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Rozdział 1

Wprowadzenie

Z formalnego punktu widzenia wiele zagadnień elektromagnetyzmu opisywanych jest rów-
naniami różniczkowymi cząstkowymi. W celu pełnego scharakteryzowania zjawisk zacho-
dzących w przyrodzie wspomniane równania należy rozwiązać dla szeregu odmiennych
warunków brzegowych.
Jedną z najprostszych metod rozwiązywania równań różniczkowych jest dyskretyzacja

przestrzeni obliczeniowej oraz wyznaczenie pochodnych przez aproksymację ich wartości
szeregiem Taylora. Dziedzina obliczeniowa zostaje wówczas przekształcona do postaci re-
gularnej siatki, stąd pochodne obliczane są jako liniowa kombinacja sąsiednich wartości
pól. W przypadku zastosowania powyższej koncepcji do rozwiązywania hiperbolicznych
równań różniczkowych otrzymuje się różnicowe schematy otwarte, które od wielu lat nale-
żą do technik przynoszących bardzo dobre rezultaty w modelowaniu elektromagnetycznym
pasywnych układów mikrofalowych o złożonej trójwymiarowej geometrii. W przypadku,
gdy analizowany problem sprowadza się do rozwiązania równań Laplace’a lub Hemholtza,
dla których pola elektryczne lub magnetyczne mogą być zastąpione potencjałem ska-
larnym, dyskretyzacja przestrzeni obliczeniowej nie nastręcza kłopotów. Sytuacja jednak
znaczne komplikuje się, gdy w celu scharakteryzowania zagadnienia potencjał skalarny jest
wielkością niewystarczającą, a specyfika problemu wymaga uwzględnienia składowych obu
pól elektrycznego oraz magnetycznego. Rozwiązanie problemu podał Yee [142] wprowadza-
jąc koncepcję odrębnej dyskretyzacji przestrzeni obliczeniowej dla pól E oraz H . Powstają
wówczas dwie regularne siatki przesunięte względem siebie, w trójwymiarowej przestrze-
ni, w taki sposób, iż każda składowa pola E otoczona jest przez cztery składowe pola H
oraz każda składowa pola H otoczona jest przez cztery składowe pola E. Takie ułożenie
składowych pól umożliwia w prosty sposób zapisanie dyskretnej postaci równań Ampere’a
oraz Faradaya. Oczywiście pozostaje jeszcze kwestia zmian wartości pól w czasie. Skoro
rozpatrywane są oba pola, wyznaczenie ich wartości w każdej chwili czasu następuję w
drodze obliczania, w jednej iteracji, pola elektrycznego, a w kolejnej magnetycznego (lub
na odwrót). W latach osiemdziesiątych opisana technika otrzymała swoją obecną nazwę,
mianowicie metody różnic skończonych w dziedzinie czasu [32, 33, 51, 52, 93, 131].
Działanie metod, w których stosuje się schematy otwarte do rozwiązywania równań

Maxwella w dziedzinie czasu1 można przedstawić następująco. Układ pobudza się sygna-
1Oprócz metody FD-TD innym popularnym schematem otwartym jest tak zwana technika TLM [22,

23, 31, 43, 129], (ang. Transmission Line Matrix).
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łem o zadanym widmie, a następnie śledzi się ewolucję pola elektromagnetycznego w całej
przestrzeni obliczeniowej rejestrując jego natężenie w wybranych punktach. Z chwilą gdy
pole zaniknie wskutek wypromieniowania lub pochłonięcia energii w obciążeniu, charakte-
rystyki częstotliwościowe są wyznaczane przez transformację rozwiązania z dziedziny czasu
do dziedziny częstotliwości. Przy takim podejściu jednokrotna symulacja opisuje zacho-
wanie układu w szerokim pasmie a ponadto eliminowana jest konieczności rozwiązywania
układów równań liniowych znacznych rozmiarów. Te cechy powodują, że metody stosujące
schematy otwarte do rozwiązania hiperbolicznych równań różniczkowych (FD-TD, TLM)
należą do technik zaliczanych do najskuteczniejszych w elektrodynamice obliczeniowej i
jako takie są przedmiotem intensywnych prac badawczych Dowodem tego są liczne publi-
kacje naukowe, niemal 2000 artykułów w ostatnim dziesięcioleciu oraz co najmniej kilka
komercyjnych pakietów oprogramowania stosujących podejście czasowe a służących do
projektowania układów wysokiej częstotliwości.

Swoją niekwestionowaną popularność metody wykorzystujące schematy otwarte, a w
szczególności metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu (FD-TD) zawdzięczają za-
równo prostocie implementacji, jak i możliwości zastosowania do rozwiązywania zagad-
nień o dużym stopniu ogólności, mianowicie do analizy problemów charakteryzujących
się nieliniowością, niejednorodnością, anizotropią lub czasową zależnością ośrodków wy-
pełniających. Niestety, oprócz niewątpliwych zalet, metoda różnic skończonych w dzie-
dzinie czasu posiada również swoje wady, spośród których najistotniejsze to wysoki koszt
numeryczny jak i długi czas symulacji obwodów o dużej dobroci. W okresie ostatnich
kilkunastu lat zaproponowano szereg rozwiązań redukujących koszty numeryczne przy
zachowaniu wysokiej dokładności. Zakładając nieskończoną precyzję obliczeń, rozwiąza-
nie problemu przy zastosowaniu schematów otwartych zależy wyłącznie od gęstości siatki
dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową. Teoretycznie możliwa jest do osiągnięcia niemal
nieskończona dokładność, ale ze względu na konieczność spełnienia warunku numerycznej
stabilności (dodatek A) czas obliczeń również byłby nieskończony. Stąd stosuje się szereg
specjalizowanych algorytmów modelujących warunki brzegowe [22,23,37,51,52,115] oraz
pozwalających rozwikłać problemy osobliwości rozwiązań w sąsiedztwie ostrzy [112] oraz
bardzo cienkich przewodów i płaszczyzn metalicznych [38].

Poważną wadą podejścia czasowego jest również spadek efektywności analizy w przy-
padku obwodów o dużej dobroci takich jak filtry i rezonatory, w których sygnał zanika bar-
dzo powoli. W rezultacie symulacja układu jest czasochłonna. Jedynym sposobem skróce-
nia czasu analizy jest zastąpienie transformaty Fouriera, która pozwala uzyskać odpowiedź
układu w dziedzinie częstotliwości innymi technikami analizy sygnału, lepiej odtwarzają-
cymi wąskopasmowe składowe charakterystyki częstotliwościowej. W literaturze podjęto
takie próby w oparciu np. o liniowe i nieliniowe modele AR, ARX [19,42,69,78,102], Pro-
ny’ego [42, 63, 92, 102, 124, 125], pęku funkcyjnego [98, 123]. Jednak specyfika schematów
otwartych, objawiająca się w bardzo dużym nadpróbkowaniu sygnału, jego narastaniu w
początkowym okresie i silnym zdudnianiu dominujących składowych częstotliwościowych
powodowała, że uzyskanie dobrego rozwiązania było możliwe przy narzuceniu z góry pew-
nych istotnych i różnych w każdym przypadku parametrów modeli. Powiązanie metod
opartych na schematach otwartych z technikami cyfrowego przetwarzania sygnałów lub
identyfikacji systemu pozwala w ogólności uzyskać charakterystykę analizowanego ukła-
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du w dziedzinie częstotliwości na podstawie krótkiego fragmentu odpowiedzi obwodu w
dziedzinie czasu. Z chwilą, gdy kluczowe parametry modelu sygnału, takie jak początek
i koniec ciągu, na podstawie którego model jest konstruowany, współczynnik decymacji
silnie nadpróbkowanego sygnału uzyskanego z symulacji w dziedzinie czasu oraz stopień
złożoności modelu będą mogły być ustalane automatycznie, będzie możliwa znaczna po-
prawa efektywności technik wykorzystujących schematy otwarte.

Należy podkreślić, że układy o dużej dobroci stanowią ważną klasę pasywnych elemen-
tów mikrofalowych. Sama dobroć układu, oznaczana symbolem Q jest, obok częstotli-
wości rezonansowej, istotną wielkością charakteryzującą układy wysokiej częstotliwości.
Wystarczy wspomnieć, iż w przypadku struktur filtrujących, wielkość strat wtrącenio-
wych, w pasmie przepustowym filtru jest odwrotnie proporcjonalna do dobroci rezonato-
rów tworzących układ. Od wartości parametru zależą również wymiary fizyczne struktury.
Stąd, na przykład, w celu skonstruowania falowodowego małostratnego filtru pasmowo-
przepustowego niewielkich rozmiarów konieczne jest zastosowanie rezonatorów o bardzo
dużej dobroci. Współczynnik dobroci jest ponadto podstawowym parametrem wykorzy-
stywanym przy pomiarach własności materiałów używanych w zakresie mikrofal. W ostat-
nich latach, w technice satelitarnej szeroko stosuje się nadprzewodniki wysokotemperatu-
rowe. Zastosowanie wspomnianych materiałów w strukturach filtrujących lub oscylatorach
wymaga precyzyjnego określenia ich parametrów, a w szczególności wartości rezystancji
powierzchniowej. Ostatnio ważnym problemem technologicznym jest również integracja
nadprzewodników z materiałami półprzewodnikowymi. Szczególnie atrakcyjne w tym za-
kresie wydaje się opracowanie technik pozwalających na wzrost warstw nadprzewodnika
na półprzewodniku lub na warstwie buforującej oba materiały, o ile bezpośrednia inte-
gracja jest niemożliwa do osiągnięcia. Podobnie jak poprzednio wymaga to określenia
własności samych nadprzewodników lub wspomnianych warstw buforujących.
Do szeroko stosowanych techniki pomiarowych służących zdefiniowaniu parametrów

materiałów w pasmie wysokich częstotliwości oraz w zakresie niskich temperatur nale-
żą metody rezonansowe. Wykorzystuje się w nich zazwyczaj rezonatory dielektryczne
z warstwami nadprzewodników wysokotemperaturowych [67, 68] oraz struktury otwar-
te [28, 40, 128]
Rezonator pomiarowy z elementami nadprzewodzącymi zazwyczaj skonstruowany jest

z badanego materiału dielektrycznego umieszczonego w osiowo-symetrycznej obudowie
wykonanej z małostratnego materiału. Górna i dolna część struktury otaczającej element
dielektryczny pokryte są warstwą nadprzewodnika wysokotemperaturowego. Umieszcza-
jąc materiał dielektryczny o odpowiedniej wielkości, mianowicie takiej aby pole wzbu-
dzone w rezonatorze zanikało w obszarze miedzy elementem dielektrycznym a strukturą
go otaczającą, dokonuje się pomiaru parametrów materiału. Bezpośrednie wielkości jakie
są określane przy pomiarze, to dobroć układu oraz częstotliwość własna struktury rezo-
nansowej [68]. Precyzja takich pomiarów jest bardzo wysoka, bowiem przy bardzo małej
wartości rezystancji powierzchniowej nadprzewodników starty wynikające ze skończonej
przewodności materiału, z którego wykonana jest obudowa układu są do pominięcia.
Analogicznie dokonuje się pomiaru rezystancji powierzchniowej warstwy nadprzewod-

nika wysokotemperaturowego [67]. W tym przypadku wewnątrz struktury o identycznej
konstrukcji, jak poprzednio, umieszcza się niskostratny rezonator dielektryczny, zazwy-
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czaj monokryształ szafiru, i wykonuje pomiar częstotliwości własnej układu oraz wartości
współczynnika dobroć. Ponieważ tangens kąta stratności materiału dielektrycznego jest
bardzo mały, źródłem start w układzie jest niezerowa rezystancja powierzchniowa nad-
przewodnika.
Kolejną techniką pomiarową stosowaną w celu scharakteryzowania materiałów w prze-

dziale niskich temperatur jest metoda rezonansowa wykorzystująca rezonatory konfo-
kalne [28, 40, 128]. Struktura rezonatora składa się zazwyczaj z dwóch luster płaskiego
oraz sferycznego (istnieją również konfiguracje, w której oba lustra mają kształt sferycz-
ny [28, 128]). Badany materiał umieszcza się w pobliżu lustra płaskiego, a sam rezonator
pobudza przez apreturę kołową wykonana w lustrze sferycznym. Podobnie jak w poprzed-
nich przypadkach dokonuje się pomiaru częstotliwości rezonansowej układu oraz wartości
współczynnika dobroci. Na podstawie pomiaru wspomnianych wielkości, w obecności ba-
danej próbki oraz po jej usunięciu z układu, wyznacza się parametry materiału.
Z uwagi na znaczenie parametru Q istotnym zagadnieniem jest możliwości precyzyjne-

go wyznaczenia jego wartości. Metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu wydaje się
nie być najlepszym narzędziem numerycznym do tego celu ze względu na czasochłonność
analizy układów o dużej wartości dobroci. Odpowiednie modelowanie sygnałów czasowych
oraz możliwość wyznaczenia wartości współczynników dobroci na podstawie parametrów
modeli może znaczenie przyspieszyć proces.

Inną dziedziną, dla której istotne wydaje się opracowanie bardziej efektywnych technik
modelowania w dziedzinie czasu jest analiza i projektowanie filtrów mikrofalowych. W
ostatnich latach znaczący postęp w zakresie projektowania układów wysokiej częstotliwo-
ści osiągnięto stosując symulatory pełnofalowe pozwalające na analizę obwodów zarów-
no w dziedzinie częstotliwości, jak i czasu. Jednak zastosowanie analizy pełnofalowej w
celu weryfikacji układu zaprojektowanego z wykorzystaniem technik uproszczonych, na
przykład obwodowych, powoduje iż nie jest w pełni wykorzystany potencjał symulato-
rów elektrodynamicznych. Dopiero połączenie analizy elektromagnetycznej z technikami
optymalizacji prowadzi do osiągnięcia nowej jakości w dziedzinie projektowania układów
mikrofalowych.
Analiza pełnofalowa znalazła zastosowanie w projektowaniu różnych typów układów

mikrofalowych. W szczególności szeroko wykorzystuje się ją przy konstrukcji filtrów. Opty-
malizacja elektromagnetyczna struktur filtrujących prowadzona jest przy użyciu szerokiej
gamy technik numerycznych, w tym metodą dopasowania pól [12, 79, 83, 116], elementów
skończonych [20] oraz różnic skończonych w dziedzinie częstotliwości [97]. Schematy otwar-
te w dziedzinie czasu (FD-TD, TLM) znalazły dotychczas znacznie bardziej ograniczo-
ny zakres zastosowań. Wykorzystano je głównie w elektromagnetycznym projektowaniu
układów szerokopasmowych [76, 77, 103, 104], dla których czas symulacji jest relatywnie
krótki. Wydaje się jednak, że uniwersalność metody jest na tyle duża, iż celowym jest
podjęcie prób zastosowania schematów otwartych w pełnofalowym projektowaniu szerszej
klasy układów, w tym filtrów mikrofalowych, i to pomimo omawianej wcześniej niskiej
efektywności tego podejścia w przypadku analizy obwodów o dużej dobroci.
Należy podkreślić, iż duża dobroć układów nie jest jedynym problemem towarzyszącym

optymalizacji filtrów w oparciu o metody FD-TD czy TLM. Większości technik optyma-
lizacji wymaga ciągłości funkcji, której minimalna lub maksymalna wartość jest poszuki-
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wania przez sukcesywną modyfikację wymiarów geometrycznych struktur mikrofalowych.
Założenie to oczywiście nie jest spełnione w przypadku metody różnic skończonych, ja-
ko że cechą charakterystyczną techniki jest dyskretyzacja przestrzeni obliczeniowej. Dys-
kretny charakter metody powoduje, że trudne jest zastosowanie gradientowych technik
optymalizacji. Znacznie lepsze rezultaty można osiągnąć posługując się metodami stocha-
stycznymi, które gwarantują globalną zbieżności, ale dopiero w połączeniu z odpowiednio
skonstruowanymi funkcji celu. Wydaje się, iż w odniesieniu do filtrów mikrofalowych nie
zaproponowano dotychczas satysfakcjonującego rozwiązania zagadnienia. Oczywiście pro-
blem dyskretyzacji przestrzeni obliczeniowej można zredukować zwiększając rozdzielczość
siatki i w ten sposób poprawić dokładności wyznaczania gradientów, jednak przy takim
podejściu czas analizy mógłby wydłużyć się do granic nie akceptowanych przy optymaliza-
cji struktur mikrofalowych. W pewnym zakresie rozwiązaniem problemu jest zastosowanie
siatki nierównomiernie dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową, wówczas jednak zmiana
wymiarów optymalizowanej struktury może prowadzić do znaczenie zwiększenia gęsto-
ści siatki w obszarach osobliwości geometrycznych struktury, a to prowadzi do skrócenia
kroku czasowego, którego odpowiednia wartość gwarantuje stabilność metody. Dodatkowo
przy stosunkowo szerokim zakresie dopuszczalnych zmian optymalizowanych parametrów,
tworzone mogą być obwody o różnej wartości współczynnika dobroci, wówczas liczba ite-
racji niezbędna do pełnego scharakteryzowania układu, a więc czas trwania symulacji w
dziedzinie czasu będzie różny dla zmieniającej się wartości parametru Q. Ostatecznie po-
jawia się problem uzależnienia czasu symulacji od wartości współczynnika dobroci układu
oraz kroku czasowego lub inaczej wymiaru siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową.
Bez rozwiązania powyższego problemu, przedwczesne zakończenie analizy układów będzie
prowadzić do utraty informacji dotyczących wąskopasmowych składowych charakterysty-
ki układu i tym samym optymalizowana funkcja, stanowiąca podstawę ocena kolejnych
rozwiązań, zawierać będzie błędy.
Problem automatycznego dostosowania czasu symulacji do współczynnika dobroci, pa-

sma oraz kroku czasowego, przy jednoczesnym zapewnieniu większej efektywności analizy
czasowej, można rozwiązać stosując modelowanie ciągów czasowych technikami cyfrowego
przetwarzania sygnałów w połączeniu z właściwie dobranym zestawem kryteriów gwaran-
tujących uzyskanie modeli wysokiej jakości. Sukces polegający na elektromagnetycznej
optymalizacji filtrów mikrofalowych będzie możliwy jeśli oprócz tego opracowane zostaną
nowe definicje funkcji celu, które zapewnią globalną zbieżności procedury optymalizacyj-
nej.

1.1 Cel pracy

W kontekście uwag przedstawionych we wstępie rozprawy, przed pracą stawiane są cztery
cele

• Zaproponowanie szeregu kryteriów pozwalających na automatyczne tworzenie du-
żej wiarygodności modeli sygnałów, uzyskiwanych za pośrednictwem metod analizy
układów w dziedzinie czasu.
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• Wykazanie przydatności modeli do określania częstotliwości rezonansowej i wartości
współczynnika dobroci układów.

• Opracowania definicji funkcji celu umożliwiających projektowanie filtrów pasmowo-
przepustowych w oparciu o analizę układów metodą FD-TD.

• Wykazanie skuteczności techniki automatycznej kreacji modeli oraz nowych funkcji
celu w procesie projektowania mikrofalowych filtrów pasmowo-przepustowych.

1.2 Tezy pracy

Tezy pracy można ująć w sposób następujący

• Ruchoma wartość średnia energii sygnału przechodzącego przez poszczególne wrota
obwodu może zostać wykorzystana do automatycznego wyboru ciągu próbek gwa-
rantujących konstrukcję modeli wysokiej jakości oraz automatycznego zakończenia
symulacji obwodu.

• Wybór stopnia złożoności modelu i współczynnika decymacji silnie nadpróbkowa-
nego sygnału uzyskanego w drodze symulacji obwodu w dziedzinie czasu może być
uzależniony od pasma układu oraz warunku stabilności schematu różnicowego.

• Możliwe jest automatyczne projektowanie filtrów pasmowo-przepustowych w opar-
ciu o pełnofalową analizę FD-TD.

1.3 Zakres pracy

Na wstępie, w rozdziale 1 niniejszej rozprawy zostanie omówiona metoda uogólnionego
pęku funkcyjnego. Jest to technika, która w dalszej części pracy wykorzystywana jest
do wyznaczania współczynników modeli sygnałów czasowych w postaci sum wykładni-
czo tłumionych funkcji harmonicznych. Modelowanie sygnałów czasowych, stanowiących
odpowiedź analizowanych pasywnych układów mikrofalowych służy zwiększeniu efektyw-
ności metody różnic skończonych w dziedzinie czasu. Rozdział 2 zawiera opis opracowa-
nych kryteriów doboru szeregu kluczowych parametrów modeli sygnałów czasowych w
tym: kryterium wyboru fragmentu przebiegu czasowego, na podstawie którego dokonuje
się ekstrakcji współczynników modelu, wyboru współczynnika decymacji silnie nadprób-
kowanego przebiegu czasowego oraz selekcji stopnia złożoności modelu, lub inaczej, jego
rzędu. Rozdział 3 poświęcony jest różnym technikom wyznaczania wartości współczynnika
dobroci układów wysokiej częstotliwości przy założeniu analizy struktur metodą różnic
skończonych w dziedzinie czasu. Do omówionych metod należą: metoda oparta na bez-
pośrednim całkowaniu, w dziedzinie czasu oraz częstotliwości, rozkładu przestrzennego
pól, zmodyfikowana w ramach niniejszej rozprawy metoda splotu sygnału czasowego z
zespoloną funkcją wykładniczą oraz technika bazująca na modelach sygnałów zarejestro-
wanych w portach analizowanych układów. Ostatni, 4 rozdział pracy, obejmuje opraco-
waną technikę pełnofalowej syntezy filtrów pasmowo-przepustowych przez optymalizację.
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Wprowadzone są metody projektowania zarówno biegunowych jak i pseudo-eliptycznych
struktur filtrujących w oparciu o pełnofalową symulację struktur. Uzupełnieniem pracy
są 4 dodatki. Dodatek A zawiera podstawowe zależności dotyczące metody FD-TD. Me-
toda jest szeroko opisana w literaturze, zatem wspomniana część pracy obejmuje jedynie
fakty najistotniejsze z punktu widzenia rozprawy. Kolejny dodatek poświęcony jest do-
broci układów mikrofalowych. Dodatki C i D wiążą się z zagadnieniem automatycznego
projektowania filtrów mikrofalowych.

Na zakończenie należy dodać, iż przykłady numeryczne prezentowanie w rozprawie wyko-
nano z wykorzystaniem programów własnych (proste struktury), lub też pełnofalowego,
komercyjnego symulatora QuickWave-3D [113]. Korzystając z uprzejmości twórców symu-
latora, program wzbogacono o zewnętrzne moduły stanowiące implementację opisanych
w rozprawie algorytmów.

Należy także podkreślić, iż nie wykonano weryfikacji eksperymentalnej projektowanych
struktur. Dokładności metody FD-TD, a w szczególności symulatora QuickWave 3D była
przedmiotem wielu testów, w których wyniki eksperymentalne pokrywały się z rezultatami
analizy. W tej sytuacji prace eksperymentalne uznano za zbędne.





Rozdział 2

Modelowanie sygnałów czasowych

Uzyskanie poprawnej charakterystyki częstotliwościowej układu dużej dobroci na postawie
jego odpowiedzi w dziedzinie czasu wymaga zazwyczaj bardzo długiego okresu analizy.
Przedwczesne zakończenie symulacji obwodu jest źródłem błędów w odtworzeniu wąsko-
pasmowych składowych charakterystyki w dziedzinie częstotliwości. Przerwanie analizy
zanim sygnał zostanie wypromieniowany, lub pochłonięty w obciążeniu, jest równoznacz-
ne z przetwarzaniem rzeczywistej odpowiedzi układu w dziedzinie czasu, dodatkowo wy-
mnożonej przez okno prostokątne o długości Nmax∆t, gdzie Nmax jest liczbą iteracji, po
której została przerwana symulacja obwodu. W dziedzinie częstotliwości odpowiada to
splotowi charakterystyki częstotliwościowej struktury z funkcją postaci sin(ω∆t)/(ω∆t),
co maskuje osobliwości widma sygnału.

Możliwość utworzenia modelu sygnału w oparciu o krótki fragment przebiegu w dziedzi-
nie czasu i uzyskanie na jego podstawie odpowiedzi układu w dziedzinie częstotliwości
rozwiązuje problem przedwczesnego zakończenia analizy układu. W ostatniej dekadzie w
celu rozwiązania wspomnianego zagadnienia zastosowano wiele metod cyfrowego przetwa-
rzania sygnałów oraz identyfikacji systemów.

Najprostszy model sygnału czasowego, stanowiącego rezultat symulacji układu metodą
FD-TD, pozwala określić wartości bieżącej (n) próbki ciągu na podstawie wcześniejszych
wartości sygnału. Można to zapisać jako

y(n∆t) = x(n∆t) =
K∑
i=1

bix((n− i)∆t)

gdzie K jest rzędem modelu. Innymi słowy, bieżąca wartość przebiegu czasowego jest
wyrażona przez liniową kombinację K poprzednich jego wartości. Modelowanie sygnału
czasowego w powyższej postaci określane jest mianem metody autoregresji (AR) [19, 42,
69,78,102]. Zbudowanie modelu polega na znalezieniu współczynników bi, dla których po-
wyższe równanie jest najlepiej spełnione, lub inaczej, kwadrat normy błędu aproksymacji
oryginalnego przebiegu czasowego modelem AR jest najmniejszy.

W metodzie autoregresji-ruchomej-średniej (ARMA) [42, 63, 92, 102, 124,125] sygnał cza-
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sowy opisywany jest równaniem

y(n∆t) =
K∑
i=0

bix((n− i)∆t) +
K∑
i=1

aiy((n− i)∆t)

stąd bieżący wynik modelowania uzależnia się nie tylko od wcześniejszych wartości prze-
biegu czasowego, ale także od rezultatów predykcji. Współczynniki modelu wyznacza się
rozwiązując nadokreślony układ równań skonstruowany w oparciu o wynik symulacji FD-
TD.
Oprócz algorytmów AR i ARMA, w zagadnieniu modelowania sygnałów czasowych,

stanowiących odpowiedź układów wysokiej częstotliwości otrzymaną w oparciu o symu-
lację obwodów metodą FD-TD w ostatnich latach zastosowano również bardziej złożone
metody, mianowicie nieliniowy model ARMA [29], model Prony’ego [14,73,102,110], me-
todę pęku funkcyjnego [98,123], oraz uogólnionego pęku funkcyjnego [61,62], zwaną także
metodą pęku macierzowego i w końcu tak zwane statystyki wyższego rzędu [34, 35].

Przy standardowym podejściu model sygnału czasowego konstruowany jest po przerwaniu
symulacji obwodu, w chwili gdy nie są jeszcze dostatecznie rozdzielone składowe wąskopa-
smowe charakterystyki układu. Model służy do odtworzenia brakującej części odpowiedzi
obwodu, która w skutek przedwczesnego przerwania analizy w dziedzinie czasu nie została
odpowiednio scharakteryzowana. Oryginalny przebieg FD-TD uzupełniony o próbki otrzy-
mane w oparciu o model matematyczny są następnie transformowane z dziedziny czasu
do dziedziny częstotliwości (większość autorów korzysta w tym celu z FFT). Przy do-
statecznie długim przebiegu czasowym postępowanie takie pozwala uzyskać dostatecznie
dobrą rozdzielczości charakterystyki częstotliwościowej obwodu. Należy jednak podkreślić,
że opisane podejście wydaje się być niesatysfakcynujące, z co najmniej trzech powodów.

1. Nie istnieje gwarancja, iż utworzone modele będą stabilne, a co za tym idzie odtwo-
rzony, w oparciu o model, przebieg czasowy będzie zanikać w czasie. Wspomniana
niestabilności była niejednokrotnie obserwowana [29, 42]

2. Bezpośrednie zastosowanie większości ze wspomnianym metod prowadzi do koniecz-
ności utworzenia modeli wysokich rzędów celem osiągnięcia dostatecznie niskiego
błędu aproksymacji sygnału czasowego, nawet w przypadku modelowana odpowie-
dzi relatywnie prostych układów. W literaturze spotkać można przykłady modeli
rzędu 70-150 dla nieskomplikowanych filtrów pasmowo-przepustowych [29, 42, 73].

3. Wydłużenie odpowiedzi czasowej układu, a posteriori, a następnie obliczenie trans-
formaty Fouriera, celem uzyskania charakterystyk częstotliwościowych obwodu, zwię-
ksza koszt numeryczny.

Ostatecznie celowe wydaje się opracowanie takiego podejścia do zagadnienia modelowa-
nia sygnałów czasowych, które pozwoliłoby na wyeliminowanie, lub znaczną redukcję,
powyższych wad. Z uwagi na stopień złożoności problemu w niniejszym rozdziale zosta-
nie bardziej szczegółowo przestawiony wybrany algorytm modelowania oraz sposób jego
wykorzystania, umożliwiający pominięcie etapu generowania dodatkowych próbek i ob-
liczania transformaty Fouriera odtworzonego, a posteriori, ciągu. Techniki gwarantujące
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konstruowanie stabilnych modeli niskiego rzędu omówione zostaną w rozdziale 3. Tam
również wykazana zostanie skuteczności proponowanego podejścia.

Odnośnie algorytmów modelowania, to na podstawie własnych testów numerycznych [78]
oraz badań innych autorów [34,35] stwierdzono, że modele AR i ARMA są mało efektyw-
nie dla zastosowań w aproksymacji sygnałów czasowych stanowiących odpowiedź układów
mikrofalowych dużej dobroci. Najlepsze wyniki, to znaczy największą wierności odtworze-
nia sygnałów, przy najniższym rzędzie modelu uzyskuje się stosując metodę uogólnionego
pęku funkcyjnego.

2.1 Metoda uogólnionego pęku funkcyjnego

Metoda uogólnionego pęku funkcyjnego, zaproponowana przez Hue i Sarkara [61], zakłada
budowę modelu sygnału czasowego w postaci skończonej sumy K wykładniczo tłumionych
funkcji harmonicznych, co można zapisać jako1

x(n∆t) =
K∑
i=1

Aiz
n
i (2.1.1)

gdzie
Ai = |Ai| exp (jφi) (2.1.2)

zi = exp (Pi∆t) (2.1.3)

Pi = σi + jωi (2.1.4)

przy czym Ai, φi, σi oraz ωi oznaczają odpowiednio amplitudę, fazę, współczynnik tłu-
mienia oraz częstotliwość kołową modelu.

W przypadku metody uogólnionego pęku funkcyjnego bieguny (zi) modelu są wyznaczone
przez rozwiązanie problemu pęku macierzowego, natomiast zespolone amplitudy przez
rozwiązanie odpowiednio zdefiniowanego nadokreślonego układu równań.

W celu przybliżenia podstaw matematycznych metody uogólnionego pęku funkcyjnego
wygodnie jest, w pierwszej kolejności, rozważyć dwa sygnały dyskretne y1(n∆t) i y2(n∆t),
oba postaci (2.1.1), przy czym ciąg y2(n∆t) jest przesunięty w czasie o ∆t w stosunku do
ciągu y1(n∆t) wówczas wyrażenie

y1(n∆t)− λy2(n∆t) (2.1.5)

gdzie λ jest wielkością skalarną, można zapisać jako

K∑
i=1

Aiz
n
i − λ

K∑
i=1

Aiz
n−1
i (2.1.6)

1Zarówno zagadnienie wyboru fragmentu ciągu stanowiącego odpowiedź układu wysokiej częstotli-
wości a wykorzystanego do ekstrakcji współczynników modelu, oraz wybór rzędu modelu K zostaną
omówione w następnym rozdziale.
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rozwijąjąc częściowo powyższą sumę

K∑
i=1

Aiz
n
i − λ

K∑
i=1

Aiz
n−1
i = AKznK +

K−1∑
i=1

Aiz
n
i − λAKzn−1K − λ

K−1∑
i=1

Aiz
n−1
i (2.1.7)

dla λ = zk otrzymuje się
K−1∑
i=1

Aiz
n
i − zK

K−1∑
i=1

Aiz
n−1
i (2.1.8)

Stąd, dla odpowiednio dobranej zmiennej λ, redukuje się liczba wyrazów sumy (2.1.5).
Okazuje się, że powyższy problem można uogólnić wprowadzając zagadnienie pęku ma-
cierzowego

2.1.1 Zagadnienie pęku macierzowego

Niech Y1 oraz Y2 będą macierzami o wymiarach L×N , (L � N) rzędu L oraz niech λ
będzie wartością skalarną, w ogólności, zespoloną. Rozwiązanie problemu pęku macierzo-
wego (wyznaczenie biegunów modelu sygnału postaci (2.1.1)) sprowadza się do znalezienia
takiej wartości λ, dla której rząd macierzy

Y1 − λY2 (2.1.9)

wynosi L− 1. Macierz (2.1.9) określana jest mianem pęku macierzowego, natomiast war-
tość λ, liczbą redukującą rząd pęku macierzowego. W sytuacji, gdy macierze Y1 oraz
Y2 są mniejszego rzędu niż L, wówczas zagadnienie pęku macierzowego można sformu-
łować jako problem wyznaczenia takiej wartości λ, dla której macierz (2.1.9) jest rzędu
mniejszego o jeden. W ogólności istnieje L wartości redukujących rząd pęku macierzowe-
go. Znalezienie liczby λ redukującej rząd macierzy (2.1.9) sprowadza się do rozwiązania
uogólnionego problemu własnego postaci

Y1 p = λY2 p (2.1.10)

gdzie p jest uogólnionym wektorem własnym.

W szczególności, w przypadku gdy macierze Y1 i Y2 mają wymiar L × L i są pełnego
rzędu, a macierz Y 2 nie jest macierzą osobliwą, to problem pęku macierzowego redukuje
się do problemu własnego postaci (

Y −12 Y 1
)
p = λp (2.1.11)

gdzie Y −12 oznacza macierz odwrotną

2.1.2 Ekstrakcja biegunów modelu

Niech x(n) będzie ciągiem próbek zarejestrowanych w trakcie symulacji układu. W celu
wyznaczenia biegunów modelu sygnału konstruuje się macierze postaci
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Y1 =



x(1) x(2) · · · x(L)
x(2) x(3) · · · x(L+ 1)
...

... . . . ...
x(N − L) x(N − L+ 1) · · · x(N − 1)


 (2.1.12)

Y2 =




x(0) x(1) · · · x(L− 1)
x(1) x(2) · · · x(L)
...

... . . .
...

x(N − L− 1) x(N − L) · · · x(N − 2)


 (2.1.13)

gdzie N jest liczbą próbek ciągu wykorzystanego do budowy modelu, a L jest tzw. para-
metrem pęku macierzowego.

Można wykazać [61, 62], że jeżeli ciąg próbek x(n) jest odtworzony zgodnie z zależnością
(2.1.1), to rząd macierzy (2.1.9), utworzonej w oparciu o (2.1.12) oraz (2.1.13) wynosi K
za wyjątkiem gdy λ = zi = exp(Pi∆t). Stąd zi, a wiec pośrednio i Pi, są wyznaczane
jako liczby redukujące pęk macierzowy. Wartości zi (Pi) znajduje się rozwiązując problem
własny postaci

(
Y †1Y 2 − λI

)
p = 0 (2.1.14)

gdzie p jest uogólnionym wektorem własnym, a Y †1 jest pseudoodwrotnością (Moore-
Penrose) macierzy Y 1, która może być wyznaczona przez rozkład macierzy na wartości
szczególne

Y 1 =
K∑
i=1

σiu iv Hi = UDV
H (2.1.15)

gdzie U oraz V to macierze ortogonalne, natomiast D to macierz diagonalna, której ele-
menty stanowi K wartości szczególnych macierzy Y 1. Korzystając z właściwości macierzy
ortogonalnych, pseudoodwrotność macierzy Y 1 można wyznaczyć jako

Y†1 = VD
−1UH (2.1.16)

Podstawiając (2.1.15) do (2.1.14) tworzy się problem postaci

(Z − λI )a = 0 (2.1.17)

gdzie
Z = D−1UHY2V (2.1.18)

oraz
a = V Hp (2.1.19)

Macierz Z ma wymiar K × K, wielkości λ oraz a , to odpowiednio, wartości i wektory
własne macierzy Z .
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2.1.3 Parametr pęku macierzowego

Ważną kwestią jest ustalenie optymalnej liczby kolumn macierzy Y 1 i Y 2, czyli wartości
tak zwanego parametru pęku macierzowego. Mając w pamięci postać modelu sygnału
czasowego macierze Y 1 oraz Y 2 można przedstawić jako

Y1 = Z LAZ R (2.1.20)

Y2 = Z LAZ 0Z R (2.1.21)

przy czym kolejne czynniki równań (2.1.20) i (2.1.21) mają postać

ZL =



1 1 · · · 1
z1 z2 · · · zK
...

... . . . ...
zN−L−11 zN−L−12 · · · zN−L−1K


 ZR =



1 z1 · · · zL−11
1 z2 · · · zL−12
...
... . . .

...
1 zK · · · zL−1K




Z0 =



z1 0 · · · 0
0 z2 · · · 0
...
... . . .

...
0 0 · · · zK


 A =



A1 0 · · · 0
0 A2 · · · 0
...
... . . .

...
0 0 · · · AK




Jeżeli L spełnia warunek K � L � N −K, to każda wartość λ = zi dla i = 1 . . .K jest
liczbą redukującą macierz Y 2− λY 1. Jeżeli natomiast L < K, lub L > N −K, wówczas
żadna z wartości λ = zi nie jest liczbą redukującą rząd pęku macierzowego (2.1.9).

Można to wykazać korzystając z zależności (2.1.20) oraz (2.1.21) wówczas

Y 2 − λY 1 = Z LAZ 0Z R − λZ LAZ R = Z LA (Z 0 − λI )Z R (2.1.24)

gdzie I jest macierzą jednostkową o wymiarach K×K,A oraz Z0 są macierzami pełnego
rzędu o liczbie kolumn i wierszy K ×K. Jeżeli λ = zi, wówczas (Z 0 − λI ) = 0, stąd i-
ta kolumna macierzy ZL oraz i-ty wiersz ZR są eliminowane z wyrażenia (2.1.24). Jeżeli
L < M , wówczas rząd macierzy Z R wynosi L i żadna wartość λ = zi, gdzie i = 1 . . .K nie
redukuje rzędu macierzy (2.1.24). Analogiczny przypadek ma miejsce, gdy L > N −K,
wówczas rząd macierzy Z L wynosi N − L i zi nie są liczbami redukującymi rząd pęku
macierzowego (2.1.24). Można wykazać [61], że optymalna wartość parametru L wynosi
L = N/2.
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2.1.4 Wyznaczanie współczynników amplitudowych modelu

Z chwilą, gdy znane są wartości zi, gdzie i = 1 . . .K, wartości współczynników amplitu-
dowych modelu wyznacza się rozwiązując nadokreślony układ równań postaci



1 1 . . . 1
z1 z2 . . . zK
z21 z22 . . . z2K
...

... . . . ...
zN−11 zN−12 . . . zN−1K






A1
A2
...
AK


 = −



x(1)
x(2)
...
x(N)


 (2.1.25)

2.1.5 Algorytm budowy modelu

Zagadnienie konstrukcji modelu sygnału czasowego w postaci sumy wykładniczo tłumio-
nych funkcji harmonicznych, w oparciu o metodę uogólnionego pęku funkcyjnego, można
przedstawić w kolejnych krokach

• W oparciu o sygnał czasowy o długości N próbek konstruuje się macierze Y 1 oraz
Y 2 postaci (2.1.12) oraz (2.1.13), gdzie paramter L = N/2.

• Kolejno znajduje się podprzestrzeń rozpinającą wszystkie istotne składowe mode-
lowanego sygnału. W tym celu dokonuje się rozkładu macierzy Y 1 na wartości
szczególne.

• Biorąc pierwszych K lewych (U = [u 1 . . .uK ]) i prawych (V = [v 1 . . .vK ]) wek-
torów szczególnych oraz K wartości szczególnych konstruuje się macierz Z postaci
(2.1.18).

• Wartości własne macierzy Z stanowią bieguny modelu.
• Z chwilą, gdy znane są wartości biegunów konstruuje się nadokreślony układ równań
postaci (2.1.25). Rozwiązaniem układu są zespolone amplitudy modelu.

2.2 Odpowiedź modelu czasowego w dziedzinie czę-
stotliwości

Po obliczeniu parametrów modelu pozostaje wyznaczyć odpowiedź obwodu w dziedzinie
częstotliwości. Dotychczas powszechnie stosowanym rozwiązaniem zagadnienia było od-
tworzenie odpowiedzi czasowej układu na podstawie modelu [19,29,42,73,96], a następnie
obliczenie dyskretnej transformaty Fouriera, lub szybkiej transformaty Fouriera (FFT).
Podejście takie posiada jednak bardzo istotną wadę, mianowicie jest kosztowne numerycz-
nie. Niewątpliwie owy koszt można by zmniejszyć przez obliczenie transformaty Fouriera
sygnału odtworzonego z wielokrotnie zwiększonym krokiem czasowym, jednak wówczas
charakterystyka widmowa sygnału miałaby mniejszą dokładności, w większości przypad-
ków niewystarczającą. Jeżeli nawet pominąć problem kosztu numerycznego, pozostaje
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kwestia oceny jak długi powinien być ciąg czasowy utworzony w oparciu o model, aby
charakterystyka częstotliwościowa była dostatecznie dokładna. Jakkolwiek zagadnienie to
nie zostało dotychczas poruszone w literaturze tematu2, to i tak wspomniane podejście
wymaga dodatkowego kroku w ekstrakcji charakterystyki częstotliwościowej obwodu. W
niniejszej pracy proponowana jest inna koncepcja wyznaczenia odpowiedzi częstotliwo-
ściowej obwodu bazująca na wykorzystaniu analitycznej postaci transformaty Fouriera,
obliczanej na podstawie współczynników modelu. Podejście takie nie wymaga nadmiaro-
wych kroków, przez co jest znacznie mniej kosztowne obliczeniowo i dokładniejsze, niż to
ma miejsce w propozycjach wysuwanych dotychczas.

Punktem wyjścia jest obserwacja, że w przypadku, gdy sygnał w dziedzinie czasu mode-
lowany jest w za pomocą tłumionych funkcji wykładniczych w postaci sumy

x̂(t) =
K/2∑
i=1

Aie
(−σit) cos(ωit+ φi) (2.2.1)

jego widmo można wyliczyć analityczne otrzymując

X̂(jω) =
K/2∑
i=1

[
1
2

Aie
−jφi

(σi + j(ω + ωi))
+
1
2

Aie
jφi

(σi + j(ω − ωi))
]

(2.2.2)

Możliwe jest również alternatywne przestawienie modelu sygnału czasowego jako

x̂(t) = �e
{
K∑
i=1

Aie
(σi+jωi)t+jφi

}
(2.2.3)

Wówczas odpowiedź częstotliwościowa modelu wyraża się zależnością

X̂(jω) =
∫ ∞
0
x̂(t)e−jωtdt =

K∑
i=1

Aie
jφi

σi + j(ω + ωi)
(2.2.4)

Wyrażenia (2.2.2) lub (2.2.4) nie wystarczają do wyznaczenia odpowiedzi układu w dzie-
dzinie częstotliwości. Jak zostanie pokazane w rozdziale 3, w praktyce sygnał uzyskany w
drodze symulacji metodą FD-TD należy rozłożyć na dwie części, mianowicie wczesnookre-
sową odpowiedź obejmującą stany przejściowe oraz odpowiedź długookresową, zawiera-
jącą czynniki wolnozanikające. Model konstruowany jest dla ciągów wybranych z drugiej
części sygnału. W celu wyznaczenia pełnej odpowiedzi częstotliwościowej należy zatem
złożyć widma obu fragmentów sygnału, przy czym dla odpowiedzi wczesnookresowej na-
leży posłużyć się całkowaniem numerycznym. Pełna charakterystyka częstotliwościowa
modelowanego układu dana jest wyrażeniem

X(jω) = X1(jω) +X2(jω) (2.2.5)

gdzie

X(jω) =
∫ t2
0
x(t)e−jωtdt+

∫ ∞
t2
x̂(t)e−jωtdt (2.2.6)

2Wydaje się, iż możliwość takiego oszacowania pojawia się przez wyznaczenie przybliżonej wartości
dobroci układu na podstawie parametrów modelu.
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przy czym

X2(jω) =
∫ ∞
t2
x(t)e−jωtdt = e−jωt2

[
K∑
i=1

e(σi+jωi)(t2)Aie
jφi

σi + j(ωi + ω)

]
(2.2.7)

Dodatkowo model jest tworzony w oparciu o przebieg czasowy z zakresu t = t1 do t = t2,
a nie z zakresu t = 0 do t = t2. Analityczna postać odpowiedzi częstotliwościowej modelu
musi zostać zmodyfikowana w następujący sposób

X2(jω) = e−jωt2
[
K∑
i=1

e(σi+jωi)(t2−t1)Aiejφi

σi + j(ωi + ω)

]
(2.2.8)

Ostatecznie, w ujęciu cyfrowym części odpowiedzi częstotliwościowej wyznaczone nume-
rycznie i analitycznie maja postać:

X1(jω) = ∆t
n2∑
n=0

x(n∆t)e−jωndt (2.2.9)

oraz

X2(jω) = e−jωn2∆t
[
K∑
i=1

e(σi−jωi)(n2−n1)∆tAie−jφi

−σi + j(ωi + ω)
]

(2.2.10)





Rozdział 3

Automatyczna kreacja modeli

Opisana w rozdziale 2 metoda uogólnionego pęku funkcyjnego, w oparciu o którą wy-
znaczane są wartości współczynników modelu sygnału czasowego, gwarantuje dużą do-
kładności aproksymacji odpowiedzi układu pod warunkiem ustalenia prawidłowego rzędu
modelu i właściwego doboru fragmentu modelowanego przebiegu. Przede wszystkim ciąg
stanowiący podstawę ekstrakcji współczynników modelu powinien mieć charakter odpo-
wiedni do poczynionego założenia, a mianowicie, że modelowany sygnał można rozwinąć
w szereg funkcji harmonicznych tłumionych wykładniczo. Powyższy warunek z oczywi-
stych względów nie jest spełniony w czasie pobudzania obwodu. W prostym układzie
RC pobudzanym impulsem prostokątnym odpowiedź czasowa obwodu początkowo nara-
sta (kondensator magazynuje energię) i zaczyna zanikać dopiero gdy pobudzenie ustanie.
Analogiczna sytuacja zachodzi w przypadku obwodów bardziej złożonych. Na rysunkach
3.0.1 oraz 3.0.2 zilustrowano sygnały czasowe na wyjściu układów pobudzanych impul-
sem gaussowskim. Wyraźnie można zaobserwować narastanie sygnału we wstępnej fazie
oraz jego zanikanie po zakończeniu trwania impulsu pobudzającego. Przystępując do kon-
strukcji modelu należy początkowy fragment odpowiedzi układu pominąć. Jeżeli ma być
to wykonane w sposób automatyczny, tzn. tak aby długość pominiętego fragmentu do-
stosowana była do charakteru sygnału pobudzającego oraz parametrów analizowanego
obwodu, konieczne staje się opracowanie kryteriów, na podstawie których możliwe będzie
rozdzielenie części wczesnookresowej od długookresowej.

Kolejnym problemem, obok zagadnienia selekcji fragmentu przebiegu czasowego dla ce-
lów wyznaczenia współczynników modelu, wymagającym równoczesnego rozstrzygnięcia,
jest wybór momentu zakończenia symulacji obwodu metodą FD-TD i przejścia do etapu
konstrukcji modelu. Mając na uwadze fakt, że symulowanie struktury charakteryzować się
mogą bardzo różnymi wartościami współczynnika dobroci, należy się spodziewać, że okres
symulacji będzie musiał być odpowiednio dostosowany do dynamiki sygnału stanowiącego
odpowiedź układu. Jeśli przebieg czasowy zanika powoli, a więc układ stopniowo wytraca
energię w obciążeniu, to czas symulacji powinien być dłuższy, niż przy szybko zanikającej
odpowiedzi układu.

Konieczne jest także opracowanie metody ustalania rzędu modelu. Często można go okre-
ślić wstępnie na podstawie topologii układu, posługując się dodatkowo wiedzą dotyczącą

25
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Rys. 3.0.1: Sygnał czasowy zarejestrowany w porcie wyj-
ściowym czterownękowego filtru pasmowo-przepustowego

Rys. 3.0.2: Sygnał czasowy zarejestrowany w porcie wyjścio-
wym dwurodzajowego filtru pasmowo-przepustowego

pasma analizy, jednak tego typu informacji nie należy oczekiwać przy automatycznym
procesie konstrukcji modelu i integracji techniki z metodą FD-TD.

Na koniec pamiętać należy, że w otwartych schematach rozwiązywania hiperbolicznych
równań różniczkowych krok czasowy jest ograniczony od góry warunkiem stabilności nu-
merycznej. W połączeniu z wymaganiem dużej rozdzielczości siatki dyskretyzującej prze-
strzeń obliczeniową prowadzi to do znacznego nadpróbkowania odpowiedzi analizowanego
układu w stosunku do kryterium Nyquista. Zbyt duży stopień nadpróbkowania stanowi
w pierwszej kolejności problem numeryczny, a ponadto utrudnia określenie rzędu mo-
delu. Trudności te można ominąć dokonując odpowiedniej decymacji oryginalnego ciągu
FD-TD.

Z przestawionych powyżej uwag jasno wynika, że budowa modeli metodą uogólnionego
pęku funkcyjnego (GPOF) nie jest zagadnieniem trywialnym i wymaga opracowania kry-
teriów, które zagwarantują zautomatyzowanie procesu doboru kluczowych parametrów
modeli. Ostatecznie, w celu uzyskania struktur modelujących dużej wiarygodności, przed
wyznaczeniem współczynników rozwinięcia sygnału czasowego w ciąg tłumionych funkcji
wykładniczych, należy zdefiniować kryteria wyboru początku i końca fragmentu sygnału,
który stanowić będzie podstawę budowy modelu, współczynnika decymacji silnie nad-
próbkowanego sygnału uzyskanego przez symulacje układu mikrofalowego metodą różnic
skończonych w dziedzinie czasu oraz rzędu modelu.

Należy podkreślić, że z wyjątkiem prac [81, 82, 105] zagadnienie automatyzacji procesu
doboru parametrów modeli nie było do tej pory dyskutowane w literaturze. W rezultacie
publikowane rzędy modeli [19, 29, 42, 60, 73, 91, 92, 96] były niewspółmiernie wysokie w
stosunku do rzędów, których należałoby oczekiwać na podstawie topologii analizowanych
struktur.
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3.1 Wybór fragmentu sygnału czasowego do konstruk-
cji modelu

Pierwszym etapem w procesie modelowania odpowiedzi czasowej obwodu wysokiej często-
tliwości jest wybór fragmentu przebiegu, który stanowi podstawę ekstrakcji współczynni-
ków modelu. Wybór wspominanego fragmentu oparty został na zasadzie rozdziału prze-
biegu uzyskanego w drodze symulacji obwodu metodą FD-TD na dwie części, mianowicie
wczesnookresową i długookresową. Modelowanie wczesnych stanów przejściowych obwodu
wymaga zazwyczaj konstruowania modeli bardzo wysokich rzędów w celu uzyskania wy-
maganej dokładności aproksymacji sygnału. Z tego powodu odpowiedź wczesnookresowa
układu jest odrzucana, a model budowany jest jedynie w oparciu o fragment ciągu za-
wierający składowe wolnozanikające. Takie podejście pozwala budować struktury niskiego
rzędu gwarantujące przy tym wysoką dokładności aproksymacji odpowiedzi układu.

3.1.1 Technika wyboru ciągu próbek

W celu rozdzielenia obu części odpowiedzi czasowej obwodu oraz ustalenia długości ciągu,
na podstawie którego wyznaczane są współczynniki modelu opracowano kryterium okre-
ślane mianem kryterium energetycznego. Wybór fragmentu odpowiedzi układu opiera się
na analizie ruchomej wartości średniej energii transmitowanej do poszczególnych wrót
obwodu [81, 82, 105]. Wspomniana analiza umożliwia nie tylko wyznaczenie chwili czasu,
która definiuje początek ciągu użytego do kreacji modelu, ale również określenie właściwej
jego długości zależnie od wymiarów analizowanej struktury, współczynnika dobroci, oraz
parametrów metody FD-TD, a w szczególności kroku czasowego.

Ruchoma wartość średnia energii przechodzącej przez poszczególne wrota układu wyzna-
czana jest na postawie zależności:

El(n∆t) =
M∑
i=1

|xl((n− i)∆t)|2 (3.1.1)

gdzie xl(n∆t) jest odpowiedzią czasową obwodu we wrotach l, M jest długością okna
uśredniającego. Wartość parametru M dobierana jest w oparciu o pasmo analizy układu
oraz krok czasowy ∆t metody FD-TD.

M =
A

[(fd + fg)/2]∆t
(3.1.2)

gdzie fd, fg to skrajne częstotliwości z pasma analizy układu, zaś A jest współczynnikiem
skalującym, determinującym stopień wygładzenia krzywej El(n∆t). Zazwyczaj A = 1.

Ruchoma wartość średnia energii obliczana jest dla każdego z l-portów niezależnie oraz
normalizowana do maksymalnej wartości uzyskanej w danych wrotach do chwili czasu
n∆t. Otrzymany w ten sposób zbiór unormowanych funkcji El(n∆t) stanowi podstawę
wyboru ciągu czasowego użytego do konstrukcji modelu.
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Z chwilą, gdy ruchoma wartość średnia energii w portach zacznie zanikać, funkcja (3.1.1)
będzie maleć. Oznacza to, że obwód przechodzi w stan pracy, w którym dominują składowe
długookresowe. Tym samym można ustalić początek przebiegu czasowego, który zostanie
wykorzystany do konstrukcji modelu. Odbywa się to automatycznie poprzez zdefiniowa-
nie umownego poziomu ruchomej wartości średniej energii sygnału. Podobnie, dobierając
odpowiednio niższy próg wartości energii, można wyznaczyć koniec wspomnianego ciągu.
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Rys. 3.1.1: Charakterystyka ruchomej wartości średniej energii dla
wieloaperturowego pasmowo-przepustowego filtru falowodowego (li-
nia kropkowana), dwuwnękowego filtru falowodowego z przesłonami
w płaszczyźnie E (linia kreskowana), czterosekcyjnego filtru falowo-
dowego z przesłonami w płaszczyźnie H (linia ciągła).

