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Szanowni Autorzy

~Kwartalnik Elektroniki i Telekomunikacji” — Electronics and Telecommunications
Quartery jest kontynuatorem tradycji powstatego 51 lat temu kwartalnika p.t. »~Rozprawy
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demii Nauk. Wydawany jest przez Warszawska Drukarnie Naukowg PAN. Kwartalnik
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Kazdy Autor otrzymuje bezptatnie 20 egzemplarzy nadbitek swojego artykutu, co
ufatwia przestanie go do indywidualnych wybranych przez Autora os6b i instytucji w kraju
lub za granica. Utatwia to dodatkowo fakt, ze w Kwartalniku sa publikowane artykuty
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Niniejszy artykut dotyczy kropek kwantowych formowanych elektrostatycznie we-
wnatrz tranzystora jednoelektronowego. Przyrzad ten wytwarzany jest w oparciu o tech-
nologie bramek powierzchniowych z wykorzystaniem struktury ISIS (ang. Inverted Se-
miconductor Insulator Semiconductor). Praca jest kontynuacjg badaii nad doskonaleniem
numerycznego modelu omawianego tu przyrzadu i dotyczy uproszczenia polegajacego na
traktowaniu elektrod polaryzujacych jako nieskoriczenie cienkie powierzchnie metaliczne. W
niniejszej pracy przedstawiono wplyw grubosci elektrod na rozklad potencjatu w obszarze
formowania kropki kwantowej w oparciu 0 nowy model przyrzadu.

Stowa kluczowe: Tranzystory jednoelektronowe, kropki kwantowe, dwuwymiarowy gaz elek-
tronowy, réwnanie Poissone’a

1. WPROWADZENIE

W potowie lat siedemdziesigtych John R. Schrieffer [1] wysunal sugesti¢, ze za-
mkniecie elektrondw w warstwie 1aczacej dwa rézne materiaty doprowadzi do zjawisk,
w ktérych ujawni sig¢ kwantowa natura elektronu. Nie mozna byto tego pomystu zreali-
zowac, dopdki nie rozwinigto techniki wytwarzania — tzw. epitaksji z wigzek moleku-
larnych (ang. Molecular Beam Epitaxy — MBE) [2] W tej technice wzrost krysztatu
uzyskuje si¢ przez nakladanie kolejnych pojedynczych warstw atomowych. Kontrolujac
starannie rodzaj nakladanych atoméw, mozna wytworzyé wiele ,,sztucznych” struktur
krystalicznych, w ktérych przerwy energetyczne dopasowane sg do potrzeb, a nie wy-
bierane sposréd tych, ktére dostarcza przyroda. Przy pomocy tej technologii mozna wy-
tworzy¢ bardzo mate péiprzewodnikowe przyrzady kwantowe. Jeden z nich — kropki
kwantowe formowane elektrostatycznie sg bezposrednio zwigzane z tematem niniejszej
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pracy. Sg one wytwarzane w oparciu o technologie bramek powierzchniowych z wyko-
rzystaniem struktury ISIS (ang. Inverted Semiconductor Insulator Semiconductor)[3].
W przyrzadach tych dwuwymiarowy gaz elektronowy (ang. 2DEG) ograniczony przez
potencjal do bardzo malych rozmiaréw stanowi o ich podstawowych wlasciwosciach.

Obszar kropki kwantowej jest tak maly, ze prawa fizyki kwantowej ingeruja w ruch
elektronéw we wszystkich kierunkach. Kropke kwantowg mozemy traktowac jak duzy
»Sztuczny” atom [4], w kt6rym elektrony utrzymywane s3 w malej objetosci na $cisle
okreslonych poziomach energetycznych. W przeciwiefistwie jednak do prawdziwego
atomu, gdzie sily ograniczajace ruch elektronu sg okre§lone z géry przez strukture
jadra i prawie si¢ nie zmieniaja, sily ograniczajace w sztucznym atomie mozna do-
kfadnie kontrolowa¢ za pomocg geometrii uktadu i czynnikéw zewnetrznych, Mozna
tego dokonywac na dwa sposoby. Pierwszy to wlasciwa polaryzacja bramek sterujgcych
a drugi to odpowiednia ich konfiguracja przestrzenna. Przyktadajac ujemne napiecie do
bramek powierzchniowych powodujemy zubozenie 2DEG pod nimi na tym wigkszym
obszarze im wigksza jest warto$¢ przylozonego napiecia. Odpowiedni ksztatt i rozmiar
bramek pozwala uzyska¢ wigksze lub mniejsze kropki kwantowe. W przypadku badati
prowadzonych przez M.A. Kastnera [5] osiggaly one rozmiary 500-1000 nm. Kropka
kwantowa jest obszarem odizolowanym od reszty 2DEG, dlatego jedynym sposobem
aby dodac¢ do niej nowe elektrony jest tunelowanie kwantowe. Zjawisko to polega w
przyblizeniu na przepuszczeniu przez kropke pradu sktadajacego si¢ z pojedynczych
elektronéw.

Przyrzad, ktéry umozliwia dodawanie pojedynczych elektronéw do obszaru krop-
ki kwantowej jest nazywany tranzystorem jednoelektronowym (ang. Single Electron
Transistor — SET). Przykladowa strukture takiego przyrzadu przedstawiono na Rys. 1.
Kropka kwantowa jest integralng czescig tranzystora jednoelektronowego na tyle, waz-
ng ze bez niej przyrzad ten po prostu nie dziala. Zapewne dlatego nazwy tranzystor
jednoelektronowy i kropka kwantowa uzywane sg czesto w literaturze w odniesieniu
do tego samego przyrzadu.

Podobnie jak kropka kwantowa jest kresem tendencji do miniaturyzacji uktadéw,
tak tranzystor jednoelektronowy stanowi kres ewolucji urzadzen kontrolujacych prze-
ptyw pradu. Ma on za zadanie kontrolowaé prad elektryczny porcjami, po jednym elek-
tronie. Sugeruje to jego ewentualne zastosowania w cyfrowych obwodach logicznych,
gdzie obecnosé lub nieobecno$é elektronu symbolizowalaby odpowiednio O lub 1.

Tranzystor jednoelektronowy jest przedmiotem badan numerycznych w naszym
zespole od 1994 r. Badania te poswigcone sg analizie pewnych wiasnosci przyrzadu na
drodze analizy modeli numerycznych [6],[7],[8]. Prezentowana praca jest kontynuacjg
rozwazafi nad doskonaleniem modelu tranzystora i dotyczy stosowanego do tej pory
uproszczenia polegajacego na traktowaniu elektrod polaryzujacych jako nieskoficzenie
cienkie powierzchnie metaliczne. W niniejszym artykule przedstawiono wplyw grubo-
Sci elektrod na rozktad potencjatu w obszarze formowania kropki kwantowej w oparciu
0 nowy model przyrzgdu. Istotnym wydaje si¢ tu fakt, Ze nastgpuje zmiana w podejsciu
do dolnej elektrody. Do tej pory w modelu tranzystora byla to plaska powierzchnia me-
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Rys. 1. Struktura tranzystora jednoelektronowego

Fig. 1. The structure of the single- electron transistor

taliczna przesunigta do obszaru zlacza n+ GaAs-GaAs. Podstawa tego uproszczenia
bylo zatozenie, ze w calym obszarze n+ GaAs oraz na elektrodzie bramki dolnej panuje
ten sam potencjal wymuszony przez Zrédlo zasilania. W nowo opracowanym modelu
uwzgledniono nie tylko samg plasky elektrode, ale caly obszar gdzie wystepuje ten
sam potencjal, co na elektrodzie bramki dolne;.

2. OPIS MODELU

Symulacje zostaly przeprowadzone w oparciu o dynamiczny model elektrodowy
tranzystora jednoelektronowego, iteracyjnie korygowany w trakcie kolejnych etapéw
obliczeniowych. Model wyjSciowy (Rys. 2) sktada si¢ z pigciu obszaréw przewodzacych
o ustalonych potencjatach odpowiadajacych metalicznym elektrodom tranzystora tj.
bramki G, Zrédta S, drenu D oraz dwéch specyficznie uksztaltowanych gérnych elektrod
E formujacych poprzeczne bariery potencjalu.

Polaryzacj¢ elektrod badanego modelu przedstawia Rys. 3. Na powierzchniach
tych elektrod okresla si¢ funkcje gestosci potencjatu warstwy pojedynczej, fizycznie
odpowiadajace powierzchniowej gestosci tadunku. Warstwe AlGaAs reprezentuje ob-
szar dielektryczny I o przenikalnoSci &, za§ warstwe GaAs — obszar dielektryczny
11 o przenikalnosci &, (pStprzewodniki te nie sg domieszkowane i do celéw obliczen
pola elektrycznego mogg by¢ z dobrym przyblizeniem traktowane jako dielektryki).

Na powierzchni rozgraniczajacej obszary I i I7 wprowadzono dodatkowo dwie
bardzo bliskie siebie powierzchnie P, i P,, na ktérych réwniez wprowadza sie funkcje
gestosci potencjatu warstwy pojedynczej. Ich celem jest uwzglednienie nieciggtoscei
normalnej skladowej natgZenia pola elektrycznego na granicy obu obszaréw.

Odpowiednia polaryzacja elektrod sprawia, ze w obszarze GaAs powstaje dwuwy-
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Rys. 2. Model wyj$ciowy tranzystora jednoelektronowego

Fig. 2. The model of the single-electron transistor

Rys. 3. Polaryzacja elektrod badanego przyrzadu

Fig. 3. Polarization of electrodes in the studied device

miarowy gaz elektronowy (2DEG), ktéry stanowi dobrze przewodzacq cienkg warstwe
pomiedzy Zrédlem i drenem rozdzielong dwiema barierami potencjatu.

Zakladajac, ze potencjaly Zrédla i drenu sa sobie bliskie {9] (Ups < Ugs,
Ups < Ugs) mozna przyjaé, ze potencjal warstwy 2DEG jest staly i réwny potencjalom
elektrod S i D. 2DEG stanowi, wigc niejako przediuzenie elektrod Zrédia-S i drenu-D.

W pierwszym etapie obliczefi wyznacza si¢ ksztalt obszaru, w ktérym powstaje
2DEG i na tej podstawie koryguje si¢ model tak, aby uwzglednial obecnoéé gazu
elektronowego jak to przedstawia Rys. 4.

2DEG jest tu reprezentowany przez cienkg powierzchnie o potencjale Zrédia (w
przeprowadzonych symulacjach przyjeto dla uproszezenia Upg = 0). W kolejnych eta-
pach nast¢puje dalsza modyfikacja modelu, ktérej sposob zostanie zawarty w algoryt-
mie symulacji przedstawionym w dalszej czgsci pracy.
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Rys. 4. Skorygowany model tranzystora jednoelektronowego

Fig. 4. Corrected model of the single-electron transistor

3. MATEMATYCZNE SFORMULOWANIE PROBLEMU

Zagadnienie polega na poszukiwaniu rozwigzania réwnania Poissone’a:

Ap=-L, (1)
&

gdzie p jest gestoscig objgtosciows tadunku elektrycznego (w rozpatrywanym przypad-
ku niezrownowazony ladunek wystepuje w obszarze 2DEG), z warunkami brzegowymi
dotyczacymi staloSci potencjatu ¢ na powierzchniach elektrod i obszaru 2DEG za$
na powierzchni rozgraniczajacej obszary 7 i II — warunkéw cigglosci potencjatu i
normalnej skfadowej indukcji elektrycznej:

(piISk:Vk i=1,2

@1 lP; = (/)2'172 2)
P L
0z ip, >0z P,

gdzie indeksy 1, 2 dotycza potencjaléw w obszarach I i 1] odpowiednio, a V; oznacza
potencjat k-tej elektrody. Poniewaz funkcja p nie jest znana rozwigzujac numerycznie
postawione zagadnienie nalezy doprowadzi¢ do iteracyjnego samouzgodnienia pél p i
@. W pierwszym kroku przyjeto wigc p = 0, czyli rozwigzuje si¢ réwnanie Laplace’a z
ww. warunkami brzegowymi. Funkcji ¢ poszukuje si¢ w postaci potencjatéw warstwy
pojedynczej:

ei(p) = ZL" —=ds;, i=1,2 3

nE; r
Si

gdzie o5, 53 gestosciami potencjaléw warstwy pojedynczej na powierzchniach S; stano-
wigeych brzeg i-tego obszaru, zas r jest odleglo$cia dowolnego punktu p; tego obszaru
od dowolnego punktu na jego brzegu.
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Podstawiajac (3) do warunkéw brzegowych otrzymuje si¢ uktad réwnan catkowych
ze wzgledu na funkcje o, Po jego numerycznym rozwigzaniu poszukiwang funkcje
potencjalu otrzymuje si¢ na podstawie (3).

4. METODA OBLICZEN

W celu rozwigzania postawionego wyzej zagadnienia korzystano z Metody Ele-
mentéw Brzegowych. Na elektrodach oraz na powierzchniach Py, P, okres§lona zostala
prostokatna siatka dyskretyzacyjna, ktérej elementy majg rézng wielkosé.

Umozliwito to uzyskanie kompromisu migdzy doktadnoscig obliczen a wielkoscia
modelu numerycznego (ograniczonego pojemnoscig pamigci operacyjnej komputera).
Sposéb dyskretyzacji jednej z elektrod tranzystora oraz oznaczenia stosowane w lokal-
nym i globalnym ukiadzie wspétrzgdnych przedstawia Rys. 5.

Rys. 5. Oznaczenia w globalnym i lokalnym uktadzie wsp6trzednych

Fig. 5. Sign in global and local system

Na szczeglng uwage zastuguje fakt, ze z kazdym elementem dyskretyzujacym
zwigzany jest lokalny uktad wspélrzednych, ktéry w zaleznosci od swego umiejsco-
wienia moze mie¢ rézng orientacj¢ w stosunku do globalnego uktadu wspétrzednych,
sfuzacego do okreslenia struktury i wymiaréw przyrzadu. W celu okre§lenia wzajem-
nych zaleznoSci pomigdzy globalnym a lokalnym uktadem wspéirzednych konieczne
bylo wyznaczenie wektoréw bazowych: el, €2, ¢3. Dzieki temu wspélrzedne punktéw
w kazdym z lokalnych ukladéw wspéirzednych mozna byto okreslié wedtug zaleznosci:

3
_ U AN N |
iUy lv:1,2,3 = Z (Xk = X ) € vk (4)

k=1
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=i M x

€= % ®)
ay

il i

=i % X

€op =T ©)
a

=iy _ _) ij N

€5y = >< € 5% )

gdzie xy, X, X3, to wspdlrzedne w globalnym ukladzie wspotrzednych.
Okreslenie wspolrzednych w lokalnym ukladzie wspétrzednych jest niezbedne w
procesie obliczania calek po powierzchniach elementéw dyskretyzujacych (patrz (8)).
Poszukiwane funkcje gestosci potencjaléw sg aproksymowane na elementach siatki
funkcjami schodkowymi w rezultacie, czego wyrazenie (3) przybiera postaé:

wYp = 47”;1 Z Smf — dla PES (8)

Gdzie S, oznacza powierzchnie n-tego elementu siatki na powierzchni granicznej
obszaru ;. Po podstawianiu (8) do warunkéw brzegowych (2) otrzymuje sie uklad
réwnan algebraicznych:

dS1
—_— =V
472‘8} Z Sln ff 5
Sv]n
Ny
d52
—~ =V
47r82 ; 52 ff 5
S2n
) " ©)
S1 d?g
ZOSI n ff = S2rl ff
n=1
Ny
8120‘5ln f ———'-dél —8220-5211 f -——"-"déz
n=1
in SZn

gdzie: Ny ilos¢ elementéw dyskretyzujacych brzeg obszaru I, Ny, ilosé elementéw
dyskretyzujacych brzeg obszaru 11

W ukladzie tym niewiadomymi sg wartosci os,,. Catki w postaci (8) zostaly ob-
liczone analitycznie i wyrazajg si¢ dos¢ zlozonymi zaleznoscmml [10].

Wyprowadzony powyzej uklad réwnan byl rozwigzywany metodg eliminacji Gaus-
sa. Stanowilo to wstepny etap obliczeniowy, po zakoficzeniu, ktérego mozliwe bylo
wyznaczenie, za pomocg wyrazenia (8), wartoci potencjatu w dowolnym punkcie P
lezacym wewnatrz przyrzadu.
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Badania rozkladéw energii potencjalnej skupialy sie w poblizu zlacza AlGaAs-
GaAs, gdzie formowala si¢ kropka kwantowa (pomigdzy barierami potencjalu).

Dalszy ciag obliczeii polegal na samouzgadnianiu sie tadunku w kropce kwanto-
wej 1 elektrodach przyrzadu. Wielko$¢ tadunku w kropce kwantowej przy znanym po
pierwszym etapie obliczeniowym potencjale ograniczajgcym obliczano na podstawie
wyrazenia [11] okreélajacego koncentracje dwuwymiarowego gazu elekironowego:

m
N2DEG = ﬂ"ﬁz'ff(E,EF)dE (10)

gdzie f jest funkcjg rozkladu Fermiego-Diraca, Er — energia Fermiego, E¢ —— energig
dna pasma przewodnictwa, m — masg efektywna elektronu. Powyzszy wzér mozna
stosowaé w przypadku wystarczajagco duzych kropek kwantowych, tj. zawierajgcych
statystycznie znaczacg liczbe elektrondw. Szczegdlowy przebieg symulacji zostal przed-
stawiony w postaci algorytmu na Rys. 6.

Rozwigzywanie r. Laplace’a

Okreslenie warunkéw brzegowych
{wprowadzenle napleé polaryzulacych elekirody)
i

b |
14!

Dyskretyzacia modelu

L
[ Wyznaczenie rozkiadu tadunku na elektredach

[ Obliczenie wartoéai calek po elementach brzegu]

Obliczenie rozkladu potencjatu w obszarze
kropki kwantowej

L

NIE TAK

skorygowany

[ Rorwiazywanie r. Poissona )

[ Wyznaczenie obszarow } l Dyskretyzacja obszaru kropki k

wystcpowama 2DEG kwantowe]

Obliczenie rozktadu gestodoi

Korekta Modelu tadunku w obszarze kropki
kwantowej
I e e
Wyzraczenie rozkladu gestosci

fadunku na elektrodach z
uwzglednieniem tadunku kropki
kwantowej

Obliczenie rozktadu potencjatu
w obszarze kropki kwartowej

q /\ J
, TAK NIE
e \f:'f%},

Rys. 6. Algorytm obliczen rozktadéw potencjalu w kropce kwantowej

Fig. 6. The Algorithm of the calculations of the potential distribution in the guantum dot
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Na podstawie powyzszego algorytmu powstal program obliczeniowy napisany w
jezyku C++, ktory zostal uruchomiony, przetestowany a nastepnie uzyty do obliczeii
na komputerze klasy PC.

5. WYNIKI SYMULACII

Obliczenia rozkladéw potencjalu koncentrowaly sie wokét obszaréw zlacza Al-
GaAs — GaAs, gdyz wlasnie w tym obszarze tworzy si¢ odizolowany obszar kropki
kwantowej.

Rys. 7. Okreslenie parametréw symulacji dla nowego modelu

Fig. 7. Qualification of the parameters of simulation for 2 new model
Na Rys.7 oraz w Tabeli.1 okre$lone zostaly parametry symulacji oraz ich warto$ci.
Tabela 1

Wartodei parametréw symulacji dla modelu C

The parameters for a model C

Napigcia polaryzujace

UgS = 0.4V UES=-0.22 V UDS=0 V

Wymiary struktury

Ty = 2400nm zbg=300 nm z3g=0620 nm
Ty=600 nm zst=600 nm zeg=750 nm
zsd=580 nm zed=700 nm

Wspdlczynniki przenikalnodci dielektrycznej

T e =132 & = 12.8

Przyktadowy rozklad potencjatu w omawianym obszarze dla parametréw symulacji
okreSlonych na Rys.7 i w Tabeli 1 przedstawia Rys. 8
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Polenciat [eV]

1000

Rys. 8. Rozktad energii potencjalnej w poblizu zlacza AlGaAs-GaAs dla parametréw symulacji
podanych w Tabeli 1

Fig. 8. The Potential distribution near around AlGaAs-GaAs junction, for simulation parameters of the
given in Table 1

Cechg charakterystyczng przedstawionego powyzej rozkiadu potencjatu jest ist-
nienie barier energetycznych [12] za pomoca ktérych mozna w obszarze tranzystora
wytworzyé kropke kwantowa w postaci odizolowanego obszaru 2DEG. Bardzo podob-
ne wyniki symulacji mozna znalez¢é w pracy opublikowanej przez grupe naukowcow
ktérej przewodniczyl U. Meirav [13].

Gléwnym celem badan byta odpowiedZ na pytanie, w jakim stopniu uwzglednienie
grubosci elektrod wplywa na ksztaltowanie potencjalu. W tym celu na poczatku do-
konano poréwnania rozktadéw potencjatu dla poprzedniego i nowego modelu. W celu
identyfikacji model tranzystora omawiany w ramach tej pracy nazwano modelem C
za$ model dotychczasowy modelem B. Wyniki poréwnania dla parametréw symulacji
podanych w Tabelach: 1,2 ilustruje Rys.10.

Table 2
Wartodci parametréw symulaciji dla modelu B

The parameters for a model B

Napiecia polaryzujace

UgS =04V UES=-0.22 V UDS=0 V

Wymiary struktury

Ty = 2400nm T, = 600nm

zed=400 nm zst=300 nm

Wspdtczynniki przenikalnoSci dielektrycznej

£ =132 e =128

T

e
$4
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Rys. 9. Okreslenie parametréw symulacji dla modelu B
Fig. 9. Qualification of the parameters of simulation for model B
Wynika z niego fakt, Zze jakkolwiek charakter zmian rozkladéw potencjalu jest

podobny, to jednak wartoéci napigé formujacych odizolowany obszar kropki kwantowej
s nieco inne dla obu modeli.
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Rys. 10. Poréwnanie rozkladéw energii potencjainej wzdtuz srodka kanaltu tranzystora dla
rozpatrywanych modeli

Fig. 10. The comparison of the potential distributions along centre of the channel of the transistor for
examination models

Widad, ze ta sama konfiguracja napig¢ (Ugs = 0.4V, Upg = OV, Ugg = —0.22V)
pozwala na wytworzenie kropki kwantowej w przypadku uzycia poprzedniego modelu
(model B) natomiast jest nicodpowiednia, gdy uzywany jest nowy model przyrzadu
(model C) uwzgledniajacy grubos¢ elektrod polaryzujacych. Aby utworzyé odizolowa-
ny obszar 2DEG w przypadku nowego modelu konieczne jest zwigkszenie napigcia
Ugs lub zmniejszenie napiecia Ugg. ‘

W tranzystorach jednoelektronowych kluczowa role w ich dziataniu odgrywa po-
tozenie i konfiguracja elektrod sterujacych, dlatego nastepnym zadaniem bylto zbadanie
wrazliwosci potencjalu na rézne grubosei elektrod polaryzujacych wyniki tych badan
przedstawiajg wykresy na Rys. 11, 12, 13, Parametry dla symulacji znajdujg sie w
Tabeli 1.
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Rys. 11. Ilustracja wplywu grubosci gémych elektrod na rozkiad potencjatu. dla parametréw symulacji
zawartych w Tabeli 1
Fig. 11. The influence of the thickness of the upper electrodes on to potential distributions for
simulation parameters of given in Table 1
Jak pokazuje Rys. 11. wartodci parametréw potencjatu formujacego: glebokosé
studni (Vs) i wysoko$¢ barier (Vb) zmniejszajg si¢ nieliniowo w miar¢ wzrostu gru-
bosci elektrod gérnych. Obserwujgc natomiast wykresy na Rys. 12 mozna zauwazyc,
ze zwigkszanie grubosci elektrody dolnej powoduje zmniejszenie glebokodci studni
potencjatu Vs, i jednoczes$nie jest przyczyna wzrostu wysokosSci bariery Vb.
0,04
oo 20050 nrn é‘
0,03 s 250=25 nim
monemfigeemes 2B3=0 NN W
0,02 n

0,01

Potencijat [eV]

-0,01

-0,02
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Rys. 12. Ilustracja wplywu grubosci dolnej elektrody na rozkfad potencjaiu. dla parametréw symulacji
zawartych w Tabeli 1

Fig. 12. The influence of the thickness of the bottom electrode on to potential distribution for simulation
parameters of given in Table 1

Wynika z tego wniosek, ze im grubsza dolna elektroda tym bardziej potencjal
formujacy przesuwa sig¢ w kierunku wartosci dodatnich. Jest si¢ to nieco zaskakujace,
gdyz wydawaé by sie moglo, ze zwigkszenie rozmiar6w ujemnie natadowanej dolnej
elektrody powinno raczej przyczyniac si¢ do zwigkszania glebokosci studni potencjatu
(parametr Vs). W rzeczywistosci jednak, to nie zmiany grubosci elektrody ale jej
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odleglosci od obszaru zlacza AlGaAs-GaAs, gdzie tworzy sig gaz elektronowy po-
wodujg znaczne zmiany parametréw Vs i Vb o czym przekonuja nas kolejne wyniki
symulacji przedstawione na Rys. 13. Wida¢ tu, ze odsuniecie dolnej elektrody o 50
nm od AlGaAs-GaAs powoduje prawie calkowity zanik studni potencjalu (Vs~0).

0.045 -

0.03

0.015

Potencjal [eV]
o

o
o
23

o 25t-z5g= 300 nm
e 25t-78g= 275 nm
el 26t-28g* 260 nm

=4
o
@

~0.045

-600 -400 -200 0 200 400 600
x {nm]

Rys. 13. Hustracja wplywu odlegtosci dolnej elektrody od obszaru formowania 2DEG na rozktad
potencjatu dla parametréw symulacji zawartych w Tabeli 1

Fig. 13. The influence of the distance of the bottom electrode from 2DEG area on to potential
distributions for simulation parameters of given in Table 1

W trakcie numerycznych badafi potencjalu okazato sie réwniez, ze zmiany grubo-
sci elektrod bocznych tranzystora (7rédta-S i drenu-D) nie maja w zasadzie zadnego
wplywu na rozktad potencjatu w obszarze tworzenia sie kropki kwantowej, o czym
mozemy si¢ przekona¢ analizujac wyniki przedstawione na Rys 14 a).

a) b)

0035 0013
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Rys. 14. a) Tlustracja wplywu grubosci elektrod bocznych (Zrédia i drenu) na rozklad potencjatu dla
parametréw symulacji zawartych w Tabeli 1, b) powigkszenie fragmentu wykresu a)

Fig. 14. a) The influence of the thickness of the side electrodes { the source and drain) on to potential
distributions for simulation parameters of given in Table 1, b) the increase the fragment of graph a)
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Zmiany w rozkladzie potencjalu dla tego przypadku mozemy zaobserwowa¢ dopie-
ro kiedy wykres z Rys. 14 a) znacznie powigkszymy. Powigkszony fragment wykresu
z Rys. 14 a) prezentuje Rys. 14 b). Widaé na nim wyraZnie jak niewielkie zmia-
ny w rozkladzie potencjalu wywoluje zmiana grubosci bocznych elektrod sterujgcych
tranzystora. Oczywiscie rozwazamy to w kontekscie pozostalych elektrod sterujacych
tranzystora.

6. PODSUMOWANIE

Badania numeryczne rozkladéw potencjalu w tranzystorze jednoelektronowym z
uzyciem nowego modelu pokazaly, ze uwzglednienie réznych grubosci elektrod polary-
zujacych tranzystor zmienia w pewnym stopniu ksztait potencjalu formujacego kropke
kwantowg. Ma to swoje nastgpstwa w postaci zmniejszenia rozmiaréw kropki kwan-
towej w stosunku do tych, ktére byly przy zalozeniu cienkich elektrod polaryzujacych
Charakter zmian potencjatu formujacego zalezy od aktualnie rozpatrywanej elektrody.
Ogdlnie méwiac potencjat formujacy jest najbardziej czuly na zmiany grubodci elektrod
gérnych a najmniej na zmiany grubosci elektrod Zrédia i drenu. Mozna tez zauwazy¢, 7e
zastosowanie opisanego tu modelu powoduje nieznaczne zmniejszenie zakresu napigdé
polaryzujacych, dla ktérych w badanym przyrzadzie mozna wytworzyé odizolowany
obszar studni potencjatu (wigze si¢ to ze zmnigjszeniem sumy Vs+Vb )

Otrzymane wyniki potwierdzajg wnioski znane z wcze$niejszych symulacji. Pierw-
szy z nich méwi o tym, Ze ksztalt potencjalu formujacego kropke kwantowg zalezy
przede wszystkim od konfiguracji przestrzennej elektrod. Zastosowanie nowego do-
kladniejszego modelu pozwolito jedynie zweryfikowaé jego iloSciowe zmiany. Drugi
wniosek jaki si¢ nasuwa dotyczy rozmiaréw kropki kwantowej, ktéra zaréwno dla
wszystkich badanych dotychczas modeli jest plaskim dyskiem o grubosci kilkunastu i
Srednicy kilkuset nanometréw. W $wietle tych wnioskow mozna stwierdzic, ze przyje-
te zalozenia o jednorodnosci struktury dla wezesniejszych symulacji nie powodowaly
zasadniczych blgdéw jakoSciowych i ilo§ciowych. Uwzglednienie grubosci elektrod
pozwala jednak uzyskaé dokladniejsze rezultaty.

Praca naukawa finansowana ze Srodkéw budzetowych na nauke w latach 2005/2007
jako projekt badawczy nr 3T11B69328
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M. MACZKA
MODELING OF THE QUANTUM DOTS

Summary

The work concerns quantum dots formed electrostatically inside the single-electron transistors. These
devices are produced with superficial gate technology in inverted semiconductor-insulator- semiconductor
structure. MLA. Kastner [5] proposed the first such a device in 1991.

The structure of the single-electron transistor In this article quantum dots are modeled with the
use of the confined potential formed by electrostatic field. The numerical method of dissolving Poisson
equation in these devices is described. The Method uses Boundary Elements. Potential distributions are
calculated with the use potential density functions of the single layer. These functions physically are
related to density of charge.

In previous works in the calculations an infinitely thin polarizing electrodes were assumed. In the
present paper the influence of electrodes thickness onto potential distributions is examined. This require
the previous model to be renewed. In the work the comparison of potential distributions in old and new
numerical model is presented.

The numerical investigations of potential distributions, with the use of new model show, that the finite
thickness of polarizing electrodes, to some extent changes the shape of the potential forming a quantum
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The structure of the single-electron transistor

dot. This change depend on electrode, which is considered. Generally speaking confining potential is more
sensitive to the thickness of upper electrodes than to thickness of electrodes of sources or drain.

Keywords: quantum dot, single electron transistor, potential distributions, Poisson equation
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Numerical modeling of passively Q-switched Nd:YAG lasers
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Mathematical description of a passively Q-switched laser and the way it works are
presented. Both theoretical and experimental model of this laser were worked out. Moreover,
numerical analysis of saturable absorber influence on laser efficiency was made. The thing
taken into account here is the saturable absorber characterized by excited state absorption
(ESA). The optimization procedure points to the optimal circumstances of the laser system
considered. The results obtained numerically are in very good agreement with those achieved
experimentally.

Keywords: Q-switched solid state laser, saturable absorber, numerical simulation

1. INTRODUCTION

Q-switching of Nd:YAG lasers is widely applied in scientific research and for
practical applications using active or passive devices. Active Q-switching methods
(mechanical, electro-optic and acusto-optic) are usually used in Nd:YAG systems to
obtain pulses with high repetition rate and high average output power [1]. The technique
of active Q-switching is rather complicated but the advantage is that the repetition rate
is independent of pumping power. The alternative technique of laser losses switching
is an application of a saturable absorber which transmission changes versus internal
laser flux intensity. In this technique, a material with high absorption at the laser
wavelength is placed inside the laser resonator and prevents laser oscillation until the
population inversion reaches a value exceeding the total optical losses (dissipative
losses, saturable absorber losses, transmission losses) inside the laser cavity. As the
photon density builds up following achievement of a net positive inversion, passive
absorber rapidly bleaches into a high transmission state, thereby Q-switching the laser.
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There are some advantages and disadvantages of both passive and active Q- swit-
ches. By using an active Q-switch, the repetition rate can be controlled by an external
driver, whereas for a passive Q-switch the repetition rate is given by the internal
parameters of the laser. The passive Q-switch is initiated by the laser intensity inside
the resonator itself. Therefore, this Q-switch is simple — there is no need for drivers
but, at the same time, there is reduced flexibility in choosing laser parameters. That
means it is not possible to change the repetition rate for a given input pumping power
and absorber transmission. At high depth of modulation the residual losses are also
high and therefore the efficiency is low. Other disadvantages of a passive Q-switch
are the large build-up of time fluctuations and the intensity instability from pulse to
pulse. However, compared with active Q-switching methods, passive techniques that
use saturable absorbers can significantly simplify the operation and the alignment,

improve the reliability and the compactness, and reduce the costs of laser sources
(2,3].

2. RATE EQUATIONS FOR PASSIVELY Q-SWITCHED ND:YAG LASERS

Passive Q-switching is currently the most attractive method of generation of ns and
sub-ns laser pulses. The main characteristics of a Q-switch are as follows: concentration
of absorption centers, ground state absorption (GSA) and excited state absorption (ESA)
cross sections, lifetimes of the upper levels. To design the passively Q-switched laser
properly it is essential to know all these parameters as well as the potential gain in
the lasing medium (LM) and its scatter losses. There are some works [4,5] where
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Fig. 1. Energy level diagram of a saturable absorber characterized by ESA
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Rys. 1. Schemat pozioméw energetycznych nieliniowego absorbera wykazujacego zjawisko ESA
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the problem of design and optimization of passively Q-switched lasers with saturable
absorbers (SA) exhibiting ESA was solved. However, in these works the solutions were
limited to the case of the so-called “slow absorber”. This paper presents developed a
detailed analysis of passively Q-switched lasers based on the normalized dimensionless
rate equations taking into account: ESA and lifetimes of SA levels as well as the
magnification in the laser cavity.

The case when a saturable absorber is characterized by only one excited state
seldom occurs in nature. In reality, a saturable absorber is usually characterized by
more than one excited state to which molecules from ground state are transported. The
molecules, which are located in excited state, can be transported even to higher excited
levels (on condition that the energy gap of adjacent excited levels equals energy of
absorption quantum). This situation is depicted in Fig. 1. The parameters marked in
this figure are as follows:
ng, ny, n; — population density of the ground state, the first and the second excited
state, respectively, o, — absorption cross section from the ground state to the first
excited state of SA, oy — absorption cross section from the first to the second excited
state of SA, 71, 7, — lifetime of the first and the second excited state, respectively, a1,
a, — deactivation coefficient of SA centers from the second to the first excited state
and to the ground state (the sum of @; and a; equals one, @; < ). According to
literature reports, there are many saturable absorbers, in which excited state absorption
phenomenon occurs. The most common are dielectrics doped with different active ions,
like chromium, vanadium, erbium, cobalt, thulium and many others {6-9].

