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A new approach to OCR
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The paper presents an attempt to apply the Rough Sets Theory to Optical Character
Recognition with the purpose of accelerating the recognition process and decreasing the
database of the characlers which is usually very big. Simultaneously, it leads io lower
performance and price requirements for automalic identification systems. In this approach
specific characierss [eatures are referred to as an information system. The Rough Sets
Theory allows extracling the most important information from the system, neglecting the
other —— irrelevant. This process is fully automatic and does not require any human decision
in the area of usefulness of certain characlers’ features. A discernibility matrix, which is
built in this way, conslitutes a reduced database for classification algorithms. A briel
description of Classical Optical Character Recognition Theory and Rough Sets Theory as
well as some selected research and experimental resulls are also presented. As it turns out to
be, even 95% of information on the recognized characters may be neglected il certain
criteria are met.

Key words: oplical character recognition, rough sets.

1. INTRODUCTION

Automatic identification systems play a great role in our modern civilization.
Literally every element of the surrounding world can undergo the process of
automatic recognition. Nowadays thesd4e eclements most often are printed and
hand-written characters (addresses, zip codes, signatures), bank notes and coins (e.g.
in cash dispensers). A recognition algorithm must be based on a certain, earlier
acquired knowledge on the objects it is about to identify. The more objects there are
and the more complicated they are, the bigger the knowledge base of the algorithm
(information system) is, and thus the required storage space and recognition time of
a single object. Therefore it seems important to find an efficient way of reducing the
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amount of data in an information system, providing the same (or lower but
acceptable) quality of identification. The solution to this problem may be the Rough
Sets described in [1].

The analysis of the above problem, discussion on the advantages and disadvantages of
applying the Rough Sets Theory may be performed on practically any set of identificable
objects. However due to easiness of construction and acquaintance of the classical
recognition methods, in the conducted research printed digits (0-9) were used. An
information system based on a classical recognition theory was created in the first part of
the research. In the second part, the data was reduced by applying the Rough Sets Theory.

2. CLASSICAL OPTICAL CHARACTER RECOGNITION THEORY

2.1. Introduction

Optical Character Recognition (OCR) is a field of science dealing with pattern
analysis, especially with identification of characters. This problem has not been fully
solved yet, which means that there is no universal device allowing perfect (or at least
human-like) identification of all the characters.

The research on this problem conducted so far gives a series of methods and
algorithms that prepare the text to be recognized and then recognize it. The process
of text recognition is highly complex and can be divided into the following stages:
e line separation
e word separation
e single character separation
@ single character recognition.

This research is focused on the last stage in which separated characters are
treated as objects to be identified. This stage consists of:

e pre-processing
e feature extraction
e classification.

2.2. Pre-processing

The pre-processing of a character must be performed prior to its recognition.
This process prepares a character in such a way that a representative feature vector
can be built allowing identification later on. The pre-processing consists of *:

e image correction — noise removal, blur removal, ets.

e normalization — applying identical translation, scale and rotation transfor-
mations to all the characters

e skeleton generation — replacing a character with thin lines representing its shape

* Pre-processing could also mean the process of loading the character into the computers memory
and all the operations necessary to separate a single characler.
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The only indispensable pre-processing stage is normalization. It eliminates such
recognition mistakes in which two identical characters could be classified into two
different classes only because of difference in scale or position on a bitmap. All the
pre-processing techniques must me used very cautiously, otherwise they may make
the recognition process even more difficult.

2.3. Feature extraction

There are many identification methods used depending on the characters being
recognized. However, they are all based on one common notion of feature space. The
feature space is a n-dimensional space in which all the recognized characters are
projected. Each of the characters has its own, unique set of features called a feature
vector. Generally there are three types of feature vectors: binary, integer and real. It’s
worth mentioning that binary features contain the least amount of information, but are
computed very fast and require small storage space. On the contrary, real features can
store a lot of data, but the trade off is large memory requirements and a long
computation time. It is very hard to say what the best type of feature vector is. It depends
on the kind of features used and the characters being recognized. From another point of
view feature vectors can be divided into constant and variable length vectors. The former
are definitely better due to the fact that comparing two vectors belonging to the same
space is much easier than comparing two vectors from two different spaces. Besides that,
the Rough Sets Theory accepts vectors of one (constant) length. Also from the purely
technical point of view (storing vectors in memory) constant length vectors are preferred.

Below a few examples of commonly used feature vectors are given.

1. Profile features — based on certain character dimensions (e.g. width, height,
thickness, inclination etc.). The created vector features constant length and binary
or integer elements.

2. Skeleton features — calculated from the formerly generated skeleton. There exist
two kinds of them. The first one contains number of end- and branching-points in
the given region of the skeleton, the second one stores information of shape and
orientation of every skeleton’s part. The second type of skeleton coding (unlike
the first one) creates a variable length vector, which is often unacceptable.

3. Pixel density features — created by dividing a character’s bitmap into a certain,
constant number of regions and summing up all the lit pixels in each of them. The
created vector features constant length and integer elements. Another type of this
feature vector is one with elements reaching successive values if number of lit
pixels exceeds certain, formerly fixed, threshold values.

2.4. Classification

Classification — the last stage of recognition — is the process of qualifying
a given character to a certain class. There exist many different classifiers (e.g.
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classical, statistical, fuzzy logic or neural network), but the common feature of most
of them is that the feature vector of a recognized character is an input, and the
output is the number of the membership class. Calculation of the membership class
is performed by the classifier employing certain knowledge. This konwledge comp-
rises formerly generated feature vectors of characters from the learning set, which
membership classes are known.

Some neural network classifiers do not need feature vectors at all. The bitmap of
an unknown character is the input and this is the only information used in
calculation of membership class; whereas fuzzy logic classifiers give as the output
not a scalar (number of on the membership class), but a vector (fuzzy function of the
character’s membership to every class).

In order to recognize a character correctly, the closest vector to the character’s
vector from among learning set vectors must be found. In practical applications
a minimum of the norm of vectors’ difference is searched for. Although this method is
relatively simple and fast, it may cause mistakes. In order to avoid them, another
slightly more complicated classification algoritym is used. The K-Nearest Neighbor
Classifier finds not one*, but K nearest vectors to the given one. The membership
class of the recognized character is the one, which has the most representatives among
the K nearest vectors. In the case that the number of representatives of two or more
different classes is equal, a class with minimal mean distance from the given vector is
chosen. The optimal value of K parameter can be determined only experimentally,
for it depends on the characters themselves (more exactly on their feature vectors).

3. ELEMENTS OF THE ROUGH SETS THEORY

3.1. Introduction

Due to the increasing size of databases and huge amount of information stored
in them, there occurred a necessity of developing efficient methods of acquiring the
most essential and useful knowledge out of databases. This problem was among the
most important ones in the field of modern information systems.

In 1982 Zdzistaw Pawlak proposed in [1] a new theory of reasoning about data
called the Rough Sets Theory.

In this approach knowledge is represented by a set of data organized in a table
called an information system. Rows of the table refer to objects (e.g. characters), and
columns to their attributes (features). Reduction of knowledge means deleting
unnecessary and superfluous attributes and leaving only the most important ones.
The efficient methods of knowledge reduction are being developed by the Rough
Sets Theory.

* K-Nearest Neighbour classifier with K = 1 is often called a simple classical classifier or minimal
distance classifier.
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3.2. Indescernibility relation, reduct and core of knowledge

An information systems is a 4-tuple S = <U, Q, V, /> where:
U is a finite set of objects,
Q is a finite set of attributes,
V = Uyeq Y, is @ domain of the atrribute q,
f : UxQ—V is a function such that f(x, q)eV, for every qeQ, xe U, called an
information function.

We say that objects x, ye U are indiscernible by the set of attributes A < Q in
S (denoted by xXIND(A)y) if f/(x, q) for every qe A. IND(A) is called an indiscernib-
lity relation.

A subset A < Q is called a reduct if IND(A) = IND(Q) or if atiributes of the
subset A classify objects with the same quality as all the attributes (Q). A reduct of
knowledge is its essential part, which suffices to define all basic concepts occurring in
the considered knowledge. The common part of all reducts is called a core of
knowledge and is denoted by COR(Q).

3.3. Reduction of consistent decision table*

Let DT be a consistent decision table (one without objects with identical
condition attributes and different decision attributes**), C be a set of condition
attributes, D be a set of decision attributes and aeC.

a) An attribute a is dispensable in the decision table DT if the decision table DT is
also consistent without the attribute a; otherwise the attribute a is indispensable
in the decision table DT

b) A decision table DT is called independent if all the attributes ae C are indispen-
sable in the decision table DT

¢) The subset of attributes R < C is called a reduct of C in the decision table DT if
the new decision table <U, RuD, V, /> is consistent (according to another
definition also independent)

d) The set of all indispensable attributes in the decision table DT is called the core
of the decision table DT

3.4. Discernibility matrix and function

The process of verification if a given subset is a reduct is a process involving
a huge number of comparisons. For an information system consisting of m objects
there are m? comparisons for a single reduct (according to the difinition). When
certain conditions are satisfied this number will be reduced by slightly more than
a half for each next tested reduct. One should also remember that this number must

* Due (o the [act that information systems have the form of a table, they are often referred to as
decision tables
** In other words, one without objects with identical attributes belonging to different class
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be still multiplied by the length of the reduct. Moreover, the comparison time of two
integer or real numbers must be taken into consideration. Due to the above, the
algorithms based on the reduct definition are very slow and inefficient.

Notions of discerniblity matrix and function introduced by Rauszer and Skow-
ron in [2] make the reduct search time much shorter. The discernibility matrix stores
only information whether the corresponding attributes of any pair of objects are
different or not. This information can be stored on single bits grouped in bytes.
Hence, there is much less data to be compared than previously and the processing
time is shorter.

In an information system consisting of m objects x; described with n attributes a, € A
elements of the discernibility matrix c; are defined as follows:

cy={aeA:a(x)#a(x)} for ij=1,.m.

Due to symmetry of the discernibility matrix (¢; = ¢;) and ¢; = 0 for i = j, it can
be presented only by elements in the lower triangle of the matrix.
The discernibility function f, of an information system S is a Boolean function of
n Boolean variables a ........ , a, corresponding to attributes a,,..., a, respectively, and
defined as follows:

fi@ ... s a,)= A{V(c):1<j<i<m, ¢c;#0}.

In practical applications in order to verify if a given subset is a reduct, it is
necessary to check if all the logical products of elements of the subset and elements
of discernibility matrix are not empty sets. Otherwise the tested subset is not
a reduct.

4. RESEARCH AND CONCLUSIONS

4.1. Introduction

All the tests conducted within the research were performed on one set of objects.
These were printed numbers (0-9) based on MS Windows true-type fonts. Each
number was stored on a monochrome 48 x 48-pixel bitmap. On the whole 2330
characters were tested, 233 of each kind. 155 characters belonged to the teaching set,
the other 78 to the testing set.

During the first stage of the research a few types of feature vectors were tested
and the best one was established. Profile features and pixel density features (both
with and without thresholds) were tested. The highest quality of recognition was
achieved with the latter type of feature vector and these features were used in further
research. It must be mentioned that it was not the best existing vector that was
searched for (it was not the objective of the research), but only several commonly
used vectors were tested and the best one from among them was chosen.

In the second stage of the research many attempts of data reduction were
performed on an information system built of the above mentioned feature vectors.
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The shortest reducts fully describing the system were found, but the recognition
results were unsatisfactory. Therefore longer reducts were found and they provided

higher recognition quality.

4.2, Establishment of The Best Feature Vector

The table below represents selected recognition results of the testing set for

different types of feature vectors

Table 1
Recognition resulls of the testing set for different types of feature vectors
Vector No

Quality 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
of Recognit.

Minimal 74,4 71,8 75,6 75,6 79,3 75,6 78,2 76,9 79,5 78,2

Maximal 98,8 | 100,0 97,4 1100,0 |100,0 |100,0 |100,0 |100,0 |100,0 |100,0

Average 87,1 87,8 90,1 91,7 92,3 927 93,0 93,3 93,3 94,1

— prolile features vector — length 64.

— pixel density feature vector with thresholds — division 12 x 12, onc threshold at 50%.

~ pixcel density feature vector with thresholds — division 16 x 16, one threshold al 50%.

— pixcl density feature vector with thresholds — division 8 x 8, five evenly spaced thresholds.
— pixel density feature vector with thresholds -— division 8 x 8, seven evenly spaced thresholds.
pixel density feature vector without thresholds — division 16 x 16.

— pixel density leature vector without thresholds — division 12x 8.

— pixel density feature vector without thresholds — division 6 x 8.

— pixel density feature veetor without thresholds — division 8 x 8.

— pixel density feature vector without thresholds — division 8 x 12.

OO XN W N -
|

4.3. The Shortest Reduct

The information system was finally constructed of pixel density features vector
without thresholds (8 x 8). On this basis the discernibility matrix was built. It was
used for finding reducts. Initially one shortest reduct was found (Fig. 1). The length

Fig. 1. Geometrical interpretalion of the shortest reduct (dark squares represent the features taken into

consideration in the recognition process)




150 W. Czajewski Kwart. Elektr. i Telekom.

of this reduct was only 12,5% of the full feature vector’s length. According to the
reducts definition it allowed perfect recognition of all the objects (characters) from
the learning set. The testing set, however, was recognized with much lower quality,
because the shortest reduct was optimally choosen for the known objects from the
learning set and no others.

