylko od orientacji Pr wzgledem kierunku rozchodzacej si¢ wigzki $wiatla, lecz
réwniez od dlugosci fali §wiatla A (rys. 6) i grubosci plytek ceramicznych d (rys. 7).

Przylozenie do przezroczystej ceramiki ferroelektrycznej pola elektrycznego (Ei,)
lub naprezen mechanicznych (o) wywoluje wzrost liczby domen zorientowanych gtow-
nie wzdhiz kierunku pola (E,). Zmniejsza si¢ w ten spos6b liczba $cian domenowych
przecinanych przez wigzke przechodzacego Swiatla. Wzdtuz kierunku pola (EL) zostajg
zorientowane réwniez osie optyczne domen, co jest rébwnoznaczne ze zmniejszeniem
zakresu zmian An. Zmiany N i An, wywolane zewnetrznym polem elektrycznym, sg
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przyczyng réznic w rozpraszaniu §wiatla w ceramice elektrycznie spolaryzowanej (EP)
i elektrycznie zdepolaryzowanej (ED) — rys. 8.
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Rys. 5. Intensywno$¢ rozpraszania §wiatta (I, sin6) przechodzacego przez gruboziarnistg (r = 5 pm)
plytke ceramiczng (d = 80 wm) o skladzie Pbo 99Bi0,02(Z10,65Ti0,35)0,9303 [20]: a — $wiatto pada
rownolegle do kierunku polaryzacji (P,,o,) plytki, czyli prostopadle do jej powierzchni;

2" — zaleino$¢ I, sinf w zakresie matych katéw odchylania od kierunku
padajacej wigzki sw1at1a (6); b — $wiatlo pada prostopadle do kierunku
polaryzacji (P,,o,) plytki, czyli w plaszczyZnie plytki

Fig. 5. Intensity of the light scattering (Z, sin6) crossing by the coarse-grained (r = 5 wm) ceramic plate
(d = 80 um) with the chemical composition Pbyg9Big 02(Zrg 65 Tio 35009803 [20]: a — light beam goes
parallel to direction of polarization (P:,,,;) that is perpendicular to the surface of the plate;

a — the dependence of 1, sinf in the range of small angles of deflection from direction
of the incident light beam (8); b — light goes perpendicular to the direction of

polarization (ﬁpol), that is in a plane of the plate
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Rys. 6. Zalezno$¢ intensywnodci rozpraszania §wiatla (/, sin 8) padajacego na spolaryzowang plytke
ceramiczng 65/35 PZT -2Bi (F = 5 ym, d = 60 um) od kata rozpraszania (6)
i dlugodci fali $wiatla (1) [20]

Fig. 6. Dependence of the light scattering intensity (/, sin#) on scattering angle (¢) and on the light
wavelength (1) for poling 65/35 PZT ~2Bi ceramics (7 = 5 um, d = 60 um) [20]

Dla objadnienia zaleznodci rozpraszania §wiatla od stanu ferroelektrycznej pola-
ryzacji w ceramice przedstawiono najpierw rayleighowski model rozpraszania [29].
Zalozono w nim, ze w rozpraszaniu uczestnicza wszystkie atomy i w nieobecnosci
periodycznej struktury domenowej suma amplitudy rozpraszanego §wiatla jest rowna
zeru. W przypadku periodycznego rozkladu 180° §cian domenowych suma ta moze byé
rdézna od zera. Wiadomo, zZe orientacja takich §cianek i odleglosci migdzy nimi zaleza
od elektrycznej polaryzacji. Model ten jest w duzej mierze abstrakcyjny poniewaz:

e nie uwzglednia obserwowanej depolaryzacji rozpraszanego $wiatla;
e przewiduje silne wsteczne rozpraszanie §wiatla, czego nie obserwuje sig¢ ekspery-
mentalnie.

Inny model rozpraszania Swiatla w ceramicznych ferroelektrykach przyjmuje teoria
rozpraszania Rayleigha-Hansa [30]. W modelu tym oSrodek optyczny rozpatrywany jest
jako dielektryk z przypadkowo rozlozonymi niejednorodnosciami optycznymi. Model
ten pozwala otrzymad analityczne zaleznoSci katowego rozkladu rozpraszanego $wiatla
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Rys. 7. Zalezno$¢ wspdlczynnika przepuszczania $wiatta (r) od dlugosei fali (1) dla gruboziarnistej
(F =5 um) ceramiki 65/35 PZT -2Bi o réznej grubosdci (d = 7 — 110um) i spolaryzowanej prostopadle
do powierzchni prébek (réwnolegle do padajacej wigzki swiatia) [20]

Fig. 7. Dependence of the light transmittance coefficient (r) on the wavelength (1) for coarse-grained
(F = 5 pm)65/35 PZT -2Bi ceramics of a different thickness (d = 7 — 110um). Ceramics were poling
perpendicularly to the sample surface (parallel to incident light beam) [20]
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Rys. 8. Rozpraszanie §wiatla o dlugodci fali A = 633nm w elektrycznie spolaryzowanej (EP) i
elektrycznie zdepolaryzowanej (ED) ceramice 8/65/35 PLZT [23]

Fig. 8. The light scattering of the wavelength 1 = 633nm in electrical polarized (EP) and depolarized
(ED) 8/65 / 35 PLZT ceramics [23]
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w ceramice ferroelektrycznej w zaleznodci od stanu polaryzacji. W ramach tego mo-
delu otrzymano dobra zgodno$¢ z eksperymentem przy przejéciu fali Swietlnej wzdluz
kierunku spolaryzowania i dla stanu elektrycznie zdepolaryzowanego (ED), lecz slabg
zgodno$¢ dla stanu termicznie zdepolaryzowanego (TD).

Bardziej adekwatnie efekty rozpraszania $wiatla w ferroelektrycznej ceramice opi-
suje teoria przedstawiona w pracy [19]. Teoria ta oparta jest na bezposredniej analizie
matematycznej wielokrotnych odbié¢ i zalamania §wiatta na licznych przypadkowo zo-
rientowanych granicach krystalitéw i domen. Ceramika jest bowiem rozpatrywana jako
zbiér przypadkowo zorientowanych przezroczystych krystalitow.

W teorii tej rozpatrywana jest funkcja prawdopodobiefistwa rozkladu natgzenia
$wiatla v, (), opisujaca oddzialywanie na gtéwng wiazke jednej przypadkowo zorien-
towanej §ciany domenowej. Czg$¢ padajgcego §wiatta odbija si¢ lub zalamuje na tej
§ciance domenowej. Catkujac funkcje prawdopodobienstwa y1(6) po catkowitym prze-
kroju wiazki (S) mozna otrzymaé funkcje rozkfadu natezenia rozproszonego Swiatia:

1(6) = fl/fl(é)dS. 8)
N

Jesli liczba granic domenowych (N) jest dostatecznie duza (N > 20) to rozkiad
natezenia $wiatla rozproszonego przed wyjéciem z ceramiki G(¢) mozna opisac funkcja
Gaussa o szerokosci potéwkowej 4:

G(6) = Aexp(—0%/2A%). 9)

Stopiefi rozpraszania $wiatta w ceramice jest uwarunkowany przede wszystkim
liczba $cian domenowych (N) i zakresem zmian An. Zalezno§¢ A od N 1 An mozna
przedstawié¢ w formie funkcji rozkladu natgzenia rozproszonego Swiatta dla danego An
przy réznych N (rys. 9).

Zmianami N i An wyjasni¢ mozna réwniez zalezno$¢ rozpraszania Swiatla prze-
chodzacego przez prébke ceramiczng od jej grubosci (rézna liczba $cian domenowych
N przecinanych przez wiazke §wiatla) oraz od diugosci fali §wiatla (zmiana wsp6t-
czynnika dwéjtomnosci An od diugosei fali 1) — rys.10.

W ceramice obserwuje si¢ réwniez stabe fononowe rozpraszanie Swiatta, uwarun-
kowane porami oraz niejednorodno$ciami i nieréwno$ciami powierzchni ceramiki.

Podczas przechodzenia liniowo spolaryzowanej wigzki §wiatla przez gruboziarnisty
ceramike ferroelektryczng (np. typu x/y/x PLZT), bgdacg w elektrycznie zdepolaryzo-
wanym stanie (P, = 0), fala $wietlna depolaryzuje si¢. Pomimo, ze w takiej ceramice
brak szczatkowej dwéjtomnosci w kierunku prostopadtym do powierzchni probki, to
w kierunku réwnolegtym do powierzchni prébki mata szczatkowa dwdjtomnosc jest
zachowana. Warto$¢ tej szczatkowej dwdjtomnodci mozna okresli¢ na przyktad za po-
moca poprzecznego zaworu elektrycznego, mierzac opéZnienie wigzki Swietlnej pada-

jacej na probke prostopadle do kierunku szczatkowej polaryzacji P, (rys.7). Metoda
ta, dla P, = 0 w plaszczyZnie réwnoleglej do powierzchni prébki, stwierdzono malg
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Rys. 9. Zaleznos¢ szerokosci potéwkowej (A) gausowskiego rozktadu rozproszonego §wiatta
[G(8) = Aexp(-6%/2A)] tuz przed wyjSciem z ceramiki od liczby granic domenowych (V)
dla kilku zakreséw réznic wartosci wspélezynnikéw zatamania Ar(0 < An < Anpy) [19]

Fig. 9. Dependence of half-width of Gaussian distribution (A) of the light scattering
G =A exp(—OZ/ZAz)] near to the ceramics output, on a number domain boundaries (N)

for several ranges of differences value of the refractive indexes An(0 < An < Alpar)
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Rys. 10. Zalezno$¢ przezroczystosci ceramiki 9/65/35 PLZT od dlugosci fali $wietlnej ()
w zakresie widzialnym i podczerwonym [22]

Fig. 10. Dependence of the transparency on the length of the light wave (1)
for 9/65 / 35 PLZT ceramics in the visible and infra-red range [22]




98 7. SUROWIAK, M. PLONSKA Kwart. Elektr. i Telekom.

szczatkowa dwojtomnosé (An) w plaszezyZnie prostopadiej do P, w ceramice 7/65/35
PLZT i 8/65/35 PLZT (rys.11) [16,27,28].
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Rys. 11. Zaleznos¢ $redniego wspdlczynnika dwéjtomnosei (An) od znormalizowanej polaryzacji
szczatkowej (P,/Pg) dla drobnoziarnistej (7 = 2 um) ceramiki: (a) — 7/65/35 PLZT [16];
(b) — 8/65/35 PLZT [27,28]

Fig. 11. Dependence of average birefringence coefficient (An) on normalized residual polarization
(P,/Pyg) for the fine-grained (7 = 2 wm) ceramics: (a) — 7/65 / 35 PLZT [16];
(b) — 8/65 / 35 PLZT [27,28]

Land i Holland [26] wykazali za pomocg specjalnej aparatury (rys.12), ze mozna
kontrolowaé rozpraszanie $wiatla przechodzacego przez ceramike¢ PLZT za pomocg
pola elektrycznego. Jesli kierunek polaryzacji P jest prostopadly do powierzchni
probki ceramicznej to w poprzek przechodzi przez nig maksymalny strumiefi rozpro-
szonego $wiatta (rys.12a); natomiast jesli kierunek polaryzacji (ﬁr) jest réwnolegly
do powierzchni prébki ceramicznej, to na wskro§ przechodzi przez nig bardzo mata
czes$é rozproszonej wigzki $wiatla (rys.12b). Badania przeprowadzone tg metoda dla
ceramiki 7/65/35 PLZT (F = 3 um;, d = 375 um) pozwolily otrzymad zaleznoS¢ migdzy
znormalizowang przepuszczalnoscig §wiatla (stosunkiem Tux/Tmin) @ znormalizowang
polaryzacja (P,/Pg) [24,25]. Stosunek Tjuq./Tmin Wahal si¢ w granicach od 100% dla
(P,/Pg) = 1 (ujemne lub dodatnie) do 1% dla P, = O (rys. 13). Obserwowany efekt
zostal wykorzystany w budowie urzadzenia zwanego CERAMPIC (bez polaryzatora
$wiatta), a stuzgcego do wyswietlania zapamigtanych obrazéw (ang. image storage —
display) [6]. W przypadku promieniowania rozproszonego pod katem 6 stosuje si¢
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Rys. 12. Schemat ukiadu do elektrycznego sterowania rozpraszaniem Swiatta w ceramice PLZT [28]

Fig. 12. The scheme of electric control system for the light scattering in the PLZT ceramics [28]

pojecie Sredniego wspdlczynnika dwdjlomnoscei (AR):

172

(10)

cos?@  sin? 9)_}}
+ U,
n

An = (An(0)) = n, — [( — 5

[ e

Wartosci $rednich wspétczynnikéw dwéitomnosei An, wyznaczone dla wielu pré-
bek PLZT w stanie termicznej depolaryzacji (poprzez wyprazanie w 7' > T.), wykazuja
silng zalezno§¢ od rozmiaréw ziarn r (rys.14). Dla ziarn r > 3 pm wspGlezynnik dwdj-
lomnosci praktycznie nie zmienia si¢ ze wzrostem 7, natomiast dla r < 3 pm warto$é
An gwaltownie maleje. Jedna z interpretacji takiego zachowania sie drobnoziarnistej i
zdepolaryzowanej termicznie ceramiki PLZT wiaze spadek wartosci An ze zwigksze-
niem si¢ w drobnoziarnistej ceramice koncentracji fazy tzw. szkta dipolowego, ktére w
zakresie wlaSciwosci optycznych wykazuje centrosymetryczno$é [32,33].

Ferroelektryki monokrystaliczne ze wzgledu na przewodnictwo elektryczne nalezeé
mogy do rodziny dielektrykéw (np. BaTiOj3) lecz réwniez do rodziny pélprzewodnikéw
(np. SbSJ). Ceramiczne ferroelektryki tlenowooktaedryczne o strukturze perowskitu
(np. PZT i PLZT) wykazujg wiasciwosci posrednie miedzy typowymi dielektrykami a
pélprzewodnikami, zachowujac sie jak ,, péidielektryki” lub pélprzewodniki o szerokiej
przerwie energetycznej i malej ruchliwosci no$nikéw Tadunku [34,35]. Absorpcja $wia-
tla w ferroelektrykach jest uwarunkowana przede wszystkim ich stanem elektrycznym.
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Rys. 13. Zaleznosé znormalizowanej przezroczystosci od znormalizowane]j polaryzacji szczgtkowej
(P,/Pg) dla ceramiki 7/65/35 PLZT o grubodci d = 375 um [25]

Fig. 13. Dependence of normalized transparency on normalized residual polarization
(P./Pp)for 7/65 / 35 PLZT ceramics, with the thickness about d = 375 wm {25]

Y
8 M@%M sl
o 6 T,
o ?é 8/65/35 PLZT
Y
R gi
IS
i |
9
H ! ! : :
2 3 4 3 8 7 8 g 10
rlpm]

Rys. 14. Zalezno§¢ efektywnej dwdéjlomnosei (An) od rozmiaréw ziarn (r)
w przezroczystej ceramice 8/65/35 PLZT [23]

Fig. 14. Dependence of the effectives birefringence (Z;;) on the grain sizes ()
in transparent 8/65/ 35 PLZT ceramics [23]
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4. PODSUMOWANIE

W optycznej ceramice ferroelektrycznej wyrézni¢ mozna cztery giéwne mechani-
zmy rozpraszania Swiatfa.

I. Rozpraszanie Swiatla uwarunkowane domieszkami w ceramice oraz jej struktu-
ralng i stechiometryczng (chemiczng) niejednorodno$cig na granicach krystali-
tow.

Efekt ten zaréwno w ceramice gruboziarnistej (F > 2 um) jak i drobnoziarnistej
(F < 2 um) nasila si¢ wraz ze zmniejszaniem si¢ Srednich rozmiaréw krystalitéw.
Wystepuje on zaréwno w fazie ferroelektrycznej (T' < T,) jak i w fazie paraelektrycz-
nej (I' > T,.). W drobnoziarnistej ceramice wystepuje wigcej centréw rozpraszania
na granicach krystalitéw, dlatego taka ceramika w fazie paraelektrycznej jest mniej
optycznie przezroczysta niz ceramika gruboziarnista. Rozpraszaniu na granicach kry-
stalitow towarzyszy staba depolaryzacja §wiatla przechodzacego przez ceramike. W
fazie paraelektrycznej zaréwno grubo- jak i drobnoziarnista ceramika jest optycznie
izotropowa 1 nie wplywa na polaryzacj¢ przechodzgcego przez nia $wiatla. Wspdt-
czynnik przezroczystosci (transmisji) dla $wiatta wzrasta dziesigtki razy w wyniku
podgrzewania gruboziarnistej ceramiki od temperatury pokojowej do punktu Curie.
Natomiast wspdlczynnik ten w ceramice drobnoziarnistej takze wzrasta ale tylko kilka
razy. Wzrost wspélczynnika transmisji w 7' > T.w grubo- i drobnoziarnistej ceramice
wywolany jest nieobecnoscig innych mozliwych mechanizméw rozpraszania w fazie
paraelektrycznej.

IL. Rozpraszanie Swiatla w ferroelektrycznej ceramice zwigzane z dyskretnoscig
wspoélczynnika zalamania na granicach krystalitéw.

W fazie ferroelektrycznej poszczegélne krystality charakteryzujg sie dwéjlomno-
Scia. Roznica krystalograficznych orientacji sgsiednich krystalitéw prowadzi do dys-
kretnosci (niecigglosci) wspélczynnikéw zatamania §wiatla na granicach. W rezulta-
cie podczas przechodzenia przez ceramike §wiatlo wielokrotnie sie odbija i zalamuje.
Efekt wystgpuje zaréwno w ceramice grubo- i drobnoziarnistej, lecz nasila sie wraz
ze zmniejszeniem si¢ §rednich rozmiaréw krystalitéw. Taki mechanizm rozpraszania
zwigzany jest z mala depolaryzacja rozpraszanego $wiatta. Wzrostowi kata rozpraszania
towarzyszy zwiekszenie stopnia depolaryzacji §wiatla. Efekty rozpraszania zwigzane
z r6zng dwdjlomnoscig pozczegdlnych krystalitéw sg zalezne od temperatury: w fazie
paraelektrycznej (' > T.) wplyw ceramiki na polaryzacje padajgcego $wiatla jest
minimalny, natomiast wzrasta znaczaco w T < T.

II. Rozpraszanie rayleighowskie §wiatla na 180° $cianach domenowych.

Rozpraszanie rayleighowskie $§wiatla zachodzi na czgstkach nie wiekszych niz
0,1 4, rosnie wraz z liczba czastek, maleje z dlugoscia fali §wiatla proporcjonalnie
do 1™, zwieksza sie wraz ze wzrostem objetosci czastek wywolujacych rozproszenie
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odpowiednio do kwadratu ich objetosci (V?), nie towarzyszy mu zmiana czestotliwo-
$ci Swiatla, nie zalezy od gestosci energii przechodzgcego $wiatla, natezenie $wiatla
rozpraszanego wprzéd i wstecz jest jednakowe, a rozkiad przestrzenny energii roz-
proszonej zalezy nie tyle od diugosci fali, co od stosunku dlugosci fali do wielkosci
czastek rozpraszajgcych (A/r). ‘

Katowy rozklad natezenia §wiatla rozproszonego zmienia sie wedtug zaleznosci:

Iy = I(1 + cos® ¢), (11)
gdzie:
¢ — kat rozpraszania
I, — natezenie Swiatla rozproszonego pod katem ¢,
I, — natezenie §wiatta padajacego.

Indykatrysa Swiatta rozproszonego jest symetryczna wzgledem kierunku $wiatta
padajgcego i wykazuje symetri¢ obrotowa wzgledem osi normalnej do kierunku pada-
nia.

W ferroelektrycznej ceramice §wiatlo rozprasza si¢ niezaleznie na wszystkich jej
atomach. Wypadkowe rozproszenie Rayleigha byloby wigc zerowe, gdyby periodyczna
struktura 180° domen nie mogla modulowaé polaryzowalnosci atomowej takich mate-
rialéw w ten sposéb, aby rozproszenie stalo si¢ mozliwe. Rozpraszanie to zalezy od
orientacji i wzajemnej odleglosci 180° $cian domenowych, a wiec réwniez od kierun-
ku spolaryzowania ceramiki. Rozpraszanie Rayleigha na 180° $cianach domenowych
zachodzi przede wszystkim w gruboziarnistej ceramice, gdyz tylko w duzych krysta-
litach grupy periodycznych jednakowo zorientowanych 180° domen bedg wystepowad
w odlegtosciach wynoszacych kilka dlugosei fali §wietlnej. Kryterium wystepowania
rozpraszania Rayleigha na 180° $cianach domenowych jest spetnienie zaleznosci na-
tezenia Swiatla rozproszonego od diugosci fali optycznej (I, ~ 1//14) i od polaryzaciji
ceramiki (f, ~ PH).

IV. Rozpraszanie $wiatla uwarunkowane Sciankami domenowymi o zréznicowa-
nych naprezZeniach wewnetrznych.

Zasadnicza réznica w rozpraszaniu §wiatla w ceramice grubo- i drobnoziarnistej
wigze sie z wigksza depolaryzacja przepuszczanego §wiatla w ceramice gruboziarnistej.
Mechanizm rayleighowskiego rozpraszania nie objasnia depolaryzacyjnych efektéw.
Efekt depolaryzacji §wiatla jest zwigzany z wielokrotnymi odbiciami i zatamaniami
$wiatfa pod duzymi katami, ktére to zjawiska majg miejsce w przypadku fazy rom-
boedrycznej w 71° i 1097 §cianach domenowych ze zréznicowanymi naprezeniami.
Tego typu Sciany domenowe wystgpuja w gruboziarnistej ceramice, w ktérej zachodzi
depolaryzacja Swiatla, natomiast nie wystepujg one w drobnoziarnistej ceramice, w
ktérej efekt depolaryzacji §wiatla jest bardzo sfaby. W drobnoziarnistej ceramice o
strukturze tetragonalnej, w ktérej szeroko$¢ 90° §cian domenowych jest poréwnywalna
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z rozmiarem krystalitéw, wystepuja tylko 180° domeny (brak innych typéw domen).
Jest to migdzy innymi przyczyng réznej warto$ci przenikalnosci elektrycznej ceramiki
grubo- 1 drobnoziarnistej (n = Ve).

Otrzymanie wysokiej jakoSci optycznej i elektrooptycznej ceramiki ferroelektrycz-
nej przydatnej w optoelektronice stanowi trudny i zlozony problem technologiczny.
Warunkiem powodzenia w tym zakresie jest z jednej strony dostep do wysoko zaawan-
sowanej technologii ceramicznej, a z drugiej strony dysponowanie podstawowa wiedza
teoretyczng 1 praktyczng na temat tych czynnikéw, ktére zwigkszajac rozpraszanie i
absorpcje Swiatla zmniejszajg przezroczysto$¢ optyczng ceramiki ferroelektryczne;.

Podzickowania:

Praca naukowa finansowana byta czg$ciowo ze §rodkéw KBN w latach 2003- 2006
jako projekt badawczy Nr 4 TOZD 020 24.
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Z. SUROWIAK, M. PLONSKA

LIGHT SCATTERING MECHANISMS IN
ELECTROOPTIC PLZT CERAMICS

Summary

For many years the transparent ferroelectric ceramics has played the important role in construction of
optoelectronic elements and devices. Fabrication of such ceramics is determined by difficult and complex
technological process. Many centres of the light scattering and absorption, decide about transparency of
the optical materials. The understanding of physical mechanisms of the light scattering and absorption
processes is the basic condition of success in designing and obtaining of ferroelectric electrooptic ceramics.
Beside of the Rayleigh, Brillouin and Raman scattering processes the light scattering in ferroelectric
ceramics is conditioned also by different factors e.g. by the presence of the domain walls. These factors
have been classified and analysed according to the light wavelength, thickness of the ceramic plate, the
grain sizes and state of ceramics after polarization.

Four main mechanisms of the light scattering are possible in the optical ferroelectric ceramics (they
are conditioned by microstructure and domain structure): (1) the light scattering on the crystallites bound-
aries conditioned by ceramic admixtures, as well as structural and stoichiometric (chemical) heterogeneity;
(2) the light scattering on the crystallite boundaries of ferroelectric ceramics, connected with a discreteness
of the refractive index; (3) the Rayleigh light scattering on the 180° domain wails; (4) the light scattering
conditioned by the domain walls with diversifield internal stress.

The present paper introduces results on transparent PLZT ceramics as well as bismuth doped PZT
ceramics. It has a review character and summarizes of investigations of processes of the laser light
scattering in ferroelectric optical ceramics.

Keywords: optical ceramics, ferroelectrics, PLZT, laser, light scattering, optical absorption, optoelectronics
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Badanie 1 optymalizacja szerokopasmowego
transformatora kierunkowego

DARIUSZ KRZEMIENIECKI

Gdaiiskie Zakiady Teleelektroniczne TELKOM-TELMOR
80-425 Gdarisk ul. Mickiewicza 5/7
e-mail: dariusz.krzemieniecki@telmor.pl

Otrzymano 2003.11.12
Antoryzowano 2004.03.30

Opracowanie zawiera analiz¢ teoretyczng, wyniki pomiaréw i metody optymalizacji
szerokopasmowego transformatora kierunkowego. Przedstawiono cztery mozliwe konfigura-
cje transformatora, oraz zbadano wplywy takich czynnikéw jak: przenikalnosé poczatkowa,
rezystancja balastowa, pojemnosci miedzyzwojowe i montazowe. Do badan posiuzono sie
transformatorem symetrycznym 10-decybelowym.

Stowa kluczowe: transformator kierunkowy, konfiguracja podstawowa, konfiguracja odwré-
cona :

1. WPROWADZENIE

Transformatory kierunkowe w réznych konfiguracjach stosowane sa powszechnie w
urzgdzeniach telewizji kablowej (CATV), najczesciej w odgaleznikach. Badany trans-
formator, to transformator 10-decybelowy (z ttumieniem w linii sprzezonej réwnym ok.
10 dB), pracujacy w pasmie CATV: 5-862 MHz.Transformatory takie (9,12,16 dB),
przedstawione zostaly w opracowaniu [1] w jednej z mozliwych konfiguracii (zwanej
tu odwrécong).

Rys. 1 ilustruje transformator w konfiguracji zwanej tu podstawowg ze wzgledu na
fakt, iz jest ona najbardziej powszechna. Rys. 2 przedstawia transformator w konfi-
guracji zwanej tu odwrécong. Po dodaniu rezystora w wezly taczace L, Ly (rys. 1,
2) otrzymujemy dwie dodatkowe konfiguracje zwane tu konfiguracjami z rezystorami

»Zerowymi”. Te cztery mozliwe konfiguracje omawianego transformatora opisane sa w
niniejszej pracy.
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Rys. 1. Transformator w konfiguracji podstawowej

Fig. 1. Transformer in basic configuration
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Fig. 2. Transformer in inverse configuration Tal
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W stosunku do [1] obok wyréznienia mozliwych konfiguracji transformatora dokonano kle o p
dodatkowo analizy teoretycznej z uwzglednieniem wplywu pojemnosci miedzyzwojo- opararr
wych 1 montazowych na parametry transformatora. Dlateg
W pracy pominigto analize wplywu ilosci uzwojeil. Analizy takiej dokonano w opra- dy tran
cowaniu [3]. ja konk
Omawiany transformator wykonuje si¢ na bazie matych (rzedu 7 x 3.5 mm) rdzeni tru jaki
ferrytowych dwuotworowych (lub dwéch rdzeni cylindrycznych jednootworowych), na mozna
ktére nawija si¢ uzwojenia zgodnie z rys. 1. Widok takiego transformatora przedstawia (oczyw

rys. 3. a sposéb montazu ilustruje fotografia (rys. 4). wzgled
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Rys. 3. Widok transformatora kierunkowego

Fig. 3. View of the directional transformer

Analizowany transformator jest transformatorem symetrycznm, a jego uzwojenia
L1,L4 maja po 1.5 zwoja, natomiast uzwojenia Ly,Ls po 4.5 zwoja. Transformator
opisuje si¢ za pomocg nastgpujacych parametréw: tlumienie w linii gtéwnej IN-OUT,
tlumienie w linii sprz¢zonej IN-TAP, thumienie oddzielenia (migdzy wyjéciem a odga-
lgzieniem) OUT-TAP, oraz tlumiennosci niedopasowania na wejsciu IN, wyjsciu OUT
i odgalezieniu TAP. W niniejszej pracy wielkosci te wyrazone sa w decybelach (dB).
Do badani uzyto rdzenia o przenikalnosci poczatkowej p; = 1400. W jednym tylko
przypadku dla poréwnania uzyto rdzenia o przenikalnosci p; = 2500. Oba rdzenie ‘
sq produkcji tajwadskiej. Jako narzedzia programowego do obliczenia teoretycznych
charakterystyk transformatora, oraz w celu zbadania wplywéw niektérych czynnikéw
na jego parametry uzyto pakietu MATLAB.

Jak juz nadmieniono, transformatory kierunkowe wykorzystywane sa najczesciej
w odgaleznikach. Sam pojedyriczy transformator jest odgateZnikiem 1-krotnym. Aby
uzyska¢ odgateznik wielokrotny, taczy si¢ kaskadowo odgalezniki jednokrotne. Zwy-
kle o parametrach ukfadu decydujg transformatory ulokowane na koficach uktadu, tzn.
oparametrach wejsciowych decyduje pierwszy transformator, o wyjéciowych — ostatni.
Dlatego tez mozna przyjaé, ze opisywane parametry odnoszg si¢ réwniez do kaska-
dy transformatoréw (o parametrach dotyczacych poszczegblnych odgalezien decydu-
ja konkretne transformatory, ktérych te odgalezienia dotycza). Z wyjatkiem parame-
tru jakim jest tlumienie przenikowe (pomigdzy wyjsciami odgaleznymi odgaleZnika),
mozna przyjac, ze opisywane parametry transformatora dotycza réwniez odgaleznikow
(oczywiscie ttumienie odgaleznika jest suma thumien pojedyficzego transformatora). Ze
wzgledu na fakt, ze na odgalezniki pracujace w CATV narzucone s pewne wymagania,
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wykresy pomiarowe zawierajg orientacyjne krzywe:

18dB dla 5-40MHz, 18-1.5dB/oct dla 40-862MHz,
14dB dla 5-40MHz, 14-1.5dB/oct dla 40-862MHz.

Krzywe te stanowig szablon, ktéry musi spelni¢ charakterystyka tlumienno$ci niedo-
pasowania dla odgaleZnikéw 2 1 3 kategorii.