Wybór fragmentu odpowiedzi, stanowiącego podstawę doboru współczynników modelu,
jest zilustrowany na wykresie 3.1.1 dla trzech struktur filtrujących, mianowicie: wieloaper-
turowego, pasmowo-przepustowego filtru falowodowego (rys. 3.1.2 i 3.1.3) [12], dwuwnęko-
wego pasmowo-przepustowego filtru falowodowego z przesłonami w płaszczyźnie E (rys.
3.1.4 i 3.1.5) [36] oraz czterosekcyjnego pasmowo-przepustowego filtru falowodowego z
przesłonami indukcyjnymi (rys. 3.1.6 i 3.1.7) [12]. Linie poziome, przecinające charakte-
rystyki ruchomej wartości średniej energii sygnałów we wrotach wyjściowych obwodów,
odpowiadają przyjętym kryteriom wyboru początku i końca ciągu wykorzystanego do
syntezy modelu. W rozważanym przypadku założono, że z chwilą gdy ruchoma wartość
średnia energii sygnału w analizowanym porcie obniży się do poziomu -3 dB, odpowiedź
obwodu nie zawiera już stanów przejściowych (składowych szybkozmiennych). Punkt ten
stanowi kryterium selekcji początku ciągu wykorzystanego do wyznaczenia parametrów
modelu. Długość wspomnianego przebiegu jest określona na podstawie tej samej charak-
terystyki przez obniżenie progu do wartości -16 dB1. Ostatecznie fragment odpowiedzi
układu w dziedzinie czasu wykorzystany do budowy modelu jest wolny od składowych
szybkozmiennych i dostosowany do dynamiki sygnału w porcie.
1Jest to wartości wyznaczona empirycznie i nie stanowi silnego kryterium, stąd jej zmiana, w pewnym

zakresie, jest dopuszczalna.
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Rys. 3.1.2: Struktura wieloaperturowego pasmo-
wo-przepustowego filtru falowodowego. (Falowód
WR62 (wymiary w mm) a = 15.799, b = 7.899,
a1 = 5.0, b1 = 3.0, l = 12.155, d1 = 2.133, d2 =
2.47, w = 0.5, t = 0.21).

Rys. 3.1.3: Parametry rozproszenia wieloaperturowego filtru falowo-
dowego uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów cza-
sowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi
obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.1.4: Struktura dwuwnękowego pasmowo-
przepustowego filtru falowodowego o elementach
sprzęgających w płaszczyźnie E. (Falowód WR75
(wymiary w mm) a = 19.05, b = 9.525, w1 =
2.976, w2 = 8.554, l1 = 12.273, t = 0.5).

Rys. 3.1.5: Parametry rozproszenia dwuwnękowego pasmowo-prze-
pustowego filtru z elementami sprzęgającymi w płaszczyźnie E uzy-
skane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów czasowych (li-
nia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi obwodu
w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.1.6: Struktura czterosekcyjnego pasmowo-
przepustowego filtru falowodowego z przesłonami
sprzęgającymi w płaszczyźnie H (Falowód WR75
(wymiary w mm) a = 19.05, b = 9.525, a1 =
11.05, a2 = 8.01, a3 = 8.01, l1 = 11.18, l2 =
12.784, t1 = 2, t2 = 1.96, t3 = 2.86, r = 3).

Rys. 3.1.7: Parametry rozproszenia czterosekcyjnego pasmowo-prze-
pustowego filtru falowodowego z przesłonami sprzęgającymi w płasz-
czyźnie H uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów
czasowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowie-
dzi obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).

3.1.2 Filtr ruchomej wartości średniej

Wyznaczenie ruchomej wartości średniej energii sygnału w porcie może być również roz-
patrywane z punktu widzenia filtracji sygnału:

zl(n∆t) = x2l (n∆t) (3.1.3)

filtrem dolnoprzepustowym o odpowiedzi impulsowej wyrażonej zależnością

h(n∆t) =
{
1 dla 0 � n∆t � M∆t
0 dla pozostałych n∆t

(3.1.4)

Sygnał wyjściowy dla dowolnej chwili n∆t jest średnią wartością sygnału w sąsiedztwie
punku n0∆t. Przy lokalnym uśrednieniu wartości sygnału składowe wysokoczęstotliwo-
ściowe zostają wytłumione, natomiast wolnozmienne pozostają niezmienione. Odpowiada
to wygładzaniu charakterystyki El(n).

Odpowiedź impulsowa filtru ruchomej wartości średniej opisana zależnością (3.1.4) z do-
kładnością do współczynnika skalującego odpowiada funkcji okna prostokątnego. Jego
charakterystyka w dziedzinie częstotliwości wyraża się zależnością

H(jω) = exp(jωM∆t/2)
sin (ωM∆t/2)
sin(ω∆t/2)

(3.1.5)
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Przez zmianę wielkości okna uśredniającego można regulować częstotliwość odcięcia filtru.
Im dłuższe okno, tym częstotliwość odcięcia mniejsza, a tym samym własności wygładza-
jące filtru większe. Należy jednak pamiętać, że bardzo długie okno filtru powoduje znaczne
wydłużenie jego stałej czasowej. Oznacza to, że sygnał uzyskany w drodze filtracji filtrem
ruchomej wartości średniej będzie znacznie opóźniony w stosunku do bieżących próbek
sygnału rejestrowanego podczas symulacji układu.

Odpowiedź impulsową filtru ruchomej wartości średniej można zmodyfikować zastępując
okno prostokątne jednym z typów okien, przykładowo: Hamminga, Hanninga lub Black-
mana [111] [109] postaci

W (n∆t)Hamming = 0.54− 0.46 cos
( 2πn
M − 1∆t

)
(3.1.6)

W (n∆t)Hanning =
1
2

(
1− cos

( 2πn
M − 1∆t

))
(3.1.7)

W (n∆t)Blackman = 0.42− 0.5 cos
( 2πn
M − 1∆t

)
+ 0.08 cos

( 4πn
M − 1∆t

)
(3.1.8)

Okna (3.1.6), (3.1.7) oraz (3.1.8) mają tę właściwość, że wykazują większe tłumienie w
pasmie zaporowym, ale kosztem szerszego pasma przejściowego, co dla rozpatrywanego
problemu nie ma znaczenia. Dzięki temu uzyskuje się nieco lepsze właściwości wygładzają-
ce filtru przy tej samej wartości częstotliwości odcięcia, czyli długości okna uśredniającego.
Zilustrowane jest to na rysunku 3.1.10. Zaletą zastosowania okna prostokątnego jest moż-
liwość wyznaczenia ruchomej wartości średniej energii w porcie układu zgodnie z formułą
rekurencyjną

E(n+ 1) = E(n) + x2(n+ 1)− x2(n−M) dla n > M (3.1.9)

3.1.3 Zdudnianie sygnału

Jeżeli modelowany sygnał zawiera co najmniej dwie składowe oscylujące na częstotliwo-
ściach nieznacznie różniących się od siebie oraz z podobnymi wartościami dobroci, wów-
czas pojawia się zjawisko zdudniania sygnału. Wspomnianego efektu należy oczekiwać z
chwilą, gdy analizowana struktura posiada przynajmniej dwa słabo wzajemnie sprzężo-
ne rezonatory, pracujące na bliskich sobie częstotliwościach rezonansowych. Zdudnianie
sygnału powoduje oscylacje ruchomej wartości średniej energii sygnału w porcie. W ta-
kim przypadku kryterium energetyczne, na podstawie którego dokonuje się wyboru ciągu
stanowiącego podstawię konstrukcji modelu może nie gwarantować utworzenia modelu
o odpowiedniej jakości, bowiem fragment istotnej informacji o dynamice sygnału może
zostać utracony.

Zjawisko oscylacji ruchomej wartości średniej energii sygnału w porcie wyjściowym pię-
ciosekcyjnego filtru pasmowo-przepustowego (rys. 3.1.11, 3.1.12) zilustrowane jest na wy-
kresie 3.1.13.
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Rys. 3.1.8: Struktura trójsekcyjnego pasmowo-
przepustowego filtru opartego na indukcyjnych
elementach sprzęgających w falowodzie prosto-
kątnym. (Falowód WR75 (wymiary w mm) a =
19.05, b = 9.525, a1 = 9.77, a2 = 6.717, l1 =
13..243, l2 = 14.643, t1 = t2 = 2).

Rys. 3.1.9: Parametry rozproszenia trójsekcyjnego pasmowo-przepu-
stowego filtru opartego na indukcyjnych elementach sprzęgających
uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów czasowych
(linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi obwodu
w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.1.10: Charakterystyki ruchomej wartości średniej energii
uzyskanej przez zastosowanie okien: prostokątnego (lina ciągła),
Hamminga (linia kreskowana) i Blackmana (lina kropkowana) dla
trójwnękowego pasmowo-przepustowego filtru opartego na przesło-
nach indukcyjnych.
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Rys. 3.1.11: Struktura pięciosekcyjnego pasmo-
wo-przepustowego filtru opartego na indukcyj-
nych elementach sprzęgających. (Falowód WR75
(wymiary w mm) a = 19.05, b = 9.525, a1 =
11.05, a2 = 7.95, a3 = 7.20, l1 = 11.83, l2 =
13.76, l3 = 14.08, t1 = t2 = t3 = 2).

Rys. 3.1.12: Parametry rozproszenia pięciosekcyjnego pasmowo-prze-
pustowego filtru opartego na indukcyjnych elementach sprzęgających
uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów czasowych
(linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi obwodu
w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.1.13: Charakterystyka ruchomej wartości średniej energii sy-
gnału z efektem zdudniania
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Stosunkowo skutecznym rozwiązaniem zaistniałego problemu jest obniżenie progu wyzna-
czającego koniec ciągu uczącego (ciągu użytego do budowy modelu). Dla przykładu pię-
ciosekcyjnego filtru pasmowo-przepustowego (rys. 3.1.11, 3.1.12), obniżając próg z −16dB
do −21dB unika się zbyt wczesnego zakończenia symulacji i równocześnie uwzględnia efekt
zdudniania sygnału. Innymi słowy, ciąg, na bazie którego wyznaczane są współczynniki
modelu, jest odpowiednio dostosowany do dynamiki sygnału w porcie.

Znacznie lepszym podejściem do zagadnienia byłoby automatyczne wykrycie zdarzenia, iż
wartość kryterium determinującego koniec ciągu uczącego została osiągnięta nie z przy-
czyn zdudniania, ale zaniku energii sygnału w porcie. Zaistnienie wspomnianego faktu
jest jednak trudne do stwierdzenia i dotychczas nie podano w literaturze odpowiedniego
kryterium.

W ogólności może się okazać, że obniżenie progu definiującego koniec ciągu, stanowiącego
podstawię ekstrakcji parametrów modelu, do wartości −21 dB będzie niewystarczające.
Efekt ten zilustrowany jest na wykresie 3.1.16 dla trójsekcyjnego filtru pasmowo-przepu-
stowego o indukcyjnych przesłonach sprzęgających (rys. 3.1.14 i 3.1.15). W przedstawio-
nym przykładzie obniżenie progu do wartości −21 dB nie gwarantuje utworzenia wiary-
godnego modelu, bowiem ciąg stanowiący podstawę określenia wartości współczynników
modelu nie obejmuje swoim zakresem efektu zdudniania sygnału. Inaczej mówiąc, ciąg
nie jest właściwie dostosowany do dynamiki przebiegu czasowego. Dalsze obniżanie progu
może powodować znaczny spadek efektywności metody jako całości w tym sensie, że przy-
spieszenie analizy układu w dziedzinie czasu przez zastosowanie modelowania sygnałów
będzie niezadowalające. Proponowanym w takiej sytuacji rozwiązaniem, którego zasto-
sowanie ogranicza się jednak jedynie do układów bezstratnych, jest wyznaczenie normy
błędu warunku energetycznego2 (|S211| + |S221| = 1), a następnie sukcesywne śledzenie
zmienności wartości średniej energii sygnałów w portach. Z chwilą, gdy model sygnału
zostanie utworzony w oparciu o ciąg, którego koniec determinuje błędnie zdefiniowane
kryterium ruchomej wartości średniej energii, warunek energetyczny (bilans energetycz-
ny) będzie istotnie naruszony, co powinno stanowić podstawę do decyzji o kontynuacji
symulacji układu. Istnieje bowiem duże prawdopodobieństwo, iż w trakcie dalszej anali-
zy ruchoma wartość średnia energii sygnału zacznie narastać, co świadczy o pojawieniu
się efektu zdudniania.W takim przypadku koniec ciągu uczącego może być określony jak
tylko ruchoma wartość średnia energii zaczynie ponownie zanikać3. Oczywiście, w celu
uniknięcia sytuacji, w której de facto zdudnienie sygnału nie występuje należy obniżyć
próg nałożony na ruchomą wartość średnią energii sygnału, definiujący zakończenie sy-
mulacji obwodu, o dodatkową wartość np. -3 dB lub określić liczbę iteracji, tudzież czas
oczekiwania na ponowny wzrost ruchomej wartości średniej energii w obwodzie. Gdy war-

2Ekstrakcja parametrów rozproszenia układu w oparciu o modele czasowe sygnałów zarejestrowanych
w portach obwodu opisana jest w dodatku A
3Problem zdudniania pojawia się również przy zastosowaniu techniki modelowania sygnałów czaso-

wych dla zagadnienia automatycznej pełnofalowej syntezy filtrów pasmowo-przepustowych (rozdział 5).
Ze względu na zastosowanie do wspomnianego celu stochastycznej metody optymalizacji odrzucenie po-
średnich struktur filtrujących tworzonych podczas optymalizacji, dla których kryterium energetyczne jest
błędnie zdefiniowane nie wypływa na zbieżność procedury.
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tość średnia energii zaniknie do nowo ustalonego progu, procedura weryfikacji warunku
energetycznego powinna zostać powtórzona.
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Rys. 3.1.14: Struktura trójsekcyjnego pasmowo-
przepustowego filtru falowodowego z przesłonami
indukcyjnymi w płaszczyźnie H. (Falowód WR75
(wymiary w mm) a = 19.05, b = 9.525, a1 =
9.194, a2 = 5.858, l1 = 13.617, l2 = 14.966, t1 =
t2 = 2, r = 1.5).

Rys. 3.1.15: Parametry rozproszenia trójsekcyjnego pasmowo-prze-
pustowego filtru opartego na przesłonach indukcyjnych w płaszczyź-
nie H uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów cza-
sowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi
obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.1.16: Charakterystyka ruchomej wartości średniej energii sy-
gnału zarejestrowanego w porcie trójsekcyjnego pasmowo-przepusto-
wego filtru z zaznaczonym efektem zdudniania.
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3.2 Decymacja sygnału

Warunek Couranta, gwarantujący numeryczną stabilność metody różnic skończonych (FD-
TD) jest źródłem znacznego nadpróbkowania sygnałów rejestrowanych w portach układu.
Modelowanie przebiegów czasowych, przy krótkim okresie próbkowania wiąże się z duży-
mi kosztami obliczeniowymi oraz komplikuje zagadnienie ustalenia prawidłowego stopnia
złożoności tworzonych modeli. Warunek stabilności definiuje wzajemną zależność miedzy
krokiem czasowym oraz wymiarem siatki określającej przestrzeń obliczeniową. Zgodnie
z ograniczeniem Couranta okres próbkowania sygnału otrzymanego w wyniku symulacji
obwodu metodą różnic skończonych jest tym krótszy im gęstsza jest dziedzina analizy.
Wymóg redukcji wymiarów siatki jest zazwyczaj konsekwencją konieczności zagwaranto-
wania odpowiedniej dokładności metody, szczególnie podczas analizy struktur o złożonych
kształtach, w celu uwzględnienia osobliwości geometrycznych układu oraz ograniczenia
dyspersji numerycznej. W wielu sytuacja rozwiązaniem problemu jest zastosowanie tech-
nik aproksymacji warunków brzegowych [22, 23, 37, 51, 52, 70, 115] oraz korekcji dysper-
sji [112, 117, 118]. Odpowiednie modelowanie warunków brzegowych pozwala na uzyska-
nie zazwyczaj dużej dokładności (rzędu błędu dyspersji numerycznej) przy stosunkowo
rzadkiej siatce oraz bez konieczności zmiany kroku czasowego [37, 112, 115]. Jednak na-
wet przy zastosowaniu technik zmniejszających znacznie błędy dyskretyzacji uzyskanie
wystarczająco dokładnego rozwiązania wymaga stosowania siatki o gęstości co najmniej
dziesięć punktów na długości fali. Ograniczenie Couranta wymusza przy takiej dyskre-
tyzacji i siatce trójwymiarowej krok czasowy odpowiadający w przybliżeniu 17 próbkom
na okres. Tymczasem, zgodnie z twierdzeniem o próbkowaniu [109, 111] do odtworzenia
widma sygnału wystarczą jedynie 2 próbki na okres. Tak wiec metoda FD-TD generuje
ciągi próbek, które są co najmniej 9-krotnie nadpróbkowane. Utrudnia to bezpośrednie
zastosowanie metod cyfrowego przetwarzania sygnałów do automatycznego tworzenia mo-
deli. Aby pokonać tę trudność, odpowiedź układu uzyskana w oparciu o symulację FD-TD
musi być odpowiednio zmodyfikowana, a mianowicie częstotliwość próbkowania sygnału
czasowego musi być zredukowana. Innymi słowy, krok czasowy powinien być wydłużony,
a posteriori, poprzez usunięcie próbek nadmiarowych.

Przyjęto zasadę zmiany częstotliwości próbkowania oryginalnego przebiegu FD-TD o
współczynnik wyrażony zależnością

k =
C

2∆tfmax
(3.2.1)

gdzie ∆t jest krokiem czasowym metody FD-TD, którego wartość jest konsekwencją speł-
nienia warunku numerycznej stabilności, fmax jest maksymalną częstotliwością z pasma
obwodu, a C jest czynnikiem skalującym. Ponieważ sygnał pobudzający ma zazwyczaj
szersze pasmo niż zakres częstotliwości, w którym obwód jest analizowany, w procesie
zmiany okresu próbkowania, oryginalny przebieg czasowy musi być dodatkowo poddany
filtracji dolnoprzepustowej, tak aby uniknąć efektu zniekształcenia widma sygnału, czyli
tak zwanego aliazingu.

Częstotliwości odcięcia filtru antyaliazingowego jest zazwyczaj proporcjonalna do wiel-
kości fs/2R, gdzie fs jest częstotliwością próbkowania sygnału decymowanego, a R jest



Rozdział 3 Automatyczna kreacja modeli 37

współczynnikiem decymacji. Uwzględniając szerokość pasma przejściowego filtru dolno-
przepustowego oraz zakładając, że częstotliwość odcięcia filtru wynosi 0.8fs/2R można
stwierdzić, iż wartość współczynnika C w wyrażeniu (3.2.1) winna zawierać się w gra-
niach 0.75 − 0.77. Przyjęcie niższej wartości współczynnika decymacji jest co prawda
możliwe, prowadzi to jednak do znacznych komplikacji w procesie prawidłowego wyboru
rzędu modelu. W takiej sytuacji zachodzi bowiem konieczność budowy modeli wyższych
rzędów w celu odtworzenia składników sygnału usytuowanych poza pasmem analizy.

Stosowanie filtru antyaliazingowego przed decymacją prowadzi do zniekształcenia końco-
wych fragmentów filtrowanego ciągu próbek. Jest to konsekwencją istnienia stanów przej-
ściowych dolnoprzepustowego filtru antyaliazingowego. Warto przypomieć, że filtracja w
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Rys. 3.2.1: Efekt zniekształcenia przebiegu czasowego w wyniku nieprawidło-
wo wykonanej filtracji dolnoprzepustowej.

dziedzinie częstotliwości odpowiada splotowi sygnału w dziedzinie czasu z odpowiedzią
impulsową filtru. Jeżeli długość odpowiedzi impulsowej struktury filtrującej wynosi M ,
to sygnał wyjściowy w punkcie i wyznaczany jest na podstawie M sąsiednich wartości
sygnału filtrowanego. Powoduje to zniekształcenia sygnału wyjściowego na końcach (rys.
3.2.1). Sygnał w tych punktach definiowany jest na podstawie niekompletnej informacji.
Efekt deformacji krańcowych fragmentów sygnału nie był dotychczas poruszany w litera-
turze tematu, co jest związane, w dużej liczbie przypadków, z wyborem ciągów uczących w
oparciu o przebiegi czasowe znaczniej długości. W takich sytuacjach zniekształcone frag-
menty sygnałów nie wpływają na jakość konstruowanych modeli, bowiem są odrzucane w
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trakcie wyboru ciągu uczącego. W niniejszej pracy nacisk położony jest na uzyskanie jak
największej efektywności oraz automatyzacji procesu budowy modeli. Z tego względu pro-
blem zniekształcenia końcowych fragmentów sygnału czasowego wymaga dokładniejszego
omówienia.

3.2.1 Problem zniekształcenia końcowych fragmentów przebie-
gu czasowego

Jak wyjaśniono powyżej, filtracja dokonywana przy zmianie okresu próbkowania mode-
lowanego ciągu prowadzi do zniekształcenia jego skrajnych fragmentów. Taka częściowa
degeneracja przebiegu znacząco wpływa na jakość konstruowanego modelu, co zostanie
zilustrowane na przykładzie modelu sygnału czasowego stanowiącego odpowiedź czterow-
nękowego filtru pasmowo-przepustowego. Na rysunkach 3.2.2 oraz 3.2.3 przedstawiono,
odpowiednio, strukturę filtru oraz jego odpowiedź w dziedzinie częstotliwości. Układ ana-
lizowano w dwóch wymiarach przy gęstości siatki definiującej przestrzeń obliczeniową
104× 86, ∆x = ∆y = 0.5 mm oraz kroku czasowym ograniczonym warunkiem numerycz-
nej stabilności metody ∆t = 0.9ps.
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Rys. 3.2.2: Struktura czterownękowego pasmowo-
przepustowego filtru o indukcyjnych elementach
sprzęgających. (Falowód WR75 (wymiary w mm)
a = 19.05, b = 9.525, a1 = 9.469, a2 = 612,
l1 = 13.261, l2 = 14.91, l3 = 6.515, l4 = 5.255,
t1 = t2 = 2, t3 = 4.05).

Rys. 3.2.3: Parametry rozproszenia czterownękowego pasmowo-prze-
pustowego filtru (rys. 3.2.2) uzyskane, odpowiednio, w drodze mode-
lowania sygnałów czasowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera
krótkiej odpowiedzi obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).

W celu utworzenia modelu sygnału stanowiącego odpowiedź obwodu w dziedzinie czasu, w
pierwszej kolejności należy zdefiniować wstępne parametry modelu, mianowicie: fragment
ciągu, w oparciu o który zostaną wyznaczone współczynniki modelu, krotność decymacji
sygnału uzyskanego w oparciu o analizę obwodu metodą różnic skończonych w dziedzinie
czasu (FD-TD) oraz rząd modelu. Technika wyboru ostatniego ze wspomnianych parame-
trów jest opisana w dalszej części niniejszej rozprawy. W tym punkcie istotnym jest jedynie
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fakt, że na każdym etapie konstruowania struktury modelującej wybór taki odbywa się w
pełni automatycznie.

Na wykresie 3.2.4 zilustrowano przebieg ruchomej wartości średniej energii sygnału w
porcie wyjściowym filtru. Wielkości T1 i T2 definiują początek oraz koniec przebiegu cza-
sowego stanowiącego podstawię ekstrakcji współczynników modelu4. Chwilom czasu T1
oraz T2 odpowiadają kolejno iteracje N1 = 4320, N2 = 7840 metody FD-TD5.
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Rys. 3.2.4: Przebieg ruchomej wartości średniej energii w porcie wyj-
ściowym trójwnękowego filtru pasmowo-przepustowego.

Ciąg, w oparciu o który wyznaczane są współczynniki rozwinięcia sygnału w szereg wy-
kładniczo tłumionych funkcji harmonicznych, zdefiniowany, w omawianym przypadku,
przez N1 = 4320, N2 = 7840 iteracji FD-TD poddawany jest w kolejnym etapie k krot-
nej decymacji. W rozważanym przypadku k = 30. Filtracja antyaliazingowa prowadzi do
zniekształcenia krańcowych fragmentów ciągu. Na wykresie 3.2.5 zilustrowano deformację
końca przebiegu w wyniku przejścia sygnału przez kaskadę dwóch filtrów dolnoprzepusto-
wych o częstotliwości odcięcia odpowiednio 0.8/5fs oraz 0.8/6fs6. Utworzenie modelu w
oparciu o zniekształcony przebieg czasowy prowadzi do znacznego zdeformowania charak-
terystyki w dziedzinie częstotliwości. Na wykresie 3.2.6 zilustrowano parametry rozpro-
szenia obwodu, obliczone w oparciu o modele zbudowanie na podstawie zniekształconych
4Ze względu na pojawienie się efektu zdudniania sygnału, w celu uzyskania modelu wyższej wiary-

godności, obniżono próg, ruchomej wartości średniej energii, definiujący koniec ciągu z −16 dB do −21
dB.
5Przebieg otrzymany w drodze analizy obwodu jest nieco dłuższy niż wynika to z kryterium energe-

tycznego (rys. 3.2.4). Jest to konsekwencją faktu, iż warunki dotyczące wyboru ciągu, w oparciu o który
konstruowany jest model nie są sprawdzane na bieżąco, w trakcie trwania symulacji, lecz periodycznie co
ustaloną liczbę iteracji. Postępuje się tak w celu zmniejszenia kosztów numerycznych.
6Dla dużych wartości współczynnika decymacji konstrukcja filtru antyaliazingowego, ze względu na

ograniczona precyzję w obliczeniach numerycznych, może być utrudniona. Stąd zmiana okresu próbko-
wania odbywa się w paru krokach, tak aby współczynnik decymacji w każdym z nich nie był zbyt wysoki.
W omawianym przykładzie k = 30 = 5 · 6, a więc częstotliwość próbkowania zmieniono w 2 krokach.
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sygnałów. Jak można zauważyć krzywe są zdeformowane i nie oddają w pełni charakteru
analizowanej struktury.

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

−0.01

0

0.01

t [ns]

e(
t)

 [V
]

7.576.5
−4
−3

−1

2
3
4

x 10−3

e(
t)

 [V
]

t [ns]

−2

1

0

11.2 11.4 11.6 11.8 12 12.2 12.4 12.6 12.8 13
−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

f [GHz]

|S
11

|, 
|S

21
| [

dB
]

Rys. 3.2.5: Efekt zniekształcenia sygnału czasowego powsta-
łego w wyniku filtracji przebiegu filtrem dolnoprzepustowym
(antyaliazingowym).

Rys. 3.2.6: Parametry rozproszenia trójwnękowego filtru
pasmowo-przepustowego z elementami sprzęgającymi w
płaszczyźnie H uzyskane z wykorzystaniem zdegenerowa-
nych sygnałów czasowych (linia ciągła) oraz modeli wyso-
kiej wiarygodności (linia przerywana).

Jak wspomniano wcześniej, zniekształcenie krańcowych fragmentów przebiegu czasowego
w procesie decymacji jest konsekwencją obliczania sumy splotowej przy niedostatecznej
informacji o sygnale czasowym. Ze względu na przyjęte założenie, iż pełnofalowe modelo-
wanie układu przerywane jest w chwili osiągnięcia przez ruchomą wartość średnią energii
sygnałów w portach dostatecznie niskiego poziomu, końcowy fragment odpowiedzi czaso-
wej, stanowiący podstawę ekstrakcji parametrów modelu jest równocześnie końcem sygna-
łu zarejestrowanego podczas analizy. W takiej sytuacji filtracja anytalizingowa prowadzi
do degeneracji końca ciągu uczącego i w konsekwencji budowany model jest mało wiary-
godny. Z problemem tym można sobie poradzić dysponując dłuższym przebiegiem FD-TD.
W sytuacji, gdy fragment ciągu na podstawie którego dokonuje się ekstrakcji parametrów
modelu jest wybierany z odpowiednio długiej odpowiedzi czasowej analizowanego ukła-
du, pomimo filtracji anyaliazingowej, można osiągnąć wysoką jakość tworzonych modeli,
odrzuciwszy, po filtracji, zdeformowaną, końcową część odpowiedzi. Jeżeli pozostały frag-
ment będzie spełniał kryterium energetyczne, to można oczekiwać, że pomimo usunięcia
końcowych próbek zbudowany model będzie wysokiej jakości. Innymi słowy, zniekształce-
nie sygnału wystąpi znacznie później niż ustalony koniec ciągu uczącego. Podejście oparte
na przedłużaniu symulacji FD-TD ponad minimum ma bardzo istotną wadę, mianowicie
w przypadku analizy układów, dla których współczynnik decymacji jest wysoki, liczba
dodatkowych iteracji symulatora elektromagnetycznego musiałaby być znacząco zwielo-
krotniona, a to postawiłoby pod znakiem zapytania celowość stosowania proponowanej
techniki zwiększania efektywności metody FD-TD. Alternatywnym rozwiązaniem kwestii
zniekształcenia krańcowych fragmentów ciągów czasowych w wyniku filtracji, gwarantu-
jącym przy tym utworzenie modeli o dużej wiarygodności w oparciu o stosunkowo krótką
symulację obwodu metodą FD-TD jest sztuczne przedłużanie ciągu przez tworzenie mo-
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deli pośrednich. Modele pośrednie pozwalają generować, a posteriori, dodatkowe próbki,
które po filtracji można odrzucić, eliminując wpływ stanów przejściowych filtru dolno-
przepustowego na jakości modeli właściwych.

Struktura pośrednia konstruowana jest analogicznie jak model właściwy z tą różnicą, że
nieznacznej modyfikacji ulega kryterium energetyczne. Na wykresie 3.2.4 wartości T̃1 i
T̃2 definiują początek i koniec fragmentu odpowiedzi czasowej układu, w oparciu o któ-
ry konstruowany jest model pośredni. Wspomniane wielkości mogą być ustalone przez
podwyższenie progów narzuconych na charakterystykę ruchomej wartości średniej, lub
wyznaczone przez przesunięcie punktów definiujących ciąg uczący (T1 i T2) o pewna licz-
bę próbek. W rozważanym przykładzie przyjęto zasadę zmiany położenia punktów T1 i
T2 zgodnie z zależnościami T̃1 = T1− 8k oraz T̃2 = T2 − 8k, gdzie k jest współczynnikiem
decymacji. Tak utworzony model pośredni służy do generacji próbek dla t > T2, co odpo-
wiada wydłużeniu analizy obwodu w dziedzinie czasu. Wydłużony przebieg jest następnie
filtrowany, a końcowe próbki są odrzucane. Dopiero tak przetworzony ciąg wykorzystywa-
ny jest do konstrukcji modelu właściwego. Koszt numeryczny proponowanego podejścia
jest stosunkowo niewielki.

Tabela. 3.2.1: Parametry modelu pośredniego.
f [GHz] σ

[
ns−1

]
A[mV ] φ[rad]

11.9665 -0.3357 1.9940 2.4139
-11.9665 -0.3357 1.9940 -2.4139
12.1472 -0.9709 1.2805 2.5227
-12.1472 -0.9709 1.2805 -2.5227
12.3436 -0.3908 1.9732 2.9138
-12.3436 -0.3908 1.9732 -2.9138

W tabeli 3.2.1 umieszczono parametry modelu pośredniego użytego do przedłużenia, a
posteriori, odpowiedzi układu. Rząd modelu równy 6 został ustalony automatycznie z
wykorzystaniem zmodyfikowanych statystyk AIC i MDL. (punkt 3.3).

Tabela. 3.2.2: Parametry modelu właściwego
utworzonego w oparciu o sygnał wydłużony na
podstawie modelu pośredniego.

Tabela. 3.2.3: Parametry modelu utworzonego
na podstawie bardzo długiej symulacji FD-TD

f [GHz] σ
[
ns−1

]
A[mV ] φ[rad]

11.9615 -0.3310 1.7356 0.5221
-11.9615 -0.3310 1.7356 -0.5221
12.0915 -0.7434 1.0444 0.1528
-12.0915 -0.7434 1.0444 -0.1528
12.2126 -0.6287 0.7474 1.5132
-12.2126 -0.6287 0.7474 -1.5132
12.3466 -0.3789 1.7362 1.3230
-12.3466 -0.3789 1.7362 -1.3230

f [GHz] σ
[
ns−1

]
A[mV ] φ[rad]

11.9607 -0.3379 1.7379 0.5640
-11.9607 -0.3379 1.7379 -0.5640
12.0621 -0.8429 0.7779 0.2394
-12.0621 -0.8429 0.7779 -0.2394
12.2210 -0.8965 0.7178 1.1818
-12.2210 -0.8965 0.7178 -1.1818
12.3473 -0.3892 1.7516 1.2761
-12.3473 -0.3892 1.7516 -1.2761

W tabelach 3.2.2 i 3.2.3 umieszczono współczynniki rozwinięcia odpowiedzi czasowej ukła-
du w ciąg tłumionych funkcji harmonicznych obliczone, odpowiednio, w oparciu o przedłu-
żony, a posteriori, przebieg czasowy oraz przebieg zarejestrowany podczas długiej, liczącej
kilkadziesiąt tysięcy iteracji, symulacji FD-TD. Jak można zauważyć rozbieżność wartości
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współczynników jest nieznaczna, co potwierdza możliwości stosowania modeli pośrednich
w celu uzupełniania, a posteriori, przebiegów stanowiących odpowiedź czasową układów
i uniknięcia w ten sposób szkodliwych efektów związanych z filtracją antyaliazingową.

3.3 Selekcja rzędu modelu

Jednym z najważniejszych etapów w procesie modelowania sygnałów w dziedzinie czasu
jest wybór stopnia złożoności modelu. Struktura przeparametryzowana, zbyt wysokiego
rzędu, prowadzi w większości przypadków do niepotrzebnej komplikacji obliczeniowej. Na-
tomiast model niedoparametryzowany, za niskiego rzędu, zazwyczaj okazuje się zbyt mało
dokładny, tym samym nie spełnia narzuconych wymagań odnośnie jakości odtwarzanego
sygnału. Dotychczasowe rozwiązania zagadnienia [19, 29, 42, 60, 73, 91, 92, 96] prowadziły
do tworzenia modeli o trudnych do uzasadnienia wysokich rzędach. Nawet proste kilkure-
zonatorowe filtry mikrofalowe były modelowane jako struktury niezwykle skomplikowane,
o rzędzie kilkanaście lub kilkadziesiąt razy wyższym niż rząd analizowanego układu. W
ogólności wydaje się, że stopień złożoności modelu konstruowanego w oparciu o sygnał
uzyskany z pełnofalowej analizy w dziedzinie czasu powinien odzwierciedlać topologię
elektryczną obwodu. Stąd, dla szerokiej klasy układów jaką stanowią filtry mikrofalo-
we, rząd modelu powinien być równy lub zbliżony do rzędu modelowanej struktury. Nie
oznacza to, że przyjęcie rzędu odpowiadającego stopniowi złożoności analizowanego obwo-
du gwarantuje automatycznie utworzenia modelu wysokiej jakości. Jedynie zastosowanie
równocześnie wszystkich opisanych poprzednio kryteriów pozwala na uzyskanie wysoce
wiarygodnych modeli.
Technika selekcji rzędu modelu jest zależna od postaci modelu oraz metody obliczania

jego parametrów. W przypadku algorytmów bazujących na rozwiązaniu problemu własne-
go lub uogólnionego problemu własnego wyznaczenie rzędu modelu może być powiązane
z określeniem rzędu macierzy utworzonej w oparciu o modelowany ciąg czasowy. Innymi
słowy, minimalna realizacja liniowego lub nieliniowego systemu aproksymującego sygnał
w dziedzinie czasu może być określona przez analizę rzędu macierzy utworzonej w oparciu
o estymowany ciąg [61]. Alternatywnym podejściem do wyznaczenia rzędu modelu jest
zastosowanie statystyki pozwalającej na wybór stopnia złożoności struktury modelującej
na podstawie błędu predykcji. Takie rozwiązanie jest niezależne od sposobu obliczania
parametrów modelu, mianowicie, czy wspomniane parametry wyznaczone zostaną przez
rozwiązanie problemu własnego, czy też zagadnienia najmniejszych kwadratów. W techni-
ce cyfrowego przetwarzania sygnałów powszechnie stosowane są dwa kryteria pozwalające
określić rząd modelu mianowicie kryterium AIC (ang. Akaike Information Criterion) [2,3]
oraz MDL (ang. Minimum Description Length) [72, 138, 139]. Obie statystyki otrzymuje
się przez nałożenie kar za zmniejszanie błędu aproksymacji modelowanego sygnału spowo-
dowane powiększaniem stopnia złożoności modelu. Ostatecznie wybiera się rząd modelu,
który odpowiada najmniejszej wartość wspomnianych statystyk. Wax i Kailath [138,139]
zmodyfikowali wspomniane kryteria ściśle wiążąc je z metodami pozwalającymi wyzna-
czyć parametry modeli w oparciu o rozwiązanie problemu własnego. Poniżej omówione
zostaną wszystkie wymienione metody selekcji rzędu modelu, jak również modyfikacje
wprowadzone do części z nich gwarantujące uzyskanie wysoce wiarygodnych modeli ni-
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skiego rzędu.

3.3.1 Wybór rzędu modelu na podstawie rzędu macierzy sygna-
łowej

Oszacowanie stopnia złożoności modelu, w przypadku, gdy parametry struktury modelują-
cej obliczane są przez rozwiązanie uogólnionego problemu własnego, może być powiązane z
określeniem rzędu macierzy, utworzonej w oparciu o modelowany sygnał. Technika ta mo-
że być zastosowana przy aproksymacji sygnałów czasowych szeregiem zespolonych funkcji
wykładniczych, gdy współczynniki modelu wyznaczane są przy użyciu metody uogólnio-
nego pęku funkcyjnego. Rozkład na wartości szczególne pozwala określić rząd macierzy,
nawet gdy analizowana macierz jest zaburzona. Niestety ze względu na znacznie trudności
w oszacowaniu błędów wnoszonych przez metodę różnic skończonych, analiza rzędu macie-
rzy, konstruowanej w oparciu o modelowany sygnał, nie stanowi wiarygodnego kryterium
oceny stopnia złożoności modelu, co zostanie pokazane poniżej.

Rozkład macierzy Y ∈ �m×n rzędu k na wartości szczególne ma postać

Y = U
(
D k
0

)
VH =

k∑
i=1

σiui vi
H (3.3.1)

gdzie U i V są macierzami ortogonalnym natomiast macierz D jest macierzą diagonalną
o elementach spełniających relację

σ1 � σ2 � · · · � σk > 0 = σk+1 = · · · = σn (3.3.2)

Rząd macierzy jest równy liczbie niezerowych wartości szczególnych. Stwierdzenie to jest
prawdziwe jedynie w przypadku, gdy elementy macierzy Y nie są zaburzone. Zagadnienie
wyznaczania rzędu macierzy Y , a tym samym stopnia złożoności modelu, w oparciu o
rozkład na wartości szczególne znacznie się komplikuje, w sytuacji gdy macierz Y obar-
czona jest błędem tj. gdy sygnał otrzymany w wyniku analizy obwodu w dziedzinie czasu
jest zniekształcony przez szum odpowiadający błędom metody FD-TD (aproksymacji wa-
runków brzegowych, dyspersji) lub też odpowiedź spoza pasma analizy.

Dla macierzy postaci:
Ŷ = Y + E (3.3.3)

gdzie E jest błąd aproksymacji metody różnic skończonych w dziedzinie czasu zachodzą
następujące związki

σ̂i � ‖E‖2 dla i = k + 1, . . . , n (3.3.4)

oraz
σ̂2k+1 + ... + σ̂

2
n � ‖E‖2F (3.3.5)

gdzie σ̂i są wartościami szczególnymi macierzy Ŷ , natomiast ‖ · ‖2 oraz ‖ · ‖F to odpo-
wiednio norma spektralna oraz norma Frobeniusa macierzy.
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Rozkład macierzy Ŷ na wartości szczególne pozwala na wiarygodne oszacowanie rzę-
du macierzy w przypadku, gdy znana jest wartość normy macierzy E . Rząd macierzy
Ŷ określony jest przez k maksymalnych wartości szczególnych przy założeniu, że suma
kwadratów pozostałych n− k wartości szczególnych ograniczona jest przez kwadrat nor-
my Frobeniusa macierzy E , lub każda z n − k najmniejszych wartości szczególnych jest
mniejsza od normy spektralnej macierzy zaburzenia. Jeżeli σk jest dostatecznie duże w
stosunku do elementów macierzy E , to rozkład macierzy Ŷ na wartości szczególne sta-
nowi wiarygodną aproksymację rzędu macierzy, a tym samym stopnia złożoności modelu.
Ostatecznie w przypadku, gdy dostępna jest informacja, bądź to odnośnie normy macierzy
E , lub statystycznego rozkładu jej elementów, rząd macierzy Ŷ może być oszacowany z
dostateczną dokładnością. Zazwyczaj jednak informacje takie nie są dostępne. Można za-
łożyć, że elementom macierzy E odpowiadają zmienne losowe o zerowej wartości średniej
oraz wariancji σ2 wówczas

D̂ = UHŶ V = UHYV +UHEV = UH
(
D k + Λ11 Λ12
Λ21 Λ22

)
V (3.3.6)

stąd
σ̂2k+1 + ... + σ̂

2
n
∼= ‖Λ22‖2F (3.3.7)

Ponieważ macierze U oraz V są ortogonalne, to elementy macierzy Λ 22 pozostają zmien-
nymi losowymi o zerowej wartości średniej oraz wariancji σ2. Ostatecznie rzędem macierzy
Ŷ jest najmniejsza liczba całkowita spełniająca zależność

σ̂2k+1 + ... + σ̂
2
n � (n− k)(m− k)σ2 (3.3.8)

W przypadku sygnałów uzyskanych w drodze symulacji obwodu metodą różnic skończo-
nych w dziedzinie czasu, określenie rzędu modelu na podstawie analizy rzędu macierzy
Y 1 nie stanowi wiarygodnego kryterium oceny prawidłowej złożoności struktury mode-
lującej. Jest to konsekwencją trudności w oszacowaniu błędów wnoszonych przez metodę
FD-TD. Próg narzucony na wartości szczególne macierzy Y 1, stanowiący kryterium se-
lekcji rzędu modelu właściwy dla danego obwodu może okazać się nieprawidłowy podczas
modelowania innego układu.

3.3.2 Wybór rzędu modelu na podstawie statystyk AIC i MDL

Ze względu na małą wiarygodność oceny minimalnej realizacji modelu w oparciu o anali-
zę rzędu macierzy, należy rozważyć zastosowanie statystyk umożliwiających oszacowanie
stopnia złożoności struktury modelującej na podstawie błędu estymacji sygnału w dzie-
dzinie czasu. Tego typu statystyki mają ogólną postać

L(K) = L(xN ,ΘK) + L(N,K) (3.3.9)

gdzie L(xN ,ΘK) jest czynnikiem zależnym od przebiegu czasowego oraz od parametrów
modelu. Funkcja ta definiuje błąd, z jakim model odtwarza sygnał, stąd jej wartość po-
winna maleć wraz ze zwiększaniem się stopnia złożoności modelu. Drugi czynnik równania



Rozdział 3 Automatyczna kreacja modeli 45

(3.3.9) jest zależny wyłącznie od długości sygnału modelowanego oraz od stopnia złożono-
ści modelu. Ta część równania powinna rosnąć wraz ze wzrostem liczby współczynników
(K) modelu w celu eliminacji struktur zbyt złożonych. Równocześnie L(N,K) powinno
dążyć do wartości K dla dużych N , tak aby czynnik ten nie prowadził do zniekształcenia
informacji niesionych przez funkcję błędu dla struktur niskiego rzędu.

Statystykami o dużym znaczeniu w technice cyfrowego przetwarzania sygnałów do celów
oceny rzędów modeli są statystyki AIC (ang. Akaike Information Criterion) [2,3] o ogólnej
postaci

L(K) = − ln(f(xN ,ΘK)) + 2K (3.3.10)

oraz MDL (ang. Minimum Desciption Length) [72]

L(K) = − ln(f(xN ,ΘK)) + 0.5K ln(N) (3.3.11)

gdzie f(xN ,ΘK) jest funkcją gęstości prawdopodobieństwa przyjęcia przez model param-
terów ΘK . W praktyce, statystyki AIC oraz MDL zasadniczo przetwarzają informację o
błędzie aproksymacji sygnału przez model o danej złożoności K. Wax i Kailath [138] [139]
wprowadzili jednak modyfikacje obu statystyk, dostosowując je do metod, w przypadku
których współczynniki modeli wyznaczane są w oparciu o rozwiązanie problemu własnego
lub uogólnionego problemu własnego.

3.3.2.1 Statystyki AIC i MDL dla przypadku poszukiwania współczynników modelu
przez rozwiązanie uogólnionego problemu własnego

Statystyki AIC oraz MDL zaproponowanie przez Wax i Kailath mają postać

AIC(K) = −2 ln




L∏
i=K+1

σ
1/(L−K)
i

1
L−K

L∑
i=K+1

σi




(L−K)N

+ 2K(2M −K) (3.3.12)

MDL(K) = −2 ln




L∏
i=K+1

σ
1/(L−K)
i

1
L−K

L∑
i=K+1

σi




(L−K)N

+
1
2
K(2L−K) ln(N) (3.3.13)

gdzie K jest rzędem modelu, L jest parametrem pęku funkcyjnego, N jest długością ciągu
wykorzystanego do konstrukcji modelu.

Niestety powyższe kryteria zastosowane do modelowania odpowiedzi układów wysokiej
częstotliwości w dziedzinie czasu, znacznie przeparametryzowują modele. Jest to konse-
kwencją faktu, że układ pobudzony szerokopasmowo posiada w swoim widmie składowe
lokujące się daleko poza pasmem analizy obwodu. W takim przypadku duża liczba war-
tości własnych macierzy sygnałowej ma znaczące moduły i to prowadzi do błędów w
estymacji rzędu modeli.



46 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

3.3.2.2 Statystki oparte na błędzie estymacji sygnału w dziedzinie czasu

W celu wyznaczenie składowych zależności (3.3.10) oraz (3.3.11) w pierwszej kolejności
należy określić błąd aproksymacji sygnału modelem rzędu K

ε(n) = (x(n)− x̂(n)) (3.3.14)

Przyjmując, że ciąg ε(n) jest procesem Gaussowskim o zerowej wartości średniej oraz
wariancji σ otrzymuje się f(xN ,ΘK)) w postać

f(ε1, ε2, . . . , εN |ΦK) =
N∏
n=1

1√
2πσ(K)

exp
(
− ε2n
2σ2(K)

)
(3.3.15)

gdzie

σ2(M) =
1
N

N∑
n=1

ε2n (3.3.16)

Po podstawieniu funkcji gęstości prawdopodobieństwa (3.3.15) do równania (3.3.10) i
(3.3.11) oraz pominięciu wszystkich czynników niezależnych od rzędu modelu K, staty-
styki AIC oraz MDL wyrażają się zależnościami

AIC(K) = N ln(σ) + 2K (3.3.17)

MDL(K) = N ln(σ) + p lnN (3.3.18)
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Rys. 3.3.1: Struktura trójsekcyjny filtru pasmo-
wo-przepustowego. (Wymiary w mm: a = 7.10,
a1 = 3.6, a2 = 2.4, l1 = 4.15, l2 = 4.7, t1 = 1.45,
t2 = 1.1).

Rys. 3.3.2: Parametry rozproszenia trójsekcyjnego filtru pasmowo-
przepustowego uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygna-
łów czasowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej od-
powiedzi obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).

Statystyki te są równoważne (3.3.12) i (3.3.13) jednak ich bezpośrednie stosowanie może
prowadzić do sprzecznych rezultatów jak również powodować, iż tworzone modele będą
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zbyt wysokich rzędów, podobnie jak ma to miejsce w przypadku kryteriów zmodyfiko-
wanych przez Waxa i Kailath’a. Zjawisko to zilustrowane jest na rysunku 3.3.3 na przy-
kładzie trójwnękowego filtru pasmowo-przepustowego (rys. 3.3.1 i 3.3.2). Rząd struktury
określony w oparciu o statystyki AIC oraz MDL wyniósł 50. Jest to, oczywiście war-
tość zbyt wysoka w stosunku do obwodu składającego się z trzech rezonatorów. W tym
przypadku oczekiwać należało modelu o rzędzie 6. Zatem, aby uniknąć zjawiska przepara-
metryzowywania modeli powyższe kryteria zmodyfikowano. Okazuje się, że dla uzyskania
właściwego oszacowania rzędów modeli wystarczy pominąć wszystkie czynniki rozwinię-
cia sygnału w szereg tłumionych funkcji wykładniczych, których wartości amplitud są
mniejsze od pewnego progu (np. 10−4), oraz wyeliminować wszystkie składowe modelu
leżące poza analizowanym pasmem. Obydwa zabiegi prowadzą do spójności rezultatów
uzyskiwanych na podstawie statystyk AIC i MDL, a ich zastosowanie gwarantuje tworze-
nie modeli niskiego rzędu przy zachowaniu dużej dokładności odtworzenie modelowanego
sygnału. Omawiany efekt ponownie zilustrowany jest na rysunku 3.3.3. Po zastosowaniu
technik eliminacji składowych modelu o małej amplitudzie oraz odrzucaniu czynników
spoza pasma otrzymano 6 rząd modelu, co odpowiada stopniowi złożoności analizowanej
struktury (rys. 3.3.1).
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Rys. 3.3.3: Wybór rzędu modelu sygnału stanowiącego czasowa od-
powiedź trój-wnękowego filtru pasmowo-przepustowego. Selekcja w
oparciu o zmodyfikowane i niezmodyfikowane statystyki AIC i MDL.

3.4 Wszechstronność metody

Struktury filtrujące, których odpowiedzi w dziedzinie częstotliwości zostały wyznaczone z
wykorzystaniem modelowania sygnałów czasowych zarejestrowanych we wrotach układów
oraz posłużyły za ilustracje w trakcie omawiania poszczególnych kryteriów doboru para-
metrów modeli, to dwuportowe falowodowe obwody bezstratne. Proponowania technika
zwiększenia efektywności metody różnic skończonych przez wykorzystanie modeli sygna-
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łów czasowych nie ogranicza tylko się do wspomnianej klasy układów. Metoda przetwarza
informacje zawarte jedynie w sygnałach czasowych. Stąd możliwa jest analiza np. struktur
mikropaskowych, stratnych, wypełnionych materiałami anizotropowymi oraz wszystkich
pozostałych, które mogą być przeanalizowane metodą różnic skończonych w dziedzinie
czasu. Na wykresach 3.4.1 i 3.4.2 zilustrowano przykładowy filtr mikropaskowy, natomiast
na rysunkach 3.4.3, 3.4.3 i 3.4.5 przedstawiono dwurodzajowy cylindryczny filtr falowo-
dowy [116], bez strat, oraz z uwzględnieniem skończonej przewodności (σ = 5.2 ·105 S/m)
materiału, z którego wykonany jest układ.
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Rys. 3.4.1: Struktura mikropaskowego filtru dol-
noprzepustowego. (Wymiary w mm: a1 = 2.413,
a2 = 2.54, l1 = 5.65, l2 = 20.32, h = 0.794,
ε = 2.2).

Rys. 3.4.2: Parametry rozproszenia mikropaskowego filtru dolnoprze-
pustowego uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania sygnałów
czasowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowie-
dzi obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.4.3: Struktura dwurodzajowego, cylin-
drycznego filtru falowodowego. (Falowód WR62
(wymiary w mm) r = 12.773, h = 33.427, w =
8.000, t = 2.4).

Rys. 3.4.4: Parametry rozproszenia dwurodzajowego cylindrycznego
filtru falowodowego uzyskane, odpowiednio, w drodze modelowania
sygnałów czasowych (linia ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej
odpowiedzi obwodu w dziedzinie czasu (linia przerywana).
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Rys. 3.4.5: Parametry rozproszenia dwurodzajowego cylin-
drycznego filtru falowodowego wykonanego z materiału o
skończonej przewodności (σ = 5.2 · 105 S/m), uzyskane, od-
powiednio, w drodze modelowania sygnałów czasowych (linia
ciągła) oraz transformaty Fouriera krótkiej odpowiedzi obwo-
du w dziedzinie czasu (linia przerywana).

Rys. 3.4.6: Bilans energetyczny dla dwurodzajowego, cy-
lindrycznego filtru falowodowego. Struktura bezstratna, li-
nia ciągła, oraz stratna σ = 5.2 · 105, linia przerywana.
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3.5 Algorytm konstrukcji modelu

W ramach podsumowania, poniżej zostanie opisana pełna procedura automatycznej kre-
acji modeli z wykorzystaniem kryteriów przedstawionych w niniejszym rozdziale.

1. Po rozpoczęciu symulacji układu o dużej dobroci, metodą różnic skończonych w
dziedzinie czasu, obliczana jest ruchoma wartość średnia energii sygnałów rejestro-
wanych w portach obwodu, zgodnie z zależnością (3.1.1), lub w oparciu o formułę
rekurencyjną (3.1.9). Ruchoma wartość średnia energii wyznaczana jest w każdym
porcie niezależnie oraz na bieżąco normalizowana do maksymalnej wartości dotych-
czas zarejestrowanej.