After further examinations the lowest (59,7%), the highest (724%) and the
average (66,6% ) recognition quality for 8-element reducts were found.

The results above clearly indicate that the shortest reduct is unsuitable for the
recognition of characters from outside the learning set. The classification quality in
this case is much lower (ca 30 percent points on the average) than when all the
features are used. The only method of increasing the recognition quality was
utilization of longer reducts.

44. Longer Reducts

Due to unimaginably big number of all possible subsets of the whole attribute set of
the information system (2% =~ 1,8-10'") verifying every ,,candidate for reduct” is
practically impossible. Therefore a random search algorithm was used. Having tested
thousands of ,,candidates for reducts” some conclusions of statistical nature were reached.

It is easy to notice (Fig. 2) that the number of reducts of a given length (among
all the subsets of this length) is decreasing as the length of the tested subsets drops.

The Table 2 presents the worst, the best and the average recognition quality of
the characters from the testing set for reducts of a given length.

As one can notice, some of the reducts give better recognition results than the full
feature vector! They should be regarded as the sets of features with the least

100,0%

90,0% <
80.0% AN

70,0% \
60,0% N

0,0%
=0, N

40,0% \

30,0% ~—]
20.0% -

10.0% \\

0.0%

M —
64 58 51 45 38 32 26 19 13 6 0

Fig. 2. The ratio of the number of reducts Lo the number of all the subsels of a given length
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Table 2
Recognition results of the testing set for reducts of a given length
Length of

N\ reduct] 4 19 26 32 38 45 51 58 64
Quality
of recognit.

Minimal 70,5 71,5 79,5 83,6 86,8 874 89,7 91,3 93,3

Maximal 74,0 84,0 87,7 91,3 93,5 93,2 93,6 94,1 93,3

Average 72,5 80,1 85,3 87,8 89,9 91,1 92,2 928 93,3

important features eliminated. Unfortunately there is no analytical method of
finding them. In practical applications one must rely only on statistical results (much
less optimistic). As a matter of fact over 27% of 58-element reducts give better
recognition results than the full feature vector, but this number decreases quickly as
the vector’s length drops (Fig. 3).

30,0%

25,0% \

20,0% \\
15,0% \
10.0%

05,0%

0.0% ———

58 51 45 38 32

Fig. 3. Statistical distribution of ,,better” reducts among all the reducts of a given length

The shortest found reduct giving recognition results not worse than the full
feature vector had 38 elements (ca. 60% of the full vector’s length). Graphical
interpretation of this reduct is shown in Fig. 4a. For comparison, in Fig. 4b the
worst found reduct of the same length is shown. The two reducts have 14 different
elements.
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; 5

Fig. 4. Thedistribution of features for a) the best and b) the worst 38-element reduct (white squares represent
the features that were neglected in the process of recognition)

CONCLUSIONS

On the ground of the conducted research it can be stated that:

1. It is enough to use 5-15% of the knowledge from an information system in order
to recognize all the characters from this system perfectly. In other words, up to
95% of data in an information system is dispensable.

2. It is possible to find a reduct that will give the same recognition results for
characters from outside the information system as the full-length vector. In this
case ca. 40-50% of data in an information system is dispensable.

Generally one can notice that the more features a single character has the shorter

(in percent, not absolutely) the minimal reduct is. Also less (in percent, not

absolutely) data is required to provide the same recognition quality for characters

outside the information system.

The obtained results are quite interesting. They mean substantial (even 10 times
in the first case) reduction of recognition time and hardware requirements, which
leads directly to economical savings.
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W. CZAJEWSKI

ZBIORY PRZYBLIZONE W ROZPOZNAWANIU ZNAKOW
Streszczenie

W artykule zaprezenlowano probg zastosowania teorii zbiordow przyblizonych do rozpoznawania
znakow. Ma to na celu przyspieszenie procesu rozpoznawania oraz zmniejszenie (zwykle bardzo duzej)
bazy danych o poszczegblnych znakach. Tym samym prowadzi to obnizenia wymagan wydajnoSciowych,
a zarazem ceny, stawianych systemom automatycznej identyfikacji znakow. W tym podejéciu charak-
terystyczne cechy znakow (wyznaczone tradycyjnymi metodami) traktowane sa jako system informacyj-
ny. Teoria zbioréw przyblizonych pozwala na wyodrebnienie z niego najwazniejszych informacji (z
punktu widzenia rozpoznawania), a odrzucenie pozostalych - nieistolnych. Proces ten jest w pehi
automatyczny i nie wymaga od czlowieka podejmowania zadnych decyzji, co do przydatnosci okres-
fonych cech znakéw. Utworzona w len sposob macierz rozroznialnosci stanowi zredukowana baze
danych dla algorytmow klasyfikujacych. W artykule zamieszczono takze krotki opis teorii rozpoznawania
znakow i leorii zbiordw przyblizonych oraz wybrane wyniki przeprowadzonych badan i eksperymentéw.
Jak si¢ okazuje, przy spemieniu pewnych warunkoéw, nawet 95% informacji o rozpoznawanych znakach
moze by¢ pominigte bez uszczerbku dla jakosci klasyfikacji.

Stowa kluczowe: rozpoznawanie znakdw, zbiory przyblizone.
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Wiasnosci korelacyjne i widmowe niestacjonarnych
sygnalow zmodulowanych*
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Rozpatrzono probabilistyczne module sygnatow zmodulowanych w postaci okresowo
korelowanych proceséw losowych. Przeanalizowano, w ramach teorii drugiego rzedu,
wiasciwosci sygnalow, wyprowadzono réwnania wiazace ich charakierystyki korelacyjne
i widmowe oraz charakterystyki proceséw modulujacych. Opisano strukiury korelacyjne
i widmowe szczegblnych Lypow okresowo korelowanych procesow losowych, ktore sa
najprostszymi modelami amplitudowej i amplitudowo-fazowej modulacji. Omodwiono pod-
stawowe sposoby podejScia do szacowania charakterystyk sygnalow.

Stowa kluczowe: niestacjonarne sygnaly zmodulowane, okresowo korelowane procesy
losowe, funkcja autokorelacji, chwilowa gestos¢ widmowa, komponenty korelacyjne i wi-
dmowe.

I. WPROWADZENIE

Podstawowa zasada modulacji jest uzmiennienie, zgodnie z odpowiednimi re-
gulami, parametrow pewnej funkcji czasowej zwanej sygnalem nosnym lub fala
no$na. Sygnalem no$nym moze by¢ funkcja zdeterminowana lub funkcja losowa.
W przypadku zdeterminowanym jako nosna stosuje sie powszechny sygnal har-
moniczny, fale prostokatna, ciag okresowo powtarzalnych impulséw o réznych
ksztaltach. W ogblnosci nosna jest ciagla lub impulsowa funkcja okresowa. Modula-
cja wowczas polega na uzmiennieniu jej parametrow. Poniewaz w systemach
przesylania informacji sygnat modulujacy ma wlasciwosci stochastyczne, to analize
sygnalow zmodulowanych nalezy przeprowadzi¢ w ramach pewnej klasy procesow

* Projekt badawczy KBN Nr 8 T11D 021 13
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fosowych. Chociaz dzigki okresowym zmianom w czasie nosnej wiasciwosci syg-
naléw zmodulowanych sg powtarzalne w czasie, analiza tych sygnatow w wigkszosci
przypadkéw jest przeprowadzona w oparciu o teorie i metody analizy stacjonarnych
proces6w losowych. Badanie wlasciwo§ci modulacji w ramach przyblizenia stac-
jonarnego sprowadza si¢ do analizy estymatorow gestoéci widmowej, a zadanie
poszukiwania regularnych oscylacji okre$la si¢ jako zadanie wykrycia jej skokowych
zmian. Poniewaz takie zadanie moze by¢ rozwigzane tylko w poszczegblnych
przypadkach, dlatego poprawnie nalezy to sformutowaé w inny spos6b — w oparciu
o model niestacjonarny. Opisane wlasciwosci oscylacji stochastycznych z wykorzys-
taniem gesto$ci widmowej przyblizenia stacjonarnego umozliwiaja tylko analize
rozkladu czestotliwosciowego ich uérednionej w czasie mocy. Taka charakterystyka
nie zawiera zadnej informaciji o strukturze czasowej, ktéra polega na powtarzalnosci
w czasie wlasciwosci oscylacji, w tym zachowaniu ksztaltu. Taka powtarzalnosC jest
podstawowsg cecha procesu oscylujacego. Naturalnie mozna ja opisaé za pomoca
zmiennych w czasie charakterystyk probabilistycznych, okreslajacych pewne typy
tych zmian. Modelem probabilistycznym o najprostszej powtarzalnoéci (o jednym
okresie) jest okresowo korelowany proces losowy [1, 2, 3]. W oparciu o ten model
analizowane sa w tej pracy wlasciwosci sygnalow zmodulowanych.

2. KORELACYJINA I WIDMOWA ANALIZA SYGNALOW

Okresowo korelowanymi procesami losowymi (OKPL)* nazywamy takie proce-
sy, ktorych warto$¢ oczekiwana m(f) = E£(t), E — operator uéredniania, i funkcja
korelacji b(t, u) = EE(t + u)E(2), E(t) = E(f) — m(t) (procesy £(f) uwazamy jako
rzeczywiste), sa okresowymi funkcjami czasu, tj. dla dowolnych ¢ i pewnego T > 0
spelniaja warunki:

m@)=m@+T), blt,u)=b(+T,u. H

WielkoS¢ T uwazamy jako okres korelowalnoéci. Jezeli funkcje m (¢) 1 6(¢, u) sa
bezwzglednie calkowalne wzgledem ¢ w przedziale [0, T]

T T
fim@®|dt < oo, [lb(t, w]dt < co, 2
0 0
to moga by¢ one przedstawione w postaci szeregdbw Fouriera
m(t)y =) myexp(kwyt), b(t, u)= Y B, (W exp(kw,t), (3)
keZ keZ

gdzie
17 17T
my, = —ffm(t)exp(~ikw0 Hdt, B,(u)= ?fb(t, u)exp (—ikw, ) dt 4
0 0

/
* W literaturze stosowane s tez terminy cyklostacjonarne procesy losowe [3, 4], okresowo
niestacjonarne [5], okresowe niestacjonarne [6], procesy o okresowej strukturze [7].
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2n ce . . .
oraz Wy =, Z — zbior liczb calkowitych jak tez |m,|— 0, |B,(u)|—0 przy

k— +co. Szeregi (3) dla ciaglych wzgledem ¢ funkcji m(¢) i b(¢, u) sa zbieine
jednostajnie. Wielkosci B, (1) nazywane s3 komponentami korelacyjnymi [1, 5].

Istotna role przy zrozumieniu istoty OKPL jako modeli sygnalow odgrywa ich
przedstawienie [1, 3, 6]

£ = Y. &(tyexp (ikw, 1), (5)
keZ

gdzie &, (t) — lacznie stacjonarne procesy losowe. Z powyzszego wyrazenia wynika,
ze w ogoOlnym przypadku OKPL jest suma skladowych harmonicznych zmodulowa-
nych amplitudowo i fazowo, ktoérych pulsacje sa wielokrotnoscia pulsacji pod-
stawowe] harmonicznej w, Wartodci oczekiwane proceséw &, (f) sa wspodlczyn-
nikami Fouriera wartosSci oczekiwanej OKPL m (¢). Dla funkcji autokorelacji OKPL
b(t, u), biorgc pod uwage przedstawienie (5), otrzymujemy

b(t,w= Y. expli(l —n)wyt — ilw,u] E&,(t + u) E5(8), (6)

LneZ
gdzie 5,(1) =&(t) —my, a (f:(t) — proces sprzezony do f,, (). Wprowadzmy funkcje
Dy (W) = E& (¢ + u) E3(0), )

ktora okreSla powiazania korelacyjne miedzy stacjonarnymi procesami &,(¢) i &, (2).
Po zamianie wskaznika sumowania n = [ — k wyrazenie (6) przybiera postaé

b(t,u)=Y exp(ikw,t) Y. Dy () exp (ilw,u). (8)

keZ leZ

Poroéwnujac rownania (3) i (8), uzyskujemy

B, ()= ), Dy (w)exp (ilw, u). ©)

leZ

Zerowy komponent korelacyjny okres§lony jest, jak widaé¢ ze wzoru

By(u) = Y, D, (1) exp (ilw, u) (10)

leZ

funkcjami autokorelacji procesow &, (1), a komponenty wyiszego rzedu B, (u) — ich
wzajemnymi funkcjami korelacji. Przy tym k-ty komponent korelacyjny okresla
powigzania korelacyjne proceséow & (f), ktorych réznica miedzy wskaznikami jest
rowna k. Stad wynika, ze funkcja autokorelacji procesu (5) bedzie zmieniaé sie
okresowo w czasie tylko w przypadku powiazan korelacyjnych miedzy modulujacy-
mi procesami £,(¢). Jezeli te powiazania nie istnieja, to dla procesu (5) funkcja
autokorelacji z biegiem czasu bedzie zachowywa¢ si¢ jak stala.
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Zauwazmy, ze przedstawienie (5) vogolnia znane szczegolne przypadki pow-
tarzalnosci stochastycznej. Jezeli

& () = a + (D), (an

gdzie #, (1) — nieskorelowane procesy losowe, to otrzymujemy model addytywny:

£ = ), aexp(ikwyt) + 3 n(exp (koyt) = n(2) + 1(0) (12)
keZ keZ
Jezeli komponenty maja postaé
& (D) = a1 (9), (13)
to OKPL przechodzi w model multiplikatywny:
E() =n(t) ), apexp(ikwyt) = n(0)f(2). (14)
keZ

Model poliharmoniczny (okresowy proces losowy) otrzymujemy w przypadku, gdy
¢, () = n,, gdzie n, — zmienne losowe:

E(t) =, neexp (ko 1). (15)
keZ
Jezeli wszystkie wspolczynniki szeregu (15) sa zdeterminowane, to & (¢) jest poprostu
funkcja okresowa.
Korzystajac z zaleznosci (5) mozna takze otrzymac inne szczego6ine typy OKPL,
ktére moga by¢ przedstawione w postaci szeregu trygonometrycznego:

EWy=E @)+ Y [E(t)coskw,t + & (Hsinkw, 1], (16)

keN

gdzie &5(0) =[£,()+E (D], &L @) = i[& () — E L (D], () © & (1) — procesy
sprzezone ¢_, (£) = &, (¢), N — zbi6r liczb naturalnych.