IN

Rys. 4. Widok zmontowanego ukladu transformatora

Fig. 4. View of the assembled transformer

W dalszej czesci opracowania uzywa si¢ sformutowan typu ,,poprawa”, badz ,,po-

gorszenie” parametréw; otéz poprawa parametréw takich jak tlumienie w linii gléwnej
(IN-OUT) i w linii sprzezonej (IN-TAP) oznacza zmniejszenie ich warto§ci ujemne;
wyrazonej w decybelach, natomiast dla takich parametréw jak tlumienno$¢ niedopa-
sowania na wejSciu (IN), wyjéciu (OUT), odgatezieniu (TAP) i tlumienie oddzielenia
(OUT-TAP), przez poprawe parametréw rozumiemy wzrost ich wartosci ujemnej wy-
razonej w decybelach. Wielkosci te zdefiniowane sg w punkcie 2.
Praca adresowana jest gtéwnie do konstruktoréw, ktérzy mogliby wykorzystaé badania
opisywanego transformatora do réznych zastosowan, a jej celem szczegélowa analiza
transformatora, ukazanie jego specyfiki i wskazanie kierunkéw dzialafi w celu uzyska-
nia jak najlepszych parametréw. Ponadto stanowi¢ moze podsumowanie i uzupelnienie
skromnej literatury na ten temat.
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Rys. 5. Model pelny transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 5. Complete model of the directional transformer in basic configuration
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2. TRANSFORMATOR W KONFIGURACJI PODSTAWOWEJ

2.1. ANALIZA TEORETYCZNA

Ponizej przedstawiona jest skrécona analiza teoretyczna ukladu transformatora
przedstawionego na rys. 5.
W analizie wykorzystano metode potencjaldw wezlowych.
Badany transformator sklada si¢ z dwoch transformatoréw prostych, ktére tworzone sg
przez pary cewek Ly, L, i Ls, Ly dla pierwszej pary L;, L, stuszne sg réwnania:

Uy = Uz = jwLiIL; + juMpply (1

Uy = joMp I + jwlali )

gdzie elementy M to indukcyjnos$ci wzajemne cewek L, L, wchodzacych w skifad
ukiadu transformatora,
stad otrzymujemy réwnania pragdowe:

I = Uy = Ua)én + Upép 3)

Iz = (U = U3)éa1 + Unéay 4)

gdzie &;; to transkonduktancje ukfadu zawierajacego Zrédla pradowe, Iy, Iyo Zrédia
pradowe sterowane napigciowo.
podobnie dla drugiej pary Li, Ly4:

Uy — Uy = jwlalpg + jwMasliz ®)
U; = jwMalig + jwlslis ©6)
stad:
Iia = (Uy — Ug)ész + Uiéag )
Iz = (Up — Ug)éaz + Uiy (8

Zauwazmy, ze réwnania (1), (2) oraz (5), (6) to réwnania impedancyjne pojedyriczych
transformatoréw prostych.

W celu rozwigzania réwnain weztowych réwnania te zostaty odwrécone, czego rezul-
tatem sa macierze, ktére tworzg réwnania (3), (4) oraz (7), (8)

Réwnania weztowe transformatora beda mialy postad:

— dla wezta 1:

Ulyf = U](fn + §44 +j(z)C1 +ja)C3 +ij12 +ij34 +ij1())+

. . . )
+U2(€12 + €a3 — jwCip = jwCas)-Us (&1 + jwCi)-Uséss

— dI
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— dla wezta 2:

Usye = U(&3g + &91—jwChp — jwChg)+
+U2(§22 + &35+ j(uCQ + ij/; + ij12 + ch34 + ij20)+ (10
~U3&1 — Ua(éss + jwCy)

— dla wezla 3:

Usyr = =Ui{én + jwCi)-Uaépn + C3(éy1 + jwCi + jwCap) (11)
— dla wezla 4:
Usyr = =Ui&aa = Ua(€3s + jwCs) + Ug(E3z + jwCy + jwCap) (12)

Przy czym y¢ jest admitancjg linii transmisyjnej, natomiast y;, stanowi tzw. admitancije
balastowa (w omawianym przypadku y;, = 1/Ry.

Réwnania weztowe (9)...(12) wyznaczaja macierz admitancyjng ukiadu na podstawie,
ktérej po eliminacji wezla 4 otrzymujemy macierz rozproszenia korzystajac z réwnania
macierzowego:

(S1 = {z[Y] + 1} H{{ T}z [ Y]} 13)

gdzie [Y] jest macierzq admitancyjng ukfadu po eliminacji 4-tego wezla, [I] jest
macierzg jednostkows, zy impedancjq linii transmisyjnej (w omawianym przypadku
zr = 75()). Rozwazane macierze majg wymiar 3 x 3.

Przenikalno$¢ jest w rozwazanym przypadku wielko$cig zmienng w funkcji czestotli-
wosci. Jest ona potrzebna do wyznaczenia indukcyjnosci transformatora. Do wyzna-
czenia przenikalno§ci postuzono si¢ wzorem zapozyczonym z [1], [2]:

M

1+j?f—

p=1+ (14).

gdzie: y; jest przenikalnoscig poczatkowa, f,, czestotliwoscia relaksacii.
Poszczegdlne indukeyjnosci obliczono z wzoru:

Li = p- Lo

gdzie Lo; jest indukcyjnoscia cewki nawinigtej na rdzef bez uwzglednienia jego prze-
nikalnosci.
Indukeyjnosci wzajemne transformatora obliczono za pomoca wzoru:

M;j = kp~[Lo; - Lo;

gdzie k jest wspélczynnikiem sprzezenia (w obliczeniach przyjeto k = 0.99).
Analizowane parametry transformatora wyrazone w decybelach definiujemy nastepu-
jaco:
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~—- tlumienie w linii gléwnej WE-WY: Siipapy = 20logSs;
— tlumienie w linii sprzgzonej WE-TAP: Sa11apy = 20logSy;
— tlumienie oddzielenia WY-TAP: Sagpapy = 20logSs
— tlumienno$é niedopasowania na wejsciu WE: Siipamy = 20logSy,
— tlumienno$¢ niedopasowania na wyjsciu WY: Sa3pap) = 20l0gSs3
— tlumiennos$é niedopasowania na odgalezieniu TAP: Soorapy = 20l0gSy,

Gdzie parametry Sj stanowig obliczone na podatawie wzoru (23) elementy macierzy
rozproszenia.

Rys. 6 1 7 przedstawiajg charakterystyki transformatora odpowiednio pomierzone
i obliczone teoretycznie. Zostaly one wykonane dla rezystancji balastowej Ry, = 688,
oraz nastepujacych pojemnosci transformatora: C; = C4 = 0.05 pF, C; = C3 = 0.3 pF,
Cip = Caq = 0.075 pF, oraz Cjp = Cyy = C39 = Cyp = 0.05 pF. WielkoSci te zostaly
oszacowane na podstawie pomiaréw rezonansowych i obowiazujq dla pomiaréw i ob-
liczed transformatora we wszystkich konfiguracjach. Nalezy tu jednak podkreslié, ze
przyjete pojemnosci sg orientacyjne, gdyz ich pomiar na wysokich czgstotliwoSciach
jest bardzo niedokladny zwlaszcza z uwagi na ich matg wartos$¢. Ich wplyw jest jednak
znaczacy dla czestotliwosci powyzej 500 MHz, dlatego zostaly one uwzglgdnione w
modelu teoretycznym.

CH1 52141 dB  nAG 5 dBs REF -10 dB Vi -2,002 dB
CH2 5t 9B  MAG 5 dBs REF -10 d8 Yi: -16.51 dB
CH3 51284 d3  MAG B dB/ REF -10 @B ME -2.129 9B
CHA4  5228M g8 MAG 5 dB/ REF ~10 dB Yi: -13.74 dB
5 dB 5 MHz ]
v2: -2.738 dB
862 MHz
2l
]
——[ IN-QUT i I
IN-TAP FST
i s e CAL
L] B I aay
r/ L] |
ouT
i
dBs
/
TAP / L] oL
Lo OUT-TAP
e TRE
LIN
M A
FIL
IN 1k
-45 dB
START 5 MHz 100 MHzs STOR 1 GHz
Date: 23.4uL.083 7:5B6:51

Rys. 6. Pomierzone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 6. Measured characteristics of the directional transformer in basic configuration
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Rys. 7. Obliczone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej

Fig. 7. Calculated characteristics of the directional transformer in basic configuration

Niestety réznice miedzy przebiegami teoretycznymi a pomierzonymi sg do$é duze.
Teoretyczne wyniki badan réznig sie od praktycznych z kilku powodéw. Zastosowanie
do obliczet wzoru (14), gwarantuje wg [2] dokladno$é 10%. Jest to gléwna przyczyna -
niedoktadnosci na niskich czestotliwosciach. Na wysokich czestotliwosciach dochodzi

ponadto niedoskonalo$¢ zlaczy F, wplyw ukladu pomiarowego, oraz uktadu przniesie-
nia masy.

2.2. WPLYW REZYSTORA BALASTOWEGO

Rezystacja balastowa ma istotny wplyw na niektére parametry uktadu. Dobierana
jest tak, aby parametry ukladu byly mozliwie optymalne. Rys. 8 ilustruje przebiegi
parametréw transformatora w funkcji zmiennej rezystacji balastowej wyrazonej w Q
dla czgstotliwosci 5 MHz, natomiast rys. 9 dla cze¢stotliwosci 862 MHz.

Jak widaé wplyw rezystancji balastowej dla czestotliwosei 5 i 862 MHz jest podobny.
Rezystor balastowy praktycznie nie ma wplywu na tlumienia w linii gléwnej i sprze-
zonej ani na tlumienno$é niedopasowania na wejsciu. Natomiast wyrazny jest wplyw
na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu i tumienie oddzielenia. Ze wzgledu
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-25 OUT-TAP
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Rys. 8. Wplyw rezystancji balastowej na charakterystyki transformatora (dla czgstotliwosci 5 MHz

Fig. 8. Influence of ballast resistance to characteristics of the transformer (for frequency 5 MHz)
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Rys. 9. Wplyw rezystancji balastowe]j na charakterystyki transformatora (dla czestotliwodei 862 MHz)

Fig. 9. Influence of ballast resistance to characteristics of the transformer (for frequency 862 MHz)
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na te wiasnie parametry przyjeto Ry, = 68€) przy pomiarach z rys. 6. Dla tej warto$ci
omawiane parametry sg bliskie minimum.

Oczywiscie istniejg réznice pomiedzy przebiegami z rys. 8 i 9 a badaniami praktyczny-
mi. Badania praktyczne wykazujg, ze przebiegi parametréw majg analogiczny charakter,
ale istniejg réznice w wartosciach. Na przyktad ttumienno$¢ niedopasowania na wejscin
dla czgstotliwosci 5 MHz jest stala i wg oblicze wynosi ok. 19.5 dB, natomiast wg
badan praktycznych jest réwniez stala, ale wynosi ok. 16.5 dB. Tlumienie oddzielenia
dla Ry, = 68} wg obliczei wynosi ok. 30 dB, praktycznie — ok. 25 dB. Te do$é duze
dysproporcje dotyczg pomiaréw i obliczen wszystkich tlumienno$ci niedopasowania i
tlumienia oddzielenia.

Najbardziej zblizone wartoSci pomiaréw i obliczert majg miejsce dla tlumied w linii
gléwnej 1 sprzgzonej.

2.3. WPLYW POJEMNOSCI MIEDZYZWOJOWYCH I MONTAZOWYCH

W niniejszym punkcie przedstawiony jest wptyw pojemnosci transformatora. Ge-
neralnie mozna powiedzie¢, ze wszystkie pojemnoéci w transformatorze, miedzyzwo-
jowe C1,C2,C3,C4,Cy2,Caq, oraz pozostate wynikajace z montazu Cyg, Cag,Cao, Cyo,
majg charakter pasozytniczy. Wynika to zaréwno z badafi jak i obliczesi. Pojemnosci
Ci0, C3o ujemnie wplywaja na tumiennosci niedopasowania na wejsciu i wyjsciu, oraz
thumienie w linii gtéwnej. Pojemnosci Cyg, Cqo pogarszajg thumiennosé niedopasowania
na odgalezieniu i thumienie w linii sprzezonej (rys. 12). Wplyw tych pojemnosci jest
jednak znikomy ze wzgledu na ich male wartosci. Réwniez wplyw pojemnosci Cy,Cy
jest nieznaczny, poniewaz 1.5 zwoja stanowi malg pojemnosé. Najwickszy wplyw ma-
ja pojemnosci migdzyzwojowe C;,C3,C12,Caa. Rys. 10, 11 ilustrujg wplyw pojemnosci

0 . . : :

IN-OUT
-5
I' IN-TAP
-10
TAP o
e ]

20 ouT
OUT-TAP
-2

.3CO 01t 02 03 04 05 06 07 08 08 1

Rys. 10. Wplyw pojemnosci migdzyzwojowej C, na charakterystyki transformatora
w konfiguracji podstawowej

Fig. 10. Influence of winding capability C, to characteristics of the transformer in basic configuration
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miedzyzwojowych Cp,Cs, natomiast rys. 13 wplyw Cyy, Cs4 przy hipotetycznych zmia-
nach wartosci pojemnosci od 0 do 1 pF.

0 T T T T T T T T T
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Rys. 11. Wplyw pojemnosci migdzyzwojowej C; na charakterystyki transformatora
w konfiguracji podstawowej

Fig. 11. Influence of winding capability Cs to characteristics of the transformer in basic configuration
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Rys. 12. Wplyw pojemnosei montazowej Cye na charakterystyki transformatora
w konfiguracji podstawowej

Fig. 12. Influence of assembly capability Cyg to characteristics of the transformer in basic configuration
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Rys. 13. Wplyw pojemnosci miedzyzwojowej Cy; (Csq) na charakterystyki transformatora w
konfiguracji podstawowej

Fig. 13. Influence of winding capability C;, (Cs4) to characteristics of the transformer
in basic configuration

Pojemno$¢ C, znaczaco wplywa na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu,
ale na pozostale parametry praktycznie nie oddzialywuje. Pojemno$¢ C; oddzialywuje
na tlumiennos$ci niedopasowania na wej$ciu i na wyjéciu, oraz na thumienie oddzielenia.
Pojemnosci C,Cs4 wplywaja praktycznie na wszystkie parametry, choé w mniejszym
stopniu na tlumienia w linii giéwnej i sprzezonej. Wplyw tych pojemno$ci jest nega-
tywny.

2.4. WPLYW PRZENIKALNOSCI POCZATKOWEJ

Przenikalno$¢ poczatkowa p; rdzenia ferromagnetycznego na ktéry nawinigte sg
uzwojenia transformatora ma decydujacy wplyw na jego parametry. Nie moze ona by¢
zbyt mata (np. rzedu 10), gdyz nie uzyskano by pozadanych wartosci ttumien. Rys.14
obrazuje przebieg wplywu przenikalnosci na parametry transformatora dla czestotli-
wosci 5 MHz, rys 15 dla czestotliwo$ci 862 MHz. Charakterystyki poszczegdlnych
parametréw sg zmienne w funkcji czestotliwosci, ale zawieraja pewne podobiefistwa.
Ot6z od przenikalnoéci rzedu 1000 przebiegi tlumiedt w linii gléwnej i sprzezonej sg
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stale, a pozostale przebiegi wykazujg wraz ze wzrostem w; cechy nasycenia. Z rys.
14 1 15 mozna wywnioskowa¢, ze wraz ze wzrostem przenikalnosci poprawie ulegaja
wszystkie parametry ukladu. Ttumienia w linii gféwnej i sprzezonej pozostaja bez
zmian 1 jest to cecha pozadana. Z analizy wplywu przenikalnodci poczatkowej wynika,
ze najkorzystniej stosowad jest rdzenie o mozliwie najwigkszej przenikalnosci. Jednak
to stwierdzenie jest prawdziwe tylko dla przenikalno$ci nie wiekszej niz 10 000. Powy-
zej tej wartoSci wszystkie parametry ulegaja pogorszeniu. Dotyczy to réwniez tlumiesi
w linii giéwnej i sprzgzonej, kt6re rosng wraz ze wzrostem przenikalnosci.

OUT-TAP

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000

Rys. 14, Wplyw przenikalnosci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czgstotliwosci 5 MHz

Fig. 14. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer
in basic configuration for frequency 5 MHz

Rys. 16 i 17 przedstawiajg charakterystyki pomierzone i obliczone transformatora
z wykorzystaniem rdzenia o przenikalnosci poczatkowej p; = 2500.
W stosunku do charakterystyk z rys. 6 1 7 (pomiary dla przenikalno$ci poczatkowej p; =
1400), widoczna jest poprawa tlumiennosci niedopasowania na wszystkich wrotach,
oraz tlumienie oddzielenia na niskich czgstotliwosciach. Wprawdzie nie odpowiada to
doktadnie obliczeniom, ale jest zgodne z tendencja, jakg majg opisywane parametry w
funkcji przenikalnosci z rys. 14. Charakterystyczng cechg jest fakt, iz ttumienia w linii
gléwnej i sprzezonej zgodnie z rys. 14 nie ulegly zmianie.
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Rys. 15. Wplyw przenikalnodci poczatkowej na charakterystyki transformatora w konfiguracji
podstawowej dla czestotliwo$ci 862 MHz

Fig. 15. Influence of initial permeability to characteristics of the transformer in basic configuration
for frequency 862 MHz
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Rys. 16. Pomierzone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej dla
przenikalnodci w; = 2500

Fig. 16. Measured characteristics of the directional transformer in basic configuration for initial
permeability w; = 2500
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Rys. 17. Qbliczone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej dla
przenikalnosci w; = 2500

Fig. 17. Calculated characteristics of the directional transformer in basic configuration for initial
permeability w; = 2500

2.5. OPTYMALIZACJA TRANSFORMATORA
W niniejszym punkcie przedstawione zostaly metody optymalizacji parametréw

transformatora zaréwno na niskich, jak i wysokich czestotliwo$ciach. Poprawe para-
metréw uzyskuje si¢ stosujac proste uklady korekcyjne jak na rys. 18.
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Rys. 18. Uktady korekcyjne transformatora

Fig. 18. Corrective arrangements of the transformer

Rys. 19.

Fig. 19. 1

Rys. 20. W

Fig. 20. Inf




' Telekom,

SO

2j dla

nitial

metréw
¢ para-

TOM 51 — 2005 BADANIE I OPTYMALIZACIA SZEROKOPASMOWEGO . .. 121

5 7
{ TAP /
15 4

Rys. 19. Wplyw pojemnosci korekeyjnej Cs na charakterystyki transformatora przy statej indukeyjnosci
korekeyjnej Ly (862 MHz)

Fig. 19. Influence of corrective capability Cq to characteristics of the transformer for constant corrective
inductance L (862 MHz)
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Rys. 20. Wptyw indukcyjnosci korekeyjnej Lg na charakterystyki transformatora przy statej pojemno$ci
korekcyjnej Cy (862 MHz)

Fig. 20. Influence of corrective inductance Ly to characteristics of the transformer for constant corrective
capability Cq (862 MHz)
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W celu poprawy parametréw na wejsciu na niskich czestotliwosciach stosuje sig duzy
(rzedu kilku nanofaradéw) kondensator szeregowy Ci. Efekt zastosowania kondensa-
tora szeregowego ilustruje rys. 21. Otéz kondensator ten ma wplyw na tlumiennosci
niedopasowania na wejéciu 1 wyjsciu i thumienie oddzielenia (nie ma wplywu na th-
mienia w linii gléwnej i sprzeZonej i flumiennoéé niedopasowania na odgatezieniu
— co jest naturalne). Mozna dobra¢ tak wielko$¢ kondensatora szeregowego Cg, aby
uzyskaé poprawe parametréw na ktére wplywa kondensator.

O T T T T T T T T T
IN-OUT
-5k »
10 )
-15 8
TAP
20 ]
o8 oUT ]
=30 OUT-TAP |-
IN
- o A I L 1 H I 1 1] i

0 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5

Rys. 21. Wplyw pojemnodci szeregowe] na parametry na czestotliwodei 5 MHz

Fig. 21. Influence of series capability to parameters for frequency 5 MHz

Analogicznie na odgalezieniu mozna zastosowac kondensator szeregowy Cy. On z kolei
wplywa na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu, ktérej przebieg jest analo-
giczny jak thumienno$é niedopasowania na wyjsciu z rys. 21 (na pozostale parametry
nie ma wplywu). Zastosowanie kondensatoréw szeregowych na wejsciu 1 odgalezieniu
pozwala zatem na poprawe wszystkich parametréw (z wyjatkiem oczywiScie tlumied
w linii gléwnej i sprzezonej, co zreszta nie jest potrzebne).

Aby poprawié parametry transformatora na wysokich czestotliwosciach stosuje
sic na wejéciu i odgatezieniu uklady korekcyjne LC. Na rys. 18 uklady te stanowig
odpowiednio LgCyq na wejsciu, oraz LyCs na odgalezieniu. Poprzez odpowiedni do-
bér pojemnosei i indukeyjnosci mozna uzyskaC poprawe wszystkich parametréw na
wysokich czestotliwoSciach.
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Rys. 22 ilustruje efekty zastosowania ukiadéw korekcyjnych. Nalezy go poréwnad z rys.
6, ktory co prawda ilustruje przebiegi dla optymalnej wartosci rezystora balastowego,
ale bez uktadow korekcyjnych. Dzieki zastosowaniu kondensatoréw szeregowych Cg;,
Cy, uzyskano poprawe tlumiennosci niedopasowania na wejsciu, wyjéciu i odgatezie-
niu, oraz poprawe tlumienia oddzielenia na niskich czestotliwosciach. Odpowiednie
wielkosci parametréw nie sq w pelni zgodne z oczekiwaniami z rys. 21. Zastosowano
bowiem kondensator 2.2 nF, dla ktérego np. warto$¢ tlumiennosci niedopasowania na
wejSciu powinna by¢ najwieksza i wynosié ok. 33 dB. Faktyczny przebieg tlumienno-
§ci niedopasowania na wejsciu w funkcji pojemnosci szeregowe] Cg, ma analogiczny
charakter, ale jego ekstremum wynosi ok. 27 dB i dla wartosci pojemnosci szeregowe]
ok. 2.7 nEF. Tak, jak poprzednio wyniki obliczeii teoretycznych réznig si¢ od badai

praktycznych.

CHI 5218M dB8  MAG 5 dB, REF -10 d8 vi: -2.003 dB

CH2 S11 dB MAG 5 dBs REF -10 doB Y1 -19.81 dB

CH3 512&M d8 MAG 5 dB/ REF -10 oB v -2.140 dB

CH4  5228M d8 MAG 5 dB/ REF -10 dB Vi -15.27 dB

5 dB 5 MHz ]

V2. -3.191 dB
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OUT | l |
IN-QUT

IN-TAP l FST
. CAL

/

= ouT

5 o/ ol

AP L/‘_\ . / CPL

R TRE
[ S T LIN
OUT-TAP \\
/ IN
~45 dB

START 5 MHz 100 MHz, STOR 1 GHz

NN
)
\
R

I

FIL
1k

L

Date: 25.JUL.03  12:07:086

Rys. 22. Charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej po optymalizacji

Fig. 22. Characteristics of the transformer in basic configuration after optimization

Rys. 22 dowodzi jednak, ze mozna uzyskaé poprawe parametréw transformatora,
Jednak aby uzyskaé optimum, trzeba je znalez¢ doswiadczalnie.
Na wysokich czestotliwosciach réwniez uzyskano poprawg wszystkich parametréw
dzigki zastosowaniu tym razem korektoréw LC. Przyktadowe przebiegi parametréow w
funkeji wielkogci korekeyjnych dla wysokich czestotliwosci przedstawione $3 na rys.
19,20 i przy okazji optymalizacji kolejnych konfiguracji transformatora (rys. 30, 34).
Nalezy jednak nadmienié, 7e optymalizacja transformatora na wysokich czgstotliwo-
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$ciach jest trudniejsza z kilku wzglgddw. Otéz wartosci kondensatoréw korekcyjnych sg
rzedu utamkéw pikofarada, natomiast cewek — rzedu kilku nanohenréw. Ze wzgledu na
tak male wartosci, drukowane sa one w miedzi na podstawie badan doSwiadczalnych.
Dobér ich komplikuje obok niejednoznacznoéci z obliczeniami teoretycznymi, szereg
dodatkowych czynnikéw majacych miejsce na wysokich czestotliwosciach, o ktérych
mowa w punkcie 2.1.

3. TRANSFORMATOR W KONFIGURACII PODSTAWOWE]
Z REZYSTOREM ZEROWYM

Transformator w konfiguracji podstawowej z rezystorem zerowym rozwiazuje si¢
analogicznie jak transformator w konfiguracji podstawowej. Réznica jest taka, ze ten
pierwszy posiada nie cztery, ale pig¢ weztéw. Model pelny transformatora w konfigu-
racji podstawowej z rezystorem zerowym przedstawia rys. 23.
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Rys. 23. Model petny transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej z rezystorem zerowym

Fig. 23. Complete model of the directional transformer in basic configuration with zero resistor

Poszczegblne réwnania prostych transformatoréw skiadowych rozwiagzujemy tak,
jak w przypadku réwnati (1)...(8).
dla pierwszej pary Li,1;:

U1 — U3 = ij;ILl +j<’,()M121L2 (15)
Uy = Up = joMo Iy + jwlolis ‘ (16)
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stad:
Ly = (U = Ugén + Uz = Up)érn )
Iio = (U'_i = U3)é&p + (Uy = Up)énn (18)
dla drugiej pary La,La: ‘
Uz = Uy = jwLgli 4 + joMas]ps (19)
Uy = Up = juMagl 4 + jwls (20)
stad:
Ig = (Uy = Ug)éaz + (Uy — Ug)ésg (21)
Iz = (Uy = Ug)éaz + (Uy — Up)éus (22)
Réwnania wezlowe transformatora bedg mialy postaé:
— dla wezla 1:
Urye = Ui(€1n + €ua + jwCi + jwCs + jwCiyp + jwCiay + jwCio)+
+ Ua(€12 + &43 — jwCiy ~ jwCs4) — Us(€yy + jwCi) — Ugégz+ (23)
~Uo(&12 + €4q + jwCs)
— dla wezla 2:
Uoys = Ui(€as + &21 — jwCia — jwCsg)+
+ Ua(2 + 33 + jwCy + jwCy + jwCip + jwCss + jwCh)+ (24)
—Uséar = Us(&3z + jwCy) — UO(Ex + &34 + jwCs)
— dla wezla 3:
Usys = =Ui(é11 + jwCi) = Uaéin + Us(éqy + jwC + jwCsag) + Ugépn (25)
— dla wezla 4:
UgyL = —U1&s4 — Ua(é33 + jwCy) + Ua(&33 + jwCy + jwCag) + Ugéas (26)
— dla wezta 0:
Uoyo = =Ui(&a1 + &g + jwCs) = Us(éxp + a3 + jwCy) + Uséyy o

+ Uséas + Up(éaz + €44 + jwCy + jwCs)

Réwnania wezlowe (23)...(27) po odjeciu elementéw dotyczacych wezla zerowe-
g0 i samego réwnania wezla zerowego (27) staja sie réwnaniami transformatora w

konfiguracji podstawowej (9)...(12).
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Rys. 24 przedstawia pomierzone charakterystyki transformatora, a rys. 25 obliczone
teoretycznie. Wartosci rezystancji balastowej i zerowej sg tak dobrane aby charakte-
rystyki tlumienno$ci niedopasowania na wejSciu, odgalezieniu i tlumienia oddzielenia
byly optymalne. Ma to miejsce dla Ry, = 68(), oraz dla Rg = 39€). Wplyw rezystancji
balastowej ma analogiczny charakter jak w przypadku transformatora w konfiguracji
podstawowej i przebiegi parametréow transformatora w funkcji rezystancji balastowej
sg zblizone do tychze z rys. 8 i 9. W przypadku rezystancji zerowej mozna przy jej
zastosowaniu uzyska¢ minimalng poprawe tlumiennosci niedopasowania na wejsciu i
odgalezieniu; ma to miejsce wlasnie dla Ry = 39€). Na pozostale parametry rezystor
zerowy ma mniejszy wplyw. Warto$¢ jego nie moze by¢ jednak zbyt duza, gdyz wzrost
jego powoduje wzrost tlumienia w linii sprzezonej.

CHE 52141 B MAG 5 dis REF -10 dB ¥1: -1.958 dB
CH2 514 dd  MAG 5 dBs REF -10 B vi: ~-16.51 dB
CH3 S128M dB MAG 5 dBs REF -10 dB vi: -2.087 dB
CH4  5228M d3 MAG § dBs REF -10 dB Yi: -22.22 dB3
5 dB 5 MHz
V2. -2.470 dB
IN-OUT 862 MHz )
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Rys. 24. Pomierzone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej
Z rezystorem zerowym

Fig. 24. Measured characteristics of the directional transformer in basic configuration with zero resistor

Wplyw przenikalnoSci poczatkowej dla omawianego przypadku jest zblizony do
przypadku transformatora w konfiguracji podstawowej. Przebiegi charakterystyk w
funkcji przenikalnodci niewiele si¢ réznig od przebiegdw z rys. 14 1 15. Istniejg mini-
malne réznice w warto§ciach, ale charakter zmiennosci jest taki sam. Réwniez wplyw
pojemnosci migdzyzwojowych i montazowych ma analogiczy charakter jak w przy-
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Rys. 25. Obliczone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji podstawowej
Z rezystorem zerowym

Fig. 25. Calculated characteristics of the directional transformer in basic configuration with zero resistor

padku transformatora w konfiguracji podstawowej. Przebiegi sg bardzo podobne jak z
rys. 10 — 13 1 maja zblizone wartosci.

Transormator mozna zoptymalizowad jak w ukladzie z rys. 18. Zastosowanie po-
jemnosci szeregowych na m.cz. i ukladéw LC na w.cz. daje podobne rezultaty jak
poprzednio. Rys. 26 ilustruje przykiadowe przebiegi parametréw transformatora przy
zastosowaniu pojemnosci szeregowej w linii sprzgzonej. Na rys. 27 pokazane sg po-
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wp
v przy- Fig. 26. Influence of series capability to parameters for frequency 5 MHz
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mierzone przebiegi transformatora po zastosowaniu ukladéw optymalizujacych. Jako
pojemnodci szeregowe zardwno w linii giéwnej 1 sprzgzonej zastosowano 2.2 nF, co
wynika z analizy teoretycznej, ale w praktyce nie jest to optimum. Wskazuje jednak
jak poprzednio na pozytywny charakter ukladéw optymalizujacych.