A passive Q-switched laser system with saturable absorber characterized by ESA
can be described by four rate equations relating to average power density in a laser
cavity (J), amplification in a laser medium (k), population density of the first (n;) and
second (n;) excited state:

dJ(t l ~
“‘&%’2 = Vg {k(f) —Ps — l“LS-A/':"CTal [ ' }} J(1) (D
dk(t) k(t) k(t)](t)
= wr Ly = k(] - o Es 2)
e {[No i (t) = ma(e)] - ”“me} _m), wml)
t Esg al T1 T2
dno() L I@) om0
ar “MEaZ ny () p “4)
with initial conditions:
k(t = 0) = kg ()

J(t=0)=J, (6)
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where:

Esqa = hvy/o, — saturation energy of the nonlinear absorber to the first excited state:
Esq» = hvy/o,y — saturation energy of the nonlinear absorber to the second excited
state,

Es = hvy/o, — saturation energy of the laser medium (the energy that can be stored
in LM);

Ny = ng + n; + ny — total population density of SA absorbing centers;

hvg — photon energy; w, — pumping speed of the active medium; M — enlargement
of an internal beam in a laser cavity (the ratio of cross-sectional area of a beam in
SA to cross-sectional area of a beam in LM); /i u and [ss are the lengths of LM
and SA, respectively; y — theoretical maximum gain which can be obtained in LM
(v = ng 0.); o — emission cross-section of LM; Vi = c(m/Lopt) — the speed of
light in the resonator; T1m — fluorescence lifetime of LM; ps — static losses coefficient,
which include dissipative (pq) and transmission (p,) losses; Lop — optical length of
the resonator.

To describe the Q-switched laser the point model was used. This model is go-
od enough for passive Q-switching. The analysis and solution of the rate equations
presented above allow to present the dynamics of laser generation in the system di-
scussed.

3. NORMALIZED RATE EQUATIONS FOR PASSIVELY Q-SWITCHED
ND:YAG LASERS

The mathematical description of a passively Q-switched solid-state laser, given in
a prior section, includes functions and parameters whose values are dimensional and
absolute. It makes more detailed physical interpretation of these equations difficult and
permits to solve them only for specific cases. Obtaining the quantitative information,
typical for analytical solution of the problem discussed, is impossible in this case.
Therefore, the rate equations (1) — (4) should be transformed into a form in which
their functions and parameters will have relative values, linked with certain material
constants or laser system features. It guarantees to formulate more general conclu-
sions related to a laser with saturable absorber as a passive switch and allow to its
optimization.

In the analysis proposed the laser energy balance was taken into account. Depen-
ding on M?*§; parameter, being normalized pumping speed of a saturable absorber, the
changes of energy generated in a laser with its division between energy emitted on
static and dynamic losses were examined. The initial gain and different relations of
static and dynamic losses in a laser cavity were changeable.

In connection with foregoing, the following normalized and dimensionless quan-
tities are introduced (Tab. 1):

norm
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Table 1
Definitions of normalized constants and variables
Opis zastosowanych wielkosci unormowanych
Constant Symbol| Definition
normalized one-trip transit time of photon flux in the resonator of optical length Lope| Tim ;
“opt
. . . . J- Lopt
normalized power density in the laser cavity I Foe
s c
k
normalized gain of LM K -
X
normalized population of the first excited state of SA N, FNI—
0
normalized population of the second excited state of SA N, %—2—
0
normalized fluorescence lifetime of LM Tim TZ” £
opl
normalized lifetime of the first excited state of SA T, TLI, <
opt
normalized lifetime of the second excited state of SA T, TLZ <
opt
. . wp ’ Lopt
normalized pumping speed of LM W, —
¢
normalized static losses of the laser cavity Rs Os
X
normalized initial dynamic losses of the laser cavity related to SA I'sa Ysa
X
normalized transmission losses of the laser cavity Rt L
X
normalized dissipative losses of the laser cavity Rp La
X

Introduction of constants defined in Tab. 1 modifies the equations (1) — (4) to the

following form:

dal

—— =l x {K-Rs—Tsa-[(1-Ny—=Np)+6-Nil}-

dT

1

)
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dK K
W, 1-K) - = K1 8
dT W; ( ) TLM ( )
dnN, 5 N, a- N,
N M2 16, [(1=Ny =Ny~ 6 NyJ— -+ 9
T 1 [ 1= N2) 1] T ®)
SCAL V) S A B YA 10
0T 1 LT (10)
with initial conditions: ; o
1(0) = 2 Ry + Ts) (11)
T
Koa (0) = Rg +I'na (12)
N;(0)=0 (13)
N, (0) =0 (14
where: -
5= -2 (15)
Tql
5 = 2= (16)
Te
Ioa - No - oy
yor = _S_fi__?’_o__ﬁ‘_z (17
LM

£) — solid angle of a laser generation

Using the rate equations (7) — (10) it is possible to find expression describing the
values of energy in a laser with a saturable absorber. It can be output energy, energy
scattered on static, dynamic losses of a laser cavity or energy stored in a laser medium.

As it results from the principal of operation of the laser considered, during its
pumping process, the energy is stored in it as long as the gain reaches the static
losses and initial dynamic losses delivered by saturable absorber. After the generation
threshold overflow, the gain in LM increases due to still working pump, however this
increase is usually insignificant. Therefore, it can be assumed that energy stored in a
laser medium corresponds to the state where the gain-equals the initial cavity losses.
Hence, the energy stored in 1 cm® of LM cross section surface can be given by:

Estorea = k-E- lLM (18)

Linking this expression with saturation energy of LM we receive the normalized stored
energy:

Eiore
Eoeq = ""%"i =x Iy (Rs +Tg4) (19)
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After crossing the generation threshold in LM (T = 0) the lasing begins and continues
until the laser medium saturates (T = Ty). The power generated is distributed on static
and dynamic losses and can be described by:

T

Esrar = ps - lom - f Jdt (20)
0

I

Epyn = lLMfJ(Z) ~pp (D) dt (21)
0

Integrating and linking these expressions with saturation energy of an active medium
we receive the normalized energy, emitting on static and dynamic losses of a laser
cavity:

Ty
Eoras
Efppr = =L = Ry x - Iy - fIdT (22)
Eg
0
Ty
E
Egyzv:‘“?;”I\LZF‘XSA'ZLMII'U—N;+5N1—Nz)d7" (23)
0
The normalized output energy is given by:
Ty
N Eout
Bl =2 = Rexc -l [ 1a7 (24)

0

Normalized equations (7)-(10) are the nonlinear system of equations and they don’t
have trivial analytical solutions. Therefore they were solved by means of numerical
methods.

4. NUMERICAL ANALYSIS RESULTS

The whole analysis was conducted in two aspects. In M*6; parameter domain the
situation where energy necessary to switch dynamic losses would be possibly small
while energy emitted on static losses would be the highest was looked for. However, in
dynamic to static losses ratio domain it was necessary to find the situation when the
output energy of the laser would be maximum. To this end, the equations (7)-(10) were
integrated and then suitable integrals occurring in equations (22)-(24) were calculated.

The whole calculations were conducted for the following date: y - iy = 300,

W, = = 1077 , T = 107, Rs + I'sa = 0.01. The participation of dynamic losses sy in
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the laser cavity was variable and equaled 90%, 80% and 70% of the whole value of
initial LM losses. The value of M*§; parameter was variable in the range from O to
100. The normalized lifetimes of SA excited states equaled: T; = 1000 or 1l and T, = 1.
Fig. 2 and Fig. 4 depict dependence of energy emitted on static (dissipative and
transmission) losses as a function of M?*§;for high initial gain and for two different
values of Ty time. Eg{m"r always rises along with the increase of M?§; value. The
most explicit changes occur in the range of intermediate values of M?26,, where the
highest changes of EY;,; occur. The high value of M*¢;accompanies the insignificant
increment of E§p,; . These relations depend on I'/R; ratio only to a minimum extent.

Fig. 2. Normalized energy emitted on static losses of the laser cavity vs. M*§, parameter for SA
without ESA. T, = 1000

Rys. 2. Unormowana energia wydzielona na stratach statycznych osrodka aktywnego w zalezno$ci od
M?5, dla nieliniowego absorbera, ktéry nie wykazuje ESA. T; = 1000

25

| I'IRs=
T a-9NM
b 812

Fig. 3. Normalized energy emitted on dynamic losses of the laser cavity vs. M8, parameter for SA
without ESA. T, = 1000

Rys. 3. Unormowana energia wydzielona na stratach dynamicznych osrodka aktywnego w zaleznosci od
M?3, dia nieliniowego absorbera, ktéry nie wykazuje ESA. T; = 1000
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O 10 20 30 40 50 680 70 80 90 100
M25,

Fig. 4. Normalized energy emitted on static losses of the laser cavity vs. M*§, parameter for SA
without ESA. T; = 1

Rys. 4. Unormowana energia wydzielona na stratach statycznych o$rodka aktywnego w zaleznosci od
M?$, dla nieliniowego absorbera, ktdry nie wykazuje ESA. Ty = 1

Fig. 5. Normalized energy emitted on dynamic losses of the laser cavity vs. M2, parameter for SA
without ESA. T = 1

Rys. 5. Unormowana energia wydzielona na stratach dynamicznych ogrodka aktywnego w zaleznoéci od
M2 1 dla nieliniowego absorbera, ktéry nie wykazuje ESA. T, = 1

In Fig. 3 and Fig. 5 the dependence of energy emitted on dynamic losses versus
M?5, parameter was presented. What can be quantitatively determined from this dia-
gram is the energy which is necessary to saturate the SA. There is a clear maximum of
the energy absorbed by SA — as far as effective laser losses switching is concerned,
this range is the most relevant. Along with the increase of I/R, ratio the maximum
of Efjyy shifts towards the lowest values of M25; and the value of this maximum
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decreases. It determines the necessity of using saturable absorbers characterized by
higher absorption cross section or it forces us to make an artificial modification of
M?6; parameter by using higher enlargements M of a generated laser beam.

The behavior of a Q-switched laser with SA characterized by ESA was presented
in Fig. 6 and Fig. 7.

STAT

EN

M?5,

Fig. 6. Normalized energy emitted on static losses of the laser cavity vs. M%6; parameter for SA with
ESA. T, =1000, T; = 1,6 =02

Rys. 6. Unormowana energia wydzielana na stratach statycznych o$rodka aktywnego w zaleznosci od
M?6, dla nieliniowego absorbera wykazujacego ESA. T; = 1000, T = 1,6 = 0.2

25

M?§,

Fig. 7. Normalized energy emitted on dynamic losses of the laser cavity vs. M?8, parameter for SA with
ESA. T, =1000, T, = 1,6 =02

Rys. 7. Unormowana energia wydzielana na stratach dynamicznych oérodka aktywnego w zaleznodci od
M?6, dla nieliniowego absorbera wykazujacego ESA. T; = 1000, T, = 1, 6 = 0.2
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It is easy to notice, that excited state absorption phenomenon in SA influences
negatively laser generation efficiency causing the decrease of energy emitted on static
losses and simultaneously increasing the energy which saturates the SA. The differences
between Egp,, and ENyy versus /R ratio are higher than for SA without ESA.

From the diagrams presented above (depending on M?§; parameter value) three
different working regimes of a passive Q-switched laser can be specified:

1. The case when M?5; > 1. Then the passively Q-switched laser is well designed.
The laser medium is strongly saturated. In case of SA without ESA the small amount
of energy stored in the laser cavity is destined for dynamic losses switching. Most
of the energy stored is emitted on transmission and dissipative losses. However, as
far as a laser with SA characterized by ESA is concerned, the energy saturating
SA is constant versus M*§ | parameter value.

2. The case when M?6; < 1. The gain in a LM is weakly saturated and the energy
generated is very small. In extreme case, when M?*§; — 0 (it can be interpreted it
as using an absorber with absorption cross section close to zero and characterized
by some finite transmission — resulting from absorbing centers concentration) the
laser works in free running regime. The losses introduced by SA aren’t changeable
during the generation and such an absorber can’t be called nonlinear.

3. The case when M?§, > 1 (where energy changes are the highest). In this range
along with the increase of M2§; value the gain saturation of LM builds up rapidly,
especially for high values of I'/R, ratio value. It is caused by absorption saturation
of SA. There is an explicit maximum of energy switching the SA, whose location
depends on I'/R; ratio. This range can be called ineffective Q-modulation.

From the analysis done so far it is in not difficult to notice that for a laser with
a SA exhibiting ESA as well as a laser with a SA characterized by the lack of ESA
phenomenon the relations of energy emitted on static losses RS change as a function of
the ratio of the whole laser losses components. It points to the necessity of optimization
of laser transmission losses Ry depending on dissipative losses Rp and M26, parameter.

Fig. 8 — Fig. 11 present dependences of normalized output laser energy as a
function of I'/R, ratio. The dissipative losses were assumed at 1%, 5% and 10% of
initial gain. On the basis of the characteristic curves presented above it is easy to point
the optimum IRy ratio for which the output energy is maximum. This maximum is
strongly dependent on dissipative losses level, which is obvious (Rs = Ry +Rp). The
higher value of dissipative losses corresponds to lower laser output energy (Fig 10 —
11) and the higher value of M?§; corresponds to higher output energy. Along with
the increase of M6, the maximum of output energy shifts towards lower values of
I'/R ratio, and the level of this maximum increases. The optimal output energy is
strongly limited especially from low values of I'/R, ratio direction. In this range the
slight change of this ratio induces significant changes of output energy. This limitation
occurs especially for higher values of dissipative losses (see Fig. 11).
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Fig. 8. Normalized output laser energy vs. I'/Rs ratio for the laser with SA without ESA. ‘ Fig.
Dissipative losses Rp = 5%. T, = 1000 '

Rys. 8. Unormowana energia wyjéciowa w funkcji stosunku I'/Rs dla lasera z nieliniowym absorberem, ; Rys.
ktéry nie wykazuje ESA. Rp = 5%. T, = 1000

=
5]
=
=]
Fig. 9. Normalized output laser energy vs. I'/Rs ratio for the laser with SA characterized by ESA. ; Fig.
Dissipative losses Rp = 5%. T, = 1000, T; = 1,6 = 0.2
Rys. 9. Unormowana energia wyjéciowa w funkcji stosunku I'/Rs dla lasera z nieliniowym absorberem Rys.

wykazujacym ESA. Rp =5%. T, = 1000, T; = 1,6 =02
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w
]

Fig. 10. Normalized output laser energy vs. I/Rs ratio for the laser with SA without ESA. Dissipative
losses Rp = 1%. T, = 1000

erem, Rys. 10. Unormowana energia wyjsciowa w funkcji stosunku I/Rs dia lasera z nieliniowym absorberem,
ktéry nie wykazuje ESA. losses Rp = 1%. T, = 1000

A, Fig. 11. Normalized output laser energy vs. I'/Rs ratio for the laser with SA without ESA. Dissipative
losses Rp = 10%. T; = 1000

erem Rys. 11. Unormowana energia wyjSciowa w funkcji stosunku I'/Rs dla lasera z nieliniowym absorberem
ktéry nie wykazuje ESA. losses Rp = 10%. T; = 1000

>
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5. CONCLUSIONS

In conclusion, the optimization of a passively Q-switched laser with saturable

absorber characterized by ESA was considered. A detailed analysis of the passively
Q-switched lasers based on the normalized dimensionless rate equations considering:
ESA and lifetimes of the SA as well as the magnification in the laser cavity was
developed. The following conclusions were drown from the analysis presented above:

l

0

Efficient generation in a passively Q-switched laser takes place when a saturable
absorber is characterized by the absence of ESA,

In order to maximize the laser output energy the saturable absorber should be cha-
racterized by long lifetime of its first excited state as well as high value of the
ratio of ground state absorption cross section of a SA to emission cross section
of a LM. It guarantees high saturation of a laser medium,

ESA phenomenon decreases the laser generation efficiency. It results from multi-
ple absorption transitions between excited states of SA. The ESA phenomenon
causes: the decrease of energy emitted on static (dissipative and transmission)
losses of a laser cavity, the increase of energy level which is necessary to
“switch” saturable absorber, and the fall of laser medium gain saturation,

The level of energy emitted on the whole laser cavity losses depends on the
ratio of its particular components. This relation occurs especially in case of SA
characterized by ESA.
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1. SWIDERSKI

MODELOWANIE NUMERYCZNE DZIAELANIA LASEROW
Nd:YAG Z PASYWNA MODULACJA DOBROCI REZONATORA

Streszczenie

W niniejszym opracowaniu zostala przedstawiona idea pracy oraz matematyczny opis dynamiki
generacji lasera z pasywng modulacjg dobroci. Analiza dotyczyta wplywu parametréw nieliniowego ab-
sorbera na sprawno$¢ generacji lasera. Pod uwage zostal tutaj wziety nieliniowy absorber wykazujacy
zjawisko absorpcji ze standéw wzbudzonych (ESA). Dokonana analiza wskazala na optymalne warunki
pracy omawianego ukladu laserowego.

Z przeprowadzonej analizy wynikaja nastepujace wnioski:

e Sprawna generacja w ukladzie laserowym z pasywng modulacjg dobroci ma miejsce wéwczas, gdy
nieliniowy absorber nie wykazuje zjawiska ESA.

e Celem maksymalizacji energii wyjSciowej lasera nieliniowy absorber powinien charakteryzowaé sie
diugim czasem zycia poziomu wzbudzonego oraz duzg warto$cia stosunku jego absorpcyjnego przekroju
czynnego do emisyjnego przekroju czynnego osrodka aktywnego. Gwarantuje to dobre wysycenie o§rod-
ka aktywnego.

e Zjawisko ESA zmniejsza sprawno$¢ generacji rozpatrywanego uktadu. Wynika to z wielokrotnych przejsé
absorpcyjnych pomigdzy pierwszym i drugim poziomem wzbudzonym. Zjawisko ESA powoduje: /

— malenie poziomu energii wydzielonej na stratach statycznych rezonatora,

—— wzrost poziomu energii niezbednej na przelaczenie nieliniowego absorbera,

— zmniejszenie wysycenia ofrodka aktywnego.

e W dziedzinie stosunku strat statycznych i dynamicznych wystepuje wyrazne maksimum energii wyjscio-
wej lasera. Przy wzroécie parametru M8, maksimum to przesuwa si¢ w kierunku mniejszych wartosci
wspomnianego stosunku, przy czym warto$é tego maksimum wzrasta.

Optymalizacja konstrukcji lasera z przefgczaniem jest zagadnieniem oczywistym i bardzo istotnym
zarazem - zwlaszcza, ze ukiady te znajdujq szerokie zastosowanie w systemach automatyki przemystowej,
w urzadzeniach optoelektronicznych dla celéw medycznych, ochrony $rodowiska i metrologii, jak réwniez
w nadajnikach dalmierzy, uktadach naprowadzania rakiet i o§wietlania celGw.

Stowa kluczowe: lasery ciala stalego z przefgczaniem strat rezonatora, nieliniowy absorber, analiza nu-
meryczna
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Optymalizacja z wykorzystaniem zmodyfikowanej sieci
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W pracy przedstawiono oryginalng metodg rozwigzywania probleméw optymalizacyj-
nych z wykorzystaniem zmodyfikowanej sieci neuronowej typu Hopfielda. W klasycznym
rozwigzaniu wartoSci wag potaczeri miedzy neuronami w sieci Hopfielda sg obliczane przed
symulacjg i nie ulegaja zmianie. W niniejszej pracy zbadano wplyw modyfikacji warto-
Sci sygnatéw wejsciowych neuronéw lub wag podczas symulacji sieci, na otrzymywane
rozwigzania. Zauwazono, ze modyfikacja sygnaléw wejsciowych lub wag umozliwia uzy-
skanie lepszych rozwigzad. W pracy przedstawiono rezultaty otrzymane zmodyfikowang
siecig dla problemu komiwojazera. Dla probleméw o wymiarze réwnym 10, sie¢ dla 100%
préb generowata optymalne rozwigzanie. Dla wigkszych probleméw rozwiazania sg lepsze
od otrzymanych klasyczng siecig. Przedstawiono wnioski plynace z zastosowania opisanej
metody. .
Stowa kluezowe: optymalizacja, sieé neuronowa, sieé Hopfielda, funkcja energii, problem

komiwojazera
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1. WPROWADZENIE

Od wielu Jat prowadzone s badania naukowe zmierzajace do znalezienia nowych
metod optymalizacji, ze wzgledu na niedogodno$é stosowania metod tradycyjnych.
Rozwigzanie problemu optymalizacyjnego polega na znalezieniu minimum globalne-
go funkeji kosztu, ktéra w spos6b sformalizowany opisuje ten problem. Optymalne
rozwigzanie zapewnia wigc osiggnigcie celu, przy minimalnych kosztach. Podstawowa
wadg tradycyjnych metod optymalizacji jest zbyt dlugi czas potrzebny na znalezie-
nie rozwigzania. Istnieje caly szereg metod rozwigzywania probleméw NP-zupetnych:
heurystyczne [1, 5, 8, 14, 21], wykorzystujace sieci neuronowe [1-4, 6-17, 21-25],
algorytmy genetyczne [14, 26], symulowane wyzarzanie [6-11, 14, 18-20, 23], meta-
heurystyka tabu [14], Ant Colony Optimization [14].

W szczegblnosci sieci neuronowe cieszg sie duzym zainteresowaniem oraz uznaniem
ze wzglgdu na zdolno$¢ wspélbieznego przetwarzania danych przez wiele pracujacych
réwnoczesnie elementéw sieci, co umozliwia uzyskanie rozwigzania w krétkim czasie.
W dodatku wzrost wymiaru problemu nie pocigga za sobg istotnego wzrostu czasu
oczekiwania na wynik w przypadku realizacji sprzgtowej sieci [7]. Do rozwigzywania
probleméw optymalizacyjnych stosowany jest m. in. perceptron wielowarstwowy [1],
sieci samoorganizujace sie [2, 4, 9, 15, 16], sied Hopfielda [1, 3, 6-14, 17, 21-25].
W niniejszej pracy do rozwigzania problemu NP-zupelnego zastosowano sie¢ neuro-
nowg Hopfielda. Oryginalny wklad autoréw polega na modyfikacji wartoéci sygnatéw
wejsciowych neuronéw lub warto$ci wag. Metoda opiera si¢ na zaproponowanej przez
autorow regule zastosowanej przy projektowaniu optymalnej topografii ukladéw VLSI
[27], metoda ta moze by¢ stosowana do rozwigzywania innych probleméw optyma-
lizacyjnych. Wprowadzona modyfikacja umozliwia poprawe skutecznosci sieci. Opis
klasycznej sieci Hopfielda stosowanej w problemach optymalizacyjnych znajduje sie w
rozdziale 2. Modyfikacja tej sieci, umozliwiajaca poprawe skutecznosci dziatania jest
przedstawiona w rozdziale 3. Rozdzial 4 zawiera wyniki uzyskane przy pomocy zmo-
dyfikowanej sieci dla problemu komiwojazera. W tej czeSci odniesiono si¢ réwniez
do znanych z literatury rozwigzan. Wnioski plyngce z zastosowania przedstawionej
metody zamieszczono w rozdziale 5.

2. ZASTOSOWANIE SIECI HOPFIELDA DO ROZWIAZYWANIA PROBLEMOW
OPTYMALIZACYJNYCH

W niniejszym rozdziale przedstawione sg podstawy teoretyczne zastosowania sieci
Hopfielda do rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych. Opis sieci oraz postaé
- funkcji energii znajduje si¢ w podrozdziale 2.1. Analog elektryczny oraz sposéb sy-
mulacji sieci jest przedstawiony w podrozdziale 2.2.
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2.1. OPIS SIECI

W 1985r. J. J. Hopfield i D. W. Tank przedstawili sposéb zastosowania sieci
rekurencyjnej do rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych [6]. Do tego celu zo-
stata zastosowana sie¢ rekurencyjna z cigglym czasem oraz z ciagla funkcjg aktywacji
neuronéw, zamiast dwuwartos$ciowej 0/1 lub +1. Liczne zastosowania sieci mozna zna-
lez¢ w pracach [1, 3, 7-14, 21-25]. Stosowanie dwuwartoSciowych neuronéw zwykle
ni¢ przynosi dobrych rezultatéw w rozwigzywaniu probleméw optymalizacyjnych [9],
jakkolwiek zdarzaja si¢ wyjatki [8].

W modelu cigglym najczeSciej stosowana jest funkcja aktywacji neuronéw w postaci
funkeji sigmoidalnej lub tangens hiperboliczny, funkcje te okre§lone sa wzorami [1, 3,
6-14, 21-25]

1
V=fU)=1—7 M
V = f(U) = 1/2(1 + tanh(a U)) 2

gdzie: U — sygnatl wejsciowy neuronu, V — sygnat wyjsciowy, & — parametr.

Dla duzych warto$ci @ funkcja aktywacji jest bardzo stroma i zbliza si¢ do funkcji
skoku jednostkowego.

Dla tak okreSlonej sieci wprowadza si¢ pojecie energii sieci. Duze wartoéci a we
wzorach 1 oraz 2, prowadzg do postaci funkcji energii bez wyrazen catkowych [1, 6-8,

10-13]
N N N
E=-112)" > wyViVi= ) LV 3
=1 j=1 i=}

gdzie: £ — energia sieci, N — liczba neuronéw, w;; — waga polaczenia wyjécia
neuronu j z wejSciem neuronu I, I; — zewnetrzny sygnal wejsciowy neuronu .

Dla sieci z symetryczng macierzg wag polaczeri migdzy neuronami funkcja energii jest
funkcjg nierosnacg w czasie [6-12]. Z powyzszej wlasnosci mozna wyciagngé wniosek,
ze sie¢ zainicjowana pewnymi wartosciami poczatkowymi bedzie zmierzaé do stanu
stabilnego, odpowiadajacego minimum lokalnemu lub globalnemu. Jezeli rozwigzy-
wany problem optymalizacyjny da si¢ sprowadzi¢ do problemu minimalizacji funkcji
kwadratowej to sie¢ moze postuzyé do rozwiazania tego problemu. Sie¢ neuronowa
minimalizujac swoja energie moze jednoczesnie znaleZ¢ minimum funkcji, ktéra jest
sformalizowanym zapisem problemu. Funkcja ta zwykle nazywa si¢ funkcja kosztu lub
celu i moze byé zapisana w postaci

A B C D
E(WV) =zh(V)+ V)t Sh (V) + S hs (V) “)

gdzie: E — funkcja kosztu, Ay, hy, hsy, hy — funkcje stanowiace skladniki funkcji
kosztu, A, B, C, D — stale, V — sygnal wyjéciowy neuronu.

We wzorze 4 nalezy zastosowaé takie funkcje A(V), ktére prawidtowo okresla da-
ny problem optymalizacyjny, razem ze wszystkimi ograniczeniami wymaganymi od
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poprawnego rozwigzania. W tym celu nalezy okre§li¢ liczbe niezbednych neuronéw
tworzacych sieé oraz sposéb interpretowania sygnatéw wyjsciowych poszczegdlnych
neuronéw. Do rozwigzania danego problemu optymalizacyjnego angazowana jest cala
sie¢ neuronowa. Nastepnie nalezy okreSli¢ wartoSci wag polaczeft w;; migdzy neuro-
nami oraz wartosci zewnetrznych sygnatéw wejSciowych I; — poprzez przyréwnanie
wzoru 3 okre§lajacego energie sieci do wzoru 4 wyrazajacego funkcje kosztu problemu.
Podczas rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych z uzyciem sieci Hopfielda zwy-
kle pojawia si¢ problem, polegajgcy na osigganiu przez sieé¢ miniméw lokalnych funk-
cji energii. Zjawisko to powoduje pogorszenie skuteczno$ci metody. Rozwigzaniem
w ramach klasycznego modelu sieci jest wykonywanie wielu préb z inicjalizacja sie-
ci losowymi warto$ciami. Wielokrotne préby uwzgledniajace rézne punkty startowe
zwigkszajg prawdopodobienstwo znalezienia optymalnego rozwigzania. Niestety takie
rozwigzania daja stosunkowo male prawdopodobienstwo osiggnigcia minimum glo-
balnego. Klasyczna sie¢ Hopfielda czesto dostarcza znacznie gorszych wynikéw w
poréwnaniu z innymi metodami [8, 14, 20, 21, 23]. Ta obserwacja stala si¢ inspiracjg
dla usprawnienia tejze sieci w mozliwie prosty sposéb.

2.2. ANALOG ELEKTRYCZNY SIECI HOPFIELDA

Model sieci Hopfielda z ciaglg charakterystyka neuronéw jest najczesciej stosowa-

ny do rozwigzywania probleméw optymalizacyjnych. Rysunek 1 przedstawia schemat
uktadu elektronicznego, realizujgcego model ciagly sieci.
Role neurondéw pelnia wzmacniacze operacyjne o nieliniowej charakterystyce. Rezy-
stor R;; decyduje o warto$ci wagi polaczenia wyjScia neuronu j z wejéciem neuronu i.
Rezystancja R; oraz pojemno$¢ C; odpowiadajg rezystancji oraz pojemnosci wejscio-
wej membrany rzeczywistego neuronu, w naszym przypadku i-tego neuronu [6, 9-11].
Napiecie na wejsciu oraz na wyjsciu wzmacniacza operacyjnego odpowiada wejsciowe-
mu oraz wyj$ciowemu sygnalowi neuronu. Warto$¢ pradu dostarczanego przez Zrodto
pradu I; okresla zewnetrzny sygnal wejéciowy i-tego neuronu.

Dla ukladu z rysunku 1 mozna zapisa¢ réwnanie Kirchhoffa dla i-tego wezta

N N

) ) N
Ci%gi.—:Zk};(vj~U,~)+1,.-—%:,—U,»(kl—ﬁzk};%Zﬁ%Vjui (5)

J=1 J=1

Wprowadza si¢ rezystancje zastgpcza r; taka, ze

=4

(6)

1
ri = R,‘j

Réwnanie sieci otrzymuje postaé

N
dU ZRV+I—~—~:Z 1—% %)
Jj=1
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l; [J] R
M,e 1

R[] ¢ R

iv_}
11% %\ R; [1] R;
DA >
l wzmagniacz operacyjny j
R[] c

Rys. 1. Model elektryczny dwu-neuronowego wycinka sieci Hopfielda

Fig. 1. Two-neuron segment of the Hopfield net in electronic components

gdzie: w;; = 1/R;; jest wagg polaczenia wyjécia neuronu j z wejSciem neuronu i.
Dobierajac pojemnosci kondensatoréw oraz rezystancje

Ci=C;=C dla L,j=1,....N 8)
ri=r;=R dla iL,j=1,...,N )]
w;; zawiera arbitralnie dobrane stale, a sygnal I; moze przyjmowa¢ dowolng wartosc,
po podzieleniu réwnania 7 przez C 1 po przedefiniowaniu w;; = w;/C, I; := [/C
réwnanie 7 przyjmuje postaé
N
dU; U;
—E‘t-l— = Zw,-jVj+I,‘—k—é (10)
=1

gdzie: R C jest stalg czasows sieci, kt6éra oznaczana jest przez 7.
Otrzymano uklad réwnan rézniczkowych, ktéry mozna rozwigzaé numerycznie stosu-
jac metode Eulera. Uklad réwnan rézniczkowych jest zastgpowany wowczas ukladem
rownan réznicowych [8, 10, 24]
N
Uit
Uit + At) = Ut) + At (Z wiVj+1I; ~ M_E_)] (11)
J=1 i
gdzie: At jest krokiem czasowym metody.
W dalszej czgsci zostanie przedstawiona modyfikacja klasycznej sieci Hopfielda.

3. MODYFIKACJA SIECI HOPFIELDA

W tradycyjnej metodzie optymalizacji z uzyciem sieci Hopfielda wartosci wag
83 wyznaczane na poczatku symulacji i nie ulegaja zmianie [1, 3, 6-14, 21-25]. W
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niniejszej pracy przedstawiono oryginalne rozwigzanie polegajgce na modyfikacji war-
toéci sygnaléw wejsciowych neuronéw lub wag sieci Hopfielda podczas symulacii.
Obydwie metody modyfikacji sa réwnowazne. W pracy zbadano wplyw modyfikacji
sygnatéw wejSciowych lub wag na otrzymywane rozwigzania problemu optymaliza-
cyjnego, na przykladzie problemu komiwojazera (ang. Travelling Salesman Problem,
TSP). Do badafi napisano specjalny program w jezyku C++ symulujacy prace sieci.
Program dokonywat obliczet na podstawie wzoru 11, a krok czasowy Af w tym wzorze
odpowiadat jednej iteracji.

Metoda polega na wykonaniu zadanej liczby préb, podczas ktérych dokonywana jest
modyfikacja sygnaléw wejsciowych lub wag. Przed rozpoczeciem symulacji ustala sie
wartoSci statych A, B, C, D na podstawie symulacji wstepnych. Na poczatku kazdej
préby sie€ jest inicjowana losowymi warto$ciami sygnatéw wejSciowych neuronéw.
Nastepnie w sposéb losowy wybierana jest liczba iteracji nnar, podczas wykonywania
tych iteracji nastgpuje modyfikacja sygnaléw wejsciowych neuronéw, polegajaca na thu-
mieniu sygnatéw dochodzacych do poszczegdlnych neurondéw przez sprzezenia zwrot-
ne. Liczba iteracji nnar wybierana jest losowo z przedziatu 2000+ 5000 dla Ar = 0,01~
tak, aby czas trwania tych iteracji byl kilkadziesigt razy wiekszy od statej czasowej
sieci T. Wartosci zewnetrznych sygnatéw wejSciowych neuronéw nie sg poddawane
zadnym zmianom. Nalezy przyjaé taki sposéb modyfikacji sygnatéw wejsciowych, aby
po wykonaniu nnar iteracji nie wystepowalo juz tlumienie tych sygnatéw. Na korcu
kazdej proby jest wykonywana pewna liczba iteracji, ale juz bez modyfikacji sygna-
16w wejsciowych, w celu uzyskania stabilnego rozwigzania. Otrzymane rozwigzanie
jest nastepnie zapisywane. Po wykonaniu zadanej liczby préb wybierane sg najlepsze
rozwigzania. Rysunek 2 przedstawia algorytm postepowania.

W niniejszej pracy zbadano jeden ze sposobéw modyfikacji sygnaléw wejsciowych,
taki sam dla wszystkich sygnal6éw, polegajacy na liniowej zmianie ttumienia sygnatéw
wejsciowych w kolejnych iteracjach. Wzér 11 przyjmuje dla tego przypadku postaé:

U,mJ B

T

N .
iter

Uit + At = Uit + At iV i+ I —

(1 + A1) = Uio) [;‘“f,mm j
. N Ue) (12)
iter it
= Ui(t) + At ______E Vit I — ——=
@0+ (nnarjzlevj+ T

gdzie: iter jest numerem kolejnej iteracji, iter = 1, ..., nnar.

Drugi sposéb realizacji nowej metody polega na zmianie wartoSci wag i jest réw-
nowazny metodzie z modyfikacja sygnatéw wejsciowych neuronéw. Po zainicjowaniu
sieci nastepuje wykonanie nnar iteracji, podczas ktérych zmieniane sq warto$ci wag.
Nalezy przyjac taki sposéb zmiany wag, aby po wykonaniu nnar iteracji sieé¢ posiada-
ta takie same wartosci wag jak sieé stosowana w tradycyjnej metodzie — w wyniku
poréwnania wzoréw 3 oraz 4. Sposéb ze zmiang wag jest jednak znacznie trudniejszy
w realizacji sprzetowej oraz znacznie mniej wydajny w realizacji programowej, ponie-
waz dla sieci ztozonej z N* neuronéw wymagana jest modyfikacja N* wag w kazdej
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iteracji zmiany wag. Nie mozna w tym przypadku zastosowaé uproszczenia uzytego
we wzorze 12 dla metody z modyfikacjg sygnaléw wejsciowych, gdzie wykorzysta-
no wlasno$¢, ze wszystkie sygnaly docierajace do danego neuronu przez sprzezenia
zwrotne s3 tlumione w takim samym stopniu. Wiasno$¢ ta pozwala na pominigcie N*
operacji, podczas ktdrych w ogélnym przypadku wyznaczane sg wartoéci sttumionych
sygnaldéw, docierajacych do neurondw przez poszczegdlne sprzezenia zwrotne.