Wowczas
m(t) =m,+ Y (micoskw,t+ misinkaw,t), a7
keN
b(t, uw) = By(u) + Y. [Bs(w)coskmyt + B;(u)sinkw, ], (18)
keN
przy tym

1T 27 2T
my = —]—Jm(t) dt, mi= El;j‘m(t)coskwotdt, mj, = —i,jm(t) sinkw,tdt, (19)
[} 0 0

B,(w) = ;jb (t, w)dt, (20)
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2 T 2 T
BS(u) = T {b(t, uycoskw, tdt, Bj(u) = = [b(t, u)sinkw,tdt. (1)
0 4
Oczywiste jest, ze
1 . 1 .
Moy =, (mi Fimp), Byy(u) = S [Bi() F iBi ()] (22)

Funkcje Bi(u) i Bj(u) nazywane sa odpowiednio kosinusowymi i sinusowymi
komponentami korelacyjnymi.

Warto§¢ oczekiwana (17) opisuje regularny przebieg sygnalu, a wariancja
d(f) = b(t, 0) — jego chwilowa moc. Wlasnoéci okresowych zmian w czasie powia-
zan korelacyjnych miedzy warto$ciami procesu w chwilach ¢ i ¢+u okresla sie
funkcja autokorelacji b(t, u). Wspolczynniki Fouriera szeregow (17) i (18) sa
parametrami ksztaltow krzywych czasowych zmian odpowiednich charakterystyk.

Funkcja autokorelacji jest symetryczna wzgledem argumentow ¢ 1 ¢+ u, tj.
b, ) =b(t+u,—w)ib(t, —u)=b(t, —u, u). Z tego powodu

Y B, (—u)exp(ikwyt) = Y. B, (u)exp[ikw,(t — u)] 23)
. keZ keZ
1 B, (—u) = B, () exp(—ikw,yu). (24)
Z ostatniego wzoru otrzymujemy
By(—u) = By(u), Bi(—u)= Bi(u)cos wyu — B} (u)sinkwyu, (25)
Bi(—u) = Bi(uycoskwyu + B (u)sinkw,u. (26)

Jak wida¢, zerowy komponent korelacyjny jest parzysta funkcja przesuniecia u. Jest
on roOwny uérednionej w czasie funkcji autokorelacji OKPL:

By () = {6 (4, w)} = lim

00

T
t,w)dt = ¢, wydt, 27
20}/)( u) T{b(,u) (27
Zerowy komponent korelacyjny B,(u) jest funkcja dodatnio okreslona, tj.
funkcja spelniajaca nierownosé

Z By(t; — t) 0] = 0, (28)
k=1
gdzie o, i x;, — dowolne liczby zespolone. Nieréwnos¢ t¢ mozna wykazaé biorac pod
uwage przemiennos¢ operacji uSrednienia w czasie wzgledem operacji liniowych:
L

L
Z Bu(ti_‘tk)“k“:: Z #t{b([“f“fkafi_tk)}‘xi“;:

Gk 1 ik =1
2
=20

L
= ;1,{ Y o b(t+t,t,— tk)ocioc,;} ::,u,E{
k=1

(29)
Z é(t + 1) o

k=1
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Tak wigc, zerowy komponent korelacyjny ma wilasnosci funkcji autokorelacji
stacjonarnego procesu losowego i zgodnie z twierdzeniem Wienera-Chinczyna jezeli

jest catkowalny bezwzglednie

[2
[

§ 1B, )| du < o, (30)

-0
moze by¢ przedstawiony w postaci calki

By@ = | ¢ fy(w)do, a1

gdzie funkcja f; (w), tak zwany zerowy komponent widmowy, jest funkcja rzeczywis-
ta, parzysta i nieujemna: f, () = fg(w), [y (—w) = f, (w), f,(w) > 0. Wlasnosci te
umozliwiaja interpretowanie komponentu zerowego jako gestosci widmowej uéred-
nionej w czasie mocy sygnatu.
Widac¢ wigc, ze parzysta funkcja przesuniecia u jest funkcja
u

K,(u) = B,(uw)exp <— z’lwoi>, (32)

gdyz

K(—u) = B,(—u)exp (i/w(,§> = B,(1)exp (- z‘la)o;‘) = K, (), (33)

oraz funkcije

K% () = B (u) cos lwog — Bi(u)sin lw(,g, (34)
55, () = + B () sin zw(,g + B () coslwog, leN (35)
przy tym
K = ) [K7 () ~ K1), (36)
Utworzmy szereg
k{t, u) = g:ZK, @Wexp(ilw, ) = [ZZB, (w) exp |:il(u(,<t — ;)] (37

Porownujac rownania (3) i (37), mamy

k(, u)=b<t—g,u>=Eé°<t—g)£<l+;>. (38)

Stad wynika, ze funkcje K,(u) sa komponentami Fouriera momentu centralnego
k(t, u), ktéry okreSla powiazania korelacyjne miedzy warto§ciami procesu w chwi-
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u . u
lacht——'ilt-i-i

parzysta wzgledem zmiennej u.
Uwzgledniajac przedstawienie OKPL poprzez procesy stacjonarne, dla funkcji
autokorelacji &k (¢, 1) mamy

. Oczywiscie taka funkcja w odroznieniu od 6 (¢, u) jest funkcia

kt, = Y, exp[i(n —myw,t+i(m+ iz)wOuJEf;(t - Lf-) fem<t + lf) (39)
m,neZ 2 2 2

Wprowadzajac nowy wskaznik sumowania / = n — m, mamy

k(t, u)= ) exp [ilw()(t — ;)jl Y D, . (wyexp (inw,u). (40)

leZ neZ

Z powyzszego wzoru uzyskujemy zalezno$ci komponentéw K, () od auto- i inter-
korelacyjnych funkcji stacjonarnych skiadowych OKPL &, (¢):

K (1) = exp (_ ilw, ;‘) EZ Doy () exp (inw, u). (41)

Wydzielimy z funkcji autokorelacji b (¢, u) czgs¢ parzysta i nieparzysta
bP(t, u) = —;[b (tL,wy+ b, —w)]= :_lz[b(t, u) + b(t — u, ), (42)
b® (¢, u) = é[b (t, u) — b(t, —uw)] = %{b(z, u) — b (t — u, u)]. (43)

Jezeli proces () jest stacjonarny, tj. szereg Fouriera funkcji autokorelacji
zawiera tylko zerowy komponent korelacyjny B, (1), to cze$¢ nieparzysta jest rowna
zeru b® (1, u) = 0. Tak wiec obecnoé¢ sktadowej nieparzystej jest dowodem na to, ze
proces jest niestacjonarny, za§ skladowa ta moze by¢ wykorzystana przy opisie
niestacjonarnos$ci. Ze wzoru (43) wynika, ze wartosci cze$ci nieparzystej sa okreslone
przez zalezno$¢ migdzy szybkoscia zmian powiazan korelacyjnych z czasem ¢ i prze-
sunigciem u. Jezeli funkcja korelacji wraz ze wzrostem przesuniecia szybko maleje, to
czgS¢ nieparzysta jest bardzo mata. W przypadku, gdy funkcija korelacji rozni sie od
opisanej powyzej, to dla kazdej chwili czasu beda istnie¢ tzw. korelacje przej§ciowe.
Wlasnoscei takich proceséw losowych opisuje funkcja 6@ (¢, u). Analiza struktury
probabilistycznej sygnalow przy pomocy autokorelacji parzystej k (¢, u) juz tego nie
umozliwia.

Parzysta i nieparzysta czgs¢ funkcji autokorelacji mozna przedstawi¢ w postaci

1 Z [[Bi(w)+ Bi(—u)]cos kw, t+[ B (u)+ By (—u)]sin kow,t]=

2kEAV

=B, (u)+ ). cos ka)og[B,”c(u) coskw, (t — g)-&-B‘,‘C (1) sin kco()(t - g)],

keN

b®(t, uy=B, () +
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b (t, u) = % 2. [[Bi(w) — Bi(—~w]coskwyt + [Bi(w) — Bi(—u)]sinkwy ] =

keN

= ) sin ka;[B‘,‘; (w)cos kw, <t — ;) — B{(u)sin ko)0<t — ;)} 44)

keN

Wychodzac z réwnosci (34) i (35) uzyskujemy nastepujace zaleznoSci

keN

b (t, wy=B, (W)+ Y. cos kwo—g[cos kw, tl:Bz, (u) cos kwo—g — Bi(w)sinkw, ;:' -+
+ sin kwot[B,i () sin kwog + Bi(u) cos kw";]J =

= B,(u) + Y cos lwog[Kf () cos e, t + K () sin Lo, 1], (45)

leN

b®(t,u)= ) sin kmog [cos kaw, t[B‘,’{ (u) cos kwng + Bi(w)sinkw, ﬂ +

keN

+ sin k| Bi(w)sinkay- — B () coskwy | | =
2 )

. u . .
=Y sin la)oi[K‘,‘(u) cos lwyt — Kji(u)sinlwgt], (46)
leN
ktore okreSlaja zwiazek parzystej i nieparzystej 6™ (¢, u) czeSci z parzystymi
komponentami Fouriera Kf (u) i K5 ().
OkreSlmy za pomoca przeksztalcenia Fouriera funkeji autokorelacji b(z, u)
chwilowa gestos$¢ widmowa f{(w, 1):

f(w, t) = iln T b(t, uyexp(—iwu)du. 47

Funkcja f(w, f) jest funkcja zespolona: f(w, ¢) =Ref(w, ) — ilmf(w, {). Po
podstawieniu do (47) funkcji autokorelacji b (¢, u) jako sumy parzystej 6P (¢, u)
i nieparzystej 5™ (¢, u) czgsci i uproszezeniu otrzymujemy
1% 1
Ref(w, f) = [ bP(t, wycoswudu, Imf(w, £) =~ [ b@ (¢, u)sinwudu. (48)
Ty Ty
Oznacza to, Ze czg§C rzeczywista chwilowej gestosci widmowej jest kosinusowym
przeksztalceniem Fouriera parzystej czesei funkcji autokorelacji, a czg$¢ urojona
—— sinusowym przeksztalceniem czgéci nieparzystej. Widac, ze Re f(w, ) jest parzysta
funkcja czestotliwodei, a Im f(w, f) — nieparzysty:

Ref(—w, ) =Ref(w, 1), Imf(—w, t) = —Im[(w, 1). (49)
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Wyrazenie dla funkcji autokorelacji

b(t,w)= | f(o, Hexp(ivu)dw (50)
zapiszemy w postaci
b(t, u) =2 [ [Ref(w, H)cos wu + Im [ (w, 1) sin wuldw, (5D
0

stad

.

bP(t, w) =2 [ Ref(w, ycoswudu, bP(t, u) =2 | Imf(w, )sin wudu. (52)
0 0
Dla wariancji sygnatu d (r) = b(z, 0) mamy
d(t) =2 | Ref(w, ) dw. (53)
0

Z tego rOwnania wynika, ze calkujac w calym zakresie czestotliwosci rzeczywista
czeS¢ chwilowej gestosci widmowej otrzymujemy chwilowa moc procesu. Jednak
funkcja Ref(w, f) nie moze byC interpretowana jako gesto$¢ widmowa mocy,
poniewaz nie zawsze jest ona nieujemna dla wszystkich (w, f). Warunek
Ref(w, ©) > 0 jest zawsze spelniony dla lokalnie stacjonarnego procesu losowego*
[8], gdyz powiazania korelacyjne szybko maleja wraz ze wzrostem przesuniecia
u w poréwnaniu ze zmianami w czasie i wtedy w przyblizeniu b (¢ — u, u) =~ b (¢, u).
Woéwcezas czgsC nieparzysta jest rowna zeru 5™ (¢, u) ~ 0. Warunek dodatniej okres-
lonosci dla funkcji autokorelacii