CHY 52181 g8 MAG & dBs REF -10 dB ME ~1.845 db
CH2 511 dB MAG 5 dBs REF -10 dB Vi -13.06 dB
CH3 5128M dB  MAG § dB/ REF -10 dB i -2.075 dB
CH4  52248M dB  MAG 5 dBs REF -10 dB M ~-26.74 dB

5 dB 5 MHz ]
v2: -3.471 dB
IN-OUT 862 MHz 4
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Rys. 27. Charakterystyki transformatora w konfiguracji podstawowej z rezystorem
zerowym po optymalizacji

Fig. 27. Characteristics of the transformer in basic configuration with zero resistor after optimization

4. TRANSFORMATOR W KONFIGURACJI ODWROCONE]J

Transformator w konfiguracji odwrdéconej pokazany jest na rys. 2. Transformator w
takiej konfiguracji do$¢ doktadnie opisany jest w [1]. Analize teoretyczng analogicznie
przeprowadzang jak w poprzednich przypadkach — pomijamy. Rys. 28 ilustruje pomie-
rzone charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej, rys. 29, obliczone.
Wplyw rezystancji balastowe]j jest analogiczny jak w poprzednich przypadkach z tym,
ze tutaj optymalnym ze wzgledu na tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu i
tlumienie oddzielenia jest rezystor Ry, = 91£). Zaréwno wplyw przenikalnosci poczat-
kowej jak i pojemnosci transformatora jest zblizony do opisanych i zilustrowanych na
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Rys. 28. Pomierzone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji odwréconej

Fig. 28. Measured characteristics of the directional transformer in inverse configuration
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Rys. 29. Obliczone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji odwréconej

Fig. 29. Calculated characteristics of the directional transformer in inverse configuration
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wykresach dla konfiguracji podstawowej. Optymalizacji dokonujemy jak poprzednio, a
jej rezultat przedstawiony jest na rys. 31. Rys. 30 natomiast przedstawia wptyw induk-
cyjnosci korekcyjnej w ukladzie LC na wejSciu ukfadu (wyrazonej w nanofaradach),

przy stalej, réwnej 0.5 pF pojemnosci korekcyjnej.
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Rys. 30. Wplyw ukladu korekcyjnego na parametry dla czgstotliwosci 862 MHz

Fig. 30. Influence of corrective arrangement to parameters for frequency 862 MHz
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Rys. 31. Charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej po optymalizaciji

Fig. 31. Characteristics of the directional transformer in inverse configuration after optimization
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w induk- Z REZYSTOREM ZEROWYM
aradach),

Transformator w tej konfiguracji otrzymuje si¢ z transformatora w konfiguracji
odwréconej wigczajac rezystor w wezel 1aczacy cewki L,, Ls (rys. 2). Analize teo-
retyczng — pomijamy. Rys. 32 ilustruje pomierzone charakterystyki transformatora w
konfiguracji odwréconej, rys. 33, obliczone. Wplyw rezystancji balastowej i zero-

CH1 521&M dB MAG B dBs REF ~10 dB A4 -1.919 dB
CH2 s11 dB MAG 5 dBs REF -10 o8B v -25.10 dB
CH3  S128M dB MAG 5 dBs REF -10 dB A ~2.044 gB
CH4  3522&4M B MAG 5 dB. REF -10 oB Y1 -16.,77 dB
5 dB 5 MHz
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Rys. 32. Pomierzone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji odwréconej
Z Tezystorem zerowym

Fig. 32. Measured characteristics of the directional transformer in inverse configuration
with zero resistor

wej jest analogiczny jak w przypadku transformatora w konfiguracji podstawowej z
Iezystorem zerowym z tym, ze w tym przypadku optymalne ze wzgledu na ttumien-
no$¢ niedopasowania na odgalezieniu i tlumienie oddzielenia sg rezystor balastowy
Ry = 12000 i rezystor zerowy Rg = 51€). Zaréwno wplyw przenikalnosci poczatko-
wej jak i pojemnosci transformatora jest zblizony do opisanych i zilustrowanych na
it wykresach dla poprzednich konfiguracii. Optymalizacji dokonujemy jak poprzednio,
a jej rezultat przedstawiony jest na rys. 35. Rys. 34 natomiast przedstawia wplyw
Indukcyjnosci korekcyjnej w ukiadzie LC umieszczonym na odgalezieniu (wyrazonej
W nanofaradach), przy stalej, réwnej 0.5 pF pojemnosci korekcyjne;j.
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Rys. 33. Obliczone charakterystyki transformatora kierunkowego w konfiguracji odwrdéconej
z rezystorem zerowym

Fig. 33. Calculated characteristics of the directional transformer in inverse configuration
with zero resistor
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Rys. 34. Wplyw ukladu korekeyjnego na parametry dla czestotliwosei 862 MHz

Fig. 34. Influence of corrective arrangement to parameters for frequency 8§62 MHz
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Rys. 35. Charakterystyki transformatora w konfiguracji odwréconej
z rezystorem zerowym po optymalizacji
Fig. 35. Characteristics of the directional transformer in inverse configuration
with zero resistor after optimization

6. POROWNANIE KONFIGURACJI TRANSFORMATORA

Niezaleznie od zastosowanej konfiguracji badanego transformatora zostaja zacho-
wane pewne cechy wspélne. Otéz dla wszystkich wariantéw wplyw przenikalnosci
poczatkowej jest prawie identyczny. Dla wszystkich konfiguracji mozna z pewnym
przyblizeniem przyjaé, Ze parametry transformatora w funkcji zmiennej przenikalnosci
poczgtkowej zmieniaja si¢ jak na rys. 14 i 15. Z wyjatkiem tlumienia w linii gléwnej
1 sprzezonej parametry ulegajg wraz ze wzrostem y; poprawie z tym, ze od wartosci
przenikalnog§ci ok. 4000 wykazuja cechy nasycenia (dla wysokich czestotliwoséci ce-
chy te nastgpuja nawet wezesniej). Réwniez ze wzgledu na pojemnosci transformatora,
mozna co do charakteru zmian i w przyblizeniu wartosci uznad, ze ich wplyw jest zbli-
zony. Zatem rys. 10, 11, 12, 13 mozna uznad za reprezentatywne. Wplyw rezystancji
balastowych i zerowych réwniez ma analogiczny charakter. Istnieja warto$ci dla ktérych
w przypadku rezystancji balastowych tlumienno$¢ niedopasowania na odgalezieniu i
ttumienie oddzielenia, a dla rezystancji zerowych — tlumienno$¢ niedopasowania na
wejSciu osiggajg ekstrema z tym, ze dla réznych wartosci (co zostalo opisane wcze-
$niej). Przyktadem takich wplywéw sa rys. 8 9.

Réwniez ze wzgledu na tlumienno$ci niedopasowania na wysokich czestotliwosciach,
transformatory w poszczegdlnych konfiguracjach zachowujg sie podobnie. O tych pa-
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rametrach na w.cz. decydujg gléwnie pojemnosci miedzyzwojowe, a ich wplyw jest
analogiczny dla wszystkich konfiguracji.

Roznice istniejg gléwnie na niskich czgstotliwosciach. Wprawdzie bardzo istotny jest
tu dobor rezystoréw balastowych i zerowych, ale dla poréwnania uzyjemy rozwigzan
optymalnych. W stosunku do transformatora w konfiguracji podstawowej (rys. 6, 7),
transformator z rezystorem zerowym (rys. 25, 26) charakteryzuje si¢ poprawa tlu-
miennosci niedopasowania na wyj§ciu (w praktyce réznica ta jest bardziej widoczna)
1 minimalng poprawg tlumienno$ci niedopasowania na wejsciu. Teoretycznie wigksze
jest tlumienie w linii sprzgzonej, ale jest ono zauwazalne dla wiekszych wartosci rezy-
stora zerowego. Transformator w konfiguracji odwrécone;j (rys. 28, 29) charakteryzuje
si¢ mniejszym tlumieniem w linii sprzezonej (teoretycznie i praktycznie), mniejszymi
tlumiennosciami niedopasowania na wejsciu i odgalezieniu, ale wiekszym na wyjsciu.
Transformator w tej konfiguracji charakteryzuje réwniez lepsze ttumienie oddzielenia
na w.cz. Transformator w konfiguracji odwréconej z rezystorem zerowym (rys. 30, 31)
charakteryzuje si¢ zdecydowana poprawg tlumienia oddzielenia zaréwno na niskich
jak i wysokich czestotliwosciach (chociaz konfiguracja ta nigdzie nie jest stosowana),
oraz poprawa w stosunku do pozostalych konfiguracji thumienno$ci niedopasowania na
wejsciu. Wadg tego rozwigzania jest fakt, ze odbylo sie to kosztem tlumienia w linii
sprzezone;.

Relacje te zostaly zachowane réwniez dla zoptymalizowanych wersji (rys. 22,27,31,35).

7. PODSUMOWANIE

Bardzo wazng cechg transformatora niezaleznie od konfiguracii jest stato§¢ thumiesi
w linii gléwnej i sprzezonej. Taki stan rzeczy ma miejsce dzieki temu, ze przenikalnosé
magnetyczna rdzenia maleje w funkcji czgstotliwosci. W przeciwnym przypadku nie
mozna byloby zaprojektowaé szerokopasmowego transformatora. Zaleta ta jest tym
cenniejsza, ze stato$¢ ta jest utrzymana niezaleznie od zmian przenikalnosci, balastu
1 do pewnego stopnia pojemnosci miedzyzwojowych. Réwniez zastosowanie uktadéw
korekeyjnych zachowuje stato§¢ tlumien, co pozwala poprawiaé parametry transfor-
matora. Niestety dla czestotliwosci powyzej 1 GHz indukcyjnosci uzwojen staja sie
na tyle duze, ze tlumienia zaczynajg wzrastaé. Do pewnego stopnia mozna zwigkszaé
pasmo transformatora przez zmmiejszanie indukcyjnosci — np. poprzez stosowanie
mniejszych rdzeni, ale zawsze pozostanie ono ograniczone.
W pracy opisano mozliwe konfiguracje transformatora. Zaprezentowane wykresy i pré-
by optymalizacji pomyslane zostaly o szerokopasmowym zastosowaniu transformatora.
Ale przy bardziej szczegélowych zastosowaniach i przyjeciu okreslonych priorytetéw
mozna oczywiScie uzyskac bardziej zadowalajgce wyniki. Teoretyczne wyniki badan
r6znig si¢ od praktycznych. Jednak dla wartosci bezwzglednych doktadno$é 10% zo-
stata zachowana. Natomiast przy projektowaniu transformatora w celu optymalizacji
mozna postuzy¢ si¢ obliczeniami teoretycznymi, ale zgrubnie. W celu dokonania pre-
cyzyjnej optymalizacji, nalezy wspomdée si¢ badaniami praktycznymi.
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D. KRZEMIENIECKI

ANALYSIS AND OPTIMIZATION OF DIRECTIONAL TRANSFORMER

Summary

Object of present elaboration is complex analysis of the symmetrical directional transformer (direc-
tional coupler). Such transformers universally practical are in devices of cable television (CATV), most
often in taps. Executed they are on base of little, line 7 X 3.5 mm ferrite cores of double holes, on which
wound are windings of the transformer.

Examined transformer can exist in four configurations named here: basic, inverse, basic with zero resistor
and inverse with zero resistor. Work contains theoretical analysis and results of measurements and calcu-
lations of parameters of the transformer like: insertion losses of main and coupled line, isolation of output
and tap and return losses on input, output and tap in function of frequency in range 5-1000 MHz.

In work examined influence of initial permeability (in range 100-10000), on parameters of the transformer,
and such factors as ballast-resistor, zero-resistor considering of obtainment of optimum parameters and its
influence on winding and assembly capability of the transformer and its parameters for high frequencies.
Besides one examined possibilities of use of corrective arrangements having in view improvement of pa-
rameters of the transformer for low and high frequencies. One introduced also effects of such optimization -
for possible configuration of the transformer.

Taking into account optimization and influences of ballast and zero resistors one examined courses pa-
rameters of the transformer for its extreme frequencies of work: 5 and 862 MHz,

General analysis of the transformer passed in regard on broadband its use, but results of researches can
also be use for more particular arrangements.

Work addressed is mostly to constructors and has in view help in projecting of arrangements taps.

To researches used 10-dB symmetrical transformer with use of cores of initial permeability 1400 and
2500 produced by Taiwan.

Keywords: directional transformer, basic configuration, inverse configuration simulation
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PARAMETRY SZYBKOSCIOWE PRZETWORNIKOW
POMIAROWYCH WIELKOSCI ELEKTRYCZNYCH
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Przedmiotem artykutu sq nowe parametry niezbedne do okreglenia przydatnosci prze-
twornikéw pomiarowych mocy oraz przetwornikéw napigciowych wartosci Sredniej i sku-
tecznej do pomiaru szybkozmiennych sygnaléw odksztalconych. Parametrami tymi sg: do-
puszczalna szybko$¢ zmian sygnatu wejiciowego S, oraz czgstotliwos¢ graniczna f, pasma
przetwarzania mocy wejéciowego sygnatu sinusoidalnego. Parametréw Sq 1 f, nie uwzgled-
niano dotychczas w opisie wiasciwosci metrologicznych wymienionych przetwornikéw.

Stowa kluczowe: przetworniki napieciowe, przetworniki pomiarowe mocy, przesterowanie
szybkoSciowe, blgd przesterowania

1. WPROWADZENIE

Wspolczesne przetworniki i przyrzady pomiarowe, wielkosci charakteryzujgcych
sygnaly i obwody elektryczne, realizowane sa na bazie ukladéw elektronicznych wy-
korzystujgcych wzmacniacze operacyjne [1, 2, 5, 16]. Przyczyng przesterowania tych
uktadéw moga byé: zbyt duza warto$é szczytowa sygnatu pomiarowego oraz szybkos§é
zmian tego sygnatu [7, 10, 11, 12, 13, 14, 15]. Pierwsza z wymienionych przyczyn po-
woduje tzw. przesterowanie amplitudowe przetwornika. Przesterowania takiego mozna
uniknaé przez okreslenie tzw. dopuszczalnej wartosci wspélezynnika szczytu sygna-
lu wejsciowego. Dobér zakresu przetwarzania przetwornika, odpowiednio do wartosci
Szczytowej sygnalu pomiarowego, nie eliminuje drugiej przyczyny przesterowania. Przy
szybkozmiennych sygnatach pomiarowych sygnal wyjSciowy wzmacniaczy, znajduja-
Cych sie na wejsciu przetwornika, zmienia si¢ z ograniczong szybkoscig S, nazywana w
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literaturze szybkoscig maksymalng (ang. Slew Rate) {2, 3, 5]. Przyczyna tego zjawiska
jest nasycenie wzmacniaczy operacyjnych wynikajace z opdZnienia sygnatu wyjsciowe-
g0 petli ujemnego sprzezenia zwrotnego wzgledem sygnalu wystgpujacego na wejsciu
ukladu [2, 3]. Ze wzgledu na przyczyny, wystepujace przy szybkozmiennych sygnatach
pomiarowych, nasycenie ukladéw wejsciowych przetwornikéw autor artykulu nazwal
przesterowaniem szybko$ciowym [12, 14, 15]. Przesterowanie szybkosciowe przetwor-
nikéw jest niejednokrotnie nie zauwazane przez uzytkownikéw. Dopiero nadmierny
blad pomiaru informuje o wystapieniu tego zjawiska [10, 11, 12, 13, 14, 15]. W zalez-
nosci od ksztaltu i czestotliwosci przetwarzanych sygnatéw sktadowa biedu wynikajgca
z przesterowania szybkoSciowego przetwornikéw moze osigga¢ wartoSci od kilku do
kilkunastu procent.

Aby w trakcie pracy przetworniki nie byly przesterowane szybkosciowo na ich wej-
Sciu wystepowaé muszg sygnaly, ktérych pierwsza pochodna nie moze by¢ wigksza
od pewnej wartosci dopuszczalnej Sy [15]. Charakterystyka przydatnoei elektronicz-
nych przyrzadéw pomiarowych do pracy z odksztalconymi sygnatami wejsciowymi
wymaga réwniez wyznaczenia czestotliwosci granicznej f, pasma, w ktérym sygnaly
sinusoidalne o ustalonej amplitudzie nie powodujq przesterowania szybkosciowego. W
dalszych rozwazaniach wykazano, ze znajomosé tej czestotliwoSci niezbgdna jest do
wyznaczenia czestotliwoéci f,p ograniczajacej pasmo, w ktérym sygnal odksztatcony
mierzony jest przez przetwornik bez wplywu przesterowania szybkosciowego. Obecnie
parametry f, i S4 nie sg wykorzystywane do charakteryzowania wlasciwosci przetwor-
nikéw napigciowych wartosci Sredniej i skutecznej oraz przetwornikéw pomiarowych
mocy, przeznaczonych do pracy z odksztalconymi sygnalami wejSciowymi w pasmie
czestotliwosci akustycznych. W artykule parametry f, i Sq nazywane sg parametrami
szybko$ciowymi przetwornikéw i uzasadniono celowos$¢ stosowania tych parametréw
w praktyce.

2. UKLADY PRZETWORNIKOW POMIAROWYCH
WIELKOSCI ELEKTRYCZNYCH

Produkowane obecnie przetworniki pomiarowe wielkosci elektrycznych, ze wzgle-
du na zasade ich dzialania, podzielié mozna na trzy grupy [1, 16]. Pierwsza grupg
stanowia przetworniki z autonomicznym ukiadem funkcyjnym. W przetwornikach tych
wszystkie operacje okreslone definicja mierzonej wielkosci realizowane sg przez ana-
logowy lub impulsowy uktad operacyjny z analogowym sygnatem wyjsciowym. Druga
grupe stanowia przetworniki probkujace, w ktérych warto$¢ wielkosci mierzonej wy-
znaczana jest programowo, przez system mikroprocesorowy, na podstawie prébek sy-
gnatu pomiarowego. Oprécz wymienionych dwoch grup znane sg réwniez przetworniki
hybrydowe. Sa to przetworniki wartosci skutecznej napiecia oraz przetworniki pomia-
rowe mocy czynnej. W przetwornikach tych odpowiednio kwadrat wartoSci chwilowe]
sygnalu wejéciowego oraz iloczyn wartosci chwilowych sygnatéw pradowego 1 na-
pigciowego wyznaczany jest za pomocg mnoznika analogowego. Usrednianie sygnalu
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wyjsciowego mnoznika realizuje integracyjny przetwornik analogowo-cyfrowy. Warun-
kiem poprawnej pracy przetwornikéw hybrydowych jest dopasowanie czasu integracji
przetwornika analogowo-cyfrowego do okresu sygnatu pomiarowego.

Strukturg stosowanych w praktyce przetwornikéw napigciowych wartosci $redniej i
skutecznej oraz przetwornikéw pomiarowych mocy przedstawiono ponizej.

W multimetrach klasy technicznej bardzo czesto, jako przetwornik wartosci sku-
tecznej, wykorzystywane analogowy napigciowy przetwornik wartosci §redniej (rys.
la). W takim przypadku sygnal wyjSciowy ww. przetwornika proporcjonalny jest do
warto$ci skutecznej sinusoidalnego sygnalu pomiarowego.

Stopien przemiennopradowy

a) U; | UW » PR > D +—U,
Stapien przemiennopradowy
b) u; —» UW —| K » FD U,
Stopien przemiennopradowy
0) u; — UW | K L AIC || P
Stopien przemiennopradowy
d) i > UW > SH > A/C |— uP

Rys. 1. Przetworniki napieciowe o otwartej strukturze ukladu: (a) przetwornik wartosci Sredniej;
(b, (c), (d) — przetworniki wartoéci skutecznej (UW — uktad wejsciowy, PR - prostownik operacyjny,
FD — filtr dolnoprzepustowy, K — kwadrator, SH - uktad prébkujaco-pamietajacy, A/C — przetwornik -
analogowo-cyfrowy, pP - system mikroprocesorowy)

Fig. 1. Voltage transducers with open system: (a) average value transducer, (b), (¢), (d) rms value
transducers (UW - input circuit, PR — operating rectifier, K — squaring circuit, SH —
sample-and-hold circuit, A/C — analog-to-digital converter, WP — microprocessor

Pomiar wartosci skutecznej sygnaléw odksztalconych realizowaé mozna w ukla-
dach przetwornikéw o tzw. strukturze otwartej (rys. 1b, ¢ i d) lub w ukladach zamknig-
tych (rys. 2) [1, 16].

Przetworniki napigciowe wartosci skutecznej o strukturze otwartej (rys. 1b i ¢)
wykorzystywane sg najczesciej do mierzenia sygnaléw o czestotliwosci technicznej
tzn. 50-60 Hz [1, 16]. W przetwornikach tych poszczegélne bloki realizuja kolejno
operacje wynikajace z definicji wielkosci mierzone;.

W nowoczesnych przetwornikach o strukturze otwartej role kwadratora pelnig
mnozniki z modulacjg szerokosci i amplitudy impulséw (tzw. mnozniki TDM) [1, 2]. Ze
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wzgledu na wlasciwo$ci mnoznika, tego rodzaju przetwornikéw nie mozna stosowac do
przetwarzania szybkozmiennych sygnaléw odksztalconych o przebiegu impulsowym.
Uklady przedstawione na rys. lc i d reprezentuja przetworniki napigciowe, w kt6-
rych wynik pomiaru wyznaczany jest za pomocg systemu mikroprocesorowego. Prze-
twornik z rys. lc jest hybrydowym przetwornikiem wartosci skutecznej napiecia. Rolg
kwadratora w tego rodzaju przetwornikach pelnié moga transkonduktancyjne uklady
mnozace, mnozniki uniwersalne lub wielofunkcyjne logarytmujace ukiady operacyjne
[1, 2, 3, 16]. Rys. 1d przedstawia napieciowy przetwornik prébkujacy. Wiasciwosci
czestotliwo$ciowe tych przetwornikéw okreslane sg parametrami dynamicznymi analo-
gowej czedci ich ukladu [1, 16].
Do przetwarzania sygnatéw odksztalconych o duzym udziale wyzszych harmonicznych,
w szerokim pas$mie czestotliwosci, wykorzystywane sa przetworniki o zamknigtej struk-
turze ukladu [1, 16] — rys. 2. Przetworniki takie wykonywane s3 obecnie w postaci
monolitycznych lub hybrydowych ukladéw scalonych [5].

Stopiefl przemicnnopradowy

X1 i
a) u; » UW X1 —i» FD U,
X3
X9 o
X3 T

Stopich przemicnnopradowy

0 —p{ow o[ o[z o 2 o o] v v,

A

-log |¢—

Stopien przemicnnopradowy

TC2

v
=
)

c) i —» UW —>| Te

A

VA

Rys. 2. Przetworniki wartodci skutecznej napiecia o zamknietej strukturze ukfadu: przetwornik z
kwadratorem ilorazowym — zasada dzialania (a), schemat blokowy ukfadu rzeczywistego (b),
termoelektryczny przetwornik komparacyjny (c) (T'ey, Te; — przetworniki termoelekiryczne,
7P — #r6dio pradowe)

Fig. 2. RMS value voltage transducers with closed system: (a) transducer with the squaring-divide
circuit — the general principle of operation, (b) block diagram of a real system, (c) comparing
thermal transducer (7T'e;, Te; — thermal converters, ZP — current source)
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Najbardziej rozpowszechnionym ukfadem scalonego przetwornika wartosci sku-
tecznej jest uktad z tzw. kwadratorem ilorazowym — rys. 2a. Zasadniczym elementem
tego przetwornika jest uklad mnozaco-dzielacy. Na wyjsciu tego ukladu wystepuje
sygnat proporcjonalny do kwadratu sygnatu wejsciowego odniesiony do aktualnej war-
tosci wielkosci mierzonej. Cechg charakterystyczng przetwornikéw z kwadratorem ilo-
razowym jest szeroki zakres zmiennos$ci wartoSci wielkosci mierzonej oraz szerokie
czgstotliwosciowe pasmo przetwarzania [1, 16]. Z tego wzgledu takie przetworniki
moga byC stosowane w przyrzadach klasy laboratoryjnej. Przykladem takiego przy-
rzadu jest multimetr firmy Datron Wavetek typu 1281 [4]. W praktyce przetworniki
z kwadratorem ilorazowym realizowane s3 na bazie wzmacniaczy logarytmujacych i
alogarytmujacych (rys. 2b). Role ukladu dzielacego, w tym przetworniku, pelni suma-
tor.

Na rys. 2¢ przedstawiono termoelektryczny przetwornik komparacyjny. W prze-
twornikach tych nastgpuje poréwnanie sygnaléw wyjsciowych dwéch przetwornikéw
termoelektrycznych Tey, Te;. Ze wzgledu na duzg bezwladno$é czasows i duzy koszt
termoelement6w, przetworniki komparacyjne z termoelementami wykorzystywane sg
w przyrzadach laboratoryjnych i kalibratorach. Wad tych nie posiadajg jedynie termo-
tranzystorowe przetworniki komparacyjne, ktére wykonywane sg w postaci hybrydo-
wych uklad6éw scalonych [8, 9]. Przetworniki termotranzystorowe charakteryzuja sie
szerokim czgstotliwosciowym pasmem przetwarzania i duzg dopuszczalng wartoscia
wspéiczynnika szczytu sygnalu wejSciowego.

Przetworniki przeznaczone do pomiaru mocy czynnej, przy przebiegach sinusoidal-
nych oraz przy przebiegach odksztalconych, realizowane sg obecnie w trzech wersjach:
analogowej, hybrydowej oraz jako przetworniki prébkujace [1, 16] — rys. 3.

W przetwornikach analogowych (rys. 3a) i hybrydowych (rys. 3b) iloczyn warto-

Sci chwilowych sygnatéw wejsciowych (pradowego i napigciowego) okreglany jest za
pomocg mnoznika analogowego.
Nowoczesne przetworniki przeznaczone do pracy z sygnatami o czestotliwosci prze--
myslowej, i niezbyt duzym odksztalceniu, realizowane sg na bazie mnoznika TDM. W
przetwornikach charakteryzujacych sig szerokim czestotliwosciowym pasmem przetwa-
1zania stosowane sg mnozniki transkonduktancyjne, mnozniki uniwersalne, logarytmu-
jace uklady wielofunkcyjne oraz mnozniki termoelektryczne.

Ostatnim uktadem przedstawionym na rys. 3 jest przetwornik prébkujacy. Do po-
prawnej pracy probkujacych przetwornikéw mocy wymagane jest synchroniczne prob-
kowanie obu sygnatéw wejsciowych. W przypadku wykorzystywania przetwornikéw
probkujgcych do przetwarzania sygnaléw, ktorych czestotliwo$é harmonicznej podsta-
wowej zmienia si¢ w szerokim zakresie wartosci, stosowaé nalezy uklady synchroni-
zacji prébkowania wykorzystujace generator z petly fazows (z tzw. petla PLL). Taki
spos6b synchronizacji prébkowania sygnaléw wejSciowych znacznie zwicksza koszt i
komplikuje uktad przetwornika. Z tego wzgledu przemystowe przetworniki pomiarowe
mocy realizowane sg najczeSciej na bazie mnoznikéw analogowych.
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Stopien przemiennopradowy

xll
u » UW, %
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u » UWy -
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Xi
Stopien przemiennopradowy
Xy
i = UW, » SH, = A/C, -
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i » UW, = SH; . A/Ci B
x‘
1

Rys. 3. Przetworniki pomiarowe mocy czynnej: analogowy (a), hybrydowy (b) i prébkujacy (c)
(UW,, UW; — uklady wejsciowe toru napigciowego i pradowego, SH,, A/C, oraz SH;, A/C; uklady
prébkujaco-pamigtajace oraz przetworniki analogowo-cyfrowe wymienionych toréw przetwornika)

Fig. 3. Active power transducers: analog (a), hybrid (b) and sampling (c¢) (UW,, UW,; — input circuits of
the voltage and current line, SH,, A/C, and SH;, A/C; — sample-and-hold circuits and analog-to-digital
converters specification lines of the transducer)

3. PARAMETRY SZYBKOSCIOWE
PRZETWORNIKOW WIELKOSCI ELEKTRYCZNYCH

Przydatnos$¢ przetwornikéw pomiarowych wielkosci elektrycznych do pracy z od-
ksztalconymi sygnalami wejSciowymi okreslaja wiasciwosci tzw. stopnia przemienno-
pradowego [11, 12, 13, 15]. Nazwa tg objeta jest wejSciowa cze§¢ ukladu przetwornika,
w ktérej realizowane sg operacje na sygnatach przemiennych — rys. 4.

W przetwornikach analogowych stopiefi przemiennopradowy stanowig uklady po-
przedzajace blok usredniajacy (rys. 1a 1 b, rys. 2 1 rys. 3a i b) . Stopniem przemien-
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Stopieit

preemiennopradowy Blok usredniajacy

w ¢ —] g
Uw . Bl F(x) | - i:ﬁ——j %C

Rys. 4. Struktura stopnia przemiennopradowego przetwornikéw (w, x — wektory sygnaléw wejsciowych
odpowiednich blokéw) : w= [u, ], x= [x,x;] — dla przetwornikéw mocy, w= u;, x= x, — dia
przetwornikéw napigciowych, UW — ukiad wejsciowy, F(x) — nieliniowy blok operacyjny
(nie wystepuje w przetwornikach probkujacych): F(x) = |x,| i F(x) = (x,)* — odpowiednio dla
przetwornikéw napieciowych wartoéci Sredniej i skutecznej, F(x) = x, - x;

dla przetwornikéw mocy)
Fig. 4. Structure of an AC-stage of transducers (w, x — are vectors of input signals of respective

blocks: w= [u, 1], x= [x,x;] — for power transducers, w= u;, X= x, — for voltage transducers, F(x) —
non-linear operational block (not used in sampling transducers): F(x) = |x,| i F(x) = (x,)* — for

average value and rms value voltage transducers respectively, F(x) = x, - x; — for power transducers)

nopradowym przetwornikéw hybrydowych (rys. 1c) i prébkujacych (rys. 1c i 3c) jest
analogowa czes$¢ ukladu tych przetwornikéw.

Stopieni przemiennopragdowy przetwornikéw napigciowych (rys.l1irys. 2) ma struk-
turg kaskadowa. O przesterowaniu szybkosciowym takich uktadéw decyduje blok cha-
rakteryzujacy si¢ najmniejszq szerokoscig pasma przetwarzania mocy sygnatu wejscio-
wego [15]. W schemacie blokowym przedstawionym na rys. 5 przyjeto przykiadowo,
ze takimi wlasciwo$ciami charakteryzuje sie blok B,. Blok ten, jako jedyny, ma ogra-
niczong do warto$ci S szybko$¢ zmian sygnatu wyjsciowego.

B; B, Bj

u
Yl K, | S Ky e K,

Rys. 5. Kaskadowe potaczenie blokéw skladowych stopnia przemiennopradowego (K1, Ky, K. —
wspélezynniki wzmocnienia napieciowego kolejnych blokéw uktadu)

Fig. 5. Cascade connection of constituent blocks of the AC-stage (K1, K2, K,3 — voltage gain of
following blocks of the system)

Biorac pod uwage aspekt praktyczny autor artykutu proponuje, aby do charak-
teryzowania przetwornikéw napieciowych, przeznaczonych do pracy z odksztalcony-
mi sygnatami wejSciowymi, stosowaé tzw. dopuszczalng szybko$é zmian S, sygna-
lu wejéciowego. Przetwornik pracowat bedzie bez przesterowania szybkosciowego,
Jesli maksymalna szybkos§¢ zmian S, sygnalu, wystepujgcego na jego wejsciu, bedzie
mniejsza od wartosci dopuszczalnej Sy (tzn. S, < Sy). Za wykorzystaniem parametru
S¢ W praktyce przemawia tatwo§é pomiaru jego wartosci np. za pomocg oscyloskopu.
Znajgc parametr Sy czestotliwosé graniczng f, przyrzadu wyznaczy¢ mozna za pomoca
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zaleznosci [15]:
Sd

= 1
2.7 Uy M

Ip
gdzie: U, oznacza warto$¢ maksymalng sinuéoidalnego sygnalu wejsciowego przyrza-
du. S
Dla vkfadu z rys. 5: §y = ————.

Y Kul . KuZ

Do celéw poréwnawczych nalezy postugiwaé si¢ czestotliwoéciag graniczna f, wyzna-
czong dla sygnalu sinusoidalnego o warto$ci skutecznej, dla ktérej wyznaczany jest
blad podstawowy przyrzadu. W dalszej czgéci artykulu wyjasniono, w jaki sposéb
czestotliwo$¢ f, wykorzysta¢ mozna do wyznaczenia czgstotliwosci granicznej f,p
pasma przetwarzania mocy sygnatu odksztalconego, ktérego warto§é skuteczna réwna
jest warto$ci skutecznej sygnatu sinusoidalnego.

Dopuszczalna szybko§¢ zmian sygnatéw wejsSciowych (pradowego Sy oraz napiecio-
wego Sg,) wyznaczy¢ nalezy rowniez dla przetwornikéw mocy czynnej. Celowosé
wyznaczania tych parametréw dla przetwornikéw, ktérych tory wejsciowego moga
by¢ przesterowane niezaleznie, autor artykulu wyjasnit w pracy [12]. Przetwornika-
mi takimi sg: przetworniki prébkujace, przetworniki z mnoznikiem impulsowym oraz
przetworniki wykorzystujace logarytmujace uklady wielofunkcyjne.