Z chwilą, gdy funkcja wartości średniej energii sygnałów w portach zacznie maleć i
osiągnie poziom −3 dB, jej argument odpowiadający chwili czasu (T1) lub liczbie
iteracji metody FD-TD (N1) jest rejestrowany, podobnie jak liczba iteracji (N2 lub
T2) niezbędnych do osiągnięcia przez wspomnianą wielkość wartości -16 dB. Zmienne
N1 (T1) oraz N2 (T2) definiują ciąg, w oparciu o który kolejno wyznaczone zostaną
wartości współczynników modelu (ciąg uczący).

Gdy wartość średnia energii sygnału osiągnęła poziom -16 dB i równocześnie nie
stwierdzono pojawienia się efektu zdudniania sygnału, symulacja FD-TD zostaje
zakończona.

2. Kolejnym etapem budowy modeli sygnałów czasowych jest decymacja ciągów za-
rejestrowanych podczas analizy. Okres próbkowania przebiegów czasowych jest wy-
dłużany k-krotnie zagadnie z zależnością (3.2.1).

W celu uniknięcia deformacji widma sygnału, w procesie decymacji, przed zmianą
okresu próbkowania, przebieg FD-TD zostaje poddany filtracji dolnoprzepustowej.
Aby ograniczyć wpływ zniekształceń krańcowych fragmentów przebiegu, wynikający
z filtracji antyaliazingowej konstruowany jest model pośredni, a następnie przebieg
FD-TD jest wydłużany. Model pośredni budowany jest w oparciu o ciąg, którego
początek i koniec zdefiniowane są w drodze przesunięcia punktów N1 oraz N2 o −8k
próbek (pomniejszenia wartości N1 oraz N2 o 8k próbek).

Do budowy modelu pośredniego wykorzystuje się przebieg zdecymowany k-krotnie,
a rząd modelu ustala się w oparciu o zmodyfikowane kryteria AIC oraz MDL. W
procesie wyboru tworzonych jest kilkanaście lub kilkadziesiąt modeli, o coraz to wyż-
szych rzędach. Kolejne modele oceniane są pod względem wiarygodności, przy czym
miarą jakości poszczególnych struktur jest wartość błędu aproksymacji sygnału cza-
sowego. Przy odtwarzaniu sygnału w dziedzinie czasu, koniecznego dla określenia
błędu aproksymacji, czynniki rozwinięcia o małej amplitudzie (mniejszej niż 10−4)
oraz leżące poza pasmem analizy układu są odrzucane. Jest to konsekwencja wpro-
wadzonej modyfikacji kryteriów AIC i MDL.



Rozdział 3 Automatyczna kreacja modeli 51

3. Wykorzystując model pośredni, oryginalny ciąg czasowy uzyskany w drodze symu-
lacji FD-TD uzupełniany jest o kilka lub kilkanaście tysięcy iteracji, w zależności od
wartości kroku czasowego. Odtworzenie dalszej części przebiegu ma na celu elimi-
nację wpływu stanów przejściowych filtru dolnoprzepustowego (anyaliazingowego).

4. Wydłużony, a posteriori, ciąg czasowy jest decymowany z krotnością wyznaczoną
w punkcie 2. Ponieważ obecnie koniec przebiegu czasowego stanowiącego podstawę
ekstrakcji współczynników modelu nie jest równocześnie końcem sygnału zareje-
strowanego podczas analizy układu, część sygnału zniekształcona w procesie splotu
wydłużonej odpowiedzi układu z odpowiedzą impulsową filtru dolnoprzepustowego
(antyaliazingowego) jest odrzucana, co pozwala na utworzenie modelu dużej wiary-
godności.

5. Z tak przetworzonego ciągu wybiera się próbki z zakresu od T1 do T2 i na ich
podstawie wyznacza się współczynniki rozwinięcia sygnału czasowego uzyskanego
w drodze symulacji FD-TD w szereg tłumionych funkcji harmonicznych, zgodnie z
metodą GPOF opisaną w rozdziale 2.

Wybór rzędu modelu właściwego odbywa się analogicznie jak określenie stopnia zło-
żoności struktury pośredniej, a więc z wykorzystaniem zmodyfikowanych kryteriów
AIC i MDL.

W celu wyznaczenia wartości parametrów rozproszenia analizowanej struktury niezależnie
modelowane są cztery sygnały w każdym porcie układu.

Sytuacja nieco się komplikuje, gdy nie jest spełnione przyjęte w punkcie 1 założenie o
braku zdudniania. W takiej sytuacji symulacja układu nie może być zakończona, bowiem
ciąg uczący, uzyskany w oparciu o błędnie zdefiniowane kryterium energetyczne nie będzie
odpowiednio dostosowany do dynamiki sygnału w porcie, a więc potencjalnie utworzony
model będzie małej wiarygodności. Stąd, z chwilą, gdy ruchoma wartość średnia energii
sygnału w portach układu zmaleje do poziomu -16 dB, tworzony jest model tymczasowy
zgodnie z schematem opisanym powyżej. Modelowane są cztery sygnały, odpowiadające
polom E, H oraz ich pochodnym przestrzennym w kierunku propagacji fali, w każdym
porcie niezależnie i na tej podstawie wyznaczone są parametry rozproszenia układu. Ko-
lejno wyznaczana jest miara naruszenia warunku energetycznego (w przypadku struktur
filtrujących błąd ten sprawdzany jest w pasmie przepustowym). W sytuacji, gdy wartość
wspomnianego błędu jest wysoka, warunek determinujący zakończenie symulacji, nakła-
dany na charakterystykę ruchomej wartości średniej energii sygnału, jest obniżany o 3
dB, a wiec obecnie będzie on wynosić -19 dB. Symulacja układu jest kontynuowana, przy
czym co pewną liczbę iteracji, stanowiącą zazwyczaj wielokrotność okresu sygnału po-
budzającego, zdefiniowaną jako N = 1/(fmax∆t), gdzie fmax jest górną częstotliwością
pasma analizy układu, sprawdzana jest wartość średniej energii w portach. Jeżeli rucho-
ma wartość średnia energii zaczyna rosnąć, to symulację prowadzi się do czasu wykrycia
pierwszego lokalnego maksimum i ponownego osiągnięcia progu energetycznego. Gdy to
nastąpi, przystępuje się do tworzenia modelu. W sytuacji, gdy ruchoma wartość średnia
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energii sygnałów we wszystkich portach osiągnie poziom -19 dB, a efekt zdudniania nie
został wykryty ponownie jest sprawdzany warunek energetyczny (bilans energetyczny) i
na tej podstawie podejmowana jest decyzja o kontynuacji symulacji bądź jej przerwaniu.

3.6 Efektywność modelowania

Jako uzupełnienie niniejszego rozdziału oraz dowód skuteczności kryteriów w nim opisa-
nych niech posłuży zestawienie danych dotyczących modelowania filtrów wysokiej często-
tliwości, które stanowiły ilustrację omawianych problemów. We wszystkich przypadkach
automatycznie oszacowane rzędy modeli odpowiadały topologiom elektrycznym struktur.
Dodatkowo stosując modelowanie sygnałów uzyskano kilkukrotny (od 2 do 8) wzrost efek-
tywności metody FD-TD, przy bardzo dużej dokładności aproksymacji ciągów czasowych
(kwadrat normy błędu mniejszy od 10−5).

Struktura 3.1 (rys. 3.1.2, 3.1.3) Wieloaperturowy pasmowo-przepustowy filtr falowodo-
wy. Struktura oraz wymiary geometryczne układu zilustrowano na rysunku 3.1.2. Analiza
układu została wykonana w trzech wymiarach przy gęstości siatki Yee 66 × 17 × 603,
∆x = ∆y = 0.2mm, ∆z = 0.2mm. Wartości kroku czasowego wyniosła ∆t = 0.27ps.
Obwód pobudzono sygnałem o ograniczonym widmie z zakresu 12− 16 GHz. Odpowiedź
układu w dziedzinie częstotliwości wyznaczono z wykorzystaniem modeli ciągów czaso-
wych utworzonych w oparciu o fragmenty sygnałów z zakresu 7476/11508 (pierwsza i
ostatnia próbka przebiegów czasowych stanowiących podstawę syntezy modeli). Współ-
czynnik decymacji sygnałów czasowych ustalono na k=84. W oparciu o zmodyfikowane
kryteria AIC oraz MDL, rząd modelu ustalono na 4. Kwadrat normy błędu aproksymacji
modelowanej odpowiedzi częstotliwościowej układu oszacowano7 na 3.2 · 10−7. Stosując
modelowanie sygnałów czasowych uzyskano 6-krotny wzrost efektywności8 metody FD-
TD.

Struktura 3.2 (rys. 3.1.4, 3.1.5) Dwuwnękowy pasmowo-przepustowy filtr falowodowy z
elementami sprzęgającymi w płaszczyźnie E. Struktura oraz wymiary geometryczne ukła-
du zilustrowano na rysunku 3.1.4. Układ analizowano w dwóch wymiarach przy rozmiarze
siatki pokrywającej przestrzeń obliczeniową 234×40, ∆x = ∆y = 0.25mm (wykorzystano
7Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej odpowiedzi układu obliczany jest w dziedzinie

częstotliwości w odniesieniu do charakterystyk układów otrzymanych w oparciu o bardzo długą symulację
obwodów w dziedzinie czasu.
8Efektywność modelowania wyznaczana jest jako stosunek liczby iteracji metody FD-TD jaka musi

być wykonana w celu osiągnięcia tej samej normy błędu odpowiedzi układu w dziedzinie częstotliwości
co norma błędu generowana w drodze modelowanie sygnału czasowego, do liczby iteracji niezbędnej dla
zbudowania modelu. Innymi słowy, w oparciu o model sygnału czasowego wyznaczana jest odpowiedź
częstotliwościowa układu oraz obliczana jest norma błędu aproksymacji otrzymanej odpowiedzi układu
w odniesieniu do charakterystyki obwodu uzyskanej w drodze bardzo długiej jego symulacji. Kolejno
układ symulowany jest tak długo, aż norma błędu charakterystyki obwodu obliczona w stosunku do bar-
dzo długiej symulacji struktury stanie się równa normie błędu wyznaczonej przy założeniu modelowania
sygnałów czasowych. Stosunek otrzymanej liczby iteracji do liczby iteracji wymaganej dla skonstruowania
modelu jest miarą efektywności modelowania.
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symetrię układu). Wartości kroku czasowego, zgodnie z warunkiem stabilności numerycz-
nej, wyniosła ∆t = 0.40ps. Obwód pobudzany był sygnałem o ograniczonym widmie z
zakresu częstotliwości gwarantującego jednorodzajową pracę układu 11− 13GHz. Odpo-
wiedź struktury w dziedzinie częstotliwości wyznaczono z wykorzystaniem modeli ciągów
czasowych utworzonych w oparciu o fragmenty sygnałów z zakresu 6264/9504 próbek.
Współczynnik decymacji sygnałów czasowych ustalono na k=72. Oszacowany rząd mo-
delu to 4. Kwadrat normy błędu aproksymacji odpowiedzi częstotliwościowej w odniesie-
niu od charakterystyki otrzymanej przez odpowiednio długą symulację układu wyniósł
6.6 · 10−8. Stosując modelowanie sygnałów czasowych uzyskano 4-krotny wzrost efektyw-
ności metody FD-TD.

Struktura 3.3 (rys. 3.1.6, 3.1.7) Czterosekcyjny pasmowo-przepustowy filtr falowodowy
z elementami sprzęgającymi w płaszczyźnie H . Struktura oraz wymiary geometryczne
układu podano na rysunku 3.1.6. Analiza układu została wykonana w dwóch wymiarach
przy rozmiarze siatki 224 × 20, ∆x = ∆y = 0.5 mm (wykorzystano symetrię struktu-
ry). Wartości kroku czasowego była równa ∆t = 0.9ps. Obwód pobudzono sygnałem o
ograniczonym widmie z zakresu częstotliwości 10−15 GHz. Odpowiedź układu w dziedzi-
nie częstotliwości wyznaczono w oparciu o modele sygnałów czasowych. Wartości współ-
czynników rozwinięcia przebiegów w ciągi tłumionych funkcji harmonicznych obliczono na
podstawie fragmentów odpowiedzi czasowych układu z zakresu 1920/3270 próbek. Współ-
czynnik decymacji sygnałów czasowych ustalono na k=30. Oszacowany rząd modelu to 8.
Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej odpowiedzi częstotliwościowej układu
wyniósł 2.3 ·10−6. Stosując modelowanie sygnałów czasowych uzyskano 2-krotne skrócenie
czasu obliczeń.

Struktura 3.4 (rys. 3.1.8, 3.1.9) Trójsekcyjny pasmowo-przepustowy filtr oparty na in-
dukcyjnych elementach sprzęgających. Struktura oraz wymiary geometryczne układu zi-
lustrowano na rysunku 3.1.8. Analiza układu została wykonana w dwóch wymiarach z
wykorzystaniem symetrii obwodu przy rozmiarze siatki 162 × 22, ∆x = ∆y = 0.5 mm.
Wartości kroku czasowego była równa ∆t = 0.29ps. Obwód pobudzono sygnałem o ogra-
niczonym widmie z zakresu częstotliwości 10 − 15 GHz. Odpowiedź układu w dziedzinie
częstotliwości wyznaczona została z wykorzystaniem modeli ciągów czasowych utworzo-
nych w oparciu o fragmenty sygnałów z zakresu 3120/4660. Współczynnik decymacji
sygnałów czasowych ustalono na k=30. Oszacowany rząd modelu to 6. Kwadrat normy
błędu aproksymacji modelowanej odpowiedzi częstotliwościowej układu wyniósł 3.2 ·10−7.
Stosując modelowanie sygnałów czasowych uzyskano 4-krotny wzrost efektywności meto-
dy FD-TD.

Struktura 3.5 (rys. 3.1.11, 3.1.12) Pięciosekcyjny pasmowo-przepustowy filtr oparty na
indukcyjnych elementach sprzęgających. Strukturę oraz wymiary geometryczne układu
zobrazowano na rysunku 3.1.11. Układ analizowano w dwóch wymiarach z uwzględnie-
niem symetrii struktury przy rozmiarze siatki 243 × 21, ∆x = ∆y = 0.5 mm. Wartości
kroku czasowego była równa ∆t = 0.8ps. Obwód pobudzono sygnałem gaussowskim o
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widmie z zakresu częstotliwości 10− 15 GHz. Modele ciągów czasowych zostały utworzo-
ne w oparciu o fragmenty sygnałów z zakresu 3484/5772 próbek. Współczynnik decymacji
ciągów uczących ustalono na k=39. Oszacowany rząd modelu to 10. Kwadrat normy błę-
du aproksymacji aproksymacji odpowiedzi częstotliwościowej układu wyniósł 8.0 · 10−6.
Budując modelowanie sygnałów czasowych uzyskano 8-krotną redukcję czasu obliczeń.

Struktura 3.6 (Rys. 3.1.14, 3.1.15) Trójsekcyjny pasmowo-przepustowy filtr falowodo-
wy z przesłonami indukcyjnymi w płaszczyźnie H . Analiza obwodu została wykonana
w dwóch wymiarach przy gęstości siatki pokrywającej przestrzeń obliczeniową 100× 20,
∆x = ∆y = 0.5 mm oraz kroku czasowym, ograniczonym przez warunek numerycznej
stabilności, ∆t = 0.001ns. Obwód pobudzany był sygnałem o ograniczonym widmie z
zakresu 10 − 15 GHz. Odpowiedź układu w dziedzinie częstotliwości została wyznaczo-
na z wykorzystaniem modeli ciągów czasowych, utworzonych w oparciu o ciąg próbek
obejmujący swoim zakresu 3484/4628 iteracje FD-TD. Współczynnik decymacji prze-
biegów czasowych ustalono na k=26. Wyznaczony, w oparciu o zmodyfikowane kryteria
statystyczne, rząd modelu wyniósł 6. Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej
odpowiedzi częstotliwościowej układu oszacowano na 6.4 · 10−7. Zastosowanie modelowa-
nia sygnałów czasowych pozwoliło na 6-krotną redukcję czasu analizy struktury metodą
FD-TD.

Struktura 3.7 (rys. 3.2.2, 3.2.3) Czterosekcyjny zagięty, pasmowo-przepustowy filtr fa-
lowodowy. Strukturę oraz wymiary geometryczne układu przedstawiono na rysunku 3.2.2.
Analiza układu została wykonana w dwóch wymiarach przy rozmiarze siatki dyskretyzu-
jącej dziedzinę obliczeniową 104 × 86, ∆x = ∆y = 0.5mm. Wartości kroku czasowego
wyniosła ∆t = 0.9ps. Obwód pobudzono impulsem o widmie z zakresu 11 − 14 GHz.
Odpowiedź układu w dziedzinie częstotliwości wyznaczono z wykorzystaniem modeli sy-
gnałów czasowych. Wartości współczynników struktur modelujących obliczono w oparciu
o fragmenty przebiegów czasowych zarejestrowanych w portach układu zdefiniowane przez
4320 oraz 7840 iteracje FD-TD. Okres próbkowania ciągów czasowych wydłużono k=20-
krotnie. Oszacowany rząd modelu to 8. Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej
odpowiedzi częstotliwościowej układu wyniósł 1.2 · 10−6. Stosując modelowanie sygnałów
czasowych uzyskano 4-krotny wzrost efektywności metody FD-TD.

Struktura 3.8 (Rys. 3.3.1, 3.3.2) Trójsekcyjny pasmowo-przepustowy filtr falowodowy.
Analiza obwodu została wykonana w dwóch wymiarach przy gęstości siatki 204× 36 oraz
kroku czasowym ograniczonym przez warunek numerycznej stabilności ∆t = 0.38ps. Ob-
wód pobudzany był sygnałem o ograniczonym widmie z zakresu 32−39 GHz. Odpowiedź
układów w dziedzinie częstotliwości została wyznaczona z wykorzystaniem modeli cią-
gów czasowych utworzonych w oparciu o fragment sygnałów z zakresu 3484/4628 iteracji
FD-TD. Wartości współczynników rozwinięcia sygnałów w ciągi tłumionych funkcji wy-
kładniczych zostały wyznaczone w oparciu o fragmenty przebiegów z zakresu 3300/4175
próbek. Współczynnik decymacji ciągów czasowych ustalono na k=25. Oszacowany, w
oparciu o zmodyfikowane kryteria statystyczne, rząd modelu to 6. Kwadrat normy błędu
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aproksymacji modelowanej odpowiedzi częstotliwościowej układu wyniósł 6.4·10−7. Zasto-
sowanie modelowania sygnałów czasowych pozwoliło na 6-krotna redukcję czasu analizy
struktury metodą FD-TD.

Struktura 3.9 (Rys. 3.4.1, 3.4.2) Dolnoprzepustowy filtr mikropaskowy. Topologia fil-
tru oraz wymiary geometryczne struktury zilustrowano na rysunku 3.4.3. Analiza obwodu
została wykonana w trzech wymiarach przy gęstości siatki 100 × 80 × 20, ∆x = ∆y =
∆z = 0.2 mm oraz kroku czasowym ograniczonym przez warunek numerycznej stabil-
ności ∆t = 0.57ps. Obwód pobudzany był impulsem o ograniczonym widmie z zakresu
0 − 20 GHz. Odpowiedź układu w dziedzinie częstotliwości została wyznaczona z wyko-
rzystaniem modeli ciągów czasowych. Wartości współczynników rozwinięcia sygnałów w
ciągi tłumionych funkcji harmonicznych obliczono w oparciu o fragmenty przebiegów z
zakresu 1120/1620 próbek. Współczynnik decymacji przebiegów czasowych ustalono na
k=33. Oszacowany, w oparciu o zmodyfikowane kryteria statystyczne, rząd modelu to 10.
Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej odpowiedzi częstotliwościowej układu
wyniósł 1.4 · 10−6. Zastosowanie modelowania sygnałów czasowych pozwoliło na 2-krotną
redukcję czasu analizy struktury metodą FD-TD.

Struktura 3.10 (Rys. 3.4.3, 3.4.4) Dwurodzajowy, pasmowo-przepustowy cylindryczny
filtr falowodowy. Analiza obwodu została wykonana w trzech wymiarach przy gęstości
siatki 121× 26× 35, ∆x = ∆y = ∆z = 0.5 mm (skorzystano z symetrii układu w dwóch
płaszczyznach) oraz kroku czasowym ∆t = 0.8ps. Obwód pobudzany był sygnałem o
widmie z zakresu 14 − 16 GHz. Odpowiedź układu w dziedzinie częstotliwości została
wyznaczona z wykorzystaniem modeli ciągów czasowych. Wartości parametrów modeli
obliczono w oparciu o fragmenty przebiegów z zakresu 2580/10740 próbek. Współczynnik
decymacji przebiegów czasowych ustalono na k=26. Rząd modelu oszacowany w oparciu o
zmodyfikowane kryteria statystyczne, wyniósł 6. Ponieważ analizowana struktura to filtr
dwurodzajowym stopień jego złożoności powinien wynieść 4. Ze względu jednak na szersze
pasmo pobudzenia układu, rząd modelu został powiększony o składową częstotliwościową
f = 15.948 GHz. Kwadrat normy błędu aproksymacji modelowanej odpowiedzi często-
tliwościowej obwodu wyniósł 6.4 · 10−7. Zastosowanie modelowania sygnałów czasowych
pozwoliło na 7-krotna redukcję czasu analizy struktury metodą FD-TD.





Rozdział 4

Dobroć układów mikrofalowych

Współczynnik dobroci (Q) jest obok częstotliwości własnej1 jednym z podstawowych pa-
rametrów charakteryzujących obwody rezonansowe. Rezonatory dielektryczne, wnęki re-
zonansowe oraz struktury otwarte stanowią elementy składowe wielu współczesnych ukła-
dów wysokiej częstotliwości (w.cz.). Do wspomnianej grupy należą między innymi filtry
mikrofalowe [44, 65, 99], układy stabilizujące oscylatory [134] oraz systemy pomiarowe
właściwe dla precyzyjnego wyznaczania wartości zespolonej przenikalności dielektrycznej
materiałów stosowanych w technice w.cz. [67, 68, 86].

Pasywne układy filtrujące, pracujące w zakresie wysokich częstotliwości można podzielić
na dwie zasadnicze klasy, mianowicie obwody planarne oraz struktury falowodowe. Układy
planarne charakteryzują się stosunkowo szerokopasmową odpowiedzią oraz znaczną war-
tością start wtrąceniowych. Wspomniane właściwości są konsekwencją, przede wszyst-
kim, niskiej wartości dobroci obwodów rezonansowych wchodzących w skład układów.
W ogólności, straty w zakresie pasma przepustowego struktur filtrujących są odwrotnie
proporcjonalne do szerokości pasma przenoszenia i wartości współczynnika dobroci oraz
proporcjonalne do liczby obwodów rezonansowych tworzących układ [64,65]. Podwyższa-
jąc zatem dobroć poszczególnych obwodów rezonansowych stanowiących części składowe
struktury filtrującej można ograniczyć poziom strat wtrąceniowych. Intensywny rozwój
technologii nadprzewodników wysokotemperaturowych pozwolił w ostatnim czasie w du-
żym zakresie skompensować straty w filtrach planarnych oraz doprowadzić do znacznej
redukcji wymiarów struktur przez zwiększenie dobroci obwodów rezonansowych [39,59,95].

W konstrukcji filtrów falowodowych szeroko wykorzystywane są małostratne rezonatory
ceramiczne o wysokiej wartości przenikalności dielektrycznej. Taka budowa układu umoż-
liwia uzyskanie bardzo dużej wartości współczynnika dobroci elementów rezonujących.
Duża dobroć jest konsekwencją znacznej koncentracji pola w materiale dielektrycznym,
którego stratność, w takiej konfiguracji, determinuje wartość parametru Q. Zastosowanie
małostratnych rezonatorów dielektrycznych pozwala na ograniczenie strat wtrąceniowych
oraz znaczącą redukcję wymiarów układu w stosunku do obwodów złożonych jedynie z
1W ramach niniejszego rozdziału określenia częstotliwość własna oraz częstotliwość rezonansowa uży-

wane są zamiennie. W ogólności, obie wielkości mogą się różnić, jednak powyższe zagadnienie wykracza
poza zakres rozprawy.

57



58 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

wnęk rezonansowych. Również w przypadku filtrów falowodowych stosowane są materiały
nadprzewodzące, lecz nie tyle celem redukcji strat wtrąceniowych, ale przede wszystkim
zmniejszenia wymiarów fizycznych układów. Analogiczne jak w przypadku struktur pla-
narnych, osiąga się to kosztem zwiększania wartości współczynnika dobroci rezonatorów
tworzących obwód.

Wartość współczynnika dobroci oraz częstotliwość własna rezonatora nie zależą jedynie od
właściwości materiału dielektrycznego oraz wymiarów struktury, ale również od rodzaju
pola, z jakim układ pracuje. Na przykład w celu skonstruowania falowodowego małostrat-
nego filtru pasmowo-przepustowego dużej mocy wymagane jest zastosowanie rezonatorów
dielektrycznych dużej dobroci oraz wykorzystanie rodzaju pól TE01δ, EH11δ, HE11δ lub
TM01δ. Dlatego bardzo ważna jest możliwość właściwego wyznaczenia częstotliwości re-
zonansowej oraz wartości współczynnika dobroci nieobciążonej dla każdego z rodzajów.

Jak można zauważyć współczynnik dobroci jest bardzo ważnym parametrem obwodów
wysokiej częstotliwości, niemniej jest on trudny do wyznaczenia w sposób analityczny
szczególnie w przypadku, gdy analizowany układ posiada złożoną trójwymiarową geome-
trię. Fakt ten jest konsekwencją zazwyczaj niemożności znalezienia matematycznego opisu
rozkładu pól w strukturze.

Wartość współczynnika dobroci może być oszacowania w oparciu szeregu numerycznych
metod analizy układów. Szczególnie atrakcyjną dla wspomnianego zagadnienia wydaje
się metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu, która pozwala na określenie wartości
parametru Q dla bardzo szerokiej klasy rezonatorów, w tym struktur otwartych. Oczywi-
ście podstawowa wadą techniki, podobnie jak w przypadku analizy struktur filtrujących
dużej dobroci, jest wymagany długi czas symulacji rezonatorów. Niemniej efektywność
oszacowania wartości współczynnika dobroci może być poprawiona przez wprowadzenie
modelowania sygnałów czasowych zarejestrowanych w porcie struktury.
W niniejszym rozdziale przedstawionych zostanie szereg technik obliczania współczyn-

nika dobroci obwodów mikrofalowych, przy założeniu modelowania pełnofalowego ukła-
dów metodą różnic skończonych w dziedzinie czasu. Efektywność poszczególnych technik
zostanie zilustrowania zarówno na przykładach rezonatorów o kształcie prostokątnym jak i
osiowo-symetrycznych. W ostatnim przypadku w analizie układów zostanie wykorzystane
dwuwymiarowe sformułowanie FD-TD w cylindrycznym układzie współrzędnych.

4.1 Dobroć rezonatorów–podstawowe definicje

W celu ułatwienia dyskusji problemów poruszanych w dalszej części niniejszego rozdziału
konieczne jest przypomnienie podstawowych wielkości związanych z dobrocią rezonatorów
mikrofalowych2.

Ogólna definicja współczynnika dobroci, właściwa dla wszystkich obwodów rezonansowych

2Dodatkowe informacje zostały umieszczone w dodatku B.
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wysokiej częstotliwości, wyraża się zależnością

Q = ω0
W

P
(4.1.1)

gdzie ω0 jest częstotliwością kątową układu, W jest energią zgromadzoną w obwodzie,
natomiast P średnią mocą traconą w strukturze. Przy założeniu, iż rozkład przestrzenny
pól jest identyczny zarówno dla układów stratnych i bezstratnych, wartość współczynnika
dobroci nieobciążonej może być wyznaczona w oparciu o równanie

Q−1u = Q
−1
d +Q

−1
c (4.1.2)

w tym przypadku, dobroć układu, dla danego rodzaju pola wzbudzonego w obwodzie,
determinują straty dielektryczne (Qd) oraz przewodzenia (Qc). Straty dielektryczne są
ilościowo określone przez wartość tangensa kąta stratności (tg(δ)), stąd parametr Qd dany
jest zależnością

Q−1d = tg(δ)pe (4.1.3)

gdzie pe jest współczynnikiem wypełnienia energią elektryczną (ang. electric energy filling
factor). Wartość czynnika Qc jest konsekwencją strat wynikających ze skończonej prze-
wodności σ (niezerowej rezystancji powierzchniowej Rs) materiału, z jakiego wykonany
jest obwód. Stąd parametr Qc dany jest równaniem

Q−1c = RsG
−1 (4.1.4)

gdzie G jest współczynnikiem geometrycznym (ang. geometric factor).

Współczynniki, geometryczny oraz wypełnienia energią elektryczną, zdefiniowane są za-
leżnościami

G = ω0

∫∫∫
V

µ0 |H|2 dV
∫∫
S

|Ht|2 dS
(4.1.5)

gdzie Ht określa pole magnetyczne styczne do ścianek obwodu o powierzchni S.

pe =
Wd
W
=

∫∫∫
Vd

εr |E|2 dV
∫∫∫
V

εr(V ) |E|2 dV
(4.1.6)

gdzie Wd jest energią zgromadzoną w dielektryku, W jest całkowitą energią zgromadzoną
w rezonatorze, εr jest względną przenikalności elektryczną elementu dielektrycznego, a
ε(V ) jest przestrzennym rozkładem wartości względnej przenikalności dielektrycznej w
układzie.

Z zależności definiującej współczynniki dobroci wynika, iż wartość parametru zdetermi-
nowania jest wielkością energii zgromadzonej w układzie, oraz energii traconej w okresie
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drgań obwodu. W ogólności utrata energii może być nie tylko konsekwencją właściwości
materiałów, z których wykonana jest struktura, ale również skutkiem jej wypromieniowa-
nia, w przypadku rezonatorów otwartych, lub zewnętrznego odprzężenia. W pierwszym
przypadku w równaniach (4.1.2) musi być uwzględniony dodatkowy czynniki określający
wartość dobroci struktury wynikającą z wypromieniowania energii. W drugim przypadku
dobroć układu określana jest mianem dobroć obciążonej i definiowana jako

Q−1l = Q
−1
u +Q

−1
a (4.1.7)

gdzie Qa jest współczynnikiem dobroci, którego wartość zdeterminowana jest obecnością
apertury odsprzęgającej energię zgromadzoną w układzie.

4.2 Metody numeryczne wyznaczania współczynnika
dobroci układów mikrofalowych.

Zazwyczaj wartości współczynnika dobroci układów mikrofalowych, a zwłaszcza rezona-
torów wysokiej częstotliwości, wyznacza się stosując metody numeryczne operujące w
dziedzinie częstotliwości. Do najpopularniejszych należą metoda dopasowania pól [75],
Rayleigh-Ritza [87], elementów skończonych [135] oraz różnic skończonych [130]. Zasto-
sowanie wspomnianych technik prowadzi, w większości przypadków, do sformułowania
problemu własnego, którego rozwiązanie stanowią wartości własne, odpowiadające czę-
stotliwościom rezonansowym układu oraz wektory własne, opisujące rozkład przestrzenny
pól w strukturze. W oparciu o otrzymane rozkłady możliwe jest, w drodze bezpośred-
niego całkowania pól, obliczenie wartości współczynników geometrycznego oraz wypeł-
nienia i tym samym wyznaczenie dobroci analizowanych układów. Wspomniane wielkości
mogą być również określone w oparciu o teorię perturbacji. Wówczas zaburzenie wymia-
rów elementu dielektrycznego umożliwia wyznaczenie wartości współczynnika pe [57, 74].
Wielkość G, natomiast obliczana jest z zasady przyrostu częstotliwości wynikającej z od-
powiedniej zmiany wymiarów geometrycznych analizowanej struktury [71]. Alternatywną
metodą dochodzenia do wartości współczynnika dobroci jest wprowadzenie częstotliwo-
ści zespolonej do równania charakterystycznego odpowiednio sformułowanego zagadnienia
brzegowego. Rozwiązanie problemu własnego stanowi wówczas częstotliwość własna oraz
pośrednio wartość współczynnika dobroci układu [74, 100].

Wyznaczenie wartości współczynnika geometrycznego oraz współczynnika wypełnienia w
oparciu o wartości pól, scałkowane w odpowiednich obszarach, możliwe jest również przy
zastosowaniu metod analizy obwodów w dziedzinie czasu, jednak zazwyczaj wymaga to
wykonania dodatkowych operacji w celu przeniesienia otrzymanego rozwiązania z dzie-
dziny czasu do dziedziny częstotliwości [136, 137].

Przy analizie czasowej możliwe jest także inne podejście, niespotykane w metodach czę-
stotliwościowych. Można bowiem pokazać, że jeżeli sygnał zarejestrowany w porcie anali-
zowanego układu ma postać

a(t) = A0e−σt cos(ω0t) (4.2.1)
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to współczynnik dobroci obciążonej spełnia zależności3

Q = ω0/2σ (4.2.2)

Wielkości ω oraz σ mogą być oszacowane w drodze modelowania sygnału czasowego, przy
użyciu technik cyfrowego przetwarzania sygnałów [110]. Własność (4.2.2), pośrednio, po-
zwala również na obliczenie wartości współczynnika dobroci, w oparciu o splot odpowiedzi
czasowej układu, pobudzonego sygnałem harmonicznym o częstotliwości rezonansowej, z
zespoloną funkcją wykładniczą [66].

Alternatywnym podejściem, umożliwiającym wyznaczenie wartości współczynnika do-
broci na podstawie wyników analizy czasowej, jest wykorzystanie modelu sygnału ce-
lem sztucznego wydłużenia odpowiedzi układu [50] [41]. Wartość dobroć obliczana jest
następnie na podstawie szerokości pasma 3 dB charakterystyki rezonansowej obwodu,
otrzymanej w drodze szybkiej transformaty Fouriera (FFT) odtworzonego, a posteriori,
sygnału czasowego. Zastosowanie techniki ekstrapolacji odpowiedzi czasowej układu, na
podstawie modelu matematycznego służy zwiększeniu rozdzielczości charakterystyki czę-
stotliwościowej analizowanej struktury. W ogólności zastosowanie szybkiej transformaty
Fouriera, powoduje, że N/2 wartości widma sygnału rozłożonych jest równomiernie w bar-
dzo szerokim pasmie częstotliwości, mianowicie w zakresie od 0 do 1/(2∆t), gdzie ∆t jest
krokiem czasowym określonym przez warunek numerycznej stabilności metody FD-TD.
Stąd rozdzielczość charakterystyki częstotliwościowej wynosi ∆f = 1/(N∆t), gdzie N
jest długością ciągu czasowego zarejestrowanego w porcie układu. Wydłużenie przebiegu
czasowego zwiększa więc rozdzielczość charakterystyki.
Opisane podejście jest stosunkowo kosztowne numerycznie, bowiem w celu uzyskania

dużej rozdzielczości charakterystyki w dziedzinie częstotliwości wymagane jest obliczanie
FFT w oparciu o bardzo długi ciąg czasowy. Z tego powodu metoda nie będzie dalej
dyskutowana. Natomiast techniki całkowania pól oraz efektywnego wykorzystania modelu
czasowego zostaną omówione bardziej szczegółowo.

4.2.1 Metoda perturbacyjna z całkowaniem rozkładu pola

Dla małostratych układów, słabo sprzężonych ze źródłem i obciążeniem, wartość współ-
czynnika dobroci może być obliczona przez bezpośrednie scałkowanie rozkładu pola da-
nego rodzaju4, a więc w oparciu o zależności podane w punkcie 4.1.

Metoda wymaga dwukrotnej symulacji układu. W pierwszej kolejności struktura rezo-
natora pobudzana jest impulsem szerokopasmowym, co umożliwia wyznaczenie częstotli-
wości rezonansowej obwodu. Następnie, w celu znalezienia rozkładu przestrzennego pola
układ pobudzany jest sygnałem harmonicznym o częstotliwości określonej w pierwszym
3W przypadku analizy układów odseparowanych, w których energia nie jest zewnętrznie odsprzęgana

lub wypromieniowana zależność opisuje wartość współczynnika dobroci nieobciążonej.
4Metoda określana jest w części literatury tematu mianem metody perturbacyjnej [136,137] i takie na-

zewnictwo zastosowano również w ramach niniejszej rozprawy. Wartość współczynnika dobroci może być
jednak również wyznaczona w oparciu o teorię perturbacji [71,74], co prowadzi do pewnej dwuznaczności.
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etapie procesu. Koleją fazą jest bezpośrednie scałkowanie odpowiednich wielkości, co moż-
na wykonać na dwa sposoby, mianowicie całkując rozkład pól w dziedzinie częstotliwo-
ści [136, 137] lub w dziedzinie czasu [27].

4.2.1.1 Całkowanie w dziedzinie częstotliwości

Przy podejściu zaproponowanym w [136,137] rozkład przestrzenny danego rodzaju w ana-
lizowanej strukturze obliczany jest w drodze bezpośredniej transformaty Fouriera przebie-
gów czasowych zarejestrowanych w każdym punkcie siatki dyskretyzującej przestrzeń obli-
czeniową. Istotnym jest, aby impuls pobudzający był w trakcie symulacji układu stopnio-
wo wytłumiany, tak aby obecność źródła nie powodowała degeneracji uzyskanego rozkładu
pola. W przeciwnym wypadku potencjalnie powstała deformacja uniemożliwi prawidłową
ocenę wartości współczynnika dobroci5.

Zaletą bezpośredniego całkowania pól jest możliwość określenia wartości współczynników
dobroci, wynikających ze stratności poszczególnych elementów składowych rezonatora, w
jednym cyklu analizy. Innymi słowy, w ramach pojedynczej symulacji struktury, określając
wartości współczynników geometrycznego (G) oraz wypełnienia (pe), przez scałkowanie
pól w odpowiednich obszarach struktury, możliwe jest rozdzielenie wartości współczynni-
ka dobroci na czynniki, których wartość wynika ze stratności poszczególnych elementów
dielektrycznych oraz skończonej przewodności każdego z elementów z osobna.

Z zależności (4.1.2) oraz (4.1.5) i (4.1.6) wynika, iż w celu wyznaczenia wartości współ-
czynnika dobroci analizowanej struktury w oparciu o rozkład przestrzenny pola danego
rodzaju, wystarczy określić wartości współczynnika geometrycznego oraz współczynni-
ka wypełnienia. Straty wynikające ze skończonej przewodności elementów metalowych
czy niezerowej wartości tangensa kąta stratności dla elementów dielektrycznych, można
uwzględnić a posteriori, po zakończeniu analizy układu oraz wyznaczeniu wspomnianych
wyżej wielkości. Przy poczynionym na wstępie założeniu, iż rozkład przestrzenny pól
jest identyczny dla struktur stratnych oraz bezstratnych, wielkości G oraz pe mogą być
wyznaczone dla układu bezstratnego. W tej sytuacji nie jest konieczna implementacja
impedancyjnych warunków brzegowych, czy uwzględnianie obecności ośrodków stratnych
wewnątrz analizowanego obwodu.

Ponieważ w celu wyznaczenia dobroci metodą perturbacyjną wymaganie jest numerycz-
ne obliczenie całek, gęstość siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową, a wiec liczba
punktów całkowania, ma zasadnicze znaczenie dla dokładności obliczeń. Okazuje się, że
zwiększenie, w pewnym zakresie, precyzji metody nie wymaga ingerencji w sam algorytm
FD-TD. Wystarczy jedynie zwiększyć liczbę punktów całkowania numerycznego przez
interpolację uzyskanego rozkładu przestrzennego pola6. Stopniowe zwiększanie gęstości
5Rozwiązanie zagadnienia, bazujące na wytracaniu energii źródła poprzez stopniową zmianę jego im-

pedancji, zaproponowano w [24].
6W ogólności rozkład przestrzenny pól interpolowany jest wielomianami wyższego rzędu, bowiem

interpolacja liniowa równoznaczna jest zastosowaniu numerycznej metody całkowania, określanej mianem
metody trapezów.
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siatki a posteriori powoduje, że obliczony współczynnik dobroci dąży do wartości bliskiej
wielkości rzeczywistej.

Na wykresie 4.2.1 przedstawiono zmianę wartości współczynnika dobroci rezonatora pro-
stokątnego, w przypadku, gdy siatka dyskretyzująca przestrzeń obliczeniową zagęszczana
jest N -krotnie. Układ o długości, szerokości oraz wysokości, odpowiednio, 23×23×10 mm
analizowano w trzech wymiarach, przy wstępnej gęstości siatki Yee 16 × 16 × 16 oczek.
Wartości analityczna parametru Qδ/λ0, gdzie δ jest głębokością wnikania, λ0 długością
fali w próżni, wyznaczona w oparciu o zależność (B.1.7), wynosi 0.1644. Błąd oszacowania
wartości Qδ/λ0 przy braku interpolacji, wyniósł 0.4% oraz 0.15%, przy 10-cio krotnym
zwiększeniu dyskretyzacji dziedziny obliczeniowej. Analogiczne obliczenia zostały wyko-
nane dla rezonatora cylindrycznego o wymiarach 5× 6 mm. Układ analizowany był z wy-
korzystaniem dwuwymiarowego sformułowania FD-TD w cylindrycznym układzie współ-
rzędnych. Początkowy rozmiar siatki Yee wynosił 10× 10. Wykres 4.2.2 ilustruje zmianę
wartości współczynnika dobroci w funkcji krotności zagęszczenia dziedziny obliczeniowej.
Wielkość Qδ/λ0, wyznaczona w oparciu o zależności (B.2.10), jest równa 0.2088. Wartość
błędu oszacowania parametru Qδ/λ0, przy braku interpolacji rozkładu przestrzennego
pół, wyniosła 2.2%, natomiast po 20-krotnym zagęszczeniu siatki błąd maleje do poziomu
0.5%.
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Rys. 4.2.1: Zmiana dobroci rezonatora prostokątnego przy
N krotnym zagęszczeniu siatki.
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Rys. 4.2.2: Zmiana dobroci rezonatora cylindrycznego przy
N krotnym zagęszczeniu siatki.

4.2.1.2 Całkowanie w dziedzinie czasu

W przedstawionej powyżej metodzie perturbacyjnej dokonuje się transformacji rozkładu
ewoluujących w czasie pól do dziedziny częstotliwości. Alternatywną techniką jest metoda
perturbacyjna w dziedzinie czasu [27]. W przeciwieństwie do wcześniej opisanej techniki,
w metodzie czasowej nie wyznacza się rozkładu przestrzennego pola, przez obliczenie jego
transformat Fouriera w każdym punkcie dyskretyzacji dziedziny obliczeniowej, ale bezpo-
średnio całkuje się pola w odpowiednich obszarach, w kolejnych chwilach czasu. Następnie
oblicza się maksymalne i minimalne wartości całek w przedziale czasowym wyznaczonym
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przez okres częstotliwości sygnału pobudzającego. Wartość dobroci układu, wynikającą
z niezerowej rezystancji powierzchniowej elementów składowych układu rezonansowego,
wyznacza się z zależności

Qc =
ω0
Rs

0.5(Wmax +Wmin)
0.5(Pmax + Pmin)

(4.2.3)

gdzie

W (t) =
∫∫∫
V

µ0 |H(x, y, z, t)|2 dV (4.2.4)

oraz
P (t) =

∫∫
S

|Ht(x, y, z, t)|2 dS (4.2.5)

W sposób analogiczny określa się wartości współczynnika dobroci w przypadku stratności
elementów dielektrycznych, które zawiera struktura.

Podobnie jak w przypadku zastosowania metody perturbacyjnej w dziedzinie częstotli-
wości, również w dziedzinie czasu można zastosować interpolację rozkładu pól. Podejście
takie, mimo iż zwiększa dokładność obliczeń, dla metody czasowej jest znacznie kosztow-
niejsze numerycznie, bowiem interpolacja odbywa się w kolejnych chwilach czasu, lub co
pewną liczbę iteracji metody FD-TD, co znacznie spowalnia całość symulacji.

Należy podkreślić, iż metoda perturbacyjna zarówno w dziedzinie częstotliwości, jak i
czasu pozwala wyznaczyć jedynie wartość dobroci nieobciążonej.

4.2.2 Metoda obliczania współczynnika dobroci przez splot sy-
gnału czasowego z zespoloną funkcją wykładniczą

Stosunkowo dokładną metodę oszacowania wartości współczynnika dobroci obciążonej w
oparciu o odpowiedź czasową układu pobudzonego sygnałem harmonicznym o częstotliwo-
ści rezonansowej, zaproponował Iida [66]. Technika wykorzystuje splot zarejestrowanego
przebiegu czasowego z zespoloną funkcją wykładniczą. Punktem wyjścia dla wyznaczenia
wartości parametru Q jest przyjęcie najprostszego modelu sygnału czasowego, odpowia-
dającego przebiegowi napięcia lub prądu w obwodzie RLC, rezonującym na częstotliwości
kątowej ω0. W stanie ustalonym odpowiedź układu opisuje funkcja (4.2.1). Współczynnik
tłumienia σ, a tym samym dobroć obwodu może być wyznaczona z chwilą gdy rezonator,
pobudzony sygnałem harmonicznym o częstotliwości ω0, przejdzie w stan ustalony pracy.
W stanie ustalonym energia zgromadzona w rezonatorze Es oraz moc średnia tracona w
układzie P0 są proporcjonalne do kwadratu amplitudy natężenia pola elektromagnetycz-
nego. Jeżeli analizowany obwód pobudzony zostanie sygnałem harmonicznym o częstotli-
wości rezonansowej układu, to wartość amplitudy pola będzie stopniowo narastać, aż do
chwili czasu gdy współczynnik

τ0 = Es/P0 (4.2.6)

osiągnie stałą wartość.
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Na podstawie wartości τ0 można wyznaczyć σ = ω0/2τ0. Wówczas, zgodnie z równaniem
(4.2.2), wartość współczynnika dobroci obciążonej opisana jest zależnością

Q = ωτ0 (4.2.7)

Jeżeli przyjąć, że Es = |A|2, gdzie A jest wartością amplitudy pola zarejestrowaną w
porcie układu, to wartość τ0 może być wyznaczona na podstawie równania

τ0(t) =
−Es(t)
∂Es(t)
∂t

(4.2.8)

Podstawiając (4.2.8) do (4.2.7) otrzymuje się wartość współczynnika dobroci obciążonej
analizowanej struktury.

4.2.2.1 Metoda wyznaczania amplitud pola

Amplituda A pola, niezbędna do obliczenia wartości Es, wyznaczana jest na podstawie
transformaty Fouriera sygnału zarejestrowanego w porcie obwodu, przy czym ciąg da-
nych całkowany jest sukcesywnie w przedziale czasowym określonym przez jeden lub kilka
okresów sygnału pobudzającego. Im dłuższy będzie przedział całkowania, tym otrzymana
charakterystyka będzie gładsza, ale wymagany czas analizy będzie dłuższy.

Obliczenie amplitudy A może być rozpatrywane również jako splot sygnału czasowego
zarejestrowanego w porcie układu, z zespoloną funkcja wykładniczą określoną w przedziale
od 0 do T , gdzie T jest wielokrotnością okresu sygnału pobudzającego. Funkcja ma postać

f(t) =

{
e−jω0t 0 � t � T
0 0 > t > T

(4.2.9)

Amplituda A stanowi moduł wyniku splatania przebiegów czasowych.

4.2.2.2 Metoda wyznaczania wartości ∂Es(t)/∂t

Wartość czynnika ∂Es(t)/∂t, występującego w równaniu (4.2.8), wyznaczana jest jako
nachylenie pochodnej wielomianu drugiego stopnia. Współczynniki wielomianu obliczane
są przez zastosowanie aproksymacji najmniejszych kwadratów do sygnału Es(t). Innymi
słowy, charakterystyka Es(t), w kolejnych chwilach czasu t, aproksymowana jest wielo-
mianem drugiego stopnia. Współczynniki funkcji aproksymującej obliczane są natomiast
na podstawie wartości Es(t) z otoczenia danego punktu t0, obejmującego swym zakresem
kilka lub kilkanaście okresów sygnału pobudzającego.
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4.2.2.3 Modyfikacja metody Iidy

Dla struktur o bardzo wysokiej dobroci pofalowanie charakterystyki Es(t) jest na ty-
le duże, że wyznaczenie wartości współczynników wielomianu staje się niemożliwe. Aby
przezwyciężyć to ograniczenie proponuje się zastosować filtr, lub kaskadę filtrów ruchomej
wartości średniej. W takim przypadku składniki wysokoczęstotliwościowe zostaną uśred-
nione, natomiast składniki niskoczęstotliwościowe pozostaną niezmienione. Odpowiada to
wygładzeniu charakterystyki. Opisany efekt zostanie zilustrowany poniżej, jak również
przeprowadzony zostanie dowód efektywności metody.

Zakłada się, że odpowiedź układu wysokiej częstotliwości pobudzonego sygnałem sinuso-
idalnym może być aproksymowania funkcją postaci

a(τ) = A0e(−στ) cos(ω0τ + φ) (4.2.10)

Obliczając transformatę Fouriera sygnału (4.2.10), zawartego w oknie o długości T , zgod-
nie z zależnością

A(t) =
1
2
A0e

−jφ
∫ t+T
t
e−[σ+j(ω+ω0)τ ]dτ +

1
2
A0e

jφ
∫ t+T
t
e−[σ−j(ω−ω0)τ ]dτ (4.2.11)

otrzymuje się wyrażenie

A(jω, t) =
1
2
A0e

−jφ

σ + j(ω + ω0)

[
e−[σ+j(ω+ω0)]t − e−[σ+j(ω+ω0)](t+T )

]

+
1
2

A0e
jφ

σ − j(ω − ω0)
[
e−[σ−j(ω−ω0)]t − e−[σ−j(ω−ω0)](t+T )

]
(4.2.12)

dla ω = ω0

A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

=
1
2
A0e

−jφ

σ + j2ω0

[
1− e−[σ+j2ω0]T

]
e−[σ+j2ω0]t

+
1
2
A0e

jφ

σ

[
1− e−σT

]
e−σt (4.2.13)

Przy założeniu, że φ = 0 w równaniu (4.2.13), co nie ogranicza ogólności rozważań, zależ-
ność (4.2.13) przyjmuje postać

A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

=
1
2
A0e

−σt
[
1− e−(σ+j2ω0)T
(σ2 + 4ω20)0.5

e−jγe−j2(ω0t) +
1− e−σT
σ

]
(4.2.14)

gdzie

γ = arc tg
(2ω0
σ

)
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Sprowadzając pierwszy czynnik pojawiający się w nawiasach w równaniu (4.2.14) do po-
staci Eulera, otrzymuje się

A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

=
1
2
A0e

−σt



[
1− 2e−σT cos(2ω0T ) + e2σT

(σ2 + 4ω20)

]0.5
︸ ︷︷ ︸

B

e−j(ψ+2ω0t) +
1− e−σT
σ︸ ︷︷ ︸
C




(4.2.15)
gdzie

ψ = arc tg
(

sin(2ω0T )
1− e−σT cos(2ω0T )

)
− arc tg

(2ω0
σ

)

Zastępując odpowiednie czynniki w równaniu (4.2.15) symbolami B oraz C dostajemy

A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

=
1
2
A0e

−σt [Be−j(ψ+2ω0t) + C]
(4.2.16)

Po zamianie czynnika w nawiasie w równaniu (4.2.16) na postać moduł-faza powyższa
zależność przybiera formę

A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

=
1
2
A0e

−σt (C2 + 2BC cos(ψ + 2ω0t) +B2)0.5 e−jθ (4.2.17)

gdzie

θ = arc tg
(
B sin(ψ + 2ω0t)
C +B cos(ψ + 2ω0t)

)

Pamiętając, że energia sygnału zmagazynowanego w rezonatorze jest proporcjonalna do
kwadratu amplitudy pola otrzymuje się

∣∣∣∣∣∣A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

∣∣∣∣∣∣
2

=
1
4
A20(C

2 +B2)e−2σt +
1
4
A20BCe

−2σt cos(ψ + 2ω0t) (4.2.18)

W wyniku filtracji sygnału (4.2.18) składowa zawierająca cos(·) zostaje odrzucona. Pozo-
staje jedynie pierwszy czynnik równania (4.2.18)

∣∣∣∣∣∣A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

∣∣∣∣∣∣
2

=
1
4
A20(C

2 +B2)e−2σt (4.2.19)

Charakterystyka transformaty Fouriera, obliczona na podstawie sygnału zawartego w
oknie o długości T , oraz jej postać po filtracji filtrem ruchomej wartości średniej, jest
przestawiona na rysunku 4.2.3.
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Rysunek 4.2.3: Transformata Fouriera sygnału wyjściowego wyznaczona
w drodze sukcesywnego całkowania ciągu zawartego w oknie o długości
T . Przebieg oryginalny (linia przerywana) i po filtracji filtrem ruchomej
wartości średniej (linia ciągła).

Pochodna sygnału A(jω, t) względem czasu ma postać

∂

∣∣∣∣∣∣A(jω, t)∣∣∣
ω=ω0

∣∣∣∣∣∣
2

∂t
= −1
4
1
2σ
A20(C

2 +B2)e−2σt (4.2.20)

Rysunek 4.2.4 ilustruje sposób wyznaczenia wartości nachylenia charakterystyki |A(jω, t)|2
przez aproksymację krzywej wielomianem stopnia drugiego.
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Rys. 4.2.4: Wyznaczanie wielkości ∂|A(jω, t)|2/∂t
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Podstawiając zależności (4.2.19) oraz (4.2.20) do równania (4.2.8) otrzymuje się

τ0 =
1
2σ

(4.2.21)

Ostatecznie, wartość dobroci, zgodnie z równaniem (4.2.7) ma postać

Q = ω0τ0 =
πf0
σ

(4.2.22)

Otrzymane wyrażenie definiujące wielkość Q jest zgodne z równaniem 4.2.2.