L
Y b, bt~ )oar >0 (54)

k=1

moze by¢ wowczas przepisany w postaci

L
Y bt t — t)oo; > 0. (55)
Jk=1
W tym wypadku, dla wszystkich ¢, funkcja autokorelacji b (¢, ) ma wlasnosci funkcji
autokorelacji procesu stacjonarnego, wobec tego Ref(w, £} > 0 i Ref(w, ¢) mozna
interpretowac¢ jako chwilowa gesto$¢ widmowa mocy. Dla procesu lokalnie stac-
jonarnego Im f(w,?) ~ 0. W ogdlnym przypadku sinusowe przeksztalcenia czesci

* Lokalnie stacjonarne procesy losowe moga byé zdeliniowane z wykorzysianiem pojecia
T —— skorelowanych procesow losowych [9]. T -— skorelowanymi procesami losowymi nazywane sg
procesy, ktorych funkcja korelacji 5 (1, ) dla dowolnych ¢ jest rdwna zeru, jezeli |u| > 7. Lokalnie
stacjonarne procesy sa to takie t -— skorelowane procesy, ktorych funkcja korelacji w dodatku spehia
warunek: b(t + x, w) = b(t, wy dla |x| < <.
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nieparzystej funkcji autokorelacji opisuje wlasnosci czgstotliwo§ci procesow przejs-
ciowych.
Gestos¢ widmowa f(w, t) jest funkcja okresowa zatem

f(w, t) = Z Je(w)exp (ikw, ), (56)
gdzie o

T
Se(w) = ;Jf(w, 1) exp (—ikw, f) dt. 57

Podstawiajac warto&¢ (47) do wzoru (57) otrzymujemy wyrazenie

o0

S () = 7:175 | exp(—iwu)[;}}rb (1, u)exp (—ikwyt) dt}du =

—0

:217r cj? B, (u)exp (—iwu)du, (58)

okreslajace zwiazek miedzy komponentami korelacyjnymi i widmowymi.
Po uwzglednieniu réwnania (9) mamy

f@) =53 | Duc@expl—i@ - lopuldu= ¥ fiy (@ — log). (59)
leZ —o leZ

Stad wynika, ze kazdy komponent widmowy jest rowny sumie gesto$ci widmowych
odpowiednich proceséw modulujacych, przesunigtych wzdluz osi czestotliwosci
o wielko$¢ /m,. Zerowy komponent widmowy zalezy tylko od gestoéci widmowych
mocy procesow modulujacych f; (@ + /w,), a komponenty widmowe rzedu k& — od
wzajemnych gestoSci widmowych procesoéw, ktorych roznica miedzy wskaznikami
jest robwna k.

Komponenty widmowe okreslaja rowniez stopien korelowalno$ci skladowych
harmonicznych formutujacych pewny sygnal. Ten wynik otrzymujemy analizujac
rozwinigcie harmoniczne OKPL. Takie rozwinigcie mozna wyprowadzi¢ na pod-
stawie przedstawienia (5). Rozwinigcie harmoniczne procesdéw stacjonarnych ma
postac

&0 = [ expliondz,(w), (60)
gdzie z, (w) — funkcje losowe o przyrostach
Edz, (w) = m 6 (w)dw, Edi (0,)dZ (w,) =f (0, — ©,)do,dow,, (61)

dz (w) = dz, (w) — m, é (w)dw (62)
0 (w) — funkcja delta Diraca.
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Po uwzglednieniu wzoru (60) szereg (5) przybiera postaé:

EW =Y T e'@rkontdz (w) = }O ety dz(w — kw,) (63)

keZ —~0 —00 keZ

Wprowadzmy nowa funkcje losowa Z (w), ktorej przyrosty sa réwne

dz(w) = ). dz, (0 — kw,). (64)
kez
Dla OKPL wtedy mamy
=] ez () (65)
Zauwazmy, ze przyrosty dz (w) spelniajg warunki:
Edz(w) = ) Edz (0 —kwy) = Y. m (0 — kw,)do (66)
keZ keZ

Edé (w,)d2" (w,) = Y. Edé (0, — lw,) di s (w, — nw,) =

nleZ

= Y finlo, —lo,) v, — w, — (I - n) w,]dw, dw, =

= z.fk(ﬂhﬁ(wl — w, — kw,)dw, dw,, (67)
keZ
gdzie
d? (w) = dz () — Y. m, 8 (w — kw,)do, (68)
&
Li@) = Y fri(@ — [wy). (69)
leZ

Wzory (66) i (67) jak wida¢ zbiegajg si¢. Tak wig¢ ,warto$¢ oczekiwana przyrostow
czgstotliwosciowej funkcji losowej w odroznieniu od procesu stacjonarnego ma
skoki nie tylko w punkcie @ =0 lecz réwniez w punktach w = kw,. Skltadowe
harmoniczne o czestotliwosciach @ i w = kw, sa skorelowane. Uwzgledniajac
wyrazenia (20) 1 (21) latwo otrzymujemy

m(t) = }O exp (i) Edz(w) = ), m,exp (ikw,?), (70)
e keZ
bt wy= of oj? exp[i(w,— w2)t — iw,u] Edz(w,)d2" (w,)= ). B, (1) exp (ikw, )(71)
— 00— keZ

W oparciu o rozwinigcie (65) moze byé analizowane przetwarzanie sygnalow przy
pomocy ukladow o réinych charakterystykach czestotliwo$ciowych.
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Przyjmijmy, ze f, (w) = Ref, (w) — iIm f; (w). Wtedy wzor (56) przybiera postac

f(w, t) = Z [[Ref, (w)coskw,t+ Imf, (w)sinkw,t] —

— i[Imf, (w)coskwyt — Ref, (w)sinkw,t]] (72)

Ref(w, ©) = ), [Ref, (w)coskwyt + Imf, (w)sinkw, ], (73)
keZ

Imf(w, ) = Y [Imf,(w)coskw,t — Ref, (w)sin ko, t]. (74)
keZ

Rzeczywiste i urojone czesci komponentéw widmowych sa wyrazone za posrednict-
wem rzeczywistej 1 urojonej czesci chwilowej gestosci widmowej przez rOwnania

T

Ref, (0) = ;ﬂj [Ref(w, fycoskwyt — Im f(w, £)sinkw,t]dt, (75)
0
1 T

Imf, (w) = Tj [Im f(w, H)coskw,t + Re f(w, §)sinkw,]dt. (76)

0

Poniewaz B_, (u) = B} (1), to
1< ] 12 . *
I e(w) = 3 wij_k (wexp(—iwu)du = 5 _fwB,c (wexp fwu)du = fi(—w). (17)
Uwzgledniajac rownos¢ B, (—u) = B, (u) exp (—iw,u) mamy
1< 1<
fi(—w) = o | B.(—u)yexp(—iwu)du = 5 { B (wexp[—i(w + kw,)u]du =

= [, (w + kw,). (78)
Tak wigc
S W) = [ (—w), [, (=)= (0+ ko). (79)

Rownania te dla komponentéw widmowych sa wynikiem symetrii funkcji
autokorelacji wzgledem argumentow ¢ i r+ u. Dla czgéei rzeczywistej i urojonej
mamy

Ref ,(w)=Ref,(—w), Im/_,(w)=~Imf, (—w), (80)

Re/_,(—w) = Ref (0 + kwy), Imf,(—w)=Imf, (0 + kw,). (81)
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Po podstawieniu tych rownosci do wyrazen (73) i (74) otrzymujemy

Ref(w, t) = fy(w) + Y. [[Ref, (w) + Ref, (—w)]coskw, t +

keN

+[Im/, (@) + Imf, (—w)]sinkw, 1] = fy () + Y. [[Ref, (@) +

keN
+ Ref (0 + kwy)]coskwy t + [Imf, () + Imf, (0 + kwy,)]sin kw, £]. (82)
Imf(w, &= ), [[Imf, (@) — Imf, (—w)]coskw,t —

keN

— [Ref, (w) — Ref (—m)]sinkw,f] = Y, [[Imf, (w) —

keN

— Imf (0 + kwy)]coskw,t — [Ref, (w) — Ref, (w + kw,)]sin kw, t]. (83)

Oczywiste jest, ze funkcje

Ref, () + Ref (w + kw,) 1 Imf, (0) + Imf, (0 + kw,) (84)
sq funkcjami parzystymi, a funkcje
Imf, (w) —Imf, (w+ kwy) i Ref,(w)— Ref,(w+ kw,) (85)

nieparzystymi funkcjami czestotliwosci w.

Podobnie jak zostaly zdefiniowane komponenty widmowe f, (v), mozna rowniez
zdefiniowa¢ komponenty widmowe g, (w), bedace przeksztalceniami Fouriera parzy-
stych komponentoéw korelacyjnych K, (u):

g(w) = 217r T K, (W)exp(—iwu)du. (86)

Poniewaz K,(—u) = K,(u), wigc funkcje g,(w) sa parzystymi funkcjami czestotliwo-
sci, a calka (86) sprowadza sie do postaci

g(w) = 715 ?: K, (1) coswudu, (87)
stad
gi{w) = —21& O_f Ki(wcoswudu, gi(w)= 217r E Kj (1) cos wudu, (88)
przy tym
g,(0) = gi(®) — igi (@), g-1(®)=gi (). (89)

.. . . u . .
Uwzgledniajac, ze K, (1) = B, (1) exp(——zlmoz), otrzymujemy nastepujace zalezno-

sci, wigzace komponenty widmowe obu typow
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g, () = ,:Zl;r T B, (w) exp[—iu (a) + k(;())]du =fk<a) + k-(%q). (90)

1)
Z powyzszego wyplywa wniosek, ze f | w + k——f - jest parzysta funkcja czgstot-

liwoéci. tatwo o tym przekonaé sie¢ korzystajac bezposSrednio ze wzoru
Je(— o) = [ (@ + kw,):

fk<——a) + 1_“200) =fk<w — k;)(, + kw0> =fk(w + k%)g). on

Szeregi (42) i (43) dla parzystej i nieparzystej czeSci funkcji autokorelacji
przedstawmy w nastgpujacej postaci:

b, u) = Y K, (u)cos lwogexp (ilw, 1), (92)
leZ

b (t, u) =1 Y K, (u)sin 1w0-geXp (ilw, ). (93)
leZ

Na ich podstawie latwo uzyskujemy

Ref (o, f) = ; y [g,<w + /‘3") + g,<w - /%’)] exp (ilw, 1), (94)

leZ

Im f(w, t) = ;: Y [g,((o - lQ;°> — g,<a) + l?’)] exp (ilw, 1), (95)

leZ

ktére moga by¢ przepisane w postaci
c Wy P Wy
Ref(w, t = gy(w) + ). H:g, (cu + l~-2»> + gj <w—12>:l coslwyt +
leZ
+ [g‘}(cu + 1‘3") + g (a) — 1%)] sin fm, z], (96)
Im f(w, 1) = gil o — [20) gilo+ l% coslw,t +
0
leN 2 2
+ |:g5<co + 1‘3") — g (w - 1‘%‘?>] sin [0, z]. ©7)

Przedstawienia (82)-(83) i (96)-(97) oczywiscie sa identyczne. Od jednej postaci
funkcji Ref(w, ) i Imf(w, {) tatwo przechodzimy do drugiej stosujac zaleznosci
miedzy skladnikami komponentéw obu typow:

g (w — 1“’70) =Im/f(w), g (a) + 1‘3") = Im /(o + lo,), (98)
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g <a) + l%‘?) = Re/j(w + lw,), g,”<co - 19;0) = Ref (). (99)

Komponenty widmowe gf(w) i gj(w) sa kosinusowymi i sinusowymi wspodlczyn-
nikami Fouriera gestosci widmowej g (w, f), okre§lonej przez funkcje k (¢, u) row-
naniem

| B . 1T
g(w, )=+ [ k(t, e "™“du="[k(t, u)coswudu. (100)
21 o Ty
To znaczy, ze
g, 1) = g,(®) + 2. [g5(w) cos Lo, t + gi (w)sin Lw, 1], (101)
leN
i
17 1T
2@ =g, dt, gi(w) =g, )coslw,1dt, (102)
T() T()
1 T
gi(w) = T {g(w, t)sinlwytdt. (103)
0

Gestos¢ widmowa g(w, ) w odroznieniu od f(w, f) jest funkcja rzeczywista i pa-
rzysta.