Odrebnego oméwienia wymagaja przetworniki mocy wykorzystujace mnoznik Gilber-
ta lub mnoznik uniwersalny [2, 3]. Schemat blokowy stopnia przemiennopradowego
takiego przetwornika przedstawia rys. 6.

u : !
¥ K S T o | x Mnozik |
Sdu ' Saul ™" |
UWU E i up
| >< M KuSu s
uw; L g ;
i ; Sai X E
____,_’ Ki N Si ?——— :
Sdi e

Rys. 6. Schemat blokowy przesterowanego stopnia przemiennopradowego przetwornika mocy
z mnoznikiem uniwersalnym (S,,, Sy — sa dopuszczalnymi szybkosci zmian sygnatéw
wej§ciowych x, oraz x; mnoznika, K, oraz K; sq wspblczynnikami przetwarzania toréw

wejsSciowych (napigciowego i pradowego) przetwornika

Fig. 6. Block diagram of an overloading AC-stage of the power transducer with universal multiplier
(Suu» Sgi — are slew rate of input signals x, and x; of the multiplier, K, and K; are processing

constant of input line (voltage and current) of the transducer

Scio
1 U
prze
Para
szyb
Prze
chwi
réwr

Typo
Najb:
sinus
ampl
wied
(2) p

gdzie
nika
Przy
X; TOW
Aby v
S;, w2

- réwne

Ponie

W
param
Jezeli
skutec
kwadr:

Dc
idalnyc




ey

yIzg-

yzha-
y jest
H086b
"j’ pr
dwna

iecio-
YWos¢
mogg
rnika-
| oraz,

ilber-
Wego

plier
ng

TOM 51— 2005 PARAMETRY SZYBKOSCIOWE PRZETWORNIKOW ... 145

Przy nieprawidlowym doborze maksymalnych szybkosci S, i S; sygnaléw wyj-
§ciowych wzmacniaczy operacyjnych zastosowanych w ukladach wejSciowych UW,
i UWi, w stosunku do maksymalnej szybkosci Sy sygnalu wyjséciowego mnoznika,
przesterowane szybkosciowo mogg by¢ jednocze$nie uklady wejsciowe oraz mnoznik.
Parametry S, 1 S; wzmacniaczy, przy ktérych mnoznik decyduje o przesterowaniu
szybkoSciowym przetwornika, wyznaczy¢é mozna w spos6b nastepujacy.
Przesterowanie mnoznika wystgpuje, wtedy gdy pochodna czasowa iloczynu warto$ci
chwilowych sygnaléw wejsciowych x; i x, oraz stalej Kj mnoznika jest wieksza lub
réwna maksymalnej szybkosci zmian S), jego sygnatu wyjsciowego:

d(Kpy - xy - x;)

max
‘ dt

J > Su (2)

Typowa warto$¢ stalej Ky réwna jest 0.1 [2, 3, 5].

Najbardziej niekorzystne warunki pracy mnoznika wystepujg przy zgodnych w fazie
sinusoidalnych sygnatach wejsciowych: x, = X,,, sinw;f oraz X; = Xy sin wqt, ktérych
amplitudy X, 1 X,,; majg warto$¢ réwng gérnej granicy zakresu przetwarzania odpo-
wiednich toréw wejsciowych mnoznika [2, 3, 16]. Dla ww. sygnaléw wejSciowych zal.
(2) przeksztalci¢ mozna do postaci:

S:[uXmi + S(’[iXmu = Z%Ai 3
1Y
gdzie: S}, S/, oznaczajg dopuszczalne szybkosci zmian sygnatéw wejsciowych mnoz-
nika (rys. 6).
Przy wyznaczaniu zal. (3) przyjeto, ze maksymalne szybkosci zmian sygnaléw x, oraz
x; rtéwne sg odpowiednio parametrom S, i Sy; mnoznika (S, = w1 X, , Sk = W1 Xm).
Aby ukiady UW, i UW; (rys. 6) nie byly przesterowane szybko§ciowo parametry S, i
Si, wzmacniaczy operacyjnych stosowanych w tych ukladach, musza by¢ wicksze lub
réwne parametrom S, i 8% : (S, > Sy Si 2 Sy, ktérych wartoéci spelniajg zal. (3).
Poniewaz S, = K;S4; oraz S " = KuSau (rys. 6), zal. (3) przeksztalci¢ mozna do postaci:
KySauXmi + KiSdiXmu = 2%”'[' 4
M
Wyrazenie (4) okresla zwigzek pomiedzy parametrami Sy, i S, przetwornika oraz.
parametrem Sy mnoznika zastosowanego w jego ukladzie.
Jezeli mnoznik petni role kwadratora, wystepujacego np. w przetwornikach wartosci
skatecznej, to X, = X; = X i X = X = X, Sau = Sgi = Sg oraz K, = K; = K. Dla

kwadratora wyrazenie (4) przyjmuje postag:
Su
_-— 5
Sd Xm ! KM K ( )

Do okreslenia czgstotliwosci granicznej fp pasma przetwarzania mocy sinuso-
idalnych sygnatéw wejsciowych przetwornikéw napigciowych oraz czestotliwosci f
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1 fpu toréw wejSciowych (pradowego i napigciowego) przetwornika mocy wykorzystaé
mozna zal. (1). Natomiast czestotliwo$¢ graniczng f,p pasma przetwarzania mocy od-
ksztalconych sygnatéw wejsciowych, wymienionych przetwornikéw, wyznaczyé mozna
z zaleznoS$ci [15]:
R ‘f])
4 — 2 6
pr 5.52\ ( )
W zal. (6) 65, jest wzglednq szybkoscig zmian sygnaléw odksztalconych x. Wspdlczyn-
nik 65, zdefiniowano jako stosunek maksymalnej wartosci modutu szybkosci zmian S,
sygnatu odksztalconego do maksymalnej szybko$ci zmian S, sygnatu harmonicznego
w, o takiej samej wartodci skutecznej [15]:

5S, = r—“f‘g-'ﬁ ™

W odrdéznieniu od stosowanych dotychczas wspdiczynnikéw charakteryzujgcych prze-
bieg sygnaléw odksztatconych tj.: wspdlczynnik niesinusoidalnodci, wspétczynnik za-
wartos$ci harmonicznych oraz wspélczynnik odksztatcenia [15], wspélczynnik 65, jest
jedynym wspdlczynnikiem wykorzystujacym szybko$¢ zmian do okre§lenia niesinu-
soidalnodci sygnalu. Uwzglednia przy tym, podobnie jak ww. wspélczynniki, udzial
harmonicznych odksztalcajagcych sygnal. Posta¢ zal. (7) wskazuje na mozliwo$é definio-
wania wsp6lczynnika 65, jako stosunku maksymalnej warto§ci modulu ekstremalnej
szybko$ci zmian sygnatu odksztalconego do maksymalnej szybkosci zmian harmo-
nicznej podstawowej tego sygnalu. Z matematycznego punktu widzenia taki sposéb
definiowania wspdlczynnika Sy jest réwniez poprawny. Nalezy jednak pamigtad, ze
przedmiotem rozwazaf sa przetworniki wielko$ci elektrycznych, ktére kalibrowane sg
za pomoca sinusoidalnego sygnatu testujagcego. W warunkach przemystowych prze-
tworniki pracuja z odksztalconymi sygnatami wejSciowymi. W zwiazku z tym uzyt-
kownika przyrzadu pomiarowego interesuje prosty sposob wyznaczania czestotliwosci
granicznej f,p (zal. 6), przy ktérej mozna mierzy¢ sygnal odksztalcony bez wplywu
przesterowania szybkoSciowego. Wymagana jest jedynie informacja o parametrze f),
przyrzadu dla sygnatu sinusoidalnego (zal. 1), o wartosci skutecznej réwnej wartosci
skutecznej sygnatu odksztalconego wystgpujgcego aktualnie na jego wejsciu.

4. BLAD PRZESTEROWANIA PRZETWORNIKOW

Jesli sygnal pomiarowy charakteryzuje si¢ szybkoScig wicksza od dopuszczalnej
szybkoSci zmian S; sygnaléw wejSciowych przetwornika, to przetwarzany jest przez
stopiefi przemiennopradowy ze znieksztalceniami spowodowanymi przesterowaniem
szybkoSciowym. Jest to przyczyna dodatkowej skladowej &, bledu dynamicznego stop-
nia przemiennopradowego [15]. Blad ten wynika z réznicy przebiegu sygnatu wyjscio-
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wego U, przesterowanego szybkosciowo stopnia przemiennopradowego oraz sygnatu
u;) wystepujacego na wyjsciu tego ukladu, gdy pracuje on bez przesterowania (rys. 7):

7

&p = Uty — U, ®)

Blad &, spowodowany jest nieliniowg pracy wzmacniaczy operacyjnych. Natomiast
blad dynamiczny, w ujeciu klasycznym [2], wystgpuje podczas liniowej pracy ww.
wzmacniaczy i jego przyczyna jest, uwzgledniona w modelu liniowym, inercja stopnia
przemiennopradowego.

/

U,,u

nr u' »/’/'\ Ef— r'

:‘,:’ ,;'

\ Y
) !

\ lo i e \ lo+T t Z

\ T T\
NN A Ny
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Rys. 7. Sygnal wyjsciowy u, przesterowanego szybkosciowo stopnia przemiennopradowego oraz
sygnatu wyjSciowego u,, wystepujacy na wyjéciu tego ukladu, gdy nie jest on przesterowany

Fig. 7. Time-domain response u, overloaded AC-stage and output signal u;, of this system working
without overloading

Pomimo czasowej zaleznosci, btad dynamiczny &, ma wplyw na blad rozpatrywa-
nych przetwornikéw wielkosci elektrycznych, w ustalonym stanie ich pracy. Przyczyna
tego jest usrednianie sygnatu wyjsciowego up stopnia przemiennopradowego (rys. 4),-
realizowane w ukladach ww. przetwornikéw. _

Biad 4, przetwornikéw, ktérego przyczyng jest przesterowanie szybko$ciowe zdefinio-
wano jako réznicg sygnalu wyjsciowego Y p przetwornika przesterowanego oraz sygnatu
Y wystepujacego na jego wyjsciu, gdy pracuje on bez przesterowania [15] :

T T

T
df I 1 1
Ap :f Yl) - Y = _j: fspdt = “]': fupdt - 'j.,— f”;)dt (9)
0

0 0
Wartodci Y, 1 ¥ sygnalu wyjsciowego wyznaczane muszg by¢ przy zachowaniu stalej
wartosci wielko$ci mierzonej przez przetwornik.
Blad 4, nazwano bledem przesterowania. W praktyce, do celéw poréwnawczych, sto-
sowa¢ mozna wzgledny blad przesterowania o, [15]:

a by Y,

b= =1 (10)
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5. WPLYW PRZESTEROWANIA SZYBKOSCIOWEGO NA BEAD
PRZETWORNIKOW ‘

Do okreslenia ilo$ciowego wptywu przesterowania szybkos$ciowego na blad, zdefi-
niowany zal. (10), wykorzystano najprostszy wyidealizowany uklad stopnia przemien-
nopradowego przetwornika wartosci Sredniej (rys. 8).

Wzmacniacz Idealny prostownik
nicodwracajacy dwupolowkowy
u; u U,
! 0 )
e T T I e I A I e

Rys. 8. Uproszczony stopiefi przemiennopradowy przetwornika wartosci Sredniej

Fig. 8. Simplified AC-stage of an average value transducer

Uklad ten tworzy szeregowe polaczenie wzmacniacza nieodwracajacego, charak-
teryzujacego sie wzmocnieniem réwnym K, i maksymalng szybkoscig zmian sygnatu
wyjéciowego o wartoéci S, oraz idealnego prostownika dwupotéwkowego.

Niezbedny do wystgpienia bledu przesterowania, przyrost maksymalnej szybkosci
S.m sygnatu wejSciowego uktadu, ponad warto$¢ dopuszczalng Sy, zaistnieC moze w
dwdch przypadkach. W pierwszym przypadku przyczyna przyrostu parametru Sy, jest
wzrost czestotliwosci sygnalu wejSciowego ponad warto$¢ graniczng f,p (zal. 6), z
zachowaniem jego ksztattu. W drugim przypadku za$, wzrost warto§¢ parametru Sy,
okre§la odpowiednia zmiana ksztaltu sygnalu, bez zmiany jego czgstotliwosci.

W celu zobrazowania wplywu wzrostu czestotliwo$ei sygnalu wejSciowego na
warto§é bledu przesterowania przyjeto, ze na wejsciu rozpatrywanego przetwornika
wystepuja sygnaly pitoksztaltne: symetryczny (rys. 9a) oraz asymetryczny (rys. 9b).
Jesli czestotliwo$¢ tych sygnaléw jest mniejsza od czestotliwosci granicznej fyp, to
wzmacniacz wejSciowy (rys. 9) stopnia przemiennopradowego pracuje liniowo. W tym
przypadku maksymalna szybkos$¢ zmian obu sygnaléw piloksztattnych jest mniejsza od
dopuszczalnej tzn. S, = Sy < Sa. 4
Sygnal wyjéciowy U, przetwornika warto$ci §redniej, w zaleznosci od przebiegu sy-
gnatu wejsciowego, opisujg odpowiednio wyrazenia [15]:

— przy symetrycznym sygnale wejéciowym (rys. 9a):

~ T
to+T fo+ g

1 4
UO=Ff!uozfdt=3;Sftdz =0.5-K, - Uin an
fy

o

TO!

I
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Rys. 9. Przebieg sygnatu wyjsciowego u, przesterowanego oraz pracujgcego liniowo u,; wzmacniacza,

g
|

na wejscin ktbrego wystgpuje (a) symetryczny i (b) asymetryczny sygnat pitoksztaltny u;

Fig. 9. Time-domain response u, overloaded and working without overloading u,; of an amplifier with

symetrical (a) and asymmetrical (b) triangular input signals u;
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— przy asymetrycznym sygnale wejSciowym (rys. 9b):

to+T 1y tit
1 I }
L@:?t[mmm=§;j}—@@+&o—mnm+sj}m+
iy Iy ' &
Iy to+T (12)
f[U+ S (t = ty)]de Sfrd =K Ui 1+SL7
+ om ~ 27 ( ™ I} A 1=Ky T. S; S;

hml 2

gdzie: u, oznacza warto$¢ chwilowa sygnalu wyjéciowego wzmacniacza nieodwra-
cajacego pracujacego liniowo, U,,,, U, oznaczaja odpowiednio dodatnig i ujemng
warto$¢ szczytowa sygnalu wyjSciowego przesterowanego wzmacniacza nieodwracajg-
cego z asymetrycznym piloksztaltnym sygnalem wejSciowym (rys. 9b), U, oznacza
warto$¢ szczytowg pitoksztattnych sygnatéw wejsciowych (rys. 9), SF, S~ oznacza-
ja odpowiednio szybko§é narastania oraz szybko$é opadania asymetrycznego sygnatu
pitoksztaltnego (rys. 9b), S jest maksymalng szybkoscig zmian sygnatu wyjsciowego
wzmacniacza, K, jest wspéiczynnikiem wzmocnienia stalonapi¢ciowego wzmacniacza
nieodwracajgcego.

Zal. (11) oraz zal. (12) wyznaczono przy zalozeniu, ze czgstotliwo§é f; harmo-
nicznej podstawowej sygnaléw pitoksztaltnych nalezy do zakresu niskich czestotliwodci
pasma przetwarzania wzmacniacza nieodwracajgcego, tzn.: fi < 0.1 - f, (fy - jest
czestotliwodcig graniczng pasma przetwarzania wzmacniacza) [2, 3]. Takie zaloze-
nie pozwala na pominigcie wplywu malosygnatowych bledéw czgstotliwosciowych na
prace rozpatrywanego przetwornika [2, 3]. Je§li czestotliwo$¢ symetrycznego sygnatu
pitoksztaltnego bedzie wigksza lub réwna wartosci f,p, to S, = S, > S;. Konsekwen-
Cja tego jest przesterowanie szybko$ciowe wzmacniacza wejSciowego rozpatrywane-
go przetwornika (rys. 10a). Wowczas wartos¢ sygnatu U,,, wystepujgcego na jego
wyjsciu, opisuje wyrazenie [15]:

I T
fo+5 fo+5

4 ' 4 S, ‘
Up = f oyt = S f (r—zl)dtzo.SUom=0.5§?—KMU,~,7, (13)
f

1
gdzie: u,),, U,, oznaczajg odpowiednio warto§¢ chwilowg oraz warto$¢ szczytowa (rys.
9a) sygnalu wystepujacego na wyjsciu przesterowanego szybkosciowo wzmacniacza
nieodwracajacego, Sy jest dopuszczalng szybko$cig zmian sygnalu wejSciowego ww.

wzmacniacza [S; = —

Klrl ’
U S,
Uwzgledniajac zal. (11), zal. (12) oraz zwigzek: —0@— = :S‘i (rys. 9a) blad przeste-
olm i

rowania przetwornika (zal. 10), z symetrycznym piloksztattnym sygnalem na wejsciu,
opisa¢ mozna wyrazeniem [15]:
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wanie szybkoS$ciowe wzmacniacza w czasie calego swego okresu (rys. 9a). Pomimo
takiego przesterowania blad 6, przyjmuje warto§¢ od kilku do kilkunastu procent [10,
11, 12, 13, 14, 15]. Swiadezy to o auto-kompensacji wartosci tego bledu. Przyczy-
ng tego jest symetryczny przebieg sygnalu wejSciowego oraz uéredniajace dzialanie
rozpatrywanego przyrzadu.

Przy asymetrycznym piloksztaltnym sygnale wejSciowym (rys. 9b), o czestotliwo-
§ci f1 = fpp, przyczyna przesterowania szybkoS$ciowego wzmacniacza wejSciowego jest
szybko$¢ zmian zbocza narastajacego: S = S, > Sy. Dla takiego sygnalu wejsciowego
na wyjsciu rozpatrywanego przyrzadu wystepuje sygnat:

Symetryczne sygnaly pitoksztaltne, o szybkosci zmian S, > S, powodujg przestero-

5] Tl 5] ’0+T

[
1
Upp = 7 —fuopdt-l-fuode [uopdt— fuo,,dz =

fo n Tl 13

Ll

1
=? f(Uo,,n S(t—1p)) (lt+fS(t—l‘1)dt+
n (15)
to+T
f(Uom K.S, (t = tyy)) dt + fK,,S; (t-t)dt]| =
tat 2

“1K%”+V%)@+§)
2T S; Uoim Sa
gdzie: S jest szybko§cia zmian opadajgcego zbocza asymetrycznego piloksztaltnego
sygnatu wejsciowego (rys. 9b): S, < Sy < S7 = S, , U, jest dodatnig wartoscig
szczytowq sygnalu wyjSciowego wzmacniacza przesterowanego szybkosciowo, przez
U Sy (S
asymetryczny piloksztattny sygnat wejSciowy (rys. 9b), U”’" = :97 3,—— ~1)
olm d
Po uwzglednieniu zal. (12) oraz zal. (15) blad przesterowania przeutwormka (zal. 10), z
asymetrycznym pitoksztattnym sygnatem wejsciowym, opisaé¢ mozna wyrazeniem [15]:

U+ 1+ 5 U* 1+C-
1+( 0) fi—lzo.s 1+( 0)
Uoim 1+ o Uoim

=05
O 1+C

Sy (16)

M SLl
gdzie: C = o

Zzal. 16 wyrqika, ze warto$¢ blgdu przesterowania, rozpatrywanego ukladu, uzaleznio-
na jest od asymetrii przebiegu szybkosci zmian sygnatu wystepujacego na jego wejsciu.
Asymetria ta wynika z réznicy szybkosci narastania S* oraz szybkos$ci opadania S,
ww. sygnalu.
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+
Hustracjq graficzng zal. (16) sa, przedstawione na rys.10, charakterystyki 6p=f (TSL)

d
Charakterystyki te wyznaczono numerycznie, dla ustalonych wartosci stosunku szyb-

kosci zmian zboczy opadajacego S, i narastajgcego S, asymetrycznego sygnalu pito-

ksztaltnego: tzn. dla - = const.
u
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Rys. 10. Charakterystyki 6, = f (31) dla E‘;’: = const
d "

Sy S,
Fig. 10. Characteristics §, = f (—”—) for == = const
S ¥
Z przebiegu tych charakterystyk wynika, ze nawet niewielki (np. czterokrotny) przyrost
szybkosci zmian zbocza narastajacego Sy, ponad warto$¢ dopuszczalng S, moze byé
przyczyng kilkuprocentowego bledu przesterowania przetwornika. Podobny przebieg
-+

majg charakterystyki 6, = f El) , Wyznaczone przy :S:% = const, gdy na wejsciu
d u

rozpatrywanego przyrzadu wystepuje asymetryczny sygnal piloksztattny, dla ktérego
Sy <84 <8, [15].

Whioski z przedstawionych rozwazan obowiazuja réwniez, gdy na wejsciu przetworni-
kéw wystepujg sygnaly o przebiegu innym, niz przebieg pitoksztattny [10, 11, 12, 13,
14].

Przesterowanie szybkosciowe przetwornikéw wystepowad moze réwniez przy od-
ksztalconych sygnatach wejéciowych, ktérych przebieg opisuja funkcje ciggle. Sygnaly
takie, podobnie jak idealne sygnaly pitoksztaitne, mogg by¢ przyczyna bledu przestero-
wania przetwornik6w, jesli przebieg czasowy szybko$ci zmian tych sygnaléw jest asy-
metryczny. W odréznieniu od sygnatéw piloksztaltnych, przyczyng przyrostu szybkosci
ww. sygnalow, ponad warto$¢ dopuszczalng S, jest nie tylko zmiana ich czestotliwosci,
lecz réwniez odpowiednia zmiana ich ksztaltu bez zmiany czestotliwo$ci harmonicznej
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podstawowej [15]. Opis sygnaléw odksztalconych szeregiem Fouriera pozwala na wyja-
$nienie przyczyn bledu przesterowania, spowodowanego zmiang ksztattu tych sygnaléw.
Przyjeto przy tym, ze na wejsciu przetwornika napigciowego wartosci $redniej z rys.
8 wystepuja sygnaly o przebiegu zblizonym, do rozpatrywanych dotychczas, sygnatéw
pifoksztattnych. Sygnaly stanowigce przedmiot rozwazan przedstawia rys. 11.

a
) M3 P
(U - el !
b) i ' : :
13 ' S //’/” TN
b P T :
' S ' '

9 | wpy #cEH= s

Iy 4

Rys. 11. Sygnat u;; odksztalcony trzecig harmoniczng (a) oraz sygnaly u,;; odksztalcone druga
1 trzecia harmoniczng (b) i (c)
Fig. 11. Signal u,3 deformed with third harmonic (a) and signals u,,; deformed with harmonics:
second and third

Sygnal u;3 z rys. 11a stanowi sume¢ pierwszej oraz trzeciej harmonicznej, za$ sygnaly
U3 przedstawione na rys. 11b i ¢ s3 sumg harmonicznej podstawowej oraz drugiej i
trzeciej harmoniczne;j:

Uy = Upy [sinwit + ks sin Qwi f + ¢3)] (17)

Uz = Uyt [sinwit + hy sin Quit + ¢3) + hy sin Bwyt + ¢3)] (18)

gdzie: ¢,, @3 oznaczaja odpowiednio faze drugiej i trzeciej harmonicznej, U,,; jest

amplitudg podstawowej harmonicznej, h,, k3 oznaczajg udzial odpowiednio drugiej i
trzeciej harmonicznej o amplitudach réwnych U,p i Uy @ by = -—fﬁ(k =2,3).

ml

Jesli maksymalna szybko$¢ S,,, sygnatéw asymetrycznych ups, z trzecig harmoniczng
o fazie @3 = 0 rad, ma warto$¢ wigksza od dopuszczalnej Sy, to przyczyna przestero-
wania przetwornika jest narastajace zbocze sygnatu z rys. 11b lub zbocze opadajace
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sygnatu z rys. 1lc. W odréznieniu od sygnaléw odksztalconych drugg harmoniczng,
sygnal u;3 zdeformowany przez trzecig harmoniczng, o fazie ¢3 = 0 rad (rys. 11la),
ma symetryczny przebieg w obu pdélokresach. Natomiast przebieg szybkosci zmian
S, = f{(t) sygnalu ug, podczas narastania i opadania tego sygnalu, jest asymetryczny
~— TyS. 12.

] K
[
S ! : ,

U

Rys. 12. Sygnatl u; odksztalcony trzecig harmoniczng oraz przebieg S, = f(¢)
szybkosci zmian tego sygnalu
Fig. 12. Signal u,; deformed with third harmonic and time-domain function of rate S, = f(¢)
of this signal

Jesli teraz sygnal u,3 powodowat bedzie przesterowanie szybko§ciowe wzmacniacza
wejSciowego przetwornika z rys. (8), to czas (f1 — fp) trwania znieksztalced sygnatu
wyjSciowego, ktorych przyczyng jest przesterowanie szybkosciowe, podczas narastania
sygnatu bedzie diuzszy, w poréwnaniu z czasem wystgpowania tych znieksztatcen pod-

T ‘
czas opadania sygnatu: (¢, — ) > (-2~ - tz) — rys. 13a. W skrajnym przypadku, gdy

szybkosci zmian S, 1S, sygnatu, w chwilach #y i 1, spelniajg warunek: Sy, = Sy > S,
(S, — oznacza szybko$¢ opadania sygnatu), to sygnal ten, w ukladzie wzmacniacza,
przetwarzany bedzie ze znieksztalceniami deformujgcymi tylko zbocze narastajace kaz-
dej poifali — rys. 13b.

Btad przesterowania przetwornikéw wystepowal bedzie, jesli czestotliwo$é sygna-
16w us3 1 upn3 bedzie wigksza od wartoSci granicznej f,p (zal. 6). Przy takiej czgstotliwo-
Sci maksymalna szybko$¢ zmian S, sygnaldw w1 usp3, ktorych trzecia harmoniczna
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a)

o o o

Upp, Uy

b)

Rys. 13. Przebieg sygnatu wyjsciowego u,; wzmacniacza pracujacego liniowo oraz przebieg sygnat
wyjSciowy u, wzmacniacza przesterowanego szybko$ciowo, z odksztatconym trzecia harmoniczng
sygnalem wejiciowym

Fig. 13. Time-domain response u,; of a linear amplifier and response of high-speed u, overloaded
amplifir with input signal deformed with third harmonic

jest zgodna w fazie z harmoniczng podstawowa, musi mieé warto$¢ wiekszg od do-
puszczalnej Sy (Sum > S4). Natomiast maksymalna szybko$¢ zmian S;fm ww. sygnatéw,
z trzecig harmoniczna o fazie réwnej n rad , bedzie mniejsza lub réwna wartosci
parametru S, przetwornika (S, < Sy).
Poniewaz sygnaly us i up3, ktorych przebieg przedstawia rys. 11, charakteryzujg sie
asymetrig czasowego przebiegu szybkosci zmian, to blad przesterowania przetwornika,
z takimi sygnatami wejSciowymi, proporcjonalny jest do czasu przesterowania, podob-
nie jak blad przesterowania przetwornika z asymetrycznym pitoksztaltnym sygnalem
wejsciowym (zal. 16). Czas przesterowania przetwornikéw, niezaleznie od ksztaltu sy-
gnatu wejsciowego, proporcjonalny jest do maksymalnej szybkos$ci zmian ww. sygnatu
[12, 15]. W zwiazku z tym zmiana fazy trzeciej harmonicznej sygnaléw ug i 403, z 0
rad na 7 rad, bedzie przyczyng bledu przesterowania o maksymalnej wartosci.
Warto$¢ bledu przesterowania przetwornikéw uzalezniona jest réwniez od udziatu
h(k = 2,3) harmonicznych sktadowych ww. sygnaléw. Podczas badan symulacyjnych
stwierdzono, ze jednoznaczny zwigzek pomigdzy bledem przesterowania i udzialem

hi(k = 2,3) harmonicznych skfadowych sygnatow us i 13 wystepyje, gdy [15]:
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— trzecia harmoniczna odksztalcajaca sygnat u; ma udzial:
hy €(0.15,..,0.4) (19
~— udzialy drugiej 1 trzeciej harmonicznej sygnaléw U;p3 Majg wartosci:
hy =075 -hy dla hye{0.1,..,03) 1 hy=1{(0.25,..,04) (20)

Przy spetnieniu warunkéw (19) i (20) wystepuje jednoznaczna zalezno$¢ bledu przeste-
rowania od maksymalnej szybkos$ci zmian S, sygnaléw u,; i w3 , z trzecig harmonicz-
ng o fazie g3 = 0 rad. Ponadto przy wyznaczaniu btedu przesterowania przetwornikéw
wartoSci Sredniej nalezy pamigtac, ze zmiana fazy trzeciej harmonicznej ma wplyw na
warto$¢ Srednig z modutu Uy, ww. sygnaléw. Dlatego w celu uzyskania stalej wartosci
parametru U,,, przy zmianie fazy trzeciej harmonicznej o 4¢3 nalezy zmienié wartosci
amplitudy podstawowej harmonicznej ww. sygnaléw zgodnie z zaleznoscig [15]:
1+ /—i} COS (3

U, = Um'l

ml

21)

L+ % cos (g3 + Aps)

W zaleznosci tej U,y oznacza amplitude harmonicznej podstawowej, gdy faza
trzeciej harmonicznej réwna jest ¢3. U, jest amplitudg ww. harmonicznej po zmianie
fazy tej harmonicznej do wartosci: g3 + Ags. Przy zmianie fazy trzeciej harmonicznej,
udzial hs tej harmonicznej musi by¢ staly: tzn. hy = const.

Podobnie jak przetworniki wartosci §redniej, na zmiany faz harmonicznych sktadowych
sygnalu wejsciowego, reagujg przetworniki warto$ci skutecznej sygnatéw napieciowych
oraz przetworniki pomiarowe mocy. Przy wyznaczaniu blgdu przesterowania przetwor-
nikéw wartodci skutecznej nalezy pamigtaé, ze zmiana faz harmonicznych nie ma
wplywu na warto$¢ skuteczng sygnatu wejsciowego przyrzadu. Ponadto blad przeste-
rowania, niezaleznie od zasady dziatania przetwornika mocy, wyznaczany musi byé
oddzielnie dla toru napieciowego i pradowego [15].

Na zakonczenie mozna stwierdzi¢, Ze wplyw przesterowania na biad przetwornika
okreSla przebieg szybkosci zmian sygnalu wejSciowego. Jesli szybko$é zmian tego
sygnalu ma przebieg symetryczny w pélokresie, to nastepuje czesciowa autokorekcja
blgdu i nie jest on proporcjonalny do czasu przesterowania przetwornika. Proporcjo-
nalny zwiazek pomiedzy bigdem i czasem przesterowania przetwornika wystepuje dla
sygnatéw charakteryzujacych si¢ asymetrig przebiegu szybko$ci zmian w pétokresie.

Przyczyng przesterowania szybkosciowego jest nie tylko wzrost czestotliwosci sy-
gnatu wejSciowego przetwornikéw. Przesterowanie takie wystepowaé moze réwniez
przy zmianie ksztaltu ww. sygnalu, bez zmiany jego czgstotliwosci. Ksztalt sygnaléw
zmienia¢ mozna zmieniajac faz¢ jego harmonicznych. Jedynym wyjatkiem sa sygnaly
z dominujgcy druga harmoniczng (np. sygnaly u,z (rys. 11b i ¢)). Zmiana fazy tej
harmonicznej, z 0 rad na 7 rad, nie ma wplywu na blad przetwornika.
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6. WYNIKI BADAN LABORATORYJNYCH

Do weryfikacji, przedstawionych w artykule, rozwazaf teoretycznych wykorzy-
stano wyniki badaf laboratoryjnych, ktérych celem byla ocena wplywu przesterowa-
nia szybkoSciowego na biad pomiaru wartosci skutecznej napiecia szerokopasmowego
elektronicznego multimetru firmy Datron typu 1281 [4]. Za pomoca tego multimetru
mozna mierzy¢ warto$¢ skuteczng sygnaléw napieciowych sygnatéw odksztalconych o
wspolczynniku szczytu mniejszym lub réwnym 3 w pa§mie czestotliwosci od 1Hz do
100kHz.

W badaniach laboratoryjnych wykorzystano sygnat testujacy s (rys. 11a) odksztal-
cony trzecig harmoniczna, ktérej udzial k3 mial wartosci 0.2 oraz 0.4. Zmieniajac faze
tej harmonicznej z 0 rad na 7 rad, za pomocg sygnalu u,3 , wyznaczono czestotliwo-
Sciowe charakterystyki ¢ = f(f1) (rys. 14) bledu ww. multimetru:

= 99—(“];25 -100% (22)

>,
|

gdzie: Ug i U — oznaczajg odpowiednio wskazanie badanego przyrzadu, gdy na jego
wejéciu wystepowat sygnat testujacy, o zgodnych w fazie harmonicznych sktadowych,
oraz wynik pomiaru wartosci skutecznej sygnaltu testujacego, ktérego trzecia harmo-
niczna miata faze réwng n rad.
Podczas badafi warto$¢ skuteczna sygnatu testujacego byla réwna 1V.