Ustalenie wartoéci statych 4, B, C, D
na podstawie symulacji wstepnych

o
ot

A 4

Czy wykonano
zadang liczbe
prob

v
Wyznaczenie macierzy wag oraz zewngtrznych sygnaléw Wybranie najlepszych
wejéciowych dla stalych 4, B, C, D rozwiazah
Inicjalizacja sieci losowymi warto$ciami .
sygnaldéw wejsciowych STOP

¥

Wyznaczenie losowej warto$el liczby iteracji anar
thumienia sygnatow wejéciowych neurondw
wartoéé poczatkowa iter = 1

P
A

A 4

iter < nnar

!

Wykonanie pewnej
liczby iteracji bez
thumienia dla uzyskania
stabilnego rozwiazania

Obliczenie wartoéci sygnatéw wejsciowych
oraz wyjéciowych neuronéw

v& dla kolejnej iteracji thumienia

iter:= iter + 1

Zapisanie wyniku
liczba préb:=liczba préb+1

Rys. 2. Algorytm metody z modyfikacja sygnaléw wejsciowych

Fig. 2. The algorithm of the method with input signals modifying
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4., WYNIKI UZYSKANE PRZY POMOCY ZMODYFIKOWANE]
SIECI HOPFIELDA

Niniejszy rozdzial zawiera wyniki otrzymane przy pomocy zmodyfikowanej sieci
Hopfielda dla problemu komiwojazera. W podrozdziale 4.1 znajduje si¢ opis problemu.
Posta¢ funkeji kosztu stosowanej w problemie komiwojazera oraz wzory okreslajace
wartosci wag 1 zewngtrznych sygnaléw wejéciowych neuronéw przedstawione sg w
podrozdziale 4.2. Wyniki uzyskane dla szesciu przyktadéw problemu komiwojazera
zamieszone sg w podrozdziale 4.3.

4.1. PROBLEM KOMIWOJAZERA

Problem komiwojazera jest jednym z klasycznych kombinatorycznych probleméw
optymalizacyjnych, jest to tzw. problem NP-zupelny [6-12, 14, 16-18]. Problem ten w
najczgsciej spotykanej postaci polega na znalezieniu trasy przejazdu komiwojazera 13-
czacej N miast tak, aby koszt przejazdu byt najmniejszy z mozliwych, kazde miasto bylo
odwiedzone dokladnie jeden raz oraz podréz komiwojazera zakoriczyla sie w miescie,
z ktorego wyruszyt. Ponadto zaklada sig, ze koszt przejazdu miedzy dwoma dowolnymi
miastami sposréd wszystkich N miast nie zalezy od kierunku przejazdu miedzy tymi
miastami. Dla tak postawionego problemu dla N > 2 miast istnieje N I/2N réznych tras
przejazdu, poniewaz kazda trasa sposréd N! mozliwych tras moze rozpoczynaé sig w
jednym sposréd N miast oraz przebiega¢ w jednym z dwéch mozliwych kierunkéw.
W celu znalezienia optymalnej drogi dla problemu komiwojazera o wymiarze N buduje
sig sie¢, w ktérej liczba neuronéw wynosi N2. Sie¢ sktada si¢ z N wierszy, zawiera-
jacych N neuronéw kazdy, zgodnie z rysunkiem 3. Kazdy neuron w sieci jest wiec
indeksowany dwoma wskaznikami. Pierwszy wskaznik okresla numer miasta, a drugi
oznacza pozycj¢ miasta na trasie. Jezeli neuron o wspéirzednych (x, ) po osiagnieciu
przez sie¢ stanu stabilnego posiada warto$é V,; = 1, wéwczas oznacza to, ze miasto
x powinno by¢ odwiedzone podczas i-tego etapu podf’éiy. Nalezy dodaé, ze podziat
sieci na wiersze ma charakter umowny i nie ma zadnego wplywu na topologie polaczen
miedzy neuronami.

E

—

°

v

Rys. 3. Podzial sieci na wiersze i kolumny

Fig. 3. The division of the net for rows and columns
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4.2. POSTAC FUNKCI KOSZTU

Mozna teraz przystapi¢ do okreslenia funkcji kosztu, ktéra bedzie poddawana
procesowl minimalizacji. Funkcja kosztu bedzie zawieraé sktadnik zawierajacy su-
me¢ kosztéw poszczegdlnych etapéw podrézy, ale musi zawieral takze ograniczenia
gwarantujace poprawnos¢ otrzymanej trasy. Postaé funkcji kosztu dla problemu komi-
wojazera, ktéra zostala zaproponowana przez Hopfielda i Tanka [6] nie jest postacig
optymalng z punktu widzenia skutecznosci sieci [8, 20, 23, 24]. Sieé czesto dostarcza
rozwigzan, ktére sg syntaktycznie niepoprawne. Powodem tego jest globalne ograni-
czenie, okreSlajgce liczbe neuronéw w calej sieci, posiadajacych sygnat wyjsciowy
réwny 1. Ograniczenie to powoduje, ze wplyw sygnaléw wejsciowych poszczegdlnych
neurondw na poprawno$¢ rozwiazania jest usredniany, poniewaz wszystkie sygnaly wyj-
$ciowe neurondw sg traktowane w sposéb réwnorzedny [8]. W celu wyeliminowania
tego zjawiska zostata wprowadzona nowa posta¢ energii, w ktérej ograniczenie global-
ne zastapiono ograniczeniami okreslajacymi dokladng liczbe neuronéw posiadajacych
sygnal wyjSciowy réwny 1, w poszczegdlnych wierszach oraz kolumnach sieci. W
rezultacie funkcja kosztu bedzie skladata si¢ z nastgpujacych sktadnikéw (ograniczer)
(8, 23]:

a) Ograniczenie 1

Kazde miasto moze by¢ odwiedzone dokladnie jeden raz. Uwzgledniajac podziat
sieci na wiersze zgodnie z rysunkiem 3, ograniczenie to wymaga, aby w stanie sta-
bilnym w kazdym wierszu sieci dokladnie jeden neuron posiadal na wyjsciu sygnat
réwny 1. Woéwczas skfadnik ten bedzie mial warto§é 0. Ograniczenie wyrazone jest
wzorem

E, :A/?.i[i Vi — 1] =

i=1 (13)

= AJ2 i i f_" }d_" Sue VeV =AD" 3" Vi + ANJ2

x=1 i=1 x’=] =1 x=1 i=1

b) Ograniczenie 2
W kazdym etapie podrézy komiwojazer powinien odwiedzi¢ dokladnie jedno mia-
sto. Skfadnik ten jest réwny 0, gdy w stanie stabilnym w kazdej kolumnie sieci do-
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kfadnie jeden neuron bedzie posiadat sygnat wyjSciowy réwny 1. Ograniczenie mozna
zapisaC w nastgpujacy sposéb

N N
By = B/ZZ(ZVM-* 1) -
:B/ZZ((ZVX,-ZVM-]—ZZVX,+])m
i=1 x=1 x=1 x=1 (14)
N N N N N
:B/ZZZva,-Vx,i—BZZVx1+BN/2:
er-/] x;l x]\:/l y x=1 i=1 .
=B/ZZZZZ@ WVer =B ) > Vit BNJ2
x=1 i=1 x'=1{'= x=1 I=1

gdzie: B jest stala,

¢) Ograniczenie 3
Sygnaly wyjsciowe wszystkich neuronéw w stanie stabilnym powinny wynosié
0 lub 1 lub by¢ bliskie tym warto§ciom. Ograniczenie to zapisujemy nastepujacym
wzorem
N N

Ey=CR) Y Va(l=Vy) = C/zi i Vii = C/Zii ViV =

x=1 i=1 x=1 i=] x=1 i=1

N N N
Svi-pdS

i=1 x=1 i=1 x'=17{=1

i

15)

=

Mz

=C[2

1t

X

gdzie: C jest stala.

d) Ograniczenie 4
Skladnik okreslajgcy sume kosztéw poszczegélnych etapéw podrézy komiwojazera
wyrazony jest nastgpujgcym wzorem

E4 - D/ZZ Z }_Adxx sz (Vx’t+1 + Vx’i l) -

X :1 =
¥ (16)
N N N
=Dj2 Z Z Z Z dyx ViiVi (61 i+l 61’[ 1)
x=1 i=1 X’=1 7=l

gdzie: D jest stala, d, jest kosztem drogi migdzy miastami x oraz x , wskazniki i + 1
oraz i-1 obliczane sag modulo N tzn.
. i+1 dla i<N 4 i-1 dla i>1
[+ 1= ] , i—1= )
1 dla i=N N dla i=1

Czwart
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WZOrZze
7 ktore;
Funkcja
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Przyrév
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wedtug
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Cel
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jest star
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4 przed:
1 oraz
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Czwarty skladnik funkcji kosztu jest sumg kosztéw przejazdéw miedzy danym miastem,
a miastami odwiedzonymi w poprzednim oraz nastepnym etapie, suma jest obliczana
dla wszystkich miast. Dla prawidlowego domkniecia trasy wskazniki i + 1 oraz i—1 we
wzorze 16 sg obliczane modulo N, poniewaz komiwojazer powinien wréci¢ do miasta,
z ktdrego wyruszyl.

Funkcja kosztu, ktéra bedzie poddawana minimalizacji przez sie¢ bedzie wyrazona
wiec nastepujgcym wzorem

E2E1+E2+E3+E4=
N

N N N
=12 N(A+B) - 12 Z Z Z [~ASyx — BSiy + C6p6ip —
x=1 i=] x'=] =] (17)

N N
=Dd ey (S st +674-0)] VigViow = D" 3" (A+ B~ C2) Vg

x=1 i=1

Przyréwnujac wzér 17 do wzoru 3 mozna otrzymaé wzory na wartoéci wag polaczen
migdzy neuronami oraz wartosci zewnetrznych sygnatéw wejSciowych neuronéw

Wi = ~Abxy = BOjy + C6yp6ip — D gy (63 j11 + 6 j-1) (18)

Li=A+B-C/2 (19)

gdzie: wy; v — waga polgczenia miedzy neuronami o wspGtrzednych (x, i) oraz (x , i),
Ii — zewngtrzny sygnal wejSciowy neuronu (x, 7).

Sie¢ neuronowa z wagami i zewnetrznymi sygnatami wejsciowymi okre§lonymi
wedlug wzoréw 18 oraz 19 bedzie minimalizowaé funkcje kosztu, czyli catkowity
koszt trasy komiwojazera, z uwzglednieniem ograniczes.

4.3. WYNIKI SYMULACII

Celem przeprowadzonych symulacji bylo znalezienie optymalnej trasy komiwoja-
zera dla szesciu przykladéw. Pierwsze dwa przykfady sa zbiorem 10 miast. Przykiad 1
jest standardowym zbiorem poréwnawczym metod wykorzystujacych sieci neuronowe.
Pierwotnie zostat zastosowany w pracy [6]. Przyklad 2 pochodzi z pracy [8]. Rysunek
4 przedstawia polozenie 10 miast lezacych w kwadracie Jjednostkowym dla przyktadéw
I oraz 2.

Przykdady 3, 4 oraz 6 zaczerpnieto z biblioteki problemu komiwojazera [28]. W bi-
bliotece tej znajduja sie réwniez optymalne trasy dla tych przykladéw razem z kosztem
rozwigzad. Przyklady 3 oraz 4 (ulysses16.tsp oraz ulysses22.tsp) opisuja podréz Odyse-
usza, ktéra skiada sic odpowiednio z 16 oraz 22 etapéw. Poszczegdlne etapy podrézy
Wyznaczaja wspolrzedne geograficzne punktéw na Ziemi, ujemne wartosci dlugosci
geograficznej odpowiadajg dlugosci geograficznej W. Dla obydwu przykladéw podczas
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Przyktad 5 jest zbiorem 30 miast, pierwotnie zostal zastosowany w pracy [6]. Przyktad 6
(att48.tsp) tworzg stolice 48 standw w USA. W przykladzie 6 zastosowano takie same { |
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skalowanie jak w pracy [23] tak, aby koszt optymalnego rozwiazania dla tego przykladu
wynosit 4,32452. Rysunek 6 przedstawia potoZenie miast w kwadracie jednostkowym
dla przykiadéw 5 oraz 6.

Kazdy z przyktadéw zostal rozwigzany z uzyciem klasycznej sieci Hopfielda oraz sieci
z modyfikacjg sygnaléw wejsciowych, a uzyskane wyniki zostaly ze sobg poréwnane.
Obydwa rodzaje sieci zostaly zaimplementowane programowo. Symulacje przeprowa-
dzono dla sieci o stalej czasowej T = s, z zastosowaniem metody Eulera wediug
wzoru 11 dla klasycznej sieci oraz wedlug wzoru 12 dla sieci z modyfikacja sygna-
16w wejSciowych. Krok czasowy w metodzie Eulera wynosit At = 0,017, natomiast
funkcja aktywacji neuronéw okreSlona byla wzorem 2, dla o = 10. Liczba iteracji
nnar W metodzie z modyfikacjg sygnaléw wejéciowych byta losowana z przedzialu
2000 +5000. Dla innych krokéw czasowych At nalezy odpowiednio zmienié przedziat,
z ktorego losowana jest warto$¢ nnar. Dla obydwu sieci zastosowano te same wartosci
stalych we wzorach na wartosci wag polaczefi oraz zewnetrznych sygnaléw wejscio-
wych neuronéw, aby bylo mozliwe poréwnanie wynikéw. Wartosci statych dobrano
tak, aby prawdopodobiefistwo uzyskania poprawnego rozwigzania bylto bliskie 100%.
W programie symulujacym obydwa rodzaje sieci zastosowano synchroniczng aktuali-
zacjg, tzn. w danej chwili czasowej réwnoczesnie obliczane s sygnaly wejéciowe oraz
wyjsciowe wszystkich neuronéw. Dla obydwu metod zastosowano takie same kryterium
zakoficzenia danej préby. Otrzymane rozwigzanie jest uznawane za stabilny stan sieci,
jezeli dla wszystkich neuronéw bezwzgledna warto$¢ zmiany sygnatu wyjSciowego
neuronu w danej iteracji jest mniejsza od 107°. Zastosowanie muniejszej warto$ci niz
107 nie ma wplywu na otrzymywane rozwiazania, natomiast powoduje wzrost liczby
iteracji niezbednych do zakoficzenia préby [24].
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Rys. 6. Polozenie miast w kwadracie jednostkowym: a) dla przykladu 5, b) dia przykladu 6

Fig. 6. The position of the cities in the unit square: a) for 5th example, b) for 6th example




268 7. NAGORNY, A. KOS Kwart. Elektr. i Telekom.

Tabela 1 przedstawia wyniki otrzymane dla przyktadéw 1-6. Przeprowadzono 100 préb
dla przyktadéw 1-4, 50 prob dla przykiadu S oraz 25 préb dla przykladu 6. W tabe-
li 1 zebrane sg nastgpujgce wyniki: koszt optymalnej trasy, $redni koszt otrzymanych
rozwigzaf, stosunek $redniego kosztu do kosztu optymalnego rozwigzania, koszt naj-
lepszego rozwiazania otrzymanego dang metodg oraz prawdopodobiefistwo otrzymania
prawidlowego rozwigzania w jednej prébie. Dla obydwu metod zbadano réwniez dwa
sposoby inicjalizacji neurondw réznymi, losowymi warto$ciami poczatkowymi sygna-
16w wejéciowych z przedzialu

a) -0,3<0U,;<0,3 dla x,i=1,...,N (20)

b) ——l-éastisT—é—d- dla xi=1,...,N 21)
W pierwszym sposobie wartoéci poczatkowe sygnaléw wejsciowych sg losowane z
réwnomiernym rozktadem prawdopodobienstwa z przedziatu -0, 3 do 0, 3 -— poniewaz
dla funkcji aktywacji okreslonej wzorem 2 i @ = 10, wartosci sygnaléw wyjSciowych
dla —0,3 oraz 0,3 sg bliskie —1 oraz 1. Drugi sposéb polega na inicjalizacji neuro-
néw wartoSciami sygnaléw wejsciowych bliskimi 0, poniewaz wartosci sygnaléw wyj-
$ciowych beda wdéwcezas bliskie 0,5 1 zaden neuron nie bedzie uprzywilejowany. Taki
spos6b inicjalizacji uwazany jest za najbardziej korzystny [8, 23]. Losowe zaburzenie
z przedzialu +1/10a(x0, 01) przyjeto podobnie jak w pracach [6, 8, 24].
Analiza wynikéw zawartych w tabeli 1 pozwala wyciagnaé wniosek, ze wyniki otrzy-
mane metoda z modyfikacja sygnaléw wejsciowych sa lepsze od wynikéw osiagnietych
klasyczng metoda. Wyniki otrzymane obydwoma metodami dla przykladéw 1 oraz 2
sg bardzo zblizone, a koszt rozwigzan jest rowny lub bliski kosztowi optymalnego roz-
wiazania. Poczawszy od przykladu 3 widoczna jest przewaga metody z modyfikacjg
sygnaléw wejSciowych, przewaga ta wzrasta wraz ze wzrostem wymiaru problemu,
Dla przyktadu 6 $redni koszt rozwigzaf otrzymanych metoda z modyfikacja sygnatéw
wejSciowych dla inicjalizacji neuronéw warto$ciami bliskimi 0 byl o 19,64% wiek-
szy od kosztu optymalnego rozwigzania, co jest lepszym wynikiem w poréwnaniu
do klasycznej sieci Hopfielda. Sredni koszt rozwiazan osiggnietych z wykorzystaniem
klasycznej sieci byt o 27,45% wickszy od kosztu optymalnego rozwigzania. Na uwage
zastuguje réwniez wigksze prawdopodobiefistwo otrzymania poprawnego rozwigzania
dla metody z modyfikacja sygnaléw wejsciowych. Przeprowadzone symulacje potwier-
dzaja réwniez, ze inicjalizacja neurondéw sygnalami wejéciowymi bliskimi O (sygnaly
wyjSciowe neurondw w poblizu 0,5) przyczynia si¢ do wzrostu skuteczno$ci obydwu
metod pod wzgledem jakoSci otrzymywanych rozwigzan. Wyniki uzyskane metoda z
modyfikacjg sygnatéw wejsSciowych dla obydwu sposobéw inicjalizacji neuronéw sg
jednak lepsze od wynikéw otrzymanych klasyczng metoda, niezaleznie od sposobu ini-
cjalizacji neurondéw. Dla przykladéw 3-6 obydwoma metodami nie udalo sie osiggnad
optymalnego rozwiazania, jedynie dla przykladu 5 metods z modyfikacja sygnaléw
wejSciowych otrzymano rozwigzanie o koszcie o 0,03% wickszym od kosztu opty-
malnego rozwiazania. Koszt najlepszego rozwigzania uzyskanego klasyczng siecig dla

TOM 51
przykt
dla ini
bu inic
3-6 na
od kos
do kle
otrzyn
i inicj
otrzyn
8000 -
Analiz
jest m
rozwi
7 prze
Dla p
byl o
1 nnar
optynr
od ko
w pot
dla ps
najleg
8000-
warto
si¢ m
v
przed

a
<

[6] w
biens
wigz:
Sred:
Dla i
praw:
zasto
mi 1
stoch

popr
Liwil
Mod




Telekom.

)O préb
V tabe-
nanych
7t naj-
ymania
ez dwa
Sygna-

(20)

21

wane z
niewaz
lowych
neuro-
W Wyj-
y. Taki
irzenie

otrzy-
lietych
oraz 2
0 10Z-~
fikacja
blemu.
matéw
wick-
vnaniu
faniem
uwage
gzania
twier-
ygnaly
bydwu
toda z
oW sg
bu ini-
iagnad
nalow
opty-
ig dla

TOM 51 — 2005 OPTYMALIZACJA Z WYKORZYSTANIEM ... 269

przyktadéw 3-6 byt od 0,76% do 12,43% wigkszy od kosztu optymalnego rozwigzania,
dla inicjalizacji neuronéw sygnalami wejSciowymi bliskimi 0. Dla tego samego sposo- -
bu inicjalizacji metoda z modyfikacja sygnaléw wejsciowych pozwolita dla przyktadéw
3-6 na osiggniecie najlepszego rozwigzania o koszcie od 0,03% do 9,65% wigkszym
od kosztu optymalnego rozwiazania, co jest réwniez lepszym wynikiem w poréwnaniu
do klasycznej sieci. W trakcie symulacji sprawdzono réwniez jakie wyniki mozna
otrzyma¢ metoda z modyfikacja sygnatow wejSciowych dla wiekszych wartosci nnar
i inicjalizacji neuronéw warto$ciami bliskimi 0. W tabeli 2 zamieszczone sg wyniki
otrzymane dla przykladéw 3-6 dla nnar losowanego z przedziatu 4000 + 8000 oraz
8000 + 12000.
Analizujgc wyniki zamieszczone w tabeli 2 mozna zauwazyd, ze Sredni koszt rozwiazan
jest mniejszy dla wigkszych wartoSci nnar. Dla przyktadu 5 $redni koszt otrzymanych
rozwigzan byt wiekszy od kosztu optymalnego rozwiazania jedynie o 5,03% dla nnar
z przedziatu 800012000, w poréwnaniu do 8,26% dla nnar z przedziatu 2000+ 5000.
Dla przyktadu 6 i nnar z przedziatu 8000 + 12000 $redni koszt otrzymanych rozwiazaf
byt 0 12,59% wigkszy od kosztu optymalnego rozwigzania. Dla tego samego przyktadu
i nnar z przedziatu 20005000 $redni koszt rozwigzan byt o 19,64% wigkszy od kosztu
optymalnego rozwigzania. Koszt najlepszego rozwiazania dla przykfadu 6 byt wiekszy
od kosztu optymalnego rozwiazania o 5,29% dla nnar z przedzialu 8000 + 12000,
w poréwnaniu do 9,65% dla nnar z przedziatu 2000 + 5000. Sredni koszt rozwigzai
dla przyktadéw 3 oraz 4 jest réwniez mniejszy dla wigkszych wartoSci nnar. Koszt
najlepszych rozwiazan dla tych przykladéw i nnar z przedzialu 4000 + 8000 oraz
8000+ 12000 jest jednak wigkszy niz dla nnar z przedziatu 2000--5000. Dla wiekszych
wartoSci nnar koszt otrzymanych rozwiazai dla przykladéw 3 oraz 4 charakteryzuje
si¢ mniejszym odchyleniem od wartoéci Sredniej.

Wyniki otrzymane podczas symulacji dla przykladéw 1-6 sg lepsze od wynikéw
przedstawionych w innych pracach [6, 8, 22-24]:

a) przykiad 1

Sie¢ neuronowa z postacig funkcji energii zaproponowana po raz pierwszy w pracy
[6] umozliwita otrzymanie prawidlowego rozwigzania dla przyktadu 1 z prawdopodo-
biefistwem réwnym 15% [22], 3,75% [24], 36% [8]. Sie¢ znalazta optymalne roz-
wigzanie dla tego przyktadu dla 0,5% préb [24], nie znalazla tego rozwiazania [22].
Sredni koszt rozwigzai wynosit 3,35, a optymalne rozwigzanie zostato otrzymane [8].
Dla postaci energii okreslonej wzorem 17 $redni koszt rozwigzan wynosit ok. 3,10, a
prawdopodobiefistwo otrzymania optymalnego rozwiazania ok. 7% [23]. W przypadku
zastosowania sieci z mnoznikami Lagrange’a wszystkie rozwigzania byly optymalny-
mi rozwiazaniami o koszcie réwnym 2,691 [23]. Sredni koszt rozwiazai dla modelu
stochastycznego z bialym szumem wynosit 2,85, a prawdopodobiefistwo otrzymania
poprawnego rozwigzania 100% [8]. Model stochastyczny z pulsujacym szumem umoz-
liwit uzyskanie prawidlowych rozwigzan dla 100% préb, o §rednim koszcie 2,95 [8].
Modele stochastyczne z biatym szumem oraz pulsujagcym szumem umozliwily otrzy-
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manie optymalnego rozwigzania. W przypadku zastosowania Maszyny Gaussowskiej
ponad 70% préb zakonczylo si¢ uzyskaniem optymalnego rozwigzania, $redni koszt
rozwigzai wynosil ok. 2,70, a ponad 80% rozwigzaii bylo poprawnych [8]. Chaotyczna
sie¢ neuronowa w realizacji asynchronicznej umozliwila osiagnigcie optymalnego roz-
wigzania dla 98,9%-100% prob, jedynie 0%-0,5% préb zakonczylo sig otrzymaniem
niepoprawnego rozwigzania [8].

b) przykiad 2

Klasyczna sie¢ neuronowa typu Hopfielda z postacig funkcji energii zaproponowa-
ng w pracy [6] umozliwila otrzymanie dla przykladu 2 §redniego kosztu rozwigzaf réw-
nego 3,24, a 45% prob zakoriczylo si¢ otrzymaniem poprawnego rozwigzania, wsréd
ktérych bylo optymalne rozwiazanie [8]. Sredni koszt dla modelu stochastycznego z
biatym szumem wynosit 2,89, a prawdopodobiefistwo otrzymania poprawnego roz-
wigzania 100% [8]. Model stochastyczny z pulsujacym szumem umozliwil uzyskanie
prawidlowych rozwiazan dla 100% préb, o Srednim koszcie 2,96 [8]. Modele stocha-
styczne z bialym szumem oraz pulsujacym szumem umozliwily osiggnigcie optymalne-
go rozwigzania. W przypadku zastosowania chaotycznej sieci neuronowej w realizacji
synchronicznej 0,3% préb zakoficzylo si¢ otrzymaniem optymalnego rozwigzania, dla
96,7% préb otrzymano drugie w kolejnosci rozwigzanie, dia 2% préb niepoprawne roz-
wigzanie, a $redni koszt rozwigzan stanowil 100,3% kosztu optymalnego rozwigzania

[8].

¢) przykiad 3, 4 oraz 6

Klasyczna sie¢ Hopfielda z postacig energii okre§long wzorem 17 umozliwita w
przypadku przykladéw 3, 4 oraz 6 osiggnigcie $redniego kosztu rozwigzan réwnego
odpowiednio ok. 3,00, 3,30 oraz 7,30 [23]. Rezultaty otrzymane z uzyciem sieci z
mnoznikami Lagrange’a byly lepsze, §redni koszt rozwiagzan wynosit odpowiednio ok.
2,65, 2,65 oraz 6,00 [23]. Sredni koszt rozwigzan dla przyktadéw 3, 4 oraz 6 z wyko-
rzystaniem sieci z mnoznikami Lagrange’a byl odpowiednio ok. 10%, 10% oraz 40%
wiekszy od kosztu optymalnego rozwigzania, a 100% préb zakonczylo sig otrzymaniem
poprawnego rozwigzania [8]. Dla przykladéw 3, 4 oraz 6 zadng z metod nie udalo si¢
otrzyma¢ optymalnego rozwigzania [8, 23]. Koszt najlepszych rozwiazan otrzymanych
siecia z mnoznikami Lagrange’a wynosil odpowiednio ok. 2,45, 2,55 oraz 5,25 [23].

d) przyktad 5

Sie¢ Hopfielda zaproponowana w pracy [6] umozliwita otrzymanie najlepszego
rozwigzania o koszcie 0 19,01% wigkszym od kosztu optymalnego rozwigzania. Koszt
najlepszego rozwiazania uzyskanego zmodyfikowang siecig Hopfielda byt o 9,72%
wickszy od kosztu optymalnego rozwigzania, a jedynie 2,2% préb zakonczylo sie
ofrzymaniem poprawnego rozwigzania [24]. Optymalne rozwigzanie udalo sie otrzy-
maé metodg Zaproponowang w pracy [16].
Wyniki otrzymane w niniejszej pracy zmodyfikowang siecig Hopfielda sg dla wszyst-
kich przykladéw lepsze od przedstawionych wynikéw znanych z literatury. Réwniez
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wskiej wyniki otrzymane podczas symulacji klasyczng siecig Hopfielda sg lepsze od wynikéw
. koszt uzyskanych tg siecig w innych pracach.

tyczna

10 107~ Tabela 1
1aniem Wyniki otrzymane dla poszczegdlnych przykladéw

Achieved results for the individual examples

Metoda z modyfikacjg
Klasyczna metoda . e
YNOWa- sygnaléw wejSciowych
i réw- Numifalr) tr(;zglgiadu/ Wynik inicjalizacja | inicjalizacja | inicjalizacja| inicjalizacja
wéréd staych ~0,3+0,3 | 0,01 +0,01 | =0,3+0,3 | ~0,01 = 0,01
nego z przyklad 1 koszt optymalnej trasy 2,6907 2,6907 2,6907 2,6907
0 10Z- A=5 $redni koszt 2,7899 2,6915 2,6907 2,6907
skanie B=5 §r. koszt / koszt opt. rozw.|  1,0369 1,0003 1 1
stocha- C=0,5 koszt najlepszego rozw. | 2,6907 2,6907 2,6907 2,6907
malne- D=2 prawd. prawidt. rozw. 97% 100% 100% 100%
alhzacjl przyktad 2 koszt optymalnej trasy 2,7818 2,7818 2,7818 2,7818
1a, dla A=5 redni koszt 2,8093 2,7818 27818 2,7818
?;Z;z; B=5 ér. Koszt / koszt opt. tozw.| 1,009 1 1 1
C=0,5 koszt najlepszego rozw. 2,7818 2,7818 2,7818 2,7818
D=2,5 prawd. prawidt. rozw. | 99% 100% 100% 100%
przykiad 3 koszt optymalnej trasy 2,3632 2,3632 2,3632 2,3632
wila w A=5 $redni koszt 2,9469 2,5108 2,4939 2,4996
Swnego B=35 $r. koszt / koszt opt. rozw. 1,247 1,0625 1,0553 1,0577
sieci z C=0,5 koszt najlepszego rozw. | 2,4921 2,3811 2,3951 2,3942
nio ok. D=0,9 prawd. prawidl. rozw. 85% 99% 100% 100%
wyko- przykiad 4 koszt optymalnej trasy 2,4128 2,4128 2,4128 2,4128
1z 40% A=5 Sredni koszt 32328 2,6498 2,6212 2,5859
1anicm B=5 §r. koszt / koszt opt. rozw.| 1,339 1,0982 1,0864 1,0717
lato sig C=0,5 koszt najlepszego rozw. | 2,7179 2,4522 2,4649 2,4522
nanych D=11 prawd. prawidl. rozw. 12% 80% 96% 94%
 [23]. przykiad 5 koszt optymalnej trasy 42774 4,2774 42774 4,2774
A=5 dredni koszt 5,8368 4,9449 4,7139 4,6307
pszego B=35 4r. koszt / koszt opt. rozw.| 1,3646 1,1561 1,1020 1,0826
. Koszt C=0,5 koszt najlepszego rozw. 5,0423 4,3781 4,2875 4,2786
9,72% D=1,6 prawd. prawidf. rozw. 82% 86% 92% 94%
ylo sig przyktad 6 koszt optymalnej trasy 4,3245 4,3245 4,3245 4,3245
> otrzy- A=5 $redni koszt 6,8483 5,5116 5,2935 5,1737
B=5 §r. koszt / koszt opt. rozw.| 1,5836 1,2745 1,2241 1,1964
WSZyst- C=0,5 koszt najlepszego rozw. 5,5322 4,862 4,6706 4,742
Gwniez D=1,4 prawd. prawidl. rozw. 100% 92% 92% 96%
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Tabela 2

Wyniki otrzymane dla przykiadéw 3-6 metoda z modyfikacja sygnaléw wejéciowych dla nnar
z przedzialu 4000 + 8000 oraz 8000 + 12000

Achieved results by using the method with input'signals modifying for 3-6 examples and nnar . mel
in the interval 4000 + 8000 and 8000 + 12000 10(
Metoda z modyfikacjg | Metoda z modyfikacjg sie
sygnatéw wejSciowych | sygnaléw wejsciowych ora
nnar 4000 + 8000 nnar 8000 + 12000 K6
Numer L o ~
| || i o
statych Wy
przykiad 3 koszt optymalnej trasy 2,3632 2,3632 okr
A=5 $redni koszt 2,4806 2,4472 . W7l
B=5 §r. koszt / koszt opt. rozw. 1,0497 1,0355 "i; lok.
C=0,5 koszt najlepszego rozw. 2,4463 2,4303 . lok.
D=0,9 prawd. prawid!. rozw. 100% 100% Dle
przyktad 4 koszt optymalnej trasy 2,4128 2,4128 k W
A=5 Sredni koszt 2,5862 2,5796 Jrz:i
B=5 $r. koszt / koszt opt. rozw. 1,0719 1,0691
C=0,35 koszt najlepszego rozw. 2,4898 2,5473
D=1,1 prawd. prawidl. rozw. 99% 100%
przyklad 5 koszt optymalnej trasy 42774 4,2774 1.
A=35 $redni koszt 4,5716 44925 ‘ ;
B=5 §r. koszt / koszt opt. rozw. 1,0688 1,0503
C=0,5 koszt najlepszego rozw. 4,2875 4,2786
D=1,55 | prawd. prawidt. rozw. 100% 86% 3.
przyklad 6 koszt optymalnej trasy 4,3245 4,3245 )
A=5 Sredni koszt 5,0438 4,8688 4.
B=5 $r. koszt / koszt opt. rozw. 1,1663 1,1259
C=0,5 koszt najlepszego rozw. 4,5965 4,5534 5.
D=1 prawd. prawidt. rozw. 100% 92%
6.
7.
5. PODSUMOWANIE 8.

Przeprowadzone symulacje wskazujg na mozliwo$é poprawy jakosci rozwiazai
osigganych przez sie¢ Hopfielda w problemach optymalizacyjnych w wyniku mody- - . 10.
fikacji wartoSci sygnatéw wejSciowych lub wag neuronéw podczas pracy sieci. Naj- ifj
korzystniejszym sposobem inicjalizacji sieci jest inicjalizacja neuronéw warto$ciami 1.
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sygnatéw wejsSciowych bliskimi 0. Sredni koszt otrzymanych ta drogg rozwigzan dla
problemu komiwojazera byt dla wszystkich badanych przyktadéw mniejszy od Sred-
niego kosztu rozwigzan otrzymanych klasyczng sieciag Hopfielda oraz innymi znanymi
metodami. Dla probleméw o wymiarze réwnym 10 zmodyfikowana sie¢ Hopfielda dla
100% prob generowata optymalne rozwigzanie. Rozwigzania otrzymane z uzyciem tej
sieci dla wigkszych probleméw byly lepsze od rozwigzafi uzyskanych klasyczng siecig
oraz innymi metodami. Ponadto wraz ze wzrostem wartosci Sredniej przedziatu, z
ktérego losowana byta liczba iteracji nnar, nastgpowalo zmniejszenie $redniego kosztu
otrzymywanych rozwigzafi. Lepsze rezultaty uzyskane w wyniku zastosowania metody
z modyfikacjg sygnaléw wejsciowych nalezy ttumaczyé tym, ze podczas iteracji nnar,
w wyniku malejgcego thumienia sygnaléw wejsciowych neuronéw wzrasta energia sieci,
okreslona wzorem 3. Losowe wartosci liczby iteracji nnar okreslajg réwniez szybkosé
wzrostu energii sieci podczas tych iteracji. Pozwala to sieci na wyjicie z miniméw
lokalnych funkeji energii dla pewnych wartosci liczby nnar. Osiggniecie minimum
lokalnego przez klasyczng sie¢ Hopfielda uniemozliwia opuszczenie tego minimum.
Dlatego rozwigzanie nie jest wtedy optymalne w sensie globalnym.