Jak wspomniano na wstępie, metoda pozwala na określenie wartości dobroci obciążonej
analizowanego układu. Niemniej dwukrotna analiza obwodu, przy założeniu kolejno, jego
stratności oraz bezstratności, pozwala na wyznaczenie wartości współczynnika dobroci
nieobciążonej struktury. Dużą zaletą metody jest jej prostota, bowiem technika przetwarza
jedynie sygnał czasowy zarejestrowany w porcie obwodu i nie wymaga skomplikowanego
definiowania obszarów całkowania w przestrzeni trójwymiarowej, jak to ma miejsce w
przypadku metod perturbacyjnej z całkowaniem w dziedzinie czasu, czy częstotliwości.

4.2.3 Metoda wyznaczania dobroci oparta na modelu sygnału
czasowego

Wartość dobroci układów rezonansowych może być również wyznaczona w oparciu o mo-
del czasowy sygnału, zarejestrowanego w porcie układu. Pamiętając, że stosowana w
ramach niniejszego rozprawy w zagadnieniu modelowania sygnałów czasowych metoda
uogólnionego pęku funkcyjnego pozwala na wyznaczenie wartość współczynników szeregu
wykładniczo tłumionych funkcji harmonicznych, dobroć obwodu można wyrazić w oparciu
o rozszerzoną zależność (4.2.2) postaci

Qi =
πfi
σi

i = 1 . . .K (4.2.23)

gdzie fi, σi są, odpowiednio, częstotliwościami składowymi sygnału, oraz współczynnikami
tłumienia, K zaś jest rzędem modelu sygnału czasowego.

Z podanej definicji wynika, iż w oparciu o model czasowy sygnału zarejestrowanego w
porcie układu, wyznaczając częstotliwości własne rodzajów pól wzbudzonych w struk-
turze i odpowiadające im wartości tłumienia sygnału czasowego, można określić dobroć
obwodu w wielu punkach częstotliwościowych równocześnie, to jest podczas jednokrotnej
symulacji struktury. Oczywiście liczba wzbudzonych rodzajów pól jest zależna od szeroko-
ści pasma sygnału pobudzającego oraz od sposobu pobudzenia układu, natomiast liczba
wyznaczonych częstotliwości własnych oraz współczynników tłumienia, zależy dodatkowo
od przyjętego rzędu modelu. W celu uzyskania dużej dokładności oszacowania wartości
współczynników dobroci, liczba dominujących składowych częstotliwościowych, zawarta
w sygnale, powinna być równa stopniowi złożoności modelu. Innymi słowy, prawidłowa
ocena rzędu modelu gwarantuje dużą dokładność wyznaczenia wartości parametrów Qi.
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4.2.3.1 Specyfika modelowania odpowiedzi czasowych rezonatorów dużej dobroci

W celu wyznaczenia wartości współczynników dobroci z dużą dokładnością w oparciu o
model sygnału czasowego, należy, analogicznie jak w przypadku modelowania struktur
filtrujących, wyznaczyć szereg pomocniczych parametrów modelu, mianowicie początek i
koniec ciągu, w oparciu o który model będzie konstruowany, odpowiedni współczynnik de-
cymacji sygnału czasowego oraz rząd modelu. Zarówno współczynnik decymacji oraz rząd
modelu powinny być określane w oparciu o kryteria zdefiniowane w rozdziale 3. Natomiast
kryterium energetyczne, służące selekcji fragmentu ciągu czasowego stanowiącego podsta-
wę konstrukcji modelu, nie może być zastosowane bezpośrednio, bowiem w przypadku
rezonatorów o bardzo dużej wartości współczynnika dobroci energia zanika znaczniej wol-
niej, niż ma to zazwyczaj miejsce w przypadku struktur filtrujących. Należy przypomnieć,
że w przypadku filtrów, zarówno początek jak i koniec ciągu uczącego wyznaczane były na
podstawie analizy ruchomej wartości średniej energii sygnału. W przypadku rezonatorów
wspomniana funkcja służy jedynie do ustalenia położenia pierwszej próbki ciągu. Z chwilą
pobudzeniu rezonatora impulsem energia narasta do pewnego poziomu, po czym zaczyna
maleć wskutek strat występujących w układzie, wypromieniowania lub zewnętrznego jej
odsprzężenia. Wspomniany moment określa początek ciągu uczącego. Koniec przebiegu,
a zarazem kryterium przerwania symulacji wyznaczany jest na podstawie widma sygnału
pobudzającego. Ciąg uczący powinien obejmować co najmniej kilka okresów drgań im-
pulsu pobudzającego. Zgodnie z tym założeniem przyjęto, że długość ciągu uczącego jest
wielokrotnością wyrażenia 1/(∆tfmin), gdzie fmin jest minimalną wartością definiującą
zakres pasma sygnału pobudzającego.

4.2.3.2 Algortym modelowania odpowiedzi czasowych rezonatorów

Proces wyznaczana wartości współczynnika dobroci w oparciu o model czasowy sygnału
zarejestrowanego w porcie analizowanego obwodu rezonansowego odbywa się w następu-
jących etapach

• Wraz z rozpoczęciem symulacji układu metodą różnic skończonych w dziedzinie
czasu sukcesywnie obliczana jest ruchoma wartość średnia energii sygnału rejestro-
wanego w porcie obwodu.

• Gdy średnia ruchoma energia sygnału osiągnie wartość maksymalną i zacznie za-
nikać wskutek stratności układu, wypromieniowania energii lub zewnętrznego jej
odprzężenia, rejestrowana jest chwila czasu, a więc i odpowiadająca jej liczba itera-
cji FD-TD, definiująca początek ciągu uczącego.

• Symulacja układu jest przerywana po kolejnym wykonaniu liczby iteracji odpowia-
dającej kilkunastu lub kilkudziesięciu okresom sygnału pobudzającego.

• Konstrukcja modelu sygnału czasowego zarejestrowanego w porcie obwodu rezonan-
sowego o bardzo dużej dobroci przebiega od tej chwili analogicznie jak procedura
opisana w rozdziale 3, mianowicie
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– Okres próbkowania sygnału czasowego jest wydłużany k-krotnie zgodnie z za-
leżnością (3.2.1).

– W celu wyeliminowania efektu zniekształcenia końcowych fragmentów ciągu
czasowego, będącego konsekwencją filtracji dolnoprzepustowej decymowanego
sygnału, budowany jest model pośredni. Rząd modelu określany jest w oparciu
o zmodyfikowane kryteria AIC oraz MDL.

– Ciąg czasowy zarejestrowany w porcie układu podczas symulacji wydłużany
jest a posteriori w oparciu o utworzony model matematyczny.

– Na podstawie uzupełnionego przebiegu czasowego konstruowany jest model
właściwy. Rząd modelu jest wybierany na podstawie wartości zmodyfikowanych
statystyk AIC oraz MDL.

• Bieguny Pi, gdzie i = 1 . . .K, modelu pozwalają wyznaczyć, w oparciu o zależność
(2.1.4), częstotliwości własne kolejnych rodzajów wzbudzonych w strukturze oraz
współczynniki tłumienia sygnału czasowego, czyli pośrednio, na podstawie zależno-
ści (4.2.23), wartości współczynników dobroci.

4.2.3.3 Zalety i wady określania wartości współczynnika dobroci układu o oparicu o jego
model czasowy

W oparciu o model sygnału czasowego można wyznaczyć wartość współczynnika dobroci
obciążonej układu. Jednak w drodze dwukrotnej symulacji obwodu, mianowicie struktury
stratnej i bezstratnej można, korzystając z zależność

Q−1u = Q
−1
l −Q−1a (4.2.24)

obliczyć nieobciążoną wartość parametru. Analogicznie, przez wielokrotna analizę ukła-
du, można określić wartości Q wynikające ze strat przewodzenia, dielektrycznych, a wiec
wielkości Qc oraz Qd. Jedną z zalet metody jest możliwość wyznaczenia wartości para-
metru, stanowiącej konsekwencją wypromieniowania energii w rezonatorach otwartych.
Dodatkowo metoda umożliwia równoczesne obliczenie częstotliwości rezonansowej obwo-
du oraz wartości współczynnika dobroci w trakcie stosunkowo krótkiej analizy układu.
W przypadku pozostałych metod omawianych w niniejszym rozdziale, w pierwszej ko-
lejności analizowana struktura musi być pobudzona sygnałem szerokopasmowym, w celu
określenia częstotliwości rezonansowej obwodu. Dopiero znajomość wspomnianej wielkości
pozwala na pobudzenie układu sygnałem harmonicznym, a następnie obliczenie dobroci.
Wartość parametru Q wyznaczana jest dla każdego rodzaju z osobna. Tak wiec uzyskanie
dobroci dla kilku rodzajów pola wiąże się z wielokrotną analizą rezonatora.

4.3 Efektywność wybranych metod wyznaczana war-
tości współczynnika dobroci

Jako podsumowanie omówionych w niniejszym rozdziale metod obliczania wartości współ-
czynników dobroci w oparciu o analizę układów metodą różnic skończonych w dziedzinie
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czasu oraz w celu wzajemnego porównania poszczególnych technik w tabeli 4.3.1 umiesz-
czono ich charakterystykę ze względu na liczbę niezbędnych symulacji celem wyznaczenia
różnych wartości współczynnika Q.

Tabela. 4.3.1: Charakterystyka wybranych metod numerycznych wyznaczania wartości współczynnika dobroci
ze względu na liczbę niezbędnych symulacji obwodu metoda FD-TD.

metoda
cecha całkowanie w dziedzinie całkowanie w dziedzinie splotu z funkcją model sygnału

częstotliwości czasu wykładniczą czasowego

liczba symulacji dla
wyznaczenia wartości 2 1
dobroci obciążonej
liczba symulacji dla
wyznaczenie wartości 2 2 3 2
dobroci nieobciążonej
liczba symulacji dla
wyznaczenie wartości 2 2 4 3
Qd, Qc, i Qu7

Dane umieszczone w tabeli 4.3.1 wymagają kilku słów komentarza. Mimo iż w celu wy-
znaczenia wartości współczynnika dobroci nieobciążonej (wiersz 2 tabeli 4.3.1) w oparciu
o metody perturbacyjną w dziedzinie czasu lub częstotliwości oraz na podstawie współ-
czynników modelu sygnału czasowego liczba symulacji wynosi 2, to czas analizy układu,
w każdym z przypadków, znaczne różni się od siebie. Wszystkie techniki, z pominięciem
metody modelowania sygnału czasowego, w pierwszej kolejności, wymagają wyznacze-
nia częstotliwości rezonansowej układu. Ten etap jest zazwyczaj bardzo czasochłonny. W
przypadku metod czasowych analizy układów wysokiej dobroci, wymagana liczba itera-
cji FD-TD, w celu pełnego scharakteryzowania obwodu w dziedzinie częstotliwości, jest
zazwyczaj bardzo duża. Metoda oparta na modelu czasowym sygnału zarejestrowanego
w porcie układu pozbawiona jest wspomnianej wady. Ostatecznie nawet dla wyznaczenia
wartości dobroci złożonej (wiersz 3 tabeli 4.3.1) czas 3-krotnej analizy obwodu, celem
oszacowania parametrów Qd, Qc, i Qu przez modelowanie sygnału czasowego, może być
krótszy, niż dla metody perturbacyjnej, gdzie wystarczy jedynie 2-krotna symulacja.

4.4 Zastosowanie wybranych metod wyznaczania war-
tości współczynnika dobroci

Przedstawione w niniejszym rozdziale numeryczne metody określania wartości współczyn-
nika dobroci zostały zastosowane do scharakteryzowania szeregu struktur rezonatorowych
zarówno w kartezjańskim, jak i cylindrycznym układach współrzędnych. W przypadku
układu współrzędnych prostokątnych symulacji dokonano w trzech wymiarach, natomiast
dla układów o symetrii osiowej problem trójwymiarowy zredukowano do problemu dwu-
wymiarowego przez rozwinięcie pól w kierunku φ w szereg Fouriera [30]. W celu uwzględ-
nienia strat w analizowanych strukturach zaimplementowano impedancyjne warunki brze-
gowe [16, 101, 121, 141, 143], założono przy tym, że właściwości materiałów nie zmieniają
7Struktura składa się z stratnego rezonatora dielektrycznego umieszczonego w metalicznej obudowie

o niezerowej wartości rezystancji powierzchniowej
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się w funkcji częstotliwości. Część obwodów badano wykorzystując własną implemen-
tację algorytmu FD-TD. Rezonatory o symetrii osiowej, z elementami dielektrycznymi
stanowiące przykłady obwodów o bardzo dużej dobroci zostały przeanalizowane z wyko-
rzystaniem komercyjnego symulatora FD-TD QuickWave-3D [113]. W ogólności program
ten pozwala na uwzględnienie zmienności parametrów materiałowych w funkcji częstotli-
wości, niemniej z tej własności można jedynie skorzystać przy obliczaniu współczynnika
dobroci w oparciu o model sygnału czasowego zarejestrowanego w porcie układu, bowiem
jedynie w tym przypadku dopuszczalne jest szerokopasmowe pobudzenie układu. Ponadto
symulator oblicza dobroć nieobciążoną metodą perturbacyjną z całkowaniem w dziedzinie
czasu.
W celu uproszczenia zapisu posłużono się odpowiednimi skrótami (tab. 4.4.1) dla

określenia poszczególnych metod numerycznego wyznaczania wartości współczynników
dobroci.

Tabela. 4.4.1: Skróty nazw metod numerycznych wyznaczania współczynnika
dobroci
skrót opis

QPF Metoda perturbacyjna z całkowaniem w dziedzinie częstotliwości

QPT Metoda perturbacyjna z całkowaniem w dziedzinie czasu

QCV Splot sygnału zarejestrowanego w porcie układu z zespoloną funkcją
wykładniczą (zmodyfikowana metoda Iidy)

QMP Model sygnału czasowego w postaci szeregu tłumionych wykładniczo
funkcji harmonicznych

Przykład 4.1 W pierwszej kolejności wyznaczono wartości parametru Q dla rodzaju
TE101 rezonatora prostokątnego oraz rodzaju TM010 rezonatora cylindrycznego w funkcji
rezystancji powierzchniowej materiału, z którego wykonany został układ.

W kartezjańskim układzie współrzędnych wartości współczynników dobroci określono dla
struktury o wymiarach a = 23 mm, b = 10 mm, l = 23 mm. Układ analizowano przy
rozmiarze siatki dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową 46×23×46 oczek. Wymiary re-
zonatora cylindrycznego to, odpowiednio, r = 5 mm, h = 6 mm. W tym przypadku układ
symulowano z wykorzystaniem dwuwymiarowego sformułowania FD-TD w krzywolinio-
wym, właściwym dla kształtu struktury, układzie współrzędnych oraz przy rozmiarze siat-
ki dyskretyzującej dziedzinę 50×60 oczek. Częstotliwości rezonansowe obliczono w oparciu
o transformatę Fouriera sygnałów zarejestrowanych w portach obwodów oraz współczyn-
niki modeli przebiegów czasowych, rozwijając ciągi w dwuskładnikowe sumy tłumionych
wykładniczo funkcji harmonicznych. Oba układy pobudzano sygnałem gaussowskim o
widmie, odpowiednio, z zakresu 8.5-9.5 GHz, dla struktury rezonatora prostokątnego,
oraz 22.5-23.5 GHz, w przypadku analizy układu cylindrycznego. Uzyskane wartości to,
odpowiednio, f0 = 9.222 GHz oraz f0 = 22.963 GHz. Błąd oszacowania częstotliwości
rezonansowych w odniesieniu do wielkości teoretycznych wyniósł 0.0123% oraz 0.0061%,
odpowiednio dla zagadnienia analizy obwodu w kartezjańskim układzie współrzędnych
oraz w układzie cylindrycznym.
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W tabelach 4.4.2 i 4.4.3 przedstawiono uzyskane wartości współczynników dobroci nieob-
ciążonej w funkcji rezystancji powierzchniowej Rs, odpowiednio dla struktury prostokątnej
oraz osiowo-symetrycznej.

Tabela. 4.4.2: Wartości dobroci dla rodzaju TE101 re-
zonatora prostokątnego.

Qu ·Rs
Rs [Ω] QPF QPT QCV QMP

100 194.863 194.625 194.701 194.845
10−1 194.841 194.770 194.841 194.851
10−2 194.841 194.833 194.841 194.853
10−3 194.841 194.840 194.841 194.854
10−4 194.841 194.841 194.841 194.854
10−5 194.841 194.841 194.841 194.854
10−6 194.841 194.841 194.841 194.853
10−7 194.841 194.841 194.841 194.852
10−8 194.841 194.841 194.841 194.854
10−9 194.841 194.841 194.842 194.855
10−10 194.841 194.841 194.853 194.855

Tabela. 4.4.3: Wartości dobroci dla rodzaju TM010 re-
zonatora cylindrycznego.

Qu ·Rs
Rs [Ω] QPF QPT QCV QMP

100 245.971 245.377 245.812 245.956
10−1 245.975 245.283 245.956 245.957
10−2 245.976 245.272 245.957 245.957
10−3 245.976 245.271 245.957 245.950
10−4 245.976 245.271 245.957 245.929
10−5 245.976 245.271 245.957 245.967
10−6 245.976 245.271 245.957 245.973
10−7 245.976 245.271 245.958 245.901
10−8 245.976 245.271 245.962 245.977
10−9 245.976 245.271 245.957 245.928
10−10 245.976 245.271 245.968 245.902

W celu wyznaczenia wartości współczynników dobroci metodami perturbacyjną w dziedzi-
nie częstotliwości i czasu oraz splotu sygnału czasowego z zespoloną funkcją wykładniczą
(zmodyfikowaną metodą Iidy) układ symulowano przez okres odpowiadający blisko 30
tysiącom iteracji FD-TD. Modele sygnałów czasowych, uzyskiwane metodą GPOF, utwo-
rzono, natomiast w oparciu o fragmenty odpowiedzi układów z zakresu od 6330 do 10830
iteracji FD-TD. Uwzględniając konieczność dwukrotnej symulacji obwodów w przypadku
zastosowania metod QPT, QTF, QCV oraz przyjmując iż w celu wiarygodnego oszacowa-
nia częstotliwości rezonansowej wymaganych było ponad 150 tys. iteracji FD-TD, można
stwierdzić, że w analizowanym przypadku modelowanie przebiegów czasowych pozwala
na blisko 18 krotną redukcję czasu obliczeń w celu wyznaczenia wartości współczynnika
dobroci.

Z danych umieszczonych w tabelach 4.4.2 i 4.4.3 wynika, iż w szerokim zakresie rezystancji
powierzchniowej wartości współczynników dobroci wyznaczone są z błędem nie większym
niż, odpowiednio, 0.07% oraz 0.5%, dla struktur rezonatora prostokątnego oraz cylindrycz-
nego, w stosunku do wartości teoretycznych parametru (Qr = 194.749 i Qr = 247.254).
Nawet dla rezystancji powierzchniowej rzędu 10−10Ω, wykorzystując techniki opisane w
niniejszym rozdziale można dokonać wiarygodnego oszacowania wartości parametru. Po-
nieważ rozkład przestrzenny pól nie jest zależny od strat wynikających ze skończonej prze-
wodności elementów tworzących układ rezonatora wartość współczynnika Q, dla metod
perturbacyjnej w dziedzinie czasu i częstotliwości, jest niemal stała w funkcji rezystancji
powierzchniowej.

Przykład 4.2 Na rysunkach 4.4.1 i 4.4.2 zilustrowano struktury, odpowiednio, rezona-
tora prostokątnego sprzężonego indukcyjne z odcinkami falowodów oraz rezonatora cylin-
drycznego połączonego z portami za pośrednictwem apertur kołowych. W obu przypad-
kach stratność założono jedynie w obszarze samego rezonatora. Elementy doprowadzające
oraz odsprzęgające energię od układu stanowią bezstratne prowadnice falowe.
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Tabela. 4.4.4: Wartości współczynników dobroci
wnęki rezonansowej sprzężonej indukcyjne zilu-
strowanej na rysunku 4.4.1 wyznaczone różnymi
metodami numerycznymi.

Qu · Rs
Rs[Ω] QCV QMP

100 181.321 182.549
10−1 182.840 182.847
10−2 182.803 182.801
10−3 182.804 182.837
10−4 182.761 182.878
10−5 182.739 184.267
10−6 184.791 188.978

Rys. 4.4.1: Schemat prostokątnej wnęki rezonansowej
sprzężonej indukcyjne (wymiary w mm: a1 = 5, a2 = 23,
l1 = 2, l2 = 23).
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Tabela. 4.4.5: Wartości współczynników dobroci
wnęki rezonansowej sprzężonej przez apertury ko-
łowe (rys. 4.4.2) wyznaczone różnymi metodami
numerycznymi.

Qu · Rs
Rs[Ω] QCV QMP

100 241.174 242.880
10−1 246.235 246.332
10−2 246.276 246.372
10−3 246.379 246.264
10−4 246.320 245.298
10−5 254.504 256.668
10−6 262.940 259.261

Rys. 4.4.2: Schemat cylindrycznej wnęki rezonansowej sprzę-
żonej przez aperturę kołową (wymiary w mm: d1 = 4, d2 = 10,
l1 = 2, l2 = 6).

Analiza struktury rezonatora prostokątnego została wykonana w trzech wymiarach przy
gęstości siatki Yee 114×50×12 oczek (∆x = 0.5 mm,∆y = 0.5 mm, ∆z = 1 mm ). Odpo-
wiedź rezonatora cylindrycznego wyznaczono natomiast, wykorzystującą dwuwymiarowe
sformułowanie metody różnic skończonych w cylindrycznym układzie współrzędnych przy
założeniu analitycznego rozwinięcia pól w kierunku φ. Gęstości siatki dyskretyzującej
przestrzeń obliczeniową ustalono na 300× 61 oczek (∆ρ = ∆z = 0.1 mm). Częstotliwości
rezonansowe układów wyznaczono na dwa sposoby: w oparciu o transformatę Fouriera
odpowiedzi czasowych, liczących ponad 50 tysięcy próbek, oraz konstruując modele dru-
giego rzędu sygnałów zarejestrowanych w portach wyjściowych obwodów. Uzyskano pełną
zgodność wyników. Częstotliwości rezonansowe to odpowiednio 9.071 GHz, w przypad-
ku struktury rezonatora prostokątnego oraz 22.950 GHz, w przypadku układu osiowo-
symetrycznego.

Wartości współczynników dobroci nieobciążonej układów w funkcji rezystancji powierzch-
niowej (tab. 4.4.4 i 4.4.5) wyznaczono stosując metodę splotu odpowiedzi czasowych struk-
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tur z zespoloną funkcją wykładniczą oraz w oparciu o współczynniki modeli sygnałów
czasowych zarejestrowanych w portach obwodów.

W celu obliczenia wartości współczynników modeli, układy pobudzano sygnałem o ogra-
niczonym widmie z zakresu 8.5–9.5 GHz, dla struktury rezonatora prostokątnego oraz
22.5–23.5 GHz, dla struktury o symetrii osiowej. Wartości częstotliwości rezonansowych
oraz współczynników tłumienia sygnału czasowego wyznaczono na podstawie fragmen-
tów odpowiedzi układów o parametrach zdefiniowanych przez odpowiednio 10650 i 14400
oraz 28320 i 34080 iteracje FD-TD. W przypadku modelowania odpowiedzi rezonatora
prostokątnego, okres próbkowania przebiegu zarejestrowanego w porcie obwodu wydłu-
żono 30-krotnie, natomiast kryteria konstrukcji modelu odpowiedzi czasowej rezonatora
cylindrycznego wymusiły 96 krotną decymację sygnału. Rzędy modeli wybrano w opar-
ciu o zmodyfikowane statystyki AIC oraz MDL. Ostatecznie ciągi czasowe rozwinięto w
dwuelementowe szeregi.

Celem wyznaczenia wartości współczynników dobroci dla układów rezonatora prostokąt-
nego oraz cylindrycznego zmodyfikowaną metodą Iidy struktury analizowanie były przez
okres odpowiednio 40 tys. oraz 60 tys. iteracji. Podczas symulacji układów sukcesywnie
obliczanie były wartości transformat Fouriera ciągów zawartych w przedziałach o szero-
kość odpowiadającej 10 okresom sygnału pobudzającego. Wartość pochodnej kwadratu
amplitudy A względem czasu wyznaczono w punktach, odpowiednio, t0 = 12000 oraz
t0 = 32000, w oparciu o wielomiany aproksymujące drugiego stopnia. Współczynniki
wielomianów wyznaczono na podstawie wartości |A|2 z otoczenia punków t0, o promie-
niu 6 okresów sygnałów pobudzających. Dla zwiększenia dokładności obliczeń przebiegi
|A|2 poddano, w obu przypadkach, filtracji kaskadą złożoną z 2 filtrów ruchomej wartości
średniej o długości okna uśredniającego 1024 próbek.
Otrzymane wartości współczynników dobroci, wyznaczone w oparciu splot odpowiedzi

układów z zespoloną funkcją wykładniczą oraz modele przebiegów czasowych wykazują
dużą zgodność w przeanalizowanym zakresie rezystancji powierzchniowej (tab. 4.4.4 i
4.4.5).

Przykład 4.3 Na rysunku 4.4.3 zilustrowano strukturę rezonatora pozwalającą na pre-
cyzyjne określenie zespolonej wartości przenikalności dielektrycznej próbki materiału w
zakresie częstotliwości 1-12 GHz [88]. Układ złożony jest z dwóch dysków dielektrycznych
wykonanych z monokryształu YAG (εr = 10.6, tg(δ) = 10−4 S/m). Wszystkie elementy
przewodzące układu pokryte są warstwą materiału o przewodności σ = 6.2 · 107 S/m, na-
tomiast części podtrzymujące dyski dielektryczne stanowią niskostratne polimery. Wpływ
suportu na wartość współczynnika dobroci jest pomijalnie mały i nie został uwzględniony
w przeprowadzonych obliczeniach.
Pomiar materiałów odbywa się przez umieszczenie próbki między rezonatorami die-

lektrycznymi. Przestrojenie rezonatora dla rodzaju pola TE01δ oraz zmiana dobroci ukła-
du po umieszczeniu badanej próbki wewnątrz struktury umożliwia określenie wartości
względniej przenikalności dielektrycznej oraz tangensa kąta stratności materiału. Warto-
ści dobroci nieobciążonej rezonatora bez elementu badanego dla różnych technik nume-
rycznych wyznaczana parametru podano w tabeli 4.4.6. Analizując dane umieszczone w
tabeli można zauważyć, iż otrzymano dużą zgodność wyników.
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Tabela. 4.4.6: Wartości współczynników dobroci
rezonatora dielektrycznego zilustrowanego na ry-
sunku 4.4.3 obliczone różnymi metodami nume-
rycznymi.
Metoda Qd Qc Qu

QPF 11682 16514 6842
QPT 11367.8 16500.0 6730.5
QCV 11528.0 16121.0 6721.3
QMP 11528.0 16121.0 6721.4

Rys. 4.4.3: Schemat rezonatora dielektrycznego wykorzysty-
wanego do pomiaru zespolonej przenikalności dielektrycznej
materiałów (wymiary w mm: d1 = 6.2, d2 = 12.1, h1 = 4.1,
h2 =, h3 = 0.5, h4 = 0.515, εr = 10.6, tg(δ) = 10−4).

Układ analizowany był przy wykorzystaniu dwuwymiarowego sformułowania FD-TD w
cylindrycznym układzie współrzędnych. Dyskretyzację przestrzeni obliczeniowej ustalono
na 43 × 81, ∆ρ = ∆z = 0.1 mm. Częstotliwość rezonansową struktury, f0 = 24.68GHz,
wyznaczono na podstawie bardzo długiej symulacji układu metodą FD-TD oraz w oparciu
o model sygnału, zarejestrowanego w dziedzinie czasu w wybranym punkcie wewnątrz
obwodu.

Celem wyznaczenia wartości współczynnika dobroci układu w drodze konstrukcji modelu
sygnału czasowego, obwód pobudzono impulsem gaussowskim o widmie z zakresu 23 GHz–
26 GHz. Wartości współczynników modelu wyznaczono w oparciu o fragment przebiegu
czasowego zawartego w przedziale od 6800 do 12200 iteracji FD-TD. Okres próbkowania
modelowanego ciągu wydłużono 200-krotnie w stosunku do przebiegu zarejestrowanego
podczas symulacji układu. Rząd modelu oszacowano w oparciu o zmodyfikowane staty-
styki AIC i MDL. Na tej podstawie sygnał czasowy został rozwinięty w 4 składnikowy
szereg tłumionych funkcji harmonicznych.

Dla określenia wartości współczynnika dobroci układu w oparciu o splot sygnału zareje-
strowanego w porcie obwodu z zespoloną funkcją wykładniczą struktura była pobudzana
sygnałem harmonicznym o częstotliwości rezonansowej. Układ symulowano przez 80 tys.
iteracji sukcesywnie, w każdej kolejnej kroku czasowym, wyznaczając transformatę Fo-
uriera (A) przebiegów czasowych zawartych w oknie o szerokości 10 · (1/(∆tf0). Wartość
pochodnej funkcji |A|2 względem czasu została obliczona w chwili t0 = 20 · 104∆t w opar-
ciu o wielomian aproksymujący drugiego stopnia. Współczynniki wielomianu określano
rozwiązując nadokreślony układu równań skonstruowany na bazie wartości funkcji |A|2 z
otoczenia punktu t0 o rozpiętości 3 okresów sygnału pobudzającego. W celu ograniczenia
niepożądanych oscylacji charakterystyki |A|2 funkcję wygładzono poddając sygnał filtra-
cji kaskadą złożoną z 2 filtrów ruchomej wartości średniej o oknie uśredniającym długości
1024 próbki każdy.

Wiarygodne oszacowanie wartości współczynnika dobroci układu metodą perturbacyjną w
dziedzinie czasu wymaga podobnej liczby iteracji jak w ostatnim z omawianych przypad-
ków (80 tys.). Wynika to z konieczności powolnego wytłumienia sygnału pobudzającego
w celu uzyskania prawidłowego rozkładu pól w strukturze.
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Przykład 4.4 Kolejny przykład stanowi struktura rezonatora pomiarowego właściwe-
go dla określenia przenikalności dielektrycznej oraz tangensa kąta stratności materia-
łów pracujących w zakresie częstotliwości mikrofalowych oraz temperatur kriogenicznych
(rys. 4.4.4). Układ składa się z badanego elementu w postaci rezonatora dielektryczne-
go, umieszczonego centralnie w metalowej, osiowosymetrycznej obudowie (σ = 5.76 · 107
S/m). Rezonator ograniczony jest od góry oraz dołu warstwą nadprzewodnika wysokotem-
peraturowego (Rss = 1mΩ). Pomiar materiałów izotropowych odbywa się z wykorzysta-
niem rodzaju pola TE011. Rodzaj TE011 stosowany jest również w procesie wyznaczania
składowej tensora przenikalności dielektrycznej prostopadłej do osi anizotropii badanego
materiału anizotropowego. Przy pomiarze składowej równoległej dodatkowo analizowane
są rodzaje hybrydowe lub rodzaje TM [89].

W tabeli 4.4.7 umieszczono wartości dobroci nieobciążonej układu z umieszczonym we-
wnątrz niskostratnym rezonatorem dielektrycznym (monokryształ YAG). Parametr Q wy-
znaczono w oparciu o opisane w niniejszym rozdziale techniki. W tabeli przytoczono rów-
nież wartość dobroci podaną w literaturze obliczoną metodą dopasowania pól (QMM) [90].
Uzyskano 5% odchylenie wartości współczynnika dobroci wyznaczonej metodą perturba-
cyjną w dziedzinie czasu, od wartości obliczonej w oparciu o modeli czasowy odpowiedzi
układu oraz również około 5% odchylenie od wielkości wyznaczonej metodą dopasowania
pól
Ponieważ rezonator dielektryczny od góry oraz dołu ograniczony jest warstwą nad-

przewodnika o rezystancji powierzchniowej Rss = 1mΩ, a pozostałe elementy struktury
otaczającej rezonator znajdują się w odległości znacznie większej od średnicy dielektryka,
straty wynikające ze skończonej przewodności metalu są pomijalnie małe w porówna-
niu do strat w nadprzewodniku. Badany materiał (YAG) charakteryzuje się bardzo małą
wartością tangensa kąta stratności, zatem w rozważanym przypadku, dobroć rezonatora
determinowana jest głównie stratami warstw nadprzewodzących.
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Tabela. 4.4.7: Wartości współczynników dobroci
rezonatora dielektrycznego zilustrowanego na ry-
sunku 4.4.4 obliczone różnymi metodami nume-
rycznymi.

Metoda Qu

QPT 404535
QCV 425910
QMP 425730
QMM 450000

Rys. 4.4.4: Schemat rezonatora dielektrycznego pracującego
z rodzajem TE011. Element dielektryczny umieszczony jest
w metalowej obudowie (σ = 5.76 · 107) o symetrii osiowej
oraz ograniczony jest od góry i dołu warstwą nadprzewodnika
o rezystancji powierzchniowej Rss = 1mΩ (wymiary w mm:
d = 9.27, D = 30, L = 9.27, ε = 10.4, tg(δ) = 0.5 · 10−6).

Analiza układu została wykonana w dwóch wymiarach w cylindrycznym układzie współ-
rzędnych, przy gęstości siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową 51×57, ∆ρ = ∆z =
0.2 mm. Częstotliwość rezonansowa układu o przytoczonych pod ilustracją 4.4.4 wymia-
rach geometrycznych oraz dla rodzaju pola TE011 wyniosła 10.08 GHz. Podaną wartość
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wyznaczono w oparciu o bardzo długą symulację układu w dziedzinie czasu oraz na podsta-
wie współczynników rozwinięcia sygnału czasowego w dwuskładnikową sumę tłumionych
wykładniczo funkcji harmonicznych.

W celu określenia wartości współczynnika dobroci układu w oparciu model sygnału cza-
sowego, obwód pobudzono sygnałem gaussowskim o widmie 9 GHz – 11 GHz. Współczyn-
niki modelu wyznaczono w oparciu o fragment odpowiedzi czasowej układu z zakresu od
12960 do 21600 iteracji. Uzależniając współczynnik decymacji przebiegu zarejestrowane-
go podczas symulacji obwodu od pasma impulsu pobudzającego oraz kroku czasowego,
okres próbkowania modelowanego ciągu wydłużono 108 krotne. W oparciu o zmodyfiko-
wane kryteria oceny stopnia złożoności modelu sygnał rozwinięto w 2 składnikowy szereg
wykładniczo tłumionych funkcji harmonicznych.

Kolejno wartości współczynnika dobroci układu wyznaczono splatając sygnał zarejestro-
wanego w porcie obwodu z zespoloną funkcją wykładniczą. Obwód symulowano przez
okres 100 tys. iteracji, sukcesywnie, w trakcie trwania analizy, obliczając transformatę
Fouriera przebiegów zawartych w oknie 10 · (1/(∆tf0). Wartość pochodnej funkcji |A|2
względem czasu wyznaczono w chwili t0 = 3.2 · 104∆t różniczkując wielomian aproksy-
mujący drugiego stopnia. Współczynniki wielomianu wyznaczono w oparciu o wartości
funkcji |A|2 z przedziału obejmującego swoim zakresem 6 okresów sygnału pobudzającego
przed i za punktem definiującym chwilę t0. W celu zwiększenia dokładności aproksymacji
charakterystyki |A|2, dokonano filtracji przebiegu kaskadą złożoną z 4 filtrów ruchomej
wartości średniej o oknie uśredniającym długości 1024 próbki każdy.

Przykład 4.5 Celem weryfikacji omawianych technik numerycznego wyznaczania war-
tości współczynników dobroci z wykorzystaniem metody różnic skończonych w dziedzinie
czasu jako narzędzia analizy układów wyznaczono wartości parametru Q struktury zilu-
strowanej na rysunku 4.4.5 oraz porównano uzyskane rezultaty z danymi pomiarowymi
zamieszczonymi w [67].
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Tabela. 4.4.8: Wartości współczynników dobroci
rezonatora dielektrycznego zilustrowanego na ry-
sunku 4.4.5 obliczone różnymi metodami nume-
rycznymi oraz dane literaturowe [67].

Metoda Qu

QPT 371537.7
QCV 387143.7
QMP 387032.3
Pomiar 350000.0

Rys. 4.4.5: Sechmat rezonatora dielektrycznego. Element die-
lektryczny, wykonany z szafiru o paramterach εr⊥ = 9.28,
tg δ⊥ = 1.25 · 10−7, εr‖ = 11.36, tg δ‖ = 4 · 10−8, umiesz-
czony jest w osiowosymetrycznej obudowie o przewodności
σ = 5.76 · 107 S/m oraz ograniczony od góry i dołu war-
stwą nadprzewodnika wysokotemperaturowego o rezystancji
powierzchniowej Rss = 0.63mΩ (Wymiary w mm: D = 24.00,
d = 12.32, L = 7.41).



80 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

Analizowana struktura posiada analogiczną konstrukcję jak układ opisany w przykładzie
4.4 z tą różnicą, iż w omawianym przypadku element dielektryczny stanowił szafir o ani-
zotropii jednoosiowej oraz parametrach8 εr⊥ = 9.28, tg δ⊥ = 12.5 · 10−6, εr‖ = 11.36,
tg δ‖ = 4 · 10−8, obudowa wykonana została, podobnie jak poprzednio, z materiału o
przewodności σ = 5.76 · 107 S/m, rezystancja powierzchniowa nadprzewodnika wysoko-
temperaturowego Y Ba2Cu3O7−δ wynosiła 0.63mΩ.

Układ przeanalizowano z wykorzystaniem dwuwymiarowego sformułowania metody różnic
skończonych w dziedzinie czasu w cylindrycznym układzie współrzędnych. Rozmiar siatki
dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową ustalono na 95 × 121 oczek (∆ρ = ∆z = 0.1
mm). Częstotliwość rezonansową obwodu, wynoszącą 10 GHz, wyznaczono w oparciu o
rozwinięcie sygnału czasowego zarejestrowanego w porcie układu w dwuskładnikową sumę
tłumionych wykładniczo funkcji harmonicznych oraz na podstawie transformaty Fourier
ciągu złożonego z 100 tysięcy próbek FD-TD.

Wartości współczynnika dobroci wyznaczono w oparciu o trzy metody numeryczne, mia-
nowicie metodę perturbacyjna z całkowaniem w dziedzinie czasu, zmodyfikowana metodę
Iidy oraz na podstawie wartości współczynników modelu sygnału czasowego. Uzyskane
wyniki umieszczono w tabeli 4.4.8. Parametry poszczególnych metod, a mianowicie po-
czątek i koniec ciągu uczącego, wartość współczynnika decymacji oraz rząd modelu dla
techniki modelowania przebiegów czasowych oraz długość okna uśredniającego, chwila
czasu, w której aproksymowano kwadrat amplitudy przebiegu zarejestrowanego w porcie
obwodu dla metody Iidy wybrano identycznie jak w przykładzie 4.4.5. Maksymalny błąd
oszacowania wartości parametru Q w stosunku do danych pomiarowych wyniósł blisko
9%.

Przykład 4.6 Kolejno zostały obliczone wartości współczynnika dobroci układu dwóch
rezonatorów dielektrycznych umieszczonych w osiowosymetrycznej obudowie (rys. 4.4.6).
Układ może być przestrojony częstotliwościowo poprzez zmianę położenia jednego z re-
zonatorów. W tabeli 4.4.9 umieszczono wartości dobroci uzyskane metodami opisanymi
w niniejszym rozdziale oraz dane zamieszczone w literaturze [126]. Jak można zauważyć,
zmiana położenia jednego z dysków dielektrycznych nie prowadzi do znacznego zróżnico-
wania dobroci układu. Dla obu wartości wymiaru h4 (rys. 4.4.6) dobroć wynikająca ze
strat dielektrycznych (Qd) niemal się nie zmienia. Wartość parametru Qc, będąca kon-
sekwencją skończonej przewodności struktury osłaniającej rezonatory dielektryczne, jest
o rząd wyższa niż wartość Qd. Wynika to z dużej wartości przenikalności dielektrycz-
nej rezonatorów (εr = ε1 = 38), co powoduje znaczącą koncentrację energii w dyskach.
Elementy układu podtrzymujące dyski dielektryczne wykonane są z materiałów nisko-
stratnych o względniej przenikalności εr = ε2 = 3.8 i nie wpływają znacząco na wartość
parametru. Ich stratność w obliczeniach została pominięta. Warto zauważyć, iż wysoka
wartość dobroci nieobciążonej rezonatora jako całości jedynie nieznaczne zmienia się w
funkcji wzajemnej odległości dysków dielektrycznych.

Układ analizowany był przy wykorzystaniu dwuwymiarowego sformułowania metody FD-
TD w cylindrycznym układzie współrzędnych. Rozmiar siatki dyskretyzującej przestrzeń
8Znaczenie podanych wielkości wyjaśnione jest w dodatku B.
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Tabela. 4.4.9: Wartości współczynników dobroci
rezonatora dielektrycznego zilustrowanego na ry-
sunku 4.4.6 obliczone różnymi metodami nume-
rycznymi.
Metoda Qd Qc Qu

h5 = 5.08mm
QPT 10218.3 172049.8 9696.2
QCV 10219.5 182581.4 9677.8
QMP 10218.0 182996.7 9677.2
QMM 10324.0 185550.0 9780.0

h5 = 9.144mm
QPT 10640.0 147121.5 9922.3
QCV 10637.7 149625.7 9941.1
QMP 10638.6 149115.9 9930.2
QMM 10330.0 150602.0 9669.0

Rys. 4.4.6: Schemat dwóch rezonatorów dielektrycznym
umieszczonych w metalowej obudowie o symetrii osiowej (ro-
dzaj TE011) (wymiary w mm: D = 72.136, d1 = 10.16
d2 = 26.67, L = 50.8, h1 = 25.4, h2 = 11.43, h3 = 10.16,
h4 = 5.08, ε1 = 38, ε2 = 3.8, σ = 6.2 · 107, tg(δ) = 10−4).

obliczeniową został ustalony na 205 × 154, ∆ρ = ∆z = 0.25mm. Częstotliwość rezo-
nansową układu wyznaczono dwojako, mianowicie w oparciu o bardzo długą symulację
struktury w dziedzinie czasu oraz z wykorzystaniem metody uogólnionego pęku funkcyj-
nego. Częstotliwość własna rezonatora złożonego z dysków dielektrycznych oddalonych
wzajemnie o 5.08mm wyniosła fr = 1.862GHz, natomiast w przypadku gdy odległość
h4 = 9.144mm (rys. 4.4.6), fr = 1.93GHz.

Dobroć układu obliczono stosując metodę perturbacyjną z całkowaniem w dziedzinie cza-
su, splot z zespoloną funkcją wykładniczą oraz na podstawie wartości współczynników
modelu sygnału czasowego. W ostatnim z wymienionych przypadków układ był pobu-
dzany sygnałem o ograniczonym widmie z zakresu 18 GHz–20 GHz. Współczynniki mo-
delu wyznaczono w oparciu o fragment przebiegu określonego przez, odpowiednio 22016
oraz 32256 iterację FD-TD, w przypadku mniejszej wzajemnej odległości dysków die-
lektrycznych oraz 21684 i 31488, gdy odstęp miedzy rezonatorami dielektrycznymi wy-
niósł 9.144 mm. Okres próbkowania modelowanego sygnału został wydłużony 512 razy w
pierwszym przypadku oraz 492 krotne dla większej odległości dysków. Stopień złożono-
ści modelu oszacowano na podstawie zmodyfikowanych kryteriów AIC i MDL. Stosując
obie statystyki otrzymano rząd 4 (dodatkowa składowa rozwinięcia wystąpiła w punkcie
f = 21.587 GHz, Qu = 10498.9 dla konfiguracji pierwszej tj. h4 = 5.08 mm oraz 21.967
GHz, Qu = 11590.9 gdy wartość h4 (rys. 4.4.6) wyniosła 9.144 mm.).

W celu określenie wartości dobroci zmodyfikowaną metodą Iidy układ symulowano przez
okres odpowiadający 100 tys. iteracji sukcesywnie, w każdej iteracji, obliczając transfor-
matę Fouriera ciągów próbek zawartych w oknie 10 · (1/(∆tf0). Wartość ∂ |A|2/∂t wy-
znaczono w chwili czasu t0 = 3 · 104∆t różniczkując wielomian aproksymujący drugiego
stopnia. Współczynniki wielomianu obliczono w oparciu o wartości funkcji |A|2 z otoczenia
punktu t0 o rozpiętości 6 okresów sygnału pobudzającego. Dla wyeliminowania niepożą-
danych oscylacji charakterystyki |A|2 funkcję wygładzono stosując kaskadę złożoną z 4
filtrów ruchomej wartości średniej o oknie uśredniającym długości 1024 próbek każdy.
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Opisaną procedurę wykonano zarówno dla wzajemnej odległości dysków dielektrycznych
h4 = 5.08 mm jak i h4 = 9.144 mm.

Przykład 4.7 Ostatni przykład stanowi rezonator dielektryczny umieszczony w osiowo-
symetrycznej obudowie pracujący z rodzajem hybrydowym o dużej liczbie kątowej (n), w
omawianym przypadku n=10. Cechą charakterystyczna rodzajów tego typu, określanych
w nomenklaturze anglosaskiej mianem whispering gallery modes (WGM) [87] jest bardzo
silna koncentracja energii pola elektromagnetycznego blisko bocznej krawędzi dysku. Przy
założeniu właściwych wymiarów geometrycznych struktury otaczającej rezonator dielek-
tryczny współczynnik dobroci dla rodzaju WGM osiąga znaczną wartość, zazwyczaj kilka
rzędów wyższą niż dla struktur złożonych z elementów z warstwą nadprzewodnika wysoko-
temperaturowego pracującego z rodzajem TM011. Stąd nawet dla małej wartości przewod-
ności (σ) materiału, z którego wykonana jest wnęka z rezonatorem dielektrycznym oraz
małej stratności dielektryka (ε = 10.4, tg(δ) = 10−5), straty wynikające ze skończonej
przewodności metalu mogą być pominięte. Uzyskane wyniki modelowania umieszczono w
tabeli 4.4.10.

Analiza układu została wykonana w cylindrycznym układzie współrzędnych przy zało-
żeniu redukcji problemu trójwymiarowego do dwuwymiarowego przez analityczne rozwi-
nięcie pól w kierunku zmiennej φ. Rozmiar siatki pokrywającej przestrzeń obliczeniową
ustalono na 91 × 113, ∆ρ = ∆z = 0.1mm. Częstotliwość rezonansowa obwodu wyniosła
f0 = 20.18 GHz.

l L
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ε

Tabela. 4.4.10: Wartości współczynników dobroci
rezonatora dielektrycznego zilustrowanego na ry-
sunku 4.4.7 obliczone różnymi metodami nume-
rycznymi.

Metoda Qu

QPT 1.300 · 105
QCV 1.266 · 105
QMP 1.265 · 105

Rys. 4.4.7: Schemat rezonatora dielektrycznego pracującego z
rodzajem hybrydowym WGM (indeks kątowy n=10) (wymia-
ry w mm: D = 36, d = 21.65, L = 21.9, l = 7.87, ε = 10.4,
tg(δ) = 0.5 · 10−6).

Wartości współczynników dobroci rezonatora pracującego z rodzajem hybrydowym WGM
wyznaczono stosując opisane w niniejszym rozdziale techniki, mianowicie metodę pertur-
bacyjną z całkowaniem w dziedzinie częstotliwości i czasu, technikę splotu sygnału zare-
jestrowanego w porcie układu z zespoloną funkcją wykładniczą oraz w oparciu o współ-
czynniki modelu przebiegu czasowego (tab. 4.4.10). Ponieważ ostatnia metoda nie wymaga
zastosowania pobudzenia sinusoidalnego, a dodatkowo pozwala na określenie częstotliwo-
ści rezonansowej obwodu oraz wartości dobroci podczas jednokrotnej symulacji, w celu
obliczenia koniecznych wielkości układ pobudzono sygnałem o ograniczonym widmie z
zakresu 19-21 GHz. Współczynniki modelu sygnału czasowego obliczono posługując się
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fragmentem przebiegu o początku i końcu zdefiniowanych przez, odpowiednio 23280 oraz
31680 iterację FD-TD. Okres próbkowania modelowanego sygnału zmodyfikowano uza-
leżniając jego wartość od pasma impulsu pobudzającego oraz kroku czasowego. Na tej
podstawie współczynnik decymacji odpowiedzi układu określano na 294. Celem wyzna-
czenia stopnia złożoności modelu zastosowano zmodyfikowane statystki AIC oraz MDL.
Ostatecznie sygnał czasowy zarejestrowany w porcie układu rozwinięto w 4 elementowy
szereg tłumionych funkcji harmonicznych (dodatkowa składowa pojawiła się w punkcie
na osi częstotliwości 21.64 GHz o dobroć nieobciążonej Qu = 6484.3.).

W celu określenie wartości dobroci zmodyfikowana metodą Iidy układ symulowano przez
okres odpowiadający 100 tys. iteracji. Amplitudę (A) przebiegu czasowego wyznaczono,
obliczając transformatę Fouriera sygnału wyjściowego, przy czym dane całkowane były
sukcesywne w przedziale czasowym zdefiniowanym przez 10 okresów sygnału pobudza-
jącego. Wartość ∂ |A|2/∂t wyznaczono w chwili czasu t0 = 3 · 104∆t jako kąt nachyle-
nia pochodnej wielomianu aproksymującego drugiego stopnia. Współczynniki wielomianu
wyznaczono aproksymując charakterystykę |A|2 w oparciu o wartości funkcji z otoczenia
10 okresów sygnału pobudzającego punktu t0. Dla uśrednienia składników wysokoczę-
stotliwościowych charakterystyki |A|2, których obecność utrudnia prawidłowe określenie
współczynników wielomianu aproksymującego zastosowano kaskadę złożoną z 6 filtrów
ruchomej wartości średniej o oknie uśredniającym długości 2048 próbek każdy.

4.5 Uwagi końcowe

Pod względem dokładności wyznaczania parametru Q opisane techniki wykazały stosun-
kowo dużą zgodność, aczkolwiek różnice w kosztach numerycznych między nimi są zna-
czące. Metody perturbacyjna z całkowaniem w dziedzinie częstotliwości i czasu bazują na
analizie rozkładu przestrzennego pól. Stopień dyskretyzacji przestrzeni obliczeniowej ma
w tym przypadku duże znacznie dla kosztów numerycznych, bowiem liczba punków dys-
kretyzujących dziedzinę odpowiada liczbie punktów całkowania, stąd im większa gęstość
siatki, tym większe obciążenie numeryczne. Szczególnie istotne jest to w przypadku me-
tody perturbacyjnej z całkowaniem w dziedzinie czasu, gdzie integracja pól odbywa się w
trakcie symulacji obwodów, w odstępach kilkudziesięciu lub kilkuset iteracji. Oczywiście
rozdzielczość siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniowa ma również wpływ na koszty
numeryczne pozostałych metod, mianowicie gęstsza siatka wiąże się z krótszym krokiem
czasowym, co wynika z warunku numerycznej stabilności metody. W takim przypadku
symulacja układu musi trwać odpowiednio dłużej, aby energia sygnału zaczęła zanikać w
układzie. Jednak najistotniejszym jest fakt, iż oprócz metody opartej na modelu sygnału
czasowego pozostałe techniki wymagają pobudzenia układu sygnałem harmonicznych, a
więc w pierwszej kolejności istnieje potrzeba wyznaczenia wartości częstotliwości rezonan-
sowej obwodu, co zazwyczaj wiąże się z koniecznością bardzo długiej symulacji struktury.
Powoduje to, że metoda z wykorzystaniem modeli, których współczynniki wyznaczane są
w oparciu o metodę uogólnionego pęku funkcyjnego, okazuje się przeciętnie od kilkunastu
do kilkudziesięciu razy szybsza niż pozostałe techniki.





Rozdział 5

Pełnofalowa optymalizacja oraz
automatyczna synteza filtrów

Ze względu na duże koszty numeryczne oraz długi czas obliczeń, pełnofalowe metody
analizy obwodów wysokiej częstotliwości były jeszcze do niedawna wykorzystywane je-
dynie w końcowym etapie projektowania, zazwyczaj w celu weryfikacji wyników. Sam
proces tworzenia struktur bazował na użyciu uproszczonych modeli prowadnic i niecią-
głości, które przybliżały działanie układów jedynie w pewnym zakresie częstotliwości,
nie uwzględniając takich zjawisk jak propagacja wielorodzajowa czy efekty dyspersyj-
ne. Większość współczesnych pakietów wspomagających projektowanie układów wysokiej
częstotliwości wykorzystuje pełnofalowe modelowanie obwodów w połączeniu z metoda-
mi optymalizacyjnymi. Dla szerokiej klasy układów, jaką stanowią struktury filtrujące,
pełnofalową analizę przeważnie wykonuje się dwukrotnie, mianowicie analizując pojedyn-
cze komponenty obwodu takie jak elementy sprzęgające czy rezonatory, w celu określenia
wymiarów początkowych, a następnie, wykorzystując symulator pełnofalowy sukcesywnie
modyfikuje się wymiary geometryczne struktury jako całości, aby dopasować odpowiedź
układu do żądanej charakterystyki. Ostatni etap pozwala na uwzględnienie wszystkich
zjawisk fizycznych zachodzących w projektowanej strukturze, co gwarantuje dużą dokład-
ność uzyskanych rezultatów.