Syntez¢ sygnalu testujacego us uzyskano laczac szeregowo wyijécie kalibratora
firmy Datron Wavetek typu 4708 z wyjsciem generatora SV-40 [15].
Kalibrator typu 4708 byl 7rédlem harmonicznej podstawowej, za$ generator SV-40
wytwarzal harmoniczng odksztalcajaca sygnat testujacy. Zmiang fazy o x rad tej har-
monicznej uzyskano zmieniajac kierunek podlaczenia wyjécia generatora SV-40, do
ukladu pomiarowego. Do synchronicznego wyzwalania kalibratora typu 4707 oraz ge-
neratora typu SV-40 wykorzystano generator typu G-432. W celu sprawdzenia, czy
przyczyng przyrostu blgdu ¢ badanego przyrzadu jest przesterowanie szybkosciowe z
charakterystyk przedstawionych na rys. 14 wyznaczono czestotliwoscei f;, oraz )/1/1'
Przyjeto przy tym, ze odksztatcone trzecig harmoniczna sygnaly testujace u,3 , ktérych
czestotliwo§¢ f; miata wartosci [15]:
— fpr = 30kHz dla h3 = 20%,
— [ = 22.3kHz dla &} = 40%
przetwarzany jest z bledem & = 0.004%. Warto$¢ bledu & okre§la réwnanie [15]

0 =0dg +d dla fi= fph (23)

W zal. (23) 6, oznacza blad multimetru dla sygnatu sinusoidalnego o czestotliwosci o
blad &, jest réwny 0.002% [4]. 64 jest wartoscig bledu badanego przyrzadu wystepujaca
przy sygnalach testujacych o czestotliwo$ei réwnej dolnej czestotliwosci granicznej fy
pasma przetwarzania.
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Rys. 14. Charakterystyki § = f(f;) wyznaczone dla mulitimetru firmy Datron typu 1281

Fig. 14. Characteristics 6 = f(f}) of the Datron 1281 multimeter

Wyznaczone z charakterystyk 6 = f(f}) (rys.. 14) wartoSci czgstotliwoéei fyp i };h
spetniajg zaleznosé [15]:
Jon _ 88,
fph 55;,

= (.77 (24)

co oznacza, ze przebieg tych charakterystyk okresla przesterowame szybkoSciowe ba-
danego przyrzadu.

Posta¢ zal. (24) wynika bezpoSrednio z zal. (6), poniewaz czestotliwos$é graniczna
f» dla obu sygnaléw testujacych, gdy harmoniczne skladowe tych sygnaléw majq fazy
zgodne, ma taka samg warto$¢ — réwng 47.1kHz [15]. W zal. (24) 65, oraz 5S;
oznaczaja wspolczynniki szybkoSci zmian sygnatu testujacego odksztalconego trzecig
harmoniczna, o udziale odpowiednio réwnym hj i h'3. Dla sygnalu testujacego wy-
korzystywanego w badaniach wspéiczynniki §S, oraz 5S;, przyjmowaly odpowiednio
wartosci: 1.57 oraz 2.04 [15].
Z przebiegu charakterystyk przedstawionych na rys. 14 wynika, ze sygnaly odksztalco-
ne harmonicznymi o niewielkim udziale, ktérych harmoniczna podstawowa ma czesto-
tliwos$¢ nalezaca do zakresu Srodkowych czestotliwosci pasma przetwarzania badanego
przyrzadu sa przyczyna bledu przesterowania o duzej warto$ci nawet dla multimetréw
klasy laboratoryjnej, do ktérych zaliczyé mozna réwniez multimetr firmy Datron typu
1281.
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7. PODSUMOWANIE

Rozwazania przedstawione w artykule wskazujg na konieczno$é zmodyfikowania,
zalecanego w obowiazujgcych normach [6], sposobu opisu przydatnosci przetwornikéw
pomiarowych wielkosci elektrycznych do pomiaru sygnatow odksztalconych. Zalecany
w normach zbidr parametréw charakteryzujacych przetworniki wielkosci elektrycznych
nie uwzglednia ograniczenia, do wartosci Sy, szybkosci zmian sygnaléw wejsciowych
oraz czgstotliwosci f),, ograniczajacej pasma przetwarzania mocy sygnatéw sinusoidal-
nych. Znajomo$é obu parametréw pozwoli uniknaé przesterowania szybkoSciowego
przetwornikéw. Parametr S; wykorzystaé mozna przy doborze przetwornika, odpo-
wiednio do szybkosci zmian S, sygnatu wejsciowego (Sy > S,) , gdy znany jest prze-
bieg czasowy tego sygnatu. Warto§é czgstotliwosci f, niezbedna jest do wyznaczenia
czgstotliwosei f,p (f,p < fp) ograniczajacej pasmo przetwarzania, w ktérym sygnaly
odksztatcony nie powoduje przesterowania szybkoSciowego przetwornika.
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K. PACHOLSK}
THE SPEED PARAMETERS of ELECTRICAL VALUE TRANSDUCERS

Summary

The and parameters which characterise usefulness to work with distortion input signals of power
transducers average electrical value transducers are presented in the paper. These parameters are the limit
rise S, of input signals and the full power frequency f, of the sinusoidal input signal. These parameters
have not been taken into account in description of propriety of exchanged transducers so far.

Keywords: voltage transducers, power transducers, nigh-speed overloading, overloading error
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Ocena doktadno$ci pomiaru temperatury
radiometrem mikrofalowym
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W artykule przedstawiono analize czutosei i doktadnosci pomiary mocy promienio-
wania termicznego przy pomocy radiometru mikrofalowego, oraz zaprezentowano metode
cyfrowej detekcji synchronicznej, umozliwiajaca poprawe parametréw uzytkowych radiome-
tru. Na zakoficzenie przedstawiono analizg statystyczng wynikow pomiaréw, potwierdzajgcg
whnioski z analizy czulosci 1 dokladnodcei radiometru mikrofalowego z cyfrowym procesorem
sygnalowym, pracujacego w pasmie 1,5 GHz.

Stowa kluczowe: termograf mikrofalowy, radiometr, promieniowanie termiczne, niepew-
nosé

1. WPROWADZENIE

Radiometr mikrofalowy dziata w oparciu o pomiar mocy promieniowania termicz-
nego emitowanego przez cialo o temperaturze T wigkszej od OK. Ze wzgledu na bardzo
niskie poziomy mocy tego promieniowania w zakresie mikrofalowym, szczegélnego
znaczenia nabiera zagadnienie okreslenia podstawowych parametréw radiometru, jaki-
mi sg jego czulo$¢ i dokladnosé. W literaturze przedmiotu czulo$cig radiometru, lub
rozréznialno$cig temperaturows, nazywa sie minimalng zmiang mocy szuméw wejscio-
wych systemu odbiorczego, ktéra jest detekowalna na wyjsciu radiometru [1, 2, 3, 4,
5] 1 oznacza si¢ AT,,,. W praktyce czulo§é radiometru okresla si¢ przez wyznaczenie
stosunku przyrostu wartosci skladowej stalej AU, i wartosci skutecznej skladowe;j
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zmiennej oy, przebiegu na wyjsciu filtru FDP. Wyrdznienie zamiany AT na wyjsciu
jest mozliwe wtedy, gdy spelniony jest warunek

AUg 2 Owy ¢y

Biorgc powyzsze pod uwage, wyrazenie okreslajace czuto$¢ radiometru mozemy napi-

sa¢ w postaci
dUg
Zl'fj];ATmin = 0wy (2)

Us,
. okre§la nachylenie charakterystyki radiometru Ug = f(Tyy), a

d
gdzie pochodna
sys$
Tys jest wielkoscig proporcjonalng do catkowitej mocy szuméw systemu odbiorczego.

Dla radiometréw, w ktérych wystepuje liniowa zalezno$¢ pomiedzy sktadowa stalg
sygnatu na wyjéciu a mocg sygnatu wejsciowego (radiometry z detektorem kwadrato-
wym) warto$¢ pochodnej, przy zalozeniu stato$ci Ty, jest stala i réwna @, a wzor (2)
przyjmuje postaé

1
AT in = —T Wy (3)
a

2. CZULOSC RADIOMETRU MIKROFALOWEGO

2.1. ZALOZENIA

Analizie poddano radiometr mikrofalowy z zerowym odczytem przedstawiony na
rys. 1, w ktérym funkcje detektora synchronicznego i filtru dolnoprzepustowego, re-
alizuje cyfrowy procesor sygnatowy [6, 7, 8].

L ::{:_u
Generator
Kluczujae
they Odbiornik FDP
D 3‘/?”’"” szerokopasmon > X Hw
PROCESOR SYGNAOWY
T.=f(U) “
Sterowane
U, | Wzm.sygn.
2rédto 1 bted Zg Ukad
szumow zobrazowania

informacji

Rys. 1. Radiometr mikrofalowy z zerowym odczytem

Fig. 1. Microware radiometer with zero reading

W radiometrze tego typu, eliminowany jest wplyw zmian wzmocnienia na tempe-
rature szuméw systemu 7y, 1 wyrazenie (3) mozna wykorzysta¢ do oceny czufosci tego
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radiometru. Ukfad prezentowany na rys. | dokonuje poréwnania znanej temperatury 75
#rédla szuméw odniesienia i temperatury 7 promieniowania odebranego przez antene,
dzigki przetaczaniu wejscia odbiornika pomiedzy anteng 1 Zrédto odniesienia. W wyni-
ku tego poréwnania nastgpuje okreslenie temperatury 7. Eliminowany jest takze wplyw
szumow systemu na skladows staly sygnatu na wyjsciu filteu FDP ze wzgledu na fakt,
ze skladowa szuméw systemu, ktéra pochodzi od szuméw wlasnych odbiornika, jako
nie skorelowana z sygnatem przefaczajacym, nie bierze udziatu w jej tworzeniu.

Analiza procesu na wyj$ciu filtru FDP radiometru przedstawionego na rys. 1 pro-
wadzi do zalezno$ci na czulo§é w postaci [2]

2B,
ATyin = 2Tsys = “4)
BWCZ
ktora jest funkcja Ty, pasma filtru odbiorczego B, zdefiniowanego jako statystycz-
nie réwnowazne pasmo szuméw [9] i skutecznego pasma szuméw B, filtru FDP
radiometru.

2.2. CZULOSC A WYMAGANY CZAS TRWANIA POMIARU

W analizowanym radiometrze zastosowano filtr FDP 2-go rzedu o pulsacji charak-
terystycznej wy, thumieniu & i funkcji transmitancji okreslonej wzorem

. 1
H (jo) = ———— 5)
1= = +2j¢-=
(A)n Wy

Gdy wymagana jest monotoniczna odpowieds impulsowa nalezy przyjaé tlumienie
filtru

&=1 (0)
wowczas transmitancja ma podwéjny, rzeczywisty i ujemny biegun w punkcie w,,.

Natomiast w celu uzyskania maksymalnie plaskiej charakterystyki amplitudowe;j (But-

terworth’a) nalezy przyjacé
1

=5 (7
Odpowiedz impulsowa charakteryzuje si¢ w tym przypadku niewielkg oscylacjg (bie-
guny sg zespolone i sprzgzone). Ponizej dla ilustracji przedstawiono charakterystyki
czgstotliwosciowe i czasowe opisanego filtru dla f, = 0,1 Hz, i &1 =1 (linia ciggla)
oraz & = 1/+/2 (linia przerywana).
Traktujge filtr dolnoprzepustowy II-go rzedu jako prototyp analogowy otrzymano
metody transformacji biliniowe;j filtr cyfrowy o transmitancji

b(1+2:7" + ?)
H(z) =
@ =1z a1zl — apz?

(8)
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Rys. 2. Charakterystyki transmitancji i odpowiedzi na skok jednostkowy cyfrowego
filtru dolnoprzepustowego

Fig. 2. Transmittance and respone chracteristics of the low-pass digital filter for the unit
step function

gdzie:
2(4f2 - w2) ) Af2 ~ 4fpbwy + Wl | —ay —ay o)
a) = , dp = — , -
VA v Af e, + Wl Af2 + 4 fpfw, + W 4
przy czym f, jest czgstotliwoScig prébkowania.
Algorytm filtracji opisany jest wigc funkcja
Yo = b Xy + 2Xp g + Xp2) + A1Yn-1 F Q2Yn2 (10

Korzystajac z definicji skutecznego pasma szuméw [9] filtru FDP i stosujac wyrazenie
(5) dla € = 1 otrzymujemy

Wy

B ! f” L (11)
= —_—dw = —
" ) (w8

Okreslajac odpowiedz filtru na skok jednostkowy i przyjmujac kryterium odpowiedzi
dwuprocentowej, mozemy wyznaczy¢ wymagany czas pomiaru dla danego typu filtru.
W tym celu przedstawiono funkcje transmitancji (5) dla & = 1 w postaci operatorowej

2

w
HG)= oo 12
) 5% + 2w, + W32 (12)

Wyznaczajac odwrotng transformate Laplace’a, iloczunu transformaty (12) i transfor-
maty skoku jednostkowego, otrzymuje si¢ postaé czasows odpowiedzi filtru na skok
jednostkowy

w2

1
y(@) = LM o = | = 1 = exp (~wpt) — Wyt exp (—wpf) 13
$2 4 2wps + w2 S
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Analizujgc przebieg funkcji opisanej zaleznoscig (13) ze wzgledu na czas ustalenia si¢
wartoscl przebiegu wyjSciowego, mozna wyznaczyé wymagany czas pomiaru Lpom

6
Y(toom) 2098 dia 1,0, 2 — (14)

Podstawiajac w, z (14) do wzoru (11) wzér na skuteczne pasmo szuméw ma postaé

H?LZ O 75

(15)

t])O/?l

Czutos¢ radiometru z rys. 1 okreSlong przez (4), mozna teraz wyrazié w funkcji wy-
maganego czasu pomiaru jako

6

AT yin = T.vys o .
By t pom

(16)

Wyrazenie (16) pozwala okresli¢ wymagany czas pomiaru dla uzyskania zalozonej
czutoSci radiometru z filtrem FDP opisanym funkcja (5), ktérego pulsacja charaktery-
styczna spelnia zatozenie (14), jako

Tsys z 6
Fonmm = 17
pom ( ATmin ) B wez ( )

3. DOKEADNOSC RADIOMETRU MIKROFALOWEGO

3.1. ZALOZENIA

Pomiar temperatury w radiometrze przedstawionym na rys. 1, sprowadza si¢ do
pomiaru wartosci $redniej napigcia na wyjsciu filtru podetekcyjnego. Warto$é ta, przy
zafozeniu kwadratowej charakterystyki detektora, jest proporcjonalna do wartosci $red-
niokwadratowej waskopasmowego stacjonarnego i ergodycznego procesu losowego,
jakim jest sygnal na wejsciu radiometru. W przypadku kwadratowe; detekcji w odbior-
niku istnieje liniowy zwigzek tgczacy napiecie wyjsciowe filtru FDP z moca wejSciowg
odbiornika, ktérej warto$¢ jest proporcjonalna do temperatury.

Pomiar temperatury za pomocy radiometru mikrofalowego jest wigc w istocie
pomiarem warto$ci §redniokwadratowej sygnatu wejéciowego radiometru i jak kazdy
pomiar obarczony jest blgdem. Pierwsza miarg bledu jest réznica migdzy dana wiel-
koScig zmierzong x; i wartoScia rzeczywista xo, ktéra w praktyce mozna utozsamiaé z
wynikiem pomiaru za pomocy innej znacznie dokladniejszej metody. Bledu pomiaru
nie mozna uzywaé w charakterze miary dokfadno$ci pomiaru z dwéch powodéw:

— warto$¢ xg nie jest najczesciej znana
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— w kolejnych pomiarach tej samej wartosci X, wykonanych w tych samych lub innych

warunkach, otrzymujemy na ogdl rézne wyniki.
W tym kontekscie definiuje si¢ pojecie dokladnos$ci pomiaru, kidre jest pojeciem
jako$ciowym oznaczajgcym zgodno$¢ (blisko$é) wyniku pomiaru z wartoscig wielko-
$ci mierzonej [10, 11]. WielkoScig stuzaca do iloSciowej oceny dokladnosci jest nie-
pewnos$¢ pomiaru. Jest to zwigzany z rezultatem pomiaru parametr charakteryzujacy
rozrzut wynikéw, ktéry mozna w uzasadniony sposéb przypisaé wartoSci mierzonej.
Miarag doktadnosci pomiaru najpowszechniej stosowang i uznang za podstawowg [10]
jest niepewno$é standardowa, definiowana jako oszacowanie odchylenia standardo-
wego.

W przypadku pomiaréw parametréw przebiegéw losowych, jak ma to miejsce w
radiometrze, rezultat pomiaru wartosci Sredniokwadratowej jest zmienng losows, ktorej
rozrzut charakteryzuje parametr zwany odchyleniem standardowym. Rozrzut tej zmien-
nej losowej jest dominujgcy w okresleniu niepewnoS$ci pomiaru temperatury za pomocg
radiometru. Dlatego tez w dalszej czeSci bedzie on rozpatrywany jako podstawowa
przyczyna powstawania niepewno$ci pomiaru temperatury.

Biorgc powyzsze pod uwagg, niepewnos$¢ standardowg pomiaru temperatury za
pomocg radiometru mikrofalowego mozna okresli¢ za pomoca bledu Sredniokwadra-
towego pomiaru wartosci §redniokwadratowej obliczonego wg zaleznosci:

B|(# - w2 | (18)

gdzie: P2 jest estymatorem wartosci §redniokwadratowe; ¥? mierzonego procesu lo-
sowego.

Biad okreSlony wzorem (18) zawiera w ogdélnym przypadku bfad obcigzenia es-
tymacji, okreSlajacy skladowq systematyczng bigdu oraz wariancje okreSlajaca jego
sktadowg losowa. Estymator wartosci Sredniokwadratowej jest estymatorem nieobcig-
zonym [9] co oznacza, ze blad Sredniokwadratowy pomiaru wartosci Sredniokwadra-
towej jest réwny wariancja estymatora i jak zostanie wykazane ponizej, jest funkcjg
charakterystyki widmowej sygnalu i czasu pomiaru.

32. BLAD SREDNIO KWADRATOWY POMIARU WARTOSCI SREDNIOKWADRATOWEJ

W radiometrze mikrofalowym uktad pomiaru warto$ci §redniokwadratowej mozna
przedstawic¢ jak na rys. 3. '
Wartos$é estymatora wartos$ci §redniokwadratowej przebiegu losowego x(f), okreSlona
w skoriczonym przedziale czasu 7', z definicji wyznaczana jest wg zaleznoSci

T

%:%fﬁmm (19)
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Rys. 3. Schemat blokowy pomiaru wartosci Sredniokwadratowej procesu losowego na wyjéciu czesci
przeddetekcyjnej radiometru mikrofalowego

Fig. 3. Block diagram for mean square value of random process at the output of predetection part
of the microwave radimeter

Bfad Sredniokwadratowy tak wyznaczonej wartosci réwna sie jej wariancji i wynosi
[9] )

W

X

P (20)
BWCZT
a wzgledny biad Sredniokwadratowy estymatora wartosci §redniokwadratowej opisany
jest wzorem

D? [‘i’i] &

2 [
Lo

w4 By, T

W analizowanym radiometrze operacja usredniania chwilowych wartosci kwadra-

towych wystepujacych na wyjsciu detektora wykonywana jest za pomocg filtru dolno-

przepustowego I1I-go rzedu o tlumiennosci £ = 1, ktérego kwadrat modulu transmitancji
opisany jest wzorem

21

e
(o = =2 22)

Dla okreslenia bigdu $redniokwadratowego tak wyznaczonej wartosci Sredniokwa-
dratowej nalezy wyznaczyé wariancje o'f przebiegu wyjsciowego filtru dolnoprzepu-~
stowego. Jezeli waskopasmowy ergodyczny i stacjonarny proces losowy, jaki wystepuje
na wejSciu detektora, mozna w ogélnosci opisaé funkcja autokorelacji

R, (1) = R, (0) =Pl (23)
to funkcja autokorelacji tego procesu na wyjsciu detektora [12] opisana jest zaleznoscig
Ry (1) = 7R (0) + 2B*R? (0) e #Bual] (24)

a jego gestos¢ widmowa mocy

1662R2 (0) By,
16B2 _ + w?

Wz

Sy (w) = 27B*R2(0) 6 (w) + (25)

Wariancja przebiegu na wyjsciu filtru z definicji okreSlona jest poprzez rozni-
ce wartoSci funkcji autokorelacji procesu wyjsciowego filtru dla argumentéw 7 = 0
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I 7 = co. Funkcje autokorelacji przebiegu szumowego za filtrem dolnoprzepustowym
okresla zaleznos§é

o0

1 )
R() = o f S, (@) 1H (o)l 69 dow 26)

03

1 po obliczeniu caftki

2 2 3
R, (1) = B*R%(0) + 4B” By Ry (0) w, [ 1

1652 2 U rrwger™-

— ()2
wez ™ Wy n

~4Byc, T (27)
2Bc; (16B2,, - w?) }

wez

4By 7T — wye

Na podstawie (27) wariancja jest réwna

46°B,, . R2(0) 2 | 1 4B, -
0_3 = R, (0) - R, (c0) = ﬁ16;;z 2 ( );Un — - wez Wi (28)
wez T Wy Wy 2By (168‘%02 - w,%)
a wzgledna wariancja przebiegu z(¢) wynosi
o _ _4Buwy |1 4B -w, 29
Re(e0) 1687, — wi | @ 2B, (16B2,, - w?)
W rzeczywistym ukladzie radiometru spetniony jest warunek
Biye; >> Wy, (30)
tak wigc wyrazenie (29) upraszcza sie do postaci
2
AN (31)

R, (0) 4B,

Wyrazenie (31) opisuje wzgledny btad Sredniokwadratowy wyznaczenia wartosci
Sredniokwadratowej przebiegu x(r) metoda usredniania za pomocy filtru dolnoprzepu-
stowego II-go rzgdu o ¢ = 1. Poréwnujac wyrazenia (21) i (31) mozna wyznaczyé tzw.
ekwiwalentny czas catkowania, ktéry dla rozpatrywanego przypadku wynosi

r= (32)
wll
wobec tego, chcae obliczyé wzgledny blad Sredniokwadratowy pomiaru wartosci red-
niokwadratowej za pomocg metody usredniania przy wykorzystaniu filtru dolnoprze-
pustowego Il-go rzedu o ¢ = 1, nalezy w miejsce T w wyrazeniu (21) wstawié 7,
okreslone przez (32).
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3.3. NIEPEWNOSC POMIARU TEMPERATURY

Zgodnie z przyjetymi w pkt. 3.1 zalozeniami, niepewno$¢ pomiaru temperatury
za pomocg radiometru mikrofalowego, mozna okresli¢ poprzez wyznaczenie wariancji
wartosci Sredniokwadratowej na wyjsciu filiu FDP. W zwiazku z tym, ze warto$é
Sredniokwadratowa pochodzaca od sygnalu odebranego przez antene w radiometrze
przedstawionym na rys. | wyznaczana jest tylko przez potowe czasu 7, a przez druga
polowg wyznaczana jest warto$¢ Sredniokwadratowa pochodzaca od sygnalu odniesie-
nia (radiometr modulacyjny) to na podstawie (21) wzgledne bledy skuteczne wyzna-
czenia tych wartosci §redniokwadratowych wynoszg

1 1

& & ———— &y N ———
T / T
B wez'y B wez'y

Z faktu, ze sygnaly mierzone przez radiometr w dwéch kolejnych pétokresach pra-
cy przetgcznika radiometru sg nieskorelowane to wzgledny blad skuteczny pomiaru
wartosci Sredniokwadratowej jest réwny

/ 1
&= 8? + 8]21 = 27?___———]1— 34)
wez

Biorac pod uwage ekwiwalentny czas catkowania (32), wyrazenie na wzgledny blad
skuteczny pomiaru warto$ci Sredniokwadratowej metodg usredniania za pomoca filtru
dolnoprzepustowego w ukladzie radiometru z rys. 1, wynosi

(33)

Wy
po= [ ——— 35
er B (35) |

Analiza teoretyczna przeprowadzona na bazie teorii sygnaléw stochastycznych
przebiegu fluktuacji na wyjéciu filtru FDP prowadzi do wniosku, ze fluktuacje te sg
ergodycznym procesem gaussowskim. Jest to skutkiem filtracji dolnoprzepustowej nor-
malizujacej wykladniczg funkcje gestosci prawdopodobieristwa sygnalu wystepujgcego
na wyjsciu detektora kwadratowego. Ze wzgledu na bardzo duzy stosunek pasma filtru
odbiorczego do pasma przenoszenia filtru dolnoprzepustowego (rzedu 107), norma-
lizacja procesu wyjsciowego wynika wprost z centralnego twierdzenia granicznego
rachunku prawdopodobiesistwa. Tak wigc wartos¢ Sredniokwadratowa na wyjsciu filtru
FDP podlega rozkladowi normalnemu.

Majac powyzsze na uwadze i na podstawie (3) i (34) mozna okresli¢ niepewnosé
standardowg pomiaru temperatury jako

R
z (OO) Wy lub 67 = Tsyy

a By Bic;

6T — wil

(36)
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Niepewno$¢ standardowa okresla przedziat £67 wokoé! mierzonej temperatury syste-
mu w ktérym na poziomie ufnosci réwnym 68.27 % znajdzie si¢ rzeczywista warto§é
temperatury.

Niepewnos$¢ maksymalna okre§la przedzial wokdél mierzonej temperatury systemu, w
ktérym na pewno znajdzie sie rzeczywista warto$¢ temperatury. W rozwazanym przy-
padku przyjeto, ze ze wzgledu na losowy charakter mierzonego sygnalu, niepewnosé
maksymalna okre§lona zostanie na poziomie ufnosci réwnym 99.73 % tzn. +367. Dla
przykiadu, jezeli zastosowany zostanie filtr FDP dla ktérego pulsacja charakterystyczna
w, = 1.2 rad/s a statystycznie réwnowazne pasmo przenoszenia toru przeddetekcyine-
g0 By, = 180 MHz 1 Ty, = 536 K, to dokladno§¢ pomiaru temperatury okre§lona
niepewnoscia standardowg wynosi +0,04 K, a dokladno$é okreslona niepewnoscig
maksymalng +0, 13 K.

4. WYNIKI POMIAROW

Analiza statystyczna sygnaléw na wyjsciu czterech filtréw procesora DSP radio-
metru mikrofalowego zostala przeprowadzona na podstawie wektora 40 000 prébek,
zebranych z czestotliwodcig 200 Hz. Poczatek rejestracji prébek odpowiadal czasowi
t> tpom-

Tabela 1
Zestawienie wynikéw pomiardw 1 obliczedl czulosci radiometru oraz niepewnos$ci pomiaru

The chart of measurement results, calculations of radiometer sensitivity
and unceratainties of temperature measurement

Biltr 2o, = 0, Is | Filtr £y, = 0,58 | Filtr 50, = 1s | Filtr £y, = 5s
Odchylenie standardowe wektora 23.5 mV 10,6 mV 7.3 mV 42 mvV
owy [mV]
Czulo$¢ radiometru obliczona
wg zaleznodci (3) dla pomierzonej
Owy 1 okreSlonym w procesie 028 K 013K 0,09 K 005K
kalibracji & = 83 mV/K
Teoretyczna warto§¢ czufosci radio-
metru o parametrach 7T = 536 K,
By = 180 MHz, obliczona 031K 0,14 K 0,10 K 0,04 K
wg zalezno$ci (16)
Niepewno$¢ standardowa 031K 0,14 K 0,10 K 0,04 K
Niepewno$¢ maksymalna 0,93 K 0,42 K 0,3 K 0,12 K

Wyniki zestawione w tabeli 1, pokazujg zgodno$¢ obliczonej wartosci czutosci ra-
diometru na podstawie jego parametrow tj. wymaganego czas pomiaru, temperatury
szumow systemu i pasma filtru odbiorczego, z warto$ciami obliczonymi na podstawie
zarejestrowanej proby, stanowiacej wycinek sygnalu wyjsSciowego filtru FDP. Latwo
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zauwazyC jak réwniez wykazaé teoretycznie, ze niepewno$é standardowa okreslona
przez (36) jest réwna co do wartosci czulosci radiometru obliczonej na podstawie
(16).

Narys. 4 1 5 przedstawione sq rozklady warto$ci chwilowych skladowej zmiennej
przebiegu na wyjsciu cyfrowego filtru dolnoprzepustowego.
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Rys. 4. Rozklad wartoéci skiadowej zmiennej przebiegu na wyjsciu filtru FDP o tpom = 0.1s

Fig. 4. Varying component distribution at the low-pass filter output toom = 0.1s

Linig ciggla na powyzszych rysunkach oznaczono funkcje gestosci prawdopodobien-
stwa rozktadu normalnego (oczekiwang). Tak wigc przedstawione rozklady potwierdza--
ja zgodno$¢ rozkladu wartosci chwilowych na wyjsciu filtru z rozkladem normalnym.
W zwigzku z powyzszym, mozemy przez parametry tego rozkladu okresli¢ podstawowe
parametry radiometru z procesorem DSP tzn. doktadno$é i czulosé.

5. WNIOSKI

Normalizacja procesu na wyjsciu filtru podetekcyjnego pozwala wyrazié podsta-
wowe parametry dowolnego radiometru, poprzez parametry funkcji gestosci prawdo-
podobieristwa rozkiadu normalnego. Jest to szczegdlnie uzyteczne wtedy, gdy pomiary
wartosci przebiegu na wyjsciu filtru FDP s3 pomiarami warto$ci chwilowej, jak ma to
miejsce w przypadku obrébki cyfrowej sygnaléw w torze m.cz. radiometru, (cyfrowa
detekcja synchroniczna i cyfrowa filtracja). Niepewno$¢ standardowa pomiaru tempe-
ratury jest rowna czutodci radiometru (czy rozréznialnosci) przy zatozeniu wplywu na
jej wartos¢ tylko biedu losowego wyznaczenia wartosci §redniokwadratowej na wyjSciu
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Rys. 5. Rozklad wartosci sktadowej zmiennej przebiegu na wyjsciu filtru FDP 0 5, = s

Fig. 5. Varying component distribution at the low-pass filter output #,,,, = 1s

filtru FDP. W rzeczywisto$ci wystepuja jeszeze skladowe systematyczne niepewnosci,
ktére mozna minimalizowac na etapie kalibracji przyrzadu. Nie mniej jednak, wyzna-
czona warto$¢ niepewnoSci standardowej jest warto§cig graniczng okre§lajaca granice
doktadnosci mozliwej do uzyskania w analizowanym ukladzie.
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B. STEC, W. SUSEK, A. DOBROWOLSKI

ESTIMATION OF ACCURACY OF TEMPERATURE
MEASUREMENT USING MCROWARE RADIOMETER

Summary

In the paper the analysis of sensitivity and measurement accuracy of thermal radiation power using
microwave radiometer is presented. The metod of digital synchronous detection improving operational
parameters of the radiometer is also described.

A microwave radiometer measures power of thermal radiation emitted by bodies with temperatures
larger then 0 K. Since power levels of this radiation are extremely low in the microwave range, the precise
determination of fundamental radiometer parameters, like its sensitivity accuracy, are especially important.
In the literature, minimum change of input noise power of the receiver system detected at the radiometer
output is marked as AT, and zero reading was analysed. It was equipped with digital signal processing
unit operating simultaneously as a synchronous detector and a low-pass filter. In any radiometer of this
type the influence of gain changes on the system noise temperature in eliminated.

Temperature measurement in the radiometer consists in the measurement of a voltage mean value
at the output of post-detection filter. This value, when assuming rectangular detector characteristics, is

‘proportional to the mean-square value of a narrow-band stationary and ergodic random process which is,

in fact, a signal at the radiometer input. So, the temperature measurement is in effect a measurement of a
mean square value of radimeter input signal and is not, as any other, an error-free measurement. Talking
this into account, standard uncertainty of temperature measurement using microwave radimeter can be
expressed as an error mean-square of mean square value of the measurement.