W symulacjach zastosowano modyfikacje sygnaléw wejsciowych, poniewaz metoda ta
jest bardziej wydajna w realizacji programowej i wymaga mniejszych nakladéw w
realizacji sprzgtowej sieci.
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Z. NAGORNY, A, KOS

OPTIMIZATION BY USING A MODIFIED
HOPFIELD NETWORK

Summary

The paper presents a novel method for solving optimization problems by using a modified Hopfield

network. In a conventional Hopfield network weight values of the net are calculated before simulation
and are constant. Our method is a novel method, because the values of input signals or weights are
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modified during simulation. The method makes use of the Hopfield net with continuous function of
neurons according to Eq. (2). The model Hopfield net in electronic components is shown in Figure 1.
An energy function of the neural net is described by Eq. (3). Comparing Eq. (3) and Eq. (4), which is a
general form of an optimization problem cost function, we get weight and external input signal values.
The Hopfield net is implemented in software in this work. A simulating program makes use of Eq. (11)
to calculate the input of each neuron in the net. During the simulation the input signals are modified in
accordance with Eq. (12). The duration of input signals modifying is defined by a random value nnar.
Finally, a number of iterations to achieve a stable state of the net are done. A number of trials are
performed for each optimization problem and the best results are chosen. Figure 2 shows the algorithm of
the method. In this work, simulations were done for six examples of the travelling salesman problem. A
cost function of the travelling salesman problem is described by Eq. (17). This function consists of four
components: the total length of the salesman’s tour, two terms, which ensure that the salesman’s tour is
valid and the term, which forces neurons to have the output signal equal zero or one. The method with
input signal values modifying during simulation gives better results than the conventional one. Results are
performed in Table 1 and 2. For ten-city problems the modified Hopfield net finds the optimal solution
with 100% success rate. Some conclusions coming from using this method are presented.

Keywords: optimization, neural network, Hopfield net, energy function, travelling salesman problem
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Artykul zostal poS§wiecony zagadnieniom zwigzanym z zastosowaniem algorytméw
ewolucyjnych w zagadnieniach lingwistycznych. Celem opracowanego przez autora pro-
gramu komputerowego bazujacego na technice algorytméw ewolucyjnych jest dostarczenie
liczbowej miary okre§lajacej stopiefi wzajemnego pokrewienstwa pomiedzy jezykami na-
turalnymi. Badanie genetycznego pokrewieristwa jezykéw naturalnych i Iaczenie ich na tej
podstawie w wigksze jednostki, jest jednym z centralnych zagadniefi wspélczesnej lingwi-
styki. Pomimo wieloletnich badaii wiele podstawowych kwestii dotyczacych pochodzenia
wybranych jezyk6éw naturalnych nie zostalo jeszcze ostatecznie wyjasnionych. Lingwisci
w toczonych pomiedzy soba sporach odwotuja si¢ do argument6w réznorodnej natury, ale
zwykle cata dyskusja jest prowadzona na poziomie charakterystycznym dla nauk humani-
stycznych, gdzie dojécie do ostatecznej prawdy wydaje sie by¢ niezwykle trudne. Z drugiej
jednak strony, sposréd nauk humanistycznych, lingwistyka jest czesto uwazana za nauke $ci-
slg. Konsekwencja tego jest coraz powszechniejsze zastosowanie komputeréw w badaniach
lingwistycznych, na przykiad podczas préb rekonstrukeji wymarlych jezykéw starozytnych,
czy tez podezas préb odczytania nieznanego systemu pisma. Autor artykutu kierujac sie
oczywistymi analogiami, jakie zachodza pomiedzy historycznym rozwojem jezykéw na-
turalnych i powstaniem grup jezykowych, a ewolucja organizméw zywych i powstaniem
gatunkéw, wykorzystat powstaty dzieki inspiracji procesami biologicznymi technike algoryt-
méw ewolucyjnych. Opracowany przez autora program komputerowy pozwala na uzyskanie
precyzyjnej, wyrazonej w liczbach odpowiedzi na pytanie, jak blisko ze sobg moga by¢ spo-
krewnione dwa badane jezyki naturalne. Zdaniem antora opracowane przez niego metoda
moZe okazaC si¢ bardzo przydatna dla lingwistéw, poniewaz moze dostarczyé w prowadzo-
nych przez nich dyskusjach dodatkowych argumentéw przemawiajacych za poparciem badz
odrzuceniem wysuwanej hipotezy dotyczgcej pochodzenia badanego jezyka naturalnego.
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Stowa kluczowe: lingwistyka komputerowa, algorytmy ewolucyjne, ewolucja jezykéw na-
turalnych

1. WPROWADZENIE

Sposréd nauk humanistycznych lingwistyka czesto bywa nazywana nauka Scisig
[1]. Nic zatem dziwnego, ze wkrotce po pojawieniu sie pierwszych komputeréw cy-
frowych, jako pierwsze z mozliwych zastosowari komputeréw zostaly zaproponowane
wladnie zastosowania ukierunkowane na analizg i przetwarzanie jezyka naturalnego [2].
Mozna wymieni¢ w tym miejscu zastosowania zwigzane z automatycznym wyszukiwa-
niem informacji w korpusie tekstéw, automatycznym tworzeniem streszczen tekstéw,
a takze systemy przeznaczone do prowadzenia dialogu komputera z cztowiekiem w
jezyku naturalnym [3]. Odrgbng galgzia lingwistycznych zastosowari komputeréw jest
translacja automatyczna, czyli dziedzina zajmujaca si¢ opracowywaniem programoéw
komputerowych zdolnych do dokonywania przekladéw z jednego jezyka naturalnego
na drugi (np. z polskiego na wloski) {4].

Z drugiej strony komputery okazaly si¢ rowniez niezwykle przydatnym narzedziem
dla lingwistéw, ktdrzy zaczeli je stosowaé podczas prac zwigzanych z rekonstrukcja
wymarlych jezykéw oraz podczas préb odczytania nieznanych systeméw pisma [5].

Z kolei pod koniec lat 60-tych badacze zainspirowani nowymi dokonaniami w
dziedzinie biologii i nauk przyrodniczych, zwigzanymi z odkryciem DNA i mechani-
zmu dziedziczenia informacji genetycznej organizméw zywych, podjeli udang prébe
przeniesienia mechanizméw ewolucji biologicznej w §wiat komputeréw. W ten sposéb
narodzily si¢ algorytmy ewolucyjne, ktére szybko okazaly si¢ byé niezwykle uniwer-
salnym narzedziem optymalizacyjnym [6].

Obecnie zastosowania algorytméw ewolucyjnych sg bardzo szerokie, poczawszy
od nauk technicznych, a na badaniach operacyjnych i naukach ekonomicznych kofi-
czac. We wszystkich tych zastosowaniach algorytmy ewolucyjne wykorzystywane sa
do przeszukiwania przestrzeni mozliwych rozwigzan danego problemu optymalizacyj-
nego celem znalezienia jak najlepszego rozwiazania [7]. W poréwnaniu z klasyczny-
mi metodami optymalizacji opartymi giéwnie na badaniu pochodnych funkcji celu,
algorytmy ewolucyjne wykazujg znacznie wickszg odporno$é na wystepowaniu tzw.
miniméw lokalnych, w ktérych przy uzyciu metod klasycznych zwykle grzeznie caly
proces poszukiwania i w zwiazku z tym znalezienie rozwigzania o odpowiednio dobrej
jakosci staje sie niemozliwe.

Dzigki swojej prostocie i duzej uniwersalnosci, mozliwych zastosowan algorytméw
ewolucyjnych jest dostownie bez liku. Niestety autorowi niniejszej publikacji jak do-
tychczas nie udalo sie natkngé w literaturze na zastosowania algorytméw ewolucyjnych
zwigzane z obszarem lingwistyki. Jest to tym bardziej dziwne, ze zastosowania takie
powinny wrecz wydawaé si¢ naturalnymi, bowiem historia rozwoju kazdego jezyka
naturalnego bardzo przypomina histori¢ ewolucji gatunkéw organizméw zywych, po-
niewaz w obu przypadkach wystepuja mechanizmy takie, jak dziedziczenie, zmienno$§é
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i selekcja naturalna. Podobnie jak organizmy zywe dziedziczg za posrednictwemn DNA
cechy swoich przodkéw, tak réwniez jezyk naturalny przekazywany jest z pokolenia na
pokolenie. Rowniez podobnie, jak w przypadku organizméw zywych do ich materiatu
genetycznego zakodowanego w DNA wprowadzane sg pewne drobne przypadkowe
zmiany zwane mutacjami, tak samo kazdy zywy jezyk naturalny nieustannie sie roz-
wija (pojawiajg si¢ nowe sfowa, istniejace sfowa otrzymuja nowe znaczenia, zmienia
si¢ wymowa stéw, ewoluujg reguly gramatyczne, sktadnia zdania itp.). Wreszcie w obu
rozwazanych przypadkach wymienione losowe zmiany podlegaja selekcji naturalnej,
tzn. jesli jaka$ powstata w sposéb przypadkowy nowa cecha organizmu zywego bads
jezyka okaze si¢ by¢ pod pewnym wzglgdem korzystna, wéwczas istnieje duze praw-
dopodobiefistwo jej utrwalenia si¢ i przekazania kolejnym pokoleniom organizméw
zywych badZ uzytkownikom danego jezyka naturalnego.

2. PODSTAWOWE ZAGADNIENIA WSPOLCZESNEJ LINGWISTYKI

Jak wynika z przeprowadzonych uprzednio rozwaza historia rozwoju jezykéw na-
turalnych przypomina bardzo historig rozwoju gatunkéw organizméw zywych, a dzieje
si¢ tak dlatego, ze w jednym i drugim przypadku procesem ewolucji rzadzg bardzo
podobne fundamentalne zasady oparte na zmiennoSci i dziedziczeniu. Podobnie jak
kiedys$ z pierwotnej prakomérki wyewoluowaly wszystkie znane obecnie formy organi-
zmow zywych, podobnie istniejace wspéiczesnie na Kuli Ziemskiej jezyki taczy sie w
wicksze jednostki zwane rodzinami jezykowymi, przy czym zaklada sig, ze wszystkie
jezyki nalezgce do danej rodziny jezykowej musza pochodzi¢ od wspélnego przodka —
prajezyka. Na przykiad dla wspélczesnych jezykéw romariskich wspélnym przodkiem
byla facina. Jezykoznawcy podejmujg réwniez proby rekonstrukeji jezyka praindoeuro-
pejskiego, ktérym postugiwano si¢ okolo pigciu tysiecy lat temu, i ktéry dat poczatek
wszystkim uzywanym wspéliczesnie jezykom indoeuropejskim. ,

Pomimo ponad stu lat badan jezykoznawstwo jest wcigz dyscypling naukowa, ktéra
moze by¢ uwazana za stosunkowo mloda, i ktéra weigz skrywa przed badaczami wiele
tajemnic. Fakt ten mozna w pelni us§wiadomi¢ sobie, jezeli wezmie si¢ pod uwage
wielkg réznorodnos¢ i ogrom materiatu badawczego, ktéry jest potencjalnie dostepny
dla badaczy zwigzanych zawodowo z lingwistyka [8]. Niestety na skutek postepujacego
wymierania licznych jezykéw o niewielkiej liczbie uzytkownikéw, w ostatnich czasach
rozwazany material badawczy zaczat si¢ do§¢ dramatycznie kurczyé, i wszystko wska-
zuje na to, iz jest to juz proces nieodwracalny. Zatem lingwisci muszg si¢ pospieszyc¢ i
zintensyfikowa¢ prowadzone przez siebie badania, bowiem w przeciwnym przypadku
znaczna czgS$¢ ich materiatu badawczego po prostu zniknie z powierzchni Ziemi [11].

Jak juz wspomniano, jednym z zadari stawianych przed lingwistyka jest weryfikacja
hipotez dotyczacych pochodzenia jezykéw od wspdlnego przodka — prajezyka. Kwestie
pochodzenia jezykéw maja znaczenie fundamentalne dla jezykoznawstwa, niestety na
obecnym etapie badaf wciaz w wielu punktach pozostaje znacznie wigcej pytafd niz
odpowiedzi.
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Na przykiad jeszcze kilkanascie lat temu powszechnie uwazano, ze jezyki tybe-
taniskie, chinskie, birmanskie i tajskie naleza do jednej wielkiej chifisko-tybetariskiej
rodziny jezykowej, czyli ze wywodzg sie wszystkie od wspélnego przodka. Na po-
krewienistwo takie wskazywaly przede wszystkim cechy typologiczne tych jezykéw,
a mianowicie to, iz wszystkie jezyki tej grupy sg jezykami w znacznej mierze mo-
nosylabicznymi (wyrazy skiadajg sie z tylko jednej sylaby), tonalnymi (kazda sylabe
mozna wypowiedzie¢ w jednym z kilku tonéw, np.: wysokim, niskim, opadajacym,
wznoszacym, opadajgco-wznoszacym itp., przy czym za kazdym razem uzyskuje sie
zupelnie inne znaczenie wyrazu) oraz silnie analitycznymi tzn., ze o funkcji pelnione;
przez wyraz decyduje jego pozycja zajmowana w zdaniu (zmiana szyku zdania pro-
wadzi do zmiany jego znaczenia lub tez zdanie takie staje si¢ dla odbiorcy zupehie
niezrozumiate). Jednakze obecnie jedno$é chiiisko-tybetanskiej rodziny jezykowej jest
wéréd badaczy zajmujacych si¢ tym problemem bardzo mocno kwestionowana. Wiele
bowiem wskazuje na to, iz jezyki tybetanskie, chifiskie, birmarskie i tajskie nie maja
ze sobg nic wspdlnego ( w tym sensie, ze nie wywodzg si¢ od wspdlnego praprzodka),
a wymienione podobieristwa typologiczne powstaly na skutek wzajemnych kontaktéw
uzytkownikéw jezykéw tybetariskich, birmariskich i tajskich z uzytkownikami jezy-
kow chifiskich i po prostu pewne cechy jezykéw chiiskich przeniknely do pozostatych
jezykdw czyniac je wszystkie typologicznie podobnymi [9].

Z problemami podobnej natury borykaja si¢ zwolennicy badz przeciwnicy hipote-
zy, w mysl ktorej wszystkie jezyki nalezace do rodziny uralskiej (z jezykami ugrofifi-
skimi takimi jak: wegierski, fifiski, estofiski, mordwiriski, maryjski, udumurucki, komi
1 jeszcze z wieloma innymi) oraz do altajskiej rodziny jezykowej (z takimi jezykami
jak: turecki, azerbejdzariski, kazachski, turkmenski, uzbecki, kirgiski, ujgurski, tatarski,
czuwaski, baszkirski, katmucki, mongolski, madzurski i wieloma innymi) wywodzg
sig od wspllnego prajgzyka. Sg réwniez badacze, ktérzy ida jeszcze dalej i do tej
wielkiej rodziny jezykowej dodajg jeszcze jezyki koreariski i japonski, ktére w mysl
gloszonej przez nich hipotezy miatyby byé najwczesniej oddzielong grupa od rozwa-
zanej prarodziny jezykowej [1]. Jednakze nie wszyscy badacze sg sktonni podzielaé
tego typu poglady, co wigcej istnieja wsréd nich i tacy, ktérzy w ogéle kwestionujg
jednos¢ altajskiej rodziny jezykowej [10]. Wedlug tych uczonych rodzina attajska roz-
pada si¢ na trzy mniejsze rodziny jezykowe: tureckg, mongolska i mandzurska, ktére
poza podobiefistwami typologicznymi wyksztaltowanymi na skutek wielowiekowych
wzajemnych kontaktéw, nie majq ze soba nic wspdlnego, czyli nie pochodza od jed-
nego prajgzyka. Zatem sytuacja bylaby tutaj identyczna, jak w przypadku oméwione;j
uprzednio chifisko-tybetariskiej rodziny jezykowej, gdzie liczne podobiefistwa typo-
logiczne wyksztattowaty sie jedynie w skutek wzajemnych kontaktéw uzytkownikéw
jezykéw nalezacych do réznych rodzin jezykowych.

Kazda z wymienionych hipotez lingwistycznych posiada zaréwno swoich goracych
zwolennikéw, jak i zagorzalych przeciwnikéw, ktérzy w toczonych przez siebie dysku-
sjach i zazartych sporach przytaczajg réznorodne argumenty na poparcie gloszonych
przez siebie poglagdéw. Niestety, jak dotychczas rozwazane spory, dotyczace hipotez
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lingwistycznych, prowadzone sg na poziomie typowym dla nauk humanistycznych,
gdzie prawda wydaje si¢ by¢ rzecza subiektywna, uzalezniong calkowicie od odpo-
wiednio sprytnego dobrania, podczas prowadzone; dyskusji, wiasciwych argumentéw,
charakteryzujgcych sie duza sifg przekonywania stuchaczy.

Pragngc si¢ przyczyni¢ do zmiany istniejacego stanu rzeczy, autor podjal probe
opracowania Scislej metody pozwalajacej na uzyskanie liczbowej miary okreslajacej
stopiefi pokrewieristwa pomigdzy jezykami. Biorac pod uwage fakt istnienia duzych
analogii pomiedzy ewolucjg gatunkéw organizméw zywych a rozwojem jezykéw natu-
ralnych, autor zdecydowat si¢ na wybor algorytméw ewolucyjnych jako podstawowego
narz¢dzia opracowywanej przez siebie metody.

3. IMPLEMENTACJA ALGORYTMOW EWOLUCYJNYCH W LINGWISTYCE

Autor postanowit skoncentrowaé prowadzone przez siebie prace na analizie stow-
nictwa nalezacego do réznych jezykéw. Opracowana przez autora metoda pozwala na
uzyskanie liczbowej miary, ktéra méwi, jak dalece zbiér stownictwa jednego jezyka jest
oddalony od zbioru analogicznego stownictwa drugiego Jezyka. OczywiScie opracowa-
na przez autora metoda nie ma mocy rozstrzygajacej ewentualne spory lingwistéw na
temat pochodzenia jezykéw, moze jednakze dostarczyé dodatkowych (zdaniem autora
silnych) argumentéw przemawiajacych za poparciem badZ odrzuceniem rozwazanej
hipotezy.

Prowadzone prace zostaly skoncentrowane na analizie fonetycznej badanego stow-
nictwa. Postapiono tak giféwnie z dwéch powodéw. Po pierwsze, uwzgledniono po-
wszechnie uznawany w lingwistyce prymatu jezyka mowionego nad jezykiem pisanym,
ktory jest jedynie forma wtérna, pewnym niedoskonalym odbiciem jezyka zywego,
obecnego na co dziefi w mowie postugujacej si¢ nim populacji [9]. Po drugie, wzieto
pod uwage fakt, polegajacy na tym, iz w wielu wspolczesnych jezykach pisownia
wyrazOw ma catkowicie historyczny charakter i w zwigzku z tym ma z wymowa
tych wyrazéw niewiele wspSlnego. Sposréd jezykéw uzywanych w Europie wystarczy
wymienic jezyki takie, jak chociazby angielski, francuski, duriski czy irlandzki, gdzie
w przypadku prawie kazdego z wyrazéw, opanowawszy jego wymowe nalezy jeszcze
nauczy¢ si¢ jego prawidlowego zapisu.

Zmiany fonetyczne zachodzgce podczas ewolucii Jezykdéw naturalnych polegaja
przede wszystkim na zjawiskach takich, jak utrata samogtosek (tworzenie tzw. form
alegro), badZ wstawianie samoglosek w przypadku, gdy uzytkownicy danego jezyka
z pewnych blizej nie okreslonych powodéw przestajg tolerowaé zbitki spétgloskowe
wystgpujace w ich jezyku (proces ten nazywany jest tworzeniem tzw. form lento).
Poza tym jezyki podczas swego historycznego rozwoju moga réwniez gubié spétgloski
(zwlaszcza na poczatku lub koricu wyrazéw). Typowym zjawiskiem jest réwniez wy-
stgpowanie tzw. przesunigé spétgtoskowych, podczas ktérych np. spolgloski dZwieczne
zostajg zastapione ich bezdzwiecznymi odpowiednikami, oprocz tego gloski mogg ule-
ga¢ nazalizacji badz ja traci¢ itp. Ponadto trzeba pamietad o tym, iz pozornie ta sama
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gloska w kazdym jezyku jest wymawiana nieco inaczej. Dobrym przykiadem jest glo-
ska ,,r”, ktéra wymawiana jest odmiennie w jezykach takich, jak: polski, niemiecki,
niderlandzki, francuski, walijski, arabski.

Uwzgledniajgc niemozno$¢ dokladnego oddania wymowy wyrazéw za pomocg ich
pisowni, autor przyjat maksymalnie uproszczony sposéb zapisu wyrazéw, ktory jed-
nakze p6Zniej okazal si¢ catkowicie wystarczajacy do wyciagnigcia wnioskow na temat
pokrewienstwa jezykéw. W zaproponowanym przez autora systemie do zapisu wymowy
wyrazéw zastosowano jedynie dwa znaki. Znak ,.c” oznaczajacy dowolng spéigloske
(ang. consonat) oraz znak ,,v"* oznaczajacy dowolng samogloske (ang. vowel).

Odrebnym, ale nie mniej waznym zagadnieniem, jest wybdr materiatu porownaw-
czego, w oparciu o ktéry zostang przeprowadzone eksperymenty i na podstawie ich
wynikéw beda pdzZniej wyciggane wnioski odno$nie pochodzenia jezykéw oraz ich
wzajemnego pokrewiefistwa. Dobierajac stownictwo jakiego$ jezyka, jako material ba-
dawczy trzeba by¢ niezwykle ostroznym. Na przyklad, gdyby jako bazg poréwnawcza
dla jezyka wegierskiego wybraé wyrazy takie, jak: ,képoszta”, ,kolbdsza”, ,draga”,
tiszta”, ,szoba”, ,kulcs”, ,sonka”, ,uborka”, ,.ebéd”, ,,vicsora”, ,serda”, ,csiitortok”
i ,,péntek”, mozna bytoby wyciggnaé biedne wnioski prowadzace do konkluzji, iz we-
gierski jest genetycznie spokrewniony z jezykami stowiafskimi. Tak jednak nie jest,
bowiem wszystkie wymienione wyrazy zostaly przed wiekami jedynie zapozyczone od
Stowian Panorfiskich przez madziarskich najezdZcow.

W przeprowadzonych za pomoca algorytméw ewolucyjnych badaniach, autor jako
material poréwnawczy dla badanych jezykéw wybral liczebniki giéwne (od jeden do
dziesiec). Autor kierowal si¢ przy tym przeslanka, w my$l ktérej liczebniki gléwne
nalezg do podstawowego zbioru stownictwa kazdego jezyka i w zwigzku z tym sg
dziedziczone bezpoSrednio od prajezyka, z ktérego dany jezyk si¢ wywodzi. Natomiast
liczebniki prawie nigdy nie sa zapozyczeniami z innych jezykéw. Chociaz pamigtac
trzeba o tym, ze w jezykoznawstwie nie ma nigdy prawd absolutnych i zawsze od
kazdej reguly mozna gdzie$ znalezé jakie$ wyjatki. Na przyklad francuski liczebnik
,Lhuit” (osiem) pochodzi z jezyka Celtéw. Podobnie w jezyku Swahili liczebniki ,,sita”
(sze$é) i ,tisa” (dziewigé) wywodzg sie z jezyka arabskiego, a kantoriski liczebnik
,,80” (pied) jest japonskim zapozyczeniem. Jednakze jak sie w dalszej czeSci wywodu
okaze, wymienione fakty nie majg wigkszego wplywu na uzyskane wyniki badan i
wyciggnigte na ich podstawie wnioski.

Stosujac uproszczong forme zapisu fonetycznego dla liczebnikéw jezyka angiel-
skiego otrzymuje si¢ nastgpujace wyrazy, ktére nastepnie nalezy zakodowac na mate-
riale genetycznym chromosomu podlegajacemu ewolucji:

1. one —cvc

2. two — ¢V
3. three — ccv
4, four — cvc
5. five — cvee
6. six — cvee
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7. seven — Cveve
8. eight — vce
9. nine - cvee
10. ten — cve A

Podczas badari przyjeto stala dlugo$é chromosomu skiadajacy sie ze stu pozycji
(fac. loci), przy czym kazdej pozycji odpowiada doktadnie jeden gen, ktéry moze
przybiera¢ jedng z trzech mozliwych wartosci: ,.¢”, ,,v” lub ,,x”. Ostatni z wymie-
nionych symboli ,,x” oznacza brak jakiejkolwiek gloski na danej pozycji. Dla Zapisu
kazdego z liczebnikoéw przeznaczono po dziesie¢ kolejnych pozycji. W przypadku, gdy
dany wyraz zawieral mniejsza niz dziesig¢ liczbe glosek brakujace pozycije zostaty
wypelnione symbolami ,,x”. W przypadku jezyka angielskiego uproszczony zapis fo-
netyczny liczebnikéw, ktory zostal zamieszczony na chromosomie ma postaé takg, jak

narys. 1. Ze wzgledéw technicznych nastepujace po sobie odcinki chromosomu zostaly
na rysunku zamieszczone jeden pod drugim.

Odeinek nr 1
e Iv Je Ix Tx Tx T Tx Ix Ix T Iv Ix Ix Ix Ix Ix Iz Ix 5]
Odeinek nr 2
e Te Iv Ix TIx I T fx Tx Tx Te Iv Je Ix Jx Ix Ix Ix Ix Ix ]

Odeinek nr 3

e Iv e Je Ix Tx T T Ix Ix T Iv Je Te Ix Ix Ix 5 Tx 5]
Odcinek nr 4
e Iv Je Iv Te Tx Tx Tx Ix Ix v Jc Je Ix Ix Ix x5 Ix [x ]
Odcinek nr 5
e Iv Te Je Ix T I Tx Ix Ix Je Iv Te Ix Tx Ix Ix Iz 5 Tx ]

Rys. 1. Posta¢ chromosomu z zakodowang wymows liczebnikéw Jjezyka angielskiego

Fig. 1. The way of coding on a chromosome the pronunciation of English numerals

Zastosowana zostala tzw. dwuelementowa strategia ewolucyjna, w ktérej wystepuja
jedynie dwa osobniki: osobnik rodzicielski oraz osobnik potomny. W przypadku dwu-
elementowe;j strategii ewolucyjnej jedyng stosowang operacjg genetyczng jest operacja
mutacji. Osobnik potomny jest zawsze zmutowang kopia osobnika rodzicielskiego.
Zaréwno dla osobnika rodzicielskiego, jak i potomnego obliczana jest warto$¢ funkcji
dopasowania. Jezeli osobnik potomny posiada lepsza wartos¢ funkcji dopasowania,
wowczas osobnik rodzicielski zostaje usuniety z populacji, a osobnik potomny zajmuje
jego miejsce, samemu stajac sie rodzicem dla kolejnego potomka bedacego jego zmu-
towana kopig. W przypadku, gdy funkcja dopasowania potomka ma gorsza warto$é
niz funkcja dopasowania rodzica, potomek taki jest usuwany z populacji, a nastepnie
poprzez zmutowanie materialu genetycznego rodzica tworzony jest kolejny potomek.
Opisany proces powtarzany jest do skutku, tzn. do momentu powstania potomka o lep-
szej wartosci funkcji dopasowania niz w przypadku osobnika rodzicielskiego. Wresz-
cie wygenerowanie osobnika spelniajacego zadane kryterium poszukiwari kofczy caly
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proces, a osobnik taki wyprowadzany jest jako odnalezione rozwigzanie badanego
zagadnienia.

W przypadku zastosowania dwuelementowej strategii ewolucyjnej do badania stop-
nia pokrewiefistwa genetycznego pomigdzy jezykami, korpus sfownictwa danego jezyka
jest zawsze poréwnywany z pewnym wzorcem. Wzorcem tym jest zapisane za pomocs
oméwionej uprzednio metody stownictwo jezyka, co do ktérego istnieje podejrzenie,
iz moze mie¢ on powigzanie genetyczne z jezykiem, ktéry badamy.

Zastosowany algorytm ewolucyjny dziata w spos6b nastepujacy. Na poczatku two-
rzony jest osobnik potomny, ktéry stanowi dokladnag kopi¢ osobnika rodzicielskiego.
Nastepnie za pomoca generatora liczb losowych wybierany jest numer pozycji genu
osobnika potomnego. Jak juz wcze$niej wspomniano, gen ten moze mieé trzy rézne
wartoéci (tzw. allele): ,.c”, ,,v” badZ ,x”. Nastepnie warto$¢ tego genu poréwnywana
jest z wartoécig genu wzorca. Jezeli jest ona identyczna omdéwiony proces powtarzany
jest od nowa. W przypadku przeciwnym wykonywana jest operacja mutacji, ktéra
polega na tym, ze warto$¢ genu zmieniana jest na jedng z dwéch réznych od niego
wartoSci. Na przyktad, jezeli gen mial warto§¢ ,,c” w procesie mutacji z réwnym
prawdopodobiefistwem moze mu zosta¢ przypisana warto$¢ ,,v” Iub ,,x”. Zmutowany
osobnik potomny podlega ocenie. Jako funkcje dopasowania (ang. fitness function)
wybrano funkcje zliczajaca liczbe gendw, ktdre sg identyczne z genami wzorca. Jezeli
zmutowany osobnik potomny uzyska wiekszg warto$¢ funkcji dopasowania, wowczas
osobnik rodzicielski jest usuwany, a osobnik potomny zajmuje jego miejsce. Po czym
opisane operacje sg powtarzane na nowo. Algorytm ewolucyjny koficzy dziatanie w
przypadku, gdy funkcja dopasowania dla zmutowanego potomka osiggnie warto$¢ réw-
ng liczbie gendéw wzorca, co oznacza, ze w wyniku ewolucji osobnik stal si¢ tozsamy
Z wzorcemn.

Jako miare oddalenia badanego osobnika od wzorca przyjeto §rednig liczbe poko-
len, jakie musza kolejno po sobie nastapi¢, aby osobnik ten upodobnit si¢ calkowicie do
wzorca. Jest rzecza raczej oczywista, ze im bardziej wymowa liczebnikéw zakodowa-
nych na materiale genetycznym badanego osobnika rézni si¢ od wymowy liczebnikéw
zakodowanych na materiale genetycznym wzorca, tym wiecej pokoledi musi uptynaé do
momentu, w ktérym badany osobnik w wyniku nast¢pujacych w kolejnych pokoleniach
mutacji przeksztalci si¢ we wzorzec. Przypuszczenia te zostaly calkowicie potwierdzo-
ne podczas przeprowadzonych przez autora badari, ktérych rezultaty zostaly oméwione
w kolejnym punkcie.

4, WYNIKI BADAN

W przeprowadzonych przez autora badaniach, jako wzorzec przyjeto zapis wy-
mowy liczebnikéw gléwnych jezyka polskiego. Nastepnie badano zbiezno$c algoryt-
mu ewolucyjnego operujacego na materiale genetycznym stanowigcym zapis wymowy
liczebnikéw gléwnych wybranych jezykéw Swiata. Uwzgledniono zaréwno jezyki in-
doeuropejskie, jak i jezyki nie nalezace do indoeuropejskiej rodziny jezykowej. Dla
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kazdego z badanych jezykéw wykonano dziesigé eksperyment6w, podczas ktérych zapis
wymowy liczebnikéw badanego jezyka ewoluowal az do momentu, w ktérym stal sie
tozsamy z zapisem wymowy liczebnikéw jezyka polskiego. Liczba pokoleii algorytmu
ewolucyjnego, jakie nastapily po sobie podczas kazdej z prob, zostala dla kazdego
z eksperymentéw odnotowana w odpowiedniej tabeli. Ponadto w ostatniej kolumnie
kazde] tabeli zawarto warto$¢ $rednig liczby pokoleii algorytmu ewolucyjnego.

W pierwszej kolejnos$¢ eksperymenty przeprowadzono dla jezykéw stowianskich.
Ich rezultaty zostaly zamieszczone w tab. 1.

Tabela 1
Wyniki eksperymentéw uzyskane dla jezykéw stowianskich
The results of experiments that were conducted for Slavonic languages
jezyk 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 Srednia
czeski 35 26 30 27 26 31 28 25 36 34 29,8

stowacki 31 29 32 32 29 30 23 33 31 31 30,1
rosyjski 57 49 49 58 47 56 53 57 56 50 53,2
biatoruski 42 22 41 33 41 35 35 38 28 40 35,5
ukraifiski 56 53 53 50 54 64 55 48 51 54 53,8
stoweriski 47 41 52 47 38 50 | 47 45 45 40 45,2
chorwacki 47 43 54 41 37 48 46 48 42 38 44,4
serbski 53 38 61 44 62 50 56 42 44 53 50,3
macedoriski 58 55 52 53 55 61 59 50 56 59 55,8
bulgarski 55 52 58 54 54 50 61 58 46 60 54,8

Nastgpnie eksperymenty przeprowadzono dla jezykéw nalezacych do grupy jezy-
kéw germariskich, a ich rezultaty zebrano w tab. 2.

Tabela 2
Wyniki eksperymentéw uzyskane dla jezykéw germariskich
The results of experiments that were conducted for Germanic languages
jezyk 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 Srednia

angielski 49 52 49 42 57 50 53 40 50 44 48,6
niemiecki 60 52 66 59 63 64 50 46 55 53 56,8
niderlandzki 56 57 61 50 60 59 49 47 48 56 54,3
afrikaans 59 57 54 53 69 63 53 48 45 55 55,6
szwedzki 60 53 51 49 62 55 48 47 43 44 51,2
norweski 70 67 63 57 62 60 52 50 51 60 59,2
duriski 68 66 65 56 63 59 55 51 53 56 59,2
islandzki 56 49 51 48 61 50 44 51 55 56 52,1
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Badania przeprowadzono réwniez dla jezykéw romaiiskich, a ich wyniki zamiesz-
czono w tab. 3.

Tabela 3
Wyniki eksperymentéw uzyskane dla jezykéw romariskich
The results of experiments that were conducted for Romance languages
jezyk 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 $rednia

portugalski 65 51 58 55 63 62 55 54 54 59 57,6
hiszpariski 55 39 54 49 52 45 47 45 47 44 47,7
kataloriski 66 55 57 60 65 65 61 55 63 61 60,8
francuski 63 68 66 74 70 59 51 66 65 71 65,3
wioski 46 34 44 50 | 43 58 57 48 46 48 474
rumuriski 57 48 60 60 61 57 55 48 52 66 56,4

Z kolei w tab. 4 zamieszczono wyniki eksperymentéw uzyskane dla innych jezy-
kéw nalezacych do indoeuropejskiej rodziny jezykowej, nie wchodzgcych jednakze w
skiad Zadnej z wymienionej uprzednio grup jezykéw stowianskich, germariskich i ro-
manskich. Uwzglgdniono tutaj migdzy innymi jezyki celtyckie, indoiranskie, baltyckie
oraz jezyki takie jak grecki i albanski.

Tabela 4

Wyniki eksperymentéw uzyskane dla wybranych jezykéw indoeuropejskich

The results of experiments that were conducted for the chosen Indo-European languages

jezyk 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 $rednia
litewski 58 70 63 69 77 60 58 83 65 53 65,6
Totewski 40 37 52 51 57 54 57 42 50 58 49,8
walijski 66 | 58 60 55 67 61 58 60 59 72 61,6
irlandzki 59 47 54 56 | 56 56 48 49 58 59 54,2
perski 70 64 61 63 60 54 49 57 57 57 59,2
urdu 76 63 70 68 67 65 58 60 62 68 65,7
albariski 62 | 43 69 62 51 54 58 54 56 65 57.4
grecki 77 72 76 80 81 66 69 65 72 80 73,8

Natomiast tab. 5 prezentuje wyniki eksperymentdéw uzyskane dla wybranych jezy-
kéw nie nalezacych do indoeuropejskiej rodziny jezykowej. Uwzgledniono tutaj migdzy
innymi jezyki nalezace do rodzin afroazjatyckiej, altajskiej, uralskiej, bantu i chifiskiej.
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Tabela 5
Wyniki eksperymentéw uzyskane dla wybranych jgzykéw nie nalezacych do rodziny indoeuropejskiej

The results of experiments that were conducted for the chosen Non-Indo-European languages

jezyk 1 2 13 4 5 6 7 8 9 10 | $rednia
wegierski 95 9 |71 | 76 | 71| 75 78 1 76 | 86 84 80,8
fidski 98 82 [ 971 91 | 90 | 81 76 83 | 104 | 70 87,2
estoriski 79 75 (61| 84 | 76| 61 69 72 75 79 73,1
arabski 106 | 104 | 92 | 105 | 96 | 116 | 105 | 105 | 90 | 115 103,4
hebrajski 74 76 170 | 76 | 69 | 75 66 67 64 70 70,7
swahili 69 74 | 64| 62 | 65| 73 55 62 64 69 65,7
turecki 60 74 | 581 59 | 62| 72 58 60 54 64 62,1
japonski 76 82 | 57| 60 | 66 | 59 63 60 65 64 65,2
chifski mandaryniski | 73 85 | 58 | 56 | 65| 62 66 53 42 59 61,9
chiriski kantoriski 77 88 | 71 1 68 | 71 | 69 60 55 66 81 70,6

5. WNIOSKI KONCOWE

Wyniki przeprowadzonych eksperymentéw prezentuja si¢ bardzo ciekawie i to w
sytuacji (co trzeba szczeg6lnie podkresli€) wyboru bardzo skromnego pod wzgledem
objegtosci materiatu poréwnawczego dla badanych jezykéw (bylo to zaledwie dziesigé
stow — liczebnikéw gléwnych). Pomimo tak szczuplego materialu poréwnawczego
uzyskane wyniki daja sporo do my§lenia.