Zagadnienie optymalizacji w procesie projektowania układów mikrofalowych sprowadza
się, w większości przypadków, do modyfikacji wymiarów obwodu o danej topologii lub
własności materiałów wypełniających strukturę. Oczywiście istnieje szereg alternatyw-
nych podejść do zagadnienia, jak choćby koncepcja swobodnego rozwoju brzegu opty-
malizowanego układu [76, 77], w której topologia układu ewoluuje. Zazwyczaj jednak, w
celu uproszczenia zagadnienia, optymalizacja obwodów wysokiej częstotliwości ogranicza
się do sukcesywnej modyfikacji wymiarów struktury o danej topologii.W miarę jak pro-
ces postępuje, wartość funkcji, która stanowi kryterium oceny poszczególnych rozwiązań,
określana dalej mianem funkcji celu, maleje lub rośnie, w zależności od tego czy rozwa-
żany problem dotyczy zagadnienia minimalizacji czy maksymalizacji, aby w końcowym
etapie osiągnąć poziom minimalny lub maksymalny, co gwarantuje, w ramach wcześniej
przyjętych założeń, optymalną odpowiedź układu.
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Niewątpliwie podstawowym czynnikiem, jaki powinien być wzięty pod uwagę podczas wy-
boru odpowiedniego narzędzia dla celów projektowania układów z wykorzystaniem proce-
dur optymalizacyjnych jest czas pojedynczej symulacji obwodu. Większość technik analizy
układów mikrofalowych w dziedzinie częstotliwości, takich jak metoda elementów skończo-
nych [20], dopasowania pól [12, 79, 83, 116] oraz metoda różnic skończonych w dziedzinie
częstotliwości [97], znalazło szerokie zastosowanie w projektowaniu struktur mikrofalo-
wych różnych typów. Na podstawie analizy literatury tematu można stwierdzić, że metoda
różnic skończonych w dziedzinie czasu łączona była do tej pory z metodami optymaliza-
cyjnymi głównie w przypadku projektowania układów szerokopasmowych [76,77,103,104].
Jedynie nieliczne próby czynione były w stosunku do filtrów mikrofalowych [55]. Przy-
czyną tego stanu rzeczy wydaje się być fakt, iż metody oparte na schematach otwartych
w dziedzinie czasu wymagają zazwyczaj wielu iteracji, aby w pełni scharakteryzować
układ w dziedzinie częstotliwości, szczególnie w przypadku obwodów o znacznej wartości
współczynnika dobroci. Ponieważ w procesie optymalizacji budowane są dziesiątki, czy
setki struktur pośrednich, czas niezbędny do osiągnięcia satysfakcjonujących rezultatów
jest zazwyczaj nie do zaakceptowania. Z drugiej jednak strony, metody bazujące na sche-
matach otwartych w dziedzinie czasu mogą być stosowane w analizie struktur o dużych
wymiarach, arbitralnych kształtach, stratnych, czy wreszcie o niejednorodnym wypełnie-
niu. Dysponując narzędziem o tak szerokich możliwościach wydaje się celowe opracowanie
metod pozwalających na zwiększenie efektywności analizy struktur w dziedzinie czasu, a
tym samym umożliwienie wykorzystania jej w procesie optymalizacji.

5.1 Specyfika zagadnienia optymalizacji metodą FD-TD

Analiza układów w dziedzinie czasu metodą różnic skończonych obarczona jest szere-
giem błędów, miedzy innymi, błędami dyspersji numerycznej oraz aproksymacji warun-
ków brzegowych. Mają one znaczący wpływają na wartość funkcji celu, niezależnie od jej
definicji. Poziom wspomnianych błędów zależy przede wszystkim od gęstości siatki dys-
kretyzującej przestrzeń obliczeniową - im siatka jest gęstsza, tym błędy są mniejsze, ale
czas analizy dłuższy. W takim wypadku rozsądne jest zastosowanie siatki niejednorodnej,
tak aby osobliwości geometryczne struktury zostały odpowiednio dokładnie zamodelo-
wane, natomiast czas analizy był najkrótszy z możliwych. We wspomnianym przypadku
w procesie optymalizacji zmiana wymiarów geometrycznych struktury prowadzi do ko-
nieczności modyfikacji wymiarów siatki, a tym samym zmiany kroku czasowego zgodnie
z warunkiem numerycznej stabilności metody. Ostatecznie czas analizy obwodu, w każ-
dym kroku optymalizacji, ze zmienionymi wymiarami geometrycznymi może być inny.
Niektóre konfiguracje utworzone podczas optymalizacji mogą wymagać mniejszej liczby
iteracji, inne zaś znaczne dłuższego czasu symulacji w celu pełnego ich scharakteryzo-
wania w dziedzinie częstotliwości. Trudno jest dokonać estymacji maksymalnej wartości
współczynnika dobroci wszystkich struktur tworzonych w cyklu optymalizacyjnym1. Nie-
wątpliwie, jeżeli przestrzeń potencjalnych rozwiązań zostanie znacznie ograniczona przez

1Można konserwatywnie przyjąć pewną wartość maksymalną, jednak oznacza to długą analizę struktur
o niższej dobroci.
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zawężenie przedziałów zmienności optymalizowanych parametrów, to tym samym wyeli-
minowana zostanie możliwość tworzenia układów znacznie różniących się od siebie warto-
ściami współczynnika dobroci. W ogólności jednak, ustalenie liczby iteracji, niezbędnej dla
uzyskania poprawnej odpowiedzi obwodu w dziedzinie częstotliwości przez zastosowanie
transformaty Fouriera w każdym kroku optymalizacyjnym, jest zagadnieniem złożonym.
Techniki rozwinięte w niniejszej pracy i przedstawione w rozdziałach 2 i 3 pozwalają prze-
zwyciężyć opisane powyżej trudności. Dla przykładu, analiza ruchomej wartości średniej
energii sygnału w poszczególnych portach obwodu może służyć jako kryterium zakończenia
symulacji, gwarantując wykonanie dostatecznej liczby iteracji podczas symulacji układu.
Dzięki badaniom zmienności ruchomej wartości średniej energii możliwe jest zakończenie
symulacji w odpowiedniej chwili czasu niezależnie od rozmiarów fizycznych optymalizo-
wanej struktury oraz jej dobroci.

Opisane w poprzednich rozdziałach niniejszej rozprawy techniki doboru kluczowych pa-
rametrów modeli, mianowicie: ciągu w oparciu o który model jest konstruowany, opty-
malnego współczynnika decymacji silnie nadpróbkowanego sygnału czasowego oraz rzędu
modelu, pozwalają na automatyczne tworzenie wiarygodnych modeli w oparciu o meto-
dę uogólnionego pęku funkcyjnego i co za tym idzie doskonale nadają się do współpracy
z procedurami optymalizacyjnymi. Każde wywołanie funkcji celu, a tym samym każda
symulacja optymalizowanego układu, wiąże się z w pełni automatycznym utworzeniem
modelu sygnału czasowego i kilkukrotną (w zależności od dobroci układu) redukcją kosz-
tów pojedynczej analizy obwodu.

W ogólności efektywność procesu optymalizacji zależy od wielu czynników, jednym z pod-
stawowych jest zastosowana procedura optymalizacyjna.
Metody numeryczne poszukiwania minimum funkcji można w ogólności podzielić na

dwie zasadnicze grupy: metody deterministyczne oraz metody stochastyczne. Do grupy
metod stochastycznych należą, miedzy innymi, algorytmy genetyczne oraz metoda symu-
lowanego wyżarzania. Obie techniki wykorzystują element losowości jako narzędzia do
prowadzenia ukierunkowanych poszukiwań wartości optimum. Algorytm symulowanego
wyżarzania korzysta z procesów losowych w celu określenia kierunku poszukiwań stanów
o minimalnej energii. Algorytm genetyczny, dokonuje zaś wielokierunkowego przeszukiwa-
nia przestrzeni przez losowe przekształcanie zbioru potencjalnych rozwiązań. Wspomniane
algorytmy należą do grupy metod globalnie zbieżnych i w ogólności znalazły szerokie zasto-
sowanie w zagadnieniach elektromagnetyzmu [58,84,114,140]. Algorytmy deterministyczne
optymalizacji, stosowanie w problemach techniki wysokich częstotliwości, okazują się mało
skuteczne, przede wszystkim z dwóch powodów. Po pierwsze, metody te zazwyczaj mają
zasięg lokalny, poszukują bowiem optymalnego rozwiązania w sąsiedztwie danego punktu.
Po drugie, zastosowanie większości z nich wymaga, aby optymalizowane parametry oraz
funkcja celu były ciągle, jak również ciągłe były jej pochodne do drugiego rzędu włącznie.
Wymaganie to nie może zazwyczaj być spełnione w przypadku analizy obwodu metodą
różnic skończonych, bowiem wspomniana technika operuje w przestrzeni dyskretnej. Za-
stosowanie więc deterministycznych metod optymalizacji, wykorzystujących dodatkowo
wartości gradientu funkcji celu w poszukiwania kierunku optymalnego rozwiązania, za-
zwyczaj prowadzi do znalezienia optimum jedynie pod warunkiem, że punkt startowy jest
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położony blisko ekstremum wartości funkcji celu.

5.2 Pełnofalowa synteza przez optymalizację

Zagadnienie projektowania filtrów mikrofalowych można podzielić na kilka faz. Stopień
ich złożoności jest różny. Zakładając jednak, iż większość współczesnych technik obejmuje
swoim zakresem analizę pełnofalową układów, etap modelowania elektromagnetycznego
należy do najbardziej kosztownych i zazwyczaj stosowany jest w ostatniej fazie procesu.

Proces projektowania układu filtrującego w pierwszej kolejności wymaga określenia wła-
ściwości obwodu przez zdefiniowanie funkcji analitycznych aproksymujących odpowiedź
struktury. Korzystając kolejno z technik syntezy obwodowej wyznacza się wartości ele-
mentów skupionych modelu układu lub wartości elementów macierzy sprzężeń. Następnie
w oparciu o model obwodowy, lub zdefiniowaną macierz sprzężeń, identyfikuje się wymia-
ry geometryczne struktury filtrującej. Określenie wstępnej geometrii struktury nie kończy
procesu projektowania układu. Zazwyczaj wykonuje się dodatkową korekcję wymiarów
obwodu przez analizę pełnofalową, w pętli optymalizacyjnej, odseparowanych elementów
struktury takich jak przesłony sprzęgające, czy wnęki rezonansowe. Ostatecznie w celu
osiągnięcia wysokiej zgodności odpowiedzi obwodu w stosunku do założonej charaktery-
styki układu, w procesie optymalizacyjnym, z wykorzystaniem analizy elektromagnetycz-
nej, stroi się numerycznie strukturę filtrującą jako całość.

Jak widać proces projektowania filtrów mikrofalowych jest wieloetapowy i stosunkowo zło-
żony. Można byłoby go znacznie uprościć gdyby udało się pominąć klasyczny etap syntezy
i uzyskać założone rozwiązanie w wyniku działania jedynie optymalizatora sprzężonego z
symulatorem pełnofalowym

Niewątpliwie optymalizacja struktur filtrujących, z pominięciem tradycyjnej syntezy, wy-
maga zastosowania metod poszukiwania globalnego ekstremum. Sugeruje to użycie np.
algorytmów genetycznych, których specyfika pozwala na osiągnięcie zamierzonego celu.
Cechą charakterystyczną algorytmów jest operowanie w zdyskretyzowanej przestrzeni po-
tencjalnych rozwiązań. Dla algorytmu genetycznego pierwszym krokiem procesu optyma-
lizacji jest zakodowanie parametrów funkcji celu. Rozważając zagadnienie optymalizacji
filtrów odpowiada to zakodowaniu wymiarów geometrycznych struktury. Istnieje wiele
sposobów takiego kodowania. W przypadku elementarnego algorytmu genetycznego war-
tości rzeczywiste kodowane są w naturalnym systemie dwójkowym. Mimo że takie kodowa-
nie ułatwia analizę mechanizmu działania algorytmu oraz upraszcza operowanie ciągami
danych, to nie daje możliwości dokładnego dostrojenia rozwiązania do wartości optymal-
nej, zawsze wartość końcowa będzie obarczona błędem dyskretyzacji. Dlatego, szczególnie
dla zagadnień optymalizacji funkcji z ciągłymi dziedzinami stosuje się metody hybrydowe
tj. łączy się algorytm genetyczny z wybraną metodą gradientową optymalizacji.
Tradycyjne metody znajdowania minimum funkcji opierają swoje działanie na stop-

niowym przemieszczaniu się z punktu do punktu w przestrzeni określonej przez dziedzinę
optymalizowanej funkcji, zgodnie z pewna regułą znajdowania kolejnych rozwiązań. Algo-
rytm genetyczny rozpoczyna proces optymalizacji oceniając stopień przydatności, według
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wartości funkcji celu, całej grupy potencjalnych rozwiązań jednocześnie. Innymi słowy, w
jednej iteracji sprawdzanych jest kilkanaście, lub kilkadziesiąt kombinacji wymiarów geo-
metrycznych struktury filtrującej. W zależności od wartości funkcji celu dany wektor wy-
miarów jest przetwarzany lub odrzucany. Taki mechanizm działania algorytmu powoduje,
że jest on stosunkowo wolnozbieżny. Niemniej ponieważ algorytm operuje na wartościach
dyskretnych, jest on efektywny w zastosowaniu do zagadnienia optymalizacji filtrów przy
założeniu analizy struktur metodą różnic skończonych w dziedzinie czasu. Zwłaszcza w
sytuacji gdy punkt startowy jest daleki od optymalnego.
Oczywiście sam algorytm genetyczny nie gwarantuje, że uda się automatycznie zapro-

jektować filtr o założonych właściwościach filtrujących. Najważniejszą sprawą jest zna-
lezienie funkcji celu, która zapewni, że osiągnięcie minimum oznacza znalezienie prawi-
dłowego zbioru wymiarów geometrycznych struktury. Zagadnienie to nie jest trywialne,
jednak udało się je rozwiązać w odniesieniu do filtrów biegunowych i pseudo-eliptycznych.
Dzięki temu możliwa jest w pełni automatyczna synteza filtrów z wykorzystaniem analizy
pełnofalowej, co zostanie pokazane w dalszej części tego rozdziału.

5.3 Optymalizacja filtrów o wstępnie oszacowanych
wymiarach geometrycznych

Opis zastosowania procedur optymalizacyjnych w połączeniu z analizą układów metodą
różnic skończonych w dziedzinie czasu zostanie jednak rozpoczęty od prezentacji podejścia
tradycyjnego, w którym ustalono wcześniej, drogą klasycznej syntezy, wstępne wymiary
układu, a symulator pełnofalowy służy do numerycznego strojenia całości struktury.

5.3.1 Wybór funkcji celu

Zagadnienie optymalizacji, które w procesie projektowania struktur filtrujących pojawia
się na etapach korekcji wstępnych wymiarów geometrycznych układu oraz numerycznego
strojenia, wymaga określenia funkcji celu. Zazwyczaj charakterystykę częstotliwościową
układu, otrzymaną w wyniku pełnofalowej analizy, porównuje się w wybranych punktach
z funkcją aproksymującą idealną odpowiedź obwodu [4, 6, 12, 15]. Odpowiada to podanej
poniżej definicji funkcji celu

C =
K∑
i=1

∣∣∣S21 (ωi)− Ŝ21 (ωi)∣∣∣2 + M∑
i=1

∣∣∣S11 (ωi)− Ŝ11 (ωi)∣∣∣2 (5.3.1)

gdzie S11(ωi) oraz S21(ωi) są charakterystykami teoretycznymi, natomiast Ŝ11(ωi) i Ŝ21(ωi)
stanowią odpowiedź optymalizowanej struktury wyznaczoną w drodze analizy pełnofalo-
wej w punktach ωi, przy czym i = 1, . . . ,M dla S11 oraz i = 1, . . . , K dla S21.

Powyższa definicja często jest modyfikowana przez uwzględnienie współczynników wago-
wych przy poszczególnych składowych równania [6]. Arbitralny dobór punktów często-
tliwościowych w (5.3.1) może być źródłem rozbieżności procedury optymalizacyjnej. Do-
datkowo funkcja celu (5.3.1), przy ograniczonej liczbie punktów, w których wyznaczane
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są wartości S11 i S21, nie gwarantuje uzyskania równomiernego rozkładu błędu aproksy-
macji filtru w pasmie przepustowym dla filtrów Czebyszewa, jak i w pasmie zaporowym
dla filtrów eliptycznych. Poprawę odtworzenia charakterystyk teoretycznych można uzy-
skać przez zwiększenie liczby punktów częstotliwościowych, ale prowadzi to do znacznego
podniesienia kosztów numerycznych i wciąż nie gwarantuje osiągnięcia zbieżności przez
procedurę optymalizacyjną.

Przy założeniu dostatecznie dokładnego określenia wstępnych wymiarów geometrycznych
optymalizowanej struktury, np. w oparciu o klasyczną teorię syntezy, bardzo dobre re-
zultaty uzyskuje się stosując funkcję celu, której definicja zakłada wymierność zależności
opisującej odpowiedź układu filtrującego. Charakterystyki filtru są w takim przypadku
jednoznacznie zdefiniowane przez rozkład zer i biegunów funkcji aproksymujących od-
powiedź struktury oraz przez wartość współczynnika skali. Poniżej, w oparciu o [7, 132]
zostanie wyprowadzona wspomniana definicja funkcji celu.

Aproksymacja Czebyszewa charakterystyki transmisyjnej filtru dolnoprzepustowego N-
tego rzędu przyjmuje ogólną postać

|S21|2 = 1
1 + ε2F 2N (ω)

(5.3.2)

wyrażenie (5.3.2) można również zapisać jako

S21S
H
21 =

1
(1 + jεFN (ω)) (1− jεFN (ω)) (5.3.3)

gdzie H oznacza sprzężenie hermitowskie, ε jest stałą pozostającą w relacji ε =
(
10R/10 − 1

)0.5
ze stratami odbiciowymi R w pasmie przepustowym filtru.

Korzystając z zasady zachowania energii dla układów bezstratnych, kwadrat modułu S11
można zapisać jako

|S11|2 = ε2 F 2N (ω)
1 + ε2F 2N (ω)

(5.3.4)

i przedstawić go analogicznie jak w (5.3.3)

S11S
H
11 =

(jεFN (ω)) (−jεFN (ω))
(1 + jεFN (ω)) (1− jεFN (ω)) (5.3.5)

W obu przypadkach (5.3.2) i (5.3.4) funkcja filtrująca FN (ω) dana jest zależnością

FN (ω) = cosh
(
N∑
n=1

cosh−1(xn)
)

(5.3.6)

gdzie

xn =
ω − 1/ωn
1− ω/ωn (5.3.7)
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W powyższym równaniu sn = jωn jest położeniem n-tego zera transmisyjnego na płasz-
czyźnie S. W sytuacji, gdy wszystkie zera funkcji transmisyjnej S21 obwodu zlokalizowane
się w nieskończoności, zależność (5.3.6) przyjmuje formę

TN (ω) = cosh
(
N cosh−1(xn)

)
(5.3.8)

Korzystając z tożsamości [21]

cosh−1 (xn) = ln
(
xn +

(
x2n − 1

) 1
2
)

(5.3.9)

funkcję (5.3.6) można przekształcić do postaci (dodatek C)

FN (ω) =
1
2




N∏
n=1

(cn + dn) +
N∏
n=1

(cn − dn)
N∏
n=1

(
1− ω
ωn

)

 (5.3.10)

gdzie

cn = ω − 1/ωn dn = ω′
[(
1− 1/ω2n

)]1/2
ω′ =

(
ω2 − 1

)1/2
(5.3.11)

Mianownik funkcji filtrującej (5.3.10) jest wielomianem zmiennej ω o współczynnikach
zdeterminowanych położeniem zer transmisyjnych ωn. Licznik, natomiast, jest złożeniem
wielomianów zmiennych ω oraz ω′ =

√
ω2 − 1. Należy jednak zauważyć, że w wyniku

rozwinięcia iloczynów licznika funkcji (5.3.10), część składowych ulegnie redukcji. Pozo-
stają jedynie czynniki złożone z elementów cn oraz parzystej liczby dn. Ponieważ ω′ jest
wspólnym mnożnikiem wszystkich elementów dn, zmienna ω′ występować będzie zawsze
w parzystej potędze. Ostatecznie wielomian licznika FN(ω), podobnie jak wielomian mia-
nownika, jest funkcją jedynie zmiennej ω.

Ponieważ Fn(ω) jest funkcją wymierną zmiennej ω, jest ona, z dokładnością do stałe-
go współczynnika, jednoznacznie określona przez położenie zer licznika i mianownika. Z
porównania zależności (5.3.2), (5.3.4) oraz (5.3.10) wynika, iż bieguny funkcji filtrują-
cej odpowiadają zerom charakterystyki transmisyjnej S21 filtru, natomiast zera funkcji
(5.3.10) są tożsame z zerami charakterystyki odbiciowej S11 układu. Stąd, przy założeniu

FN(ω) =
PN (ω)
DN (ω)

(5.3.12)

funkcje S21 oraz S11 można przedstawić w postaci

S11(ω) =
PN(ω)
EN(ω)

S21(ω) =
DN (ω)
EN (ω)

(5.3.13)

gdzie EN jest wspólnym mianownikiem S11 i S21.
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Ostatecznie funkcję filtrującą można sprowadzić do postaci

FN (ω) =

M∏
i=1

(ω − zi)
N∏
i=1

(ω − pi)
(5.3.14)

gdzie zi są zerami funkcji filtrującej i równocześnie zerami funkcji S21, natomiast punkty pi
odpowiadają biegunom funkcji filtrującej oraz równocześnie stanowią zera charakterystyki
odbiciowej układu (S11).

Na wykresie (5.3.1) zilustrowano położenie zer i biegunów funkcji transmisyjnej oraz od-
biciowej filtru czwartego rzędu, o trzech zerach transmisyjnych, umiejscowionych w punk-
tach ω1=-4, ω2=-2, ω3=3. Natomiast na wykresie (5.3.2) przedstawiono obie charaktery-
styki wraz z zaznaczonymi punktami odpowiadającymi położeniom zer i biegunów funkcji
filtrującej oraz krańcom pasma przepustowego.
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Rys. 5.3.1: Rozkład zer (◦) i biegunów (×)
funkcji S21 oraz zer (�) i biegunów (×) funkcji
S11 dolnoprzepustowego filtru czwartego rzędu.

Rys. 5.3.2: Charakterystyki S11 i S21 dolnoprzepustowego
filtru czwartego rzędu o trzech zerach transmisyjnych z za-
znaczonymi punktami odpowiadającymi położeniu zer funk-
cji S11 (�) i S21 (◦) oraz krańcom pasma przepustowego
(�).

Definicja funkcji celu oparta jest na wartościach parametrów rozproszenia wyliczonych
w odpowiednich punktach częstotliwościowych. Ponieważ położenie zer funkcji filtrującej
jest identyczne z położeniem zer funkcji S21, natomiast położenie biegunów funkcji fil-
trującej odpowiada umiejscowieniu zer funkcji S11, odtworzenie optymalnej konfiguracji
wymiarów geometrycznych struktury filtru odbywa się przez minimalizację wartości para-
metrów rozproszenia obliczonych w punktach odpowiadających zerom i biegunom funkcji
filtrującej. Dodatkowo, w celu uwzględnienia współczynnika skali wymiary geometryczne
układu modyfikowane są tak, aby wartość start odbiciowych w punktach częstotliwościo-
wych ω = ±1 była równa S11 = ε/

√
1 + ε2. Ostatecznie funkcja celu ma postać
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C =
N∑
i=1

|S11(ωzi)|2 +
P∑
i=1

|S21(ωpi)|2

+

(
|S11(ω = −1)| − ε√

1 + ε2

)2
+

(
|S11(ω = 1)| − ε√

1 + ε2

)2
(5.3.15)

gdzie N i P są, odpowiednio, liczbą biegunów oraz liczbą zer funkcji filtrującej.

W przypadku optymalizacji struktur pasmowo-przepustowych odpowiednie punkty czę-
stotliwościowe podlegają transformacji zgodnie z poniższymi zależnościami

ω±1 = ω0



√√√√1 +

(
∆ω
2ω0

)2
±

(
∆ω
2ω0

)
 (5.3.16)

ω±zi = ω0



√√√√1 +

(
zi∆ω
2ω0

)2
±

(
zi∆ω
2ω0

)
 (5.3.17)

ω±pi = ω0



√√√√1 +

(
pi∆ω
2ω0

)2
±

(
pi∆ω
2ω0

)
 (5.3.18)

Dla ułatwienia dyskusji w dalszej części rozprawy, funkcja celu (5.3.15) określana będzie
mianem funkcji celu ZεS.

5.3.2 Algorytm optymalizacji

Proces optymalizacji filtrów mikrofalowych z użyciem pełnofalowej metody analizy ukła-
dów, a ściślej metody różnic skończonych w dziedzinie czasu oraz podanej powyżej postaci
funkcji celu przebiega w kilku etapach.

• Wpierwszej kolejności wyznaczane są punkty ωpi, ωzi oraz ω±1 w oparciu o zależności
(5.3.16),(5.3.17) i (5.3.18), a następnie uruchamiana jest procedura optymalizacyjna.

• Przy każdym wywołaniu funkcji celu wykonywana jest pełnofalowa analiza układu.
• Analiza zostaje zakończona gdy energia sygnałów we wszystkich portach obwodu
osiągnie dostatecznie niską wartość, czyli gdy zostanie spełnione kryterium energe-
tyczne.

• W oparciu o stosunkowo krótki fragment odpowiedzi układu w dziedzinie czasu
konstruowany jest model sygnału. Za każdym razem, tj. w każdym wywołaniu funk-
cji celu, modelowane są cztery sygnały w każdym z portów. Modelowanie przebie-
gów czasowych proporcjonalnych do pól E, H oraz ich pochodnych przestrzennych
umożliwia wyznaczenie parametrów rozproszenia analizowanej struktury w trakcie



94 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

jednokrotnej analizy (dodatek A). Modele wszystkich czterech sygnałów w danym
porcie konstruowane są w pełni automatycznie, w oparciu o opisane poprzednio
kryteria doboru parametrów, mianowicie: kryterium oszacowania początku i końca
ciągu czasowego na podstawie którego model jest tworzony, wyboru odpowiedniej
krotności decymacji sygnałów oraz selekcji rzędu modelu.

• W oparciu o analizę układu metodą FD-TD oraz utworzone modele czasowe wy-
znaczane są parametry rozproszenia układu w punktach ωpi, ωzi, ω±1, które z ko-
lei stanowią podstawę do wyznaczenia wartości funkcji celu, opisanej równaniem
(5.3.15).

• Procedura powtarzana jest do osiągnięcia minimalnej wartości funkcji ZεS.

5.3.3 Przykłady numerycznego strojenia filtrów Czebyszewa oraz
filtrów pseudo-eliptycznych

Opisana procedura optymalizacji struktur filtrujących została wykorzystana do określenia
optymalnych wymiarów geometrycznych trzech filtrów falowodowych. W pierwszej kolej-
ności sukcesywnie modyfikując wymiary trójrezonatorowego, sprzężonego indukcyjnie fil-
tru falowodowego wyznaczono ich optymalne wartości otrzymując strukturę o założonej
szerokości pasma przepustowego 400MHz, częstotliwości środkowej 12GHz oraz stratach
odbiciowych −20 dB. Geometria układu zilustrowania jest na rysunku 5.3.3.
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Rys. 5.3.3: Struktura trójrezonatorowego, induk-
cyjnego filtru falowodowego (Falowód WR-75
(wymiary w mm), a = 19.05, b = 9.525, r = 1.5,
a1 = 9.535, a2 = 6.546, l1 = 13.419, l2 = 15.758,
t1 = 1.634, t2 = 1.750).

Rys. 5.3.4: Charakterystyki trójrezonatorowego, indukcyjnego filtru
falowodowego przed optymalizacją (linia przerywana) i po optymali-
zacji (linia ciągła).

W tabeli 5.3.1 podano wstępne wymiary geometryczne struktury filtru oraz wartości uzy-
skane w wyniku optymalizacji. Na wykresie 5.3.4 zilustrowano charakterystyki układu od-
powiadające wstępnym oraz końcowym wymiarom. Krzywa oznaczona linią przerywaną
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stanowi charakterystykę układu o wymiarach geometrycznych odpowiadających wektoro-
wi wartości początkowych użytych do optymalizacji, zaś krzywa naszkicowana linią ciągłą
ilustruje odpowiedź układu o wymiarach spełniających założenia projektowe. W tabeli
5.3.2 podano częstotliwości, dla których wyznaczane były wartości parametrów rozpro-
szenia filtru w każdej iteracji procedury optymalizacyjnej.

Tabela 5.3.1: Wymary geometryczne trójsekcyjnego, in-
dukcyjnego filtru falowodowego (rys. 5.3.3 i 5.3.4) przed
(x0) i po (xopt) optymalizacji, (Wymiary w mm, para-
metry stałe a = 19.05, b = 9.525, r = 1.5).

Tabela 5.3.2: Punkty częstotliwościowe fpi , fzi , f±1 dla
zagadnienia optymalizacji trójsekcyjnego filtru falowo-
dowego o charakterystyce przedstawionej na wykresie
5.3.4.

x x0 xopt

a1 10.0 9.52
a2 7.0 6.62
l1 13.0 13.42
l2 15.0 15.71
t1 2.0 1.73
t2 2.0 1.93

fzi [GHz] fpi [GHz] f±1 [GHz]
1 11.827 – 11.800
2 12.000 – 12.200
3 12.173 – –

W powyższym przykładzie równocześnie modyfikowano sześć niezależnych zmiennych
odpowiadających wymiarom przesłon sprzęgających oraz wnęk rezonatorowych. Struktu-
rę optymalizowano metodą gradientową określaną mianem sekwencyjnego programowana
kwadratowego (ang. SQP) [47]. Liczba wywołań funkcji celu dla omawianego zagadnienia
wyniosła 210, przy czym podana wielkość obejmuje również numerycznie obliczone war-
tości gradientu funkcji celu. Całkowity czas optymalizacji, przy zredukowaniu problemu
przez wykorzystanie symetrii struktury oraz przy wymiarze siatki dyskretyzującej prze-
strzeń obliczeniową 103×21 wyniósł 33 minuty. Obliczenia wykonano na PC wyposażonym
w procesor AMD taktowany zegarem 1600 MHz.

Kolejno procesowi optymalizacji poddano strukturę o tej samej geometrii, lecz dokona-
no zmiany specyfikacji elektrycznej, mianowicie wyznaczono wymiary układu filtrujące-
go o węższym pasmie przepustowym wynoszącym 350MHz oraz o znacznie mniejszych
stratach odbiciowych −30dB. Częstotliwość środkowa filtru pozostała niezmieniona tj.
12GHz. Na wykresie 5.3.5 zilustrowano charakterystyki filtru dla wektora parametrów
początkowych (linia przerywana) oraz dla wektora wymiarów optymalnych struktury (li-
nia ciągła). Wykorzystano ten sam zbiór wstępnych wymiarów geometrycznych struktury,
jak w przykładzie poprzednim. W tabeli 5.3.3 umieszczono wartości, które posłużyły jako
wektor parametrów początkowych dla procedury optymalizacyjnej oraz wymiary stano-
wiące rezultat optymalizacji.

Tabela 5.3.3: Wymary geometryczne trójsekcyjnego, in-
dukcyjnego filtru falowodowego (rys. 5.3.5) przed (x0)
i po (xopt) optymalizacji, (Wymiary w mm, parametry
stałe a = 19.05, b = 9.525, r = 1.5).

Tabela 5.3.4: Punkty częstotliwościowe fpi , fzi ,
f±1 dla zagadnienia optymalizacji trójsekcyjnego
filtru falowodowego o charakterystyce przedsta-
wionej na wykresie 5.3.5.

x x0 xopt

a1 10.0 10.07
a2 7.0 6.82
l1 13.0 13.01
l2 15.0 14.53
t1 2.0 1.6
t2 2.0 1.6

fzi [GHz] fpi [GHz] f±1 [GHz]
1 11.848 – 11.825
2 12.000 – 12.175
3 12.152 – –
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Rys. 5.3.5: Charakterystyki trójsekcyjnego, indukcyjnego filtru falo-
wodowego przed optymalizacją (linia przerywana) i po optymalizacji
(linia ciągła).

Również i w tym przypadku przyjęto sześć stopni swobody w celu określenia optymal-
nych wartości szerokości szczelin sprzęgających oraz długości rezonatorów. Liczba wywo-
łań funkcji celu wraz z numerycznie wyznaczonymi gradientami funkcji wyniosła 230. Cały
proces optymalizacji, prowadzony z wykorzystaniem tego samego PC co w poprzednim
przykładzie, trwał 40 minut, przy rozmiarze siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczenio-
wą 103× 21 oczek. Punkty częstotliwościowe, w których obliczano wartości parametrów
rozproszenia w kolejnych krokach optymalizacji podano w tabeli 5.3.4.

Ostatnim przykładem ilustrującym efektywność metody jest indukcyjny filtr falowodowy
ze sprzężeniem między portem wejściowym a wyjściowym. Geometria struktury zilustro-
wana jest na rysunku 5.3.6. Sprzężenie typu źródło-obciążenie (ang. source-load coupling)
umożliwia realizację zer w charakterystyce transmisyjnej filtru [8,11], dzięki temu uzysku-
je się lepsze tłumienie sygnału w pasmie zaporowym oraz węższe pasmo przejściowe niż w
przypadku filtru tego samego rzędu, ale o charakterystyce, która maleje monotonicznie w
pasmach przejściowym i zaporowym. Charakterystyki filtru odpowiadające zbiorom para-
metrów początkowych i końcowych zilustrowano na rysunku 5.3.7. Wartości obu wektorów
podano w tabeli 5.3.5.

Również w tym przypadku, w celu określenia optymalnych wymiarów struktury wykorzy-
stano metodę sekwencyjnego programowania kwadratowego. Liczba parametrów niezależ-
nych modyfikowanych w każdej iteracji procedury poszukiwania minimum wartości funkcji
celu wynosiła siedem (wymiar a3 nie był optymalizowany). Zagadnienie analizowano w
dwóch wymiarach przy rozmiarze siatki rozpinającej przestrzeń obliczeniową 87 × 125.
Całkowity czas optymalizacji prowadzonej na PC AMD 1600 MHz wyniósł 53 minuty.
Częstotliwości, które pośrednio posłużyły do oceny poszczególnych rozwiązań umieszczo-
no w tabeli 5.3.6.
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Rys. 5.3.6: Struktura filtru ze sprzężeniem
źródło-obciążenie (Falowód WR-75 (wymiary
w mm), a = 19.05, b = 9.525, l1 = 20.687,
l2 = 4.979, l3 = 3.8, l4 = 2.492, l5 = 11.900,
l6 = 0.321, a1 = 3.617, a2 = 5.963, a3 =
4.501, r = 1.5).

Rys. 5.3.7: Charakterystyki filtru falowodowego ze sprzężeniem
źródło-obciążenie przed optymalizacją (linia przerywana) i po opty-
malizacji (linia ciągła).

Tabela 5.3.5: Wymary geometryczne filtru falowodowe-
go ze sprzężeniem źródło-obciążenie (rys. 5.3.6 i 5.3.7)
przed (x0) i po (xopt) optymalizacji, (Wymiary w mm,
parametry stałe a = 19.05, b = 9.525, a3 = 4.501).

Tabela 5.3.6: Punkty częstotliwościowe fpi , fzi , f±1 dla
zagadnienia optymalizacji filtru falowodowego ze sprzę-
żeniem źródło-obciążenie o charakterystyce przedsta-
wionej na wykresie 5.3.7.

x x0 xopt

a1 3.5 3.617
a2 5.8 5.963
l1 20.5 20.687
l2 5.0 4.979
l3 4.0 3.80
l4 2.1 2.492
l5 12.0 11.90
l6 0.3 0.321

fzi [GHz] fpi [GHz] f±1 [GHz]
1 11.582 11.350 11.57
2 11.639 11.854 12.65

5.3.4 Efektywność procesu modelowania sygnałów czasowych
w przypadku strojenia numerycznego filtrów

Jako podsumowanie zagadnienia optymalizacji filtrów w oparciu o funkcję celu ZεS oraz
dowód efektywność modelowania sygnałów czasowych dla problemu numerycznego stro-
jenia struktur filtrujących, w tabeli 5.3.7 zestawiono dane dotyczące optymalizacji nastę-
pujących obwodów:

1. trójsekcyjnego sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego
(∆f = 400 MHz, f0 = 12 GHz, straty odbiciowe R = −20 dB) (rys. 5.3.3 i 5.3.4),

2. trójsekcyjnego sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego
(∆f = 350 MHz, f0 = 12 GHz, straty odbiciowe R = −30 dB) (rys. 5.3.5),

3. filtru falowodowego o sprzężeniu typu źródło-obciążenie (rys. 5.3.6 i 5.3.7).

Wiersze 3 i 4 tabeli 5.3.7 zawierają minimalną oraz maksymalną liczbę iteracji wyko-
nanych w trakcie symulacji struktur konstruowanych w procesie optymalizacji. Wartości
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Tabela 5.3.7: Zestawienie danych dotyczących optymalizacji filtrów
z punktu 5.3.3.

filtr
paramter 1 2 3

rozmiar siatki dyskretyzującej 103 × 21 103× 21 87 × 125
przestrzeń obliczeniową
liczba zmiennych niezależnych 6 6 7
liczba wywołań funkcji celu 210 230 180
minimalna liczba iteracji 3770 3822 9840
maksymalna liczba iteracji 5460 5720 12300
całkowity czas optymalizacji 33 36 53
w minutach

otrzymano w oparciu o kryterium energetyczne, które definiuje koniec ciągu czasowego,
na podstawie którego budowany jest model oraz moment zakończenia symulacji układów.
Można wyróżnić dwie przyczyny zróżnicowania czasu analizy tworzonych struktur, a

wiec równocześnie liczby iteracji wymaganych do konstrukcji wiarygodnych modeli sy-
gnałów czasowych, mianowicie: zmiana wartości współczynnika dobroci obwodów oraz
zmiana kroku czasowego.
Modyfikacja wymiarów geometrycznych struktury w procesie poszukiwania ich opty-

malnych wartości prowadzi w kolejnych iteracjach do konstruowania obwodów o różnych
wartościach współczynnika dobroci. Bezpośrednio przekłada się to na czas analizy ukła-
dów, a wiec również na liczbę iteracji FD-TD. Dodatkowo zastosowanie niejednorodnej
siatki dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową powoduje, iż w trakcie sukcesywnej mody-
fikacji wymiarów obwodów może zmieniać się krok czasowy, zgodnie z warunkiem nume-
rycznej stabilności metody, stąd mimo że kolejno tworzone struktury mogą nie różnić się
znacząco wartościami współczynnika dobroci, ich czas analizy może znaczne odbiegać od
siebie.
Ponieważ zastosowanie funkcji celu ZεS wymaga wcześniejszego określenia wstępnych

wymiarów geometrycznych optymalizowanych obwodów w celu zagwarantowania zbieżno-
ści stosowanej procedury optymalizacyjnej oraz ze względu na niewielki zakres zmienności
optymalizowanych parametrów, obwody konstruowane w procesie minimalizacji funkcji
ZεS układu nie różnią są zasadniczo wartościami współczynnika dobroci, jak również
czasem analizy. Ostatecznie maksymalna oraz minimalna liczba iteracji, oszacowane w
oparciu o kryterium energetyczne, wartościowo niewiele odbiegają od siebie (tab. 5.3.7).
W trakcie optymalizacji należy zadbać, aby ze względu na założenie niejednorodności

siatki, zmiana wymiarów geometrycznych nie doprowadziła do znacznego ograniczenia
kroku czasowego, bowiem to skutkować może wydłużeniem czasu analizy układu.

5.4 Pełnofalowa synteza przez optymalizację filtrów
biegunowych Butterwortha i Czebyszewa

Charakter funkcji celu, opisanej w poprzednim punkcie, gwarantuje osiągnięcie stosun-
kowo szybkiej zbieżności procedury optymalizacyjnej, przy założeniu wstępnej syntezy
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struktury filtrującej. Przyjęcie za wektor wartości początkowych wymiarów geometrycz-
nych znacznie odbiegających od wartości optymalnych jest przy definicji typu ZεS przyczy-
ną zazwyczaj braku zbieżności procedury optymalizacyjnej [83]. Pamiętając, że zbieżność
dowolnej techniki poszukiwana ekstremum jest silnie zależna od charakteru optymali-
zowanej funkcji, właście wydaje się opracowanie alternatywnej definicji funkcji celu dla
zagadnienia optymalizacji filtrów mikrofalowych, której wrażliwość na dobór wektora war-
tości początkowych byłaby znacznie mniejsza niż ma to miejsce w przypadku ZεS danej
zależnością (5.3.15).

Dla zagadnienia optymalizacji filtrów biegunowych Butterwortha i Czebyszewa możliwe
jest zdefiniowanie funkcji celu o wspomnianych właściwościach. Jak zostanie wykazane w
niniejszym rozdziale, wprowadzona, alternatywna zależność, stanowiąca kryterium oceny
kolejnych rozwiązań tworzonych w procesie optymalizacji, w stosunku do funkcji ZεS po-
zwala na znacznie bardziej swobodny dobór wektora wartości początkowych, tym samym
umożliwia pominięcie etapu presyntezy filtrów w procesie ich projektowania. Dodatkowo
funkcja celu pozwala na wykorzystanie specyfiki metody różnic skończonych w dziedzinie
czasu i nie wymaga obliczania parametrów rozproszenia.

Optymalizacja filtrów w oparciu o pełnofalową analizę układów metodą różnic skończo-
nych w dziedzinie czasu, niezależnie od definicji funkcji celu, wiąże się z problemem braku
jej ciągłości. Ze względu na dyskretny charakter techniki, większość metod optymalizacyj-
nych wykorzystujących wartość gradientu funkcji celu dla określenia kierunku poszukiwań
optymalnego rozwiązania osiąga zbieżność jedynie w przypadku, gdy wektor wartości po-
czątkowych jest dostatecznie bliski wartości optymalnej. W konsekwencji dla zagadnienia
optymalizacji filtrów biegunowych metoda gradientowa poszukiwania ekstremum została
zastąpiona bezgradientową, globalne zbieżną techniką, mianowicie algorytmem genetycz-
nym.

5.4.1 Funkcja celu dla filtrów biegunowych

W punkcie 5.3 zagadnienie optymalizacji wykorzystano do określenia optymalnych wy-
miarów struktur filtrujących w oparciu o wartości parametrów rozproszenia. Każde wy-
wołanie funkcji celu było równoznaczne wykonaniu pełnofalowej analizy układu metodą
różnic skończonych w dziedzinie czasu oraz utworzeniu modeli sygnałów czasowych. Od-
powiedź obwodu w dziedzinie częstotliwości uzyskiwano na podstawie analizy układu w
dziedzinie czasu oraz współczynników modeli. Dla filtrów biegunowych, Butterwortha
oraz Czebyszewa, funkcję celu można zdefiniować bez konieczności wyznaczania odpowie-
dzi częstotliwościowej układu. W tym celu należy zauważyć, że dla wspomnianej klasy
filtrów wszystkie zera charakterystyki transmisyjnej umiejscowione są w nieskończoności
na płaszczyźnie zespolonej S. Przy dodatkowym założeniu, że zależności aproksymujące
charakterystyki filtrów Butterwortha i Czebyszewa są funkcjami wymiernymi, z dokład-
nością do stałego współczynnika są one jednoznaczne określone przez położenie swoich
biegunów. Funkcję celu można ostatecznie zdefiniować jak następuje
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C =
N∑
i=1

|P ′(i)− P (i)|2 (5.4.1)

gdzie N jest rzędem filtru, (Pi) są zerami mianownika analitycznej postaci funkcji aprok-
symującej odpowiedź optymalizowanego filtru, a (P ′i ) są biegunami funkcji S21 lub S11
wyznaczonymi dla każdej struktury utworzonej podczas procesu optymalizacji. Dla uła-
twienia dyskusji powyższą funkcją będzie w dalszej części niniejszej rozprawy określana
mianem funkcji B.

Podstawowe pytania jakie powstają przy powyższej definicji funkcji celu to, czy wprowa-
dzona definicja jest jednoznaczna oraz jak odtworzyć bieguny filtru w oparciu o odpo-
wiedź układu w dziedzinie czasu. Otóż jednoznaczność definicji jest gwarantowana przez
topologię oraz bezstratność układu. Jeżeli struktura optymalizowanego filtru nie pozwana
na realizację zer transmisyjnych, lub innymi słowy, topologia układu wymusza położe-
nie wszystkich zer transmisyjnych na płaszczyźnie S w nieskończoności, to definicja jest
jednoznaczna. Przy czym jednoznaczność rozumiana jest w tym sensie, iż nie można utwo-
rzyć dwóch struktur opisanych funkcjami wymiernymi o tej samej postaci mianownika,
ale innej wartości współczynnika skali.
Bieguny funkcji transmisyjnej można wyznaczyć w oparciu o metodę uogólnionego

pęku funkcyjnego i to posługując się jedynie fragmentem ciągu czasowego, co zostanie
omówione poniżej.

5.4.2 Technika ekstrakcji położenia biegunów bezpośrednio z sy-
gnałów czasowych

Metoda uogólnionego pęku funkcyjnego modeluje dyskretny sygnał czasowy w postaci
sumy N/2 funkcji sinusoidalnych.

y(n∆t) ≈
N∑
i=1

Aiz
n
i (5.4.2)

gdzie zi = eP
′
i∆t, ∆t jest okresem próbkowania sygnału, n jest numerem próbki, Ai jest

amplitudą i-tej składowej rozwinięcia, P ′i jest położeniem bieguna funkcji transmitancji
na płaszczyźnie zespolonej.

Bieguny modelu mogą być wyznaczone przez analizę zagadnienia pęku macierzowego

Y 1 − λY 2 (5.4.3)

gdzie macierze Y 1 oraz Y 2 maja postać odpowiednio (2.1.12) i (2.1.13).

Zgodnie z teorią przedstawioną w rozdziale 2, bieguny P ′i mogą być oszacowane przez
wyznaczenie wartości redukujących macierz (5.4.3). Jest to równoważne rozwiązaniu pro-
blemu własnego postaci

(Y †1Y 2 − λI )a = 0 (5.4.4)



Rozdział 5 Pełnofalowa optymalizacja oraz automatyczna synteza filtrów 101

gdzie a jest uogólnionym wektorem własnym macierzy (5.4.3), natomiast Y †1 jest pseudo-
odwrotnością macierzyY 1, która może być obliczona przez rozkład wspomnianej macierzy
na wartości szczególne.

Pamiętając, że modelowany sygnał czasowy stanowi odpowiedź układu filtrującego wybór
rzędu modelu N nie nastręcza dużych trudności, mianowicie liczba elementów rozwinięcia
ciągu (5.4.2) powinna być dwukrotnie większa niż rząd optymalizowanego filtru (bieguny
funkcji aproksymującej odpowiedź układu występują w parach zespolonych sprzężonych).
Innymi słowy, rząd modelu powinien być równy liczbie biegunów pojawiających się w
prototypie filtru cyfrowego projektowanej struktury.

Przy zastosowaniu metody uogólnionego pęku funkcyjnego w opisanej powyżej formie
może pojawić się poważny problem, mianowicie, w przypadku gdy pobudzenie optyma-
lizowanego filtru jest zbyt szerokopasmowe, odpowiedź układu może zawierać składowe
spoza pasma analizy, co przy wymuszeniu rzędu modelu możne prowadzić do błędnej
ekstrakcji położenia biegunów. W celu zabezpieczenia procedury przed wspomnianym
problemem, w każdym kroku optymalizacji zdecymowany sygnał czasowy poddawany jest
filtracji z użyciem kaskady filtrów niskiego rzędu. Szerokość pasma przepustowego poje-
dynczego elementu kaskady powinna być nieznacznie większa niż szerokość pasma przepu-
stowego projektowanej struktury, a jego bieguny nie powinny pokrywać się z biegunami
optymalizowanego filtru. Dodatkowa filtracja sygnału pozwala na uzyskanie prawidło-
wego położenia biegunów i zastosowanie definicji funkcji celu B niezależnie od postaci
sygnału pobudzającego. Brak tego etapu prowadzi zazwyczaj do rozbieżności procedury
optymalizacyjnej. Jest oczywiste, iż przy zastosowaniu definicji funkcji celu typu B zbę-
de jest modelowanie wszystkich czterech sygnałów czasowych w poszczególnych portach
jak to miało miejsce w przypadku optymalizacji układów w oparciu o funkcję celu typu
ZεS (5.3.15). Wartość funkcji celu typu B wyznaczana jest bez znajomości parametrów
rozproszenia, a jedynie na podstawie odpowiedzi czasowej układu.

5.4.3 Algorytm optymalizacji dla filtrów biegunowych

Całości procedury optymalizacyjnej z wykorzystaniem funkcji opisanej zależnością (5.4.1)
można przedstawić w formie algorytmu.

• W pierwszej kolejności wyznacza się położenie biegunów prototypu filtru.

• Przy każdym wywołaniu funkcji celu dokonuje się pełnofalowej analizy optymalizo-
wanej struktury metodą różnic skończonych w dziedzinie czasu.

• Symulacja obwodu kończy się z chwilą spełnienia kryterium energetycznego, a wiec
z gdy energia sygnału we wszystkich wrotach układu osiągnie wcześniej ustaloną
wartość.

• Sygnał czasowy otrzymany w porcie wyjściowym układu po decymacji filtrowany
jest kaskadą filtrów pasmowo-przepustowych niskiego rzędu.
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• W oparciu o ciąg czasowy o ograniczonym widmie konstruowany jest niepełny model
sygnału. Niepełny, bowiem nie są wyznaczane zespolone amplitudy poszczególnych
czynników rozwinięcia sygnału w szereg funkcji sinusoidalnych, jak również nie jest
obliczana analityczna postać transformaty Fouriera, jak to ma miejsce przy two-
rzeniu pełnego modelu. Wyznaczane jest jedynie położenie biegunów P ′i (równanie
(5.4.2)).

• Obliczana jest wartość funkcji celu typu B zgodnie z definicją (5.4.1).
• Procedura powtarzana jest do osiągnięcia minimum funkcji celu typu B.

Istotny element zagadnienia budowy modeli sygnałów czasowych dyskutowany w rozdziale
3, mianowicie ustalenie liczby czynników rozwinięcia (5.4.2) jest pomijany, bowiem rząd
modelu jest zdeterminowany stopniem złożoności optymalizowanej struktury filtrującej.

5.4.4 Przykłady automatycznego projektowania filtrów biegu-
nowych

W celu zilustrowania efektywności opisanej techniki, w oparciu o zagadnienie optymali-
zacji, zaprojektowano trzy falowodowe struktury filtrujące. Topologie układów przedsta-
wiono na rysunkach 5.4.1, 5.4.2 i 5.4.4. Wymiary początkowe wszystkich trzech obwo-
dów wybrano losowo na podstawie zakresu zmienności poszczególnych wartości parame-
trów takich jak: szerokości elementów sprzęgających oraz długości wnęk rezonansowych.
Konsekwencją arbitralnego doboru wstępnych wymiarów geometrycznych struktur była
konieczność zastosowania niegradientowej techniki optymalizacji. Stąd w pierwszej fazie
optymalizacji wykorzystano algorytm genetyczny, a następnie, w celu dostrojenia lokal-
nego uzyskanych rezultatów, zastosowano metodę SQP, która należy do grupy metod gra-
dientowych. Specyfiką algorytmu genetycznego w jego elementarnej postaci jest wymóg
sprowadzenia optymalizowanych parametrów do postaci binarnej, czyli zakodowanie wy-
miarów struktur filtrujących w naturalnym kodzie dwójkowym. Wymiary geometryczne
poszczególnych struktur zakodowano zależnie od przedziału zmienności danego parametru
na takiej ilości bitów, aby błąd dyskretyzacji był nie mniejszy niż 0.01 mm.

W pierwszej kolejności w drodze optymalizacji zaprojektowano trójrezonatorowy filtr falo-
wodowy o elementach sprzęgających w płaszczyźnie H . Przyjęto założenie, że filtr winien
pracować na częstotliwości środkowej 12 GHz, pasmo przepustowe powinno mieć szerokość
400 MHz, natomiast straty odbiciowe nie mogą być mniejsze niż −18 dB. Powyższa spe-
cyfikacja jest niemal identyczna jak w przypadku filtru optymalizowanego metodą SQP
z funkcją celu typu ZεS oraz z presyntezowanymi wymiarami geometrycznymi struktury.
Struktura filtru zilustrowana jest na rysunku 5.4.1.
W tabeli 5.4.2 umieszczono wartości wektora początkowego oraz wymiary struktury uzy-
skane w wyniku wykonania dwuetapowej optymalizacji. Przykładowy rozkład biegunów
odniesienia (P ) na płaszczyźnie Z dla struktury o określonych powyżej właściwościach
filtrujących podany jest w tabeli 5.4.1.
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Rys. 5.4.1: Topologia trójrezonatorowego, sprzę-
żonego indukcyjnie filtru falowodowego (Falowód
WR-75, (wymiary w mm), a = 19.05, b = 9.525,
r = 1.5, a1 = 9.539, a2 = 6.546, l1 = 13.419,
l2 = 14.758, t1 = 1.634, t2 = 1.75).

Rys. 5.4.2: Charakterystyki S11 i S21 trójrezonatorowego, sprzę-
żonego indukcyjnie filtru falowodowego przed optymalizacją (linia
kropkowana), po optymalizacji algorytmem genetycznym (linia kre-
skowana) i po numerycznym strojeniu techniką gradientową optyma-
lizacji (linia ciągła).

Tabela 5.4.1: Wymiary geometryczne trójrezonatoro-
wego, sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego (rys.
5.4.1) przed (x0) i po optymalizacji algorytmem gene-
tycznym (xga) oraz metodą SQP (xsqp). Wymiary w
mm.