Normalisation of the process at the post-detection filter output enables us to express fundamental
parameters of any radiometer in terms of probability density function of a normal distribution. This is
particularly useful when values measured at the low-pass filter output are instant values like for digital
processing of signals in a low frequency channel of the radiometer. Standard uncertainty of temperature
measurement equals radiometer sensitivity if we assume that its value depends only on random error of
mean square value at the low-pass filter output.

At the end of the paper statistical analysis of measurement results presented. It confirms conclusions
resulting from analysis os sensitivity and resolution of the microwave radiometer with digital signal
processing unit working at 1.5 GHz band.

Keywords: microwave thermograph, radiometer, thermal radiation, spatial temperature distribution,
accuracy, resolution
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Opisano nowe rozwigzanie zintegrowanego systemu efekty wnego, sprzetowego symu-
latora i kontrolera niobowej, nadprzewodzacej, rezonansowej wneki mikrofalowej 1,3GHz,
0 duzej dobroci. System jest przeznaczony dla lasera na swobodnych elektronach i akcele-
ratora e” — e TESLA. System zrealizowano na bazie ukfadu programowamego typu FPGA
Virtex1l V3000. Model fizyczny wneki rezonansowej (na podstawie ktérego opracowano
symulator) i schemat ukladu jej sterowania przygotowano w jezyku VHDL przy wykorzy-
staniu sprzetowych elementéw mnozacych zawartych w serii ukladéw VirtexIl. W rezultacie
uzyskano implementacje pefnego urzadzenia symulatora i kontrolera (nazywanego w pracy
systemem SIMCON ) pracujgcego w trybie czasu rzeczywistego, zgodnie z projektem ukiadu
sterowania wnek rezonansowych akceleratora TESLA. Opisano, w szczeg6lnosci, warstwe
funkcjonalng systemu oraz scharakteryzowano dzialanie poszczegélnych blokéw wykonaw-
czych zaimplementowanych w ukladzie FPGA. Przedstawiono strukture funkcjonalng oraz
sprzetowg implementacjg warstwy komunikacyjnej. Zamieszczono wybrane przyklady dzia-
tania, uzyskane na bazie monitoringu proceséw czasu rzeczywistego. Opisany system jest
przeznaczony do uruchamianego lasera na swobodnych elektronach dla zakresu VUV, zaste-
pujac z powodzeniem poprzednia generacje analogowych ukladéw sterowania akceleratorw.
Testowany jest takze w uktadach pomiarowych pojedynczych, o§mio-wnekowych segmen-
t6w nadprzewodzacego akceleratora liniowego. Jest to jedna z pierwszych pelnych realizacji
wdrozonego systemu pomiarowo-kontrolnego akceleratora wykorzystujaca mozliwosci ukla-
du FPGA posiadajacego rozbudowang warstwe cyfrowego przetwarzania sygnaléw (DSP).

Stowa kluczowe: laser na swobodnych elektronach; nadprzewodzacy akcelerator liniowy;
nadprzewodzaca, mikrofalowa wngka rezonansowa; symulator wneki re-
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zonansowej; systemn sterowania wneki rezonansowej; system sterowania
akceleratora; radioelektroniczny, niskopoziomowy system sterowania; mo-
nitoring pracy mikrofalowej wneki rezonansowej; uklady FPGA oraz DSP;
uklady Virtex-Xilinx, jezyk VHDL

1. WSTEP

Projekt TESLA — XFEL europejskiego lasera rentgenowskiego [1] bazuje na dzie-
wieciokomorowym, nadprzewodzacym, falowodowym, waskopasmowym rezonatorze
niobowym, o dlugo$ci ok. Im, rys. 1. Zestaw o$miu, liniowo justowanych, rezona-
tor6w stanowi pojedynczg sekcje akceleratora dla elektronéw lub pozytonéw, rys. 2.
W falowodzie propaguje sie fala stojaca o mocy kilkuset kW i o czgstotliwosci 1,3
GHz. Lokalizacja weziéw i strzalek fali jest SciSle okre§lona przez geometri¢ falo-
wodu. Mozliwa jest regulacja fazy fali w pewnym zakresie. Pole EM w falowodzie
jest zsynchronizowane w fazie z dokladnoscia ulamka stopnia z monochromatyczng
“paczka” elektronéw, o diugosci ok. 300 um i przekroju poprzecznym kilkadziesigt
um, poruszajgcy sie z predkoscig §wiatla wzdtuz osi falowodu. Paczka elektronéw na-
biera energii kinetycznej kosztem pola EM w.cz. duzej mocy. Wymagana doktadnos¢
synchronizacji fazy rzedu 0,1° jest réwnowazna dla sygnatu 1,3 GHz czasowi 0,2ps.
Dokladnosé stabilizacji amplitudy wzglednej pola przyspieszajacego jest rzedu 1074,
Takie warunki techniczne musi spelni¢ uklad pomiarowo-kontrolny.

Rys. la . Fotografia jednej dziewigciokomorowej sekcji niobowego, waskopasmowego falowodu dla 1,3
GHz, [1]. Taka sekcja jest nazywana wneka rezonansowa. Widoczne polaczenia do nastgpnych sekeji
falowodu oraz sprzegacz duzej mocy i sprzegacz dla sondy pomiarowej mocy propagowanej w przod i
mocy rozproszonej wstecz. Kazda komora ma ditugo$é potowy fali. Pomiedzy komorami widoczne
kotnierze usztywniajace w celu minimalizacji drgari falowodu

Fig. 1a . A photograph of a nine-cell niobum, superconducting, narrowband waveguide section for 1,3
GHz [1]. The section is called a resonant cavity. The connections are visible to the next waveguide
sections and high RF power coupler and probe copuler for forward power and reflected power. Each call
has a half-wavelength. There are stiffening collars between the cells to minimize mechanical distortions

Whneki rezonansowe o pasmie ok. 400Hz sa pobudzane impulsami wielkiej mocy o
czasie trwania 1,3ms z czestotliwoscig 5 lub 10Hz, rys. 2. Natezenie pola w falowodzie
narasta w czasie 500 ps od zera do Sredniej warto$ci 25MV/m (maksymalnie do ok.
35MV/m). Napelnianie wneki moca w.cz. odbywa si¢ w warunkach rezonansu [2]. W
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Rys. 1b . Fotografia jednego, o§miownekowego krio-modutu (ACC) akceleratora dla lasera XFEL.
Widoczna struktura poprzeczna modutu. Falowsd niobowy umieszczony jest na samym dole konstrukcji.
Gérng cz¢d¢ zajmujg helowe urzadzenia chiodzace. Na zewnatrz widoczny falowdd rozprowadzajacy
duzg moc w.cz. i zewnetrzne czesci regulowanych sprzggaczy do indywidualnych wnek rezonansowych
falowodu niobowego. W tyle widoczny drugi modul

Fig. 1b . A photo single acceleator unit for XFEL laser. The transverse structure of the module is
visible. The niobjum waveguide is lowest structare. The upper structures are helium cooling devices.
Outside, there is high power RF distributing waveguide and external parts of the couplers for individual
cavities. There is a second unit in the background

czasie nastgpnych 800 ps pole utrzymywane jest na statym poziomie (plateau), mi-
mo iz wngka podlega dynamicznemu odstrojeniu elektromechanicznemu od warunkéw
rezonansu. W czasie trwania plateau odstrojenie wneki wynosi takze ok. 400Hz. W
celu utrzymania stalej wartosci pola w obszarze plateau (oraz statej fazy) konieczna
Jest kompensacja odstrojenia wneki. Odbywa si¢ to poprzez dynamiczng zmiane mocy

" dostarczanej do wneki oraz zastosowanie elektromechanicznego sprzezenia zwrotne-

go z stlownikami piezoelektrycznymi. W momencie osiggniecia poziomu plateau, do
falowodu zostaje wstrzyknieta, z laserowo-fotokatodowego dziala elektronowego, zsyn-
chronizowana z polem duzej mocy, wigzka elektronowa o uporzadkowanej strukturze
impulsowej.

Rolg systemu kontrolno-pomiarowego jest stabilizacja przyspieszajacego pola EM
W rezonatorze, kosztem jak najmniejszej mocy pobudzajacej [3]. Schemat ukiadu Sys-
temu przedstawiono na rys.3 [1]. Jeden klistron o mocy 10 MW (lub wiekszej) zasila
do czterech sekcji akceleratora zawierajgcych lacznia 32 wneki rezonansowe. Fala z
klistronu dostarczana jest do akceleratora falowodami 1,3 GHz wypelionymi SFg
poprzez cyrkulator i sprzggacze. Na dlugosci sprzegacza nastepuje spadek temperatury
od pokojowej do cieklego helu. Szybka kontrola fazy i amplitudy pola w.cz. duzej
mocy jest realizowana w petli sprzezenia zwrotnego. Sterowanie klistronem odbywa
si¢ za pomocg sygnatu modulowanego poprzez modulator wektorowy.
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Sygnal pomiarowy z wneki rezonansowej (o zmiennej amplitudzie i fazie, o czesto-
tliwosci 1,3GHz) podlega przemianie czgstotliwosei do poziomu 250kHz, zachowujgc
petng informacje o fazie i amplitudzie. Przetworniki analogowo-cyfrowe i cyfrowo-ana-
logowe 13cza analogows i cyfrowa czesc systemu kontrolno-pomiarowego. Algorytm
DSP jest stosowany do detekcji wektora pola EM i filtracji sygnatu. Uktad sprzezenia
zwrotnego kontroluje warto§é sumy wektorowej impulsowego pola akceleratorowego w
kilkudziesigciu wnekach rezonansowych. Ukfad regulacji stabilizuje detekowane skla-
dowe pola: rzeczywistg (w fazie — ) oraz urojong (kwadraturowg — Q) zgodnie z
wartodciami poczatkowymi zadanymi w tabeli. Kazdy sygnal w kanale pomiarowym
podlega przetworzeniu przez macierz obrotu. Dodatkowo, adaptacyjny system sprze-
zenia wprzéd (sterowanie bezposrednie) jest zastosowany w celu kompensacji okreso-
wych zaburzeri indukowanych przez wigzke elektronowa oraz odstrojenie spowodowane
przez dynamiczng sife Lorentza. Podstawowe parametry tego systemu to: dopuszczalne
wzmocnienie w petli sprzezenia zZwrotnego, margines stabilnosci, odporno$é na szumy,
opoznienie petli, przesuniecie fazy w petli, stalo§¢ parametréw w czasie przyspieszania
wigzki elektronowej [4].

Obecnie dziatajace w budowanym akceleratorze rozwigzanie korzysta z klasycz-
nych cyfrowych uktadéw DSP [1]. Czas dzialania (latencja) pelnej petli sprzezenia
zwrotnego wynosi kilka ps. Ocenia sie obecnie, ze wraz ze wzrostem wymagai na
jako$¢ wiazki elektronowej (spéjnosé czasowa, przestrzenna, energetyczna) i w konse-
kwencji promienia laserowego, latencja nie powinna przekracza¢ 500ns [1] a wzmoc-
nienie powinno wynosié kilkaset. Tej wartosci latencji i wzmocnienia nie mozna uzy-
ska¢ w istniejacym ukladzie. Z powyzszych powodéw zostal Opracowany i zrealizowany
nowy zintegrowany system kontrolera i symulatora nadprzewodzacej wneki rezonan-
sowej dla akceleratora liniowego XFEL, spetniajacy powyzszy warunek, i dodatkowo
poprawiajacy kilka innych kluczowych parametréw uktadu pomiarowo-kontrolnego,
jak mozliwo$¢ dzialania symulatora w trybie on-line réwnolegle do kontrolera, wie-
lokanatowosé, monitoring, znaczne zmniejszenie rozmiaréw systemu i poboru mocy.
Projekt i wdrozenie szybkiego i efektywnego kontrolera cyfrowego jest wymagajacym
zadaniem i stanowi istotny wkiad w optymalizacje akceleratora TESLA i europej-
skiego lasera rentgenowskiego[5]. Projekt systemu sktada sig z kilku warstw: modelu
elektromechanicznego wngki obejmujacego jej trzy obszary pracy (rys.2), algorytmu
pomiarowo-kontrolnego, Sprz¢tu i oprogramowania. Projekt opracowano w celu po-
szukiwania optymalnej metody sterowania wneki z wykorzystaniem réwnoleglej moz-
liwosci pracy z galezig idealnego symulatora wneki. Oprogramowanie algorytmiczne
zastosowano jako rozwigzanie wzorcowe dla potencjalnych zastosowan uktadéw FPGA
W rzeczywistym ukladzie sterowania [6-71.

Jako obiekt badawczy dla projektu jest wykorzystywany albo wewnetrzny symula-
tor wngki rezonansowej albo rzeczywista wneka nadprzewodzgca. Zaimplementowane
W systemie cyfrowe algorytmy DSP, symulacji oraz sterowania wngkg zostaly szczegé-
towo opisane w pracach [3-7]. Oprogramowanie sterujace i operatorskie systemu opisa-
no w pracy [9]. W niniejszej pracy przestawiono modelowanie wnek, strukture funkcjo-
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nalng i sprzetows nowej wersji systemu kontrolno-pomiarowego oraz wyniki pomiaréw
dziatania kontrolera i symulatora nadprzewodzacej wneki rezonansowej. Dyskutowany
system podlega dalszemu rozwojowi projektowemu w kierunku zwigkszenia szybko-
$ci transmisji danych pomiedzy zespolem wnek a ukladem przetwarzania informacji 1
realizacji algorytmu pomiarowo-kontrolnego, rozproszeniem przetwarzania informacji,
oraz poszerzeniem dostgpu poprzez uaktywnienie wielu protokotéw komunikacyjnych
[13]. Jest to realizowane sprzgtowo poprzez zastosowanie faczy Swiatlowodowych oraz
standardéw projektowych i sprzetowych wbudowanych (embedded).

2. MODELOWANIE NADPRZEWODZACEJ WNEKI REZONANSOWE]

Modelowanie nadprzewodzacej wneki rezonansowej (cavity) stanowi istotny etap
projektu skutecznego systemu sterowania. Elektryczny model wneki reprezentowany
jest wstepnie przez obwod rezonansowy o parametrach skupionych RLC i transmitancji
Z(s) = (1/R + sC + 1/sL)™!. W praktycznej analizie rezonator charakteryzowany jest na-
stepujacymi parametrami wtérnymi: czgstotliwo§¢ rezonansowa wy = 2nfy = Loy,
rezystancja charakterystyczna p = (L/C)Y?, efektywna dobroé ukladu obcigzonego
Q = R/p, pasmo potéwkowe wyp = 1/2RC = wp/2Q.

Wneka dostrojona jest do czgstotliwo$ci wzorcowej generatora 1.3 GHz, ale w
polu elektromagnetycznym pod wplywem sily Lorentza ulega deformacji zmniejsza-
jac czestotliwo$é rezonansowsq wo. W typowych warunkach pracy (25 MV/m) zmiany
czestotliwodci rezonansowej poréwnywalne sa z pasmem rezonatora (~ 400 Hz).

Elektryczny model uwzglednia zasadnicze cechy nadprzewodzgcego rezonatora:
odstrojenie (detuning) w polu elektromagnetycznym oraz obcigzenie spowodowane
wigzka przyspieszanych czastek — elektronéw lub pozytonéw (beam loading). Ty-
powa wiazka fadunkéw jest impulsem pradowym o czasie 2 ps, czgstotliwosci 1 MHz
i érednim natgzeniu § mA.

Sprzezony z falowodem rezonator zasilany jest sygnalem z klistronu (wzmacniacz
mocy), ktéry jest modelowany jako pradowy generator separowany cyrkulatorem. Moc
Ps (forward power) dostarczana z klistronu odbija si¢ czg$ciowo wskutek niedopasowa-
nia sprzegacza i wytraca w obciazeniu cyrkulatora (P, — reflected power). Pozostala
moc dostarczana do wneki zwigksza energie W pola EM w fazie tadowania oraz zwigk-
sza energie przy$pieszanych czastek (P, — beam loading power) w fazie stabilizacji
pola. Znikoma cze$¢ mocy (Pq — dissipated power rozprasza si¢ w nadprzewodzacych
$ciankach rezonatora. Bilans mocy mozna przedstawi¢ réwnaniem zgodnie z zachowa-
niem energii:

Py = P, + Py + dW/dt + Py, (D

Efektywne napiecie U wneki zalezy od podwojonej wartoSci zastepcze]j pradu gene-
ratora J, (po transformacji w sprzegaczu) oraz strumienia pradowego przyS$pieszanych
czastek Jp zgodnie z zalezno$cig, w dziedzinie transformaty Laplace’a:

U(s) = Z(s) - [2]4(s) = Tu(s)]. @)
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Waskopasmowy sygnal rezonatora modelowany jest w dziedzinie czasu sygnatem
analitycznym dla przypadku napiecia zgodnie z zaleznosci :

u(t) = a(t) - expli - (wet + ()], 3

gdzie amplituda a(t) i faza @(t) s3 wolnozmienne wzgledem nosnej o pulsaciji wy.
W analizie nisko-czgstotliwosciowe]j (Low Level RF) reprezentacja sygnatu wneki

jest obwiednia zespolona (envelope) uzyskana w procesie demodulacii sygnatu anali-
tycznego zgodnie z zaleznoScia:

v(t) = u(t) - exp(—iwy) = a®e*® = [1,Q], )

gdzie I — skladowa rzeczywista (synfazowa), Q — sktadowa urojona (kwadraturowa).
Efektywna transmitancja wneki dla obwiedni zespolonej stanowi dolno-pasmowsg
transformacjg zgodnie z uproszczong zaleznoscig dla |s| < Wg & Wo:

Z(S + i(ug) Wi R/(S + wyp — iAw), (5)

gdzie odstrojenie wneki rezonansowej —dw = wy — W
Elektryczny model wngki reprezentowany jest réwnowaznie w dziedzinie czasu
réwnaniem stanu dla wektora obwiedni zespolonej zgodnie z zaleznos$cia:

dv()/dt = A; - v(t) + wyp - R - i(1), 6)

gdzie i(t) - obwiednia zespolona wypadkowego sygnalu generatora i wigzki czastek
dla czgstotliwosci w,, fazor A, = —~wyp +iAw w dziedzinie zespolonej lub macierz
Acl-wip, ~dw; dw, ~w12] W notacji wektorowe;.

Dla cel6éw testowych i symulacji procesu stworzony zostat dodatkowo model me-
chaniczny nadprzewodzacej wneki rezonansowej. Model ten opisuje dynamiczng za-
lezno$¢ odstrojenia wneki Aw sita Lorentza od gradientu pola elektrycznego. W tej
heurystycznej relacji niezalezne mody mechaniczne parametryzowane czgstotliwoscig
rezonansowy fn, i dobrocig Q pobudzane sg proporcjonalnie do kwadratu gradientu
pola ze stalg odstrojenia sity Lorentza K,,. W modelu uwzgledniono trzy dominujgce
mechaniczne czgstotliwosci rezonansowe a superpozycja wszystkich modéw powoduje
wypadkowe odstrojenie rezonatora. Mechaniczny model wneki reprezentowany jest
przez réwnanie stanu dla wektora zlozonego z trzech odstrojei modalnych i ich po-
chodnych czasowych.

_ Hlektromechaniczny model nadprzewodzacej wneki rezonansowej zostat zaimple-

nientowany w MatLabie a zasadnicze parametry wneki i sygnaléw zestawione sg w
tabeli 1.
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Table 1

Parametry nadprzewodzacej wneki rezonansowej 1 sygnatéw w systemie pomiarowo- kontrolnym

Parameters of the superconducting cavity and the signals in the measurement-control system

Parametr * jednostka warto$é ‘ 1a
1. Elektryczne parametry wneki rezonansowej Z
czestotliwo$é rezonansowa MHz fo = 1300 3i
rezystancja charakterystyczna [2] p =520 j O
dobro¢ nieobcigzona Jedn. 108 uz
dobro¢ obcigzona Jedn. QL=3" 108 N3
rezystancja obcigzenia M@ Ry = QL -p = 1560 :
pasmo poléwkowe Hz fip = £0/2Qp = 216
odstrojenie catkowite Hz 860
odstrojenie wstepne Hz Af = 428
2. Mechaniczne parametry wneki
wektor czgstotliwosei rezonansowych Hz f=[280,340,420]
wektor dobroci mechanicznej Jedn. Qm = [100, 100, 100]
wektor stalych Lorentza [Hz/(MV)?] K=1[04,03,02]
3. Parametry sygnaléw
$rednia warto$¢ pradu wigzki elektronowej mA Tbeam = 8
amplituda napiecia wneki MV V=25
$rednia moc sprzegana do wneki kW P =200
faza napiecia wneki rad p=-01
poczatkowa faza dla ukiadu calkujacego rad Dy =-1.4
czas napehﬁania wneki s T = In2/2nfy, |
czas trwania impulsu generatora S T=13e-3
czas trwania fazy plateau us T, = 800 real
czestotliwosé repetycji impulsu generatora Hz Frep = 5(10) obv
planowana czestotliwo§¢é repetycji Hz 100 {200) Syg
stosowana czestotliwo$é poSrednia kHz f; = 250 ;V Se é
planowana czestotliwo$¢ posrednia MHz 81 Kw
stosowana czestotliwodé prébkowania MHz fi=1 row
wl
mac
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2.1. CYFROWY SYMULATOR NADPRZEWODZACEJ WNEKI

Celem testowania kontrolera w czasie rzeczywistym zaprojektowany zostal symu-
lator wngki zintegrowany w tym samym ukfadzie FPGA. Ciggly model wneki przybli-
zony jest dyskretnym réwnaniem stanu rozwigzanym w MATLAB-ie iteracyjnie jako,
arytmetyczna procedura realizowana w skoriczonej ilosci krokéw. Algorytm ten zako-
dowany zostal w jezyku opisu sprzetu VHDL i zaimplementowany w ukladzie FPGA.
Optymalne skalowanie parametréw i zmiennych o duzej dynamice wartosci pozwolito
uzyskac¢ zadowalajaca dokladno$é numeryczng procesu dla 18 bitéw rozdzielczosci.

Schemat funkcjonalny algorytmu dla elektromechanicznego modelu wneki rezo-
nansowej przedstawia rys. 4.

Tabels Beani

J

i odel elekféivcmy

v | Repsir }::> e

Modelmechaniczny

WEAR BV
Ao = Wi D T w3y

IE mwdulaior
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Rys. 4. Schemat funkcjonalny algorytmu cyfrowego symulatora wneki rezonansowej

Fig. 4. Functional flow diagram of the digital algorithm for the superconducting cavity simulator

Procedura arytmetyczna DSP (digital signal processing) czesci elektrycznej modelu
realizowana jest zgodnie z dyskretng reprezentacja w przestrzeni stanu dla wektora
obwiedni zespolonej v. Dane wejSciowe stanowia zewnetrzny sygnat z generatora v0 i
sygnat Beam z pamigci wewnetrznej. Modulator czestotliwosci po§redniej przetwarza
wektor obwiedni zespolonej v symulujac probki danych v_m z mieszacza czestotliwosci
250 kiiz. Rejestry wprowadzajg op6Znienie sygnatu w uktadzie wejécia i wyjscia wneki.
Kwadrat modulu obwiedni zespolonej v* steruje model mechaniczny wneki zgodnie z
réwnaniem stanu dla wektora w. Superpozycja trzech modéw i wstgpnego odstrojenia
w0 (predetuning) daje wypadkowe odstrojenie wneki Aw, ktére moduluje parametry
macierzy stanu E modelu elektrycznego.
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2.2. UKLAD KONTROLERA WNEKI REZONANSOWE]

Modul FPGA kontrolera stanowi uktad wykonawczy dla algorytméw sterowania
nadprzewodzacej wneki rezonansowej. Schemat funkcjonalny bloku sterujgcego przed-
stawia rys.5. Sygnal posredniej czestotliwosci 250 kHz prébkowany jest z okresem

Rys. 5. Schemat funkcjonalny algorytmu kontrolera wneki rezonansowej

Fig. 5. Functional flow diagram of the superconducting cavity

T = 1u s z mozliwoscia usredniania prébek dla maksymalnej czestotliwo$ci 64 MHz
14-bitowego przetwornika ADC.

Po wstepnym skalowaniu i poziomowaniu danych, podstawowa funkcja stopnia
wejsciowego jest detekcja obwiedni zespolonej z sygnatu poSredniej czestotliwosci
250 kHz (demodulacja).

Dane wejSciowe stanowia skiadowa rzeczywistg x; dyskretnego sygnatu analitycz-
nego u(t) = w(kT) = ug o nieznanej czgséci urojonej y dla kolejnych prébek k zgodnie
z zaleznodcig:

V(KT) - exp(i - 27f; - kT) = vi - (DX = X +i-yx = Ve =X +i-yi0) - (-DF
[k, Qxl,

gdzie v —- dekodowana dyskretna obwiednia zespolona o sktadowych (I, Qy).
Proponowany algorytm detekcji linearyzuje zmiany obwiedni i eliminuje offset w okre-
sie nos$nej sygnatu (4T = 4 us). Schemat estymacji obwiedni zespolonej o sktadowych
(1,Q) dla kolejnych cyklicznych 4 krokéw (4 fazy algorytmu) przedstawia tabela 2.
Kazdy wiersz tabeli okresla odpowiednie skladowe obwiedni (Ix, Q) dla danej fazy
algorytmu mo(fl(k,ét).

Trzy sktadowe tego samego typu sg estymowane w danej fazie algorytmu dla trzech
kolejnych chwil k-1, k, k+1 jak nastepuje:

dla k-1 — interpolacja liniowa na podstawie wartosci probek x, Xk ;

dla k — wyliczenie z wykorzystaniem biezacej probki xi z eliminacjg offsetu;

dla k+1 — ekstrapolacja liniowa (predykcja) na podstawie wartosci dla k 1 k-1.
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Table 2
Estymacja 1 predykcja skiadowych sygnatu obwiedni zespolonej dla czterech faz algorytmu kontrolera

Estimation and prediction of the singal envelope components for four phases
of the controler algorithm

mod(k, 4) Estymacja dla k-1 Estymacja dla k Predykcja dla k+1 Estymacja dla k
0 Teer = Xk — Xx-2)/2 I = (x¢ — offset) Lot = 25 = Leer | Qx = 2Qk1 —~ Quz
1 Qer = =X = %2)/2 | Q= =(xi —offset) | Qe = 2Qu = Qo1 | T = 2Ly — Lo
2 Ly = =Xk = Xk2)/2 | Tp = = (x — offset) Leer =2k = I | Qp = 2Qke1 — Quz
3 Quet = (X = Xk2)/2 | Qi = (X ~offset) | Qi = 2Qu =~ Quey | Tk = 2Ly — Ly

Komplementarna sktadowa obwiedni zespolonej dla danej chwili k zostala juz
estymowana metodg predykcji liniowej w poprzednim kroku k-1 algorytmu.,
Blad offsetu wyliczany jest w kazdym kroku algorytmu z wykorzystaniem trzech prébek
z okresu zgodnie z zaleznoScia:

of fsety = (Xg—q + 2Xx2 + Xi)/f4. )

Przedstawiony algorytm skutecznie dekoduje szybkozmienng regularng obwiednie z
Jjednoczesng redukcja wolnozmiennego offsetu.
Dodatkowa opcja kontrolera wykorzystuje multiplekser do bezposredniej akceptacii
wektora obwiedni (I,Q) z zewnatrz systemu.

Modut kalibracji wektora obwiedni kompensuje przesuniecie fazy kanatu pomia-
rowego dla pojedynczej wneki rezonansowej zgodnie z zaleznoscig:

vk = C*[T; Qi )

gdzie C — macierz obrotu.
Procedura filtracji rekursywnej I-szego rz¢du formuje sygnatu obwiedni zgodnie z
zaleznoscig:

Vi=f- Vi +(1 -1 v, (10)

gdzie § — stata filtru,
Estyriowany sygnal obwiedni zespolonej poréwnywany jest z wektorem odniesienia
SP z tablicy Set-point.

Uzyskany wektor bledu wzmacniany jest z wykorzystaniem mnoznikéw K w ta-
blicy Gain tworzac sygnat sprz¢zenia zwrotnego (feed-back).
Sygnal sterowania bezposredniego FF, w oparciu o adaptacyjnie estymowany model
procesu (Feed-forward ), niezaleznie wspomaga sygnal sprzezenia zwrotnego.
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Konicowy modut kalibracji (macierz D) kompensuje charakterystyke statyczng ka-
natu wejSciowego wneki rezonansowej zgodnie z ostateczng zalezno$cia dla sygnalu
wyjéciowego kontrolera:

(Voulk = D7[FFy + K*(SPy — Vy)]. an
2.3. SYMULACJA WARUNKOW PRACY WNEKI REZONANSOWE]
Uklad FPGA symulatora wneki wraz z kontrolerem sprzezone sg interfejsem ko-

munikacyjnym z systemem MatLab. Testy w czasie rzeczywistym przeprowadzone sa
zgodnie ze schematem rys. 6. System MatLab, dla pierwotnie zadanych parametréw,

AlC

A 4

FPGA
sprzgienie wewnetrzne

FPGA
sprzezenie wewnglrzne

-

~ Tablica Sei-Pount

~ Tablica FeedTorn

. KONTROLER

Rys. 6. Schemat funkcjonalny systemu FPGA symulatora wnéki z ukladem kontrolera

Fig. 6. Functional flow diagram of the FPGA based cavity simulator and controller (simcon) system

generuje dane sterujace inicjujac proces symulacji. Znormalizowane i przeskalowane
parametry wtorne, wraz z macierza danych sterujacych, przesylane sg do rejestréw i
pamieci wewnetrznych systemu FPGA.

Przetworniki ADC i DAC umozliwiajg dzialanie systemu w réznej konfiguracji pola-
czen.

Wneka pobgldzana jest impulsowo przez okres czasu ok 1.3 ms z czestotliwoscia
ok. 10 Hz. Syghat sterujacy moduluje amplitudg i faze nosnej 1.3 GHz celem uzyska-
nia pozgdanej reakcji rezonatora. Sterowanie wneki odbywa si¢ w systemie sprzeze-
nia zwrotnego (feed-back) wspomaganego sygnalem adaptacyjnego sterowania wprost
(feed-forward). W pierwszej fazie trwajacej ok. 0.5 ms (filling) wneka jest ladowana ze
stala mocy generatora wymuszajaca ekspotencjalne narastanie pola EM w warunkach
rezonansu. Wstepne dodatnie odstrojenie wneki (zadane mechanicznie) symetryzuje
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(wzgledem czgstotliwosci wzorcowej generatora) spadek czestotliwosci rezonansowej
pod wplywem wzrastajgcej sily Lorentza. Po osiagnigciu pozgdanej wartosci amplitu-
dy 1 fazy pola, nastgpuje zsynchronizowana emisja strumienia przySpieszanych czastek
(beam). W fazie stabilizacji (flattop) trwajgcej ok. 0.8 ms wymuszany jest stan usta-
lony utrzymujgcy na zadanym poziomie amplitude i faze pola przyspieszajacego. Po
wylaczeniu mocy klistronu i wigzki czastek nastepuje swobodny ekspotencjalny zanik
pola wneki (decay).

2.4. IDENTYFIKACJA PARAMETROW NADPRZEWODZACEJ WNEKI REZONANSOWE]

Estymacja parametréw rezonatora pozwala wykorzystaé model procesu do skutecz-

nego sterowania bezposredniego (feed-forward) niezaleznie od kontroli sprzezeniem
zwrotnym.
Algorytm identyfikacji bazuje na modelu elektrycznym wneki rezonansowej reprezen-
towanym przez dyskretne réwnanie stanu dla wektora obwiedni zespolonej. Uwzgled-
nienie charakterystyki kanaléw transmisji sygnatu prowadzi do zewnetrznego modelu
obiektu widzianego przez uktfad kontrolera zgodnie z rys. 7.