Na przykiad dla jezykéw najblizej spokrewnionych z jezykiem polskim i naleza-
cych do tej samej podgrupy jezykéw zachodniostowiasiskich, czyli dla jezykéw cze-
skiego i stowackiego uzyskano §rednie wyniki wynoszace odpowiednio 29,8 i 30,1
pokolefi algorytmu ewolucyjnego. Niewiele wigcej, bo zaledwie 35,5 pokolefi algoryt-
mu ewolucyjnego musiato przeminaé zanim zapis wymowy liczebnikéw jezyka bia-
loruskiego przeksztalcit si¢ w zapis tych liczebnikéw charakterystyczny dla jezyka
polskiego, ktéry zostal umieszczony na wzorcu. Warto ostatni z wynikéw poréwnaé z
wynikiem uzyskanym dla j¢zyka rosyjskiego wynoszgcym 53,2 pokolen. Potwierdza to
calkowicie gloszong przez slawistow tezg, w my$l ktérej jezyk biatoruski jest jezykiem
przejSciowym — faczacym ogniwem pomigdzy jezykami polskim i rosyjskim, a zatem
jest znacznie blizszy polskiemu niz rosyjski. Interesujaco prezentuje si¢ réwniez wynik
uzyskany dla jezyka chorwackiego wynoszacy 44,4 pokolefi, co zdaje sig potwierdzaé
obiegowa opini¢ o duzym podobiefistwie tego jezyka do jezyka polskiego. Wyniki
odpowiadajgce najwigkszej liczbie pokolesi algorytmu ewolucyjnego réwne 54,8 i 55,8
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uzyskano odpowiednio dla jezykéw bulgarskiego i macedofiskiego, ktére przez jezyko-
znawcOw sg uwazane za najbardziej odstajace od pozostalych wspélczesnych jezykéw
sfowianskich. Jak wida¢ uzyskane podczas eksperymentéw wyniki zdajg sie te teze
potwierdzad.

Ogotem dla jezykéw nalezacych do grupy stowiafiskiej uzyskano wynik wynoszacy
45,3 pokolen algorytmu ewolucyjnego.

W przypadku oSmiu badanych jezykéw nalezacych do grupy germanskiej uzyskano
wynik Sredni wynoszacy 54,6 pokolen algorytmu ewolucyjnego. Z kolei w przypad-
ku szeSciu badanych jezykéw z grupy romanskiej wynik ten wynosi 55,9. W obu
przypadkach uzyskane wyniki §rednie sg wigksze niz dla jezykéw stowiariskich, co
Jest catkowicie zrozumiale w §wietle znacznie blizszego pokrewieistwa genetycznego
jezyka polskiego z pozostalymi jezykami stowiadiskimi, niz z jezykami germariskimi
czy romanskimi.

Jezeli chodzi o wyniki badafi uzyskane dla innych wybranych jezykéw nalezacych
do rodziny indoeuropejskiej, to warto zwrdcié blizszg uwage na jezyk lotewski, dla
ktérego uzyskano wynik réwny 49,8 pokolefi algorytmu genetycznego oraz na jezyk
grecki, dla ktérego wynik ten wynosi 73,8. Otrzymane wyniki zdajg si¢ potwierdzaé
gloszong juz od dawna przez lingwistéw hipotez¢ o wzajemnej bliskosci jezykéw sto-
wiafiskich i battyckich (jezyki te sg taczone nawet we wspdlng grupe baltostowiariska)
1 ich pochodzeniu od wspélnego prajgzyka baltostowianskiego. Mimo wszystko jezy-
kowi polskiemu jest znacznie blizej do jezyka lotewskiego niz do jezyka greckiego,
ktory oddzielit si¢ prawdopodobnie najwczesniej od hipotetycznej prarodziny jezykéw
indoeuropejskich.

Ogdlem dla badanych jezykéw indoeuropejskich nie nalezacych do grupy sto-
wiarskiej, germarnskiej i romanskiej otrzymano wynik §redni wynoszacy 60,9 pokoles
algorytmu ewolucyjnego. Zgodnie z oczekiwaniami $redni wynik uzyskany dla jezykéw
nie nalezacych do indoeuropejskiej rodziny jezykowej ma wigkszg warto$¢ wynoszaca
74,1 pokolent algorytmu ewolucyjnego. Jest to catkowicie zrozumiale jesli weZmie sig
pod uwage bardzo dalekie pokrewiefistwo genetyczne jezyka polskiego i rozwazanych
J¢zykéw indoeuropejskich oraz zupelny brak takiego pokrewieristwa w przypadku je-
zykéw nalezacych do innych badanych rodzin jezykowych.

Na zakonczenie autor cheiatby jeszcze raz podkreslié, ze uzyskane wyniki rokuja
duze nadzieje odno$nie mozliwosci praktycznego zastosowania opracowanej przez au-
tora metody w badaniach lingwistycznych prowadzonych nad pochodzeniem jezykéw
naturalnych. Réwniez autor w przyszlo$ci zamierza zastosowad opracowang przez siebie
metode¢ w badaniach nad pochodzeniem jgzyka ormiafiskiego [13], ukierunkowanych
na weryfikacje hipotez wywodzenia si¢ tego jezyka z grupy jezykéw perskich, wymar-
lej juz grupy jezykéw anatolijskich [12] czy tez z grupy, do ktérej nalezal przodek
wspblczesnego jezyka greckiego.
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M. GAJER

THE IMPLEMENTATION OF EVOLUTIONARY ALGORITHMS IN COMPUTATIONAL
LINGUISTICS FOR THE PURPOSE OF ESTIMATION OF THE RELATIONSHIP
BETWEEN NATURAL LANGUAGES

Summary

The topic of the paper is aimed for the implementation of evolutionary algorithms in the field of
linguistics. The aim of the research conducted by this author is the estimation of relationship between
natural languages.

Among the arts linguistics is often considered a science. Considering this it is nothing strange that
soon after the invention of the first digital computer there were proposed some non-numerical application
that were aimed for natural language processing. These computer programs are mainly aimed on the
spoken dialog between human and computer. Information processing techniques are used also by the
linguists for the purpose of facilitation of their research.

For example computers were used by the linguists during the process of reconstruction of some
ancient languages and for deciphering of an unknown alphabets. All this could of course be done also by
& human but computers are much faster and accurate and though can save the linguists the great amount
of boring work.

As far as this author knows the evolutionary algorithms have never been used in the field of linguistics.
In this author’s opinion that fact may seem strange because the mechanisms that rule the evolution of
species and the evolution of natural languages are in fact based on the same principles. In both cases
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slight mutations that affect the genetic material of a living organism or a language (its pronunciation or
grammatical rules) can be propagated to the next generations if they are in some sense profitable or give
some advantage over the rivals.

Linguistics is a discipline that is over one hundred years old, but despite that it is a still young
discipline with many open problems that wait for their solution. These open problems are mainly affili-
ated with the questions about the origin of certain natural languages. For example the linguists are still
quarrelling about the origin of Basque language and whether it is related with some other languages.

The method that was developed by this author cannot of course give a definite answer to such
questions, but it can deliver some new and maybe strong arguments for supporting or rejection of given
linguistic hypotheses.

As it was mentioned the method is based on the technique of evolutionary algorithms and its clue
is the operation of mutation during which the pronunciation of words changes. The experiments were
conducted on the pronunciation of cardinal numerals of several languages. The evolutionary algorithm
operates as long as the pronunciation of mutated words converts into the pronunciation of the given pattern.
The result is the average number of generation of evolutionary algorithm. The experiments conducted by
this author revealed that such average numbers are able to say much about the relationship between natural
languages. The results of experiments that were gathered in tables 1 — 5 show how the Polish language
is closely related with other Slavonic languages and also with some Germanic and Romance languages
and how far it is from other Non-Indo-European languages.

Keywords: computational linguistics, evolutionary algorithms, the evolution of natural languages
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Software Implemented Fault Detection and Fault Tolerance
Mechanisms — Part I: Concepts and algorithms
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The paper discusses the problem of eliminating hardware fault effects by means of
software. We describe various error detection and fault handling software schemes, show
their limitations and capabilities. On the basis of this analysis, we propose original fault
handling procedures, which integrate hardware and software mechanisms. Special attention
is paid to exception handling and error recovery procedures. The presented solutions have
been verified for a wide spectrum of applications running on IBM PC environment.

Keywords: on-line testing, fault detection, fault tolerance, microprocessor systems

1. INTRODUCTION

Dependability is a key issue in many applications ranging from simple embedded
to complex mainframe or distributed systems. System robustness (correct operation in
the presence of faults) and fail-safe operation (avoiding generation of incorrect critical
results or output signals) are becoming common requirements to modern civilisation.
These properties specify acceptable (for the considered application) system behavior
in the presence of various faults. In fact the acceptable behavior depends upon the
application. For example in highly dependable banking systems it is important to assure
low probability and short duration of system outages. Faults in traffic light controller
should not result in collision situations, in the worst case the lights should be switched
off (fail-stop state). Designing dependable systems we have to take into account the
taxonomy of faults, capabilities of fault avoidance, fault masking and fault tolerance
techniques. A good survey of these issues is given in [1,17,21].
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Various fault detection (including on-line test techniques), diagnosis and error
handling procedures have been developed (e.g. [4,15,21,22]). Software techniques
are especially attractive when hardware design is fixed and cannot be modified e.g.
COTS elements (commercial-off-the-shelf), IP (intellectual property) blocks in SoC
(system-on-chip) design. They can be very effective for transient faults, which dominate
in new technologies as well as in radiation environment [3,6,20,24].

Software techniques for decreasing system fault susceptibility are based on modifi-
cation of the application code by introducing suitable procedures or instructions either
at high-level source code or low level assembler code (e.g. [5,13-16,19]). Depending
upon the algorithm these modifications are more or less complex and involve different
levels of redundancy (data, code, time).

The techniques proposed in the literature concentrate mostly on software redundan-
¢y concepts (section 2). In fact, error detection should combine hardware and software
mechanisms. Faults detected by hardware are signalled to software as exceptions. Our
experiments show that they may cover 10-60% of faults. We have also identified other
weak points related to software environment. In particular, typical neglected problems
relate to synchronisation and error handling procedures in real system: taking over
exceptions at the application level, localising and identifying faults, eliminating their
effects etc. In section 3 we present an original approach, which integrates all these
aspects. Some specific problems of error coverage are discussed in section 4. They
relate to transient, intermittent and permanent fault discrimination. Moreover, we con-
sider the impact of time and memory overhead for the hardened applications. The
effectiveness of error handling procedures is analysed in part II of the paper [9].

2. IMPROVING SYSTEM DEPENDABILITY

Hardware faults can be detected using special on-line test mechanisms e.g. watch-
dog processors, control flow monitoring, error detection codes, invalid memory access
or invalid instruction code detectors [21,22]. Some of these mechanisms are available
in COTS chips and systems. Typically faults are signalled by interrupt mechanisms
(exceptions). Error confinement capabilities of these mechanisms can be enhanced at
the software level. Fault tolerance needs some kind of redundancy like massive re-
dundancy in hardware (e.g. TMR systems), data redundancy (e.g. error detection and
correction codes), algorithm, program and time redundancy. Hardware redundancy not
only increases system cost but also limits the possibility of using COTS systems with
matured production processes, which are the most reliable etc. Hence, recently there
has been a lot of interest in software implemented fault detection and fault tolerance
procedures.

Software implemented fault hardening mechanisms are targeted for error detection
or correction. Error detection is assured by simple assertions and control flow monito-
ring ([2,14]) or by various program modifications: i) replicating instructions, program
variables, ii) program modules, N-version programming or iii) using recovery blocks
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[12] etc. Fault tolerance or masking can be achieved with retries, error recovery, voting
etc. These methods are especially effective in case of transient hardware faults. A large
class of permanent faults can also be tolerated with RESO (recomputing with shifted
operands), redundancy in RAM and CPU (e.g. superscalar structure) etc. [10,16,21].
Moreover, many data structures or files comprise some natural redundancy useful in
detecting or correcting faults [8].

Fault detection or fault tolerance techniques targeted for software faults (design
faults) may not cover hardware permanent faults efficiently. In N-version programming
different versions of a program are developed to avoid common design errors [12].
The result correctness is assured by voting whereas error detection can be obtained by
comparison. Similarly, in recovery block techniques various versions of a program are
used, but only one version is active at a time and the result is verified with acceptance
tests. Another version is used if the previous one did not pass the acceptance test.
Depending upon the acceptance test this technique may cover hardware faults. Hybrid
techniques like consensus recovery, N self-checking have similar properties [12].

It is important to extend program or data diversity for hardware faults as well. The
simplest technique is the use of AN codes in which each data word is multiplied by
some constant A [10]. An error is detected by checking if the computation result is
divisible by A. This requires division operation (expensive if A is not even number).
AN code is only applicable to fixed point numbers. In ED*I approach [15] data (and
partially program) diversity is assured by transforming an original program according
to some rules, performing computations with the original and transformed programs
and comparison of results generated by two versions. In the transformed program, all
variables and constants are multiplied by the diversity factor k. Depending on the value
of k, the original and transformed programs may use different parts of hardware and
propagate faults in different ways. Hence, it is highly probable that a fault will produce
different results for both programs. Practically, this probability depends on the value of
k and program features. In [15] it was shown that good results (highest error detection)
can be achieved with some optimal values of k adjusted to specific logical blocks (e.g.
k=-2, 4, -1 for the adder, multiplier/divider and shifter blocks). We have to select one
k value for the whole program, depending on which blocks dominate calculations.

Program transformations are performed in basic blocks and branch statements. The
basic block is a sequence of consecutive statements such that flow of control enters
at the block beginning and leaves at its end (without branching within the block).
Transformation of the basic block is limited to conversion of variables and constants
to k-multiples. The branching condition transformation modifies expressions in the
branch statement and keeps the control flow the same as in the original program.
Detailed transformation algorithms are given in [15].

In hardware approach to fault detection an important issue is to assume not only
high fault coverage but also to limit the circuit overhead (e.g. lower than duplication).
An example of this is checking arithmetic results using residual codes or parity predic-
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tion circuitry [10,21]. Transforming these ideas into software we can achieve similar

code overhead as for classical techniques with replicated calculations.

The granularity of the recalculation or checking can be coarse-grained (final re-
sult verification as in the approaches presented above) or fine-grained. A fine-grained
approach could lower the error detection latency (at the cost of program overhead)
which depends on the granularity level: program modules, functions or even instruc-
tions. Some kind of fine- grained checking based on comparison was proposed in [19],
where several rules of transforming a primary program into redundant structure by
duplication were developed. These rules relate to variable duplication and control flow
checking:

e Variable duplication rules (VDR):

— #1: Every variable x must be duplicated: let x1 and x2 be the names of the two

copies;

- #2: Every write operation performed on x must be performed on x1 and x2;

— #3: After each read operation on x, the two copies x1 and x2 must be checked
for consistency and an error detection procedure should be activated if an in-
consistency is detected.

e Control flow checking rules (CFCR):

— #4: An integer value v;, is associated with every basic i-th block (branch-free)
in the code;

— #5: A global execution check flag (ecf) variable is defined; a statement assigning
to ecf the value of v; is introduced at the very beginning of every basic i-th
block; a test on the value of ecf is also introduced at the end of the basic block;

— The rules #4 and #5 are extended for procedures etc. (more details in [19]).

To assure error correction, we can use the following error correction rules (ECR)
defined in [23]:

— For one selected set of duplicated variables (primary or secondary) one checksum
¢ is associated. The initial value of the checksum is equal to the EXOR of all of
the already initialised variables in the set. Before every write on the variable from
this set, the checksum is recomputed by EXORing its previous value with the last
value of updated variable. Then, after writing the new value of the variable, it is
updated by EXORing it with this value.

— If an error is detected, the error recovery procedure recomputes the EXOR on the
set of variables associated with the checksum and compares it with the stored one.
If both values are consistent, the associated variable set is copied to the secondary
set; otherwise, the secondary set of variables is copied to the primary one.

The original transformation rules do not cover some important issues of high-level
programming. In particular, the pointer variables cannot be treated the same way as
the normal data, as they cannot be simply compared and operations cannot be doubled.
To resolve this problem, we create two copies of the pointer (each one pointing to the
same memory cell - primary variable) and the offset between them. The offset is used
for comparison of the data copies: the primary one is pointed directly, whereas the
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secondary one is pointed by the duplicated pointer with the offset. Since using only
global variables as in [23] is too restrictive, we also have introduced extension of the
above rules from [19,23] by independent treatment of local and global variables, which
leads to separate checksums. ,

More advanced methods of detecting faults can be based on monitoring program
and data flow during execution. As a program executes, it moves through transitions
from one global state to another through normal execution or due to disturbance.
Monitoring can verify the consistency between parts of the software module, the oc-
cupancy time the software spends in a particular state and the transition paths taken
from one state to another. Two entities may have valid states individually, but the
combination of their states may not be legal, so we have to check this consistency.
The execution of consistency checks is based on software system requirements such
as concurrency, synchronization, locking and security. We can verify the occupancy
factors (probability to be in a given state, resource usage, synchronization delays) and
the transition consistency (whether the path taken between two entities is consistent).
The transition distribution looks at historical distribution of how often all the transition
paths are taken compared with expected operational patterns.

While designing fault detection or fault tolerance mechanisms in software we
can assume fine- or coarse-grained model. In the former, checking procedures are
performed frequently, e.g. every execution of a duplicated instruction or a small piece of
a program. In the letter, this process is initialized scarcely, e.g. at the end of calculations.
Although fine granularity assures lower fault latency, it also introduces bigger memory
and time overhead. In consequence, this may lead to higher sensitivity to faults, due
to higher probability of disturbing fault-handling instructions (we illustrate this in part
II [9]). Similar problems arise with error recovery procedures (essential for transient
faults). Eliminating fault effects we face the problem of fault identification, which needs
more complex fault handling procedures (section 3 and 4).

3. ERROR HANDLING PROBLEMS

In the literature authors restrict their considerations to general ideas of fault de-
tection or correction. While implementing these ideas in a system environment in
real applications, we face two neglected problems: i) handling exceptions, and ii)
managing error detection and recovery procedures (in particular, those related to fault
localization and discrimination). Built in hardware fault detectors (e.g. access violation,
invalid opcode, memory misalignment errors) generate interrupts (exceptions), which
are handled typically by the operating system. In a wide range of applications, we found
that such events are generated in 10-60% depending upon fault localisation. Hence,
even in the case of software procedures tolerating faults, quite a significant percentage
of faults may not be corrected or masked due to generated exceptions. To overcome
this problem, we have to include exception handling at the application level. Some
operating systems as well as high-level languages deliver appropriate mechanisms to
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facilitate resolving this problem. For instance, the fry and catch construct in object
oriented languages has the following form:

try {segment of the application code}
catch (exception filterl) {specification of exception
handling procedure}

catch(exception filter n) {specification of exception
handling procedure}

It assures taking over exceptions (specified by the filter or all of them — catch(...))
generated during the execution of the code within the try brackets (¢try {segment of the
application code}). For any specified exception (in the exception filter) we define an
appropriate handling procedure. For example it may initiate reexecution of the program
code starting from some specified checkpoint (previously established — backward
recovery), suspending further execution of the thread etc. Error correction can be made,
if the error is uniquely correlated with the disturbed program segment. In some cases
this correlation may be impossible. For example, disturbing program stack may change
return addresses of procedures, in consequence leading to access violation exception,
which cannot be correctly correlated with code segment to recover (practically only
full retry is possible — restart). Moreover in microcontroller platforms we have very
poor hardware error detectors, so access violation exception is not available. To detect
such errors, we can use a software control flow checking mechanism, but an efficient
recovery cannot be done yet due to problems in fault localisation. In the case of
fine-grained fault detection or correction, return addresses stored on the stack are not
redundant and not visible at the program code (implicit use of pointer registers e.g.
ESP, EIP and EBP registers in Intel processors).

To overcome the presented problem, we should assure redundancy of pointers
stored on the stack and appropriate comparison or voting mechanisms (part II [9]),
what can be done manually or with a post-processor. Another solution is executing the
application in debugging mode with breakpoints set for stack reference instructions. By
executing these instructions, we verify their correctness: valid addresses, comparison
with redundant copy of stack or switching to safe addresses, if critical disturbances
OCCur.

While handling exceptions or other error messages (e.g. generated by the applica-
tion), we should notice that transient faults injected into registers and data memory may
be efficiently recovered by retries or error recovery to the previous checkpoint. More
problems relate to faults in the program code, as even transient faults might modify
the program code. These modifications can be detected using various checksums and
then recovered. In general, we can distinguish several levels of recovery. If the fault
appears in the cache memory, then it can be recovered by flushing this memory (one
or more levels of caches can be considered). A fault in the RAM memory may need
reloading from a stable memory (e.g. a disc). To reduce recovery time, several copies
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J—

of the program segments can be stored in RAM and exchanged. In many applications
we can assume that simple retry can eliminate most of transient faults, so only in the
case of the second exception, we can decide to recover by checking segment code
correctness and reload it. Various strategies are possible here and they can be adapted
to the application. These relatively simple ideas are quite complex in implementation
within any typical operational system environment.

For an illustration, we present the developed scheme of the coarse-grained fault
detection and fault tolerance related to TMR system implemented in multithreaded
environment (single or multiprocessor). The main thread manages calculations in the
processing threads and determines the final result,

void main(void)
{ InitializeInputData();
CreateWorkingThreads(); // create processing threads
/ithey will be suspended waiting for data to compute
while (Data.To.Process) // while there is new // data to process
{ PreparelnputData(); // prepare input data
StartToCompute(); // start (resume) computations //of all processing threads
WaitForResults(); // wait for minimal number of //results for the final decision
SelectResults(); // determine reliable result
PrepareNextlteration();} // prepare for the next-iteration
/1 and if needed restart, terminate or suspend disturbed threads

1

After some initialisation steps (initial input data preparation, creating processing
threads), the main thread enters the main computation loop whose iteration begins
with preparing input data for processing threads. Then, all processing threads receive
the “green light” to begin computations. The main thread suspends itself waiting for
results from the processing threads. It is waked-up when at least 2 processing threads
deliver results or the time-out occurs. This is assured by the function WaitForResults.
In Win32 such a function can be realised using a synchronisation mechanism Wait-
ForMultipleObjects, which signals, if the specified wait criteria has been met: 1) the
timeout interval elapsed, 2) any one or all of the specified objects are in the signalled
state. In the sequel, we will also use simpler function WaitForSingleObjects, in which
the above criteria 2 is reduced to a single object. In case of time-out situation, if any
result is available, it could be considered as the correct one (if the processing thread
was reliable in the past, some reliability specification can be also added to the result)
or a fixed safe result value might be delivered. The optional solutions are retry or
sending an error message to the user.

If the main thread receives results from 2 threads, it compares them. If they
are consistent (according to the used voting algorithm e.g. [11]), the result of the
given iteration is selected. In this case, there is no need to wait for the third thread
computations (it can be cancelled and prepared for the next iteration). If two results
are not consistent the main thread should wait for the third result (or for time-out), and
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then the voting procedure should determine the final iteration result. In more advanced
fault handling, some statistical information of the processing threads (related to the
history of thread behaviour etc.) can also be used. It can be obtained from reliability
monitoring in the main and processing threads.

The processing threads may detect a fault locally (e.g. by taking over exceptions)
and perform some correction actions (e.g. an error recovery procedure). This process
can be enhanced by some statistical information delivered from the main thread (e.g.
consistency of the obtained result with a selected correct one, fault identification stati-
stics in previous iterations etc.). If the processing thread activity is not successful (e.g.
infinite loop), the main thread may terminate it, recreate it or reconfigure the system
to the degraded structure (e.g. double modular redundancy - DMR). Here we give an
outline of a processing thread.

Status WorkingThread(void)
{ try { CheckForConsistency(); } // testing the hardware and the thread
catch(...) { return THREAD_INTERNAL_FAILURE; }
try { while(!finalize) // the main computation loop
{try { WaitForSingleObject(GreenLight); // suspend processing thread
// till the main thread synchronization
MakeCheckpoint();// store initial state for error nrecovery
CheckForConststency();
Compute(InputData); // data processing
ValidateResults(); // local checking of results
‘ReturnResults(Result, ResultStatus);/ signal availability of results
// and its status to the main thread
UpdatelnternalStatistics();} //reliability statistics
catch( InternalFailure )
{ return THREAD INTERNAL_FAILURE;
catch(ComputationFailure —— ...)
{ // local recovery from transient faults
UpdatelnternalStatistics();
try{ RollbackRecoveryFromCheckpoint();
CheckForConsistency(); Compute(InputData);
VaildateResults(); ReturnResults(Result, ResultStatus);
UpdatelnternalStatisticks();}
catch(InternalFailure)
{return THREAD _INTERNAL_FAILURE;}
catch(ComputationFailure —— ...) // unrecoverable
//computation fault but consistent thread state
{ ReturnResults(tNOTHING, ResultStatus=INVALID);
UpdatelnternalStatistics();}} } }
catch(...) { return THREAD_INTERNAL_FAILURE; }

return OK;}

The main thread is synchronized with the processing threads via GreenlLight (star-
ting iteration processing) and finalize (end of calculations) flags. The processing thread
generates synchronisation objects for the main thread in the function ReturnResults,
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which are used by the function WaitForMultipleResult in the main thread. The presented
processing thread implements internal reliability monitoring and retry in case of fault
detection (rollback recovery using checkpointing). The consistency check is performed
after thread creation as well as for each processing iteration. Such a frequent checking
may be needed only in critical applications. This prevents the situation when some
faults occur in the system during thread suspension. The processing thread implements
local error containment. All these functions are optional and are specified in italic.

In general, different schemes of error handling can be used in the main as well as in
the subordinate threads and optimised by taking into account application requirements,
fault statistics etc. (compare [3,22]). In particular, we can move most of fault handling
processing (in italic) to the main thread. Two types of exceptions are filtered in the
processing thread: InternalFailure and ComputationFailure. The first one is the most
critical and may relate to permanent faults in hardware, whereas the second one may
be eliminated by error recovery. While performing recovery in response to exception,
we have to be careful with the system state recovery. For example, we have observed
that faults injected into FPU (floating-point unit) resulted in critical corruption, which
had its impact during program re-execution. Hence, the FPU initialization is needed
before the retry. If the recovery procedure is too simple, there is a risk that the recovery
will generate a wrong result without exception. In consequence, we will loose more
by handling the primary exception instead of signalling an error.

In simple systems with no multithreading capabilities the redundant processing co-
de should be supported with an additional control code to integrate error detection and
error handling procedures. All code segments are executed sequentially. We illustrate
this for an application with DMR/TMR redundancy (coarse-grained).

try{ InputData.Checkpoint(); /PS1
Process1(InputData, Result);
AcceptanceTest(Result.FirstProposition);} / optional testing
catch(. .. ){ConsistencyCheck();} //optional check and repair
try{ InputData.Rollback(); //PS2
Process2(InputData, Result);
AcceptanceTest(Result.SecondProposition);} // optional testing
catch(. .. ){ConsistencyCheck();} //optional check and repair
try{ if (CompareTwoPropositions(Result))
return OK;}
catch(. ... ){ConsistencyCheck();} /foptional check and repair
try{ InputData.Rollback(); PS3
Process3(InputData, Result);
return SelectResult(Result); }
catch(... {return FAILED;}

The function Processi(InputData, Result) performs calculations in the specified
i-th processing segment (InputData) and delivers Result. The function InputDa-
fa.Checkpoint() saves input data for recovery use. The function InputData.Rollback()
fecovers the original input data for the next processing segment. For each data pro-
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cessing segment results are optionally checked with acceptance tests. After second
processing, the result is compared with the first one and — in the case of consensus
— further code is skipped; otherwise, the third processing segment is executed and the
most probable result is selected or an error is signalled (fail). Any exception initiates the
optional checking code consistency, error removing and execution of the next segment.

In the presented schemes, we assume that exceptions are handled at the application
level. Should we encounter some problems, we can shift this to the system level by
issuing throw command from the application. In general, error-handling process may be
much more complex, if we add the capability of distinguishing transient, intermittent
and permanent faults, which can be done using algorithms described in the next section.
Notice that combining software and hardware redundancy leads to more complex error
handling strategies (compare [22]).

To facilitate developing efficient fault hardened applications, some functions could
be included in compilers or operating systems, e.g. procedures for application consi-
stency checking periodically, cache invalidation, checkpointing and rollback. This is
because many aspects of the execution environment cannot be managed at the applica-
tion level. After introducing code redundancy into the application, we have observed
that some compilers may detect and reduce it during code optimisation (part I [9]).
So, it is reasonable to verify this effect and switch off the optimisation. In fact, some
improvements of compilers towards dependable software are worth consideration.

4. ERROR COVERAGE PROBLEMS

There are two important issues in developing fault-hardening procedures. The
first one relates to localization and identification of faults (in particular, transient,
intermittent, and permanent). The other problem is the impact of the introduced space
and time overhead on fault susceptibility.

Transient faults are caused by various external and internal disturbances (electrical,
cosmic and ion radiation etc.). They appear randomly and their effects can be eliminated
by recalculation etc. Permanent and intermittent faults relate to circuit defects and
can be masked out by the circuit redundancy (massive or naturally present in some
COTS elements). The crucial point is to distinguish these three classes of faults (the
overwhelming majority of the occurring faults are transient). Algorithms dealing with
this problem have been proposed in the literature [3,22]. In our methodology we rely
on count and threshold scheme from [3]. In the single threshold count algorithm (STC),
as time goes on, detected faults for a specified component (e.g. working thread) are
counted with decreasing weighs as they get older, to decide the point in time when
keeping a system component on-line is no longer beneficial. Here, we can use a simple
filtering function:
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where: @ 1s a score associated to each not-yet removed component to record information
about failures experienced by that component, J“ denotes the L-th signal specifying
detected fault (1) or the lack of detected fault (0) in the L-th time instant. The parameter
K and the threshold @y are tuned so as to find the minimum number of consecutive
faults sufficient to consider a component as faulty (permanent, intermittent). Similar
filtering function can be formulated as an additive expression [3]. In more complex
double threshold count scheme (DTC) we have two thresholds a;, and ;. Components
with @ < . are considered as non-faulty (disturbed or not by transient faults), with
a > ay as faulty (permanent or intermittent fault) and with op. < @ < ay as suspected
(further decision can be based on extensive testing).

The cost of fault hardening is time and space overhead of the application. To
analyse this overhead, it is reasonable to distinguish static and dynamic as well as
active and passive overhead. The static overhead shows the increase in static code,
which relates to memory space requirements. The dynamic overhead relates to time
and it shows the time increase in execution of the hardened application compared to
the original one. The active overhead is limited to the code executed during application
operation, if no error has occurred. The passive overhead includes the overhead related
to error handling activity (if an error occurred). A large active (static and dynamic)
overhead may result in proportionally higher fault rate (e.g. due to cosmic rays) as
compared with the original application. So, an important issue is to achieve high error
coverage to compensate this effect (neglected in the literature). The passive overhead
influences system operation (if a fault has occurred). The code related to this overhead
is also susceptible to faults, so there is a danger that it can be corrupted and result in
bad error recovery (if fault occurs). As opposed to active overhead, the passive one is
not checked during normal operation, so fault accumulation effect may appear during
long periods of operations. Hence, an important issue is to check the integrity of this
code periodically or before its usage (error scrubbing).

5. CONCLUSION

Error handling in COTS systems needs integration of hardware and software error
detection mechanisms as well as error recovery procedures in the system environment.
This results in quite complex fault handling scenarios, so various mechanisms sup-
porting exception handling, process synchronisation etc. are needed. We have outlined
some possibilities of improving these mechanisms in COTS systems. This paper also
shows that beyond the basic redundancy concepts, there are many problems (neglected
in the literature) related to the integration with the system environment.

Embedding software fault hardening procedures into the application leads to me-
mory and time overhead. On one hand, it influences performance and cost (not critical
in many applications). On the other hand, it makes the system more robust. However,
the resulting overhead introduces new areas of fault disturbance what is especially
critical in the case of fine-grained approaches (with low error latency). An important
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issue is to check fault susceptibility of these mechanisms and harden them, which is
analysed in part II [9].
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P GAWKOWSKI, 1. SOSNOWSKI

PROGRAMOWE MECHANIZMY DETEKCIJI I TOLEROWANIA BLEDOW SPRZETU
CZESC I KONCEPCJE 1 ALGORYTMY

Streszczenie

W artykule przedstawiono programowe metody zwiekszania odpornosci systeméw mikroprocesoro-
wych na bledy sprzetu. Oméwiono rézne techniki detekeji i tolerowania bledéw, ich ograniczenia oraz,
mozliwosci. Na bazie przeprowadzonej analizy przedstawiono oryginalne procedury obstugi bledéw, ktére
integruja mechanizmy sprzgtowe i programowe. Szczeg6lng uwage poswigcono problemowi obstugi wy-
jatkéw i mechanizmom odtwarzania. Zaproponowane rozwigzania zostaly zweryfikowane dla szerokiego
spektrum aplikacji.

Stowa kluczowe: testowanie réwnolegle, detekcja i tolerowanie biedéw, systemy mikroprocesorowe
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W niniejszym artykule autor prezentuje model kaskadowy $wiattowodu jako ukladu
sktadajacego sig z kilkudziesigciu segmentéw. Model ten Jjest odpowiedni do rozpatrzenia
problemu oddzialywania zjawiska PDL na PMD. Autor na bazie owego modelu przedstawia
wyniki symulacji numerycznych. Autor przedstawia proces zmian rozkladu gestoéci prawdo-
podobieristwa réznicowego opdznienia grupowego w zaleznosci od PDL. Drugim aspektem
rozwazanym w niniejszym artykule jest zaburzenie ortogonalnosci modéw polaryzacyjnych
pod wptywem PDL. Na podstawie symulacji numerycznych zostaje przedstawiony stopieri
degradacji systemu transmisyjnego z PMD pod wplywem niezerowego PDL.