ZnajdZmy teraz zwigzki miedzy rzeczywista Ref, (w) i urojona ImJ, (w) czescia
komponentow widmowych oraz kosinusowymi i sinusowymi komponentami korela-
cyjnymi. Przeksztalcenie wzoru (58) daje

1 o0
Solw) = 5 | B,(u)cos wudu, (104)
T — 0
1 o
Re [y, (w) = i | [Bi(u)coswu F B (u)sinwu]du, (105)
n -0
1 o0
Im £, , () = i [ [ B (u)sin wu + B (1) cos wu]du, (16)

a po uwzglednieniu warunkoéw symetrycznosci komponentéw korelacyjnych (25)-
-(26) mamy

fo(w) = 71%0]0 B, (1) cos wuduy, (107)
Ref, (w) = 2&[‘ T[B; () [cos wu + cos (w — kwy)u] —
0

— Bj (W) [sinwu — sin (0 — kw,)u]]du, (108)
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l o0
Im f, (w) = i [ [ B () [cos wu + cos (0 — kay) u] +

0

+ Bi () [sin wu — sin (w — kw,)u]]duy, (109)

Odwrotne przeksztalcenia maja postac

B, (W)= | f)(w)cosmudu, (110)

Bi(w) =2 | [Ref,(w)coswu + Imf, (o) sin wu] dw, (11

- 0

Bi(w) =2 f [Im f, (®w)cos wu — Re f, {(w) sin wu] dw, (112)

albo
B, () = 2 | f;(w)cos wudw, (113)
0

(@) = 2] [[Re; @) + Ref (@ + ko)l coswu +
+ [Imf, (W) — Imf, (w + kw,)]sinwu]dow, (114)

Bi(u)y=2 39 [[Imf, () + Im [, (0 + kwy)]coswu]du +

0

+ [Ref, (© + kw,) — Ref, (w)]sinwu]do. (115)

Korzystajac ze wzorow (108)-(109) tatwo mozna wykazac stuszno$¢ nastgpujacych
rownoscl

1 o0
Ref(w) + Refi(—w) = 5 { B§(w) cos wudu,

o«

1 o0
Imf (o) + Im/f(—w) = o | Bj () cos wudu,

(116)
Ref(w) — Ref,(—w) = — 2111 | Bj@)sin wudu,

1 o0
Imf(®) —Imf,(—w) = 5 f B§ (1) sin wudu.
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Wowczas rozwinigcie rzeczywistej i urojonej czgSci chwilowej gestosci widmowej
/(w, ) przyjmuje postac

1 [0}
Ref(w, t) = - | By(u)coswudu +
o

1 % I <
+ Z [cos kwyt [271 _jm Bj (1) cos wu du:l +sinkw, t [271? “{OB‘}( (1) cos wu du] ], 117)

keN

1 o0
Imf(om, )= ) [coskwot[i- | Bi(w)sinwu du} +
keN T _w
I o0
+ sin k(u(,t[z» f Bi (1) sin a)udu]jl. (118)
T _

Jak wida¢ wspolczynniki Fouriera czgsci rzeczywistej chwilowej gestosci wid-
mowej okresla sig tylko przez przeksztalcenie kosinusowe komponentéw korelacyj-
nych, a urojonej tylko przez przeksztalcenie sinusowe. Jezeli komponenty korelacyj-
ne przedstawimy jako sumy parzystych i nieparzystych czeéci

Bi(w) = Pi(w) + Ni(w), Bi(w)= Pi(w) + Ni(w), (119)
to otrzymamy '
1 17
=~ [ Bg*(w)coswudu = | Pg* (w) cos wudu, (120)
2n *, Ty
1 oo . . ] o0 .
| By (wsinwudu = - | N§* (1) sin wu du, (121)
2n o Ty

Stad wynika, ze czg§¢ rzeczywista chwilowej gestosci widmowej zalezy tylko od
parzystych czgéci komponentow korelacyjnych, a urojona — tylko od nieparzystych
czgsci tych komponentdéw. Przy tym kosinusowe i sinusowe skladniki kazdej charak-
terystyki sa wyrazone za poSrednictwem, odpowiednio, tylko kosinusowych i sinuso-
wych komponentdéw korelacyjnych.

Zauwazmy, ze urojona i rzeczywista czes¢ komponentéw widmowych tez bez-
posrednio moze by¢ okreslona przez kosinusowe i sinusowe skladowe parzystych
komponentéw korelacyjnych. uwzgledniajac rownania (34)-(35) ze wzoréow (108)
i (109) znajdujemy nastepujace zaleznosci

l o
Refj(w) =, [ Ki(u)cos <w - /“2“) udu, (122)
0

Imf(w) = 21 [ K3 () cos (co — 1‘2") wdu, (123)
Ty
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wowczas
Ref(w) + Ref,(—w) = i T Ks () cos o, ; cos wudu, (124)
0
Imf(®) + Im/f;(—w) = :r ijj K3 () cos Lo, g coswudu, (125)
Ref)(») — Ref(—w) = % ?: K (u) sin [, g sin wudu, (126)
Imf(w) —Imf(—w) = 71r T K; (u)sin lw(,«; sin wudu. (127)

0

Po podstawieniu tych wyrazen do szeregow (82) i (83) otrzymujemy takie zwiazki:

Ref(w, 1) = ;liTBo(u)cos wudu + 1 Y [cos lwot[ T K§ (u) cos lwogcos wudu]+
0 leN — o0
+ sin la)ot[_?; K; (1) cos l(uogcos wudu]] (128)
Im f(w, ) = ! Y [cos lwot[ T K5 (u) sin lu)ogsinwudu] —
leN —c0
- sinla)otli_aj? K () sin lcu(,gsin amdu]} (129)

Przeksztalcenie Fouriera parzystej funkcji autokorelacji ma postac
k(t, ) =2 [ g(w, {) coswudu. (130)
0

Stad wynika, ze wariancje procesu mozna okre§la¢ przez caltkowanie, w calym
zakresie czestotliwosci, gestosci widmowej g(w, 1):

k(t, 0) = 2}Og(a), f)dow. (131)

Jednak funkcja g(w, ) jak i funkcja Ref(w, ) nie moze by¢ interpretowana jako
gesto§¢ widmowa mocy gdyz nie dla wszystkich (w, f) jest spelniony warunek
glw, )= 0.

Oczywiste jest, ze k(t, 0) = b (¢, 0) i

Tg(co, Hdw = Tf(a), t)dw. (132)

0 0

Z rownosci tych calek jednak nie wynika rowno$¢ samych funkcji g(w, f)
i Ref(w, t). Zgodnie z rozwini¢ciem (96) 1 (101) w przypadku ogdlnym maja one
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rozne wspolczynniki Fouriera. Wspolczynniki te, a co za tym idzie gestosci wid-
mowe, sa rowne tylko dla lokalnie stacjonarnych proceséw losowych, gdyz

Ki(u) = Bj(w), Kij@w) = Bi(u), Ref(w)=gi(w), Imf(w)=gi(w).

Warto zauwazyd¢, ze chociaz komponenty korelacyjne K§ (1), K3 (1) i komponenty
widmowe gi(w) 1 gi(w) sa odpowiednio wspolczynnikami Fouriera funkcji &k (¢, w)
i g(w, 1), ktoére opisuja nieparzyste powiazania korelacyjne i procesy przejsciowe,
a ktore moga by¢ wykorzystane do skonstruowania potrzebnych charakterystyk. Na
podstawie parzystych komponentow korelacyjnych moze byé okreslona parzysta
i nieparzysta czg$¢ funkcji autokorelacji b (¢, u) (rownania (45) i (46)), a takze
rzeczywista i urojona czgs¢ gestosci widmowej f(w, ¢) (rownania (128) i (129)). Przy
zastosowaniu wzorow (96) i (97) i znanych komponentéw widmowych g (w) i g5 (w)
moga by¢ wyliczone funkcje Ref(w, ) i Imf(w, f).

3. WYBRANE MODELE SYGNALOW ZMODULOWANYCH

Podstawa wyprowadzenia wyrazen dla charakterystyk probabilistycznych kon-
kretnych typow sygnalow zmodulowanych sa zwiazki miedzy tymi charakterys-
tykami i charakterystykami stacjonarnych proceséw modulujacych. Komponenty
korelacyjne sygnalow wyraza si¢ za posrednictwem funkcji auto- i interkorelacji tych
procesow, komponenty widmowe — za posrednictwem ich gestosci widmowych.
Dobierajac auto- i interkorelacje procesow w postaci znanych funkgji, zaleznych od
pewnych parametrow, mozna wyprowadzi¢ rownania, okre$lajace komponenty
sygnalu jako funkcji tych parametréow, a na ich podstawie — podobne réwnania dla
funkcji autokorelacji, jak tez rzeczywistej 1 urojonej czeSci gestosci widmowej
sygnahu.

Modelem sygnalu zmodulowanego amplitudowo jest proces multiplikatywny
() =n(Of (), gdzie f(t) — okresowa funkcja czasowa, opisujaca noéna a # (f)
— rzeczywisty proces stacjonarny. Jezeli nosna jest funkcja harmoniczna, to funkcja
autokorelacji tego sygnatu ma postac

1 1
b(t, u) = 3 R, (u)cos wyu + -2R,1 () cos w, (21 + w), (133)
gdzie R, () = En()n(t +w), 7(t)=n(t)—m, m,= En(f) — warto§¢ ocekiwa-
na procesu # (¢).

Komponenty korelacyjne w danym przypadku okreélone sa wzorami

1
B,(u) = ER" (ycosmyu, Bi(w)=Bj(u) =0 (134)

1 1
B5(u) = ~2Rn (w)ycoswyu, B3u) = — iR” (1) sin w, u, (135)

BS(u)=Biw) =0 dla k> 2. (136)
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W oparciu o rbwnania, okreslajace czesé parzysta i nieparzysta funkeji autokorelacji

1
b (t, u) = 5 R, (1) cos wyu (1l + cos 2w, 1),

0] (f, u) - — ,1

’ R, (1) sin wyusin 2w, 1,

znajdujemy czg$¢ rzeczywista i urojong gestosci widmowej
i
Ref(w, 1) = 2-(1 + cos 2w, H [ J(w + w,) + J (@ — w,)],
1.
Imf(w, 1) = ESIH 2w 1[I (0 + wy) — J(w — )],

gdzie
J(w) = ?:17; :fj R, (1) cos wudu.
Jezeli funkcja autokorelacji R, (u) ma posta¢ R, ()f = De ", to
Da
7O = snwr 0ty
Woéwcezas zerowy komponent widmowy jest okreslony nastgpujaco:

Jo@) = ST+ 00) + (@ — o),

Dla rzeczywistej 1 urojonej czeéci drugiego komponentu mamy

1 o0
Ref,(w) = o j [BS(w) cosmwu — Bi(u)sinwuldu
Im £, (w) = 4175 | [BS@w)sinwu + B (w)cos wu]du.

(137)

(138)

(139)

(140)

(141)

(142)

(143)

(144)

(145)

Jak wida¢ ze wzorow (134)-(135), drugi komponent kosinusowy jest parzysta
funkcja przesunigcia, a sinusowy — nieparzysta funkcja. Wtedy funkcja pod catka,
wyrazenia (144), jest parzysta wzgledem przesunigeia, zas funkcja pod catka wyraze-

nia (145) — jest nieparzysta wzgledem przesunigcia. Stad wynika, ze

1 @
Ref;(w) = 7 f [B5(w)coswu — B (u)sin wu]du,

0

Imf,(w)=0.

(146)

(147)
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Po podstawieniu wzoréw (134)-(135) do réwnania (145) uzyskujemy
1= |
Ref, (w) = 5 _f R, (1) cos(w — wy)udu = 2J(a) — W,). (148)
g

Rzeczywista czgs¢ gestosci widmowej, opisana wzorem (139), jest nieujemna. Funk-
cje 6@ (t, w) 1 Imf(w, {) zawieraja tylko drugie harmoniczne skladowe sinusowe
iprzy u=0 1 w = 0 odpowiednio sg zerowymi. Wartoéci amplitud tych harmonicz-
nych zaleza od stosunku migdzy wielkoSciami a i w,. Pierwsza z nich a okresla
szybkos¢ zanikania powiazan korelacyjnych ze wzrostem przesunigcia, a druga w,

o
szybko$¢ zmian tych powiazan w czasie f. Amplitudy sa duze przy malych ---, a ze
W,
o . « , ,
wzrostem — maleja. Dla -~ > 1 " (4, u) = 0, Imf(w, 1) = 0. Sygnal wowczas
Wy W,
bedzie lokalnie stacjonarny. W takim wypadku mozna zalozy¢, ze sinw,u, = 0,
cosm, i, = 1, gdzie u, — przedzial korelacji procesu £(¢), skad wynikaja nastepujace
zaleznoéci

By (1) = éRIﬂ W, B5u) = %Rn (), By =0, (149)

@) =T @), Refs(o) =17 @) (150)
Funkcja korelacji takiego sygnalu
b(t,u) = ;Rn (@) (1 + cos2m, 1) (15D
i gesto§¢ widmowa
f(w, t) = ;J(w) (1 + cos2m, 1) (152)

dla dowolnych # maja wszystkie wlasciwosci procesu stacjonarnego. Funkcja korela-
cji b(t, u) jest parzysta funkcja przesuniecia i spelnia nieréwnoéé (55).
Gestos$¢ widmowa jest funkcja rzeczywista, parzysta i nieujemng:

S (@, )=f(w, 0, f(~o,t)=f(o 1), [(o =0 (153)

To znaczy, ze moze by¢ ona traktowana jako gesto$¢ widmowa mocy. Tak wiec,
sygnal zmodulowany amplitudowo w tym przypadku w kazdej chwili t moze by¢
rozwazony jako proces stacjonarny.

Dla funkcji autokorelacji k (¢, 1) mamy

1 1
k(t,u)= 5 R, (u)cos myu + 5 R, (1) cos2m,t, (154)
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wowczas

g(w, 1) = —%[J(w + wy) + J(w — wy)] + J(w)cos 2wy L. (155)

Gestosé widmowa g (o, 1), jak widac, moze przybiera¢ wartoéci ujemne. Komponen-
ty korelacyjne i widmowe sa zdefiniowane wzorami
1 i 1
Ky =, R, @oosou, K3 =,R,0), K@ =0,
(156)
1 1
g (w) = 'j[*](w + wy) + J(w —wy)l, &5 (w) = 'i-](w)a g3 (w) = 0.