Tabela 5.4.2: Rozkład biegunów na płaszczyźnie Z ana-
litycznej postaci funkcji aproksymującej odpowiedź trój-
rezonatorowego, sprzężonego indukcyjnie filtru falowo-
dowego (rys. 5.4.1). Bieguny zostały wyznaczone przy
założeniu fs = 23GHz.

x0 xGA xSQP

a1 14.0 9.76 9.539
a2 15.0 6.57 6.546
l1 15.0 13.23 13.419
l2 15.0 14.85 14.758
t1 1.8 1.97 1.634
t2 1.8 1.89 1.75

i Pi

1 −0.0591 + j0.9874
2 −0.0591− j0.9874
3 −0.1029 + j0.9839
4 −0.1029− j0.9839
5 −0.0801 + j0.9752
6 −0.0801− j0.9752

Należy pamiętać, że położenie biegunów na płaszczyźnie Z zależne jest od częstotliwości
próbkowania (fs) sygnału. Dla wartości podanych w tabeli (5.4.1), fs = 23 GHz. Ponieważ
układy filtrujące analizowane są metodą FD-TD przy założeniu niejednorodności siatki
dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową, warunek numerycznej stabilności algorytmu, dla
każdej struktury utworzonej w procesie optymalizacji, może wymuszać inną wartość kroku
czasowego, a wiec inny okres próbkowania sygnału. Ostatecznie bieguny odniesienia lub
inaczej zera mianownika analitycznej postaci funkcji aproksymującej optymalizowany filtr
w definicji (5.4.1) powinny być wyznaczane niezależnie, z chwilą wywoływana funkcji celu.

Przebieg procesu optymalizacji trójrezonatorowego, sprzężonego indukcyjnie filtru falo-
wodowego schematyczne zilustrowany jest na rysunku 5.4.3.
Bieguny odniesienia (P ) stanowiące zera mianownika analitycznej postaci funkcji aproksy-
mującej odpowiedź filtru zaznaczono linią ciągłą. Linią przerywaną zilustrowano położenie
biegunów funkcji aproksymującej odpowiedź układu o wymiarach geometrycznych odpo-
wiadających wartościom wektora początkowego (P ′). Szerokości przesłon sprzęgających
oraz długości wnęk rezonansowych struktury filtru są sukcesywnie modyfikowane do chwi-
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Rys. 5.4.3: Rozkład biegunów charakterystyki trójrezonatorowego filtru
sprzężonego indukcyjne dla wektora startowego (linia przerywana) oraz
wymiarów geometrycznych stanowiących rezultat optymalizacji (linia cią-
gła).

li osiągnięcia zgodności odpowiedzi układu z założona charakterystyką, tj. do momentu
otrzymania niemal identycznego rozkład biegunów funkcji aproksymującej odpowiedź fil-
tru oraz położenia biegunów odniesienia (rys. 5.4.3).

Na wykresie 5.4.2 zilustrowano charakterystyki filtru przed optymalizacją oraz po opty-
malizacji, odpowiednio, algorytmem genetycznym oraz metodą SQP. W powyższym przy-
padku równocześnie modyfikowanych było sześć niezależnych zmiennych w celu znalezie-
nia ich optymalnej wartości. Liczba wywołań funkcji celu dla zagadnienia optymalizacji
struktury algorytmem genetycznym wyniosła 950, natomiast dla problemu minimaliza-
cji metodą SQP było to 408 wraz z numerycznie wyliczonymi gradientami funkcji celu.
Całkowity czas optymalizacji układu, przy założeniu symetrii struktury oraz rozmiarze
siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową 103 × 21, wyniósł 2 godziny, 30 minut, dla
pierwszego etapu i 1 godzinę i 25 minut, dla drugiego etapu. Obliczenia prowadzono na
PC wyposażonym w procesor AMD 1600 MHZ.

Dla porównania ta sama procedura optymalizacyjna została wykorzystana do zaprojekto-
wania filtru o identycznych właściwościach filtrujących, jednak z zastosowaniem definicji
funkcji celu typu ZεS danej zależnością (5.3.15). Punkt startowy był identyczny jak dla
optymalizacji z funkcją celu typu B. Charakterystyki otrzymane po dwuetapowej opty-
malizacji zilustrowano na wykresie 5.4.4.
Jak można zauważyć odpowiedź filtru nie spełnia wcześniej przyjętych założeń. Uzy-

skano bardo dobre dopasowanie w pasmie przepustowym filtru, lecz odpowiedź układu
w pasmie zaporowym jest nie do zaakceptowania. Dodatkowo rząd filtru nie odpowia-
da żądanej wielkości. Wynika z tego, że przy znacznej odległości wektora parametrów w
stosunku do wartości optymalnych wykorzystanie funkcja celu typu ZεS nie gwarantuje
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Rys. 5.4.4: Charakterystyki trójrezonatorowego filtru otrzymane
w wyniku optymalizacji z wykorzystaniem funkcji celu typu
ZεS(definicja 5.3.15) z losowym punktem startowym.

osiągnięcia celu, natomiast funkcja typu B umożliwia automatyczne projektowanie filtru
startując z dowolnie wybranego punktu początkowego (wektora wartości początkowych).

Kolejno, z wykorzystaniem optymalizacji, zaprojektowano filtr czterorezonatorowy o tej
samej geometrii, lecz o odmiennych właściwościach filtrujących, mianowicie, założono szer-
sze pasmo przepustowe filtru 800 MHz oraz obniżono straty odbiciowe do poziomu −20
dB. Filtr, podobnie jak dla struktury trójrezonatorowej, zaprojektowano na częstotliwości
środkowej 12 GHz. Wstępne wymiary geometryczne układu wybrano w oparciu o schemat
losowy, nie przekraczając przyjętego zakresu zmienności optymalizowanych parametrów.
W tabeli 5.4.3 umieszczono wartości wektora wstępnych wymiarów geometrycznych struk-
tury oraz wartości parametrów uzyskane w trakcie kolejnych etapów optymalizacji. Da-
nym z tabeli 5.4.3 odpowiadają charakterystyki układu zilustrowane na rysunku 5.4.6. W
tabeli 5.4.4 natomiast podano przykładowy rozkład biegunów odniesienia dla struktury
czterorezonatorowego filtru falowodowego na płaszczyźnie Z (fs = 23 GHz).

Tabela 5.4.3: Wymiary geometryczne czterorezonatoro-
wego, sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego (rys.
5.4.5) przed (x0) i po optymalizacji algorytmem gene-
tycznym (xga) oraz metodą SQP (xsqp). Wymiary w
mm.

Tabela 5.4.4: Rozkład biegunów na płaszczyźnie Z
analitycznej postaci funkcji aproksymującej odpowiedź
czterorezonatorowego, sprzężonego indukcyjnie filtru fa-
lowodowego (rys. 5.4.5). Bieguny zostały wyznaczone
przy założeniu fs = 23GHz.

x0 xGA xSQP

a1 10.0 10.75 10.85
a2 9.0 8.03 7.98
a3 9.0 7.14 7.44
l1 10.0 12.35 12.19
l2 10.0 14.06 13.94
t1 2.0 2.06 2.00
t2 2.0 2.02 2.02
t3 2.0 1.9 2.06

i Pi

1 −0.0384 + j0.9914
2 −0.0384− j0.9914
3 −0.0970 + j0.9875
4 −0.0970− j0.9875
5 −0.0550 + j0.9797
6 −0.0550− j0.9797
7 −0.0790 + j0.9781
8 −0.0790− j0.9781

W omawianym przypadku modyfikowano osiem zmiennych niezależnych. Liczba wywo-
łań funkcji celu dla pierwszego etapu optymalizacji, algorytmem genetycznym, wyniosła



106 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

a
2

t

l
a

1

1

1

t
3t

2

a
3

l
2

10 10.5 11 11.5 12 12.5 13 13.5 14
−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

f [GHz]

|S
11

|, 
|S

21
| [

dB
]

Rys. 5.4.5: Topologia czterorezonatorowego,
sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego
(Falowód WR-75, wymiary w mm: a = 19.05,
b = 9.525, r = 1.5, a1 = 10.85, a2 = 7.98,
a3 = 7.44, l1 = 12.19, l2 = 13.94, t1 = 2,
t2 = 2.02, t3 = 2.06).

Rys. 5.4.6: Charakterystyki S11 i S21 czterorezonatorowego, sprzę-
żonego indukcyjnie filtru przed optymalizacją (linia kropkowana) po
optymalizacji algorytmem genetycznym (linia kreskowana) i po nume-
rycznym strojeniu techniką gradientową optymalizacji (linia ciągła).

1080 natomiast dla etapu drugiego, przy wykorzystaniu gradientowej techniki poszukiwa-
nia ekstremum wartości funkcji celu, 288. Proces optymalizacji trwał 6 godzin i 45 minut.
W każdej iteracji procedury optymalizacyjnej struktura filtru analizowana była w dwóch
wymiarach przy rozmiarze siatki dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową 240 × 40 oraz
wykorzystaniu symetrii obwodu

Ostatni przykład to cylindryczny filtr falowodowy pracujący z rodzajem TE11. Ze względu
na symetrię osiową struktury, do analizy układu wykorzystano dwuwymiarowe sformuło-
wanie FD-TD w cylindrycznym układzie współrzędnych. Struktura była optymalizowana
przy rozmiarze siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową 401 × 46 oczek. Topologia
układu oraz charakterystyki otrzymane w kolejnych etapach procesu optymalizacji, tj.
przy wykorzystaniu globalnie zbieżnej, stochastycznej metody optymalizacji oraz gradien-
towej techniki minimalizacji wartości funkcji celu typu B zilustrowane są na wykresach,
odpowiednio, 5.4.7 i 5.4.8.

W tabeli 5.4.5 podano wartości wymiarów geometrycznych struktury, które posłużyły
jako wektor parametrów początkowych dla procesu poszukiwania ekstremum funkcji B
oraz wartości otrzymane w wyniku dwuetapowej optymalizacji układu. Liczba wywołań
funkcji celu w przypadku zastosowania algorytmu genetycznego wyniosła 780, natomiast
dla zagadnienia przeszukiwania przestrzeni potencjalnych rozwiązań z wykorzystaniem
techniki sekwencyjnego programowania kwadratowego (SQP) - 220. Całkowity czas zaję-
tości procesora AMD 1600 MHz podczas realizacji zadania wyniósł 9 godzin 35 minut. Dla
uzupełnienia opisu w tabeli 5.4.6 umieszczono przykładowy rozkład biegunów analitycznej
postaci funkcji aproksymującej odpowiedź optymalizowanego filtru.
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Rys. 5.4.7: Topologia cylindrycznego filtru falo-
wodowego (Wymiary w mm: d = 7.04, D = 9.0,
t = 0.5, d1 = 4.426, d2 = 3.222, l1 = 6.017,
l2 = 5.505).

Rys. 5.4.8: Charakterystyki S11 i S21 cylindrycznego filtru falowodo-
wego przed optymalizacją (linia kropkowana), po optymalizacji algo-
rytmem genetycznym (linia kreskowana) i po numerycznym strojeniu
techniką gradientową optymalizacji (linia ciągła).

Tabela 5.4.5: Wymiary geometryczne cylindrycznego
filtru falowodowego (rys. 5.4.7) przed (x0) i po opty-
malizacji alogrytmem genetycznym (xGA) oraz metodą
SQP (xSQP ). Wymiary w mm.

Tabela 5.4.6: Rozkład biegunów na płaszczyźnie Z ana-
litycznej postaci funkcji aproksymującej odpowiedź cy-
lindrycznego filtru falowodowego (rys. 5.4.7). Bieguny
zostały wyznaczone przy założeniu fs = 64GHz.

x0 xGA xSQP
d1 4.0 4.4 4.426
d2 4.0 3.14 3.222
l1 6.0 6.0 6.017
l2 6.1 6.55 6.505

i Pi

1 0.1146 + j0.9842
2 0.1146 − j0.9842
3 0.1521 + j0.9792
4 0.1521 − j0.9792
5 0.1322 + j0.9729
6 0.1322 − j0.9729

5.4.5 Efektywność procesu automatycznej syntezy filtrów bie-
gunowych w oparciu o optymalizację

Jako podsumowanie zagadnienia optymalizacji filtrów biegunowych Czebyszewa oraz But-
terwortha w tabeli 5.4.7 umieszczono dane dotyczące optymalizacji następujących struk-
tur:

1. trójsekcyjnego, sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego pasmowo-przepusto-
wego (rys. 5.4.1 i 5.4.2),

2. czeterosekcyjnego, sprzężonego indukcyjnie filtru falowodowego pasmowo-przepusto-
wego (rys. 5.4.5 i 5.4.6),

3. cylindrycznego filtru falowodowego pasmowo-przepustowego (rys. 5.4.7 i 5.4.8).

Wiersze 5 i 6 tabeli 5.4.7 zawierają minimalną oraz maksymalną liczbę iteracji wykona-
nych podczas analizy struktur utworzonych w procesie optymalizacji. Kilkukrotna różnica
wartości wynika z budowy układów znacznie różniących się dobrocią. To z kolei jest konse-
kwencją dużego wymiaru przestrzeni potencjalnych rozwiązań, a więc szerokich przedzia-
łów zmienności optymalizowanych parametrów. Podane dane dotyczą sytuacji gdy decyzja
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Tabela 5.4.7: Dane odnoszące się do optymalizacji wybranych filtrów bie-
gunowych

filtr
paramter 1 2 3

rozmiar siatki dyskretyzującej 103× 21 240 × 40 401 × 46
przestrzeń obliczeniową
liczba zmiennych niezależnych 6 8 4
liczba wywołań funkcji celu (GA) 950 1080 780
liczba wywołań funkcji celu (SQP) 408 288 220
minimalna liczba iteracji 3120 2670 6150
maksymalna liczba iteracji 18720 19500 31980
całkowity czas optymalizacji (min.) 235 405 575

o zakończeniu symulacji danej struktury podejmowana była automatyczne w oparciu o
kryterium energetyczne, które definiuje koniec ciągu uczącego.
Należy dodać, iż w niektórych przypadkach symulacja była przerywana bezwarun-

kowo, z chwilą gdy przekroczona została maksymalna, założona a priori, liczba iteracji.
Jest to konieczne, gdyż w trakcie poszukiwania optymalnych wymiarów geometrycznych
struktur filtrujących, wobec założenia losowości wyboru wektora wartości początkowych
oraz szerokiego zakresu dopuszczalnych zmian optymalizowanych parametrów, niektóre z
tworzonych sukcesywnie układów mogą charakteryzować się nadzwyczaj dużą wartością
współczynnika dobroci. Analiza obwodów dużej selektywności jest czasochłonna i po-
woduje obniżenie efektywności procesu jako całości. W celu ograniczenia czasu symulacji
struktur o wyjątkowo dużym współczynniku dobroci, tworzonych w trakcie modyfikacji ich
wymiarów geometrycznych, założono zatem, iż dla wszystkich optymalizowanych układów
czas analizy wyrażony liczbą wykonanych iteracji nie może być dłuższy niż z góry przyję-
ta wartość (dla przytoczonych przykładów 40 tys.). Po osiągnięciu wspomnianej wielkości
analiza obwodu jest bezwarunkowo przerywana, po czym budowany jest model sygnału
czasowego. Ma to miejsce pomimo, iż nie jest spełnione kryterium energetyczne. W kon-
sekwencji wartości współczynników rozwinięcia sygnału czasowego w szereg tłumionych
wykładniczo funkcji harmonicznych obarczone są błędami wynikającymi z niedostosowa-
nia ciągu uczącego do dynamiki odpowiedzi czasowej analizowanego układu. Przekłada
się to bezpośrednio na wartość funkcji celu. Pamiętając jednak, że metoda optymalizacji
stosowana w zagadnieniu syntezy filtrów biegunowych należy do grupy metod stocha-
stycznych, można stwierdzić, iż błędy w oszacowaniu wartości funkcji celu nie wpływają
zasadniczo na zbieżność procesu. Niemal każda konfiguracja wymiarów geometrycznych,
prowadząca do utworzenia struktury filtrującej o bardzo dużej wartości współczynnika
dobroci jest odrzucana w trakcie optymalizacji, jako że tego typu rozwiązanie cechuje
zazwyczaj wysoka wartość funkcji celu.
W trakcie drugiego etapu optymalizacji, z wykorzystaniem gradientowej procedury po-

szukiwania minimum wartości funkcji celu, konieczność przerwania analizy układu przed
osiągnięciem dostatecznie niskiej wartości energii sygnału w porcie wyjściowym nie wystę-
puje. W tym przypadku wektor wartości początkowych jest bliski rozwiązaniu optymal-
nemu, stąd struktury tworzone w trakcie modyfikacji wymiarów geometrycznych układu
nie różnią się zasadniczo wartościami współczynnika dobroci.
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Pozostaje jeszcze kwestia zdefiniowania liczby iteracji, po wykonaniu których symulacja
powinna być bezwarunkowo przerywana. Wspomnianą wielkość można oszacować w opar-
ciu o założoną dobroć układu oraz wartość kroku czasowego metody FD-TD. Otóż mak-
symalną wartość dobroci obwodu można określić na podstawie rozkładu biegunów funkcji
analitycznej, aproksymującej odpowiedź filtru o zakładanych właściwościach filtrujących2.
Dodatkowo, w oparciu o daną wartość kroku czasowego, wynikającą z warunku numerycz-
nej stabilności metody FD-TD, można określić maksymalną liczbę iteracji gwarantującą
utworzenie wiarygodnego modelu sygnału czasowego. Jako kryterium bezwarunkowego
zakończenia symulacji układu przyjmuje się wielokrotności tej wartości.

Na zakończenie należy jeszcze wspomnieć o kwestii stabilności modeli. Otóż, wybór rzędu
modelu w oparciu o zmodyfikowane kryteria AIC oraz MDL eliminuje możliwość utwo-
rzenia modeli niestabilnych. W procesie syntezy filtrów biegunowych nie korzysta się ze
statystyk AIC i MDL, bowiem rząd modelu wymuszany jest zgodnie z rzędem optymali-
zowanej struktury filtrującej. Takie podejście może prowadzić do utworzenia modeli, dla
których część biegunów funkcji transmisyjnej obwodu znajdzie się poza okręgiem jed-
nostkowym. W praktyce wspomniany efekt nie występuje, gdyż etap ograniczania widma
sygnału podczas optymalizacji filtrów gwarantuje stabilność wszystkich modeli, również
tych, dla których nie jest spełnione kryterium energetyczne.

5.5 Pełnofalowa synteza przez optymalizację
filtrów pseudo-eliptycznych

Wysokie wymagania stawiane współczesnym filtrom mikrofalowym, prowadzą do stopnio-
wego ograniczania zakresu zastosowań filtrów biegunowych. Wspomniane filtry zastępowa-
ne są obwodami o elementach rezonansowych sprzęganych skrośnie, których odpowiedź w
pasmie zaporowym nie ma charakteru monotonicznego, zaś charakterystyki transmisyjne
przyjmują wartości zerowe w określonych punktach na osi częstotliwości. Filtry tego typu
cechuje równomierny rozkład błędu aproksymacji odpowiedzi w pasmie przepustowym
oraz możliwość niemal arbitralnego umiejscowienia zer transmisyjnych w zakresie często-
tliwości pasma zaporowego. Ponieważ zera charakterystyk transmisyjnych mogą znajdo-
wać się w dowolnych punktach, to odpowiedź filtrów może być symetryczna, jak również
asymetryczna.
Rozszerzeniem struktur rezonatorowych sprzężonych skrośnie są filtry o sprzężeniu

źródło-obciążenie [8, 11]. Duża klasę układów omawianego typu stanowią filtry dwu- i
wielo- rodzajowe [13, 48, 49, 122]. W strukturach tych fizyczne wnęki rezonansowe połą-
czone są zazwyczaj bezpośrednio, natomiast dodatkowe sprzężenia uzyskuje się między
wyższymi rodzajami wzbudzonymi w strukturze. Również jedną z metod realizacji zer
transmisyjnych jest zastosowanie elementów sprzęgających silnie zależnych od częstotli-
wości takich jak sęki falowodowe [9, 10]. Klasyczna synteza wyżej wymienionej kategorii
filtrów, oparta na modelach obwodowych, jest bardzo trudna, lub wręcz nie istnieje. W

2Optymalizacja zachodzi przy założeniu bezstratności układu.
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tym kontekście szczególnie atrakcyjne wydaje się opracowanie metody automatycznego
projektowania układów w procesie optymalizacji.

5.5.1 Funkcja celu dla filtrów pseudo-eliptycznych

W ogólności wspomniane filtry mogą być projektowane z wykorzystaniem procedur opty-
malizacyjnych, analogicznie jak filtry biegunowe. Oczywiście, w tym przypadku, wyma-
gana jest modyfikacja definicji funkcji celu, bowiem zależność (5.4.1) uwzględnia jedynie
położenie biegunów funkcji S21 (S11) układu. Charakterystyki transmisyjne filtrów, w
ogólności pseudo-eliptycznych, posiadają natomiast zera w pasmie zaporowym i fakt ten
musi być uwzględniony w definicji funkcji celu. Ostatecznie zależność (5.4.1) musi być
rozszerzona przez dodanie czynnika opisującego położenie zer transmisyjnych.

Nowa definicja funkcji celu przyjmuje postać

C =
M∑
i=1

|Z ′i − Zi|2 +
N∑
i=1

|P ′i − Pi|2 (5.5.1)

gdzie, analogicznie jak w przypadku definicji funkcji celu dla zagadnienia optymalizacji
filtrów biegunowych, (Pi) i (Zi) są odpowiednio zerami mianownika i licznika analitycznej
postaci funkcji aproksymującej odpowiedź (S21) optymalizowanego filtru, a (P ′i ) oraz (Z

′
i)

są odpowiednio biegunami i zerami funkcji S21 wyznaczonymi dla każdej struktury utwo-
rzonej podczas procesu optymalizacji, M i N to liczba zer transmisyjnych oraz biegunów
funkcji S21. Nowa funkcja celu określana będzie dalej mianem funkcji typu ZBT.

Podobnie jak w przypadku zależności (5.4.1), pojawia się pytanie o jednoznaczność defini-
cji (5.5.1) funkcji celu oraz o metodę odtworzenia zer i biegunów funkcji S21 na podstawie
odpowiedzi optymalizowanej struktury filtrującej. Problem ekstrakcji parametrów funk-
cji zostanie omówiony w dalszej części niniejszego punktu, obecnie przedmiotem dyskusji
będzie jednoznaczność definicji funkcji celu.
Definicja (5.5.1) nie zakłada, iż błąd aproksymacji odpowiedzi optymalizowanego fil-

tru musi być równomiernie rozłożony w pasmie przepustowym oraz zaporowym, stąd nie
ogranicza się jedynie do zastosowania dla filtrów eliptycznych. W ogólności liczba zer
transmisyjnych nie musi więc być równa liczbie biegunów. Część zer funkcji S21 może
znajdować się w nieskończoności, przy założeniu modelowania układu na płaszczyźnie S,
lub w punktach −1 lub 1, w sytuacji modelowania obwodu na płaszczyźnie Z. Część
zer może być natomiast umiejscowiona w pasmie zaporowym filtru. W procesie opty-
malizacji wymiary geometryczne struktury są modyfikowane, tak aby wymusić właściwe
położenie jedynie biegunów oraz zer transmisyjnych. Pozostałe zera charakterystyki S21
są odrzucane. Oczywiście odrzucone zera w pewnym stopniu determinują kształt funkcji
opisującej charakter transmisyjny optymalizowanej struktury. W zależności od położenia
zer charakterystyki transmisyjnej optymalizowanego filtru, które dla analitycznej postaci
funkcji aproksymującej odpowiedź S21 znajdują się w nieskończoności, lub w punktach
−1, 1 zmienia się kształt krzywej S21. Efekt ten jest zilustrowany na przykładzie filtru
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Rys. 5.5.1: Charakterystyki transmisyjne filtru pasmowo-przepustowego czwarte-
go rzędu. Zilustrowanie zagadnienia jednoznaczności funkcji celu 5.5.1.

pasmowo-przepustowego czwartego rzędu o symetrycznej charakterystyce transmisyjnej
(rys. 5.5.1).

W tabeli 5.5.1 umieszczono wartości zer i biegunów funkcji S21 wspomnianego filtru.
Pierwsza i trzecia kolumny zawierają rozkład zer (Z(1)i ) i biegunów (Pi) odpowiadający
charakterystyce idealnej, zilustrowanej linią przerywaną na wykresie 5.5.1. W drugiej ko-
lumnie (Z(2)i ) zera położone w punktach ±1, a więc zera umiejscowione w nieskończoności
na płaszczyźnie S, zastąpiono przez wielkości zespolone o module większym od jedno-
ści. Wykres funkcji dla rozkładu zer i biegunów z drugiej i trzeciej kolumny tabeli 5.5.1
przedstawiono linią ciągłą na wykresie 5.5.1.

Tabela 5.5.1: Wartości zer i biegunów na płaszczyźnie Z

Z
(1)
i Z

(2)
i Pi

−1.0000 0.0770− j1.1999 −0.0309 − j0.9921
−1.0000 0.0770 + j1.1999 −0.0309 + j0.9921

0.0783 − j0.9969 0.0783− j0.9969 0.0309 − j0.9921
0.0783 + j0.9969 0.0783 + j0.9969 0.0309 + j0.9921
−0.0783 − j0.9969 −0.0783− j0.9969 −0.0136 − j0.9798
−0.0783 + j0.9969 −0.0783 + j0.9969 −0.0136 + j0.9798

1.0000 −0.0680− j0.9111 0.0136 − j0.9798
1.0000 −0.0680 + j0.9111 0.0136 + j0.9798

Wyraźnie widoczna jest różnica między charakterystykami. Oznacza to, że odrzucając
w trakcie procesu optymalizacji zera charakterystyki transmisyjnej układu nie leżące w
pasmie analizy, traci się część istotnej informacji o funkcji S21, która może być w ogólności
w sposób dowolny uzupełniona. Ostatecznie więc definicja (5.5.1) nie jest jednoznaczna.
Należy zaznaczyć, że nie ma możliwości wymuszenia jednoznaczności funkcji zakładając,
iż odrzucone zera przyjmą ustaloną wartość, bowiem położenie zer nie będących zerami
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transmisyjnymi w przypadku jakiejkolwiek fizycznej struktury nie jest znane a priori.
Nie można również z góry przyjąć, iż stopień licznika jest równy (lub dwa razy większy w
przypadku analizy układu na płaszczyźnie Z) liczbie zer transmisyjnych, bowiem wówczas
pojawiają się znaczące błędy przy ekstrakcji ich położenia (zagadnienie to omówione jest
w dodatku D).

Ze względu na niejednoznaczność definicji (5.5.1) wprowadza się komplementarną definicję
funkcji celu, którą stosować należy po wyznaczeniu wymiarów geometrycznych struktury
z użyciem funkcji typu ZBT(5.5.1). Ma ona postać

C =
N∑
i=1

|R′i −Ri|2 +
N∑
i=1

|P ′i − Pi|2 (5.5.2)

gdzie (Pi) i (Ri) są odpowiednio, zerami mianownika i licznika analitycznej postaci funkcji
aproksymującej odpowiedź (S11) optymalizowanego filtru, a (P ′i ) oraz (R

′
i) są, odpowied-

nio, biegunami i zerami funkcji S11 wyznaczonymi dla każdego zbioru wartości optyma-
lizowanych parametrów, N to liczba zer odbiciowych oraz liczba biegunów. Ta funkcja
określana będzie mianem funkcji typu ZBO.

Tym razem definicja (5.5.2), z dokładnością do stałego współczynnika jest jednoznaczna
bowiem liczba zer odbiciowych jest równa liczbie biegunów funkcji S11. Właściwa war-
tości współczynnika skali jest gwarantowana przez założoną topologię układu oraz jego
bezstratność.

5.5.2 Technika ekstrakcji położenia zer i biegunów

Modelując odpowiedni sygnał czasowy w postaci sumy tłumionych wykładniczo funkcji
harmonicznych, jak to ma miejsce w przypadku zastosowania metody uogólnionego pęku
funkcyjnego, można uzyskać informację odnośnie położenia biegunów funkcji opisującej
charakter transmisyjny analizowanego układu. Informacja o położeniu zer charakterystyki
S21 nie jest dana w sposób jawny i nie ma prostego mechanizmu wyznaczenia ich war-
tości. Z tego powodu metoda pęku macierzowego nie nadaje się dla celów optymalizacji
filtrów w ogólności pseudo-eliptycznych w oparciu o funkcje celu typu ZBT (5.5.1) i ZBO
(5.5.2). Posłużono się zatem innym mechanizmem ekstrakcji zer i biegunów, mianowicie
skorzystano z metody aproksymacyjnej Cauchy’ego [1, 45].
Metoda Cauchy’ego, szczegółowo opisana w dodatku D, umożliwia wyznaczenie od-

powiedzi układu w szerokim pasmie na podstawie analizy obwodu jedynie w kilku punk-
tach częstotliwościowych. Technika modeluje charakterystyki optymalizowanych struktur
w postaci ilorazu dwóch wielomianów

H(s) =
A(s)
B(s)

=

M∑
i=0

ais
i

N∑
i=0

bis
i

(5.5.3)
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Ponieważ dla uogólnionej aproksymacji Czebyszewa zarówno funkcja filtrująca, jak i funk-
cje opisujące własności transmisyjne i odbiciowe obwodu są funkcjami wymiernymi (do-
datek C), zastosowanie metody Cauchy’ego pozwala otrzymać modele o bardzo dużej
wiarygodności.

Współczynniki wielomianów funkcji aproksymującej odpowiedzi struktury filtrującej wy-
znaczane są przez zastosowanie uogólnionej metody najmniejszych kwadratów do rozwią-
zania układu równań liniowych zespolonych postaci

A(s)−H(s)B(s) =
M∑
i=0

ais
i −H(s)

N∑
i=0

bis
i = 0 (5.5.4)

lub w formie macierzowej

[A ]L×N a − [B ]L×M b = [A , −B ]L×M+N
[
a
b

]
= (C )L×M+N = 0 (5.5.5)

gdzie si = jωi przy założeniu modelowania odpowiedzi układu na płaszczyźnie S lub
si = exp(jωi), gdy odpowiedź aproksymowana jest na płaszczyźnie Z3.

5.5.3 Algorytm optymalizacji dla filtrów pseudo-eliptycznych

Zagadnienie optymalizacji struktur filtrujących w oparciu o definicję (5.5.1) i (5.5.2) oraz
analizę czasową układów można podzielić na kilka faz:

• W pierwszej kolejności definiuje się właściwości filtrujące układu o zadanej topologii
przez wyznaczenie analitycznych postaci funkcji aproksymujących odpowiedzi S21 i
S11 obwodu i na tej podstawie określa się położenie zer i biegunów funkcji S21 i S11.
Przyjęta topologia musi gwarantować spełnienie założeń projektowych.

• Wywołanie funkcji celu w procesie optymalizacji wiąże się z wykonaniem pełnofa-
lowej analizy filtru. Symulacja optymalizowanej struktury filtrującej w dziedzinie
czasu prowadzona jest do chwili, gdy energia sygnałów we wrotach układu osiągnie
dostatecznie niską wartość, co jest równoważne spełnieniu zdefiniowanego, a priori,
kryterium energetycznego (rozdział 3). Z chwilą zakończenia symulacji, zarejestro-
wane w portach układu przebiegi czasowe są modelowane z wykorzystaniem me-
tody uogólnionego pęku funkcyjnego. Kluczowe parametry struktur modelujących,

3Dla zagadnienia optymalizacji nie ma znaczenia czy struktura filtrująca modelowania jest jako układ
analogowy, czy cyfrowy. Odmienność sposobu aproksymacji na płaszczyźnie S oraz Z wynika z konieczno-
ści transformacji odpowiedzi optymalizowanych struktur do ich prototypu dolnoprzepustowego, gdy układ
traktowany jest jako obwód analogowy, natomiast w przypadku modelowania na płaszczyźnie Z analo-
giczne przekształcenie nie jest wykonywane. Konsekwencją jednak modelowania odpowiedzi układu na
płaszczyźnie Z jest znacznie bardziej złożona procedura wyznaczania biegunów i zer odniesienia tj. warto-
ści charakteryzujących idealną funkcję aproksymującą odpowiedź struktury filtrującej. W tym wypadku
niezbędna jest transformacja prototypu dolnoprzepustowego do postaci filtru pasmo-przepustowego oraz
przejście z płaszczyzny S na płaszczyźnie Z, w drodze przekształcenia dwuliniowego.
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mianowicie: początek i koniec ciągu, w oparciu o który modele są tworzone, współ-
czynniki decymacji silnie nadpróbkowanych sygnałów oraz rzędy modeli ustalane są
automatycznie na podstawie kryteriów opisanych w rozdziale 3.

• Analogicznie jak w przypadku optymalizacji w oparciu o funkcję celu typu ZεS
(5.3.15), każdy z czterech sygnałów czasowych w porcie jest modelowany niezależ-
nie. Otrzymane analityczne wyrażenia opisujące odpowiedź długoterminową układu
w dziedzinie częstotliwości sumowane są z obliczonymi numerycznie transformatami
Fouriera przebiegów czasowych stanowiących odpowiedzi krótkookresowe, obejmują-
ce swym zakresem stany przejściowe. W oparciu o wspomniane charakterystyki czę-
stotliwościowe, wyznaczane są parametry rozproszenia struktury w minimum 2M+1
punktach rozłożonych równomiernie w pasmie obejmującym położenie zer transmi-
syjnych. Wyznaczone wartości stanowią dane do aproksymacji odpowiedzi układu za
pomocą funkcji wymiernej. Współczynniki licznika oraz mianownika funkcji, obliczo-
ne w oparciu o metodę Cauchy’ego, są kolejno formowane w macierze stowarzyszone,
których wartości własne odpowiadają zerom i biegunom funkcji aproksymującej.

• Wyznaczana jest wartość funkcji celu.
• Powyższą procedurę powtarza się ze zmienionymi za każdym razem wymiarami geo-
metrycznymi optymalizowanej struktury, tak długo aż wartość funkcji celu typu
ZBT(5.5.1) osiągnie minimum.

Z chwilą gdy proces minimalizacji zostanie zakończony, uzyskany wektor wymiarów geo-
metrycznych struktury filtrującej traktowany jest jako zbiór parametrów wejściowych dla
drugiego etapu optymalizacji, w którym wykorzystuje się funkcję celu typu ZBO (5.5.2).
Przed przystąpieniem do tej fazy procesu zawęża się zakres zmienności optymalizowanych
parametrów, co odpowiada ograniczeniu przedziałów wartości jakie mogą przyjmować
wymiary geometryczne struktury.

5.5.4 Specyfika modelowania sygnałów czasowych w optymali-
zacji filtrów pseudo-eliptycznych

Algorytm nakreślony powyżej różni się zasadniczo od zaproponowanej w punkcie 5.4.4
metody automatycznego projektowania filtrów biegunowych. Odmienność podejścia do-
tyczy miedzy innymi techniki doboru rzędów modeli sygnałów czasowych. Przy filtrach
biegunowych stopień złożoności modeli był wymuszany zgodnie z topologią optymalizowa-
nego filtru, a sygnał czasowy przepuszczany przez kaskadę filtrów ograniczających widmo
sygnału. Wymuszanie rzędu, a zwłaszcza dodatkowa filtracja w przypadku optymalizacji
filtrów pseudo-eliptycznych jest niedopuszczalna, bowiem prowadzi do błędów w odtwo-
rzeniu charakterystyk rozproszenia układu.

Ponieważ definicja funkcji celu dla zagadnienia optymalizacji filtrów pseudo-eliptyczych
bazuje na odpowiedzi układu w dziedzinie częstotliwości, rzędy modeli powinny być sza-
cowane w oparciu o zmodyfikowane kryteria AIC i MDL. Wymuszanie rzędów, a ściślej
ustalenie ich wartości zgodnie ze stopniem złożoności optymalizowanych struktur, nawet
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przy założeniu ograniczania widma sygnału, analogicznie jak dla zagadnienia optymaliza-
cji filtrów biegunowych, może prowadzić do błędów w odtwarzaniu amplitud rozwinięcia
ciągu czasowego w szereg tłumionych wykładniczo funkcji harmonicznych. W przypadku
optymalizacji układów z wykorzystaniem funkcji celu typu B (5.4.1) amplitudy modeli nie
były obliczane, stąd wybór rzędów równy stopniowi złożoności optymalizowanych struk-
tur filtrujących gwarantował poprawność modeli. Ograniczanie widma sygnału w drodze
filtracji prowadzi do zniekształceń modelowanych sygnałów. O ile powstająca deforma-
cja nie ma znaczącego wpływu na odtworzenie biegunów analizowanych struktur, to dla
uzyskania prawidłowych wartości pozostałych współczynników modeli jest ona istotna.
W sytuacji, gdy przyjęta definicja funkcji celu pośrednio opiera się na odpowiedzi ukła-
du w dziedzinie częstotliwości, wymuszanie rzędów modeli może prowadzić do tworzenia
struktur modelujących niskiej jakości.

Oczywiście można dokonać modyfikacji metody uogólnionego pęku funkcyjnego, tak aby
przy narzuconym rzędzie oraz przy założeniu ograniczania widma modelowanego sygna-
łu przebiegi czasowe były odtwarzane z wysoką dokładnością. Wspomniana modyfika-
cja bazuje na obliczaniu wartości biegunów w oparciu o sygnał czasowy o ograniczonym
widmie, zespolone amplitudy modelu wyznacza się natomiast przez rozwiązanie proble-
mu najmniejszych kwadratów, ale z użyciem ciągu czasowego nie przepuszczonego przez
kaskadę filtrów pasmowo-przepustowych. Modyfikacja, choć możliwa, wydaje się jednak
niepotrzebna.

5.5.5 Przykłady automatycznego projektowania filtrów pseudo-
eliptycznych

W celu zilustrowania efektywności opisanej metody w procesie automatycznej syntezy peł-
nofalowej zaprojektowano trzy struktury filtrujące. Układy pokazane na rysunkach 5.5.2 i
5.5.5 złożone są z silnie dyspersyjnych elementów sprzęgających [9,10], co gwarantuje uzy-
skanie zarówno symetrycznych, jak i asymetrycznych charakterystyk S21. W przypadku
obwodu przestawionego na rysunku 5.5.8 zastosowanie sprzężenia źródło-obciążenie wy-
musza pojawienie się zer w charakterystyce transmisyjnej układu [8,11]. Wstępne wymia-
ry geometryczne, mianowicie szerokości i długości przesłon sprzęgających oraz długości
wnęk rezonansowych, wszystkich trzech struktur wybrano losowo z zakresu zmienności
poszczególnych parametrów. Ze względu na pominięcie etapu syntezy układów w uję-
ciu klasycznym, przyjęto stosunkowo szerokie przedziały dopuszczalnych zmian wymia-
rów fizycznych, stąd w większości przypadków charakterystyki odpowiadające wymiarom
wstępnym nie przypominają odpowiedzi struktur filtrujących (linie przerywane rys. 5.5.3,
5.5.6 i 5.5.9). Proces optymalizacji zachodził dwuetapowo, przy zastosowaniu definicji
funkcji celu ZBT (5.5.1) oraz ZBO (5.5.2). W pierwszej fazie obliczeń stosowany była me-
toda ewolucyjna optymalizacji w postaci algorytmu genetycznego, w drugiej gradientowa
metoda sekwencyjnego programowania kwadratowego (SQP).

Analogicznie jak w przypadku optymalizacji filtrów biegunowych, w algorytmie genetycz-
nym wymiary geometryczne optymalizowanych struktur zostały zakodowane w natural-
nym kodzie dwójkowym z błędem dyskretyzacji nie mniejszym niż 0.01mm. We wszyst-
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kich obliczeniach liczność populacji potencjalnych rozwiązań była stała i równa 52. Także
prawdopodobieństwa krzyżowania oraz mutacji były ustalone odpowiednio na 0.7 i 0.01.
Ocenę działania algorytmu podejmowano na podstawie najlepszych rozwiązań z 40 po-
koleń. W przypadku, gdy kolejne 3 generacje nie przynosiły znaczącej zmiany wartości
funkcji celu, algorytm kończył działanie, a za optymalne rozwiązanie uznawano najniższą
wartość funkcji osiągniętą dotychczas.

W pierwszej kolejności, w procesie optymalizacji, zaprojektowano falowodowy filtr pa-
smowo-przepustowy drugiego rzędu o silnie dyspersyjnych elementach sprzęgających (rys.
5.5.2). W drodze sukcesywnej modyfikacji wymiarów geometrycznych struktury poszuki-
wane były wartości gwarantujące realizację układu filtrującego o pasmie przepustowym
200 MHz, częstotliwości środkowej 11.7 GHz, stratach odbiciowych rzędu −20 dB oraz
zerach transmisyjnych w punktach 11.1 GHz oraz 12.3 GHz. Wykres 5.5.3 ilustruje cha-
rakterystyki odpowiadające wstępnym wymiarom geometrycznym struktury przyjętym
za wektor wartości początkowych dla procesu minimalizacji funkcji celu oraz odpowiedź
układu stanowiącą rezultat optymalizacji. W rozpatrywanym przypadku, w każdym kroku
poszukiwania minimalnej wartości funkcji ZBT (5.5.1) modyfikowanych było 9 niezależ-
nych zmiennych odpowiadających poszczególnym wymiarom geometrycznym układu.
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Rys. 5.5.2: Struktura filtru pasmowo-przepusto-
wego drugiego rzędu z silnie dyspersyjnymi ele-
mentami sprzęgającymi (Wymiary w mm. a =
19.05, b = 9.525, a1 = 10.708, a2 = 7.093,
l1 = 13.284, l2 = 2.000, l3 = 13.492, l4 = 2.000,
l5 = 9.338, h1 = 21.262, h2 = 9.530, r = 1.5).

Rys. 5.5.3: Parametry rozproszenia falowodowego filtru pasmowo-
przepustowego drugiego rzędu o silnie dyspersyjnych elementach
sprzęgających przed optymalizacją (linia przerywana) i po optymali-
zacji (linia ciągła).

W wyniku zastosowania algorytmu genetycznego oraz funkcji celu typu ZBT, uzyskano
zakładaną odpowiedź filtru jedynie w odniesieniu do położenia zer charakterystyki trans-
misyjnej układu. Niestety wartość strat odbiciowych w pasmie przenoszenia filtru przy
uzyskanych wymiarach geometrycznych układu okazała się nie do zaakceptowania (rys.
5.5.4).
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Rys. 5.5.4: Kolejne etapy optymalizacji filtru falowodowego drugie-
go rzędu o silnie dyspersyjnych elementach sprzęgających. Charakte-
rystyki otrzymane po optymalizacji algorytmem genetycznych (linia
kropkowana), metodą SQP (linia ciągła) oraz przy wymuszeniu zmia-
ny położenia tylko jednego zera transmisyjnego (linia kreskowana).

W ogólności wartość strat odbiciowych w pasmie przepustowym filtru jest zależna od poło-
żenia zer transmisyjnych. Rząd struktury filtrującej oraz zakładana maksymalna wartość
S11 (S22) w pasmie determinuje stopień selektywności układu. Innymi słowy, minimalna
odległość zer transmisyjnych w stosunku do pasma przenoszenia układu zależy od strat
odbiciowych oraz złożoność struktury [9]. W rozważanym przypadku układ filtrujący, dru-
giego rzędu o elementach silnie dyspersyjnych oraz przyjętych właściwościach filtrujących,
nie jest realizowalny. Nie istnieje zbiór wartości parametrów definiujących wymiary geo-
metryczne struktury, dla którego spełnione byłyby założenia projektowe. W zaistniałej
sytuacji można zmienić specyfikację struktury i rozpocząć ponownie proces, jednak cechą
charakterystyczną proponowanej metody projektowania obwodów filtrujących jest możli-
wość kontynuowania optymalizacji, mimo że charakterystyka otrzymana w drodze mini-
malizacji wartości funkcji typu ZBT nie spełnia wymagań. Traktując uzyskany rezultat
optymalizacji prowadzonej w oparciu o definicję ZBT jako zbiór początkowych warto-
ści parametrów dokonuje się dalszej sukcesywnej modyfikacji wymiarów geometrycznych
struktury oceniając kolejne rozwiązania na podstawie funkcji celu typu ZBO. Opisane po-
dejście było wprowadzone w celu usunięcia niejednoznaczności definicji funkcji ZBT, nie
mniej może być, w pewnym zakresie, również wykorzystane w przypadku braku realizo-
walności założeń projektowych4. Ponieważ definicja funkcji ZBO nie uwzględnia położenia
zer transmisyjnych, stąd kosztem zazwyczaj osłabienia selektywności filtru można uzyskać
założoną wartość strat odbiciowych, co zilustrowane jest na wykresie 5.5.4.

Należy zaznaczyć, iż nie ma przeszkód aby poszczególne czynniki obu definicji ZBT oraz

4Struktura filtru musi mieć zdolność realizacji założonej liczby zer transmisyjnych. Brak realizowalności
odnosi się do niemożności spełniania relacji miedzy położeniem zer transmisyjnych, szerokością pasma
przepustowego a poziomem start odbiciowych.
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ZBO połączyć, tworząc równanie, w oparciu o które możliwa jest równoczesna ocena bie-
żącego rozwiązania pod względem zarówno położenia zer transmisyjnych, jak i poziomu
strat odbiciowych. Umieszczając wektory wagowe przed wspomnianymi czynnikami moż-
na miedzy innymi wymusić zmianę położenia jednego z zer charakterystyki transmisyjnej,
utrzymując pozostałe wartości w ustalonej pozycji. Efekt ten zilustrowany jest linią prze-
rywaną na wykresie (5.5.4).

Liczba wywołań funkcji celu (5.5.1), dla zagadnienia optymalizacji falowodowego filtru
drugiego rzędu o silnie dyspersyjnych elementach sprzęgających algorytmem genetycz-
nym wyniosła 1530 natomiast minimalizacja funkcji ZBO (5.5.2) metodą SQP wymagała
przeprowadzenia symulacji 520 razy. Całkowity czas optymalizacji przy wielkości siatki
161× 112 wyniósł 18 godzin i 20 minut.

Kolejnym przykładem zastosowania omówionej w niniejszym punkcie metody jest tym ra-
zem filtr falowodowy trzeciego rzędu o silnie dyspersyjnych elementach sprzęgających (rys.
5.5.5). Obecność sęków falowodowych działających jako inwertery impedancji gwarantuje
wystąpienie zer w charakterystyce transmisyjnej układu [9]. W tym przypadku modyfi-
kowano 11 zmiennych niezależnych w celu znalezienia wartości gwarantujących realizację
układu filtrującego o szerokości pasma przepustowego 100 MHz, częstotliwości środko-
wej 11.05 GHz, stratach odbiciowych −20 dB oraz zerach charakterystyki transmisyjnej
w punktach 10.8 GHz i 11.3 GHz. Liczba wywołań funkcji celu dla zagadnienia opty-
malizacji układu metodą ewolucyjną w postaci algorytmu genetycznego wyniosła 1620.
Wspomniana wartość odnosi się do pierwszego etapu optymalizacji, mianowicie poszuki-
wania minimalnej funkcji celu typu ZBT. W drugim etapie optymalizacji wykorzystano
algorytm gradientowy SQP, dla którego liczba wywołań funkcji celu ZBO była równa 780.
Całkowity czas optymalizacji przy rozmiarze siatki dyskretyzującej przestrzeń obliczenio-
wą 320× 89 wyniósł 22 godziny i 25 minut. Na wykresie 5.5.6 zilustrowano otrzymane w
wyniku optymalizacji charakterystyki rozproszenia układu.

Powyższy przykład został wybrany w celu zilustrowania zagadnienia przeparametryzo-
wania modeli matematycznych aproksymujących S21 oraz S11. Problem, zasygnalizowany
podczas dyskusji nad jednoznacznością definicji ZBT, zostanie obecnie omówiony szerzej.
Zastosowanie definicji ZBT lub ZBO w procesie optymalizacji jest możliwe jedynie przy

założeniu zachowania zgodności stopnia mianownika funkcji wymiernej, aproksymującej
odpowiedź układu, oraz rzędu modelowanej struktury filtrującej. Liczba pierwiastków wie-
lomianu mianownika musi być równa liczbie biegunów odniesienia, która jest w ogólności
proporcjonalna do rzędu optymalizowanego filtru. Stopień licznika nie może być nato-
miast mniejszy niż liczba zer charakterystyki transmisyjnej układu. Powyższe założenia
muszą być spełnione w przypadku modelowania układu na płaszczyźnie S, gdzie pojawia
się konieczność sprowadzenia analizowanego obwodu do prototypu dolnoprzepustowego,
w celu zapewnienia dobrego uwarunkowania metody aproksymacyjnej. W sytuacji gdy
struktura filtrująca modelowania jest jako układ cyfrowy, stopień mianownika musi być
dwa razy wyższy niż rząd optymalizowanego filtru oraz analogicznie dwukrotnie wyższy
musi być stopień licznika. Wyznaczając analityczną postać funkcji wymiernej charakte-
ryzującej własności transmisyjne układu (dodatek C) zakłada się, że stopień licznika jest
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Rys. 5.5.5: Struktura filtru trzeciego rzędu z ele-
mentami dyspersyjnymi (Falowód WR-75, (wy-
miary w mm): a = 19.05, b = 9.525, a1 = 10.663,
a2 = 9.100, l1 = 18.005, l2 = 14.948, l3 = 7.904,
l4 = 16.847, l5 = 3.124, l6 = 32.289, l7 = 14.964,
h1 = 16.798, h2 = 23.000, r = 1.5).

Rys. 5.5.6: Parametry rozproszenia filtru falowodowego pasmowo-
przepustowego trzeciego rzędu o silnie dyspersyjnych elementach
sprzęgających przed optymalizacją (linia przerywana) oraz po opty-
malizacji (linia ciągła).

co najmniej równy stopniowi mianownika, stąd część pierwiastków licznika5 znajdzie się
w nieskończoności na płaszczyźnie S lub w punktach ±1 na płaszczyźnie Z. W procesie
optymalizacji wymiary geometryczne struktury filtrującej o zadanej topologii są sukce-
sywnie modyfikowane, aż do chwili, gdy bieguny oraz zera funkcji opisujących charakter
transmisyjny oraz odbiciowy układu nie osiągną założonego położenia. Zera nie leżące
na osi urojonych na płaszczyźnie S lub na okręgu jednostkowym na płaszczyźnie Z są
odrzucane. Ponieważ w praktyce struktury analizowane są w ograniczonym zakresie czę-
stotliwości, pierwiastki wielomianu licznika funkcji wymiernej aproksymującej odpowiedź
układu, nie będące zerami transmisyjnymi będą przyjmować wartości skończone lub war-
tości różne od 1 lub -1 w zależności od tego czy układ modelowany jest na płaszczyźnie S
lub Z. Zera te nie mogą być uwzględnione w procesie optymalizacji, bowiem ich położenie
nie jest znane.
Na wykresie 5.5.7 zilustrowano położenie biegunów i zer funkcji S21 stanowiącej odpo-

wiedź falowodowego filtru trzeciego rzędu o elementach dyspersyjnych, po optymalizacji
jego wymiarów geometrycznych. Charakterystyka transmisyjna posiada dwa zera loku-
jące się na okręgu jednostkowych oraz jedno zero przyjmujące wartość zespoloną. Zero
zaznaczone linią przerywaną na wykresie 5.5.7 jest w procesie optymalizacji odrzucane.

Ostatnim przykładem struktury filtrującej, której wymiary geometryczne otrzymano w
drodze optymalizacji, minimalizując wartość funkcji celu typu ZBT w pierwszej fazie oraz
kolejno funkcję typu ZBO w drugim etapie, jest indukcyjny filtr falowodowy o sprzężeniu
źródło-obciążenie. Topologia filtru zobrazowana jest na rysunku 5.5.8. Jest to ta sama
struktura, której wymiary geometryczne optymalizowano wykorzystując funkcję celu ty-
5W przypadku funkcji aproksymującej odpowiedź filtru eliptycznego liczba zer transmisyjnych równa

jest liczbie biegunów.
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Rys. 5.5.7: Rozkład zer i biegunów filtru o odpowiedzi zilustrowa-
nej na wykresie 5.5.6.
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Rys. 5.5.8: Struktura filtru falowodowego ze
sprzężeniem źródło-obciążenie (Falowód WR-75,
(wymiary w mm), a = 19.05, b = 9.525, l1 =
20.687, l2 = 4.979, l3 = 3.8, l4 = 2.492, l5 =
11.900, l6 = 0.321, a1 = 3.617, a2 = 5.963,
a3 = 4.501)

Rys. 5.5.9: Parametry rozproszenia filtru falowodowego ze sprzęże-
niem źródło-obciążenie przed optymalizacją (linia przerywana) oraz
po optymalizacji (linia ciągła).

pu ZεS. Tym razem jednak wartości wstępne parametrów wybrano losowo z przedziału
ich dopuszczalnej zmienności. Przy zastosowaniu algorytmu genetycznego oraz funkcji
celu uwzględniającej położenie zer transmisyjnych, całkowita liczba ocenionych rozwią-
zań wyniosła 1456, natomiast liczba wywołań funkcji celu typu ZBO wraz z numerycznie
wyznaczonymi gradientami, których wartości są obliczane w celu określenia kierunku prze-
szukiwania przestrzeni potencjalnych rozwiązań przez metodę SQP, była równa 420. Czas
niezbędny do określenia wymiarów struktury gwarantujących realizacje założeń projekto-
wych wyniósł 14 godzin i 10 minut. Siatka dyskretyzująca przestrzeń obliczeniową miała
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wymiar 125× 87, a układ symulowano na PC wyposażonym w procesor AMD 1600 MHz.
Warto zwrócić uwagę, że startując z losowego punktu uzyskano tę samą strukturę co w
przypadku analizowanym z wykorzystaniem funkcji celu typu ZεS i dobrze dobranym
punktem startowym.