Stowa kluczowe: dyspersja polaryzacyjna, tlumienie zalezne od polaryzacji, oddziatywanie
PMD na PDL

1. WSTEP — OPIS PROBLEMU

Obecnie pracuje si¢ nad wdrozeniem systeméw, ktérych przeptywnosci bedg osia-
ga¢ wartosci 40 Gbit/s i wiecej. Wiadomo, ze jedna z powaznych trudnosci przy uru-
chamianiu takich systeméw jest dyspersja polaryzacyjna (PMD ang. Polarization Mode
Dispersion), ktéra wywotuje poszerzenie impulsu moggce prowadzi¢ do wystgpienia
interferencji migdzysymbolowych. Przyjmuje sig, ze Srednie réznicowe opéznienie gru-
powe (DGD ang. Differential Group Delay), ktére jest definiowane jako réznica czaséw
propagacji modéw polaryzacyjnych LPy;, i LPy1y, nie powinno przekraczaé 10% trwa-
nia impulsu (np. dla systemu 40 Gbit/s dopuszczalna wartos¢ Sredniego DGD wynosi
2,5ps). Jesli chodzi o tlumienie zaleine od polaryzacji PDL (ang. Polarization De-
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pendent Loss), nie istnieja normy okre$lajgce catkowity dopuszczalny PDL systemu,
okresla si¢ jedynie PDL dla niektérych wybranych komponentéw [1]. Wiadomo jed-
nak, ze zbyt duzy PDL negatywnie wplywa na jako$¢ transmisji w systemie poprzez
wprowadzanie niestabilno$ci mocy optycznej sygnalu, ktéra moze powodowaé bledne
rozpoznanie wartoSci logicznej przez odbiornik. Przez dlugi czas oba zjawiska (PDL
oraz PMD) byly traktowane oddzielnie, wiele wskazuje na to, ze bylo to btedne po-
dejscie. Nalezy sobie postawié pytanie: Czy tlumienie zalezne od polaryzacji wplywa
na warto$¢ roznicowego opdznienia grupowego? Jesli tak faktycznie jest, to nalezy
sobie postawi¢ kolejne pytanie: Jaki jest charakter zaleznosci pomiedzy PMD a PDL?
W niniejszym artykule autor daje odpowiedzi na dwa powyzsze pytania i pokazuje
charakter zalezno$ci pomigdzy rozkladem prawdopodobieristwa DGD a PDL w $wia-
tlowodzie jednomodowym wykorzystujac do tego symulacje komputerowe bazujace na
modelu matematycznym, ktéry bedzie opisany w dalszej czesci.

2. OPIS MATEMATYCZNY PDL 1 PMD

Istnieje kilka réznych matematycznych metod ujecia PDL oraz PMD, ktére opisujg
oba zjawiska oddzielnie. W przypadku PMD najczesciej uzywang jest metoda opisu za
pomocy gtéwnych stanéw polaryzacji PSP (ang. Principal Polarization State) zapropo-
nowana po raz pierwszy prze C.D. Poole’a (patrz [2]). Polega ona na wprowadzeniu
dwoéch ortogonalnych wektorow w formalizmie Stokesa ﬁ+ i Q. odpowiadajacych
stanom polaryzacji, dla ktérych $wiatlo pokonuje §wiattowdéd w najkr6tszym i naj-
diuzszym czasie. Jest to analogia do §wiatlowodowych modéw polaryzacyjnych LPy;,
i LPy1y. Jezeli chodzi o PDL, to najczeséciej spotyka sie opis za pomocg wektora I
(patrz [3]), ktdrego dlugos¢ jest rowna PDL (w skali liniowej), a jego kierunek i zwrot
pokazujg na sferze Poincaré’go stan polaryzacji najmniej sttumione;j.

Aby zbada¢ oddziatywanie obu zjawisk potrzebny jest ich wspélny opis. W niniej-
szym artykule postuzono si¢ zespolona macierzg transmisji Jonesa [4], oznaczmy ja ja-
ko T'(w). Macierz ta opisuje pojedynczy element toru transmisyjnego (np. §wiattowdd),
badz caly uklad i zawiera informacj¢ zaréwno o tlumieniu zaleznym od polaryzacji,
jak i dyspersji polaryzacyjnej [5]. Jest ona zalezna od pulsacji w. Jezeli uktad sktada
si¢ z kilku komponentéw, a nas interesuje jego charakterystyka wypadkowa, mozna ja
wyznaczy¢ jako iloczyn poszczegdlunych macierzy Jonesa:

Twyp (W)=Ty Typy-...-To-T}. (D

Macierz T(w) ma t¢ wiasno$¢, ze mozna ja zdekomponowaé na dwie macierze: jedng
odpowiedzialng za dyspersje polaryzacyjna, drugg za tlumienie zalezne od polaryza-
cji [6]. Oznaczmy A(w) jako macierz odpowiedzialng za PDL, a U(w) jako macierz
odpowiedzialng za PMD, mozemy wtedy zapisaé zaleino$é [6}]:

T(w) = A(W)U(w). (2)
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Ze wzoru (2) plynie konkluzja, Ze kazdy element charakteryzujacy sie niezerowym
tlumieniem zaleznym od polaryzacji oraz dyspersjg polaryzacyjng mozna przedstawié
jako zlozenie dwéch elementéw: pierwszego odznaczajacego sie wylacznie thumieniem
zaleznym od polaryzacji i drugiego zwiazanego wylgcznie z dyspersja polaryzacyijna.

Aby zdekomponowa¢ macierz T'(w) na macierze A(w) i U(w) nalezy postuzy¢ si¢
nastepujacymi zalezno§ciami [6]:

Alw) = VT(w)T(w)*, 3)

U(w) = Aw) ™' T(w). )
Jezeli interesuje nas informacja o PDL, to w tym celu musimy obliczyé warto$ci wtasne
macierzy A(w), a PDL otrzymamy z wyrazenia [5]:

PDL = 101og (ﬁi) [dB]. )
P2

Aby uzyska¢ DGD z macierzy T(w) nalezy obliczyé warto$ci whasne wyrazenia [6]:

(-———«aT(“’))Twrl, ©)
Jw

ktére sg zespolone, a DGD dane jest czeScig rzeczywistg [6]. W celu obliczenia DGD
mozna si¢ réwniez postuzy¢ warto$ciami wlasnymi wyrazenia:

OU(w)
J Ow

) Uw)™, 7

Huttner i Gisin w [6] dowodza, Ze spos6b ten jest dokladniejszy, jezeli mamy do
czynienia z ukladem obarczonym zaréwno PDL, jak i PMD. W praktyce, trudno jest
uzyska¢ analityczne rozwigzanie 6 lub 7, poniewaz wymagaja one wyliczenia pochod-
nej czastkowej wzgledem w, stosuje si¢ wige inna zalezno§é w postaci [5]:

T(w+ Aw) - T(w)™, ®)
a nast¢pnie wylicza warto§¢ DGD z réwnania [5]:

DGD = (5’3-) JAw[ps]. )
P2
Ta metoda pozwala na dobre przyblizenie, pod warunkiem dobrania dostatecznie malej
warto$ci Aw [5]:

Aw-DGD < 7. Y]

Pozostaje kwestia jak wyliczy¢ macierz Jonesa T(w) posiadajac zalozone parametry
PDL oraz DGD. W niniejszym artykule postuzono si¢ notacja Stokesa, wprowadzajac
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odpowiednie wektory opisujace PDL oraz PMD. Zdefiniujmy teraz te wektory jako:
ﬁ wektor odpowiadajacy DGD oraz & odpowiadajgcy PDL. Powyzsze wektory mozna
rozpisa¢ w nastepujacy sposéb:

B=p S5 (11)
d=a- 8, (12)

Zmienna S, przy zalozeniu, ze dwéjlomno$¢ nie zalezy od pulsacji w (co jest do-
brym przyblizeniem w wypadku §wiattowodu — patrz [6]) jest réwna DGD elementu,
ktéry jest opisany wektorem ﬁ Warto$¢ skalarna « jest wspSlezynnikiem zwigzanym
z tlumieniem réznicowym [5]:

eza - Imax’ (13)

min

i jest ona réwna PDL wyrazonemu w skali liniowej. Wektory S, i §ﬁ sg rzeczywistym
jednostkowymi wektorami Stokesa (w postaci znormalizowanej — 3 wymiary [4])
pokazujgcymi na sferze Poincaré’go odpowiednio polaryzacje najmniej ttumiong (w
przypadku &) oraz kierunek dwéjlomnosci (w przypadku ﬁ ). Niech sposéb tworzenia
wektoréw @ i f zilustruje rysunek 1.

s ﬁ/

Rys. 1. Sposéb tworzenia wektora ,é’ za pomocg wektora jednostkowego 5’/; i wartodci skalarnej 8
na sferze Poincaré’go

. . < - . & - re
Fig. 1. The way of constructing vector 8 out of a unit vector Sg and scalar 8 on the Poincaré sphere
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Majac ustalone wektory ,5, @ oraz pulsacje w mozemy wyliczyé dla nich macierz 7'(w)
korzystajac z nastepujacej zaleznoSci (patrz [6]):

(—jﬁwﬂﬁ)-(f}’ (14)

T(w)=C- expl >

gdzie: & = [0y 03 03] jest wektorem Pauliego zdefiniowanym poprzez macierze:

! o~ 1 o
gy = 1 0 » O = J 0 , O3 = 0 -1 A’
natomiast C jest stalg zespolong zwigzang z ttumieniem.
Jak juz wspomniano wczesniej, C.D Poole wprowadzit opis zjawiska PMD za pomocg

PSP w [2]. Informacja o PSP jest zawarta w macierzy Jonesa i mozna ja uzyskaé
postugujagc réwnaniem wlasnym macierzy T(w) [6]:

[aT(“))} T(w) " =<3 &, (15)
ow

w przypadku braku PDL wektor €3 (okreslany mianem wektora PSP) jest rzeczywisty i
wskazuje na sferze Poincaré’go gléwny stan polaryzacji PSP, w wypadku wystapienia
PDL wektor & staje si¢ zespolony i jego powigzanie z gléwnym stanem polaryzacji nie
jest juz takie bezposrednie (zainteresowanego tym tematem czytelnika odsylam do [7]).
Na potrzeby niniejszego artykutu nie bedzie potrzebna znajomosé wektora £, ktéry
jest 3 elementowym rzeczywistym wektorem Stokesa, wystarczy znajomos$é wektora
w notacji Jonesa. Oznaczmy wektory PSP w notacji Jonesa jako y/, oraz v, sg one
wektorami wlasnymi wyrazenia:

T(w) (16)

Wektory a,[7+ oraz zf._ sg ortogonalne w wypadku $wiattowodu obarczonego wylacznie
PMD, jezeli jednak PDL jest niezerowy tak nie musi byé. Zdefiniujmy wicc wspol-
czynnik korelacji owych wektoréw jako [7]:

Vs v 7

przy czymy €< 0; 1 > i jest réwne O wypadku braku korelacji, czyli w wypadku pelnej
ortogonalnosci wektordw. Jezeli wektory opisujace stany polaryzacji sg ortogonalne,
wtedy nie jest mozliwa interferencja fal elektromagnetycznych, ktérych polaryzacje
opisane sg przez te wektory. Tak dzieje si¢ w wypadku modéw polaryzacyjnych w

Swiatfowodzie, kledy _mamy do czynienia jedynie ze zjawiskiem PMD. Jezeli nato-
miast wektory i, i . nie sq ortogonalne, to wtedy mody $wiattowodowe mogg ze
sobg interferowag, co bgdzie si¢ przejawialo w ksztatcie impulsu $wietlnego na wyjsciu
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Swiattowodu. W artykule [7] autorzy wyprowadzili zalezno$é na poszerzenie impul-
su gaussowskiego w Swiattowodzie o okre§lonym DGD i wspétczynniku korelacji y
wektoréw PSP. Wspomniana zalezno$é wyglada nastepujaco:

*0,5-DGD
<t Zmax/min™= i (18)

N/
i definiuje najkrétszy i najdiuzszy czas w jakim impuls gaussowski pokona Swiatlowéd.

W przypadku, gdy wektory 4/, i /. sg ortogonalne (y = 0) poszerzenie impulsu
wyniesie:

¢

Omax =<1 >max ~ < ¢ >min= DGD, (19)
1 réwne bedzie wylgcznie DGD.

3. MODEL KASKADOWY SWIATEOWODU

W poprzednim punkcie podana zostata metoda opisu PDL oraz PMD za pomoca
macierzy Jonesa. Jak powiedziano, macierz taka opisywaé moze zaréwno wilasnosci
poszczegblnych elementéw jak i calego ukiadu. Te wiasnie ceche wykorzystano do
zasymulowania $wiatlowodu jako potaczenia kaskadowego wielu sktadowych elemen-
téw. Swiattowéd jest specyficznym elementem sieci optycznych, znajduje sie on w
Srodowisku, ktére nie da si¢ kontrolowaé. Ponadto rzeczywiste §wiattowody odbiegaja
od idealnych projektéw, chociaz w ostatnich latach dat o sobie znaé znaczacy postep
technologiczny. Wszystko to sprawia, ze §wiattow6d jest elementem niestacjonarnym,
poza tym tg niestacjonarno$¢ da si¢ jedynie ograniczaé, nie da jej sie wyelimino-
waé. Swiatfowéd poddawany jest ciaglej zmianie temperatur i wahaniom naprezen. To
wszystko sprawia, ze zmianie ulega lokalna dwéjlomnosé swiattowodu, co wplywa na
warto$¢ PMD. Dodatkowym aspektem jest sprzg¢ganie pomigdzy modami polaryzacyj-
nymi LPox i LPgyy, ktére wystepuje na skutek fluktuacji sktadu szkta kwarcowego, z
ktérego wykonane sg rzeczywiste §wiatlowody, przy czym sprzeganie pomiedzy mo-
dami polaryzacyjnymi nalezy rozumie¢ jako przelewanie sie energii pomigdzy nimi.
Nalezy zaznaczy¢, ze w procesie tym nie zostaje zaburzona ortogonalno$é modéw
polaryzacyjnych [8]. Na skutek wspomnianych tu probleméw réznicowe opéZnienie
grupowe DGD ma zmienny charakter i opisane jest rozktadem prawdopodobieristwa.

Aby zasymulowa¢ fluktuacje lokalnej dwéjlomnosci oraz sprzeganie pomiedzy
modami zaproponowano model kaskadowy $wiattowodu, przedstawiony na rysunku

2. Kazdy segment zostal opisany zespolong macierzg Jonesa, przy czym wektory ﬁ

i @ opisujace poszczegllne macierze posiadaly rézny kierunek i zwrot dla kazdej
macierzy. Przy takim modelu §wiatlowodu, sprzeganie modowe nastepuje na styku
poszczegblnych elementéw kaskady (punkty ,s” na rysunku 2). Nie ma sprzegania
pomiedzy modami w obrebie Jednego elementu kaskady; to zalozenie prowadzi do
przyjecia zasady, Ze wektory ﬁ i1 @ s3 zawsze zgodne co do kierunku i zwrotu dla
danej macierzy T(w) (patrz [9]).
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Rys. 2. Schemat kaskadowego modelu §wiattowodowego skladajacego sie z n elementéw; Sprzeganie
pomiedzy modami nastgpuje w punktach oznaczonych ,,8”

Fig. 2. Scheme of the cascade fibre model consisting of n elements. Mode coupling takes place
at “s” points

4. ROZKELADY PRAWDOPODOBIENSTWA DGD PRZY ROZNYM PDL

Przeprowadzono seri¢ symulacji bazujacych na modelu matematycznym przedsta-
wionym w punkcie 3. Ustalono nastgpujace parametry symulacji: ilo$¢ elementéw w
kaskadzie —250, liczba iteracji —30000, warto§¢ 8 poszczegblnych segmentéw —0, 2ps,
warto$¢ @ ulegata zmianie dla réznych symulacji. Pulsacje w dobrano tak, aby od-
powiadata ona Srodkowej dtugosci fali dla trzeciego okna transmisyjnego. Potozenie
wektoréw ,5’,1 i d, opisujacych poszczegélne segmenty kaskady bylo losowane odrebnie
dla kazdej symulacji i dla kazdego segmentu oddzielnie, przy czym przyjeto rozklad
jednostajny ich rozmieszczenia na sferze Poincaré’go.

Wykresy 3 i 4 przedstawiajg rozklad gestosci prawdopodobienstwa DGD, odpo-
wiednio dla Swiatlowodu charakteryzujacego sie tylko PMD oraz dla $wiattowodu
zaréwno z PMD jak 1 PDL. W tym drugim przypadku ustalono parametr a = 0, 03,
co dalo wypadkowa Srednig warto$¢ PDL dla $wiattowodu 3,98 dB. Na wykresie 3
mozna zaobserwowaé, ze rozklad prawdopodobiedstwa dla DGD $wiattowodu obar-
czonego jedynie PMD dobrze opisuje rozklad prawdopodobiefistwa Maxwella (wzdr
20) (ta cecha PMD jest dobrze znana i opisana w literaturze [3; 10]).

MEENERORCHSE. @0)

Parametr rozkfadu a w tym wypadku wynosi 0,301. Zostal on wyliczony za pomocg 1
momentu rozkladu Maxwella, ktéry odpowiada wartosci $redniej:

=24 = @)
wa

W przypadku §wiattowodu obarczonego zar6wno PDL, jak i PMD mozna zaobser-
wowac¢ wyrazne odbieganie charakterystyki rozkladu prawdopodobieristwa od krzywej
Maxwella (rys. 4.). Jest to dowéd na oddzialywanie PDL na DGD $wiatlowodu, przy
Czym charakter zmian nie powoduje zmian wartoéci Sredniej DGD (tabela 1). Rozklad
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Rys. 3. Wykres gestosci prawdopodobierfistwa DGD przy zerowym PDL §wiattowodu, przerywang linig
zaznaczono charakterystyke rozkladu Maxwella (wzér 20)

Fig. 3. Probability density function of fibre’s DGD with zero PDL. The dotted line shows
the Maxwellian characteristics
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Fig. 4. Probability density function of fibre’s DGD with 3.9dB PDL (a = 0,03). The dotted line shows
the Maxwellian characteristics (equation 20)
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prawdopodobieristwa ulega zmianie w taki sposéb, ze cze$é centralna ulega splaszcze-
niu, a prawdopodobiefistwa dla mniejszych i wigkszych wartosci od Sredniego DGD
ulegaja zwigkszeniu. Efekt jest taki, ze DGD ma tendencje do wiekszych niestabilno-
§ci, a co gorsza z wigkszym prawdopodobiefistwem moze osiggaé wieksze wartosci.
Spos6b ewolucji rozkladu gestosci prawdopodobieristwa pod wplywem PDL, mozna
zaobserwowac na wykresie 5, przy czym oznaczenia sg nastepujace: linia kropkowana
a = 0; linia ciggla o = 0,02; linia przerywana « = 0, 03; linia typu ,,-.-"a = 0,04,

Tabela 1

Srednie warto$ci PDL i DGD symulowanego $wiatlowodu, przy zmieniajacych sie wartosciach
@ segmentéw

Average values of PDL and DGD of a numerically simulated fibre for different o values

@ Srednie PDL [dB] | §rednie DGD [ps]
0 0 2,9
0,005 0,63 2,9
wang linig 0,01 1,28 2,9
0,015 1,92 2,9
WS 0,02 2,59 2,8
0,025 3,28 2,8
0,03 3,98 2,9
0,035 4,72 3
0,04 5.5 32

0.8

Gesto$ prawdopodobienstwa

s

owodu
Rys. 5. Wykresy gestosci prawdopodobieristw DGD. Linia kropkowana o = 0; linia ciagla o = 0,02;
linia przerywana « = 0,03; linia typu ,-.-"a = 0,04
line shows Fig. 5. Probability density functions of DGD. The dotted line & = 0; the solid line « = 0.02;

the dashed line @ = 0.03; the dashed-dotted line o = 0.04
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5. WPLYW ORTOGONALNOSCI PSP NA DGD
PRZY NIEZEROWYM PDL

Przy opisie matematycznym w punkcie 2 powiedziano, ze wystapienie PDL w
$wiatlowodzie moze prowadzi¢ do utraty ortogonalnosci gtéwnych standéw polaryzacji
PSP, a co za tym idzie powodowaé interferencje migdzy modami polaryzacyjnymi, co z
kolei powoduje wigksze poszerzenie impulsu, ktére zostalo wyrazone wzorem 18. Aby
zilustrowaé to zjawisko wykorzystano znéw ten sam model kaskadowy Swiattowodu
opisany w punkcie 3. Ustalono nastgpujace parametry symulacji: iloS¢ elementéw w
kaskadzie ~ 250, liczba iteracji — 30000, warto$é B poszczegdlnych segmentéw — 0,2ps,
warto$¢ « = 0,015 co dalo wypadkowy éredni PDL=1,92dB. Miara ortogonalnosci
giéwnych stanéw polaryzacji byl wspélczynnik v zdefiniowany réwnaniem 17. Na wy-
kresie 6 przedstawiono wykres gestosci prawdopodobienstwa wspélczynnika korelacji
v. Rozktad ten mozna opisaé rozktadem Weibulla, w niniejszej symulacji parametry
rozktadu opisanego wzorem 22 przyjmuja warto$ci: a=10,31 i b=1,79. Wzér opisujacy
rozklad Weibulla ma postac:

P(x) =ab-x"1 e I 00(), (22)

gdzie: a 1 b sg parametrami rozkladu.

Na wykresie 7 przedstawiono poréwnanie rozkladéw gestoSci prawdopodobiefistw
w dla przypadku samego PMD (linia ciggla), dla przypadku z PDL z parametrem
a = 0,135 (linia typu ,-.-,,) oraz z uwzglednieniem wspdlczynnika korelacji y 1
zalezno$ci na poszerzenie impulsu opisanej wzorem 18 (linia kropkowana). Wida¢
wyraZnie, ze utrata ortogonalnoéci ma wplyw na dodatkowe pogorszenie sytuacji dla
$wiattowodu obarczonego PMD i PDL. Widaé, ze prawdopodobienstwa duzych DGD
sg jeszcze wigksze niz wypadku rozpatrywania samego oddzialywania PDL na PMD
bez uwzglednienia utraty ortogonalnosci przez mody polaryzacyjne.
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Rys. 6. Wykres gesto§ci prawdopodobienistwa wspéiczynnika vy, linig przerywang zaznaczono
charakterystyke rozkladu Weibulla

Fig. 6. Probability density functions of vy coefficient, the dashed line shows the Weibull characteristics
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Rys. 7. Wykres przedstawiajacy gesto$é prawdopodobieristwa DGD. Linia ciagly odpowiada
przypadkowi @ = 0; linia typu ,,--"e = 0,035; linia kropkowana dla przypadku o = 0,035 z
uwzglednieniem utraty ortogonalno$ci modéw polaryzacyjnych

Fig. 7. Probability density functions of DGD. The solid line corresponds to the case when a = 0; the
dotted-dashed line corresponds @ = 0,035; the dotted line corresponds to @ = 0, 035 including
orthogonality loss of polarization modes

6. DEGRADACJA SYSTEMU POD WPLYWEM PDL

W tym punkcie przedstawiono wyniki symulacji, ktére obrazuja jak zmienia si¢
liczba minut w roku, w ciggu ktérych nie dziala poprawnie w zaleznosci od wartosci
PDL, przy ustalonej wartosci PMD. Do tego celu postuzono sie rozkladami prawdo-
podobiedistw DGD symulowanego §wiatfowodu uzaleznionych od PDL..
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Rys. 8. Wykres przedstawiajacy liczbe minut w ciagu roku, kiedy system nie dziata poprawnie

Fig. 8. Plot showing the number of minutes of system malfunction within a one-year period
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Parametry symulacji byly takie same jak przy wyliczaniu rozkladéw prawdopodo- $wiatto
biefistw w punkcie 4 (dla przypomnienia: ilos¢ elementéw w kaskadzie —250, liczba spowod
iteracji —30000, warto$¢ 8 poszczegélnych segmentéw — 0,2, warto$¢ 8 ulegala zmianie Istr
dla réznych symulacji). Jak zos

Przyjmuje si¢, ze Srednia dopuszczalna warto§¢ DGD dla danego systemu nie mi stan
powinna by¢ wigksza niz 10% trwania impulsu (np. dla systemu 40 Gbit/s, $rednie jeslion
DGD < 2,5ps). Znajac wlasnoSci rozkladu Maxwella przyjmuje sig, ze przy takie] polaryz
warto$ci $redniej DGD definiujacej ten rozklad, wartosci DGD wywolujace bledy w W arty
systemie maja na tyle male prawdopodobieristwa, ze mozna uzna¢ system za wolny klad ge
od wplywu PMD. W niniejszej analizie przyjeto 9ps jako warto$¢ graniczng DGD, ortogor
przy ktérej pewien system przestaje poprawnie funkcjonowac. Nastgpnie opierajac si¢ pensacj
na wyliczonych w symulacjach rozktadach prawdopodobiefistw DGD dla réznych PDL stanow
wyliczono liczbe minut w roku, w ciagu ktérych system nie dziala poprawnie. Wyniki dyspers

przedstawiono na wykresie 8. Wynika z niego, ze przy liniowym wzrocie PDL §wia-
tlowodu (przy ustalonej wartosci PMD) ekspotencjalnie wzrasta liczba minut biednego
funkcjonowania systemu. Ma to zwiazek ze zmianami rozktadu prawdopodobieristwa
DGD $wiattowodu, ktére zostaly przedstawione w punkcie 4. Zwigkszanie si¢ prawdo-
podobienstw dla wigkszych wartosci DGD pod wplywem PDL powoduje gwaltowng

degradacje systemu, mimo ze $rednie wartosci DGD nie ulegaja zmianie (tabela 1). 1. Tnter
. 4 24 . . £ 4 Tz . . stics

Ta ostatnia wlasciwo$é poddaje w watpliwo$¢ sens stosowania Sredniego DGD jako e
jedynej miary potencjalnych probleméw zwigzanych z PMD. singl
: 3. N.
1995
7. WNIOSKI + Zaw]
5. B.

Symulacje dowiodly, ze istnieje zwigzek pomigdzy tlumieniem zaleznym od po- 6. B.
Jaryzacji a rozkladem réznicowego opéznienia grupowego. Rozklad DGD w $wiatlo- ﬁ’iil:
wodzie bez PDL ma charakter rozkladu Maxwella. W wypadku niezerowego PDL 7N
rozkiad prawdopodobiefistwa zmienia si¢, zmiany te maja niekorzystny charakter, po- depe
woduja wigksze rozchwianie warto§ci DGD i znaczacy wzrost prawdopodobienstwa 8. 1.P
dla duzych warto$ci DGD. Zmiany w charakterystyce rozkladu prawdopodobieristwa ())l{’ic
DGD wplywaja na degradacje systemu transmisyjnego, co zostato pokazane na bazie - :ﬁ; “6
symulacji komputerowych. Przy czym, przy liniowym wzro§cie PDL nastgpuje eks- Degz
potencjalny wzrost czasu, przez kiéry system blednie funkcjonuje. Zmiany rozkladu 10. N.C
prawdopodobiefistwa DGD, a zwlaszcza wigksze fluktuacje wartosci DGD, spowo- Appl
dowane PDL, stawiaja wicksze wyzwania dla systeméw kompensujacych PMD [11]. 1. Na
Systemy takie musza by¢ tak zaprojektowane, aby reagowac szybciej na zmiany DGD, fei i

niz by to byto konieczne w przypadku wystepowania samego zjawiska PMD. Nalezy
dodaé, ze wartosci PDL uzyte w symulacji sg relatywnie duze i nie wystgpujg w
normalnych §wiatowodach uzywanych do transmisji. Niemniej jednak na catkowity
PDL toru transmisyjnego maja wplyw takze inne elementy (np. sprzggacze Swiatlowo-
dowe), to moze spowodowad, ze catkowity PDL ukladu skladajacego si¢ z odcinkéw
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§wiatlowodu poprzedzielanych sprzegaczami moze okazaé sie wystarczajaco duzy, aby
spowodowac zmiany rozkladu prawdopodobiefistwa DGD.

Istnieje jeszcze jeden bardzo wazny aspekt oddzialywania zjawiska PDL na PMD.
Jak zostalo pokazane, dyspersja polaryzacyjna jest scharakteryzowana dwoma gléwny-
mi stanami polaryzacji PSP. Stany te sg ortogonalne jedynie w wypadku braku PDL,;
jesli on wystapi, warunek ortogonalno$ci nie musi by¢ spetniony. To powoduje, ze mody
polaryzacyjne mogg ze sobg interferowaé i impuls doznaje dodatkowego poszerzenia.
W artykule pokazano tez, ze wspélczynnik y bedacy miarg korelacji PSP ma roz-
kiad ggstosci prawdopodobienistwa opisany charakterystyka rozktadu Weibulla. Utrata
ortogonalnosci PSP ma réwniez kluczowe znaczenie dla probleméw zwigzanych z kom-
pensacja PMD, kt6rej algorytmy opieraja si¢ na zalozeniu o ortogonalnosci giéwnych
stanow polaryzacji. Zjawisko PDL moze spowodowaé btedne dziatanie kompensatoréw
dyspersji polaryzacyjne;.
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b MAKSYMIUK

IMPACT OF POLARIZATION DEPENDENT LOSS ON POLARIZATION MODE
DISPERSION IN SINGLE-MODE FIBRE

Summary

The topic of the article is interdependence of PMD (Polarization Mode Dispersion) and PDL (Polar-
ization Dependent Loss). First of all, the proper mathematical feedback is presented. Description of PMD
and PDL by the 2 x 2 Jones complex transmission matrix is provided. Ways of calculating PDL and DGD
(Differential Group Delay) out of a matrix are also presented (Jones matrix eigenanalysis JIME). After that,
the cascade fibre model (model of a fibre that consist of many e.g. 200 pieces) is introduced that reflects all
the real system subtleties such as: varying birefringence through changes of temperature and stress, mode
coupling and varying of PDL. Then, a set of numerical simulation results (based on the above mentioned
model) is presented; these are: DGD probability density functions for different PDL and a plot illustrating
the out-of- work time during one-year period as a function of PDL (with fixed PMD). On probability
density functions plots the process of evolving distribution function from Maxwellian distribution to a
new one due to PDL is shown. The new probability distribution function results jn greater probabilities
of high DGD values when some amount of PDL, is present in the system. On other plots it is shown
that linearly increasing PDL of a system produces exponential growth in the amount of out-of-work time
during one-year period. The other problem mentioned in the article is the loss of orthogonality of PSP due
to the PDL. As an orthogonality measure, a y coefficient is provided which is a correlation of two PSPs.
Then the probability density function of a y coefficient of a system with PDL. is shown. The presented
characteristics fits well within the Weibull distribution. At the end the impact of non-orthogonality of PSP
on increasing distortions due to PDL on the system with PMD are shown. The distortion manifests with
grater probabilities of high DGD than in the case of considering PDL to PMD influence without taking
into account the loss of orthogonality of two PSPs. The article outlines the problems which may occur in
fibre networks due to the interaction of PMD and PDL and that may not be neglected when introducing
high-speed optical networks. It is shown that the measure of average DGD is not sufficient parameter of
describing the PMD problem when PDL is taken into consideration,

Keywords: PMD, PDL, polarization, combined effects, fibre
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Pompa kapilarna do chtodzenia ukladéw elektronicznych —
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Artykut dotyczy zagadniefi projektowania i konstrukcji pomp kapilarnych do chio-
dzenia ukladéw elektronicznych. Oméwiono rodzaje, budowe oraz zasade dziatania pomp
kapilarnych. Przedstawiono analize transportu ciepla i masy w stanach ustalonych dla pomp
kapilarnych typu CPL (Capillary Pumped Loops). Oméwiono zaprojektowany i wykonany
prototyp pompy kapilarnej. Przedstawiono wyniki chiodzenia uktadéw elektronicznych przy
pomocy prototypu pompy dia dwéch typéw chiodzenia: konwekeji naturalnej i wymuszone;.

Stowa kluczowe: pompa kapilarna, chtodzenie uktadéw elektronicznych

1. WSTEP

Uktady chlodzenia we wspdlczesnej elektronice odgrywajg ogromng role. Wzrost
mocy wydzielanej w elementach elektronicznych wraz z postgpujaca miniaturyzacja
wymusza stosowanie coraz wydajniejszych ukiadéw chtodzenia [1]. Parametry kla-
sycznych ukladéw chiodzenia, takich jak radiatory, wentylatory czy nawet ogniwa
Peltier zaczynaja ograniczac ich zastosowanie do nowych elementéw elektronicznych,
wymagajacych wydajniejszego odprowadzania ciepla. Poszukiwanie efektywnych me-
tod odprowadzania energii cieplnej ze struktury pétprzewodnikowej do otoczenia jest
jednym z podstawowych zagadniedi w dziedzinie elekironiki. Obecnie coraz szersze
zastosowania maja uklady chlodzace z cieczg, w szczeg6lnosci uklady wykorzystujace
przemiany fazowe plynu chlodzacego. W wydajnych rozwiazaniach tego typu mozna
wyrézni¢ kapilarne uklady chiodzenia. Do tej grupy nalezg rury cieplne (ang. Heat
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Pipes) [2, 3, 4], pompy kapilarne typu LHP (ang. Loop Heat Pipes) oraz typu CPL
(ang. Capillary Pumped Loops) [5, 6].

Kapilarne ukfady chlodzenia tacza element elektroniczny, z ktérego chcemy od-
prowadzi¢ ciepto z odbiornikiem ciepla (radiatorem, chtodnicg itp.). W czesci uktadu
stykajgcej si¢ z elementem, w ktérym wydzielajg si¢ znaczne ilosci ciepla, nastepuje
odparowanie cieczy. Cieplo wraz z para przenoszone jest w kierunku chiodnicy, gdzie
nastgpuje oddanie ciepla i skroplenie pary. Cyrkulacje zapewnia ci$nienie kapilarne
wytwarzane w materiale porowatym. Nalezy podkre§lié, ze dla celéw chtodzenia ukla-
dow i przyrzad6w elektronicznych stosuje si¢ uktady z réznym medium, np. z woda,
amoniakiem, freonem, acetonem czy metanolem. Im wieksze cieplo parowania tym
wigksza skuteczno§¢ odprowadzania ciepta.

'" Para
skraplacz

Parownik

) TN
i
1]

Rezerwuar

Rys. 1. Schemat budowy pompy kapilarnej

Fig. 1. Capillary pump structure

W artykule opisana zostata pompa kapilarna typu CPL [5, 6]. Schemat budowy
pompy jest przedstawiony na rys. 1. Wyréznia si¢ w niej parownik, skraplacz, rezerwu-
ar oraz przewody faczace. Parownik jest elementem bezposrednio odbierajacym cieplo
od ukfadu chtodzonego. Posiada wlot cieczy schtodzonej oraz wylot goracej pary.
Wewnatrz umieszczony jest material porowaty, ktéry petni kluczows role w dziataniu
pompy. Sily kapilarne wystepujace w tym materiale powodujg powstanie podci$nienia,
ktére zasysa ciecz doprowadzang przez wlot. Ciecz jest transportowana na powierzch-
ni¢ materialu porowatego, ktéra znajduje si¢ bezposrednio w sasiedztwie obudowy.
Pod wplywem doprowadzonego ciepta nastgpuje odparowanie czynnika chtodzacego.
Para jest odprowadzana z powierzchni materialu porowatego specjalnymi kanalami do
wyjScia. Nastgpnie przez przewdd transportowana jest do skraplacza. W skraplaczu
nast¢puje odebranie ciepfa od pary, co powoduje skroplenie i ochlodzenie czynnika
chtodzgcego. Schiodzona ciecz powraca osobnym kanatem do parownika.

W pompie kapilarnej sekcja parowania jest wyraZnie oddzielona od sekcji skra-
plania. Dzigki rozdzieleniu kanatu pary i schiodzonej cieczy wyeliminowane jest ich
bezposrednie oddziatywanie, co jest jedna z podstawowych wad rury cieplnej. Drugim
elementem odrézniajacym pompe kapilarng od rury cieplnej jest material porowaty. W

pomj
temu
niezkb
$t0s0
lenie
przev

1
CPL
ci$nie
dosto
nych
mate;
cisnie
strom
chtod

I
stwy
Z cle
ci$nie
giego
zapey
rozru
1 reze
dziak
do ot
(ci$ni
moc




i Telekom,

e

/pu CPL

emy od-
1 ukiady
lastepuje
>y, gdzie
capilarne
nia ukta-
z woda,
mia tym

budowy
‘ezZerwu-
m ciepfo
>ej pary.
Iziataniu
i§nienia,
wierzch-
budowy.
dzacego.
afami do
raplaczu
zynnika

cji skra-
- jest ich
Drugim
waty. W

TOM 51 — 2005 POMPA KAPILARNA DO CHEODZENIA. .. 321

pompie nie wystepuje on na calej dhugosci, lecz tylko w miejscu parowania. Dzigki
temu wystgpujgce opory ruchu sa niewielkie, przy zachowaniu ci$nienia kapilarnego
niezbgdnego do pracy ukladu. Dzigki swoim wiasnosciom pompa kapilarna moze by¢
stosowana do transportu cieczy na duze odlegtosci (nawet do kilku metréw). Rozdzie-
lenie mechaniczne parownika i skraplacza daje nam mozliwo$¢ uzycia elastycznych
przewodow faczacych te elementy.