Komponenty zerowe B, (w), fo(w) i Ky(u), g(w) sa jednakowe, za§ drugie kom-
ponenty korelacyjne K3 (u), K3 (1) i widmowe g5 (w) i g3 () odpowiednio rownaja si¢
B5(u), Bi(w) oraz Ref,(w), Imf,(w) tylko przy spelnieniu warunkow lokalnej
stacjonarnosci.

W modelu multiplikatywnym zalozono, ze wlasnoéci wszystkich sktadowych
harmonicznych, tworzacych OKPL, zmieniaja si¢ jednakowo. Zmiany te maja
charakter modulacji amplitudowej. Model, ktory rozwazymy ponizej, opisuje juz
modulacje amplitudowe i fazowe i jest najprostszym modelem tego typu. Wzigto
w nim pod uwage tylko jedna harmoniczna nosnej, ktora zostala poddana zmianom
modulacyjnym. Z wyrazenia (5) ten model otrzymujemy w przypadku, gdy nierow-
nymi zeru sa tylko procesy modulujace &, (£) i £, (¢). Przedstawimy je w postaci

E =M —iE 0L Ea )= L[60+ O] (157)
2 2

Wowezas mamy
E() = (DHeoswyt + & (Dsinwy L. (158)
Warto$é oczekiwana tego procesu jest okreSlona wzorem
m(t) = m,cos wyt + m sinw,t.

gdzie m, = E¢ (t), m, = E& (?). Funkcja autokorelacji zawiera zerowy
1 1
B,(w) = 5 [R,(u) + R, (w)]cosw,u + —é[Rm () — R, (w)]sinwyu (159)
i drugie komponenty korelacyjne

BS(u) = %[Rc (1) — R (uw)]cosmyu + %[Ra, (1) + R, (1)) sin w, u, (160)

B5(0) = 3[R @ + Re(]cosopu + 3[R, () = R@lsinopu (16D
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Rys. 1. Zerowy komponent korelacyjny B,(¥) dla D, =1, D, =0,5, D% =0,25, D® = 0,25, o, = 0,1,
20, =0,1, 2 =0,1,a" =02
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Rys. 2. Kosinusowy drugi komponent korelacyjny B5(u) dla D, =1, D, = 0,5, DO = 0,25, D® = 0,25,
w,=0,1,a =01,a® =01, « =102
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Rys. 3. Sinusowy drugi komponent korelacyjny Bj(u) dla D, =1, D, =0,5, D = 0,25, D® = 0,25,
a,=01,0 =01,29=0]1,a" =02
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W wyrazeniach (159)-(160) R, (x)= EE (& (t+u), R =EE® E(+uw),
R,(w)=EE(HE( + w).
Utworzmy funkcje

1 1
RY (w) = 5 Res @) + Ra(—w)] = 5[Ree (W) + R, ()], (162)
1 1
Rg) (u) = 2 [Rcs (u) - Rcs(—u)] = Z[Rcs (u) - Rsc (u)] (163)
Pierwsza z nich jest parzysta, a druga -— nieparzysta funkcja przesuniecia. Ze
wzorow wynika, ze
R,() = RO W)+ RD W), R.(w)=RYwW—RE W) (164)

Uwzgledniajac te zaleznosci, wnioskujemy, ze zerowy komponent korelacyjny, ktory
jest funkcja autokorelacji przyblizenia stacjonarnego procesu (158), okresla si¢ suma
funkcji autokorelacji sktadowych kwadraturowych &_(¢) i & (¢) oraz czesci nieparzys-
tej ich korelacji wzajemnej. Drugie komponenty korelacyjne, okreélajace whasciwosci
niestacjonarnosci procesu, zaleza tylko od czesci parzystej funkcji korelacji wzajem-
nej skltadowych kwadraturowych i roznicy funkcji autokorelacji. Tak wigc, gdy
R.w)=R, i R® () =0, to BS(u) = B3 (u) =0 i proces (158) jest stacjonarny.

Stosujac wyrazenia (159)-(161) uzyskujemy nastepujace zaleznosci dla kom-
ponentow widmowych

[oe]

1
fol@) = 5 FILR, () + R, (w)]cos wyu + 2RE (u) sin o, u] cos wudu, (165)

0

Ref, (w) = El;r T [R, () — R, ()] cos(w — wy)u du, (166)
Im f,(w) = 41n Gj? R (1) cos (w — w,) udu. (167)

0

Kazda charakterystyka widmowa, jak widac, opisuje inne wlasnosci sktadowych
kwadraturowych — sygnalow modulujacych. Nalezy zauwazyé, ze czgSC rzeczywista
drugiego komponentu widmowego okresla si¢ tylko roznica autokorelacji R, (u)
i R (), a urojona — tylko czgScia parzysta funkcji korelacji wzajemnej. Oczywiscie
wlasnoéci sygnatu, ktére sa zwiazane z drugimi komponentami widmowymi, w Za-
den sposob nie moga by¢ otrzymane przy analizie tylko zerowego komponentu, tj.
w ramach przyblizenia stacjonarnego.

Wprowadzmy calki

1 e o] 1 o0
JO(w) = o [ R, (w)coswudu, JQ(w)= > [ R® w)cos wudu, (168)
0 O
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1 o0
JD () = 5 | R® (w)sin wudu. (169)
0

wowczas mamy

£o(@) = 51T @+ @) + 0~ 0) I @ + 2) + IO (@ — )] +
+ I (0 + wg) + TP (0 — w,), (170)
Refo(0) = [0 — 09) — I @ — )], a7
mf, (@) = JO (@ — w,). (172)

Jezeli funkcje autokorelacyjne, parzystej i nieparzystej czeéci funkeji korelacji
wzajemnej maja postacie

R.,() =D, e s RO @)= DPe 28— RO (y) = DO ye—=1 (173)

D a D(”)oc(p)
IO (@) = ——osfer g0y = e e
:+() 21 (a2, + w?) (@) 2 [(@P)? § w?]
(174)
D(n) n)
JO () = oot T @

Zerowy komponent widmowy (170) jest parzysta funkcja czestotliwosci
Jo(—w) = fy(w), a charakterystyki (171)-(172) spelniaja rownoéci Ref,(—w) =
=Ref,(w + 2w,), Imf,(—w)=Imf,(0 + 2w,). Rzeczywista i urojona czes¢
drugiego komponentu jest symetryczna wzgledem punktu o = w,, to znaczy, ze
funkcje Ref,(w + wy) i Imf,(w + w,) — parzyste funkcje czestotliwosei. Jezeli
procesy losowe &, (¢) i £ () zmieniajg si¢ w czasie bardzo wolno w pordéwnaniu
z oscylacjami o czestotliwosci w, (x « w,), to zerowy komponent widmowy bedzie
istotnie wyrézniac si¢ od zera tylko w waskim pasmie wokol czestotliwosci + w,.
Punkty jego maksiméw beda zbiegaé si¢ w przyblizeniu z punktami +w,. Zalezno§é
czgstotliwosciowa funkcji f,(Ww) ma symetryczna i niesymetryczna skladowa
wzgledem punktéw +w, Niesymetrycznosé ksztaltu jest uwarunkowana tylko
parzystg czeScia korelacji wzajemnej. Charakterystyki (171)-(172) w tym wypadku
beda skoncentrowane tylko w dziedzinie dodatnich czegstotliwoéci oraz beda miec
wierzcholki w punkcie w,, OKPL wdwczas bedzie waskopasmowym procesem.
Maksima charakterystyk rozszerzaja si¢ wraz ze wzrostem szybkosci zanikania
powigzan korelacyjnych, tj. wartosci wielkosci «, i przemieszczaja si¢ do punktu
©=10. Gdy a > w,, to

0@ o) =IO (), T4 (@ + 0,) = T4 @) (7s)
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Rys. 4. Zerowy komponent widmowy fy(w) dla D, =1, D,=0,5, D@ = 0,25, D® = 0,25, «, = 0,1,
o, =0,1,a?=01,a"=02 o, =1
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Rys. 5. Czgs¢ rzeczywista drugiego komponentu widmowego Ref,(w) dla D, = 1, D, = 0,5, D% = 0,25,
DO =025, a,=0,1,a=0102 =01 =02 o =1
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Rys. 6. Czgé¢ urojona drugiego komponentu widmowego Im f,(w) dla D, =1, D, =0,5, D? = 0,25,
D® =025, a,=0,1,2=01,a2 =01, 0% =02, 0, =1
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1
By () = %[Rc @+ R@], B3 = [Rw) ~ RW], Biu)=RLw), (176)

@) = IO @) +I0@) + VD @), Refy@) =5 [70 (@)~ IO @)

177)
Im f; (w) = J§ (o).

Parzysta i nieparzysta cze§¢ funkcji autokorelacji procesu (158) maja postaé

1
bO(t, u) = -i[RC (1) + R, ()] coswyu + RY (1) sin wg u +
1
+ };{Rc (u) — R, (u)] cos wyucos 2wy ¢ + RY (u) cos wyusin 2w, ¢, (178)

1
b® (1, u) = RD (u) sin wyucos 2w, t + 3 [R,(w) — R, (w)]sinwyusin2w,t. (179)

Biorac pod uwage rownania (168)-(169), (178)-(179) otrzymujemy nastepujace
zaleznosci

Re/(@, 1) = fy(@) + 3 [J0 (0 + ) +

+ JO (0 — wy) — T (0 + vy) — IV (0 — o,)]cos 2w, + (180)
+ [ (@ + @y) + JY (0 — w,)]sin 2w, ¢,

Im f (e, 1) = [J (@ — 0,) — IO (@ + 0,)]cos 20, £ +
(181)

1
+ i[ng)(m — wy) — IV (w + wy) — TV (@ — w,) + JP (0 + w,)]sin 2w, 1.

Czes¢ nieparzysta b™ (¢, u) i jej sinusowe przeksztalcenie Im f(w, #) okreslaja
cechy niestacjonarnoSci sygnalu. Jezeli powiazania korelacyjne skladowych kwad-
raturowych maleja szybko w pordéwnaniu ze zmianami w czasie no$nej, to
b®(t, u) ~ 0 i Imf(w, 1) = 0. W tym wypadku zmienia si¢ postaé parzystej czesci
b® (¢, u) i odpowiednio czgici rzeczywistej chwilowej gestosci widmowej Re f(w, 1):

bP (¢, u) = %[Rc W+ R W]+ %[RC (u) — R,(u)]cos 2w, t + RD (w)sin 2w, ¢, (182)

Ref(w, )=J0 (0)+JD @)+ [T (@)~ TP (w)] cos 2wy, t+ 2D () sin 2w, ¢ (183)

Funkcja Ref(w, t) bedzie nieujemng dla wszystkich (w, #) i moze byé traktowana
Jako chwilowa gestos¢ widmowa mocy takiego lokalnie stacjonarnego OKPL.
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Rys. 7. Parzysta czec funkgji autokorelacji 5 (¢, w)dla D, = 1, D, = 0,5, D) = 0,25, DM =0,25a,=0,1,
a,=01,02=0]1,0%=02 w,=1,1=0+10,u= —30+ 30

“0.301

bn

Rys. 8. Nieparzysta czgs¢ funkcji autokorelacji 5® (4, ) dla D, =1, D, =05, D® =0,25, DO = 0,25,
2, =01, 0,=01,00=01,00=02 w=1,1=0+10,u=—30+130

Oczywiscie, ze proces losowy (158) w tym wypadku nie moze by¢ waskopasmowy.
Parzysta funkcja autokorelacji k(z, u) i odpowiednia jej chwilowa gestos¢ wid-
mowa g(w, {) sa okreslone wzorami:

k(t, u) = K, (u) + K5(u)cos 2w, t + K5 (1) sin 2w, 1, (184)
g(w, 1) = g, () + g5 () cos 2w, t + g5(w)sin 2w, ¢, (185)
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Rys. 9. Czgé¢ rzeczywista chwilowej gestosci widmowej Ref(w, ) dla D, =1, D, =05, D = 0,25,
DO =025 0,=01,0=0100=010"=02 0=1,1=0+10,0=—2+2

1561

Imf

Rys. 10. Czgé¢ urojona chwilowej gestosci widmowej Imf(w, f) dla D =1, D,=0,5, D® = 0,25,
D® =025 o =0,1, =01, 00 =01, a0 =02, ey=1,=0=+10, 0= —2+2

gdzie

1
Ko@) = By(w), Ki)=;[R)—R @] KW= RY (w), (186)

£0©) =f©). £5@) =, [J0@) ~I0@), HE)=/0@). (8
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Rys. 11. Parzysta funkcja autokorelacji k (1, ) dla D, =1, D, = 0,5, D® =025, DO = 0,25, a, = 0,1,
a,=01,a®=01a0=020,=1L1=0+10,u= —30=+30
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Rys. 12. Chwilowa gestoé¢ widmowa g(w, ) dla D, =1, D, = 0,5, D® = 0,25, D® =0,25, o, = 0,1,
w,=01,20=0102=020,=1t=0+10,0=—-2+2

Drugie komponenty korelacyjne i widmowe maja postaé charakterystyczna dla
procesu lokalnie stacjonarnego. Nie zaleza one od czestotliwosci noénej w,. Wiasnie
to odroznia je od charakterystyk sygnatow w przypadku gdy zanik auto- i inter-
korelacji nie jest taki szybki.