5.5.6 Efektywność procesu automatycznej syntezy filtrów pseu-
do-eliptycznych w oparciu o optymalizację

Jako podsumowanie pełnofalowej syntezy filtrów pseudo-eliptycznych w drodze optyma-
lizacji struktur o założonej topologii w tabeli 5.5.2 umieszczono dane uzyskane w trakcie
poszukiwania optymalnych wymiarów następujących układów:

1. pasmowo-przepustowego filtru falowodowego drugiego rzędu o silnie dyspersyjnych
elementach sprzęgających (rys. 5.5.2 i 5.5.3),

2. pasmowo-przepustowego filtru falowodowego trzeciego rzędu o silnie dyspersyjnych
elementach sprzęgających (rys. 5.5.5 i 5.5.6),

3. pasmowo-przepustowego filtru falowodowego o sprzężeniu typu źródło-obciążenie
(rys. 5.5.8 i 5.5.9).

Tabela 5.5.2: Dane odnoszące się do optymalizacji filtrów pseudo-eliptycznych

filtr
parametr 1 2 3

rozmiar siatki dyskretyzującej 161× 112 320× 89 125 × 87
przestrzeń obliczeniową
liczba zmiennych niezależnych 9 11 8
liczba wywołań funkcji celu (GA) 1530 1620 1456
liczba wywołań funkcji celu (SQP) 520 780 420
minimalna liczba iteracji 9376 11652 6724
maksymalna liczba iteracji 52416 61668 32882
całkowity czas optymalizacji (min.) 1100 1345 850

Wiersze 5 i 6 tabeli 5.5.2 zawierają maksymalną oraz minimalną liczbę iteracji wyko-
nanych podczas symulacji struktur utworzonych w procesie sukcesywnej modyfikacji ich
wymiarów geometrycznych. Powyższe wartości, określone w oparciu o kryterium ener-
getyczne, definiują zarówno koniec fragmentu ciągu czasowego stanowiącego podstawę
ekstrakcji współczynników modeli oraz całkowitą liczbę iteracji wykonanych podczas sy-
mulacji obwodów. Ze względu na losowy wybór wektora wartości wstępnych wymiarów
geometrycznych optymalizowanych struktur oraz przyjęcie szerokiego zakresu dopuszczal-
nych zmian optymalizowanych parametrów różnica czasu obliczeń wyrażona liczbą iteracji
miedzy między najkrótszym, a najdłuższym okresem symulacji jest bardzo duża. Dla fil-
tru trzeciego rzędu, o silnie dyspersyjnych elementach sprzęgających (kolumna 2 tabeli
5.5.2), stosunek maksymalnej od minimalnej liczby iteracji wynosi blisko 6:1. Zróżnicowa-
nie liczby iteracji niezbędnych do właściwego, pod kątem konstrukcji modeli, scharaktery-
zowania układów jest konsekwencją tworzenia w trakcie optymalizacji układów o bardzo
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różnej selektywności. Jest to podstawowy powód tak znaczących rozbieżności w czasie
symulacji, bowiem poprzez odpowiednie zdefiniowanie zakresów zmienności wymiarów
geometrycznych struktur, ograniczono możliwość redukcji kroku czasowego, wynikającego
z niejednorodnej siatki dyskretyzującej przestrzeń obliczeniową.

Analogiczne jak w przypadku optymalizacji filtrów biegunowych, ze względu na możliwość
tworzenia struktur o bardzo dużym współczynniku dobroci, symulacja układów była bez-
warunkowo przerywana po wykonaniu określonej, a priori, liczby iteracji (dla omawianego
zagadnienia 70 tys. iteracji). W sytuacji gdy konstrukcja modeli jest sztucznie wymuszana
jako konsekwencja zbyt powolnego zaniku energii w portach obwodu, fragmenty przebie-
gów stanowiących podstawę ekstrakcji ich współczynników nie są odpowiednio dostosowa-
ne do dynamiki odpowiedzi czasowej analizowanego układu. Stąd uzyskane za pośrednic-
twem modelowania charakterystyki częstotliwościowe oraz rozkłady zer i biegunów funkcji
transmisji i odbicia, a tym samym wartości funkcji celu, obarczone są błędami. Ponownie,
fakt ten nie wpływa zasadniczo na zbieżność procesu optymalizacji, bowiem stosowana
metoda, w oparciu o którą sukcesywnie poszukiwane są właściwe wymiary geometryczne
struktury, należy do grupy metod stochastycznych. Dlatego wspomniane rozwiązania mo-
gą być odrzucone bez większych konsekwencji, szczególnie, że cechuje je wysoka wartość
funkcji celu. W trakcie drugiego etapu optymalizacji z wykorzystaniem funkcji celu ty-
pu ZBO oraz procedury poszukiwania jej minimum, wykorzystującej wartość gradientu w
celu określenia kierunku poszukiwania optymalnego rozwiązania, podobny efekt nie wystę-
puje, ze względu na podobieństwo wektora wartości początkowych do wartości optimum.
Ostatecznie struktury tworzone w trakcie modyfikacji wymiarów geometrycznych układu
nie różnią się znacząco wartościami współczynników dobroci, wiec nie istnieje konieczność
przedwczesnego przerywania symulacji układów.

Przy zastosowaniu metody Cauchy’ego dla zagadnienia optymalizacji pojawia się dodatko-
wy problem, mianowicie model obwodu, w postaci funkcji wymiernej utworzony w oparciu
o charakterystykę częstotliwościową układu, może być niestabilny. Jakkolwiek wspomnia-
nego efektu nie zaobserwowano podczas optymalizacji opisanych powyżej struktur, nie
należy wykluczać pojawienia się takiej możliwości. Podobnie jak w przypadku przedwcze-
snego zakończenia symulacji oraz utworzenia modeli pomimo że kryterium energetyczne
nie jest spełnione, konstrukcja modeli niestabilnych nie wpływa na zbieżność pierwszego
etapu procesu optymalizacji, bowiem model niestabilny jest w naturalny sposób karany
wysoką wartością funkcji celu. W przypadku, gdy stosowania jest metoda gradientowa
optymalizacji, co ma miejsce w drugim etapie poszukiwania wymiarów geometrycznych
struktury gwarantujących spełnienie wcześniej przyjętych założeń projektowych, wartość
funkcji celu, wyznaczona w oparciu o rozkład biegunów i zer odpowiadający modelom nie-
stabilnym, może dostarczać nadal istotnych informacji potrzebnych do określenia właści-
wego kierunku przeszukiwań przestrzeni potencjalnych rozwiązań. Ostatecznie konstruk-
cja modeli niestabilnych, dla zagadnienia optymalizacji filtrów pseudo-eliptycznych w uję-
ciu przedstawionym w niniejszym rozdziale, nie wpływa na zbieżność procesu jako całości.
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5.6 Zwiększenie efektywności optymalizacji filtrów
w dziedzinie czasu

Na podstawie danych czasów pełnofalowej syntezy filtrów można stwierdzić, że pomimo
znacznego zwiększenia efektywności obliczeniowej metody analizy struktur o złożonych
trójwymiarowych kształtach w dziedzinie czasu, przez wykorzystanie techniki modelowa-
nia sygnałów czasowych, proces optymalizacji układów filtrujących jest wciąż stosunkowo
czasochłonny. Oczywiście główną przyczyną tego faktu jest wolny zanik energii sygnałów
w analizowanych strukturach. Dalsza redukcja czasu optymalizacji, nie jest już w ogólności
możliwa, bowiem nie tyko dokonano znacznej poprawy skuteczności metody różnic skoń-
czonych stosując modelowanie sygnałów czasowych, ale również wprowadzono kryterium
pozwalające na zakończenie symulacji układów zależnie od wartości ich współczynnika
dobroci6.

Okazuje się jednak, że proces optymalizacji szerokiej klasy złożonych struktur filtrują-
cych w dziedzinie czasu można, mimo wszystko, przyspieszyć, korzystając, w pewnym
zakresie, z klasycznej teorii syntezy filtrów oraz technik analizy rodzajowej powszechnie
stosowanych w metodach operujących w dziedzinie częstotliwości. Jednym z etapów pro-
cesu projektowania filtrów w ujęciu tradycyjnym jest identyfikacja wymiarów struktury
falowodowej na podstawie wartości elementów schematu obwodowego, lub współczynni-
ków macierzy sprzężeń oraz korekcja otrzymanych wymiarów przez analizę pełnofalową
odseparowanych elementów składowych układu w pętli optymalizacyjnej.

Proponowane zwiększenie efektywności procedury poszukiwania optymalnych wymiarów
geometrycznych danej struktury filtrującej bazuje na zastąpieniu analizy całego obwo-
du modelowaniem elektromagnetycznym izolowanych nieciągłości falowodowych wcho-
dzących w skład układu, połączonych odcinkami prowadnic o znanych właściwościach.
Struktura filtru rozkładana jest na pojedyncze segmenty, przy czym każdy segment cha-
rakteryzowany jest wielorodzajową macierzą rozproszenia. Odpowiedź filtru w dziedzinie
częstotliwości otrzymywana jest przez kaskadowe połączenie wyznaczonych wielorodzajo-
wych macierzy S.

Konstrukcja uogólnionej macierzy rozproszenia wymaga wielokrotnej symulacji układu
metodą FD-TD. W celu otrzymania wielorodzajowej macierzy S o wymiarze 6 × 6 dla
dwuportowego układu symetrycznego i wzajemnego niezbędna jest 6-krotna analiza [85].
Ze względu jednak na bardzo niską zazwyczaj wartość współczynnika dobroci odsepa-
rowanych elementów składowych struktury filtrującej, symulacja ich wymaga niewielkiej
liczby iteracji, stąd całkowity czas utworzenia wielorodzajowych macierzy rozproszenia
może być krótszy, niż czas analizy pełnej struktury.
6Efektywność procesu optymalizacji z wykorzystaniem modelowania pełnofalowego zależy od dwóch

czynników, mianowicie czasu analizy pojedynczej struktury oraz liczby wywołań symulatora elektroma-
gnetycznego. Zatem pewien stopień swobody pozostaje jeszcze w wyborze procedury optymalizacyjnej.
Teoretycznie, poprzez odpowiedni dobór algorytmu optymalizacji dla danego zagadnienia możliwe jest
dodatkowe ograniczenie sumy wywołań funkcji celu. Wspomniany problem wykracza jednak poza zakres
niniejszej rozprawy.
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Dla pewnej klasy filtrów o bezpośrednim sprzężeniu wnęk rezonansowych można do-
datkowo ograniczyć analizę do rodzaju podstawowego, przez co, łącząc odpowiednie macie-
rze w kaskadę, uzyskuje się przybliżenie odpowiedzi częstotliwościowej filtru. Nawet jeżeli
analiza jednorodzajowa nie jest dostatecznie dokładna, to wymiary geometryczne otrzy-
mane w procesie optymalizacji z wykorzystaniem przybliżonych charakterystyk układu w
konstrukcji funkcji celu mogą stanowić bardzo dobry zbiór parametrów początkowych dla
poszukiwania minimum wybranej funkcji celu przez analizę struktury jako całości.
Na koniec można wspomnieć, iż istnieje możliwość tworzenia wielowymiarowych mo-

deli odseparowanych elementów z wykorzystaniem analizy FD-TD, a następnie przepro-
wadzenia optymalizacji w dziedzinie częstotliwości przy zastąpieniu elementów ich mode-
lami [94]. Możliwe jest również podejście hybrydowe, w którym łączy się modele wielowy-
miarowe z analizą FD-TD prowadzoną na bieżąco.

5.6.1 Algorytm optymalizacji filtrów z uwzględnieniem segmen-
tacji struktury

Proces optymalizacji przy założeniu segmentacji struktury filtrującej można podzielić na
kilka etapów.

• W pierwszej kolejności określa się własności filtrujące układu przez zdefiniowanie
analitycznej postaci funkcji wymiernych opisujących charakter transmisyjny i odbi-
ciowy filtru oraz przyjmuje się topologię obwodu (rys. 5.6.1). W oparciu o funkcję
wymierną wyznacza się położenie zer i begunów.

Rys. 5.6.1: Struktura filtrująca z silnie dyspersyjnymi
elementami sprzęgającymi.

Struktura filtrująca, której wymiary geometryczne będą optymalizowane, musi mieć
zdolność realizacji założeń projektowych oraz topologię nadającą się do segmentacji.

• Topologia filtru dzielona jest na elementy składowe (rys. 5.6.2), w postaci nieciągło-
ści i łączących je odcinków prowadnic falowych. Inaczej niż w przypadku metody
dopasowania pól, płaszczyzny odniesienia są nieco odsunięte od samej nieciągłości.

• Kolejno uruchamiana jest procedura optymalizacyjna. Każde wywołanie funkcji celu
oznacza rozpoczęcie pełnofalowej analizy poszczególnych nieciągłości (lub ich grupy)
wchodzących w skład struktury filtrującej (rys. 5.6.3 i 5.6.4). Decyzja o zakończeniu
symulacji podejmowana jest automatyczne w oparciu o kryterium energetyczne (roz-
dział 3). W zależności od wartości energii w końcowej fazie symulacji, zarejestrowane
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Rysunek 5.6.2: Filtr pasmowo-przepustowy z silnie dyspersyjnymi elementami sprzęgającymi rozłożony na składowe kom-
ponenty.
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Rys. 5.6.3: Sęk falowodowy stanowiący
część składową filtru pasmowo-
przepustowego o silnie dyspersyjnych
elementach sprzęgających.

Rys. 5.6.4: Przesłona o charakterze indukcyj-
nym stanowiąca część składową filtru pasmo-
wo -przepustowego o silnie dyspersyjnych ele-
mentach sprzęgających.

w portach sygnały czasowe są modelowane, lub wspomniany etap jest pomijany w
celu redukcji kosztów numerycznych i przyspieszenia procesu jako całości.

• Dla każdej część składowej optymalizowanej struktury filtrującej wyznaczana jest
macierz rozproszenia. (W ogólności może to być wielorodzajowa macierz S otrzymy-
wana przez wielokrotną analizę nieciągłości metodą różnic skończonych w dziedzinie
czasu, wraz z czasowym modelowaniem ich odpowiedzi.)

• Charakterystyki optymalizowanej struktury filtrującej, uzyskane w oparciu o ka-
skadowe połączenie poszczególnych macierzy rozproszenia aproksymowane są meto-
dą Cauchy’ego. Na podstawie współczynników wielomianów licznika i mianownika
funkcji wymiernych modelujących odpowiedź układu wyznaczane są wartości zer i
biegunów charakterystyk transmisyjnych i odbiciowych, w zależności od tego czy
poszukiwane jest minimum wartości funkcji typu ZBT (5.5.1), czy też ZBO (5.5.2).

• Proces powtarzany jest aż zera i bieguny funkcji transmisyjnej lub odbiciowej przyj-
mą pożądaną wartość.

Zbiór wartości parametrów geometrycznych struktury otrzymany w oparciu o opisaną
powyżej procedurę stanowi punkt startowy dla procesu optymalizacji filtru jako całości
tzn. bez segmentacji z wykorzystaniem funkcji celu ZεS (5.3.15) lub ZBT (5.5.1) i ZBO
(5.5.2).
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5.6.2 Przykład pełnofalowej syntezy filtru z wykorzystaniem tech-
niki segmentacji

W celu zilustrowania poprawy efektywności procesu automatycznej syntezy układów fil-
trujących, uzyskanej przez segmentację obwodów, zaprojektowano, w drodze sukcesyw-
nej modyfikacji geometrii, filtr pasmowo-przepustowy o silnie dyspersyjnych elementach
sprzęgających (rys. 5.6.5). Wspomniana struktura była już przedmiotem badań w punk-
cie 5.5. Obwód został podzielony na cztery podukłady oraz łączące je odcinki falowodów.
Nieciągłości, zilustrowane na rysunkach 5.6.3 i 5.6.4, były analizowane metodą FD-TD,
wraz z modelowaniem ciągów czasowych.
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Rys. 5.6.5: Struktura filtru z elementami dysper-
syjnymi (Falowód WR-75, (wymiary w mm), sta-
nowiące wyniki optymalizacji struktury podzielo-
nej a = 19.05, b = 9.525 a1 = 8.942, a2 = 9.229,
l1 = 18.581, l2 = 25.970, l3 = 4.116, l4 = 17.649,
l5 = 4.189, l6 = 31.819, l7 = 15.2, h1 = 15.733,
h2 = 21.571, r = 1.5).

Rys. 5.6.6: Parametry rozproszenia filtru pasmowo-przepustowego
trzeciego-rzędu z silnie dyspersyjnymi elementami sprzęgającymi
po optymalizacji struktury podzielonej (linia ciągła) oraz układu
jako całości (linia kropkowana).

Wstępne wymiary geometryczne struktury dla potrzeb optymalizacji, a mianowicie szero-
kości (h) i długości (l) sęków falowodowych (rys. 5.6.3) oraz szerokości (a) i długości (l)
przesłon indukcyjnych (rys. 5.6.4) wybrano losowo z przedziałów dopuszczalnej zmienno-
ści parametrów.
Proces zachodził dwuetapowo. W pierwszej fazie optymalizacji zastosowano segmenta-

cję i algorytm genetyczny dla zadania minimalizacji funkcji typu ZBT, w drugiej analizo-
wano całość struktury i wykorzystano gradientową metodę sekwencyjnego programowania
kwadratowego (SQP) minimalizując funkcję celu opisaną zależnością ZBO. Wyniki opty-
malizacji zilustrowano na wykresie 5.6.6. W przypadku optymalizacji algorytmem gene-
tycznym, wymiary nieciągłości w postaci zmiennoprzecinkowej zastąpiono reprezentacją
binarną, z względnym błędem dyskretyzacji nie mniejszym niż 0.01 mm. Analogiczne jak
w przykładach podanych w poprzednim punkcie liczebność populacji potencjalnych roz-
wiązań była stała i równa 52. Także prawdopodobieństwa krzyżowania oraz mutacji były
ustalone odpowiednio na poziomie 0.7 i 0.01. Ocenę działania algorytmu podejmowano
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na podstawie najlepszych rozwiązań z 40 iteracji algorytmu. W każdym kroku procesu
optymalizacji sukcesywnie modyfikowano 11 niezależnych parametrów odpowiadających
wymiarom geometrycznym struktury (promień zagięcia rogów poszczególnych elementów
falowodowych nie był optymalizowany). Liczba wywołań funkcji celu ZBT (5.5.1) dla za-
gadnienia optymalizacji obwodu metodą ewolucyjną wyniosła 1664, natomiast w drugim
etapie, w oparciu o zależność ZBO (5.5.1), wykonano 420 symulacji. Ponieważ maksymal-
na liczba iteracji potrzebna do scharakteryzowania poszczególnych nieciągłości była nie
większa niż 8000, całkowity czas optymalizacji wykonany na PC wyposażonym w procesor
AMD 1600 MHZ wyniósł 8 godzin. Jest to trzykrotna poprawa efektywności w stosun-
ku do optymalizacji całej struktury filtrującej z losowo wybranym wektorem wymiarów
geometrycznych.
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Metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu (FD-TD) jest od wielu lat intensywnie roz-
wijaną techniką analizy układów wysokiej częstotliwości. Wynika to z szeregu niekwestio-
nowanych zalet algorytmu: możliwości analizy obwodów o złożonej trójwymiarowej geome-
trii, struktur zawierających ośrodki anizotropowe, dyspersyjne, nieliniowe, niestacjonarne.
Jednak oprócz niewątpliwych zalet, które czynią technikę atrakcyjnym narzędziem roz-
wiązywania problemów elektromagnetyzmu, posiada ona również wady, spośród których
jedną z bardziej istotnych jest długi czas symulacji obwodów o dużej wartości współczyn-
nika dobroci. W niniejszej pracy zaproponowano szereg nowych technik, które pozwala-
ją na znacznie zwiększenie, nie tylko efektywności samego algorytmu FD-TD, ale także
umożliwiają skutecznie wykorzystać go do automatycznego projektowania niektórych ob-
wodów mikrofalowych. Większość oryginalnych wyników opublikowano [79, 80, 82, 94] Do
najważniejszych osiągnięć zaliczyć można:

• zaproponowanie wydajnej metody modelowania sygnałów czasowych oraz szeregu
kryteriów, które pozwalają na automatyczną konstrukcję wiarygodnych modeli ni-
skich rzędów [82],

• usprawnienie algorytmów wyznaczania wartości współczynnika dobroci rezonatorów
mikrofalowych,

• opracowanie technik automatycznego projektowania filtrów mikrofalowych z wyko-
rzystaniem analizy pełnofalowej [79, 80].

Poniżej przedstawiono bardziej szczegółową charakterystykę uzyskanych wyników.

6.1 Automatyczna konstrukcja modeli

Do redukcji czasu analizy układów o dużej dobroci stosuje się techniki z zakresu cyfrowe-
go przetwarzania sygnałów. Zazwyczaj skrócenie okresu symulacji obwodów odbywa się
poprzez modelowanie sygnałów czasowych rejestrowanych w portach analizowanej struk-
tury. Na podstawie współczynników modeli odtwarzane są charakterystyki układów w
dziedzinie częstotliwości, co pozwala wielokrotnie przyspieszyć analizę czasową obwodów.

129
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Zastosowanie technik cyfrowego przetwarzania sygnałów wymaga jednak w pierwszej ko-
lejności odpowiedniego dobru kluczowych parametrów modeli takich jak: początek i koniec
ciągów w oparciu o które wyznaczane są współczynniki modeli, krotność decymacji silne
nadpróbkowanych sygnałów otrzymywanych w drodze symulacji FD-TD oraz stopień ich
złożoności. Jak dotąd dobór wspomnianych parametrów był wykonywany w sposób wła-
ściwy tylko dla danej struktury, uwzględniając jej specyfikę. W ramach niniejszej rozprawy
wprowadzono szereg kryteriów pozwalających na automatyczne tworzenie wiarygodnych
modeli sygnałów czasowych, których efektywność jest niezależna od własności analizowa-
nego układu, tj. jego wymiarów geometrycznych oraz wartości współczynnika dobroci.
Do wprowadzonych kryteriów należą:

• Kryterium energetyczne, oparte na analizie ruchomej wartości średniej energii sy-
gnałów zarejestrowanych w portach analizowanego obwodu. Kryterium pozwala na
zdefiniowanie początku i końca przebiegu czasowego, wykorzystanego następnie do
wyznaczenia wartości współczynników modelu. Podany sposób wyboru ciągu uczą-
cego gwarantuje wysoką wiarygodność struktury modelującej, tj. niski błąd aprok-
symacji sygnału czasowego.

Równocześnie zaproponowano rozwiązanie złożonego zagadnienia detekcji efektu
zdudniania sygnału czasowego będącego zazwyczaj konsekwencją sprzęgania się
dwóch i większej liczby rezonatorów podobnej dobroci, pracujących na bliskich sobie
częstotliwościach rezonansowych. Nie uwzględnienie zjawiska zdudniania znacznie
pogarsza jakość tworzonych modeli.

• Kryterium zmiany okresu próbkowania silnie nadpróbkowanego sygnału rejestrowa-
nego w portach układu podczas analizy metodą FD-TD. Wartość współczynnika
decymacji uzależniono od pasma analizowanego układu oraz od kroku czasowego
wynikającego z warunku numerycznej stabilności metody. Zaproponowano również
metodę usuwania zniekształceń powstających w procesie decymacji.

• Kryterium wyboru rzędu modelu oparte na zmodyfikowanych statystykach AIC oraz
MDL. Wprowadzona modyfikacja, bazująca na eliminacji składowych rozwinięcia
ciągu czasowego w szereg tłumionych wykładniczo funkcji harmonicznych, o ampli-
tudach mniejszych niż przyjęty próg, oraz leżących poza pasmem analizy układu,
pozwala na uzyskanie modeli niskiego rzędu, adekwatnych do stopnia złożoności
modelowanych struktur filtrujących.

Efektywność wspomnianych kryteriów została zweryfikowana w oparciu o szereg przy-
kładów filtrów pasmowo-przepustowych, zarówno planarnych jak i falowodowych, bez-
stratnych oraz o różnej wartości strat przewodzenia. Stosując metodę uogólnionego pęku
funkcyjnego wraz z opracowanymi kryteriami doboru parametrów modeli czasowych uzy-
skano średnio kilkukrotną redukcję czasu symulacji struktur filtrujących w stosunku do
klasycznej metody FD-TD.
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6.2 Poprawa efektywności wyznaczania wartości współ-
czynnika dobroci

Modelowanie sygnałów czasowych z wykorzystaniem wprowadzonych kryteriów doboru
ich kluczowych parametrów pozwoliło, po adaptacji kryterium ustalania początku i końca
ciągu uczącego, na efektywne oszacowanie wartości współczynników dobroci układów re-
zonansowych. W oparciu o współczynniki modelu sygnału czasowego, stanowiącego odpo-
wiedź rezonatora, można określić wartość częstotliwości własnej oraz dobroć na podstawie
wielokrotnie krótszej symulacji obwodu, niż ma to miejsce przy zastosowaniu innym me-
tod takich jak np. bezpośrednia integracja rozkładu przestrzennego pól danego rodzaju.
Szczególną zaletą wspomnianej techniki jest możliwości wyznaczenia stopnia selektyw-
ności obwodu dla wielu rodzajów pól wzbudzonych w strukturze równocześnie, podczas
jednokrotnej analizy układu. Efektywność metody została zilustrowana na przykładzie
szeregu struktur rezonatorów, w tym rezonatorów pomiarowych, wykorzystywanych do
celów precyzyjnego określania parametrów materiałów stosowanych w technice wysokich
częstotliwości. Precyzja szacowania wartości parametru Q została zweryfikowania w opar-
ciu o metody wykorzystujące bezpośrednie całkowanie rozkładu przestrzennego pól oraz
ulepszoną metodę splotu sygnału czasowego z zespoloną funkcją wykładniczą. Ostatnia
ze wspomnianych technik, którą zmodyfikowano wprowadzając, dodatkowo, filtrację am-
plitud pola kaskadą filtrów ruchomej wartości średniej, jest interesująca alternatywą dla
modelowania sygnałów czasowych ze względu na jej dużą dokładność oraz prostotę im-
plementacji.

6.3 Automatyczne projektowanie filtrów mikrofalo-
wych w oparciu o analizę pełnofalową

Technikę zwiększania efektywności metody różnic skończonych w dziedzinie czasu przez
zastosowanie modelowania sygnałów zarejestrowanych w portach analizowanych układów
wykorzystano również w zagadnieniu pełnofalowej syntezy filtrów falowodowych pasmowo-
przepustowych. Należy podkreślić, iż metoda FD-TD była dotychczas stosowana przede
wszystkim w problemach optymalizacji struktur szerokopasmowych, gdzie czas analizy w
dziedzinie czasu, ze względu na niską dobroć układów, jest stosunkowo krótki. W odniesie-
niu do układów o dużej wartości współczynnika dobroci, do których można zaliczyć filtry
pasmowo-przepustowe, czynione były nieliczne próby. W ogólności czas wymagany do
określenia optymalnych wymiarów geometrycznych struktury, gwarantujących realizację
założeń projektowych, zależy od trzech czynników, mianowicie przyjętej definicji funkcji
celu, czasu koniecznego do wyznaczenia wartości funkcji oraz liczby wywołań zależności,
w oparciu o którą oceniane są kolejne rozwiązania. O ile liczba wywołań funkcji celu jest
silnie zależna od przyjętej procedury optymalizacyjnej, to możliwość automatycznego two-
rzenia modeli aproksymujących odpowiedź czasową układu w oparciu o sygnał uzyskany
w drodze krótkiej analizy struktury metodą FD-TD pozwala na znaczną redukcją czasu
pojedynczej symulacji, a tym samym umożliwia wykorzystanie techniki do zagadnienia
optymalizacji układów dużej dobroci.
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W procesie optymalizacji z wykorzystaniem metody czasowej analizy układów pojawia
się konieczności zdefiniowania momentu zakończenia symulacji i przystąpienia do wyzna-
czenia wartości funkcji celu. W ogólności przedwczesne zakończenie symulacji FD-TD po-
woduje rozmycie charakterystyki częstotliwościowej i tym samym ukrycie osobliwości wid-
ma sygnału, lub, innymi słowy, błędne odtworzenie wąskopasmowych składowych sygnału.
Efekt ten ma zasadniczy wpływ na całość procesu optymalizacji, bowiem wartości funkcji
celu, o ile zdefiniowana jest w dziedzinie częstotliwości, obarczona będzie błędem wynika-
jącym z niewłaściwego scharakteryzowania obwodu w dziedzinie transformaty Fouriera.
W taki przypadku procedura optymalizacyjna może nie osiągnąć zbieżności. W oparciu o
kryterium energetyczne, które oryginalnie zostało opracowane w celu prawidłowego wy-
boru fragmentu ciągu czasowego stanowiącego podstawę ekstrakcji parametrów modeli,
można również określić chwilę czasu, gdy symulacja może zostać zakończona. Pełnofalowa
analiza układu przerywana jest w chwili osiągnięcia dostatecznie niskiego poziomu przez
ruchomą wartość średnią energii sygnałów zarejestrowanych w portach obwodu. Innymi
słowy, spełnienie kryterium energetycznego jest równoznacznie z przerwaniem symulacji
obwodu i przystąpieniem do tworzenia modeli sygnałów zarejestrowanych dotychczas w
portach układu. Takie podejście gwarantuje minimalny czas trwania analizy układu oraz
wykonanie dostatecznej liczby iteracji dla pełnego scharakteryzowania struktury.

Zarówno modelowanie sygnałów czasowych jak i algorytm automatycznego zakończenia
symulacji układów zostały wykorzystane do automatycznej syntezy filtrów pasmowo-
przepustowych metodami optymalizacji połączonymi z analiza elektrodynamiczną. Jako
miarę jakości tworzonych struktur w procesie sukcesywnej modyfikacji wymiarów geome-
trycznych układów o zadanej topologii zastosowano cztery funkcje oznaczone jako ZεB,
B, ZBT i ZBO. Funkcja celu typu ZεB, pierwotnie wprowadzona na potrzeby syntezy
macierzy sprzężeń, została w ramach pracy wykorzystana do oceny tworzonych rozwią-
zań w procesie bezpośredniego poszukiwania wymiarów fizycznych struktur filtrujących.
Pozostałe funkcje stanowią oryginale opracowanie własne. Każda z wymienionych funkcji
posiada inna specyfikę, mianowicie

• Funkcja ZεB w połączeniu z gradientową techniką optymalizacji, przy założeniu
wstępnej syntezy układu pozwala na bezpośrednie określenie wymiarów geometrycz-
nych struktury filtrującej, gwarantujących realizację założeń projektowych. Definicja
funkcji oparta jest na wartościach parametrów rozproszenia obliczonych w punktach
odpowiadających zerom i biegunom przyjętej funkcji filtrującej oraz krańcom pasma
przepustowego optymalizowanej struktury. Z wykorzystaniem zależności ZεB oraz
gradientowej procedury optymalizacji możliwe jest numeryczne dostrojenie filtru,
którego odpowiedź, aproksymowana jest uogólnioną charakterystyką Czebyszewa.

• Funkcja B w połączeniu z bezgradientową, globalnie zbieżną metodą optymalizacji
w pierwszym etapie procesu, a następnie gradientową techniką przeszukiwania dzie-
dziny potencjalnych rozwiązań pozwala na pełnofalową syntezę filtrów biegunowych
Czebyszewa i Butterwortha. Wartość funkcji B wyraża dokładność odwzorowania
położenia biegunów funkcji transmisyjnej stanowiącej odpowiedź układu o danych
wymiarach geometrycznych względem położenia biegunów definiujących analitycz-
ną funkcję aproksymującą odpowiedź układu. Cechą charakterystyczną funkcji jest
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niewielka jej wrażliwość na dobór wektora parametrów początkowych optymalizacji.
W ogólności dopuszczalny jest losowy wybór wstępnych wymiarów geometrycznych
struktury z zakresu ograniczonego jedynie przez topologię struktur filtrującej. Opra-
cowania procedura syntezy filtrów z wykorzystaniem funkcji celu typu B, pozwala
na ekstrakcję biegunów funkcji transmisyjnej układu jedynie z przebiegu czasowego
zarejestrowanego w porcie wyjściowych układu, bez konieczności obliczania para-
metrów rozproszenia.

• Funkcja typu ZBT w połączeniu z bezgradientową globalnie zbieżną techniką poszu-
kiwania minimum jej wartości, umożliwia wstępne oszacowanie wymiarów geome-
trycznych struktur filtrującej. Optymalizacja z wykorzystaniem zależności ZBT po-
zwala na pełnofalową syntezę zarówno filtrów biegunowych jak i pseudo-eliptycznych.
Wartość ZBT wyraża poziom dopasowaniu położenia zer i biegunów funkcji S21,
której charakter zdeterminowany jest wymiarami geometrycznymi układu do roz-
kładu zer i biegunów definiujących analityczną postać funkcji aproksymującej za-
kładaną charakterystykę S21. Funkcja celu typu ZBO jest dopełnieniem zależności
ZBT . W połączeniu z gradientową techniką optymalizacji oraz przy wektorze para-
metrów początkowych uzyskanych podczas optymalizacji układu z wykorzystaniem
funkcji typu ZBT , pozwala na dostrojenie odpowiedzi układu do zakładanej cha-
rakterystyki. Definicja funkcji ZBO oparta jest na analizie położenia zer i biegunów
charakterystyki S11.

W obu przypadkach ekstrakcja zer i biegunów wykonywana jest przy wykorzystaniu
metody Cauchy’ego. W przeciwieństwie do funkcji typu B, wyznaczenie wartości
ZBT oraz ZBO wymaga obliczenia parametrów rozproszenia struktury, przy czym
aproksymacja funkcji S21 lub S11 wykonywana jest na podstawie jedynie 2M+1
punktów częstotliwościowych, gdzie M jest rzędem optymalizowanego filtru.

W oparciu o przedstawione powyżej definicje funkcji celu i bezgradientową metodę opty-
malizacji w postaci algorytmu genetycznego oraz gradientową procedurę poszukiwania
minimum wartości funkcji wykonano pełnofalową syntezę szeregu struktur filtrujących.
Do grupy filtrów, których optymalne wymiary geometryczne określono przez zastosowa-
nia funkcji ZBT oraz ZBO, z pominięciem etapu syntezy układów w ujęciu klasycznym,
należą struktury o elementach silnie dyspersyjnych, dla których znalezienie wymiarów
fizycznych przy tradycyjnym podejściu jest bardzo trudne. W ogólności, należy jednak
stwierdzić, że synteza filtrów przez optymalizację, z użyciem metody czasowej analizy
układów oraz przy losowym wyborze wektora parametrów początkowych, jest stosunko-
wo czasochłonna. W ramach rozprawy udało się dodatkowo skrócić czas optymalizacji
pewnej klasy układów wykorzystując segmentację struktur. Pomimo długiego czasu ana-
lizy należy jednak pamiętać, iż w przypadku zastosowania funkcji typu B i ZBT oraz
ZBO pominięto etap syntezy obwodów, który zazwyczaj wymaga zbudowania modelu
obwodowego lub określenia wartości elementów macierzy sprzężeń a następnie, na tej
podstawie, identyfikacji wymiarów geometrycznych struktury. Struktury optymalizowane
uzyskiwano w pełni automatycznie.
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6.4 Uwagi końcowe

Z przedstawionego powyżej podsumowania wynika, że potwierdzona została słuszność tez
sformułowanych w rozdziale 1. Wydaje się jednak, że możliwa jest dalsza poprawa efek-
tywności zaproponowanych metod. W tym celu przyszłe badania skoncentrować powinny
się na dwóch aspektach:

• dalszym skróceniu ciągu uczącego. Wydaje się, że można by to uzyskać lepiej roz-
wiązując problem decymacji sygnału oraz pojawiającej się przy tej okazji deformacji
końcowych fragmentów sygnału (ciągu),

• zwiększeniu dokładności samej metody FD-TD, które umożliwiłoby bardziej pre-
cyzyjne obliczanie odpowiedzi przy małym zaburzeniu wymiarów obwodu. Tym
samym w procesie automatycznego projektowania filtrów możliwe stałoby się za-
stąpienie wolnozbieżnego algorytmu genetycznego optymalizacji przez metody gra-
dientowe.
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Dodatek A

Metoda różnic skończonych
w dziedzinie czasu

Metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu jest jedną z najpopularniejszych metod
analizy układów wysokiej częstotliwości. W ogólności jej koncepcja opiera się na zastąpie-
niu różniczkowej postaci równań Maxwella układem równań różnicowych modelujących
dystrybucję pola w przestrzeni dyskretnej. Dziedzina definiująca obszar analizy zagad-
nienia tworzy regularną siatkę, stąd pochodne wyznaczane są jako liniowa kombinacja
sąsiednich wartości pól.
Technika łączy w sobie prostotę implementacji z możliwością analizy problemów o

złożonej trójwymiarowej geometrii, stąd od lat stanowi przedmiot intensywnych badań.

Wiele zagadnień elektromagnetyzmu dogodnie jest rozpatrywać, ze względu na symetrię
problemu, w krzywoliniowych układach współrzędnych. Dla problemów o symetrii osiowej
naturalne jest zastąpienie kartezjańskiego układu współrzędnych układem cylindrycznym.
Struktury osiowo-symetryczne, takie jak linie współosiowe czy rezonatory cylindryczne, są
często spotykanymi obwodami w technice wysokich częstotliwości. Analiza wspomnianych
struktur metodą różnic skończonych może odbywać się przy wykorzystaniu nieortogonal-
nej siatki dyskretyzujące przestrzeń obliczeniową, jednak jest to w ogólności nieefektywne.
W przypadku struktur o symetrii osiowej zazwyczaj stosuje się sformułowanie FD-TD w
cylindrycznym układzie współrzędnych, dodatkowo dokonując analitycznego rozwinięcia
pól w kierunku φ [30, 56, 131]. Ze względu na funkcyjne scharakteryzowanie zmienności
kątowej pól nie wykonuje się dyskretyzacji dziedziny obliczeniowej w kierunku φ, stąd
problem trójwymiarowy redukowany jest do zagadnienia dwuwymiarowego.

Jedną z podstawowych zalet metody różnic skończonych w dziedzinie czasu jest moż-
liwość wyznaczenia parametrów rozproszenia układu w szerokim pasmie w trakcie jed-
nokrotnej symulacji obwodu. W większości przypadków ekstrakcji parametrów S do-
konuje się dopasowując wrota układu za pośrednictwem dobrych warunków absorpcyj-
nych [5, 17, 18, 106, 107, 133]. Pozwala to przyjąć założenie, iż wartość S11 jest równa
współczynnikowi odbicia Γ na wyjściu. Wadą wspomnianego podejścia jest konieczność
zdefiniowania warunków absorpcyjnych gwarantujących niemal brak odbicia w szerokim
pasmie. Trudności w realizacji takiego założenia doprowadziły do pojawienia się koncepcji
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kontrolowanego niedopasowania [108, 119,127] jak również metod, w których kilkukrotne
obliczenie współczynnika odbicie w portach pozwala na wyznaczenie parametrów S nawet
przy gorszych jakościowo warunkach absorpcyjnych [120].

Jako że metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu jest szeroko opisana w literaturze
[32, 33, 51, 52, 93, 112, 131], w niniejszym dodatku zostaną krótko omówione jedynie jej
główne założenia.

A.1 Metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu
w układzie współrzędnych kartezjańskim

Klasyczne sformułowanie metody różnic skończonych w dziedzinie czasu, oparte na róż-
niczkowej postaci równań Maxwella w układzie współrzędnych kartezjańskich oraz dosto-
sowane do analizy układów stratnych, przyjmuje postać


 0 − ∂

∂z
(·) ∂

∂y
(·)

∂
∂z
(·) 0 − ∂

∂x
(·)

− ∂
∂y
(·) ∂

∂x
(·) 0





Hx(x, y, z, t)Hy(x, y, z, t)
Hz(x, y, z, t)


 = ε(x, y, z)

∂

∂t


Ex(x, y, z, t)Ey(x, y, z, t)
Ez(x, y, z, t)




+ σ(x, y, z)


Ex(x, y, z, t)Ey(x, y, z, t)
Ez(x, y, z, t)


 (A.1.1)
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(·) ∂
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∂x
(·)

− ∂
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(·) ∂

∂x
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


Ex(x, y, z, t)Ey(x, y, z, t)
Ez(x, y, z, t)


 = −µ(x, y, z) ∂

∂t


Hx(x, y, z, t)Hy(x, y, z, t)
Hz(x, y, z, t)



(A.1.2)

A.1.1 Dyskretyzacja równań różniczkowych w metodzie FD-TD

Algorytm Yee dyskretyzacji równań Maxwella, lokuje składowe pól E i H w przestrzeni
trójwymiarowej w taki sposób, iż każda ze składowych polaE otoczona jest przez składowe
pola H oraz każda ze składowych pola H otoczona jest przez składowe pola E. Rozkład
składowych zilustrowany jest na rysunku A.1.1.

Zgodnie z notacją Yee [131, 142] punkty siatki w obszarze analizy są dyskretyzowane
następująco

(ix, iy, iz) ≡ (ix∆x, iy∆y, iz∆z) (A.1.3)

Przy aproksymacji różnicami centralnymi pochodnych względem przestrzeni i czasu, mo-
delowane funkcje przyjmują postać

f it(ix, iy, iz) ≡ f(x0 + ix∆x, y0 + iy∆y, z0 + iz∆z, t0 + it∆t) (A.1.4)
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Rys. A.1.1: Rozkład składowych pól elek-
trycznego i magnetycznego na siatce Yee.

∂f it(ix, iy, iz)
∂x

≈ 1
∆x

(
f it(ix +

1
2
, iy, iz)− f it(ix − 12 , iy, iz)

)
(A.1.5)

∂f it(ix, iy, iz)
∂t

≈ 1
∆t

(
f it+

1
2 (ix, iy, iz)− f it− 12 (ix, iy, iz)

)
(A.1.6)

gdzie ix, iy, iz, it są liczbami całkowitymi, x0, y0, z0 są współrzędnymi początkowymi, ∆x,
∆y, ∆z odpowiadają odległościom pomiędzy węzłami siatki w odpowiednich kierunkach,
t0 to czas początkowy oraz ∆t to krok czasowy.

Korzystając z powyższych zapisów, kolejne składowe pól E oraz H na siatce Yee można
zapisać
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(A.1.7)
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A.2 Stabilność algorytmu różnic skończonych w dzie-
dzinie czasu–warunek Couranta

W celu zapewnienia numerycznej stabilności metody różnic skończonych w dziedzinie
czasu wartość kroku czasowego oraz wielkości charakteryzujące odległości między węzłami
siatki przestrzennej muszą pozostawać w relacji

vmax∆t �
√√√√(

1
(∆x)2

+
1
(∆y)2

+
1
(∆z)2

)
(A.2.1)

gdzie vmax jest maksymalną prędkością fali elektromagnetycznej w rozważanym obszarze.
Warunek powyższy znany jest w literaturze pod nazwą warunku Couranta.

A.3 Metoda różnic skończonych w dziedzinie czasu
w cylindrycznym układzie współrzędnych

W przypadku struktur osiowo-symetrycznych, analizowanych w cylindrycznym układzie
współrzędnych problem trójwymiarowy może być zredukowany do problemu dwuwymia-
rowego przez rozwinięcie składowych pól w kierunku φ w szereg Fouriera. Dla ośrodków
izotropowych oraz ośrodków o anizotropii jednoosiowej wystarczające jest wykorzystanie
w rozwinięciu tylko jednego rodzaju funkcji harmonicznych: sin lub cos. Pola, przy takim
założeniu, można zapisać w następującej postaci:
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
 (A.3.1)
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
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Dokonując dyskretyzacji pól w czasie i przestrzeni zgodnie z koncepcją Yee, analogicznie
jak to miało miejsce w przypadku metody różnic skończonych w kartezjańskim układzie
współrzędnych, pola E oraz H na siatce można zapisać jako
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(A.3.3)
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Rys. A.3.1: Rozkład składowych pól elektrycznego i magnetycznego w przy-
strzeni dyskretnej w cylindrycznym układzie współrzędnych.
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(A.3.7)

H
it+ 12
mz (iρ, iz) = H

it− 12
mz (iρ, iz)− ∆t

µzz(iρ, iz)
·
(
m

iρ∆ρ
Eitρ (iρ, iz)−

−
(
1
iρ∆ρ

(
(iρ +

1
2
)Eitmφ

(
iρ +
1
2
, iz

)
− (iρ − 12)E

it
mφ

(
iρ − 12 , iz

)))

(A.3.8)

Powyższe zależności mogą być wykorzystane w algorytmie iteracyjnym, z chwilą gdy oso-
bliwości w wyrażeniach (A.3.5), (A.3.7) i (A.3.8) zostaną usunięte. Składowe pól Emr,
Hmφ, Hmz w obszarze osi symetrii muszą być jednoznaczne zdefiniowane i wyrażone przez
wartości skończone, zarówno w dziedzinie czasu, jak i częstotliwości.

W ogólności na osi symetrii układu istnieją trzy składowe, mianowicie Emr, Hmφ, Hmz,
jednak jedynie składowe styczne Hmφ, Hmz do osi symetrii są niezbędne dla wyznaczenia
sąsiednich składowych Emφ oraz Emz . Z zależności (A.3.5) wynika, iż w celu wyznaczenia
składowej pola Ez w zbiorze punków iρ = 0, Hφ dla iρ = 0 musi być wymnożona przez
czynnik iρ = 0, stąd składowa polaHmφ w iρ = 0 nie jest wymagana dla określenia wartości
Emz. W celu wyznaczenia natomiast składowej Emφ w punktach iρ = 0, niezbędna jest
wartość Hmz dla iρ = 0, stąd na osi symetrii musi być określona jedynie wartość Hmz.
Ponadto składowe pola Hmz w zbiorze punktów iρ = 0 muszą być określone tylko dla
m = 0, co wynika z zależności A.3.2. Korzystając z całkowej postaci równania Faradaya,
na osi symetrii układu otrzymuje się

H
it+ 12
mz (0, iz) = H

it− 12
mz (0, iz)− 4∆t

µzz(iρ, iz)∆ρ
· Eitφ (1, iz) (A.3.9)

Warto wspomnieć, że algorytm FD-TD we współrzędnych cylindrycznych można również
zapisać, w przypadku symetrii osiowej problemu, w postaci identycznej jak dla układu
kartezjańskiego. Podejście to wymaga zastąpienia zmiennych Hφ, Eφ przez ρHφ ρEφ oraz
wprowadzenia do równań Maxwella niejednorodnych ośrodków o jednoosiowej anizotropii
przenikalności elektrycznej i magnetycznej [56].

A.4 Ekstrakcja parametrów rozproszenia

W niniejszym punkcie zostanie opisana technika ekstrakcji parametrów rozpraszania za-
proponowana przez Gwarka i Celuch-Marcysiak [25,26,54]. Metoda pozwala na wyznacze-
nia parametrów S w najbardziej ogólnych przypadkach, tj. w portach zdefiniowanych w
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części niejednorodnej falowodu [54], usytuowanych pod dowolnym kątem w stosunku do
siatki dyskretyzującej dziedzinę obliczeniową [26] oraz umożliwia uwzględnienie obecności
rodzajów zanikających [54].
W pierwszej kolejności zostanie przedstawiona metoda różnicowa wyznaczania współ-

czynnika odbicia w porcie [53], której rozszerzenie pozwala zdefiniować postać fali pada-
jącej i odbitej dla ekstrakcji parametrów S.

A.4.1 Metoda różnicowa wyznaczania współczynnika odbicia

Metoda różnicowa ekstrakcji współczynnika odbicia, zaproponowana przez Gwarka i Celuch-
Marcysiak, zostanie opisana przy założeniu jednorodzajowej propagacji fali w kierunku z.
Pokazane zostanie, że stosując wspomnianą technikę, współczynnik Γ można wyznaczyć
na podstawie jedynie składowych pól E i H prostopadłych do kierunku propagacji fali
oraz ich pochodnych przestrzennych.

W pierwszej kolejności sygnały otrzymane w wyniku analizy układu metodą różnic skoń-
czonych w dziedzinie czasu należy przekształcić z postaci czasowej na postać częstotliwo-
ściową, przy uwzględnieniu przestrzennego i czasowego przesunięcie składowych E oraz
H .

Zakładając, że istnieje pole E(z, t) w punkcie z = z0 + k∆z i chwili czasu t = n∆t oraz
pole H w punkcie z = z0+(k+1/2)∆z i chwili t = (n+1/2)∆t, gdzie z0 jest punktem, w
którym zdefiniowany jest port, odpowiednie składowe pól oraz ich pochodne w dziedzinie
częstotliwości wyznacza się na podstawie zależności:

E(x, y, z0, ω) = F{E(x, y, z0, t)} (A.4.1)

E(x, y, z0, ω)
∂z

= F
{
E(x, y, z0 +∆z, t)− E(x, y, z0 −∆z, t)

∆z

}
(A.4.2)

H(x, y, z0, ω) =F
{
H(x, y, z0 +∆z, t+∆t) +H(x, y, z0 −∆z, t+∆t)

2

}
·

exp(−jω∆t/2)
(A.4.3)

H(x, y, z0, ω)
∂z

=F
{
H(x, y, z0 +∆z, t+∆t)−H(x, y, z0 −∆z, t+∆t)

∆z

}
·

exp(−jω∆t/2)
(A.4.4)

gdzie F oznacza transformatę Fouriera.

Mając dane składowe pól E, H oraz ich pochodne w dziedzinie częstotliwości dla da-
nej wartości ω oraz w dowolnym punkcie z, wspomniane wielkości mogą być zapisane
następująco:
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E(x, y, z) = E0(x, y, z0)e−jβ(z−z0) + E0(x, y, z0)Γ(z0)ejβ(z−z0) (A.4.5)

H(x, y, z) = H0(x, y, z0)e−jβ(z−z0) −H0(x, y, z0)Γ(z0)ejβ(z−z0) (A.4.6)

∂E(x, y, z)
∂z

= −jβE0(x, y, z0)e−jβ(z−z0) + jβE0(x, y, z0)Γ(z0)ejβ(z−z0) (A.4.7)

∂H(x, y, z)
∂z

= −jβH0(x, y, z0)e−jβ(z−z0) − jβH0(x, y, z0)Γ(z0)ejβ(z−z0) (A.4.8)

grupując pochodną składowej pola E w kierunku propagacji (równanie (A.4.7)) oraz skła-
dową pola H (równanie (A.4.6))


∂E(x, y, z)
∂z = −jβE0(x, y, z0)

(
e−jβ(z−z0) − Γ(z0)ejβ(z−z0)

)

H(x, y, z) = H0(x, y, z0)
(
e−jβ(z−z0) − Γ(z0)ejβ(z−z0)

) (A.4.9)

otrzymuje się:

∂E(x, y, z)
∂z

= −jβE0(x, y, z0) H(x, y, z0)
H0(x, y, z0)

= −jβH(x, y, z)E0(x, y, z0)
H0(x, y, z0)

(A.4.10)

Analogicznie grupując pochodną składowej pola H w kierunku propagacji (równanie
(A.4.8)) oraz składową pola E (równanie (A.4.5))


∂H(x, y, z)
∂z

= −jβH0(x, y, z0)
(
e−jβ(z−z0) − Γ(z0)ejβ(z−z0)

)

E(x, y, z) = E0(x, y, z0)
(
e−jβ(z−z0) + Γ(z0)ejβ(z−z0)

) (A.4.11)

otrzymuje się:

∂H(x, y, z)
∂z

= −jβH0(x, y, z0) E(x, y, z)
E0(x, y, z0)

= −jβE(x, y, z)H0(x, y, z0)
E0(x, y, z0)

(A.4.12)

Podstawiając (A.4.10) do równania (A.4.12) można wyznaczyć zależność opisującą współ-
czynnik propagacji β:

β = ±



∂E(x,y,z)
∂z

∂H(x, y, z)
∂z

E(x, y, z)H(x, y, z)



0.5

(A.4.13)

Pochodne składowych pól E oraz H (równania (A.4.12) oraz (A.4.10)) w punkcie z = z0
przyjmują postać:
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∂E(x, y, z)
∂z

= −jβE(x, y, z)1− Γ(z0)
1 + Γ(z0)

(A.4.14)

∂H(x, y, z)
∂z

= −jβH(x, y, z)1 + Γ(z0)
1− Γ(z0) (A.4.15)

Podstawiając (A.4.14) do równania (A.4.15) otrzymuje się zależność

A = ±



∂E(x, y, z)
∂z

H(x, y, z)

∂H(x, y, z)
z

E(x, y, z)



0.5

(A.4.16)

przy czym

A =
1− Γ(z0)
1 + Γ(z0)

(A.4.17)

Niejednoznaczność pojawiająca się w zależnościach (A.4.13) oraz (A.4.16) może być usu-
nięta przez założenie |Γ| � 1 oraz �e{β} > 0.
W przypadku analizy układu metodą różnic skończonych w dziedzinie czasu z wyko-

rzystaniem techniki modeli sygnałów czasowych wielkości (A.4.1), (A.4.2), (A.4.3), (A.4.4)
wyznaczane są jako superpozycja transformaty Fouriera odpowiedniego sygnału obliczonej
numerycznie oraz analitycznej postaci odpowiedzi częstotliwościowej uzyskanej w oparciu
o parametry modelowanego sygnału.