Istniejg dwa podstawowe typy pomp kapilarnych: CPL i LHP [6]. Pompa typu
CPL (rys. 2a) posiada oddzielny rezerwuar, w ktérym istnieje mozliwo$é regulacji
ci$nienia, a tym samym regulacja punktu pracy ukladu. Ci$nienie mozna zmieniag i
dostosowywac zaréwno do mocy rozpraszanej w ukladzie elektronicznym jak 1 zmien-
nych warunkéw odprowadzania ciepta do otoczenia. Parownik zawiera jedna warstwe
materialu porowatego. Wada pompy kapilarnej typu CPL jest koniecznos§é regulacji
ciénienia w rezerwuarze zaréwno w trakcie rozruchu jak i podczas pracy. Z drugiej
strony daje to mozliwo$¢ pracy ukladu chlodzenia dla réznej temperatury elementu
chodzonego.

Pompa typu LHP posiada rezerwuar zintegrowany z parownikiem, oraz dwie war-
stwy materialu porowatego o réznych §rednicach poréw (rys. 2b). Materiat stykajacy si¢
z cieczg ma wigkszg Srednice poréw i stuzy do wstepnego zasysania cieczy. Wlasciwe
ci$nienie kapilarne niezbedne do pracy pompy uzyskuje sig dzieki zastosowaniu dru-
giego materiatu porowatego o mniejszej $rednicy poréw. PodwGjny material porowaty
zapewnia wyparcie pecherzykéw pary i powietrza z parownika do rezerwuaru w trakcie
rozruchu. Ponadto w pompie LHP istnieje termiczne sprz¢zenie miedzy parownikiem
I rezerwuarem, co pozwala uzyskaé autoregulacje punktu pracy pompy w trakcie jej
dzialania przy zmiennych warunkach generacji mocy w ukladzie i oddawania ciepla
do otoczenia. Pompa kapilarna LHP nie wymaga zadawania warunkéw poczatkowych
(ci$nienia) w celu jej rozruchu, ale jest budowana dla jednego punktu pracy (zaloZona
moc odprowadzana z ukladu przy zatozonej temperaturze).

vy

% Rezerwuar Parownik a) Rezerwuar Parownik 'b)

|
Materiat porowaty

|
Materiat porowaty H

Ciecz

Skraplacz Skraplacz Para

Rys. 2. Pompa kapilarna typu: a) CPL i b) LHP

Fig. 2. Capillary Pump Loop and Loop Heat Pipe
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2. ANALIZA TRANSPORTU CIEPLA I MASY W POMPACH KAPILARNYCH
W STANIE USTALONYM

W pompie kapilarnej zachodzi )ednoczesny przeptyw ciepla i masy. Podstawowg
role odgrywaja trzy zjawiska: parowanie cieczy z powierzchni materiatu porowate-
g0, skraplanie pary w skraplaczu pod wplywem ochlodzenia plynu, oraz wytwarzanie
ci$nienia kapilarnego przez material porowaty.

Pracg pompy kapilarnej najtatwiej opisac korzystajac z wykresu fazowego dla ply-
nu wewnatrz pompy. Na rys. 3 przedstawiony jest wykres fazowy oraz schemat pompy
kapilarnej z zaznaczonymi odpowiadajacymi sobie punktami. Analizujac przeplyw cie-
pla i masy w poszczegdlnych elementach pompy, oraz interakcje miedzy nimi mozna
wyznaczy¢ warunki pracy pompy.

1, 8 — powierzchnia materiatu porowatego; 2 — wylot pary z parownika; 3 — wiot do
skraplacza 4, 5 — powierzchnia skraplania pary; 6 — wylot wody ze skraplacza; 7 — wlot wody
do parownika.

Rys. 3. Wykres fazowy dla plynu w pompie kapilarne;

Fig. 3. Phase diagram for the fluid in the capillary pump

Catkowity spadek cionienia medium chiodzgcego w pompie (od punktu 1 do 8)
jest sumg spadkéw cionienia w poszczegélnych elementach. Poczawszy od punktu 1
jest to spadek cionienia pary podczas przeptywu przez kanaly odprowadzajace, nastep-
nie spadek cionienia pary podczas przeptywu od wylotu pompy do wlotu skraplacza,
spadek cionienia pary do momentu skraplania medium, réznica cionien na odcinku,
na ktérym wystepuje skraplanie medium chtodzacego, spadek cionienia w drodze do
wylotu skraplacza, réznica cionienia pomiedzy wylotem skraplacza a wejociem do
parownika, oraz spadek cionienia przy przeplywie cieczy przez material porowaty.

Przyjmujac kilka zalozefi mozna stworzyé uproszczony model przeplywu medium
chiodzacego. Po pierwsze mozna zalozy¢, ze temperatura pary wychodzacej z parow-
nika jest bliska temperatury panujgcej na powierzchni parowania (T, = T;). Nastepnie

mozn
pary

placz
(ps =
Upras

Bazuj:
cego 1

Sj
Knuds
powier

gdzie:

wilgot
parows
salna
wyzna




i Telekom.

NYCH

[stawowac
orowate-
warzanie

 dla ply-
it pompy
lyw cie-
11 mozna

lot wody

1 1 do §)
punktu 1
>, nastep-
raplacza,
odcinku,
rodze do
eiem do
waty.

| medium
z parow-
Nastepnie

TOM 51 - 2005 POMPA KAPILARNA DO CHELODZENIA. .. 323

mozna zafozy¢ pomijalng zmiang temperatury przy przeplywie medium przez lini¢
pary i wody (Tp = T3, Ts = T7 = Ts). Przyjmijmy takze, ze spadek ci$nienia w skra-
placzu jest maly w poréwnaniu ze spadkiem ci$nienia w diugiej linii pary i cieczy
(ps = P4 = Ps = pg), oraz ze skraplanie zachodzi na bardzo matym odcinku (T4 = Ts).
Upraszcza to wykres fazowy do przedstawionego na rys. 4.

Rys. 4. Uproszezony wykres fazowy dla ptynu w pompie kapilarnej

Fig. 4. Simplified phase diagram for the fluid in the capillary pump

Bazujac na tym wykresie fazowym mozna wyznaczy¢ spadek ci§nienia przeptywajg-
cego medium w pompie kapilarnej (Ap).

Spadek cisnienia podczas parowania (Ap,,) mozna wyznaczy¢ z réwnania Hertza-
Knudsena [7], opisujacego szybkos§¢ ubytku masy cieczy podczas parowania z jednostki
powierzchni w jednostce czasu:

LI \/V RH - po(T)  Po(Tpar) "
Apar 27R T, \/T;;l; :

gdzie: m — strumiefi masy w jednostce czasu, Apar — powierzchnia parowania, RH —
wilgotnod¢ wzgledna, T, — temperatura otoczenia, Tpar — temperatura powierzchni
parowania, M — masa molowa cieczy, p, — ci$nienie pary nasyconej, R — uniwer-
salna stala gazowa, & — wsp6lczynnik parowania. Wspéltczynnik parowania & jest
wyznaczany doswiadczalnie dla danej geometrii uktadu.
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Przeksztalcajac (1) 1 korzystajac z zalozonych uproszczenn mozna wyznaczy¢ spa-
dek ciSnienia przy parowaniu cieczy (p2 = RH - po):

I [27nRT, m
Apy = =4 : . (2)
. & M Apar

Spadki ciénienia w linii pary i cieczy (wlaczajac w linig pary czes$¢ wlotows skra-
placza, oraz w lini¢ wody cze$¢ wlotowg parownika i wylotowa skraplacza) przyjmujg
postad:

A . 8Vpaerar . 8VeiecrLciecs 3
Po3 = M s APer = M ( )
R R4
par ciecz

gdzie: Vpar, Veieez — lepkoS¢ kinematyczna pary i cieczy; Lpar, Leiecz — dtugos$é linii
pary i cieczy; Rpar, Rejecz — promiefi linii pary i cieczy.

Zostaje jeszcze policzy¢ spadek ci$nienia przy przeplywie cieczy przez material
porowaty. Podstawowa wielkos$cia opisujgca material porowaty jest porowato$¢ k. Jest
to stosunek objetosci przestrzeni poréw (kanaléw kapilarnych) do objetosci catego ma-
teriatu porowatego. Réznica 1 -« odpowiada objetosci stalej czesci matrycy. Definiuje
si¢ takze przepuszczalno$§¢ materialu porowatego K = dSK3/ 150(1 — «)?, gdzie d, jest
$rednig $rednicg ziaren materiatu porowatego. Spadek ci$nienia przy przeptywie cieczy
przez material porowaty jest opisany przez prawo Darcy’ego:

MV ¢iec, L
2
A porK

gdzie: vgee, — lepkos$é kinematyczna cieczy, I — grubo$é materialu porowatego.

Niech P bedzie mocg odprowadzana przez pompg z powierzchni uktadu chlo-
dzonego, a T zadang temperaturg na powierzchni uktadu chiodzonego. Temperatura
parowania (powierzchni materialu porowatego) wynosi

Pd
Apar/1 ’

gdzie: Ap, — powierzchnia parowania, d — odleglo$¢ pomigdzy powierzchnig odbie-
rania ciepla a powierzchnia materialu porowatego (grubosé elementu pompy bezpo-
§rednio przylegajacego do elementu chtodzonego), A — przewodno$¢ cieplna elementu
pompy przenoszacego cieplo od uktadu chlodzonego do materialu porowatego.
Znajac Ty i P mozna w przyblizeniu (pomijajgc energi¢ kinetyczng) wyznaczy¢
strumieft masy medium chlodzacego, ktéry jest odparowywany w parowniku:

m = P[C,, (6)

Aprg = 4)

T1 = TS -

©)

gdzie C, — ciepto parowania. Sumujgc ze sobg cztery spadki ciSnienia (2, 3, 4) i pod-
stawiajac (6) otrzymujemy wzoér na catkowity spadek ci$nienia medium chlodzgcego
w pompie:

Apuy = i : 1 /27Z'RT1 . § (Vpaer:r + Vciechci:cz) + VCieCZLPOV . (7
C]) &Abar M T Rl}al' Rciecz Al’a"K
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Warunkiem dziatania pompy kapilarnej jest, co najmniej réwnowazenie tego spad-
ku cisnienia przez cisnienie kapilarne materiatu porowatego APkap 2 Apioi. Cisnienie
kapilarne dla kapilar o przekroju okraglym wyraza si¢ przez:

' 20 cos
Apkap = . »

gdzie o — napigcie powierzchniowe, 6§ — kat zetkniecia cieczy ze $ciankami kapilar,
r — promien kapilar. Stad mamy:

1 27TRT1 8 ( 771)arL])ar nciechciecz ) aneé’ZLIJO’ }
A/ + - + + ¢S]
EApar M n\R par 4ppar Reieer 4pciecz A])aercz'ecz
W ostatniej nieréwnosci wystepuja trzy niewiadome: promieri kapilar w materiale
porowatym r, przepuszczalnos$¢ materiatu porowatego K oraz wspétczynnik parowania
¢. Parametry materiatu porowatego nalezy dobrad tak, aby byla spelniona nieréwnosé
(8). Warto$¢ wspdlczynnika parowania musi byé wyznaczona do§wiadczalnie dla kon-
kretnych geometrii parownika.
Znajac wszystkie parametry pompy, wiacznie z wlasno$ciami materialu porowate-
go 1 wspofczynnikiem parowania, mozna szukaé zaleznosci pomiedzy temperaturg na
powierzchni uktadu chtodzonego i na wylocie skraplacza. Mozna, zakladajac tempera-

turg skraplacza, szukac zaleznosci pomigdzy temperaturg powierzchni ukladu a moca
wydzielang w ukladzie chiodzonym.

207 cos P
>

>
r c,

3. PROTOTYP POMPY KAPILARNEJ TYPU CPL
— BADANIA W STANACH STATYCZNYCH

3.1. BUDOWA POMPY

Na rys. 5 pokazano zdjecie oraz strukture prototypowej pompy kapilarnej typu
CPL wykonanej w Instytucie Elektroniki Politechniki L.6dzkiej. Po lewej stronie widad
parownik umieszczony na elemencie grzejnym. Po prawej stronie skraplacz z radia-
torami i wiatrakami oraz rezerwuar. Parownik z rezerwuarem polaczony jest dwoma
przewodami. Jeden odprowadzajacy parg z parownika do skraplacza, drugi wode w kie-
runku przeciwnym. Na przewodach zatozone sg kulowe zawory odcinajace, niezbedne
do napetniania pompy woda oraz wytworzenia odpowiedniego podci$nienia.

Parownik ma wymiary 50mmx50mmx15mm. Mozna w nim wyréznic trzy pod-
stawowe czgsci. Pierwszym clementem jest plytka mosigzna, ktéra bezposrednio styka
sig z elementem chlodzonym i odbiera od niego ciepto. Na plytce tej umieszczony
Jest material porowaty zasysajacy wode ze zbiornika umieszczonego nad materialem.
Cato$¢ zamknieta jest elementem z tworzywa, z ktérego wychodzg dwa przewody:
doprowadzajace wode i odprowadzajace pare. W plytce mosigznej stykajacej sie z
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Rys. 5. Prototyp pompy typu CPL

Fig. 5. Capillary Pumped Loop prototype

materiatem porowatym wyfrezowana jest siatka rowkéw odprowadzajacych pare po-
wstajaca podczas pracy pompy na powierzchni materialu porowatego. Para przeptywa
do przewodu odprowadzajacego ja do skraplacza.

Materialem porowatym jest plytka ze spieku szkianego o porowatosci 0,7273
i przepuszczalnosci z zakresu: 3,44966-10719-1,37987-1077 m?. Skraplacz ma wymia-
ry 100mmx100mmx20mm. Jest to blok mosigzny z wydrgzonym kanatem o §rednicy
4mm. Miedziany rezerwuar ma 90mm wysoko$ci 1 30mm S$rednicy. W gbrnej czeéci
znajduje si¢ wlot rozrachowy, zamknigty zaworem kulowym, niezbedny do napelnie-
nia i ustalenia warunkéw poczatkowych w pompie. Z boku rezerwuaru zamontowano
wskaZnik poziomu cieczy wykonany z przeZroczystego przewodu z tworzywa sztucz-
nego. Skraplacz z parownikiem polaczone sa przezroczystymi przewodami z tworzywa
o §rednicy wewnetrznej 4mm.

3.2. WYNIKI POMIAROW POMPY W STANACH STATYCZNYCH

Do pomiaréw wybrano pi¢¢ punktéw pomiarowych (rys. 6): miejsce styku po-
wierzchni parownika z uktadem chlodzonym (Ty), wlot wody (Tpy1) i wylot pary (Tpwy)
parownika, oraz wlot pary (Tgw) 1 wylot wody (Tswy1) skraplacza.

Wykonano dwie serie pomiardéw. W pierwszej serii stosowano konwekcje natural-
na (niewymuszong) radiatoréw skraplacza. W drugiej chtodzenie odbywalo si¢ dro-
ga konwekcji wymuszonej przy uzyciu wentylatoréw. Wyniki pomiaréw obu serii sg
przedstawione i omdwione ponizej.

W pierwszej serii pomiar6éw moc grzatki regulowano w zakresie 75-160W. Do-
konano pomiaréw temperatury w punktach pomiarowych oraz obserwacji zachowania
si¢ cieczy 1 pary wewnagtrz pompy kapilarnej. Wyniki pomiaréw temperatury zostaly
przedstawione na rys. 7.
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Rys. 6. Rozmieszczenie punktéw pomiaru temperatury

Fig. 6. Temperature test points location

W zalozeniach pompa miafa utrzymywaé temperature powierzchni uktadu chio-
dzonego na poziomie ponizej 100°C. Pompa spetnia zatozenia do mocy nieco ponad
150W. Powyzej tej granicy temperatura powierzchni gwattownie wzrasta i pompa kapi-
larna przestaje dziala¢. Odpowiada to osiagnigciu na powierzchni materiatu porowatego
temperatury wrzenia wody. Powoduje to powstawanie duzej iloSci pary i zaburzenie
cyrkulacji medium chfodzacego w pompie. Podczas obserwacji mozna bylo zauwazyc
gwaltowne pojawienie si¢ pary w przewodzie doprowadzajgcym wode do parownika,
zatrzymanie przeplywu wody i skok temperatury powierzchni ukladu.

Najlepsza cyrkulacja medium zachodzi dla mocy z zakresu 110-150W. Para z
duza szybkoScig wydostaje si¢ z parownika do przewodu i wplywa do skraplacza. Po
ochlodzeniu o ok. 10°C (rys. 8) wyplywa ze skraplacza i poprzez rezerwuar plynie do
parownika. ‘

W drugiej serii pomiaréw dodano chtodzenie konwekcyjne wymuszone poprzez
zastosowanie zamontowanych na radiatorach skraplacza. Moc grzatki regulowano w
zakresie 40-290W. Tak jak w poprzednim przypadku, dokonano pomiaréw temperatu-
ry w punktach pomiarowych oraz obserwacji zachowania si¢ cieczy i pary wewnatrz
pompy kapilarnej. Wyniki pomiaréw temperatury zostaly przedstawione na rysunku 9.

Przy wiaczonym chiodzeniu z konwekcja wymuszong pompa utrzymuje temperatu-
r¢ powierzchni uktadu chtodzonego na poziomie ponizej 100°C dla mocy do ok. 230W.
Powyzej tej mocy temperatura powierzchni jest wyzsza od zatozonego poziomu. Dla
mocy 230W osiggana jest na powierzchni materiatu porowatego temperatura wrzenia
wody. Tak jak poprzednio, powoduje to powstawanie duzej iloéci pary i zaburzenie
cyrkulacji medium chiodzacego w pompie. Proces nie ma tak gwaltownego przebiegu
jak dla pompy z chiodzeniem za pomoca konwekcji naturalnej. Najlepsza cyrkulacja
medium zachodzi dla mocy z zakresu 130-230W. Para z duzg szybkoscia wydostaje si¢
z parownika do przewodu i wplywa do skraplacza. Po ochtodzeniu o ok. 40°C (rys. 10)
woda wyplywa ze skraplacza i poprzez rezerwuar ptynie do parownika.

Na rys. 11 pokazano poréwnanie wynikéw pomiaréw temperatury w punktach
kontrolnych dla uktadu z chiodzeniem konwekcyjnym wymuszonym i niewymuszonym
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Rys. 7. Zalezno$é temperatury w punktach pomiarowych od mocy dla chtodzenia
z konwekcja nataralng

Fig. 7. Test points temperature as the power function for natural convection cooling
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Rys. 8. Zalezno§é réznicy temperatury na wylocie i wlocie skraplacza w funkcji mocy

Fig. 8. Temperature difference between condenser outlet and inlet as the power function for natural
convection cooling
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Rys. 9. Zaleznos¢ temperatury w punktach pomiarowych od mocy dla chtodzenia

Fig. 9. Test points temperature as the power function for forced convection cooling

z konwekcja wymuszong
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Rys. 10. Zalezno$¢ réznicy temperatury na wylocie i wlocie skraplacza w funkcji mocy

Fig. 10. Temperature difference between condenser outlet and inlet as the power function for forced

convection cooling
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Rys. 11. Poréwnanie wynikéw dla pompy z chtodzeniem konwekcyjnym
Wymuszonym i niewymuszonym

Fig. 11. Results comparison for natural and forced convection cooling

(powierzchnia ukfadu chlodzonego). Widaé, ze uklad z chlodzeniem konwekcyjnym
wymuszonym pracuje poprawnie w szerszym zakresie mocy wydzielanej w uktadzie
chtodzonym. Utrzymuje on temperaturg¢ powierzchni ukfadu na zatozonym poziomie
przy znacznie wigkszych mocach niz uklad z chlodzeniem konwekcyjnym niewymu-
szonym.

Ukiad z chiodzeniem konwekcyjnym niewymuszonym utrzymuje zadang tempera-
ture dla mniejszego zakresu mocy. Jednak w poréwnaniu z chiodzeniem wymuszonym
dla mocy do ok. 150W utrzymuje temperature nizszg. Réznica ta maleje ze wzrostem
mocy. Na rys. 12 pokazano réznice temperatury na powierzchni dla uktadu z chtodze-
niem konwekcyjnym wymuszonym i niewymuszonym. Réznica ta zostala wyznaczona
z pomierzonych zaleznoS$ci temperatury od mocy, aproksymowanych wielomianami
szdstego stopnia.

Temperatura ukfadu z chlodzeniem konwekcyjnym wymuszonym wykazuje sie
mniejszg zaleznoScig zmian w funkcji mocy. Na rys. 13 pokazano nachylenie charakte-
rystyki Tq(p) w funkcji mocy wydzielanej w ukladzie, rozumianej jako stosunek zmian
temperatury powierzchni uktadu chtodzonego do zmiany mocy wydzielanej w ukfadzie.
Widag, ze dla uktadu z chtodzeniem konwekcyjnym wymuszonym wzrost temperatury
w stosunku do wzrosty mocy utrzymuije si¢ dla calego zakresu prawie na jednym pozio-
mie 0-0,2° C/W. Dla ukfadu z chlodzeniem konwekcyjnym niewymuszonym stromo$é
charakterystyki waha si¢ znacznie w badanym zakresie mocy (-0,2-0,8° C/W). Dla
zakresu 110- 150W mozna zauwazy¢ malg zmienno$é nachylenia charakterystyki. Jest
to zakres, w ktérym w pompie obserwowano stabilng cyrkulacje czynnika chtodzacego.
Przy chtodzeniu konwekcja wymuszong stabilna cyrkulacja miata miejsce w szerszym
zakresie mocy, co uwidacznia si¢ w lepszej stabilizacji temperatury uktadu.

Fig. 1
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Rys. 12. Réznica temperatury powierzchni ukfadu dla pompy z chtodzeniem konwekeyjnym

wymuszonym i niewymuszonym

Fig. 12. Device surface temperature difference for the pump with forced and natural convective cooling
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Rys. 13. Nachylenie charakterystyk Ti(p) w funkcji mocy

Fig. 13. T,(p) characteristics slope as the power function
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3.3. WARUNEK DZIALANIA DLA PROTOTYPU POMPY

Dla przedstawionego prototypu pompy mamy: zakladana moc odbierana przez
pompe 150W, medium — woda, diugosci linii cieczy i wody 0,5m, §rednica przewo-
déw 0,004m, powierzchnia materialu porowatego 1,256 - 107 m? (promiefi 0,02m),
grubo$¢ materialu porowatego 4mm, temperatura powierzchni materialu porowatego
95°C, temperatura cieczy wyplywajacej ze skraplacza 40°C. Podstawiajac te warto$ci
do nieréwnosci (8) otrzymujemy warunek

1010
1561,6 176579 + 6,164K10 .

12r|

&

Do budowy pompy kapilarnej zostal uzyty material porowaty o standardo- wych
parametrach spiekéw szklanych wykorzystywanych w chemii analitycznej do filtracji
(np. w lejkach Shotta). Dla spieku o standardowej porowatoéci G2 pod- stawowe pa-
rametry podane sg ponizej:

Porowato$é « 0,727

Przepuszczalno$é K 3,45-10719 - 1,38. 107 m?

Srednica poréw 2r 4107 -1.10% m

Srednica kulek d, 1-10-2-10"m

Po policzeniu warunku (8) dla kraficowych wartosci parametréw materiatu poro-
watego G2 otrzymujemy warunki na warto$¢ wspélczynnika parowania: & = 0,169
dla minimalnej przepuszczalnosci K = 3,45-107%m? i & > 0,0812 dla maksymal-
nej przepuszczalnosci materiatu porowatego K = 1,38 - 107m?. Wyliczona wartosé
wspdtczynnika musi by¢ spelniona przez parownik. Je§li konstrukcja parownika bedzie
mialta odpowiednie parametry to przy zatoZeniach przyjetych przy konstrukcji pompy,
spelniony begdzie warunek (8).

4. PODSUMOWANIE

W ramach badatt opisanych w artykule stworzony zostal uproszczony model sta-
tyczny dla medium chiodzacego w pompie kapilarnej. Zaprojektowana zostala i wy-
konana pompa kapilarna typu CPL z pojedynczym materialem porowatym i zbiorni-
kiem wyrownawczym do regulacji ciSnienia pary i punktu pracy ukfadu. Realizowana
pompa kapilarna zapewnia odprowadzanie mocy na zalozonym poziomie 150W. Przy
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powierzchni 2,5 - 107 m? daje to strumieii ciepta odbieranego z elementu chtodzonego
réwny 60 kW/m?. Dla poréwnania, plaska pompa kapilarna typu CPL firmy Astrium
[6] moze odprowadza¢ moce z zakresu od ok. 0,5 W do 100 W. Co przy powierzchni
réwnej 0,9 - 107> m? daje strumieni ciepla ok. 0,55-110 kW/m>,

Pompa kapilarna typu CPL jest pompa wymagajacg sterowania. Podczas rozru-
chu I zmiany warunk6w pracy nalezy kontrolowaé i sterowaé warunkami panujacymi
wewnatrz pompy. Zazwyczaj kontrola odbywa sie poprzez regulacje temperatury rezer-
wuaru, co przektada si¢ na regulacje ci$nienia panujacego wewnatrz zbiornika. Zmiana
ciSnienia powoduje zmiang punktu pracy pompy. Ci$nienie w rezerwuarze mozna takze
regulowac bezposrednio. W ramach dalszych badan przewiduje si¢ badanie proceséw
dynamicznych zachodzacych w pompie kapilarnej.
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T. WAJMAN, B. WIECEK, B. OSTROWSKI, R. DANYCH

CAPILLARY PUMP FOR COOLING OF ELECTRONIC DEVICES
— STEADY STATES SUMMAMRY

Summary

Capillary pumps (Capillary Pumped Loops and Loop Heat Pipes) are passive, two-phase heat trans-
port systems that utilize the capillary pressure developed in a fine pore evaporator wick to circulate the
system’s working fluid. When heat is applied to the evaporator, the liquid evaporates from the saturated
wick and flows through the vapor line to the condenser. In the condenser heat is removed and the vapor
condenses. The cooled liquid returns to the evaporator through the liquid line.

The essence of the project is to apply cooling that uses capillary pump as an element taking heat
away from power elements. The capillary pump is capable of taking away up to a few hundred watts
of power from a square centimeter and transporting it on long distances, even up to a few meters (e.g.
beyond the converter system). It gives us the possibility of taking away considerable power and separating
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the heat source from the place of giving up the heat to the environment, which solves the problems of
standard cooling systems.

Analysis of heat and mass flow in CPL capillary pump based on phase diagram was presented. Some
simplifications have been assumed and steady state pump working condition has been derived. Using this
condition, a capillary pump prototype has been building and testing. The pump has been projected for

Two series of measurements with natural and forced convection cooling of condenser have been
executed. Results of steady state experiments have been presented.

Keywords: capillary pump, electronic devices cooling
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CONTINUOUS-TIME ACTIVE-RC FILTER MODEL FOR
COMPUTER-AIDED DESIGN AND OPTIMIZATION
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In the paper, a general model of integrator-based continuous-time Active-RC filters
is presented. More specifically, filter structures containing inverting amplifiers and passive
feedback network are considered. The structure is analyzed using matrix description. The
explicit transfer function formula is given in general case. The extensions of the model that
take into account finite DC gain and finite bandwidth of operational amplifiers as well as
other non-ideal effects are presented. We also perform a noise analysis of the Active-RC
filters in general setting. The matrix-based approach is formulated especially for efficient
use in computer-aided analysis and design of Active-RC filters. For the sake of illustration,
a few examples of application of the proposed approach are given. -

Keywords: Active-RC filters, continuous-time filters, noise analysis

1. INTRODUCTION

Continuous-time analog filters based on operational amplifiers (OPAMPs) and
RC elements (Active-RC filters) provide solutions for various signal-processing ta-
sks. Many synthesis and design methods for different types and architectures of this
class of filters have been reported [1],[2]. Although other techniques, particularly
transconductance-capacitor (OTA-C) filters [3], are now dominant in high-frequency
range, Active-RC filters are suitable for numerous medium-frequency applications,
especially those which require high linearity and low noise, such as ADSL [4], VDSL
(5], [6] WCDMA [71.[8], RFIC receivers for PANs [9], GSM baseband transmitters
[10]. Recently, Active-RC filter for frequencies beyond 300MHz has been successfully
implemented [11].
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In this paper, we consider a general matrix-based approach suitable for computer-aided
analysis, design and optimization of continuous-time Active-RC filters. In Section 2,
we present a general Active-RC filter topology and develop a matrix description of this
structure. The model is not the most general one, because it is restricted to filter topo-
logies that contain only inverting amplifiers (especially integrators) and RC feedback
network. Thus, it is not suitable for analyzing classical structures such as Sallen-Key
biguad [3]. However, it covers a number of practical Active-RC filters, especially most ;
multiple-loop feedback topologies including the ones based on RLC ladder simulation, n.
leap-frog, follow-the-leader [1], [2], [12] and many others. It also makes it possible
to generate and investigate properties of new filter topologies with possibly attractive
properties. The general model that covers all conceivable Active-RC topologies will
be given elsewhere. In Section 3 we consider extensions of the presented filter model
that take into consideration non-ideality of OPAMPs, such as finite gain-bandwidth
product (GBW) and non-zero output resistance. In Section 4 we present a noise ana-
lysis of Active-RC filters in general setting. Examples of application of the presented
approach are given in Section 5. Section 6 contains remarks and conclusions.

2. GENERAL STRUCTURE OF INTEGRATOR-BASED ACTIVE-RC FILTER | whers
' vely,

Fig.1 shows the single-ended version of the general topology of integrator-based
Active-RC filter. Note that we consider filter topologies containing somewhat more
general building blocks than lossy or lossless integrators, i.e. inverting amplifiers that
may contain nonzero capacitance at the input. The filter in Fig. 1 contains n operational
amplifiers denoted as OA;, i = 1, ..., n, n input resistors R,; and capacitors Cp;,
i =1, ..., n, the set of internal feedback resistors R;; and capacitors Cy;, 1, j = 1,...,n, Let u
as well as output summer consisting of amplifier OA,, resistors R, (direct feedforward
path from input), Re;, i = 1, ..., n and R,. Output nodes of OPAMPs are denoted
as x;, i = 1,...,n. We shall also use z; and x; to denote voltages at OPAMP input T
and output nodes, respectively, which should not lead to confusion. It is seen that any
integrator-based Active-RC filter is a particular case of the structure in Fig. 1, i.e.

any particular filter can be obtained from the one in Fig. 1 by removing appropriate c
number of elements. In this section we shall assume that operational amplifiers are
ideal (we relax this assumption in Section 3, where filters with non-ideal OPAMPs are Using

considered). The analysis below is carried out in the Laplace transform domain.

Let us start the analysis of the circuit in Fig. 1. The total current flowing into each
node z;, i = 1, ..., n is zero and the voltage at z; is also zero, due to the assumed
ideality of OPAMP. This allows us to write the following equations:

This

YoiUin+ ) yix; =0, i=1,...,n (0

n

J=1
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Fig. 1. General structure of integrator-based Active-RC filter

Rys. 1. Ogolna struktura filtru aktywnego RC ze wzmacniaczami odwracajacymi

8oUour +

n

J=1

Rin
G
i

! i
- 1 P

8ejXj + 84Uin =0

@)

where U, and U,,; denote Laplace transforms of input and output voltages, respecti-

vely, and

Yoi = gbi + SChis 8oi = URpi, i =1, ..., n, yi; = gij + sCy,
gj=1Riy, i,j=1,...,n

&i=1/R, i=1,...,n, g4 =1/Rq, g =1/R,

Let us introduce the following notation

Cu - Cn gn
I=| + .. 1 |,G=| :
Cnl Cnn } &nl
" 8l 8en
C-lar o= Bt
[Cl n ] 8o 8o

Using (5) we can rewrite (1), (2) in the following form

GIT+G)X+BU;,, =0
Ut +CX + DU, =0

This allows us to calculate the transfer function H(s) of the filter

Uou (5)

H(S) B Uin (S)

D=d=2%

=CGT+G)'B-D

3

“)

)

©)

)
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Now, let us denote adjoint matrix of sT + G as M where

M(s) = adj (sTc +G) = M), | ®)
This allows us to rewrite transfer function in the form:
1 n
HO = o 121 ci(gsy + SCp)Myi(s) — d ©

Note that in many filter structures, input signal is provided to only one inter-
nal node, say z; (i.e. there is no input signal distribution), and there is no out-
put summer (i.e. one of the internal nodes, say x;, is the output of the filter), and

no input capacitors. This means that B = [ 0 -0 gx 0 -0 ]7, C =

0 -~ 0 -1 0 --- 0 |-1atthpositionand C;y =0fori=0,1,...,n
(note that we have -1 because of the fact that if there is no output summer, there is no
signal inversion due to OA, either). In such case, expression (9) reduces to the form:

oMy (s)

HS) = 36T+ &)

(10)
Similar expression can be written for slightly more general case, with no input

capacitors, input signal distribution (i.e. B = {gp1 -+ gm]), and a trivial output summer

(C=[0--0~-10--- 0], with —1 at [-th position). Then, we have

1 n
HO) = =57 =6 }; goiMi(s) (11)

On the basis of the above expressions one can easily calculate the transfer function
of any particular structure of integrator-based Active-RC filter. It is also worth noting
that there is one-to-one correspondence between integrator-based Active-RC filters and
matrices (5). Thus, using presented matrix description we can consider filter design,
analysis and optimization in purely algebraic domain. The main advantage is that this
can be easily handled by a suitable computer software.

It follows that the order ny of transfer function of general filter structure in Fig. 1 is
not necessarily equal to the number of internal nodes. It can be shown that it essentially
depends on the passive network. In particular, we have that ny is not larger than the
rank of the corresponding matrix 7.

Based on the algebraic properties of the matrix 7', we can distinguish an important
subclass of integrator-based Active-RC filters, i.e. state-space filters. Suppose that the
matrix 7' is invertible, i.e. 77! exists. Then we can rewrite (6) as

sX = -T"'GX - T7'BU,,

12
Uoui:""CX"DUin ( )
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Let us denote
A;=-T7'G, B, =-T'B, C;=~C, D, =-D (13)

With this notation (12) takes the form

sX = AX + BU,,

(14)
Uout - CsX + DA‘ Uin

which is nothing else but the state-space description of the filter in Fig. 1 with node
voltages x;, i = 1, ..., n being the state variables. Thus, the state-space Active-RC
filter is the one for which the matrix T is invertible which is a necessary and suffi-
cient condition for the existence of the state matrices. For state-space filters we can
apply many useful matrix transformations which can be used, for example, to performs
efficient parameter optimization.

It should be emphasized at this point that the algebraic description of the filter
structure in Fig. 1 exhibits a lot of similarities to description of the general OTA-C
filter :opology introduced in [13]. It is beyond the scope of this paper to exploit these
similarities, however, we would like to point out that the main equation for the OTA-C
filter model is almost the same as equation (7). On the other hand, the matrix T for
OTA-C filter model is always symmetric and positively semi-definite [13], which is not
the case for the considered class of Active-RC filters and clearly indicates that the set
of all OTA-C filter structures is isomorphic to the proper subset of the Active-RC filter
topologies considered here (in the sense of existence a one-to-one correspondence).