Ponizej przedstawiono przebiegi porownawcze okreslajace wlasciwosci charak-
terystyk sygnalu (158) w przypadku szybkich zanikow korelacji.
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Rys. 13.Zerowy komponent korelacyjny B,(u)dla D, = 1,D, = 0,5, D% = 0,65, D% = 0,65, %, = 1,2, = 1,
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Rys. 14. Kosinusowy drugi komponent korelacyjny B§(u) dla D, =1, D, = 0,5, D@ = 0,65, D® = 0,65,
g=1a=1,a=1 a =2
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Rys. 15. Sinusowy drugi komponent korelacyjny B3 (u)dla D, = 1, D, = 0,5, D = 0,65, D® = 0,5, a, = 1,
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Rys. 16. Zerowy komponent widmowy f; (w)dla D, =1, D, =05, D =065, DM =065 %, =10 =1
af =1,08 =2, 0,=1
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Rys. 17. Czgéé rzeczywista drugiego komponentu widmowego Re f, (w)dla D, =1, D, = 0,5, D® = 0,65,
PO =065 u=1a=120=100=20,=1
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Rys. 18. Czgéé urojona drugiego komponentu widmowego Im f, (w) dla D, =1, D, =05, D® = 0,65,
D® =065 a=10=1,20=1a0=2 0,=1
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Rys. 19. Parzysta czgs¢ funkcji autokorelacji 67 (1, wydla D, = 1, D, = 0,5, D® = 0,65, D% = 0,650, = 1,
w,=1,a0=1,20=2 w,=1,1=0=+10,u=—20+ 20

bn

Rys. 20. Nieparzysta cze$¢ funkcji autokorelacji 5™ (¢, v) dla D, =1, D, = 0,5, DO = 0,65, D® = 0,65,
o, =1, 0 = La®=1,a%=2m,=1,t=0+10,u= —20 =20
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Rys. 21. Czeéé¢ rzeczywista chwilowej gestosci widmowej Re f(w, f) dla D, =1, D, = 0,5, D = 0,65,
D®=065a=1a=1,a0=1,a"=2 0,=,,1=0+10,0=—~5=5
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.089

~0.089

Imf

Rys. 22. Czg$é urojona chwilowej gestosci widmowej Im f(w, 0 dla D, =1, D,=0,5, DE = 0,65,
D® =065 0 =10 =1, e =1,a% =2 w,=1,t=0+10,w=~-5+5

4. ESTYMACJA CHARAKTERYSTYK

Okresowos$é charakterystyk probabilistycznych OKPL umozliwia stosowanie
naturalnych metod ich szacowania — koherentnej i komponentnej. Metoda kohe-
rentna polega na uérednieniu probek procesow, odstep miedzy ktorymi jest rowny
okresowi korelowalnosci T, natomiast komponentna — na calkowych przeksztal-
ceniach realizacji procesow [1, 3].

Algorytmy obrébki statystycznej sygnalow typu OKPL moga ulec uproszczeniu
jezeli w pierwszym etapie beda szacowane charakterystyki, ktore opisuja ich wlasno-
§ci z wykorzystaniem parzystej funkcji autokorelacji k (¢, u), a nastgpnie na ich
podstawie zostana obliczone inne wartosci. Koherentny estymator parzystej funkcji
autokorelacji ma postac

Z E(t+nT). (189)

n= —N

Estymator wartoéci oczekiwanej (189) jest nieobciazony, a jego wariancja opisa-
na jest wzorem

1 N In| u
SL— - k(= =,nT). 0
Dm0 = 2N + 1 =_N<1 2N+1>k< 2" ) (190)
Jezeli funkcje autokorelacji sygnalu maleja wraz ze wzrostem przesunigcia u

lim k(t, u) =0, (191)

lu| = o0
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to D[ ()] = 0 przy N — oo, skad wnioskujemy, Ze estymator (189) jest zgodny.
~Wwarunek (191) zapewnia tez asymptotyczna nieobciazonos$¢ i zgodno$c estymatora
funkcji autokorelacji. Obciazenie 1 wariancja tego estymatora w pierwszym przy-
blizeniu przy skonczonych N sa odpowiednio rowne

| ol |
{k(l u):| N1 H=Z_N<] TN+ )k(t u+nT), (192)
- 1 N |#]
Dlk(t, w)] = SN ‘Z <1 AN L )[k(t nTyk(t+u nT) +
+k(t,u+ TYk(t,u—nT) (193)

Na podstawie statystyk (188) i (190) moga by¢ utworzone komponenty Fouriera
wartosci oczekiwanej i funkcji autokorelacii:
Ny
w(t) =y + Y. (hicos Ly t + i sin lwy 1), (194)
I=1

n - Ny -
k(t, u) = K,(u) + ) [ K5 (w) cos lwyt + K5 () sin [w, 1], (195)

I=1

przy tym

1¢ 14 19
7 tbff(t)dt, n‘17=bf£(t)coslwotdt, rﬁizbff(t)sinlwotdt, (196)
0 0 [t}

K@) = Zl)-j%“(z - g>é"<t + z> dt, (197)
K¢ (u) = § o ( )5 <t + 2) cos lw, tdt, (198)
Ki(u) = (‘)m(z — ;)f“(t + ;) sin /o, ¢ dt, (199)

gdzie £°(f) = €(t) — m (), a N, i N, sa numerami najwiekszych komponentow. Jezeli
powigzania korelacyjne OKPL maleja wraz ze wzrostem przesunigcia u, tj. jezeli jest
spelniony warunek (191), to estymatory (194)-(195) sa asymptotycznie nicobciazone
i zgodne. WartoSci obciazen i wariancji estymatoréw komponentnych dla pewnej
dlugosci wycinka realizacji 0 sa mniejsze od wartoSci tych charakterystyk es-
tymatorow koherentnych w wypadku szybkiego zanikania powigzan korelacyjnych
i malej iloéci szacowanych komponentow.

Stosujac metodg koreglamowa Blackmana-Tuckeya [9] mozemy skonstruowaé
nastgpujace statystyki dla szacowania charakterystyk widmowych

1Y, 1Y .
g(w, ) =~ [k(t,wAi@wcoswudy, g,(w)=- | K, (u) 2 (w)cos wudu,  (200)
Ty o
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U U
£ () =71t [ Ki ) A(wcoswudu, g(w) =71I § K5 (w) A (u) cos wudu, (201)

0 0
Tutaj A(u) — funkcja wagowa: A(-) = A(w), 1(0) =1, 1 () =0 dla |u| > u,. Za
pomoca statystyk (197)-(199) i otrzymanych powyzej rownan (45)-(46) oraz (128)-
(129) mozna oszacowaé funkcje b (¢, u) i f(w, ), opisujace wazne cechy niestacjonar-
noéci sygnaldow zmodulowanych. Wiarygodno$¢ estymatorow charakterystyk pew-
nych typoéw sygnaléow moze by¢ obliczona z wykorzystaniem wzorow dla obcigzenia
i wariancji tych estymatoréw oraz wyrazefi opisujacych ich konkretne struktury

probabilistyczne, ktore zostaly wyprowadzone powyzej.

PODSUMOWANIE

Wiasnoéci sygnaldow zmodulowanych w ogdle moga by¢ opisane w ramach OKPL.
Charakterystyki probabilistyczne tej klasy proceséw niestacjonarnych opisuja zarow-
no stochastyczno$é jak i powtarzalno$¢ w czasie wlasnoéci sygnatéw. Model sygnalow
w postaci stacjonarnych procesdw losowych jest szczegolnym przypadkiem OKPL
i moze by¢ traktowany jako jego przyblizenie stacjonarne. Warto$¢ oczekiwana,
funkcja autokorelacji, gesto$¢ widmowa mocy sg wartoéciami usrednionych w czasie
charakterystyk OKPL, a wiec nie zawieraja zadnej informacji o strukturze czasowej
sygnaldw i powiazanej z jej wlasnosciami proceséw modulujacych. Zalozenie stacjona-
rnoéci przy analizie sygnatéw zmodulowanych w wigkszosci przypadkow sa formalne.
Weryfikacja modelu moze by¢ dokonana tylko z wykorzystaniem metod analizy
statystycznej OKPL. Ignorowanie cech niestacjonarnosci sygnaléw prowadzi do
mylnych wnioskéw przy badaniach statystycznych poniewaZz dokladnose estymatorow
okregla si¢ nie tylko uérednionymi w czasie warto§ciami charakterystyk. Uwzglednie-
nie tych cech jest konieczne przy analizie przetwarzan sygnalow, szczegolnie nielinio-
wych, gdy operacje uéredniania i przetwarzania sa nieprzemienne. Sa one wazne przy
badaniach na podstawie danych eksperymentalnych wlasnosci fizycznych ukladow,
w ktorych takie sygnaly sa wytwarzane. Model sygnatdow zmoduloanych w postaci
OKPL umozliwia poprawne sformutowanie i rozwiazanie powyzszych zagadnien.
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CORRELATION AND SPECTRAL PROPERTIES OF NONSTATIONARY
MODULATED SIGNALS

Summary

Probabilistic models of modulated signals in the form of periodically correlated stochastic processes
are considered. The second order signal properties are analysed. The formulas for signal correlation and
speciral characteristics dependence on characieristics of modulating signals are obtained. The correlation
and spectral structure of amplitude and phase modulated signals are described. The basic approaches of
signal characteristics eslimation are discused.

Key words: nonstationary modulated signals, periodically correlated stochastic processes, autocorrelation
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Programmable circuits have limited internal resources. The problem of implementation

* digital circuits in programmable devices is strictly connected with decomposition. Decom-
position means breaking a large logic blocks into relatively smaller ones. This method of
reducing the number of module inputs, outputs, product terms often uses different
transcoders. This paper presents a coding capacity of PLE, PAL, PL.A-based programmab-

le transcoder. The result can be used to implement circuits in PLE, PAL, PLA-based
CPLDs. The decomposition and word coding algorithms presented in this paper are
implemented in Decomp system which has been developed at Silesian Technical University.

Key word: decomposition, partitioning, coding, Programmable Logic Devices.

1. INTRODUCTION

The set of combinational functions often cannot be made to fit into any single
PLD or internal logic block of CPLD, FPGA devices. The only solution is to
decompose the set of functions to be implemented requires a logic block with
N-input, M-output and K-product terms in such a way that the requirement can be
met by a network of two or more subcircuits with ninputs, moutputs and k product
terms (n < N; m <M; k <K). The classical methods of functional decomposition are
based on Ashenhurst and Curtis theory [1,5].

Curtis proved the fundamental theorem:

v(X,]X)) <27« f(X,, X)) = Flg, (X)), gz(Xx):---agp(Xl)a X] )]

If the column multiplicity v(X,|X,) is less or equal 27, then the function f(X,, X,)
can be decomposed into F form as shown in Fig.1.

Different algorithms of functional decomposition often based on Curtis theory
are presented in [2, 3, 6, §, 9, 10, 11, 12, 12, 13, 15].The complexity of the propose
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Fig. 1. Curlis decomposition

algorithms often preclude their practical application. The simplest method of
reducing the number inputs required is input coding [3, 9]. This form of decom-
position is presented in Fig. 2.

Systematic methods of detecting this type of decomposition are known as
column partitioning that is truth table columns are allocated to partitions which
contain rows with a limited number of combinations.

From Fig. 1 and 2, we observe that, after decomposition, the big block is broken
into smaller subblocks. Block A (see Fig. 1, Fig.2 ) is a specific transcoder. The
greater part of existing PLDs are using one of the three base structures (PLE, PAL,

I=X1UX2 X2+m, <1 X1>m,

Fig. 2. The principle of partitioning the inputs based on input coding
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PLA). Due to the variety of programmable structures partitioning the design and
selecting appropriate PLD circuits has become one of the major issues in the
development of digital devices. What is a coding capacity of PLE, PAL,
PLA-based programmable transcoder? The present paper is a answer to these
question.

The decomposition and word coding algorithms presented in this paper are
implemented in Decomp system which has been developed at Silesian Technical
University. Decomp includes different input, output, terms decomposition algo-
rithms dedicated for PLE, PAL, PLA-based devices.

2. THEORETICAL BACKGROUND

Various existing methods of address modification allow the length of the
address word to be reduced [3]. This principle can be used to partition a digital
circuit for implementation in separate logical blocks. In this paper an input
partitioning algorithm using an external transcoder will be demonstrated using
a simple example.

Example 1. Let an exemplary function y be defined over the set I = {I111,...,11,10}.
Its description is given by the file y.pla, shown in Column A of Table 1. Let us try to
find a partition of the function arguments using an 10-input transcoder.

First we shall introduce the necessary terminology:

Definition 1 The complexity coefficient w, (I,4,..., 1,4, 1) is the number of different
words formed by the input variables I,_,,..., 1., L.