A.4.2 Definicje fal odbitej oraz transmitowanej

Jeżeli w punktach, w których rejestrowane są amplitudy pól występuje propagacja jed-
norodzajowa, wówczas na podstawie otrzymanej odpowiedzi czasowej układu można, z
wykorzystaniem zależności podanych w punkcie A.4.1, dokonać prawidłowej ekstrakcji
parametrów rozproszenia. Jeżeli powyższy warunek nie jest spełniony lub nie ma gwaran-
cji, że w porcie istnieje tylko jeden rodzaj pola wówczas w celu wyznaczenia parametrów
rozproszenia analizowanej struktury przyjmuje się następujące definicje sygnałów w dzie-
dzinie czasu odpowiadających poszczególnym składowym pól

Ei(t) =
∫ ∫
S
E (x, y, z0, t)× h T i(x, y, ωT )dS (A.4.18)

Hi(t) =
∫ ∫
S
e T i(x, y, ωT )×H (x, y, z0, t)dS (A.4.19)

gdzie E (x, y, z0, t) i H (x, y, z0, t) to pola otrzymane w drodze trójwymiarowej symulacji
obwodu w chwili czasu t w porcie, natomiast e T i(x, y, ωT ) oraz h T i(x, y, ωT ) to odpo-
wiednio funkcje opisujące rozkład poprzeczny pól E i H i-tego rodzaju dla częstotliwości
ωT
1.
1Zakłada się, że struktura jest bezstratna, a dany rodzaj fali rozchodzi się, lub jest rodzajem zanika-

jącym
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Korzystając z wielkości wyznaczonych przez zastosowanie różnicowej metody obliczania
współczynnika odbicia, otrzymuje się następujące definicje fal padających ai i odbitych bi
dla i-tego rodzaju

ai =
Ei(ω) + ZiHi(ω)

2
√
|Zi(ω)|

bi =
Ei(ω)− ZiHi(ω)
2
√
|Zi(ω)|

(A.4.20)

gdzie

Z =



E(x, y, z)

∂E(x, y, z)
∂z

H(x, y, z)
∂H(x, y, z)
z



0.5

(A.4.21)





Dodatek B

Dobroć układów mikrofalowych

W niniejszej części rozprawy zostaną podane informacje uzupełniające podstawowe zależ-
ności dotyczące dobroci rezonatorów mikrofalowych.

B.1 Dobroć rezonatorów prostokątnych

Rezonatory prostokątne (rys. B.1.1) pracujące z rodzajem TE101 pola należą do grupy
układów, dla których możliwe jest wyprowadzenie zależności analitycznej charakteryzu-
jącej wartość współczynnika dobroci. Matematyczny opis parametru znacznie ułatwia
weryfikację dokładności numerycznych technik wyznaczania wielkości Q.

x

y

z

l

b

a

Rys. B.1.1: Rezonator prostokątny

W ogólności dla pól TE w prostokątnym układzie współrzędnych zachodzą związki

Ex = −1
ε

∂ψ

∂y
Hx = −j 1

ωµε

∂2ψ

∂x∂z

Ey =
1
ε

∂ψ

∂x
Hy = −j 1

ωµε

∂2ψ

∂y∂z

Ez = 0 Hz = −j 1
ωµε

(
∂2

∂z2
+ β2

)
ψ

(B.1.1)

149



150 Analiza czasowa pasywnych układów mikrofalowych o dużej dobroci

gdzie ψ jest potencjałem, dla rezonatora prostokątnego, postaci

ψ = A101cos(βxx)sin(βzz) (B.1.2)

podstawiając (B.1.2) do (B.1.1) otrzymuje się następujące zależności opisujące składowe
pól rodzaju TE101 w rezonatorze prostokątnym.

Ey = −βx
ε
A101sin(βxx)sin(βzz) (B.1.3)

Hx = j
βxβz
ωµε
A101sin(βxx)cos(βzz) (B.1.4)

Hz = −j 1
ωµε
A101β

2
xcos(βxx)sin(βzz) (B.1.5)

Obecnie można skorzystać z definicji współczynnika dobroci, która określa wspomniany
parametr jako stosunek energii zgromadzonej, do średniej mocy traconej w układzie.

Całkowita energia elektryczna zgromadzona w układzie wyraża się zależnością

We =
ε

4

∫∫∫
V

|E|2 dV =

A2101ε

2

∫ c
0

∫ b
0

∫ a
0
sin2(βxx)sin2(βzz) =

A2101ε

2

∫ a
0
sin2

(
π

a
x
)
dx

∫ b
0
dy

∫ c
0
sin2

(
π

c
z
)
dz =

|A101|2
8ε
β2xabl

(B.1.6)

Natomiast całkowita moc tracona przez obwód jest sumą mocy traconej na każdej z
sześciu ścianek rezonatora. Ponieważ moc tracona przez ściankę górą jest taka sama jak
moc tracona przez ściankę dolna itd., całkowita moc tracona przez rezonator może być
zapisana w postaci

P = R
∫∫
|H|2 dS =

2R
∫ c
0

∫ b
0
|Hz|2 dydz + 2R

∫ b
0

∫ a
0
|Hx|2 dxdz+

2R
∫ c
0

∫ a
0
|Hx|2 + |Hx|2 dxdz =

β2x
R |A101|
4µ2(b2 + l2)

[
bl(b2 + l2) + 2a(b3 + l2)

]
(B.1.7)

Ostatecznie, dobroć rodzaju TE101 rezonatora prostokątnego wyraża się zależnością

Q = ω
2We
P
=
πµ

2εR

[
b(a2 + l2)3/2

al(a2 + l2) + 2b(a3 + l3)

]
(B.1.8)
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r

h

x

y

z

Rys. B.2.1: Rezonator cylindryczny

B.2 Dobroć rezonatorów cylindrycznych

Analogiczną analizę, jak dla rezonator prostokątnego, można przeprowadzić dla rodzaju
TM010 rezonatora cylindrycznego (rys B.2.1).

W ogólności, dla rodzaju TM w cylindrycznym układzie współrzędnych, zachodzą zależ-
ności

Eρ =
∂2ψ

∂ρ∂z
Hρ = jωε

1
ρ

∂2ψ

∂φ
(B.2.1)

Eφ =
1
ρ

∂2ψ

∂φ∂z
Hφ = −jωε1

ρ

∂2ψ

∂ρ
(B.2.2)

Ez =
(
k2 +

∂2

∂z2

)
ψ Hz = 0 (B.2.3)

(B.2.4)

gdzie ψ jest potencjałem postaci

ψ = A010J0(βρρ) (B.2.5)

podstawiając (B.2.5) do (B.2.1) otrzymuje się następujące zależności opisujące składowe
rodzaju TM010 pola w rezonatorze cylindrycznym

Ez = −j β
2
r

ωµε
A010J0

(
χ01
a
ρ
)

(B.2.6)

Hφ = −χ01
a

A010
µ
J ′0

(
χ01
a
ρ
)

(B.2.7)

Ponownie korzystając z definicji i wyznaczając całkowitą energię zgromadzoną w obwodzie
oraz moc traconą przez rezonator otrzymuje się, odpowiednio
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We =
ε

4

∫∫∫
V

|E|2 dV =

A2010ε

2

(
β2r
ωµε

) ∫ h
0

∫ 2π
0

∫ a
0
J20

(
χ01
a
ρ
)
ρ dρdφdz =

|A010|2 hπε
4

(
aβ2r
ωµε

)2
J21 (χ01)

(B.2.8)

oraz

P =
R

2

∫∫
|H|2 dS =

R

2

∫ 2π
0

∫ h
0
|Hφ|2 a dφdz +R

∫ 2π
0

∫ a
0
|Hφ|2 ρ dρdφ =

|A010|2πR
µ2
β2ρa(h + a)J

2
1 (χ01)

(B.2.9)

Ostatecznie, współczynnik dobroci rodzaju TM010 pola rezonatora cylindrycznego wyraża
się zależnością

Q = ω
2We
P
=
χ01

√
µ
ε

2
(
1 + a

h

)
R

(B.2.10)

B.3 Dobroć rezonatorów złożonych

Należy przypomieć, że dobroć nieobciążoną Qu układu można wyrazić jako

Q−1u = Q
−1
d +Q

−1
c (B.3.1)

gdzie składniki Qd i Qc odnoszą się, odpowiednio do strat dielektrycznych i strat przewo-
dzenia. Wielkości Qd oraz Qc dane są zależnościami (4.1.3) i (4.1.4), natomiast występują-
ce w nich współczynniki geometryczny (G) oraz wypełnienia (pe) opisane są równaniami
(4.1.6) i (4.1.5).

Zależność (B.3.1) dotyczy zasadniczo rezonatorów dielektrycznych wykonanych z materia-
łów izotropowych o przenikalności dielektrycznej ε, scharakteryzowanych pod względem
stratności zarówno przez wartość tangensa kąta stratności (tg(δ)) oraz skończoną wartość
przewodności (σ) struktury otaczającej rezonator dielektryczny. W technice pomiarowej
oraz w konstrukcji układów aktywnych, a w szczególności oscylatorów wysokiej często-
tliwości pracujących w temperaturach kriogenicznych, jako elementy stabilizujące prace
obwodu wykorzystuje się często niskostratne monokryształy o anizotropii jednoosiowej.
Rezonatory dielektryczne o wspomnianych właściwościach wykonuje się zazwyczaj w ta-
ki sposób, aby oś anizotropii była zgodna z osią symetrii struktury. Wówczas wartość
współczynnika dobroci może być określona w oparciu o formułę

Q−1u = tg(δ)⊥pe⊥ + tg(δ)‖pe‖ +RsG
−1 (B.3.2)



Dodatek B Dobroć układów mikrofalowych 153

gdzie Rs jest rezystancją powierzchniową, G współczynnikiem geometrycznym, pe⊥ oraz
pe‖ są, natomiast, współczynnikami wypełnienia, odpowiednio, prostopadłym i równole-
głym do osi anizotropii rezonatora, a tg(δ)⊥ i tg(δ)‖ odpowiednimi wartościami tangensów
kąta stratności.

Wartość współczynnika dobroci zależy od stratności wszystkich elementów wchodzących
w skład struktury rezonującej. W przypadku, gdy konstrukcja układu zawiera nie tylko
rezonator dielektryczny, w postaci pastylki lub dysku wykonanego ze materiału izotro-
powego, lub o anizotropii jednoosiowej, ale również z elementów go podtrzymujących, to
podczas wyznaczania wartości parametru również muszą być uwzględnione straty wynika-
jące z niezerowej wartości tangensa kąta stratności suportu. Wobec tego równanie (B.3.1)
modyfikowanie jest do postaci

Q−1u = Q
−1
d +Q

−1
ds +Q

−1
c (B.3.3)

gdzie Qds jest wartością współczynnika dobroci zdeterminowaną startami materiału die-
lektrycznego suportu. Wartość czynnika Qds wyraża się w analogiczną zależnością jak Qd
(4.1.3), przy czym obszar całkowania podczas szacowania wielkość pe dla Qds obejmuje
jedynie przestrzeń ograniczoną wymiarami suportu.

Analogicznie, w sytuacji, gdy wybranie fragmenty struktury rezonatora pokryte są war-
stwami nadprzewodnika wysokotemperaturowego o rezystancji powierzchniowej Rss, w
celu właściwego scharakteryzowania układu przez wyznaczenie wartości współczynnika
dobroci, do zależności (B.3.1) lub (B.3.3) dochodzi czynnik Q−1s = RssG

−1 gdzie wielkość
G jest dana równaniem (4.1.6). Określenie wartości współczynnika geometrycznego wyma-
ga ograniczenia obszaru całkowania pola H do powierzchni wyznaczonej przez elementy
o właściwościach nadprzewodzących.

Na zakończenie należy przypomnieć, iż wartości współczynnika dobroci zależy również od
ilości energii wypromieniowanej w okresie drgań obwodu, w przypadku struktur otwar-
tych, lub ilości energii odsprzężonej przez aperturę zewnętrzną. W ostatnim przypadku
parametr Q określany jest mianem dobroci nieobciążonej.





Dodatek C

Synteza wielomianów funkcji
filtrującej

W tej części niniejszej rozprawy zostanie pokazane, że zależności opisujące charakter trans-
misyjny S21 i odbiciowy S11 dowolnej bezstratnej struktury filtrującej złożonej z N wza-
jemnie sprzężonych rezonatorów mogą być wyrażone jako funkcje wymierne o liczniku
i mianowniku stopnia N [21]. Podana również zostanie rekurencyjna metoda syntezy wie-
lomianów funkcji aproksymujących odpowiedź filtrów pseudo-eliptycznych [7].

C.1 Wymierność funkcji filtrującej

Niech funkcja transmisyjna S21 prototypu dolnoprzepustowego filtru będzie dana zależ-
nością

|S21|2 = 1
1 + ε2F 2N (ω)

(C.1.1)

gdzie ε pozostaje w relacji ε =
(
10R/10 − 1

)0.5
ze stratami odbiciowymi o wartości R,

FN(ω) jest natomiast funkcją filtrującą. Korzystając z zasady zachowania energii, w przy-
padku układów bezstratnych, otrzymuje się funkcję odbiciową S11 w postaci

|S11|2 = 1− |S21|2 = ε2F 2N (ω)
1 + ε2F 2N (ω)

(C.1.2)

Funkcja filtrująca pojawiająca się w zależnościach C.1.1 i C.1.2 dla przypadku uogólnionej
charakterystyki Czebyszewa wyraża się zależnością

FN (ω) = cosh
(
N∑
n=1

cosh−1(xn)
)

(C.1.3)

gdzie

xn =
ω − 1/ωn
1− ω/ωn (C.1.4)

155
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przy czym sn = jωn jest położeniem n-tego zera transmisyjnego na płaszczyźnie S. W
przypadku, gdy wszystkie N zer transmisyjnych znajduje się w nieskończoności, funkcja
filtrująca degeneruje się do postaci

TN (ω) = cosh
(
N cosh−1(ω)

)
(C.1.5)

W celu wykazania, iż funkcja filtrująca a tym samym funkcje transmisyjna i odbiciowa są
funkcjami wymiernymi należy skorzystać z tożsamości [7]

cosh−1 (xn) = ln
(
xn +

(
x2n − 1

) 1
2
)

(C.1.6)

Podstawiając obecnie

an = xn, bn =
(
x2n − 1

) 1
2 (C.1.7)

Otrzymuje się zależność

FN(ω) = cosh
(
N∑
n=1

ln (an + bn)
)

(C.1.8)

rozpisując funkcję cosh otrzymuje się

FN(ω) =
1
2

(
exp

(
N∑
n=1

ln (an + bn)
)
+ exp

(
−
N∑
n=1

ln (an + bn)
))

=
1
2



N∏
n=1

(an + bn) +
1

N∏
n=1

(an + bn)︸ ︷︷ ︸
A




(C.1.9)

mnożąc obecnie licznik i mianownik drugiego czynnika powyższego równania przez
∏N
n=1(an−

bn) otrzymuje się wyrażenie

A =
1

N∏
n=1

(an + bn)

·

N∏
n=1

(an − bn)
N∏
n=1

(an − bn)
=

N∏
n=1

(an − bn)
N∏
n=1

(
a2n − b2n

) =
N∏
n=1

(an − bn)

Ponieważ
∏N
n=1(a

2
n − b2n) = 1 więc

FN(ω) =
1
2

(
N∏
n=1

(an + bn) +
N∏
n=1

(an − bn)
)

(C.1.11)
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Podstawiając do powyższego równania wyrażenia (C.1.7) definiujące zmienne an i bn moż-
na wykazać że

FN (ω) =
1
2




N∏
n=1

(cn + dn) +
N∏
n=1

(cn − dn)
N∏
n=1

(
1− ω
ωn

)

 (C.1.12)

gdzie

cn = ω − 1/ωn dn =
[
ω′

(
1− 1/ω2n

)]1/2
ω′ = ω2 − 1 (C.1.13)

Mianownik funkcji FN jest wielomianem zmiennej ω, natomiast, w postaci jawnej, licznik
jest złożeniem wielomianów zmiennej ω oraz zmiennej ω′. Z chwilą jednak rozwinięcia
iloczynów licznika wszystkie czynniki wymnożone przez ω′ ulegną redukcji. W wyniku
rozwinięcia licznika powstaną czynniki złożone z iloczynów cn oraz dn. Ze względu na su-
mowanie elementów w pierwszym iloczynie, po rozwinięciu wszystkie składniki będą miały
znak dodatni. W wyniku rozwinięcia kolejnego iloczynu powstaną identyczne kombinacje
czynników, niemniej różnica elementów cn oraz dn pod symbolem iloczynu spowoduje, że
wszystkie czynniki zawierające nieparzystą liczbę dn będą miały znak ujemy. Stąd też te
składniki ulegną redukcji. Pozostałe czynniki zawierać będą parzystą liczbę elementów
dn i stąd zmienna ω′, która jest wspólnym mnożnikiem wszystkim elementów dn będzie
zawsze podniesiona do parzystej potęgi. Ostatecznie licznik będzie więc wielomianem je-
dynie zmiennej ω.

C.2 Rekurencyjna synteza wielomianów

Ponieważ powyżej wykazano, że FN (ω) jest funkcją wymierną, to można ją zapisać w
postaci

FN(ω) =
PN (ω)
DN (ω)

(C.2.1)

gdzie PN(ω) i DN(ω) są wielomianami stopnia N . Stąd

|S21|2 = D2N(ω)
D2N + ε2P

2
N (ω)

|S11|2 = ε2P 2N(ω)
D2N + ε2P

2
N (ω)

(C.2.2)

Ponieważ

DN(ω) =
N∏
n=1

(
1− ω
ωn

)
(C.2.3)

Stąd też funkcja FN(ω) może być zapisana jako

FN(ω) =
PN (ω)

N∏
n=1

(
1− ω
ωn

) (C.2.4)
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W celu wyznaczenia licznika PN(ω), w oparciu o proste przekształcenia trygonometryczne,
zostanie wyprowadzona zależność rekurencyjna wiążąca ze sobą wielkości PN−1(ω), PN (ω)
oraz PN+1(ω). FN−1(ω) oraz FN+1(ω) można zapisać jako

FN−1(ω) =
PN−1(ω)

N−1∏
n=1

(
1− ω
ωn

) =
PN−1(ω)

(
1− ω
ωN

)
N∏
n=1

(
1− ω
ωn

) (C.2.5)

FN+1(ω) =
PN+1(ω)

N+1∏
n=1

(
1− ω
ωn

) = PN+1(ω)[
N∏
n=1

(
1− ω
ωn

)](
1− ω

ωN+1

) (C.2.6)

Korzystając z tożsamości

cosh(α+ β) = cosh(α) cosh(β) + sinh(α) sinh(β) (C.2.7)

można wyprowadzić następującą zależność

FN+1(ω) = cosh
(
N+1∑
n=1

cosh−1 (xn)
)

= cosh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn) + cosh−1 (xN+1)
)

= sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)
sinh

(
cosh−1 (xN+1)

)
+ cosh

(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)
xN+1

= sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)
sinh

(
cosh−1 (xN+1)

)
+ xN+1

PN (ω)
DN

= sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)(
x2N+1 − 1

) 1
2︸ ︷︷ ︸

WN+1

+xN+1
PN(ω)
DN

(C.2.8)

Analogicznie

FN−1(ω) = cosh
(
N−1∑
n=1

cosh−1 (xn)
)

= cosh

(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)− cosh−1 (xN)
)

= − sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)
sinh

(
cosh−1 (xN)

)
+ cosh

(
N∑
n=1

cosh−1(xn)
)
xN

= − sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)
sinh

(
cosh−1 (xN)

)
+ xN

PN(ω)
DN

= − sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
)(
x2N − 1

) 1
2︸ ︷︷ ︸

WN

+xN
PN(ω)
DN

(C.2.9)
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Podstawiając wyrażenie definiujące xn do czynników oznaczonych WN+1 oraz WN , otrzy-
muje się zależności

WN+1 =


(ω2 − 1)


1−

(
1
ωN+1

)2


1
2

(
1− ω

ωN+1

) =

ω̂


1−

(
1
ωN+1

)2
1
2

(
1− ω

ωN+1

) (C.2.10)

oraz

WN =

[(
ω2 − 1

)(
1−

( 1
ωN

)2)] 1
2

(
1− ω
ωN

) =
ω̂

(
1−

( 1
ωN

)2) 12
(
1− ω
ωN

) (C.2.11)

gdzie ω̂ = ω2 − 1

stąd

PN−1(ω)
(
1− ω
ωN

)
DN(ω)

= − sinh
(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)
) ω̂

(
1−

( 1
ωN

)2) 12
(
1− ω
ωN

)

+
PN(ω)
DN(ω)

·

(
ω − 1
ωN

)
(
1− ω
ωN

) (C.2.12)

oraz

PN+1(ω)(
1− ω

ωN+1

)
DN(ω)

= sinh

(
N∑
n=1

cosh−1 (xn)

) ω̂

1−

(
1
ωN+1

)2
1
2

(
1− ω

ωN+1

)

+
PN(ω)
DN(ω)

·

(
ω − 1
ωN+1

)
(
1− ω

ωN+1

) (C.2.13)

Eliminując wielkość sinh z obu powyższych wyrażeń otrzymuje się zależność rekurencyjną
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postaci

PN+1(ω) = −PN−1(ω)
(
1− ω
ωN

)




1−

(
1
ωN+1

)2
(
1− ω
ωN

)



1
2

+ PN(ω)




[
ω − 1
ωN+1

+
(
ω − 1
ωN

)]




1−

(
1
ωN+1

)2
(
1−

(
ω

ωN

)2)



1
2


(C.2.14)

Wielomiany P0 oraz P1 mają postać P0 = 1 i P1 = ω − 1/ω1.





Dodatek D

Metoda Cauchy’ego

Metoda Cauchy’ego [1, 45] pozwala uzyskać odpowiedź układu w szerokim pasmie na
podstawie charakterystyki obwodu wyznaczonej jedynie w kilku punktach częstotliwo-
ściowych, przez utworzenie analitycznego modelu struktury w postaci funkcji wymiernej.

W ramach niniejszej rozprawy metodę Cauchy’ego wykorzystano do konstrukcji modeli
filtrów wysokiej częstotliwości na podstawie ich odpowiedzi w wąskim pasmie częstotliwo-
ści. Jako że parametry S11 i S21 dla wspomnianej klasy układów są funkcjami wymiernymi
(dodatek C), metoda Cauchy’ego gwarantuje uzyskanie modeli o dużej wiarygodności.

D.1 Interpolacja wymierna funkcji zespolonej

Niech będzie dana funkcja wymierna H(s) zmiennej zespolonej s, gdzie s = jω, w przy-
padku gdy zagadnienie aproksymacji rozważane jest na płaszczyźnie S, lub s = z = ejω,
w przypadku analizy problemu na płaszczyźnie Z. Z założenia funkcja H(s), będąca od-
powiedzią układu uzyskaną w drodze pomiarów lub symulacji elektromagnetycznej mo-
delowana jest w postaci ilorazu wielomianów A(s) oraz B(s).

H(s) =
A(s)
B(s)

=

M−1∑
i=0

ais
i

N−1∑
i=0

bis
i

(D.1.1)

Jeżeli wartości funkcji H(s) określone są w L punktach częstotliwościowych si, gdzie
i = 1, . . . , L, wówczas można sformułować układ L równań liniowych przez podstawienie
wspominanych wartości i sprowadzenie równania (D.1.1) do postaci

A(s)−H(s)B(s) =
M−1∑
i=0

ais
i −H(s)

N−1∑
i=0

bis
i = 0 (D.1.2)

Układ równań (D.1.2) można przedstawić w formie macierzowej
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(A )L×N a − (B )L×M b = (A , −B )L×M+N
(
a
b

)
= (C )L×M+N = 0 (D.1.3)

gdzie a = (a0, a1, . . . , aM−1)
H , b = (b0, b1, . . . , bN−1)

H , oraz (A )L×M jest macierzą Van-
dermonde’a [46]

A =



1 s1 s21 · · · sM−11

1 s2 s22 · · · sM−12
...
... . . .

...
...

1 sL · · · · · · sM−1L


 (D.1.4)

natomiast (B ) = (H )L×L (A )L×N , gdzie (H )L×L jest macierzą diagonalną o elementach
H(si), i = 1 . . . L.

B =



1 H (s1) s1 H (s1) s21 · · · H (s1) sM−11

1 H (s2) s2 H (s2) s22 · · · H (s2) sM−12
...

...
. . .

...
...

1 H (sL) sL · · · · · · H (sL) sM−1L


 (D.1.5)

W przypadku gdy zachodzi relacja L = N +M , rozmiar jądra operatora (C ) jest równy
jedności co gwarantuje jednoznaczność rozwiązania układu równań(D.1.3). W [1] uogól-
niona metoda najmniejszych kwadratów (ang. total least squares (TLS)) została użyta
do rozwiązania nadokreślonego układu równań (D.1.3). Macierz (C ) składa się z podma-
cierzy (A ), której elementy są funkcją jedynie s, natomiast elementy podmacierzy (B )
pozostają w relacji nie tylko do punktów częstotliwościowych, ale również zależą od war-
tości funkcji H(s), która sama w sobie obarczona jest błędami. W celu uwzględnienia
opisanej właściwości dokonuje się rozkładu pierwszych M +1 kolumn macierzy C na ma-
cierz unitarną Q oraz macierz górną trójkątną R . W wyniku dekompozycji QR macierzy
C

(QR )
(
a
b

)
=

(
R 11 R 12
0 R 22

)(
a
b

)
= 0 (D.1.6)

otrzymuje się macierz górną trójkątną (R 11)M+1×M+1 oraz macierz (R 22)L−M+1×N+1
obarczoną błędami wnoszonymi przez H(s). Ostatecznie

(R 22)b = 0 (D.1.7)

oraz
(R 11) a = − (R 12)b (D.1.8)

Wartości współczynników bi, i = 1 . . . N znajduje się przez dekompozycję macierzy R 22
na wartości szczególne

(R 22)b = (U ) (D ) (V )
H b = 0 (D.1.9)

Ostatecznie optymalnemu rozwiązaniu układu (D.1.9) odpowiada ostatnia kolumna ma-
cierzy V . Z chwilą gdy wektor b jest znany, współczynniki a licznika równania (D.1.1)
są wyznaczane przez rozwiązanie zależności (D.1.8).
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D.2 Metoda Cauchy’ego dla zagadnienia aproksyma-
cji odpowiedzi filtrów na płaszczyźnie S

W przypadku zastosowania metody Cauchy’ego w procesie optymalizacji filtrów mikrofa-
lowych modele odpowiadające charakterystykom S11 oraz S21 mogą być budowanie nieza-
leżnie. Można również wykorzystać fakt, iż dla układów bezstratnych parametry rozpro-
szenia pozostają względem siebie w odpowiedniej relacji. W takim przypadku, ponieważ
funkcje opisujące S11 oraz S21 maja wspólny mianownik, zależności interpolujące można
zapisać jako 



S21(s) =

M−1∑
i=0

a1i s
i

N−1∑
i=0

bis
i

S11(s) =

P−1∑
i=0

a2i s
i

N−1∑
i=0

bis
i

(D.2.1)

Gdy wartości parametrów rozproszenia dane w L punktach częstotliwościowych si, wów-
czas przekształcając (D.2.1) można sformułować analogiczny jak w przypadku (D.1.2)
układ równań




M−1∑
i=0

a1i s
i − S21(s)

N−1∑
i=0

bis
i = 0

P−1∑
i=0

a2i s
i − S11(s)

N−1∑
i=0

bis
i = 0

(D.2.2)

lub w postaci macierzowej

(A , −S 11B )L×M+N

(
a 1

b

)
= 0

(A , −S 21B )L×M+N
(
a 2

b

)
= 0

(D.2.3)

(
A L×M 0 L×P −S 11B L×N
0 L×M A L×P −S 21B L×N

)
 a

1

a 2

b


 = 0 (D.2.4)

Zastosowanie metody Cauchy’ego zostanie poniżej zilustrowane na przykładzie aproksy-
macji odpowiedzi dwurodzajowego filtru falowodowego o indukcyjnie sprzężonych wnękach
rezonansowych [48, 49, 79, 122] (rys. D.2.1 i D.2.2). Struktura filtru pozwala na uzyska-
nie charakterystyk o przebiegu symetrycznym (rys. D.2.1) i asymetrycznym (rys. D.2.2)
jedynie poprzez zmianę wymiarów geometrycznych.
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Rys. D.2.1: Dwurodzajowy indukcyjny filtr falowodowy o
odpowiedzi symetrycznej (Wymiary w milimetrach: a =
19.05, b = 9.525, a1 = 9.784, a2 = 29.932, a3 = 10.146,
a4 = 30.340, a5 = 10.178, l1 = 2.619, l2 = 28.631, l3 =
11.859, l4 = 28.356, l5 = 3.231, s1 = 3.157, s3 = 2.774).
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Rys. D.2.2: Dwurodzajowy indukcyjny filtr falowodowy o
odpowiedzi asymetrycznej (Wymiary w milimetrach: a =
19.05, b = 9.525, a1 = 10.153, a2 = 46.338, a3 = 10.593,
a4 = 25.174, a5 = 11.003, l1 = 3.277, l2 = 26.142, l3 =
11.948, l4 = 27.994, l5 = 4.706, s1 = 19.540, s3 = 7.291).

W przypadku modelowania odpowiedzi filtru pasmowo-przepustowego w postaci funkcji
wymiernej na płaszczyźnie S, zmienna s w równaniach (D.1.1) i (D.1.2) przyjmuje postać
si = jωi, przy czym ωi → ω0/∆ω((ωi/ω0) − (ω0/ωi), i = 1, . . . , L, gdzie ω0 jest często-
tliwością środkową filtru, natomiast ∆ω jest szerokością pasma przepustowego struktury.
Transformacja jaka ma miejsce w przypadku aproksymacji charakterystyk Smn na płasz-
czyźnie S pozwala na uniknięcie problemu złego uwarunkowania macierzy C (równanie
(D.1.3)) i gwarantuje utworzenie modeli wysokiej jakości. W tabelach D.2.1 i D.2.2 umiesz-
czono odpowiednio wartości współczynników wielomianów licznika i mianownika funkcji
wymiernych aproksymujących charakterystyki S11 i S21 na płaszczyźnie S dwurodzajowe-
go filtru falowodowego o odpowiedzi symetrycznej.

Tabela D.2.1: Współczynniki wielomianów licznika (an) i mianownika (bn) aproksymacji S11 dwurodzajowego
filtru falowodowego (charakterystyka symetryczna rys. D.2.1 )

n 0 1 2 3 4

bn 1.0000 2.0677 − j0.0002 3.1905 + j0.0012 2.7701 − j0.0013 1.3944 + j0.0042
an −0.7485 + j0.6349 −0.0021 + j0.0026 −0.7755 + j0.6571 0.0025 + j0.0005 −0.1078 + j0.0890

Tabela D.2.2: Współczynniki wielomianów licznika (an) i mianownika (bn) aproksymacji S21 dwurodzajowego
filtru falowodowego (charakterystyka symetryczna rys. D.2.1 )

n 0 1 2 3 4

bn 1.0000 2.0933− j0.0005 3.2259 + j0.0011 2.8135 − j0.0017 1.4211 + j0.0042
an 0.0002 + j0.0001 −0.0044 + j0.0083 −0.2281 − j0.2509 0.0018 + j0.0166 −0.9516 − j1.0458

Oba modele zostały utworzone niezależnie, tj. wartości współczynników an i bn wyznaczo-
no w oparciu o rozwiązanie układu równań postaci (D.1.3). Ponieważ modelowany filtr
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jest czwartego rzędu ustalono czwarty stopień licznika oraz mianownika funkcji aproksy-
mującej1. Równie ważnym zagadnieniem jak wybór złożoności wielomianów jest ustalenie
położenia punków częstotliwościowych, w których obliczana jest odpowiedź struktury. W
przypadku aproksymacji charakterystyki odbiciowej filtru, model utworzono w oparciu
o wartości S11 wyznaczone w dziewięciu punktach częstotliwościowych, rozmieszczonych
równomiernie w paśmie przepustowym filtru (punkty oznaczono symbolem (×) na wykre-
sie D.2.3). W celu utworzenia modelu analitycznego charakterystyki transmisyjnej układu
parametr S21 obliczono również w dziewięciu punktach częstotliwościowych, jednak tym
razem rozmieszczonych równomiernie w przedziale obejmującym swym zakresem położe-
nie zer transmisyjnych2 (punkty oznaczono symbolem (◦) na wykresie D.2.3).

Na wykresach D.2.3 i D.2.4 zilustrowano krzywe, w oparciu o które utworzono modele filtru
po transformacji do odpowiedniego prototypu dolnoprzepustowego oraz charakterystyki
odtworzone w oparciu o funkcje aproksymujące (tabele D.2.1 i D.2.2). Jakość przybliżenia
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Rys. D.2.3: Charakterytsyki elementów macierzy rozpro-
szenia dwurodzajowego indukcyjnego filtru falowodowe-
go o odpowiedzi symetrycznej uzyskanie w oparciu o ana-
lizę pełnofalową (linia ciągła) oraz w drodze modelowanie
odpowiedzi układu metodą Cauchy’ego na płaszczyźnie
S (linia przerywana).
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Rys. D.2.4: Charakterystyki elementów macierzy rozpro-
szenia dwurodzajowego indukcyjnego filtru falowodowe-
go o odpowiedzi asymetrycznej uzyskanie w oparciu o
analizę pełnofalową (linia ciągła) oraz w drodze modelo-
wanie odpowiedzi układu metodą Cauchy’ego na płasz-
czyźnie S (linia przerywana).

charakterystyk zarówno S11 jak i S21 jest na tyle wysoka, że krzywe są nierozróżnialne.
Kwadrat normy błędu aproksymacji odpowiedzi filtru jest rzędu 10−6 zarówno dla S11 i
S21.

1W ogólności dla metody Cauchy’ego stopnie wielomianów ustala się w oparciu o wartości szczególne
macierzy C (równanie (D.1.3)) [1]. Jednak dla celów aproksymacji charakterystyk filtrów dostatecznie
dobrym oszacowaniem stopnia wielomianów funkcji aproksymujących są rzędy modelowanych struktur.
2Odpowiedni dobór punktów częstotliwościowych może być potraktowany jako odrębne zagadnienie

aproksymacji bowiem rozkład wartości si ma niekwestionowany wypływ na dokładność modelowania.
Niemniej testy numeryczne pokazały, że duże koszty optymalnego doboru rozkładu punktów częstotliwo-
ściowych nie rekompensują stopnia poprawy jakości modelu. Innymi słowy zastosowanie równomiernego
rozkładu punków częstotliwościowych w pasmie filtru gwarantuje dostatecznie dobrą aproksymację odpo-
wiedzi układu, aczkolwiek norma błędu charakterystyki modelowanej oraz krzywej otrzymanej w oparciu
o model analityczny nie jest minimalna.
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Analogiczne obliczenia wykonano dla dwurodzajowego, indukcyjnego filtru falowodowego
o asymetrycznej charakterystyce transmisyjnej. Asymetryczność charakterystyki S21 filtru
jest konsekwencją dwurodzajowej pracy (rodzaje TE102 i TE301) tylko jednej z wnęk rezo-
nansowych układu stąd też filtr jest trzeciego rzędu. W celu wyznaczenia współczynników
wielomianów funkcji wymiernych aproksymujących charakterystyki S11 oraz S21 wartości
parametrów rozproszenia obliczono w 7 punktach częstotliwościowych (punkty oznaczone
symbolami (×) oraz (◦) rys. D.2.4). Modele utworzono niezależnie. Zgodnie z topologią
filtru stopnie licznika i mianownika modeli ustalono na 3. Wartości współczynników wie-
lomianów an i bn modeli funkcji S11 oraz S21 umieszczono odpowiednio w tabelach D.2.3
i D.2.4.

Tabela D.2.3: Współczynniki wielomianów licznika (an) i mianownika (bn) aproksymacji S11 dwu-
rodzajowego filtru falowodowego (charakterystyka asymetryczna rys. D.2.2 )

n 0 1 2 3

bn 1.0000 2.2860 − j0.3205 3.3814 − j1.0859 1.9058 − j1.8994
an −0.7197 + j0.6631 0.2124 + j0.2382 −0.5316 + j0.4804 0.1046 + j0.1279

Tabela D.2.4: Współczynniki wielomianów licznika (an) i mianownika (bn) aproksymacji S21 dwu-
rodzajowego filtru falowodowego (charakterystyka asymetryczna rys. D.2.2 )

‘
n 0 1 2 3

bn 1.0000 2.3264 − j0.3266 3.4329− j1.1041 1.9499 − j1.9508
an 0.0021 + j0.0007 −0.0297 + j0.0583 −1.1696− j1.1005 −1.8489 + j2.0397

Jakość aproksymacji odpowiedzi filtru wyrażona wartością kwadratu normy błędu, przy
założeniu niezależnego modelowania charakterystyk układu, wyniosła 4.2 · 10−7 dla S21
oraz 8.1 · 10−7 dla S11.

D.2.1 Równoczesna aproksymacja charakterystyk S11 i S21 me-
todą Cuachy’ego

W przypadku uwzględnienia wzajemnej relacji zachodzącej miedzy wartościami S11 i S21
i wyznaczenia współczynników wielomianów funkcji aproksymującej przez rozwiązanie
układu równań (D.2.4), norma błędu odtworzenia charakterystyk dla czwartego stopnia
licznika i mianownika funkcji modelującej jest wysoka. Zwiększanie liczby punktów często-
tliwościowych, czy nierównomierny ich rozkład nie gwarantuje uzyskania obniżenia normy
błędu. Natomiast podniesienie stopnia wielomianów o jeden przynosi znaczną poprawę od-
tworzenia charakterystyk. Zmiana stopni wielomianów do wartości, które nie wynikają z
topologii modelowanego układu uniemożliwia zastosowanie metody do celów optymalizacji
w sposób opisany w rozdziale 5. Możliwa jest jednak modyfikacja układu równań (D.2.4),
która dla rzędów wielomianów wynikających z charakteru modelowanego układu pozwala
na osiągnięcie stosunkowo niskiej normy błędu aproksymacji charakterystyk, przy jedno-
czesnym wymuszeniu identycznych wielomianów mianownika. Wspomniana modyfikacja
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opiera się na wyznaczeniu wartości S11 jedynie w pasmie przepustowym filtru oraz warto-
ści S21 w pasmie, którego zakres obejmuje położenie zer transmisyjnych, analogicznie jak
w przypadku tworzenia niezależnych modeli charakterystyk. Na podstawie obliczonych
wartości funkcji rozproszenia w odpowiednich punktach częstotliwościowych formowany
jest układ równań

(
A 1L×M 0 L×P −B 1L×N
0 L×P A 2L×M −B 2L×N

)
 a

1

a2

b


 = 0 (D.2.5)

gdzieA 1,A 2 są macierzami postaci (D.1.4) przy czym punkty si, i = 1, . . . L zawierają się
odpowiednio w przedziale określonych przez pasmo przepustowe struktury oraz w zakresie
częstotliwości obejmującym położenie zer transmisyjnych filtru. Macierze B 1 i B 2 dane
są zależnościami B 1 = S 11A 1L×N oraz B

2 = S 21A 2L×N , gdzie S 11 S 21 są macierzami
diagonalnymi.

Wartości współczynników funkcji aproksymujących, stanowiące rozwiązanie układu rów-
nań (D.2.5), umieszczono w tabeli D.2.5. Jak można zauważyć, zarówno w przypadku
modeli konstruowanych niezależnie, jak i z wymuszeniem wspólnego mianownika, współ-
czynniki wielomianów są wartościami zespolonymi, mimo że aproksymowana jest charak-
terystyka symetryczna. Jest to konsekwencją nieliniowej transformacji odpowiedzi struk-
tury filtrującej do prototypu dolnoprzepustowego.

Tabela D.2.5: Współczynniki wielomianów licznika (a1n) aproksymacji charakterysyki S11, (a
2
n) aproksymacji charaktery-

styki S21 i mianownia (bn) S11 i S21 dwurodzajowego filtru falowodowego (odpowiedź symetryczna rys. D.2.1 ). Wartości
wyznaczone w oparciu o układ równań (D.2.4).

n 0 1 2 3 4

bn 1.0000 2.0902 − j0.0008 3.2222 + j0.0007 2.8082− j0.0022 1.4183 + j0.0040
a1n −0.7610 + 0.6458i −0.0070 + 0.0068i −0.7885 + 0.6682i −0.0005 + 0.0031i −0.1096 + 0.0906i
a2n 0.0002 + 0.0001i −0.0045 + 0.0082i −0.2275− 0.2502i 0.0012 + 0.0160i −0.9498 − 1.0434i

Modyfikacja układu równań (D.2.4) do postaci (D.2.5) w pewnym sensie podwyższa
koszty numeryczne metody bowiem charakterystyki S11 oraz S21 muszą być obliczone dla
większej liczby punktów częstotliwościowych. Wzrost złożoności obliczeniowej pojawia się
jedynie w odniesieniu do zastosowania układ równań (D.2.4), natomiast w przypadku
konstrukcji niezależnych modeli koszty są podobne. Pamiętać jednak należy, że uzyska-
nie wiarygodnych modeli, dla problemu opisanego układem równań (D.2.4), wymagało
zwiększenia stopnia wielomianów funkcji aproksymującej. Stąd modyfikacja (D.2.5), w
tym przypadku, nie jest przyczyną większego obciążenia obliczeniowego.

Kwadrat normy błędu aproksymacji charakterystyk S11 i S21 filtru przy wymuszeniu
wspólnego mianownika i modyfikacji (D.2.5) wyniósł w przybliżeniu 10−4.

Podobnie dobre rezultaty uzyskano, po uwzględnieniu opisanej modyfikacji, dla filtru o
asymetrycznej charakterystyce transmisyjnej (rys. D.2.2). Wartości współczynników wie-
lomianów licznika i mianownika obliczone w oparciu o zależność (D.2.4) umieszczono w
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tabeli D.2.6. Kwadrat normy błędu aproksymacji charakterystyk częstotliwościowych dla
modeli 3-go rzędu wyniósł 6.1 · 10−5.

Tabela D.2.6: Współczynniki wielomianów licznika (a1n) aproksymacji charakterystyki S11, (a
2
n)

aproksymacji charakterystyki S21 i mianownika (bn) S11 i S21 dwurodzajowego filtru falowodowego
(odpowiedź asymetryczna rys. D.2.2 ). Wartości wyznaczone w oparciu o zależność (D.2.4).

n 0 1 2 3

bn 1.0000 −2.3057 + j0.3162 3.4001 − j1.0905 −1.9256 + j1.9136
a1n −0.7289 + j0.6668 −0.2132 − j0.2415 −0.5382 + j0.4833 −0.1048 − j0.1295
a2n 0.0034 + j0.0043 0.0331 − j0.0493 −1.1602− j1.0720 1.8274 − j2.0030

D.3 Metoda Cauchy’ego w przypadku aproksymacji
odpowiedzi filtrów na płaszczyźnie Z

Aproksymacji charakterystyk filtrów w postaci funkcji wymiernych można dokonać rów-
nież na płaszczyźnie Z. Zaleta tego podejścia, w stosunku do zagadnienia modelowa-
nia odpowiedzi częstotliwościowych filtrów na płaszczyźnie S, leży w braku konieczności
transformacji odpowiedzi obwodów do prototypu dolnoprzepustowego. Pojawia się więc
możliwość bezpośredniego modelowania charakterystyk rozproszenia filtrów pasmowo-
przepustowych. Specyfiką konstruowania modeli na płaszczyźnie Z jest odmienna postać
zmiennej si, i = 1, . . . , L w równaniach (D.1.1) i (D.1.2), mianowicie si = zi = ejωi = ej2πfi

przy czym fi jest częstotliwością znormalizowaną względem częstotliwości próbkowania
fs > 2fmax, gdzie fmax jest górną częstotliwością pasma analizy układu.

Ponieważ bieguny i zera funkcji przenoszenia filtrów pasmowo-przepustowych występują
w parach zespolonych sprzężonych, stąd metoda aproksymacji odpowiedzi filtrów powin-
na być zmodyfikowana przez odbicie charakterystyk S11 oraz S21 na część ujemną osi
częstotliwości. Stąd charakterystyki S11, S21 są określone w punktach

[−fL,−fL−1, . . . , f(1), . . . , fL−1, fL]
a wartości ich tworzą zbiory odpowiednio[

SH11(fL), S
H
11(fL−1), . . . , S11(f1), . . . , S11(fL−1), S11(fL)

]
i analogicznie [

SH21(fL), S
H
21(fL−1), . . . , S21(f1), . . . , S21(fL−1), S21(fL)

]
Odbicie charakterystyk następuje a posteriori, na etapie wyznaczania wartości współczyn-
ników modeli. Ostatecznie macierz A ma wymiar 2L× 2M natomiast B 2L× 2N .
W tabelach (D.3.1) i (D.3.2) umieszczono współczynniki rozwinięcia wielomianów licznika
i mianownika funkcji wymiernych modelujących odpowiednio charakterystyki transmisyj-
ną i obiciową dwurodzajowego, indukcyjnego filtru pasmowo-przepustowego o odpowiedzi
symetrycznej.
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Tabela D.3.1: Współczynniki wielomianów liczni-
ka (an) i mianownika (bn) aproksymacji charakte-
rystyki S21 dwurodzajowego filtru falowodowego
na płaszczyźnie Z (odpowiedź symetryczna rys.
D.3.1 ).

n bn an

8 1.0000 0.0002
7 −0.4896 −0.0002
6 4.0611 0.0009
5 −1.4656 −0.0007
4 6.0929 0.0015
3 −1.4552 −0.0008
2 4.0034 0.0011
1 −0.4792 −0.0003
0 0.9718 0.0003

Tabela D.3.2: Współczynniki wielomianów liczni-
ka (an) i mianownika (bn) aproksymacji charakte-
rystyki S11 dwurodzajowego filtru falowodowego
na płaszczyźnie Z (odpowiedź symetryczna rys.
D.3.1 ).

n bn n an

8 1.0000 10 −0.2475
7 −0.4896 9 −0.5680
6 4.0612 8 −0.2058
5 −1.4657 7 −2.6841
4 6.0932 6 1.4053
3 −1.4553 5 −4.5890
2 4.0036 4 2.9007
1 −0.4793 3 −3.3922
0 0.9719 2 2.0049

1 −0.9195
0 0.4678

Modele utworzono niezależnie. W przypadku aproksymacji charakterystyki S21 przyję-
to ósmy stopień zarówno licznika jak i mianownika. W rozważanym przypadku filtr jest
rzędu czwartego, ale bieguny funkcji transmitancji dla obwodu pasmowo-przepustowego
tworzą pary zespolone sprzężone, stąd analogicznie jak w przypadku modelowania układu
na płaszczyźnie S, stopień wielomianów odpowiada topologii struktury. Aproksymacja
charakterystyki S11, w celu osiągnięcia odpowiedniej dokładności, wymagała zwiększenia
stopnia licznika stąd też wielomian ma 11 współczynników rozwinięcia (10 stopień wielo-
mianu). Rozbieżność stopnia licznika w stosunku do rzędu filtru nie powoduje komplikacji
przy zastosowaniu metody do celów optymalizacji, bowiem zera charakterystyki transmi-
syjnej szerokiej klasy filtrów, które stanowią przedmiot badań są umiejscowione na okręgu
jednostkowym. W konsekwencji łatwo jest odrzucić wartości pierwiastków licznika funkcji
aproksymującej nie będących zerami transmisyjnymi.
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Rys. D.3.1: Charakterystyki elementów macierzy rozpro-
szenia dwurodzajowego indukcyjnego filtru falowodowego
o odpowiedzi symetrycznej uzyskanie w oparciu o anali-
zę pełnofalową (linia ciągła) oraz w drodze modelowanie
odpowiedzi układu metodą Cauchy’ego na płaszczyźnie Z
(linia przerywana).
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Rys. D.3.2: Charakterystyki elementów macierzy rozpro-
szenia dwurodzajowego indukcyjnego filtru falowodowego
o odpowiedzi symetrycznej uzyskanie w oparciu o anali-
zę pełnofalową (linia ciągła) oraz w drodze modelowanie
odpowiedzi układu metodą Cauchy’ego na płaszczyźnie Z
(linia przerywana).
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Wartość kwadratu normy błędu aproksymacji charakterystyki S21 filtru, stanowiącego
przedmiot analizy, wyniosła 1.3 · 10−6, w przypadku natomiast charakterystyki S21 do-
kładność aproksymacji była bliska wartości 7.0 · 10−5. Na wykresie D.3.1 przedstawio-
no zarówno charakterystyki stanowiące podstawę aproksymacji, jak i krzywe uzyskane
w oparciu o modele. Ze względu na małą wartość normy błędu charakterystyki są nie-
rozróżnialne. Na wspomnianym wykresie zaznaczono również punkty, w oparciu o które
wyznaczono współczynniki funkcji wymiernych aproksymujących S11 i S21.

Analogiczne obliczenia dokonano dla dwurodzajowego, indukcyjnego filtru o asymetrycz-
nej charakterystyce transmisyjnej. Współczynniki rozwinięcia wielomianów licznika i mia-
nownika funkcji wymiernej aproksymującej S21 umieszczono w tabeli D.3.3, natomiast
odpowiednie wartości współczynników modelujące charakterystykę S11 w tabeli D.3.4.

Tabela D.3.3: Współczynniki wielomianów liczni-
ka (an) i mianownika (bn) aproksymacji charakte-
rystyki S21 dwurodzajowego filtru falowodowego
na płaszczyźnie Z (odpowiedź asymetryczna rys.
D.3.1 ).

n bn an

6 1.0000 0.0019
5 −0.3621 −0.0015
4 3.0118 0.0067
3 −0.7183 −0.0034
2 2.9800 0.0072
1 −0.3546 −0.0018
0 0.9687 0.0024

Tabela D.3.4: Współczynniki wielomianów liczni-
ka (an) i mianownika (bn) aproksymacji charakte-
rystyki S11 dwurodzajowego filtru falowodowego
na płaszczyźnie Z (odpowiedź asymetryczna rys.
D.3.2 ).

n bn n an

6 1.0000 8 −0.2178
5 −0.3622 7 −0.6406
4 3.0120 6 0.0659
3 −0.7186 5 −2.2022
2 2.9803 4 1.2834
1 −0.3547 3 −2.4526
0 0.9688 2 1.4651

1 −0.8897
0 0.4668

Podobnie jak we wcześniejszych przykładach modele utworzono niezależnie. Stopień
licznika i mianownika funkcji wymiernej przybliżającej charakterystykę S21 ustalono na
6, ze względu na rząd filtru. W przypadku modelowania charakterystyki S11 złożoności
licznika funkcji aproksymującej musi być większa, w celu uzyskania dostatecznie dobrego
przybliżenia odpowiedzi filtru (tabela D.3.4). Kwadrat normy błędu aproksymacji cha-
rakterystyki S11 określono na 2.2 · 10−6, natomiast funkcji S21 na 1.1 · 10−6. Na wykresie
D.3.2 zilustrowano charakterystyki stanowiące podstawę konstrukcji modeli oraz krzywe
uzyskanie w oparciu o wyznaczone modele matematyczne. Na osi częstotliwości zaznaczo-
no punkty, w których obliczono wartości parametrów rozproszenia struktury wykorzystane
do wyznaczenia współczynników wielomianów funkcji aproksymującej.

Analogicznie jak w przypadku modelowania odpowiedzi struktur filtrujących na płaszczyź-
nie S również na płaszczyźnie Z możliwe jest wyznaczenie współczynników wielomianów
funkcji aproksymujących z wymuszeniem wspólnego mianownika. Wartości bn oraz a1n i
a2n, obliczone w oparciu o zależność (D.2.4) z uwzględnieniem specyfiki modelowania cha-
rakterystyk na płaszczyźnie Z dla układu o odpowiedzi symetrycznej oraz asymetrycznej,
podano w tabelach odpowiednio D.3.5 oraz D.3.6. Stopnie wielomianów licznika modeli
charakterystyk S11 są wyższe (dwa dodatkowe zera, zespolone sprzężone) niż wynika to
z topologii struktur. Zwiększenie stopnia złożoności liczników nie ogranicza możliwości
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wykorzystania modeli w procesie optymalizacji struktur filtrujących i gwarantuje wysoką
jakość aproksymacji odpowiedzi częstotliwościowych obwodów. Kwadrat normy błędów
aproksymacji charakterystyk transmisyjnej oraz odbiciowej dla struktury o odpowiedzi
symetrycznej wyniósł blisko 10−4, natomiast dla układu z jednym zerem transmisyjnym
10−5.

Tabela D.3.5: Współczynniki wielomianów liczni-
ków (a1n) i (a

2
n) oraz mianownika (bn) aproksy-

macji charakterystyk S21 i S11 dwurodzajowego
filtru falowodowego na płaszczyźnie Z (odpowiedź
symetryczna, rys. D.3.1 ).

n bn a2n a1n n

8 1.0000 0.0002 −0.2020 10
7 −0.4896 −0.0002 −0.5995 9
6 4.0611 0.0009 0.0325 8
5 −1.4657 −0.0007 −2.8121 7
4 6.0929 0.0016 1.8950 6
3 −1.4552 −0.0008 −4.7833 5
2 4.0034 0.0011 3.3951 4
1 −0.4792 −0.0003 −3.5225 3
0 0.9718 0.0003 2.2499 2

−0.9520 1
0.5155 0

Tabela D.3.6: Współczynniki wielomianów liczni-
ków (a1n) i (a

2
n) oraz mianownika (bn) aproksy-

macji charakterystyk S11 i S21 dwurodzajowego
filtru falowodowego na płaszczyźnie Z (odpowiedź
asymetryczna, rys. D.3.2 ).

n bn a2n a1n n

6 1.0000 0.0019 −0.0945 8
5 −0.3621 −0.0015 −0.7082 7
4 3.0117 0.0068 0.5778 6
3 −0.7184 −0.0034 −2.4080 5
2 2.9798 0.0073 2.0658 4
1 −0.3546 −0.0019 −2.6602 3
0 0.9686 0.0024 1.9874 2

−0.9592 1
0.5951 0

Zera i bieguny funkcji aproksymujących charakterystyki modelowanego układu uzyskuje
się konstruując, w oparciu o współczynniki wielomianów, macierze stowarzyszone [46] oraz
obliczając ich wartości własne.
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Prawo rozpowszechniania

Niniejszym wyrażam zgodę na wykorzystanie wyników mojej pracy, w tym tabel i rysun-
ków, w pracach badawczych i publikacjach przygotowywanych przez pracowników Poli-
techniki Gdańskiej lub pod ich kierownictwem. Wykorzystanie wyników wymaga wskaza-
nia niniejszej rozprawy doktorskiej jako źródła.