In practice, Active-RC filters are mostly implemented in fully differential struc-
tures. Due to this we may assume that matrix entries in (5) can take both positive
and negative values, which can be accomplished by cross-coupling of -eorresponding
physical elements. More specifically, if the element, say R;;, is cross-coupled (i.e. put
between positive [negative] output of an amplifier and positive [negative] input of
another one, see e.g. resistor R in Fig. 2), this reflects in equation (1) so that the
appropriate term has the form g;;(—x;) = —g;;x;, i.e. the original ‘- from node voltage
is moved into filter element, here g;;. Obviously, the physical element remains positi-
ve. Negative value of the corresponding matrix entry is equivalent to cross-coupling.
In case of single-ended implementation, negative elements are realized using inver-
ters. The presented approach is primarily intended to be used as a basis for creating
computer-aided design and optimization software. However, let us consider a simple
example as an illustration how it can be used for hand filter design. Suppose that we
want to synthesize an all-pole biquad filter, i.e. we intend to implement the following

transfer function:

2
H,wy

H(s) = (15)

52+ %Q-s + Wl

If one wants to develop minimal implementation, two OPAMPs are needed, so we
have n = 2 in formulas (1)-(11). Assume that our filter has no input signal distribution
with input signal injected to the first OPAMP through conductance g, i.e. B = [g, ()]T,
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R1

(@) 1)

Fig. 2. All-pole Active-RC biquad corresponding to matrices (17): single-ended (a)
and fully-differential version (b)
Rys. 2. Filtr aktywny RC odpowiadajacy macierzom (17): wersja z wyjSciem niesymetrycznym (a)
oraz wersja w pelni réznicowa (b)

and no output summer with output signal taken from the second OPAMP, ie. C =
[0 — 177 and D. Now we have to choose matrices T and G having in mind that in our
case the transfer function of the filter is given by (10). More specifically, denominator
of the transfer function is just det (s7 + (), while its numerator is g,M»; (s), where
M) (5) = — [sT + Glyy, i.e. element »; of the matrix sT+G (multiplied by —1). Although
there are still many possibilities, the most straightforward choice is

o0 0 —g
T = ,G = 1
{0 CzJ [gz 8 } (16)

which gives all-pole second-order transfer function:

g g 8h82
»&2 Gi&y
= - _ (17
2 8, 818
ssCiCr+sCirga+ 8182 s +SC32+Cisz

Corresponding filter topology (both in single-ended and fully differential structures) is
shown in Fig. 2. Obviously, we can obtain many more equivalent filter topologies that
implement transfer function (15) by different choice of matrices 7', G, B, C and D.

3. ACTIVE-RC FILTER WITH NON-IDEAL OPAMPs

In this section we shall extend the model presented in Section 2 so as to take into
account non-ideal behavior of operational amplifiers. In particular, we shall consider
finite gain-bandwidth product of OPAMP as well as its non-zero output resistance.

In case of finite gain of OPAMP we can no longer assume that node voltages z;,
i=1,...,n are equal to zero. Let us denote the gain of i-th operational amplifier OA;

as
fol
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as A;(s). It follows from Fig. 3 that i-th integrator of the filter can be described by the
following equations:

H3
Yoi Uiy — 2i) + Z}’ij (X,;' - Zi) =0
=1
X = ~7;A; (5)

i=1,...,n (18)

Vi
Xlo E_._..J

i.i-1 b

Xi-10 7

y_i‘i+1

Xi+1 o [ }

(S ©

u Zi Xi

LT e
Xn o —

voi oo - = Ui
Uio 1

Fig. 3. Diagram of i-th integrator of the filter in Fig. 1 with finite gain OPAMP

Rys. 3. Schemat i-tego integratora filtru z Rys. 1 ze wzm. operacyjnym o skoficzonym wzmocnieniu

The corresponding equation for output summer is the following

n
8o WUou — 20) + Z 8cj (xj - Zo) + 84 (Uin—20) =0
=1 (19)

Uout = “ZOAO (3)

where A,(s) is the gain of the output operational amplifier OA,. Equations (18) and
(19) can be rewritten in matrix form as follows

T+G+Y)X+BU;, =0

20
(I +Cp)Upy +CX + DUy, =0 20
where Cen B
251 Y1+ I 0
A (s)
Yp= 2D
0 Z?’:l )7nj +}7bn

An(s)
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L+ X0 6+ d
A, (s)

Here, i = lguil + $IChil, 3i; = |gijl + sICijl, & = leil, 1,7 = 1, ..., n, d = |d|, which
allows us to take into consideration the case when some entries of the matrices 7,
G, B, C and D are negative. In such a case (which is equivalent to cross-coupling of
the corresponding filter elements), negative sign of the element value corresponds in
fact to the negative sign of appropriate node voltage x; (see discussion in Section 2).
However, from the point of view of input node voltage z; element is still positive and
we must take absolute value of negative elements to maintain correctness of equations.
Using (20) we can calculate transfer function of the filter, which is:

Uin (S)
Uous (5)

Note that even if A;(s) is modeled using single pole approximation, matrix elements
of Y4 are, in general, of second order in s. This makes it difficult to directly evaluate
the transfer function formula (23). However, if for frequencies of operation of the filter
we have |A;(s)| > 1,i=1,...,n, |[A,(s)| > 1, which means that ||¥ ]| < |IsT + G|
for any reasonable matrix norm, we can use the following approximation:

Cy = (or C4 = 0 if there is no output summer) (22)

H(s) = = (1 +Cy)"! (C(sT+G+ YA)‘leD) (23)

J+A)'=1-4 (24)

which is valid for any matrix A as far as ||A]| < |[I]| (I stands for an identity matrix).
Using (24) we obtain the following formula for H(s):

H(s)=(1+Cy)" (C (1 - T +G)™! YA) T +G)'B - D) =

25
=(1+Cy™" (C sT+G)'B- D) ~(1+CH)CGT+G) Y, (T +G) ' B ()

which can be rewritten as
H(s) = (1 4+ Cx)™ Hy (s) — AH (s) (26)

where Ho(s) is the nominal transfer function of the filter with ideal OPAMPs (eqn.
(7)), and AH (s) is deviation from Ho(s) due to finite OPAMP gains given by

AH () =1+ C)T'CGT+G) ' YAGsT +G) ' B @7

In general case, however, we have to evaluate formula (23) to obtain accurate results.

Now, we shall consider the effect of non-zero output impedance of the filter
OPAMPs. Fig. 4 shows i-th OPAMP of the filter, where v,; denotes its output admittan-
ce, ¥; and x; are the internal and external output voltages of the OPAMP, respectively.
Since in practice we always have |z;| << [x;], i, j = 1, ..., n, we can write the following
equation:

=)y = (ol + Y, i) i=1 (28)
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Fig. 4. Diagram of i-th OPAMP of the filter in Fig.1 with non-zero output admittarnce

Rys. 4. Schemat i-tego wzm. operacyjnego filtru z Rys.1 z niezerows admitancjg wyjsciows
where we wrote |g.| and 7; for the same reason as in (21). Hence, we have

~ Yoi .
X = X —, (=1,...,n (29)
Yoi + lgail + X1, i

This means that effective gain of the amplifier is reduced by the factor
-1
(1 + y;.l (Igci! + E n, Iiﬁ)) , which is, in general, frequency dependent. In order to
j:

take it into account in our previous formulas, we have to replace A,(s) in (21) by A (s)
given by

A; (s)
1+y! (]gcil + 2 in)

In a similar way, one can treat output impedance of OA, — OPAMP of the output
summer of the filter. We have

Ai(s) =

(30)

(Uout - Uout))’o = Upurl 8ol (31)

where U, and U, are internal and external output voltages of OA,, while y, is its
output admittance. Hence, we get

7 Yo
Uou = Uou e (32)
t Yo + ol

which results in replacing A,(s) in (22) by A, (s):

A(s)

Ao(s) = —2
) 1+ y; gl

(33)
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4. NOISE ANALYSIS OF ACTIVE-RC FILTERS

Noise performance is one of the very important characteristics of Active-RC filters.
A number of papers have been published dealing with noise in Active-RC filters,
mostly some particular topologies such as single amplifier filters, state-space filters
(eg. [14]-[16]) but also in general setting [17]. In this section, we present a procedure
for evaluating noise in Active-RC filters, which is based on the matrix description of
the general Active-RC filter model presented in Section 2.

We shall carry out the noise analysis of the filter structure in Fig. 1. The output
noise of any Active-RC filter is a combination of the noise contribution of its all
operational amplifiers and resistors (we treat filter capacitors as noiseless). The noise
of operational amplifier can be described by the equivalent input referred noise voltage
source v, as shown in Fig. 5. Spectral density S,(f) of the noise source can be modeled
as:

St

Sp(f) =8 + = 34
) T (34

where both S, (thermal noise component) and Sy (flicker noise component) depend
on amplifier topology, however, in general we do not need to restrict ourselves to
this model. Noise of the resistor of value R will be represented by the corresponding
spectral density 4KTR, where k is Boltzmann’s constant, 7 is absolute temperature.
We shall assume that noise sources associated to different OPAMPs and resistors are
statistically independent.

Sn (f) é Vn

Fig. 5. Equivalent input voltage noise source representation of noise in OPAMP

Rys. 5. Reprezentacja szuméw wzmacniacza operacyjnego za pomocy réwnowaznego Zrédia
napieciowego na wejsciu wzmacniacza

Our immediate goal is to obtain the explicit formula for output (and/or input)
noise spectrum of the general Active-RC filter in Fig. 1. In order to do this, one
has to consider what is the contribution of the noise of each individual operational
amplifier and resistor to the output noise spectrum of the filter. We start from the noise
contribution of filter OPAMPs OA;, k = 1, ..., n. Let vo denote the input referred
noise voltage of the amplifier OA;, whose spectral density is Sor(f). Since we assume
that, except their noise, OPAMPs are otherwise ideal, we can calculate output noise
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Ugy of the filter due to amplifier OA; by rewriting equations (1), (2) with Uy, = 0 and
Zx = vor (noise voltage of OA; appears at its negative input).

—ywbavor + ) i (%= Savor) =0, ik=1,..,n (35)

i

J=1

goU0k+chjxj:O (36)

J=1

where 6, stands for the Kronecker’s delta (i.e. 65 = 1 for i = k and 0 otherwise). Let
us denote by H,, the 1 X n vector defined as follows

Ho ()= Hi(s) - Hy(s) | =CGT+6)! (37)

Using this notation we can calculate the noise component U, as follows

n
Uor = Hy (ka + Zj:l )7/(,/) Vok (38)

where Vo = |gml + SICoi, Jij = lgijl + sICiil, k,j = 1,...,n. We use absolute values
to take into consideration the case when some entries of the matrices T, G, B, are
negative (see discussion after (22)). Corresponding spectral density S, oc(f) is given
by the formula:

So0 () = Sou (F) Hx (G2 f) Pl + ) i’ (39)

If the filter contains the output summer, we have to take into account the noise contri-
bution of the amplifier OA, as well. Let vo, denote the input referred noise voltage of
the amplifier OA,, whose spectral density is Sp,(f). We can calculate output noise of
the filter due to OA, from the following equation (note that v, appears at the negative
input of OA, s0 z, = vg,)

n

80 (Uoo = v00) = ) || 8ejY00 = EaVoo = 0 (40)
which gives

Up, = H, (lgol + Zj:l ]gcjl + |gd|) Voo (41)

where H, = (g,)”"! was introduced for consistency of notation. Again, taking absolute
values in (41) allows us to cover the case when some of the elements are negative.
Corresponding spectral density S, 0,(f) is given by the formula:

n 2
200 (F) = So0 UV HoP (1ol + ) 81+ g (42)
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The total output noise voltage spectrum So(f) of the filter in Fig.1 due to its
operational amplifiers can be now calculated using (39), (42) and the assumption of
statistical independence of noise sources as

So(f) = kZ‘ Sok (N H (127 ) Pl + 3, Sl +S00 .

|18+ 3 e + el leo?

As a next step, we shall calculate the output noise of the filter in Fig.1 due to
its resistors. Denote by vy the noise voltage of resistor Ry (corresponding spectral
density is 4kTRy;). Output noise voltage Uy, due to this resistor can be calculated
from the following equations (note that resistor Ry injects its noise current gpvpy into
node zi)

n
gbiéikvbk + Z YijXj = 0, i, k= 1, R 73 (44)
=1
n
8oUpi + Z 8e;ixj=0 (45)
=1
Using (37) we get
Upe = Higpivik (46)

Corresponding spectral density Spe(f) is given by the formula:
Spi (f) = 4kTRy|Hy Qrf) P gy, = 4kT gl - [Hx @ f) P 47)

The noise due to feedback resistors Ry, k,/ = 1, ..., n can be calculated in a similar
way. Denote by v, the noise voltage of resistor Ry; (corresponding spectral density
is 4kTRy;). Output noise voltage Uy, due to this resistor can be calculated from the
following equations (note that resistor Ry, injects its noise current gg;(x;—vy) into node
Zk)

Zyl.j (xj — 61/(6]1‘)](1) = O, i, k, l = 1, R ¢4 (48)
=1
8oUki+ ) 8cjxj=0 (49)
=1
Using (37) we get
Ui = Higuvu (50

Corresponding spectral density Sy (f) is given by the formula:

Si (f) = 4kTRyHy Qrf) P gl = 4kT\gul - [Hy Qrf) P (51
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If the filter contains non-trivial output summer, we have to take into account the noise
of the resistors R.;, i = 1,...,n, Ry and R,. Denote by v,;, v4, and v, the noise voltage
of resistors R.;, Ry and R,, respectively (corresponding spectral densities are 4kTR,;,
4kTR,, and 4kTR,, respectively). It can be easily shown that output noise voltages Uy;,
Uy, and U, due to these resistors can be calculated as

U(;,f = Hogcivci, I = l, ) (523.)
Ug = Ho8ava (52b)
U, = Hygov, (52¢)

and the corresponding spectral densities Sq;(f), Sa(f), So(f) are
Sei (f) = 4kTR|Ho|* % = 4kT|geil - |H,* = 4kTRolcil, i=1,...,n  (53a)

Sa(f) = 4KTRyH,[* g% = 4kT\gql - |H,|* = 4kTR,|d| (53b)
So (f) = 4KTR\H, > g2 = 4kT|g,| - |H,|* = 4kTR, (53¢)

Using (47), (51) and (53) one can easily calculate the total output noise voltage spec-
trum Sg(f) of the filter in Fig. 1 due to its resistors

n

St =Y [Su D+ 30 SuD]+ D S (D+Sa(H+8 () (54
k=1
that is .

Sk (f) = 4kT [Z (Igoel + D lgul) IHi (27 f) P )
k=1

# (D7 el +1gal + Iol) 1HoP]

Finally, the total output noise voltage spectrum S,,(f) of the filter in Fig. 1 can be
calculated as a sum of So(f) and Sg(f):

Sno (f) = So (f) + Sk (f) =
- ; (S0 Pt + 3 sl + 4T (13 + 1811
He G2 P+ (S00 0D (16l + 3 lgerl + lgal) + 447
(8ol + D el + el /2
Equivalent input referred noise voltage spectrum S,;(f) can be calculated by dividing

Swo(f) by |H (j2rf) P — the square of modulus of filter’s transfer function given by
N.

(56)
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Note that in equations (44)-(56) absolute values were taken where necessary to
include the case when some of the matrix elements take negative values (see discussion
after equation (38)). Note also that if formula (56) is to be applied to fully differential
filter structure, noise spectrum of the filter resistors have to be counted twice, i.e. we

have
éﬁu)(]p) = 8o (fj + Sk (fj =

7

= Z (SOk ) ok + Zj:l Jijl* + 8kT (|gbk| + Zj:l |8k,/l))
k=1 57

H G2 ) P (S00 ) (1ol + ) T + ) + 847)
(Igol F D el Igdl)/g?,

Although formula (56) is quite complex, it can be easily evaluated numerically
and can be used as a basis for automated noise analysis and optimization software. For
the sake of illustration we perform a hand analysis of the noise of the second-order
filter in Fig. 2. We assume for simplicity that both operational amplifiers are the same
with input referred noise spectrum S(f) = S, (thermal noise only). We need transfer
functions H, and H, which are (cf. (16)):

: 1
| Hi(s) Ha(s) |=CGT+G)" = 5 (g, - 5Ci) (58)

where D (s) = s°C,C, + 5C; g3+ 818 1s denominator of the transfer function of filter in
Fig. 2. Now it follows from (56) and (58) that the output noise spectrum of the filter
in Fig. 2 is

Sno (f) Sij2rfCr + gy + &i* + 8KT (g, + 81)) 5

_ 1 (
- ID@2rf)R

(Si727fCo + g2 + gal? + 8KT (g2 + g5)) j27f C1 2

(59)
DG P

We can see that even in this simple case the output noise formula is quite complicated.
We can, however, attempt to get some insight at least for low frequencies by setting
f =0 in (58). We obtain

S (gp+ 1) + 8kT (g + g1)

Spo (0) =
&

= (Ri/Rp + 1) [S; (R1/Rp + 1) + 4kTRy]  (60)

This result means that besides the obvious fact that in order to minimize the noise,
resistor values should be minimized, we learn also that the ratio R;/R;, should be kept
as small as possible. This ratio, however, is equal to DC gain of the filter. If this is
fixed, the only feasible optimization strategy is simultaneous reduction of R, and R,
(having in mind other design constraints such as power consumption and chip area
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as well as the fact that the transfer function is to be kept unchanged). Obviously, if
we consider the noise in the whole pass-band (e.g. noise integral) not just for f = 0,
we have more degrees of freedom and we can possibly find different optimization
strategies. The more general approach to the noise optimization is discussed in the
next section.

5. VERIFICATION AND APPLICATION EXAMPLES

For the sake of verification we have compared theoretical results with SPICE
simulation using two example filters: a 3" order low-pass Chebyshev filter in leap-frog
structure with 3dB frequency equal to 12MHz (specifications typical for VDSL filters
[5]) shown in Fig. 6, and a 5" order low-pass Butterworth filter in leap-frog structure
with 3dB frequency equal to SMHz shown in Fig. 7. The filters are realized using simple
two-stage class AB OPAMP with Miller compensation shown in Fig. 8. The circuit is
implemented in standard 0.35um CMOS process. Simulated OPAMP parameters are:
DC gain ~71dB, open-loop 3dB frequency - 430kHz, phase margin 45°, input referred
noise spectrum 14.5nV/Hz!? (only thermal noise is considered), output resistance r, =
15k€2. Filter elements are C; = 2.28pF, C; = 2.01pF, C3 = 1.53pF, R; = R = 10k,
i = 1,...,6 (Chebyshev filter), and C; = 5.10pF, C; = 5.59pF, C3 = 4.56pF, C; =
2.95pF, Cs = 1.02pF, , R, = R = 10kQ, [ = 1,...,10 (Butterworth filter). Figs. 9 and
10 show theoretical and simulated frequency responses of the filters in Figs. 6 and
7, respectively. We can observe nominal (ideal) response as well as actual response
which is distorted due to the finite gain-bandwidth product (GBW) and non-zero output
resistance of OPAMPs. The agreement between theoretical and simulated data is very
good. Figs. 11 and 12 show theoretical and simulated input referred noise spectrum of

the filters in Figs. 6 and 7, respectively. Also in this case, the agreement between both
sets of data is excellent.

Rs
R4 Re
***** VAN e
C1 C2 Cz
Tt B I
R1 {\+ R2 R3
- - -+ - + il
vinl Ry | oar Ry OA2 R3 OA2  vout
AN + - ‘+ - + - o
Ct C2 ] C2
| T 1
Rs

Fig. 6. Fully differential 3™ order leap-frog Active-RC filter

Rys. 6. W pelni réznicowy filtr aktywny RC trzeciego rzgdu w konfiguracji leap-frog
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Fig. 7. Fully differential 5 order leap-frog Active-RC filter

Rys. 7. W petni réznicowy filtr aktywny RC piatego rzgdu w konfiguracji leap-frog
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i 4 by

Miz | Mgr—l M4r{ TJA_FM_BJ

Fig. 8. Simple class AB fully-differential OPAMP

Rys. 8. Prosty wzmacniacz operacyjny ze stopniem wyjSciowym klasy AB
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Fig. 9. Frequency response of 3™ order 1dB Chebyshev filter in Fig.6: nominal and actual response;
theory (solid line), and simulation (points)

Rys. 9. Charakterystyka czestotliwosciowa filtru Czebyszewa 3-go 1zedu z Rys.6: odpowiedZ nominalna
oraz rzeczywista; teoria (linia ciagla), symulacje (punkty)
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- actualresponse

nominal response//

Araplitude [dB)

-4 t t t t t t -t f ¢ 1
050 063 079 1.00 126 168 192 2351 3.15 397 5.00
frequency [MHz)

Fig. 10. Frequency response of 5™ order Butterworth filter in Fig.7: nominal and actual response; theory
(solid line), and simulation (points)

Rys. 10. Charakterystyka czestotliwosciowa filtru Butterworth’a 5-go rzgdu z Rys.7: odpowied?
nominalna oraz rzeczywista; teoria (linia ciggta), symulacje (punkty)
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Fig. 11. Input referred noise spectrum of the filter in Fig.6; theory (solid line), and simulation (points)

Rys. 11. Odniesione do wejécia widmo szuméw filtru z Rys.6; teoria (linia ciggta), symulacje (punkty)
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Fig. 12. Input referred noise spectrum of the filter in Fig.7; theory (solid line), and simulation (points)

Rys. 12. Odniesione do wejécia widmo szuméw filtry z Rys.7; teoria (linia ciagla), symulacje (punkty)
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As the first application example of the proposed model we shall obtain OPAMP
specifications for use in the Chebyshev filter in Fig.6 assuming application to VDSL
Analog Front-End. Design specifications for VDSL filters are very tough, especially
with respect to noise and linearity. In this example, we are merely interested in the
transfer function distortion due to finite gain-bandwidth product and output resistance
of filter OPAMPs. We assume again that all resistors in the filter are the same and
equal to the common value R. We aim at estimating required OPAMP gain-bandwidth
product (GBW) and output resistance r, so that distortion of the filter transfer function
due to these non-idealities is within acceptable range.

Fig. 13 shows again the ideal frequency response of the filter in Fig.6, and the
response for GBW of OPAMPs equal to 200MHz and r,/R = 0.5. We can observe
both amplitude distortion (picking) AA and 3dB frequency error Afsqp. Figs.14 and 15
show AA and Afsgp, respectively, versus GBW of OPAMP, for different values of the
ratio r,/R. All the results have been obtained in a single run of the Matlab program
implementing formulas presented in Sections 2 and 3. It is seen that Afiyp is not
a big problem since its value is relatively small and can be easily compensated by
calibration. However, AA is large and heavily dependent on both GBW and r,/R.

10 +
5 L

0
5L
10 +
15 4
-20 | E
1.0 1.8 33 6.0 1.0 20.0

frequency [MHz]

Gain [dB]

Fig. 13. Transfer function distortion of the filter in Fig.6 due to finite OPAMP GBW and r,;
ideal (1) and actual (2) response

Rys. 13. Znieksztatcenia charakterystyki czestotliwoSciowej filtru powstale na skutek skoriczonego
wzmochienia i pasma przenoszenia wzm. operacyjnego; odpowiedz nominalna (1) i rzeczywista (2)

Table 1 shows the value of GBW required to keep AA < 2dB for different r,/R
ratios. The data in Table 1 represents trade-off between GBW and r, of the OPAMP.
Although we can relax requirements concerning GBW it is always at the expense of
decreasing r,/R ratio. It is not possible to keep this ratio small just by increasing
resistor value R because this results in increasing filter noise, which is undesirable.
Thus, we have an alternative: either try to obtain large GBW or decrease OPAMP
output resistance (this, however, influences OPAMP architecture — very small values
of r, can be obtained either using output buffer which, in turn, degrades both circuit
linearity and frequency performance, or at the expense of increased power consumption
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in output stage). Discussion of this problem is, however, beyond the scope of this paper.
Our goal was just to estimate GBW and r,/R for which the transfer function distortion
is under desired level.

Table 1
GBW of OPAMP for which AA < 2dB for the filter in Fig.6
Warto§ci GBW wzmacniacza operacyjnego, dla ktérych AA < 2dB dla filtru z Rys.6

TolR 0 7102510510 15

GBW [MHz] | 165 | 350 | 550 { 970 | 1400

As the second example we shall investigate the trade-off between input referred
noise spectrum of the filter in Fig. 6, input noise spectrum of its OPAMPs and the
value of the filter resistors R. Fig. 16 shows input noise spectrum of the filter in
Fig. 6 versus resistor value R with input noise spectrum S, of filtler OPAMPs as a
parameter (we consider here thermal noise only), for S, = 2,4,6, .. .,20 [nV/Hz'?.
Using the data presented in Fig. 16 and given filter noise design specifications one
can easily determine OPAMP noise requirements for given value of R. For example, if
the input noise spectrum requirement for the filter is 30nV/Hz"? (the value typical for
VDSL applications), it can be met for OPAMP’s input noise not larger than 6nV/Hz "2,
assuming R = 5kQ, which is quite tough. This can be relaxed if we allow smaller
resistors, e.g. for R = 3kQ [R = 1kQ], filter noise requirement is met for OPAMP’s
input noise not larger than about 8nV/Hz"?[10nV/Hz 2. Obviously, this is a trade-off
since keeping the noise small by decreasing the value of R leads to larger transfer
function distortion (as indicated in the previous paragraph) or/and to other undesirable
effects such as increased power consumption and degraded linearity (e.g. if we try to
reduce output resistance of the OPAMP to counteract the transfer function distortion).
These problems can be partially solved by noise optimization of the filter as shown in
the sequel.

As the last example we shall consider noise optimization of the filter in Fig. 6.
Let us start from some general remarks. Noise optimization task can be performed in
different ways. For example, given filter transfer function and some initial topology,
we can allow both the filter structure and element values to be changed while looking
for the optimal solution. Or we can assume the filter topology to be fixed and change
just element values. Some ‘intermediate’ approaches are also possible, e.g. we can
assume that some features of the filter topology are fixed (e.g. no output summer) but
others (e.g. input signal distribution) can be changed along with the element values.
The Active-RC filter model in Fig. 1 and its matrix description allow us to cover all
possible approaches and perform the task of noise optimization in full generality so
that derived methodology (and software) can be used for any filter integrator-based
Active-RC filter.
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0 f f 1
100MHz 300MHz 1GHz 3GHz
OPAMP gain-bandwidth product

Fig. 14. Amplitude distortion AA versus GBW of filter OPAMPs for filter in Fi g.6 and different values
of r,/R ratio

Rys. 14. Znieksztatcenia amplitudy AA dla filtru z Rys.6 w funkcji GBW wzmacniacza operacyjnego dla
roznych wartosci stosunku r,/R

6 —
4 -
2 4
0+
2+
A4+
6+ | : |

100MHz 300MHz 1GHz 3GHz

OPAMP gain-bandwidth product

Aaap [%]

Fig. 15. Corner frequency error Afiup versus GBW of filter OPAMPs for filter in Fig.6 and different
values of r,/R ratio

Rys. 15. Blad czgstotliwosci 3-dB Afiyp dla filtru z Rys.6 w funkcji GBW wzmacniacza operacyjnego

dla roznych wartosci stosunku r,/R

The basic assumption is that the filter transfer function is to be unchanged while
minimizing the noise. We start from the transfer function formula (7). The most general
transform that can be applied to the filter is as follows. Let P and Q be two invertible
n X n matrices. Then we have

H)=CG6T+G)'B-D=CPP ' sT+G)"' Q'QB - D =

- (61)
= CP (sQTP + QGP)" QB - D

Let us define the following matrices

T=QTP, G=QGP, C=CP, B=QB, D=D (62)
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Fig. 16. Input noise spectrum of the filter in Fig.6 versus resistor value R with input noise spectrum of
filter OPAMPs as a parameter

Rys. 16. Odniesione do wejcia widmo szuméw filtru z Rys.6 w funkcji wartosci rezystancji R z
wartoScig widma szuméw wzmacniaczy operacyjnych filtru jako parametrem

It is seen from (61) that T, G, C, B and D define a new filter, which has the
same transfer function but different element values (and, possibly, topology) and, of
course, other performance parameters, especially noise. The task is now to look for the
matrices P and @ so that noise of the filter is minimized. More generally, we aim at
minimizing a target function F' consisting of one or more performance specifications,
where F is a function of both initial filter and matrices P and 0, i.e.

F=FT, G, B, C, D, P, Q) (63)

Matrices T', G, B, C and D are parameters, while P and Q are optimization variables.
Performance function F' depends on what we are going to achieve. Typically, in the
case of noise optimization, it is noise of the filter integrated over suitable frequency
band.

Usually, we also have some design constraints such as the maximum value of total
capacitance of the filter (this affects chip area), maximum power consumption of the
filter which depends, among others, on resistor values, both directly (because of the
power dissipated in resistors) and indirectly (using small resistors influences OPAMP
architecture enforcing low output resistance topologies that usually spend more power),
allowable resistance [capacitance] ratio, i.e. the ratio of maximum to minimum resi-
stance [capacitance] values in the filter (too large ratio may cause matching problems),
and so on. All these constraints have to be taken into account in the optimization
process. In general, constraints can be written as follows

mj<c;(T, G, B, C, D; P, Q)<M;, j=1,...,N, (64)
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where N, is the number of constraints, c; is the j constraint function (e.g. total capaci-
tance of the filter) which is dependent on matrices describing the filter and optimization
variables, while m; and M; are minimum and maximum values of ¢; (which may be
finite or infinite). v

The optimization itself can be carried out using any available numerical procedure
embedded into the optimization system. Choice of the optimization procedure depends
on the complexity of the problem as well as constraints.

In this section, for the sake of brevity, we shall restrict our discussion to the case
when the filter topology is fixed and what we are doing is just changing element values.
In this case, we have to assume that both P and @ are real and diagonal, i.e.

2 0 q1 0
P o M. K , Q = ‘. . , (65)
. 0 Pn 0 dn
Matrix entries p; and g;, { = 1,...,n are optimization variables.

Let us now turn back to the filter in Fig.6. We would like to optimize its noise
performance using the original design discussed before as a reference. We assume that
the filter topology is fixed and we shall only change RC element values. We shall
employ transformation (62) with diagonal matrices P and Q. In our case n = 3 and,
since we want the matrix € to be invariant under transformation (62) we put p3 = 1.
In this example, we aim at minimizing integrated input noise, i.e.

f148
Vaws = [ Suthar (66)
0

We also impose four design constraints: (a) maximum conductance g, connected
to the output of each OPAMP (as discussed before, it cannot be too large because
of the non-zero output resistance of the real OPAMP as well as power consumption
constraints), (b) maximum total capacitance C,,, (because of the chip area limit),
and (¢) maximum resistance [capacitance] ratio Ry qx [Crmax} (too large ratio causes
matching problems). These constraints can be written for the filter in Fig. 6 as follows
(denote g; = I/R;, i =1,...,6):

82 < Zmaxs 831 84 = Zmaxs 85+ 86 < Zmax

2(C1 + Cy + C3) <€ Chnax

max {Cy, Cp, C3}/min {Cy, Cy, C3} < Cr max
max{R;:i=1,..,6}/min{R; :i=1,...,6} < Ry nax

(67)

The constraints can be easily verified due to the matrix formulation of the filter model,

e.g. (a) is verified by comparing sums of columns of the matrix G to gy, etc.
Table 2 shows optimization results for different constraint settings. The results are

obtained with the software written in C language and implementing the filter model
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of Section 2, the noise evaluation formulas (Section 4) as well as proper optimization
routines (we do not discuss them here for the sake of brevity). The chosen values
of gnax and C,qy correspond to actual values of maximal conductance connected to
outputs of OPAMPs and total capacitance in the reference filter. Integrated noise for the
reference filter is V, gyrs = 211uV. The results in Table 2 show that by proper scaling of
element values we can obtain significant improvement in the noise performance of the
filter but also relax somehow design specifications for filter OPAMPs. The results also
show the trade-off between design constraints and noise performance improvement: the
more relax constraints, the better improvement. Usually, constraints such as guax, Cnax

and others are set up according to the available OPAMPs as well as designer budget
concerning power consumption, chip area, etc.

Table 2
Noise optimization results for the filter in Fig.6
Wyniki optymalizacji parametréw szumowych filtru z Rys.6
Constraints . Optimized filter data

s I0S) | Cour (0] | R | Come | Vemus [aV] | SETOvement over

0.2 no limit 5 5 139 3.6

0.2 no limit 10 10 129 4.3

0.2 no limit 20 20 121 4.8
no limit 5.82 5 5 114 5.3
no limit 5.82 10 10 102 6.3
no limit 5.82 20 20 98 6.7

6. CONCLUSIONS

In the paper, a general model of integrator-based Active-RC filter is introduced
and analyzed using algebraic description. As a result, a matrix-based framework for
creating efficient computer-aided analysis and design tools for Active-RC filters is
developed. The extensions of the model are discussed that allow us to consider filters
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with non-ideal OPAMPs with finite gain and bandwidth as well as non-zero output
impedance. A procedure for evaluating noise in Active-RC filters in general setting is
also given. The presented methods and procedures are verified by comparing theoretical
results to SPICE simulations. Several application examples are discussed that indicate
usefulness of the model to automated Active-RC filter analysis, design and optimization.
The goal of the future work is to develop — within the presented approach — tools
for investigating nonlinear effects in Active-RC filters.

10.

11.

12.

13.

14.

15.

16.

17.
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S. KOZIEL

OGOLNY MODEL FILTRU AKTYWNEGO RC CZASU CIAGLEGO DLA
KOMPUTEROWO WSPOMAGANEGO PROJEKTOWANIA
I'OPTYMALIZACIL

Streszczenie

W pracy przedstawiono ogélny model filtru aktywnego RC opartego na wzmacniaczach odwraca-
jacych faze. Model analizowany jest przy uzyciu réwnai macierzowych. Podano jawna formule okrela-
jaca funkcje przenoszenia filtru w ogélnym przypadku. Przedstawiono rozszerzenia modelu pozwalajace
uwzgledniaé nieidealno$¢ wzmacniaczy operacyjnych, w tym skoficzone wzmocnienie i pasmo przenosze-
nia oraz niezerowa rezystancje wyjsciowg. Wyprowadzono réwniez ogélne formuly pozwalajace wyznaczyé
odniesione do wejscia widmo szuméw dla dowolnego filtru rozwazanej klasy. Otrzymane wyniki teore-
tyczne zostaly zweryfikowane poprzez poréwnanie z wynikami otrzymywanymi za pomocs symulatora
SPICE dla wybranych przyktadéw filtréw dolnoprzepustowych: filtru Czebyszewa 3-go rzgdu oraz filtru
Butterwortha 5-go rzedu.

Dzieki sformutowaniu modelu w jezyku algebry liniowej moze on byé latwo zaadoptowany do
uzycia we wspomaganym komputerowo projektowaniu i optymalizacji filtréw aktywnych RC. Jako ilustra-
cje, przedstawiono zastosowanie modelu do rozwigzania praktycznych probleméw: okre§lenia wymaga
projektowych dla wzmacniacza operacyjnego jako elementu aktywnego w dolnoprzepustowym filtrze
Czebyszewa trzeciego rzedu dla zastosowan w czedei analogowej modemu VDSL, oraz optymalizacii
parametréw szumowych tegoz filtru.

Stowa kluczowe: filtry aktywne RC, filtry czasu ciaglego, analiza szamowa
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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 original 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
should 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:

. F. Valdoni: A new milimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol. 2, nc 5, pp. 141148

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 smaller than 9 x 12 cm. Figures can
be also printed (preferred editor — CorelDRAW). 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. [n 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.