Wyjsciowa
macierz
znieksztalcen

Wektor Wewnetrzny model wneki
offsetu
Wejscio-

2 Ry o
V= B Ve F0a - (u,),

Ek = []-T‘O\)uz, -T‘A(.()k',
T-Aw,,  1-Twp]

Wejsciowa
macierz
znieksztalcen

Zewngtrzny model wneki

Wektor
wejsciowy

Vi = E¥vi + Cflo + C¥D¥uyy — C¥uy)y -
Wektor
wyjsciowy

Rys. 7. Algebraiczny model ukfadu wneki rezonansowej wraz z otoczeniem

/ Fig. 7. Algebraic model of the resonant cavity system with the work enviromment

Wypadkowe liniowe réwnanie modelu zawiera szereg nieznanych parametréw i nie-
stacjonarne odstrojenie wneki (detuning). Dla wzglednie wolnozmiennej czestotliwo-
Sci rezonansowej mozna zalozy¢ wielomianows aproksymacje odstrojenia Aw o kilku
nieznanych stalych wspétczynnikach. Ostateczna lista niewiadomych tworzy wektor
parametréw wyodrgbnionych z réwnania modelu w zapisie macierzowym. W catym
dyskretnym, skoficzonym zakresie pomiarowym model procesu jest wigc reprezento-
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wany przez rownanie macierzowe z wektorem nieznanych parametréw x zgodnie z
zaleznoscig:

V =H"x, (12)
gdzie V — calkowity vektor wyjSciowy zlozony z kolejnych rejestrowanych obwiedni
zespolonych, H —- macierz struktury modelu zalezna od czasu i znanych warto$ci
sygnalowych.

Dla nad-okreslonego réwnania macierzowego, w warunkach zaszumionego proce-
su, wektor parametréw x jest skutecznie estymowany metoda najmniejszych kwadratéw
(least squares) zgodnie z zaleznodcia:

x = (H"H) "H™V. (13)

Algorytm identyfikacji parametréw wneki rezonansowej zaimplementowany zostat w
MatLabie w réznych wersjach aplikacji. Dla powtarzalnego procesu moze by¢é zasto-
sowany do estymacji odstrojenia wneki w czasie pomigdzy impulsami (off-line).

Wysterowany analogicznie model w MatLabie wykazuje zadowalajgcg zgodno$¢ z rze-
czywistoScig weryfikujac jednocze$nie algorytm identyfikacji parametréw rezonatora.

2.5. STEROWANIE WNEKI REZONANSOWEJ

Skuteczne sterowanie rezonatora mozna wstepnie okreslié na podstawie estymo-
wanego modelu procesu reprezentowanego réwnaniem stanu dla wektora obwiedni
zespolonej.

2.5.1. Faza tadowania (filling)

Optymalne napelnianie wneki energia pola elektromagnetycznego zaklada stero-
wanie w rezonansie ze stalg mocg generatora. Amplituda I, jest stala a czestotliwosé
sygnatu nadgza za zmianami czestotliwosci rezonatora Aw(r) wzgledem pulsacji od-
niesienia generatora w.

Warunek ten okreSla wymagana obwiedni¢ sterujacg i(t) z modulacjg fazy () w
ukladzie otwartym (feed-forward) zgodnie z zalezno$cia;

i(t) = L, - exp(ie(t)) (tz0)
/ ¢

/
dla de@®)/dt = Awt) — @(t) = @ + wa(T)dT dla  @g = (0).
0

(14)

Wynikowa obwiednia napigcia wneki okresla sygnal odniesienia (set-point) w ukla-
dzie sprzezenia zwrotnego zgodnie z zaleznoScia:

v = IR (1 —exp(~wpz - 1)) - explit)) = i) - R - (1 — exp(~wyp2 - V). (15)
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ie z Moc fadowania wngki osigga maksymalng warto$¢ réwna mocy klistronu w czasie
T = In2/wy;, a amplituda sygnatu réwna si¢ potowie wartosci asymptotyczne;.

(12) Obwiednia zespolona napigcia osigga wowczas zadang docelowa wartosé:

edni : T

tosci v(I)=V-expi®) dla V=12[,-R i @=¢T) =¢+ wa(T)dT- (16)

"oce- 0

atéw

W warunkach idealnego dopasowania, przy braku mocy odbitej, nastepuje stan ustalony
relatywistycznego przy$pieszania ladunkéw z pelng mocg klistronu.
Okreslone powyzej sygnaly sterujace w etapie tadowania wneki bazuja na estymaciji

(13 zmian czgstotliwosci rezonansowej dw(t) wzgledem pulsacji odniesienia generatora We.
at w Alternatywng metodg kontroli rezonatora wyznacza jednoznaczna relacja wej-
'asto~ Scia/wyjscia w warunkach rezonansu.
| Rezonator dostraja si¢ ze stalg mocg (self-tuning) w petli dodatniego sprzezenia zwrot-
 1z6- nego o malejgcym w czasie wzmocnieniu K(t) = 1/(R - (1 - exp(~wyy; - 1)), po wstep-
‘tora nym pobudzeniu wneki w okresie prébkowania 4z stata obwiednig i(t) = I, - exp(igo).

' Adaptacyjne sterowanie w rezonansie wykorzystuje warunek tej samej fazy o(f)
na wejsciu i wyjsciu rezonatora. W kazdym cyklu pracy wneka sterowana jest obwied-
nig o danej amplitudzie 1, wykorzystujac zapamictany sygnal fazy wyjsciowej ¢(t) z
poprzedniego cyklu. Rezonator dostraja si¢ w procesie iteracyjnym po kilku kolejnych
Yn;‘zo'_ cyklach adaptacji zaleznie od poczatkowo zadanego sygnatu fazy.
edant
2.5.2. Faza stabilizacyi (flattop)
Stabilizacja amplitudy i fazy sygnatu z pulsacjg wzorcowa generatora wyklucza
pracg¢ w rezonansie dla odstrojonej wneki. Warunek stabilizacji obwiedni zespolonej
;ter?: napigcia jednoznacznie okre§la warto$¢ odniesienia (set-point) w ukladzie sprzezenia
'WOZC zwrotnego zgodnie z zaleznoscig:
i od-
0 v(t) = V- exp(i®d) = const. {an
w
Doktadnos¢ stabilizacji ograniczona jest przez wzmocnienie kontrolera, ktére limito-
wane jest stabilnoscia ukladu z opdéZnieniem w petli.
Rozwigzadie réwnania modelu wneki w stanie ustalonym okre§la wymagany sygnat

(14) obwiedni zespolonej sterowania bezposredniego (feed-forward) zgodnie z zaleznoscig:

i(t) = Vexp-(id) - (1 ~ idw(t/wip)/R = V - exp(i(P ~ ¥))/R cos ¢ (18)
dla tgy = Aw/wl/z.

ukta-

Obwiednia sterujgca moduluje sygnaf wejsciowy kompensujgc zmiany impedancii
_ rezonatora kosztem dodatkowej mocy wskutek niedopasowania wneki. Celem mini-
(15)  malizacji tej mocy, symetryzuje sie odchylenie czestotliwosci rezonansowej wzgledem
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pulsacji wzorcowej generatora poprzez wstgpnie zadane dodatnie odstrojenie wneki Sys
(predetuning). nac

Adaptacyjne sterowanie w etapie stabilizacji estymuje wolnozmienng impedacije SOV
wneki po kazdym cyklu pracy (off-line) i generuje sygnat sterujgcy dla nastepnego dyr

cyklu n zgodnie z zalezno$cia:

in(t) = [i11~l(t)/vn—l(t)] -V CXP(W)) (19)

Sterujace parametry sygnatowe: amplituda ladowania I, faza poczatkowa ¢ 0, zadana
amplituda V i faza @ dla warunku stabilizacji korygowane sa w iteracyjnym procesie
auto-kalibracji po kazdym cyklu pracy rezonatora.

Algorytm sterowania wneki rezonansowej na bazie uktadu FPGA wspomaganego

systemem MATLB-a przedstawia rys. 8.
Warunki poczqtkokwe l

ESTYMACIA MODELU

AUTO-KALIBRACIA

DANE STERUJACE l

DANE STERUJACE

Ry
tec
Fig. 8. Algorithm for cavity control Fi
tech

3. WARSTWA SPRZETOWA SYSTEMU POMIAROWO-KONTROLNEGO
wie
Przedstawiony na rys.3 rzeczywisty system pomiarowo-kontrolny modelowano w zin{
Srodowisku MatLab, zgodnie ze schematem blokowym pokazanym narys. 9 [5,10,14,15], spr:
uwzgledniajgc zastosowanie w rozwigzaniu sprzgtowym uktadu FPGA wyposazonego twa
w rozbudowane funkcje DSP, znaczng ilo$¢ elementéw logicznych LCELL i pamieci 18
RAM [11,12]. Blok sterowania, na wejSciu korzysta z danych uzyskanych z prze- | (za
tworzonych sygnaléw pomiarowych, stosuje wartosci parametréw wneki, ktére zostaly czg

oszacowane w procesie identyfikacji oraz na wyjsciu generuje dane niezbedne dla kon-
trolera FPGA. Podstawowy system sprzezenia zwrotnego steruje klistronem. Odrebny lere
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system elektromechanicznego sprz¢zenia zwrotnego z piezo-kompensatorem zapobiega
nadmiernemu odstrojeniu wneki. Jest to realizowane metody statyczng, poprzez zasto-
sowanie stalego wstepnego odstrojenia wneki na czas impulsu duzej mocy oraz metodg
dynamiczna on-line (w modelu).

wWigks
HEZORENSOA

&

Generator
Wzorcowy

DAC l Analogowy pod-system

wneki rezonansowej
modelowany przez symulator FPGA

Kompensacja odstrojenia
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piezo-transiatora Q

Odstrojenie l
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Rys. 9. Funkcjonalny schemat blokowy systemu pomiarowo-kontrolnego przeznaczony do realizacji w
technologii FPGA/DSP dla jednej rzeczywistej nadprzewodzacej wneki rezonansowej (lub jej modelu
symulacyjnego) akceleratora TESLA i lasera XFEL

Fig. 9. Functional flow diagramme of the measurement- control system to be realized in FPGA/DSP
technology for a single superconucting resonant cavity (or itm simulation model) for TESLA accelerator
and XFEL laser

Realizacja warstwy sprzetowej systemu pomiarowo-kontrolnego bazuje na zesta-
wie PCI Nallatech XtremeDSP [12]. Wykorzystano wersj¢ plyty gtéwnej BenONE
zintegrowang z plytkg nakladkowa BenADDA ukierunkowang na realizacje szybkich
sprz¢towych algorytméw DSP. Zawiera ona m. in. po dwa szybkiel4-bitowe prze-
tworniki A/C i C/A oraz uklad VirtexII wyposazony w szybkie sprzetowe mnozniki
18 x 18 bitéw. W systemie wykorzystano zegar 40 MHz do taktowania uktadu FPGA
(zaréwno dla zaimplementowanej logiki synchronicznej, jak i przetwarzania DSP) oraz
czestotliwosei przetwarzania przetwornikéw A/C i C/A.

Dostosowanie ptyty PCI do potrzeb $rodowiska projektowego 1 uzytkowego akce-
leratora XFEL uzyskano poprzez jej osadzenie na plycie bazowej 6HE-EURO, rys. 10.
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Zestaw sprzgtowy systemu pomiarowo-kontroinego SIMCON zajmuje dwa sloty w kra-
cie VME 6U. Do zasilania zestawu mozna wykorzysta¢ standardowe zasilanie VMEbus

zasilacz zewnetrzny.

Wejscie analogowe 1
Wejécie analogowe 2 .

Zegar zewnetrzny
Wyjécie analogowe 1

Wyjécie analogowe 2 5 Ziacze VME P

Wejscie cyfrowe 1 s
Wejécie cyfrowe 2 sy
Wejscie cyfrowe 3 G
Wyjécie cyfrowe 1 £

Wyjécie cyfrowe 2 e
wWyjécle cyfrowe 3 gr-i

Ziacze zasilania

Ziacze

réwnolegte EPP Zlacze VME P2

Rys. 10. Warstwa sprzetowa systemu pomiarowo-kontrolnego (nazywanego w pracy systemem SIMCON)
dla wneki rezonansowej bazujaca na plycie VME z ukfadem Virtex 3000 zawierajacym elementy DSP

Fig. 10. Hardware layer of the measurement-control system (referred in the work to as SIMCON) for the
resonant cavity. The system bases on the VME board with the Virtex 3000 chip. The chip possesses
DSP blocks

Integracja systemu kontrolno-pomiarowego z akceleratorem XFEL wymaga za-
réwno podlaczenia sterujacych sygnaléw analogowych, jak 1 synchronizujacych. W
zwiazku z tym na froncie plyty bazowej VME umieszczono:

e dwa analogowe wejécia sygnaléw o zakresie +1V przylaczone do 14-to bitowych
przetwornikéw A/C. Taka konfiguracja umozliwia opcjonalnie wprowadzanie z
mieszacza czestotliwosci, zaréwno sygnatu zmodulowanego 250 kHz jak i dwoch
niezaleznych sktadowych pola wngki (L1 Q);

e dwa analogowe tory wyjsciowe o zakresie +1V sg sterowane z 14-to bitowych
przetwornikéw C/A i umozliwiajg wyprowadzanie sygnalow zawierajacych sktado-
we I i Q przeznaczone do sterowania modulatorem wektorowym;

o wejscie TTL zewnetrznego zegara systemowego stanowi opcje pracy synchronicznej
systemu pomiarowo-kontrolnego z zegarem akceleratora XFEL;

e trzy wejscia TTL potaczone poprzez bufor separujgcy do ukladu VirtexIl. Umozli-
wiaja dostarczenie do systemu kontrolno-pomiarowego sygnaiow synchronizujacych
z systemu zewnetrznego, jak np.: wyzwolenie procesu napeiniania wneki (sygnal
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trygera), synchronizacj¢ przetwarzania A/C i C/A (sygnat stroboskop) i inne;

e trzy wyjScia TTL polgczone poprzez bufor separujgcy do ukladu VirtexIl, Umozli-
wiajg synchronizacje pracy urzadzen zewnetrznych z systemem SIMCON lub moni-
toring;

e dwie informacyjne diody DEL wskazuja na stan aktywno$ci pracy systemu
SIMKON i trygera wigzki elektronowej; ‘

e gniazdo interfejsu réwnoleglego EPP umozliwiajace komunikacje ukladu VirtexII
z komputerem sterujacym poprzez specjalizowany interfejs opracowany na potrzeby
systemu pomiarowo-kontrolnego. Zastosowanie standardu EPP wynikato z dostep-
nosci tego interfejsu w komputerach PC, prostote implementacii dla ukladu FPGA
1 uzyskiwang duzg szybkosé transmisji [2,7];

e gniazdo USB umozliwiajgce konfiguracje ukladu VirtexIl.

System pomiarowo-kontrolny zostat zrealizowany w formie sparametryzowanej i
programowalnej struktury blokéw funkcjonalnych przetwarzania réwnoleglego, opisa-
nych w jezyku VHDL. Implementacje kodu umieszczono w ukfadzie programowalnym
VirtexIl. Ogélng strukturg funkcjonalng systemu SIMCON w powiazaniu z warstwami
sprzgtowymi przedstawiono na rys. 11. Rdzen stanowig niezalezne moduly Symulato-
ra Wngki i Kontrolera Wngki. Zostaly one zaprogramowane w ukladzie VirexII jako
sprzgtowe algorytmy DSP oparte na szybkich elementach mnozacych. Bloki te pra-
cujg rownolegle w czasie rzeczywistym. Sg sterowane parametrami programowalnymi
dostarczanymi przez blok Programowanego Kontrolera Danych, zaréwno w formie
wartosci stalych (np. parametry wneki i kontrolera), jak i wektoréw (np. sprzezenie
wprz6d kontrolera wngki, wiazka symulatora wneki). Zadawane parametry wynikaja z
algorytméw opisanych szczegélowo w pracach [4,5].

Blok Multipleksera Wejsciowego pozwala na programowalny dobér sygnaléw ste-
rowania blokami kontrolera i symulatora. Mozna w ten sposéb realizowaé wewnetrz-
ne cyfrowe petle sprzezenia zwrotnego, podigczaé zewnetrzne sygnaly analogowe z
przetwornikéw A/C lub zadawac wektory testowe wstgpnie zaprogramowane w bloku
Akwizycji Danych (DAQ). Zadaniem bloku Demultipleksera Wyjsciowego jest progra-
mowalny wybér sygnaléw wyprowadzanych na przetworniki C/A lub ich rejestracja w
bloku DAQ. Dzigki odpowiedniej konfiguracji macierzy przelaczajacych mozna uzy-
skac analogowe sprzezenia zwrotne pomigdzy modutami kontrolera i symulatora wneki.
Bloki Kontrolera Czasu i Statusu dokonuja wewnetrznego monitoringu i synchronizu-
Ja procesy calego systemu pomiarowo-kontrolnego. Mozna wykorzystaé zewnetrzne
sygnaly zegarowe dostarczane przez system sterowania akceleratorem XFEL do pracy
synchronicznej albo sygnaly z generatoréw wewnetrznych do pracy autonomicznej sys-
temu. Blok umozliwia takze przefaczanie stanéw pracy, np. wykonywanie proceséw w
czasie rzeczywistym lub w trybie testéw z wektorami wzorcowymi. Komputerowy sys-
tem nadzoru poprzez blok Kontrolera Komunikacji moze programowad i kontrolowaé
wszystkie bloki funkcjonalne systemu SIMCON. Wykorzystano sprzetowa transmisje
danych protokofem EPP. Dystrybucja informacji zostala oparta na standardzie Internal
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Interface opisanym w pracy [8]. W tabeli 3 zebrano parametry implementowanego
systemu.
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Rys. 11. Schemat funkcjonalny sprzgtowego rozwigzania systemu pomiarowo- kontrolnego
zaimplementowanego w ukladzie FPGA/DSP. Rys. 12-19 przedstawiajg bloki funkcjonalne systemu

Fig. 11. Functional flow diagramme of the hardware solution of measurement-control system
implemented in the FPGA/DSP. Figures 12-19 present successive functional bloks of the debated system
Table 3

Parametry implementacji systemu pomiarowo-kontrolnego w ukfadzie FPGA/DSP

Implementation parameters of the measurement-control system in the FPGA/DSP chip

Parametr jednostka warto$§é

Rozdzielczo§é DSP bit Rpsp = 18

Maksymalna uzyskana czestotliwo§¢ posrednia MHz fi=1.25
Potencjalna maksymalna czgstotliwo$¢ posrednia MHz fi(max) = 2,5
Minimalny czas przetwarzania DSP ns tp(min) = 200
Rozdzielczo§é DAC i ADC bit Rpajap = 14

Maksymalne wzmocnieni.e kontrolera Tedn A = kilkadziesigt

(uzyskane)(potencjalne) ) (kilkaset)

Uzyskana calkowita latencja kontrolera ns dy < 500

Opéinienie w falowodzie ns de < 500

Zapas stabilnoéci fazy rad Ponr2

Maksymalna czestotliwo$é prébkowania MHz fi =10
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3.1. WARSTWA ZARZADZANIA SYSTEMEM

Warstwa zarzadzania systemem SIMCON sklada si¢ z trzech niezaleznych blokéw
funkcjonalnych Kontroleréw: Statusu, Czasu i Komunikacji. Bloki te synchronizuja
pracg wszystkich elementéw systemu, dystrybuujg sygnaly zegarowe oraz dane (steru-
jace 1 wynikowe). Zapewniono mozliwos$é realizacji réznych funkcjonalnosci w jednym
zintegrowanym systemie bez koniecznosci jego reprogramowania. Umozliwiano wybdr
jednego z czterech trybow pracy:

e 1ryb pracy autonomicznej, zapewnia catkowicie niezalezng prace systemu
SIMCON poprzez wykorzystanie wewnetrznych generatoréw sygnatéw zegarowych
1 trygerowych,

° Iryb wspdlpracy z zewngtrznym systemem sygnatow zegarowych, pozwala na syn-
chronizacje systemu SIMCON z systemem sterowania akceleratora XFEL lub
innymi Zrédtami synchronizacji,

° tryb testow funkcjonalnych, wykonuje prace w trybie rzeczywistym z programowo
zadawanymi sygnalami wejsciowymi z poziomu $rodowiska Matlab,

e tryb diagnostyczny, realizuje krokowa prace systemu i stuzy celom serwisowym.

Blok Kontrolera Statusu kontroluje biezacy tryb pracy dla calego systemu
SIMCON, i umozliwia jego zmiane na Zyczenie uzytkownika. Interfejs komunikacyjny
dostarcza informacje o aktualnym stanie dzialania urzgdzenia. Blok Kontrolera Czasu
steruje i przetwarza sygnaly zegarowe dystrybuowane w calym systemie SIMCON oraz
generuje niezbedne wewngtrzne sygnaly zegarowe o parametrach zadawanych progra-
mowo. Mozna wyrézni¢ trzy podstawowe sygnaly Zegarowe:

e Zegar — wewnetrzny sygnal taktujacy o czestotliwosci 40 MHz,

* Stroboskop — wewngtrzny lub zewnetrzny sygnatl synchronizujacy przetwarzanie
sygnaléw analogowych na konwerterach A/C i C/A o okresie 1us, co wynika
z wymagan akceleratora X-FEL,

» Tryger — wewngtrzny lub zewnetrzny sygnal inicjalizujacy proces sterowania wneka
o okresie 200ms, co réwniez wynika z wymagaf akceleratora X-FEL.

Struktura funkcjonalna bloku Kontrolera Czasu zostala zamieszczona na rys.12.
Programowe sterowanie multiplekserem z bloku Kontrolera Statusu umozliwia wybor
zewnetrznych sygnaléw zegarowych, wewnetrznych generatoréw programowalnych lub
trybu pracy krokowej. Zaimplementowano programowalne linie opéZniajace, ktérych
zadaniem jest pozycjonowanie sygnaléw ze garowych wzgledem zewnetrznych urzadzen
akceleratora XFEL. Sygnaly zegarowe zostaly dodatkowo wyprowadzone na zewnatrz w
celu synchronizacji z innymi urzadzeniami w trybie testéw i symulacji nadprzewodzgce;j
wngki rezonansowe;.

Zaimplementowany w ukladzie FPGA kontroler i symulator wneki rezonansowe;j
Wymaga wprowadzenia duzej liczby parametréw (rejestry i tablice), realizacji szyb-
kiego naboru danych monitorujacych oraz biezgcej efektywnej kontroli z poziomu
oprogramowania. To oznaczalo konieczno$é zapewniania komunikacji pomiedzy blo-
kami SIMCON a oprogramowaniem sterujgcym. Realizacja fizycznej warstwy komu-
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Rys. 12. Struktura funkcjonalna bloku Kontrolera Czasu
Fig. 12. Functional structure of the Time Controller block
nikacyjnej pomigdzy ukladem FPGA a komputerem wykorzystuje standard EPP 1.7.
(Enhanced Parallel Port) [13].
8-mio bitowe slowa przesylane sg jako dane (aktywny sygnat Stroboskop Danych)
albo jako adresy (aktywny sygnat Stroboskop Adresu). Przesylanie bardziej ztozonego
pakietu informacji do przestrzeni adresowej FPGA jest realizowane jako sekwencja
o$miu bajtéw. Zastosowano implementacje standardu Internal Interface (II) [8]. Dwa
pierwsze bajty przekazuja warto$¢ 16-to bitowego adresu, cztery kolejne bajty zawieraja
warto§¢ stowa danych (odpowiednio zapisywang lub odczytywang), kolejny bajt sta-
nowi sume kontrolng, natomiast ostatni bajt zwraca stowo statutowe przeprowadzonej
transmisji (m.in. potwierdzenie wykonania operacji dostgpu 1/0). Przyktad sekwencji
zapisu zamieszono na rys. 13. Uzyskano w praktyce przepustowo$¢ 60000 odwolan na
sekunde.
e oo e ‘ W1
\ Pa
W}
o Bl L @
% L5
P - 3 ‘ ®
il data_out {00000 X X X 42372C21
Rys. 13. Przykladowa sekwencji przesylania danych (operacja zapisu) przez interfejs EPP do magistrali .
standardu Interfejs Wewnetrzny (II) zaimplementowanego w ukladzie VirtexII : jes
wy
Fig. 13. Exemplary sequence of data transmission {write operation) via the EPP interface to the Internal
Interface (II) implemented in the VirtexII chip Scie
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3.2. WARSTWA CYFROWEGO PRZETWARZANIA SYGNALOW

Blok Symulator realizuje w trybie rzeczywistym algorytm dzialania wneki nad-
przewodzgcej zgodnie z wymogami systemu sterownia akceleratora [4,5]. Zaimplemen-
towano 18-to bitowy algorytm staloprzecinkowy z wykorzystaniem elementéw DSP
zawartych w uktadzie VIRTEXII. Struktura funkcjonalna bloku zostata przedstawio-
na na rys.14. Modut Algorytm DSP Wneki przetwarza wektor sygnalowy sterowania

% % [(CAY VMOD
B84 {CAV IN |
Flloavma” OPOZN, ||
3% Qul WEJ |
=
PROGRAMOWALNY ——— MooLlfAToR i
KONTROLER ALGORYTM ax
DANYCH DSpP CAV_DETUN oo
WNEKI CAV_MODE(1.3.1D.30] X%
d T
TRYGER GRamT A OuT | » 22
STROBOSKOP N L wyd,  |CAY OUT Q o
CAV_VV
I 3 h A

KONTROLER KOMUNIKACY

Rys. 14. Struktura funkcjonalna bloku Symulator

Fig. 14. Functional structure of the Simular Block

wneki (CAV_IN_I i CAV_IN_Q) wyprowadzony z bloku Multipleksera Wejsciowego.

Parametry algorytmu sg podawane z bloku Programowanego Kontrolera Danych. Na

wyjScie modulu wyprowadzono:

e podstawowe sygnaly z wneki (CAV_.OUT.I1 i CAV_OUT.Q),

e sygnat zmodulowany I/Q falg nosng 250KHz (CAV_VMOD),

* sygnal mechanicznego odstrojenie wneki (CAV_DETUN) do celéw diagnostycz-
nych,

o sze$¢ sygnaléw wektora stanu modelu mechanicznego do celéw diagnostycznych.

Sygnaty CAV_MODE(1..3) to trzy pierwsze mechaniczne mody harmoniczne,

a sygnaly CAV_.MODE(ID..3D) sg odpowiednio ich pierwszymi pochodnymi,

e sygnal kwadratu gradientu pola (CAV_VV) zostat wyprowadzony do celéw serwi-
sowych (kontrola procesu DSP).

Modut Modulator I/Q realizuj¢ modulacje sygnatéw 11 Q z wneki. Wytwarzany
jest w tym wypadku przebieg stanéw (1,Q,-L-Q) o okresie modulacji 250KHz, co
wynika z przyjetego okresu prébkowania 1MHz.

Moduly opé7nieft danych na wejsciu i na wyjsciu procesu DSP (Opdinienie Wej-
Sciowe [ Wyjsciowe) pozwalaja symulowaé fizyczne opdznienia wnoszone przez falo-
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wody transmisyjne. Pojedynczy krok opéZnienia wyznacza taktowanie sygnalu Strobo-
skop, co odpowiada 1us.

Blok Kontroler wykonuje w trybie rzeczywistym algorytm sterowania wnekg nad-
przewodzaca [4,5]. Zaimplementowano 18-to bitowy algorytm statoprzecinkowy z wy-
korzystaniem elementéw DSP zawartych w ukladzie Virtexll. Blok kontrolera sklada
sie z modulu synchronicznego przetwarzania numerycznego (Algorytm DSP Kontro-
lera) oraz z modulu aktywacji (Port Kontrolny). Jego struktura funkcjonalna zostala

przedstawiona na rys. 15.

f
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Z CTRL_OQUT | %E
X
PROGRAMOWANY P o=
‘v KONTROLERA | SIREREL | Ul
CTRL DET Q@ EE
TRYGER PORT a
KONTROLNY
STROBOSKOP
4

| KONTROLER KOMUNIKACH

Rys. 15. Struktura funkcjonaina bloku Koniroler

Fig. 15. Functional structure of the Controller block

Sterujace sygnaly wejsciowe sa wyprowadzone z bloku Multipleksera Wejsciowego.
Kontroler wneki moze by¢ sterowany sygnalem zmodulowanym (CTRL.-VMOD) albo
para sygnatéw niemodulowanych (CTRL_IN.I i CTRLIN_Q). Realizacja algorytmu
odbywa sie zgodnie z wektorami parametréw zadawanymi przez blok Programowanego
Kontrolera Danych. Na wyjéciu modutu uzyskuje sig pary sygnatéw dwoéch wektoréw
wyjSciowych:

e podstawowy sygnat sterowania modulatorem wektorowym klistronu (CTRL,

CTRL_Q),

e pomocniczy sygnat po detekcji (CTRLDET.I, CTRLDET_Q) do celéw diagnos-
tycznych.

Modut Port Kontrolny umozliwia aktywacje bloku Kontrolera tylko w okresie ak-
tywnosci programowanej bramki czasowej, a w pozostatym okresie czasu dane wyjscio-
we z bloku przyjmuja warto$é 0. Sygnat Tryger inicjalizuje bramke na okres sterowania
wneka rezonansowa. Blok Programowanego Kontrolera Danych steruje procesami DSP
kontrolera i symulatora wneki poprzez podawanie odpowiednich warto$ci parametrow.
Wyréznia sie w tym wypadku dwa typy danych: dane statyczne, kt6re sg podawane w
formie stalych wartosci oraz dane dynamiczne (wektory), ktére sg podawane w formie

bt T P00 N et M = e
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uprzednio zaprogramowanego przebiegu. Wyzwolenie poczatku przebiegu odbywa sie
sygnalem Tryger, a kolejne zmiany wartosci przebiegu sg taktowane sygnalem Strobo-
skop.

3.3. WARSTWA DYSTRYBUCII SYGNALOW

Warstwa dystrybucji sygnaléw umozliwia programowe konfiguracje pracy symula-
tora 1 kontrolera wneki w ukladzie wzajemnego sprz¢zenia zwrotnego lub wspolpracy
z urzgdzeniami zewnetrzami akceleratora XFEL, a takze pozwala na wybér sygnatéw
monitorowanych w bloku akwizycji danych. Programowy wybér wejsciowych sygna-
6w sterujacych dla blokéw Symulatora i Kontrolera dokonywany jest przez Multi-
plekser Wejsciowy. Dobér sygnaléw wejsciowych multiplekseréw zapewnia realizacje
wymaganych sprzezei zwrotnych (zewnetrznych analogowych, wewnetrznych cyfro-
wych) pomiedzy blokami DSP i niezalezne sterowanie poszczegdinymi blokami DSP
(zewngtrzne analogowe, wewnetrzne testowe cyfrowe). Blok Multipleksera Wejsciowe-
go umozliwia réwnoczesny wybér dwéch sygnalow wejsciowych dla bloku Symularora
i trzech dla bloku Kontrolera. Multipleksery posiadaja po 4 warianty wyboru wejsé.
Struktura funkcjonalna bloku Multipleksera Wejsciowego zostata przedstawiona na rys.
16. Dla kazdego z multiplekseréw wyréznia si¢ nastgpujace rodzaje sygnatéw wejscio-
wych:

e kanat 0 — wykorzystuje pelna rozdzielczosé (18-to bitowa) cyfrowego sprzeze-
nia zwrotnego odpowiednio pomiedzy blokami DSP kontrolera i symulatora wng-
ki rezonansowe;j,

® kanat 1 — realizuje cyfrowg symulacje analogowego (14-to bitowego) sprzezenia
zwrotnego odpowiednio pomiedzy blokami DSP kontrolera i symulatora wneki
w celu symulacji rozdzielczo§é przetwornikéw,

e kanat 2 — umozliwia podiaczenie rzeczywistych sygnaléw odpowiednio z prze-
twornikéw A/C blokéw DACI i DAC2 i realizacj¢ wspdlpracy z urzadzeniami
zewnetrznymi, ‘ '

® kanat 3 — zapewnia podiaczenie blokéw pamieci DAQI..DAQ3 przy wyborze
pracy systemu SIMCON w trybie testéw funkcjonalnych.

Macierz przetaczajaca zaimplementowana w bloku Demultipleksera Wyjsciowego
umozliwia niezalezny programowy wybér wyjsciowych sygnatéw z blokéw Progra-
mowanego Kontrolera Danych, Symulatora, Kontrolera, ADCI i ADC 2 oraz modu-
tu Generatora Testowego na wejscia blokéw DAQI..4 i DACI..2. Dobér sygnaléw
wejsciowych multiplekseréw zapewnia, zaréwno realizacje monitoringu okreslonych
sygnaléw, jak i wybdr sygnatéw wyprowadzanych w formie analogowej na zewnatrz
systemu SIMCON poprzez przetworniki C/A. Blok Demultipleksera Wyjsciowego sta-
nowi matryce przelaczajaca 23 wejsé na 6 wyjs¢. Wszystkie 23 sygnaly wejsciowe
moga by¢ niezaleznie podtaczonego do kazdego wyjscia. Struktura funkcjonalna bloku
Demultipleksera Wyjsciowego zostata przedstawiona na rys. 17. Modul Generatora
Testowego wytwarza narastajacy sygnal pitoksztaltny inicjalizowany sygnatem Tryger.
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Inicjalizacja generatora powoduje jego ustawienie na warto$¢ 0, a nastepnie kazdy takt 1
sygnalu Zegar zwieksza jego warto§¢ o 1. Generator jest wykorzystywany wylacznie I
do celéw serwisowych. S
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Rys. 16. Struktura funkcjonalna bloku Multipleksera Wejsciowyego pr
Fig. 16. Functional structure of the Input Multiplexer block _Wf
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Rys. 17. Struktura funkcjonalna bloku Multipleksera Wejsciowyego

Fig. 17. Functional structure of the Output Multiplexer block

Blok Przetwarzania Wejsciowego zapewnia wiasciwa konwersje wartoSci pomigedzy
fizyczng 14-to bitwg rozdzielczoscia przetwornikéw A/C i zastosowang w opisywanym jedr
rozwiazaniu 18-to bitowa rozdzielczoscia wewnetrznego przetwarzania DSP (modul prog
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Wejsciowego Konwertera Rozdzielczosci), dokonuje kalibracji sygnaléw wejsciowych
pod wzgledem wzmocnienia i przesunigcia stalonapieciowego (modut Kalibratora Wej-
Sciowego) oraz umozliwia wstepne cyfrowe wygtadzanie sygnatéw wejSciowych metodg
uSredniania zadanej liczby prébek (modul Usredniania Sygnatu Wejsciowego). Jego
struktura funkcjonalna zostata przedstawiona na rys. 18. Modut Wejsciowego Konwer-
tera Rozdzielczosci realizuje dla kazdego kanatu wejéciowego niezaleznie zmiang 14-to
bitowego kodu U2 otrzymywang z danego przetwornika A/C na 18-to bitowg repre-
zentacje U2 dla proceséw DSP poprzez przemnozenie wartosci sygnalu wejsciowego
przez warto$¢ korygujacg réwng 16.

Modut Kalibratora Wejsciowego dopasowuije rzeczywisty sygnal wejSciowy do
zatozonych pozioméw sygnatéw wymaganych w algorytmach symulatora i kontrolera
wneki. Modut realizuje, dla kazdego kanalu wejsciowego, niezalezng korekcje sygnatu
y = x % G + O oparta na operacjach DSP w zakresie 18-to bitowym. Parametr G
wyznacza wzmocnienie, natomiast parametr O okresla stale przesuniecie wprowadzane
do sygnatu. Modut Usredniania Sygnatu Wejsciowego realizuje dla kazdego kanatu

K-1
s
wejsciowego nastepujaca funkcje usredniajaca: Y,y [K] = =0

, gdzie Y,y [K] wyraza
wartos¢ usrednienia ostatnich K prébek, czyli prébki biezacej (chwila czasu t=0), oraz
probek z poprzednich ¢ = (~1.. — K + 1) chwil czasowych. Taktowanie probek jest
wyznaczane przez sygnal Stroboskop. Wspélczynnik usredniania K jest wyznaczany
jako: K =2V dla zrealizowanego sprzetowo zakresu N = 0..3.

Blok Przetwarzania Wyjsciowego wykonuje konwersje wartosci pomiedzy fizyczng
18-to bitowg rozdzielczoscia wewnetrznego przetwarzania DSP a 14-to bitwa rozdziel-
czoscig przetwornikéw DAC. Realizuje on niezaleznie dla kazdego kanalu wyjsciowego
zmiang 18-to bitowego kodu U2 wykorzystywanego w procesach DSP na 14-to bitowg
reprezentacje NB wymagang przez przetworniki C/A.

ol ADC1 b—p e o USREDNIANIE ARG = ===y
I i ,‘diﬁ%’%g; VKALIgRATOR "l sYGNALU , MULTISPLEKSERE
gy WEJSCIOWY J Y
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Rys. 18. Struktura funkcjonalna bloku Przetwarzania Wejsciowego

Fig. 18. Functional structure of the Intput Processing block

3.4. WARSTWA AKWIZYCJI DANYCH

Warstwe akwizycji danych obstuguje blok Akwizycji Danych (DAQ). Umozliwia
Jjednoczesny monitoring czterech wybranych sygnaléw. Dodatkowo moze petni¢ funkcje
programowalnego generatora testowych sygnatéw wejsciowych i wyjSciowych w trybie
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testow funkcjonalnych. Jego struktura funkcjonalna przedstawiono na rys. 19. Wybor
potokéw Zrédlowych jest dokonywany w bloku Demultipleksera Wyjsciowego. Blok
DAQ jest oparty na czterech modufach pamigci. Kazda pamigé (moduly DAQL..DAQ4)
zawiera 2048 stoéw 18-to bitowych. Proces akwizycji jest sterowany przez modul Ze-
gara DAQ zgodnie z wczesniej zaprogramowanymi parametrami. Wyzwalanie procesu
akwizycji danych powoduje sygnal Tryger. Moze on by¢ opéiniony w module Start
Opdinienia o zadang liczbe taktéw zegara Stroboskop (1 MHz). W ten sposéb uzysku-
je sie mozliwo§é przesuwania okna czasowego odczytu wzgledem sygnatu trygera z
krokiem 1ps. Liczba stéw pamieci zostata tak dobrana, Ze zapewnia rejestracje calego
okresu sterowania wnekg rezonansowa w akceleratorze X-FEL.

0% I oacs ]
FHE | paas

290 [ paw

R0 a2 |
COEEEo  pamiEd

/

START 4 DAQ

TRYGER”] OPOZN. ZEGAR
F 3 Y.

h

A4 Y. v ¥ V¥ ¥

KONTROLER KOMUNIKACII

Rys. 19. Struktura funkcjonalna bloku Akwizycji Danych

Fig. 19. Functional structure of the Data Acquisition block

4. TESTY SYSTEMU POMIAROWO-KONTROLNEGO

Testy zaprojektowanego i wykonanego systemu byly zgodne ze standardowg pro-
cedurg wdrazania nowych rozwigzan przemystowych dla akceleratora. WdrozZenie obej-
muje nastepujace ogdlne etapy: symulacje numeryczne dzialania systemu, badania kom-
binacji rodzajéw sprzezen zwrotnych i pracy w samo-strojeniu, réwnolegle podiaczenie
symulatora i wneki rzeczywistej, iteracyjne dopasowanie nominalnych parametréw pra-
cy systemu, debugging sprzetowy i programistyczny, sterowanie wneka rzeczywistg w
warunkach laboratoryjnych, $rednio- i dlugoterminowe testy przemystowe. Tutaj przed-
stawiono wyniki pomiaréw dziatania systemu z wewnetrznym cyfrowym sprzezeniem
zwrotnym, w petli wewngtrznej obejmujacej kanal przetwornikéw AC i CA, oraz w
petli z rzeczywista wneka nadprzewodzgca, umieszczong na stanowisku laboratoryjnym
Chechia. Do realizacji pomiaréw konieczne bylo przygotowanie graficznego interfej-
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su uzytkownika (GIU) systemu pomiarowo-kontrolnego. GIU wykonano dla dwdéch
Srodowisk pracy Unix [9,16] i MSWin.

Przedstawione wyniki usystematyzowano w taki sposéb, aby pokaza¢ kolejnosé
uruchamiania systemu. Algorytm fadowano do uktadu FPGA/DSP 1 testowano popraw-
nos¢ dzialania blokéw Kontrolera i Symulatora oraz cyfrowego wewnetrznego sprze-
Zenia zwrotnego migdzy nimi (rys.20-21). Oznaczalo to poczatkowo pominiecie toru
analogowego. Nastepnie dotgczano czesé analogowsg systemu (rys.22-25). Ostatecznie,
zamiast cyfrowego symulatora wneki, podigczano wneke rzeczywisty (rys.26-29). Sy-
gnal wneki rzeczywistej przetwarzano off-line (rys.23-24) in on-line (rys.25-26).
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Rys. 20. Sygnaly wyjsciowe I oraz Q z kontrolera wneki dzialajacego z idealnym sprzezeniem wprzéd.
Wyniki ze Srodowiska MatLab. Symulacja sterowania optymalnego

Fig. 20. Output signals I and Q from the cavity controller working wiht ideal feed-forward. Resuits from
the MatLab environment. Simulation of optimal control

Dla odpowiednio dobranych parametrow sprzezenia w przéd uzyskano dobrg sta-
bilizacje amplitudy i fazy, rys.25-26. Zmiana fazy na plateau byta mniejsza do 0,04
rad przy wysokiej stabilnosci amplitudy. Decydujaca rolg dla stabilizacji fazy odgrywa
dob6r wektora przewidywanego odstrojenia wngki, bliskiego wartosci rzeczywistej.
Model w Matlabie wysterowano celem uzyskania takiej samej reakcji wneki. Znajac
sygnaly na wejsciu i wyjsciu Chechii, zgodnie z powyzej przyjeta metoda identyfikacji
parametréw, uzyskano estymacj¢ odstrojenia wneki w calym zakresie jej sterowania.
Na niskim poziomie sygnalu wystepujg do$é silne zaklécenia statystyczne. W prze-
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Rys. 21. Sygnaly wyjsciowe I oraz Q z kontrolera wngki dziatajacego ze sprzezeniem zwrotnym, dia
wzmocnienia w petli Ag = 50. Wyniki ze §rodowiska MatLab. Symulacja sterowania z realistycznymi
warto$ciami parametréw systemu

Fig. 21. Output signals I and Q from the cavity controller working wiht feed- back. Loop amplification
Ag = 50. Results from the MatLab. Control simulation with realistic values of the parameters
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Rys. 22. Sygnaly wyjsciowe 1 oraz Q z symulatora wneki z zamknietg petla sprzgzenia zwrotnego i z
dziatajacym sterowaniem bezposrednim (sprzgzeniem wprzéd). Wyniki z pelnej petli sterowania, po
przejéciu sygnalu przez tor przetwornikéw AC i CA. Obraz z oscyloskopu

Fig. 22. Output signals I and Q from the cavity simulation with closed feedback loop and with the
feed-forward. The results from the full control loop, including the ADC and DAC.

Image from the oscilloscope
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Rys. 23. Sygnaly wyjsciowe I oraz Q z kontrolera wneki dzialajacej z oboma sprzezeniami (wprzéd i
wstecz). Obraz oscyloskopowy

Fig. 23. Output signals I and Q from the cavity controller working with feed-forward and feed-back.
Oscilloscope image

twarzaniu danych zastosowano prosty filtr 1-rzedu. Dobierajac te same warunki stero-
wania, uzyskano dobre pokrycie odpowiedzi z modelu i rzeczywistej. Dla wiekszych
pozioméw sygnatu nie bylo takich probleméw z estymacjg parametréw spowodowanych
zakt6éceniami i mozna wéwczas nie stosowad filtru. Zasadniczym wnioskiem z przepro-
wadzonych testéw rzeczywistej wneki jest dobra zgodno$é modelu wneki z obiektem
rzeczywistym i zadowalajaca poczatkowa estymacja parametr6w.

Rys. 24. Sygnaly wyjsciowe I oraz Q z symulatora wneki pracujacej w petli sprzezenia zZwrotnego z
malym wzmocnieniem. Obraz oscyloskopowy

Fig. 24. Output signals I and Q from the cavity simulation working wiht feed-back of small
amplification. Oscilloscope image
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Rys. 25. Sygnaty wyj$ciowe I oraz Q z kontrolera wneki pracujacej w petli sprze¢zenia zwrotnego z
matym wzmocnieniem. Obraz oscyloskopowy

Fig. 25. Output signals I and Q from the cavity controller working in the feed-back loop with
small amplification. Oscilloscope image

} i ampl rtuda
@Ng.hw Ao \Am&é‘z'\e’%%s”‘"\”‘

'

' ; ; i
sﬁﬂﬂ kroki ¥ [Rey 1000

Rys. 26. Obwiednia odpowiedzi rzeczywistej wneki rezonansowej sterowanej kontrolerem FPGA/DSP z
zastosowaniem algorytmu pierwszego rzedu, w obszarach napelniania i plateau. Poréwnanie z idealnym
modelem w MatLabie

Fig. 26. Envelope of the real response of the resonant cavity controlled by the FPGA/DSP controller.
Algorithm of the first order was used during the filling and flaltop periods. Comparisom with the ideal
model simulated in MatLab
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Rys. 27. Zmiana fazy sygnatu dla odpowiedzi amplitudowe; rzeczywistej wneki rezonansowej sterowanej
kontrolerem FPGA/DSP z zastosowaniem algorytmu pierwszego rzedu

Fig. 27. Phase change for the amplitude response of the real cavity controlled by the FPGA/DSP
controller. Algorithm of the first order was used

Rys. 28. Sterowanie wngki rezonansowej na stanowisku pomiarowym Chechia ze sprzezeniem wprzdd.
Sygnal wyjsciowy z wneki — napiecie V[MV]. Réznice miedzy wynikami pomiaréw i modelu z
Matlab sa niewidoczne. Praca z wnekg on-line

Fig. 28. Resonant cavity control on the Chechia laboratory set-up with feed-forward, The cavity output
signal is voltage in MV. The differences between measurements and MatLAb model are hardly visible.
Work with the on-line cavity
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Rys. 29. Sterowanie wneki rezonansowej na stanowisku pomiarowym Chechia ze sprzezeniem wprzéd.
Sygnat wyjsciowy z wneki - faza [rad]. Linia ciagla - model MatLab. Linia zaszumiona - pomiar.
Praca z wneka on-line

Fig. 29. Resonant cavity control on the Chechia laboratory set up. The cavity output signal is phase in
[rads]. Continuous line — MatLAb. Noisy line — measurements. Work with the on-line cavity

5. PODSUMOWANIE

W niniejszej pracy opisano algorytmiczng, programistyczng i sprzetowa imple-
-mentacj¢ systemu kontrolera i symulatora wneki zrealizowanego w ukladzie progra-
mowalnym FPGA VirtexII dla akceleratora TESLA lasera FEL. Wykorzystano plyte
XtremeDSP Nallatech wyposazong w uklady konwerteréw A/C i C/A i osadzong na ply-
cie no$nej VME. Uzyskano implementacj¢ o parametrach znacznie przewyzszajacych
wezesniejsze rozwigzanie wykorzystujace standardowe uktady DSP. Parametry pozwa-
laja wykorzysta¢ system SIMCON do pracy w trybie czasu rzeczywistego z sygnalem
modulacji z mieszacza o czgstotliwosci posredniej powyzej 1.25MHz. Minimalna uzy-
skana latencja petli sprz¢zenia zwrotnego wynosi ponizej 500 ns. Mozliwe jest dalsze
skrdcenie tego czasu poprzez optymalizacj¢ uktadu. Ze wzgledu na duza moc oblicze-
niowg i duzg szybko$¢ dziafania, system pomiarowo-kontrolny moze byé wykorzysta-
ny do identyfikacji parametréw wneki, obsluge wyjatkéw, dodatkowych pomiaréw w
okresie zaniku pola, pomiaréw innych parametréw, réznicowania obstugi wnek, itp., w
czasie pomigdzy impulsami akceleratora. Projektowany system pomiarowo-kontrolny
przeznaczony jest do sterowania wneka nadprzewodzacg w testowym zestawie labo-
ratoryjnym Chechia, do sterowania dziatem elektronowym oraz krio-modulem ACCI
akceleratora TESLA dla lasera FEL.
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K. T. POZNIAK, T. W, CZARSKI, R, S. ROMANIUK

SIMULATOR AND CONTROLLER FOR SUPERCONDUCTIVE,
MICROWAVE, RESONANT CAVITY OF TESLA ACCELERATOR AND EUROPEAN XFEL

Summary

The work describes a new, integrated, effective, hardware system of 1,3GHz microwave, very high
finesse, cavity simulator and controller (referred to as the Simcon system). The resonant, superconducting,
niobium cavity under consideration is a part of the free electron laser and the e*-¢- linear TESLA
accelerator. The system was realized with the aid of a programmable FPGA chip of Virtex II V3000
series. The physical model of the resonant cavity {on which rests the simulator idea) and the circuit layout
of its control, as well as the feedback and auxiliary circuits (prepared in agreement with the accelerator
requirements) were done in the VHDL lan guage. The design has incorporated hardware multiplication units
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present inside the Virtex 11 series of chips. The multiplication units were used to build a DSP subsystem.
As a result, a hardware implementation of the full superconducting cavity simulator and controller device
was obtained, working in the real time, in accordance with the control system of the TESLA accelerator.
In particular, the paper presents functional layer of the SIMCON system, and characterizes work of
individual executing blocks, which were implemented in the FPGA chip. A functional structure and
hardware implementation of the communication layer was presented. Chosen examples of the system
performance were quoted, basing on monitoring of the real-time processes. The described system is
prjected for free electron, VUV laser under construction, and will replace in an evolutionary way, a
previous analog generation of the accelerator control system. It is also tested in the measurement setups
for single cavity units of the superconducting linear accelerator. According to the current knowledge of
the authors, it is one of the first, realizations of the accelerator control systems, using the possibilities of
the FPGA chip equipped with embedded, extended DSP feasibilities.

Keywords: free electron laser; superconducting, linear accelerator; superconducting, microwave, resonant
cavity; cavity simulator; cavity controller; accelerator control systems; low level radio frequency
contro} systems (LLRF); cavity monitoring, FPGA and DSP chips, VHDL, Xilinx
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INFORMACIJE DLA AUTOROW

Redakcja przyjmuje do publikowania prace oryginalne, przegladowe i monograficzne wchodzace w zakres
szeroko pojetej elektroniki. Poniewaz KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKAC]I jest czasopis-
mem Komitetu Elektroniki i Telekomunikacji Polskiej Akademii Nauk, w zwigzku z tym na jego lamach znajduja
sig prace naukowe dotyczace podstaw teoretycznych i zastosowar z zakresu elektroniki, telekomunikacji,
mikroelektroniki, optoelektroniki, radiotechniki i elektroniki medyczne;j.

Artykuly powinno charakteryzowac oryginalne ujecie zagadnienia, wlasna klasyfikacja, krytyczna ocena (teorii
lub metod), oméwienie aktualnego stanu, lub postepu danej galezi techniki oraz oméwienie perspektyw
rozwojowych. Artykuty publikowane w innych czasopismach nie moga by¢ kierowane do druku w Kwartalniku
Elektroniki i Telekomunikacji w drugiej kolejnosci zgloszenia.

Objetosé artykulu nie powinna przekracza¢ 30 stron po okolo 1800 znakéw na stronie, w tym rysunki i tabele.

Wymagania podstawowe.
Artykuly nalezy nadsylaé na wyraznym, jednostronnym, czarno-biatym wydruku komputerowym. Wydruk
w formacie A4 powinien mieé znormalizowany liczbe wierszy i znakéw w wierszu (30 wierszy po 60 znakéw
w wierszu), w dwéch egzemplarzach, w Jjezyku polskim lub angielskim wybranym przez autora. Do wydruku
powinna by¢ dolaczona dyskietka z elektronicznym tekstem artykulu. Preferowane edytory to WORD 6 lub 8.
Uklad artykulu (w wersji podstawowej) musi by¢ nastepujacy:
— Tytut.
Autor (imig i nazwisko autora/éw).
— Miejsce pracy (nazwa instytucji, miejscowos, adres. + ew. adres elektroniczny (e-mail).
~ Zwigzle streszczenie powinno by w Jezyku takim, w jakim jest pisany artykut (wraz ze stowami kluczowymi).
~ Tekst podstawowy powinien mieé nastepujacy uklad:

1. WPROWADZENIE

2. np. TEORIA

3. np. WYNIKI NUMERYCZNE

K

t

6. PODSUMOWANIE

7. ew. PODZIEKOWANIA

8. BIBLIIOGRAFIA
- Uklad streszczenia w dodatkowe;j wersji jezykowej powinien by nastepujacy:

AUTOR (inicjal imienia i nazwisko).

TYTUL (w jezyku angielskim - o ile artykul pisany jest w jezyku polskim i na odrwot).
Obszerne do 3600 znakéw streszezenia (wraz z slowami kluczowymi) w jezyku:

a. angielskim, gdy artykul pisany jest w jezyku polskim.

b. polskim, gdy artykut pisany jest w jezyku angielskim.
Streszczenie to powinno pozwolié czytelnikowi na uzyskanie istotnych informacji zawartych w pracy. Z tego
wzgledu w streszczeniu tym moga by¢ cytowane numery istotnych wzoréw, rysunkéw i tabel zawartych
W podstawowej wersji jezykowe;.
~ Wszystkie strony musza mieé numeracje ciagla.

Sposéb pisania tekstu,

Tekst powinien by¢ pisany bez uZywania wyréiniel, a w szczegélnosci nie dopuszcza sie spacjowania,
podkreslania i pisania tekstu duzymi literami z wyjatkiem wyrazoéw, kt6re umownic pisze sig duzymi literami
(np. FORTRAN). Proponowane wyrbznienia Autor moze zaznaczyé w maszynopisie zwyklym oléwkiem za
pomocag przyjetych znakéw adjustacyjnych, np. podkredlenie linia przerywana oznacza spacjowanie (roz-
strzelenie), podkreslenie linig ciaglg — pogrubienie, podkreslenie wezykiem — kursywa.




Tekst powinien by¢ napisany z podwdjnym odstepem migdzy wierszami, tytuly i podtytuly malymi literami.
Marginesy z kazdej strony powinny mieé okolo 35 mm. Wielko$é czcionki wydruky powinna by¢ zblizona co
najmniej co wielkodci czcionki maszyny do pisania (minimum 12 punktéw). Przy podziale pracy na rozdzialy
i podrozdzialy cyfrowe ich oznaczenia nie powinny by¢ wigksze niz 11 stopnia (np. 4.1.1.).

Sposob pisania tabel.

Tabele powinny by¢ pisane na oddzielnych stronach. Tytuly rubryk pionowych i poziomych powinny by¢
napisane malymi literami z podwojnym odstepem miedzy wierszami. Przypisy (notki) dotyczace tabel nalezy
pisa¢ bezposrednio pod tabelami. Tabele nalezy numerowaé kolejno liczbami arabskimi, u géry kazdej tabeli
podaé tytut dwujezyczny. W pierwszej kolejnosci w podstawowej wersji jezykowej, a péZniej w dodatkowej
wersji jezykowej. Tabele umie$ci¢ na koficu maszynopisu. Przyjmowane sa tabele algorytméw i programy na
wydrukach komputerowych. W tym przypadku zachowany jest ich oryginalny uklad. Tabele powinny by¢
cytowane w tekscie.

Sposéb pisania wzoréw matematycznych.

Rozmieszczenie znakéw, cyfr, liter i odstepéw powinno by¢ zblizone do rozmieszczenia elementéw druku.
Wskazniki i wykladniki poteg powinny by¢ napisane wyraZnie i by¢é prawidlowo obnizone lub podwyZzszone
w stosunku do linii wiersza podstawowego. Znaki nad literami i cyframi, catkami i in. symbolami (strzatki, linie,
kropki, daszki) powinny by¢ umieszczone dokladnie nad tymi elementami, do ktérych si¢ odnosza. Numery
wzoréw cyframi arabskimi powinny by¢ kolejne i umieszczone w nawiasach okragtych z prawej strony. Nazwy
jednostek, symbole literowe i graficzne powinny byé zgodne z wytycznymi IEE (International Electronical
Commision) oraz ISO (International Organization of Standarization).

Powolania.

Powolania na publikacje powinny by¢ umieszczone na ostatnich stronach teksta pod tytulem ,,Bibliografia”,

opatrzone numeracia kolejna bez nawiaséw. Numeracja ta powinna by¢ zgodna z odno$nikami w tekdcie artykutu.

Przykiady opisu publikaciji:

— periodycznej 1. F. Valdoni: A new milimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol. 2, no 5, pp. 141-148

— nieperiodyczne 2. K. Andersen: A resource allocation framework. XVI International Symposium, Stock-
holm (Sweden), may 1991, paper A 2,4

~ ksiazki 3. Y.P. Tvidis: Operation and modeling of the MOS transistors. New York, McGraw-Hill,
1987, p. 553

Materialy ilustracyjne.

Rysunki powinny by¢ wykonane wyraznie, na papierze gladkim lub milimetrowym w formacie nie mniejszym niz
9% 12 cm. Moga by¢ takze w postaci wydruku komputerowego (preferowany edytor Corel Draw). Fotografie lub
diapozytywy przyjmowane sa raczej czarno-biate w formacie nie przekraczajacym 10 x 15 cm. Na marginesie
kazdego rysunku i na odwrocie fotografii powinno by¢ napisane otéwkiem imig i nazwisko Autora oraz skrét
tytutu artykulu, do ktérego sa przeznaczone oraz numer rysunku. Spis podpiséw pod rysunki i fotografie powinny
byé umieszczone na oddzielnej stronie. Podpisy pod rysunkami (fotografiami) powinny by¢ dwujezyczne:
w pierwszej kolejnosci w podstawowej wersji jezykowej, a péZniej w dodatkowej wersji jezykowej. Rysunki
powinny byé cytowane w tekscie.

Uwagi koncowe.

Na odrebnej stronie powinny byé podane nastgpujace informacje:

— adres do korespondencji z kodem pocztowym (domowy lub do miejsca pracy),
- telefon domowy i/lub do miejsca pracy,

~ adres e-mailowy (je§li autor posiada).

Autorowi przystuguje bezplatnie 20 odbitek artykutu. Dodatkowe egzemplarze odbitek, lub caly zeszyt Autor
moze zamdwié u wydawcy na wilasny koszt.



Autora obowiazuja korekta autorska, kt6ra powinien wykonac w ciagu 3 dni od daty otrzymania teksty z Redakgji
oraz zwréciC osobidcie lub listownie pod adres Redakeji. Korekta powinna byé naniesiona na przekazanych
Autorowi szpaltach na marginesach ew. na osobnym arkuszu w przypadku uzupelnien tekstu wigkszych niz dwa
wiersze. W przypadku nie zwrdcenia korekty w terminie, korekte przeprowadza Redakcja Techniczna Wydawey.

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




INFORMATION FOR AUTHORS OF K.E.T.

The editorial stuff will accept for publishing only original monographic and survey papers concerning widely
understood electronics. Because of the fact that KWARTALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACII is
a journal of the Committee for Electronics and Telecommunications of Polish Academy of Scince, it presents
scientific works concerning theoretical bases and applications from the field of electronics, telecommunications,
microelectronics, optoelectronics, radioelectronics and medical electronics.

Articles should be characterised by original depiction of a problem, its own classification, critical opinion
(concerning theories or methods), discassion of an actual state or a progress of a given branch of a technique and
discussion of development perspectives.

An article published in other magazines can not be submitted for publishing in K.E.T. TThe size of an article can
not exceed 30 pages, 1800 character each, including figures and tables.

Basic requirements
The article should be submitted to the editorial stuff as a one side, clear, black and white computer printout in two
copies. The article should be prepared in English or Polish. Floppy disc with an electronic version of the article
should be enclosed. Preferred wordprocessors: WORD 6 or 8.
Layout of the article.
— Title.
Author (first name and surname of author/authors).
Workplace (institution, adress and e-mail).
Concise summary in a language article is prepared in (with keywords).
Main text with following layout:
o Introduction
« Theory (if applicable)
e Numerical results (if applicable)
o Paragraph 1
e Paragraph 2

e Conclusions

o Acknowledgements (if applicable)

e References

— Summary in additional language:

e Author (firs name initials and surname)

o Title (in Polish, if article was prepared in English and vice versa)

e Extenstive summary, hawever not exceeching 3600 characters (along with keywords) in Polish, if artide
wos prepared in English and vice versa). The summary should be prepared in a way allowing a reader to
obtaoin essential information contained in the artide. For that reason in the summary author can place
numbers of essential formulas, figures and tables from the article.

Pages should have continues numbering.

Main text

Main text can not contain formatting such as spacing, underlining, words written in capital letters (except words
that are commonly written in capital letters). Author can mark suggested formatting with pencil on the margin of
the article using commonly accepted adjusting marks.

Text should be written with double line spacing with 35 mro left and right margin. Titles and subtitles should be
written with small letters. Titles and subtitles should be numberd using no mor than 3 levels (i.e. 4.1.1.).

Tables
Tables with their titles should be places on separate page at the end of the article. Titles of rows
and columns should be written in small letters with double line spacing. Annotations concerning tables
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should be placed directly below the table. Tables should be numbered with Arabic numbers on the top of each
table. Table can consist algorithm and program listings. In such cases ori ginal layout of the table will be preserved.
Table should be cited in the text.

Mathematical formulas

Characters, numbers, letters and spacing of the formula should be adequate to layout of main text. Indexes should
be properly lowered or raised above the basic line and clearly written. Special characters such as lines, arrows, dots
shouid be placed exactly over symbols which they ar attributed to. Formulas should be numbered with Arabic
numbers place in brackets on the right side of the page. Units of measure, letter and graphic symbols should be
printed according to requirements of IEE (International Electronical Commission) and ISO (International
Organisation of Standardisation).

References

References should be placed at the and of the main text with th subtitle , References”. Refrences should be

numbered (without brackets) adequately to references placed in the text. Examples of periodical [@],

non-periodical [2] and book [3] references:

L. F. Valdoni: A new milimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol. 2, no 5, pp. 141-148

2. K. Anderson: A resource allocation framework. XVI International Symposium (Sweden). May 1991.
paper A 2.4

3. Y.P. Tvidis: Operation and modeling of the MOS transistors. Nw York, McGraw-Hill. 1987. p. 553

Figures

Figures should be clearly drawn on plain or milimetre paper in the format not smatler than 9 x 12 cm. Figures can
be also printed (preferred editor — CoreIDRAW). Photos or diapositives will be accepted in black and whit format
not gratd than 10 X 15 cm. On th margin of each drawing and on th back side of each choto authorp name and
abbreviation of the title of article should be placed. Figure’s captures should be given in two longuages (first in the
language the article is writtes in and then in additional language). Figure’s captures should be also listed on
separate page. Figures should be cited in the text.

Additional information

On the separate page following information should be placed:

~ mailing address (home or office),

~ phone (home or/and office),

— e-mail.

Author is entiled to free of charg 20 copies of articl. Additional copies or the whole magazine can be ordered at
publisher at th one’s expense.

Author is obliges to perform the author’s correction, which should be accomplished within 3 days starting from the
date of receiving of the text from the ditorial stuff. Corrected text should be return to the editorial stuff personally
or by mail. Correction marks should be placed on th margin of copies received from the editorial stuff or if needed
on separate pages. In the case when the correction is not returned in said time limit, correction will be performed by
technical editorial stuff of the publisher.

In case of changing of workplace or home address Authors are asked to inform the editorial stuff.