If a set X1 (see Fig.2) exists such that XI < I and w, (X,) < 2@~ then it is
possible to limit the number of inputs by using an external transcoder. If we assume
that the transcoder has n,-inputs, then our search for X1 will of course be limited to
such subsets for which X, < n,. Additionally, we want to maximize the expression
X, —[1g,(w,(X,))], because in this way we will most strongly limit the number of
inputs for the y function circuit.

In our case n,= 10, so our search will begin with those subsets for which
X, =10. A subset X1={I111, 110, 19, 18, 17, 16, 15, 14, 11, 10} meeting all the
conditions does indeed exist; it is therefore possible to propose the partitioning
presented in Column B,C of Table 1 and Fig. 3.

Programmable circuits have limited internal resources. The problem of im-
plementing a transcoder is strictly related to these resources. In the general case
a programmable transcoder has a limited coding capacity.

A transcoder (PLE, PAL, PLA) is described by n, — the number of inputs,
m, — the number of outputs and k, — the number of code words which can be
obtained in a given programmable structure (Fig.2). The k, coefficient depends
exactly on the base structure of the transcoder.
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Table 1
Pia files defining the function y before (y.pla) and after argument partitioning
y.pla file transcoder y function circuits
i12 10 i7
.0l .05 01l
Alb111,110,19,18,17,16,15,14,13,12,11,10 | .ilb 111,110,19,18,17,16,15,14,11,10 .ilb 13,12,24,a3,a2,21,a0
.oby .0b ad4,a3,a2,al,a0 .oby
p28 .p20 p 28
000000000000 1 000111110111 1 0000000000 00001 0110000011 01111 | 0000001 1 0101011 1
000000010100 1 011000010100 1 0000000100 00010 1010101001 10000 | 01000101 0101100 1
000000010111 1 011000011000 1 0000000111 00011 1010100011 10001 | 01000111 10011001
000000011011 1 011001010000 1 0000001000 00100 1011000100 10010 | 1000011 1 0001101 1
000000100100 1 011001100000 1 0000010000 00101 1111110110 10011 | 01001001 00011101
000000101000 1 011001101100 1 0000010110 00110 1111111000 10100 | 10001001 11011101
000001000100 1 011000000111 1 0000011001 00111 e 0100101 1 0101111 1
000001001000 1 101010100101 1 0000011100 01000 1000101 1 0110000 1
000001010010 1 101010101001 1 0000100000 01001 00001101 1010000 1
000001100001 1 101010000111 1 0001011111 01010 00001111 0110001 1
000001110100 1 101100010100 1 0001111111 01011 0101000 1 0110010 1
000010000100 1 101100011000 1 0110000100 01100 0101001 1 1010010 1
000010001000 1 111111010010 1 0110010100 01101 1001001 1 0010011 1
000101110011 1 111111100100 1 0110011000 01110 00010101 0110100 1
e e
A B C
I={111, .,I1,10}
y
Y
A
C

X1=(111,110,19,18,1I7,16,15,14,11,10

A={ad4,a3,a2,al,al)

Fig. 3. The example of partitioning the inputs using an external transcoder
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3. CODING CAPACITY OF PLE-BASED TRANSCODER

The mportant feature of the PLE architecture, is that the inputs are fully
decoded by a fixed AND array which drives a programmable OR array. This means
that every combination of inputs is represented by a separate AND gate. Since there
are 2"¢ combinations possible from n-inputs.

The above allows us to state that

kt(PLE) = 2”‘. (2)

Example 2 Let us try to implement the functions y,, y,, y,, ¥, described by the file
y.pla (Column A of Table 2) using Configurable Logic Blocks (CLB) contained in
an FPGA structure by XILINX, series 3000. A CLB is based on PLE structure and
can implement one of the followings:
— any single output function of up to five input variables,
— any two output function of up to five input variables with each output depending
on at most four input variables.
If the CLB is used as a transcoder, it will have the following parametres:
—n=5m=1k=2or
—n=4m=2%k =4

Table 2
The y.pla file and functions implemented in the individual CLBs
y.pla CLBI1 (transcoder) CLB2 CLB3
i6 i4 i4 i4
04 .02 02 02
Alb 15,14,13,12,11,10 .ilb 15,14,11,10 Ailb 13,12,tr2,tr1 Alb 13,12,tr2 trl
.oby3 y2yly0 .ob tr2 trl .ob y3,y2 .ob y1,y0
p7 p7 pS Do
000001 1011 0001 11 0011 10 0011 11
001001 0100 1011 10 1011 01 1111 11
001101 0011 1111 01 0110 01 0110 01
100111 0101 0000 00 1010 11 1010 11
101011 1111 01— 00 1101 10 0101 11
110111 0011 1-0- 00 e 1101 10
111111 1010 —~10— 00 €
) e
A B D

Because a subset X1 = {15, 14, 11, 10} meeting all the conditions does indeed
exist; it is therefore possible to propose the partitioning presented in Fig. 4.

Using the decomposition system Decomp it is possible to implement the function
in thre¢ CLBs, as shown in Fig. 4. The files describing each CLB are presented in
golumn B, C, D of Table 2. The PLE-based transcoder is described in Column B of

able 2.
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Is tr2
trl
I4—cLB1 CLB2
11— — ¥ 3
I0 ——— Y2
vyl
CLB3 o
[ '
I3
I2

Xy ={1514,11,10};  Xg={I3,12}
CLB1 - Configurable Logic Block used as transcoder

Fig. 4. Implementing the y function in PLE-based CLBs of the XILINX FPGA series 3000

4. CODING CAPACITY OF PAL-BASED TRANSCODER

The PAL-based structure is exactly the opposite of a PLE. In these circuits the
AND array is programmable and the OR array is fixed and therefore issue of coding
becomes essential if a programmable PAL structure is to be used as an external
transcoder.

PAL-based programmable chips have a limited number of terms connected to
their OR gates. Let mp,, be the number of PAL-based transcoder outputs and
kpaL — the number of terms connected to each output.The number kp,,, of terms is
considerably inferior to kpa, «2°, where n is the number of inputs. If binary coding
is used, then, due to uneven term allocation, only 2kpa,, + ! different words can be
coded. It is of course possible to expand the number of terms [3, 9] and increase the
number of code words by using additional outputs. The above analysis indicates the
need of a different coding which will evenly use the products connected to the output
OR gates.

How many different words can be coded using mPAL-outputs, if kpa -products
are connected to every output?

Optimal coding means using a minimal number of terms while keeping this
number evenly distributed between the individual outputs. Let us consider what
maximum number k,pap, of code words can be obtained using a circuit with given
parameters (Mpar, Kpar). To use the terms optimally, we should first use all the
combinations “0 of mpa”, “1 of mpa.”, “2 of mp,,” ete. active outputs.

Each of the blocks ““i of mp,”, where 0 < i < mp,;, makes use of a constant
number of terms connected to each output (Table 3).

If, for a given programmable transcoder, there exists a number j such that

J 1 J+l
Z <mPAL ) = kpyy and w, (X1) < ) (mI;AL>, then the coding algorithm is relati-

i=0
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Table 3
Number of combination and number of lerms per output for different type of output code
Type of outpul code Ozmy,, |lzm,, | 2zm, Jzmy, m, zm.,
m m,. m
Number of combination 1 m,,, ( "‘“‘) ( ""L> ( r “‘L>
2 2 My

umber of ferms per my,,, —1
N 1 m,, —1!
output 0 PAL 5

vely simple. It consists in choosing an arbitrary set of combinations “i of mp,, ”; this
set will have w,(X1)+ 1 elements, where 0 <i<j+ 1 (the combination 0...00
corresponds to all the other words, not included in the number w, (X1)).
The algorithm becomes more complicated if no number j meets the condition
j -1 i m . .
Z <m‘°’”‘. )-—— kpy and w (X1) < Z( f’”‘). In this case, we can present dif-
i

=0 l i=0
ferently the concept of optimal coding. In the first step we find a value of j which

. L I (mpy — 1 Lo (mpg — 1

meets the inequalities Z( pat )< kpa < Z( pat . Now a part of the
i=0 ! =0 l

required number of words can be obtained using all the combinations “i of mp,.”,

where 0 <1 <j.

J
This step yields ) <mPAL) different combinations. When these have been coded,

i=0 Z

i=0 z
at each output. These terms can be used to code more words. With &k, unused terms
connected to every output we can code a maximum number of “j+ 1 of mp,,”
combinations. The total number of terms used by every combination is j + 1. With
mp,y Outputs and k, unused terms at every output we can code a maximum of

f—1
. . k m —1
the transcoder still has a certain number k, = kp,;, — Z < paL of unused terms

Jj+1
§ (e [k,
o\ ! J+1
The above allows us to state that

(). ["?P*" (=2 (™ 1»], o

k
[’11—}1’31' ’} additional words. The total number of possible words is therefore

t(PAL)

o j=1

where j is a number satisfying the inequality

jil (mPAL.“ 1) <k < i <mP,¢L - l)_ @

i=0 z
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The optimal output coding algorithm allowing an external PAL-based program-
mable transcoder was presented in [7].

Example 3 We shall now try to implement the transcoder of Example 1 in
a programmable structure, in which 8 terms are connected to each output (e.g.
a macrocell of GAL16V8). Let the outputs of the programmable transcoder are
active in the high state. Under this assumption, a “1” in a output code means that
a term was used. It is not possible to implement the transcoder directly in such
macrocells. It is necessary to expand the number of terms [7, 9], which leads to using
additional 3 outputs. The individual words can be coded better, using fewer outputs.

Because we want to code w, (X1) = 20 words using a PAL-based programmable
transcoder with kpa, = 8 products per output (Table 1; Fig.2) we must using
transcoder for which k, > w,(X1). (Note: a “>" is required because the combina-
tion 0...00 is reserved for the remaining words, not included in the number w, (X1)).

From equations 3 and 4 we can determine the parameter j and the-number of
outputs necessary to code a given number of words. The creation of code words

Table 4
Description of a PAL-based programmable transcoder before/alter optimal coding
transcoder transcoder transcoder optimal coding k,,,, = 8
(binary coding) (optimal coding) (PAL descripton)

10 10 10
.05 .05 .05
Alb 111,110,19,18.17.16,15,14,11 10| .ilb 111,110,19,18,17.16,15,14,1 1,10 .iib 111,110,19,18,17,16,15,14,11,10
.ob a4,a3,a2.al,a0 .ob a4,a3,a2.al a0 .0b a3,a2al,al
p20 .p20 .p40
0000000000 00001 0000000000 00001 0000000000 00001 1111110110 00100
0000000100 00010 0000000100 00010 1010101001 00001 0001011111 00100
0000000111 00011 0000000111 00100 1010100011 00001 0110010100 00100
0000001000 00100 0000001000 01000 0000011001 00001 0110011000 00100
0000010000 00101 0000010000 10000 0000011001 00001 0000001000 01000
0000010110 00110 0000010110 00011 0000011100 00001 1010101001 01000
0000011001 00111 0000011001 00101 1111110110 00001 0000011100 01000
0000011100 01000 0000011100 01001 0000100000 00001 1011000100 01000
0000100000 01001 0000100000 10001 0000000100 00010 1111110110 01000
0001011111 01010 0001011111 00110 1010101001 00010 0001111111 01000
0001111111 01011 0001111111 01010 1010100011 00010 0110010100 01000
0110000100 01100 0110000100 10010 1111111000 00010 0110000011 10000
0110010100 01101 0110010100 01100 0000010110 00010 0000010000 10000
0110011000 01110 0110011000 10100 0001011111 00010 1010100011 10000
0110000011 01111 0110000011 11000 0001111111 00010 1111111000 10000
1010101001 10000 1010101001 01011 0110000100 00010 0110000011 10000
1010100011 10001 1010100011 10011 0000000111 00100 1011000100 10000
1011000100 10010 1011000100 11100 1111111000 00100 0000100000 10000
1111110110 10011 1111110110 01101 0000011001 00100 0110000100 10000
1111111000 10100 1111111000 10110 1011000100 00100 0110011000 10000
L e £
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occurs in two stages. In the first stage, all “i of mp,;,”” combinations are generated,
where 0 <1 <]. In the second stage, the remaining words are coded as ,,j+1 of
mPAL” combinations. The first stage requires no special explanations; the purpose
of the second stage is to find a maximum number of “j + 1 of mp,.” combinations
when k, terms per output are available. The optimal PAL-based programmable
transcoder structure is described in Table 4.

5. CODING CAPACITY OF PLA-BASED TRANSCODER

The PLA allows both the AND array and the OR array to be programmed. This
gives the PLA additional coding capability over PALs. Every term can be used for
coding one input combination. Coding capacity is limited by the total number of
AND-gates allocated to all outputs. Let k,,, be the total number of terms. Knowing
the value of kp;, we can determine the parameter &, according to the following
dependence

kipray = kpra+ 1. (5)

(Note: a‘+ 1’ is required because the combination 0...00 is reserved for the
remaining words, not included in the number w, (X1)).

6. CONCLUSIONS

The problem of implementing a transcoder is strincly related to resources of
programmable structures. A PLE-based programmable transcoder hasn’t a limited
coding capacity (eqn.2). Coding capacity of PLA-based transcoder is related to
number of terms (eqn.5).

Equation 3 indicates that the coding capacity of PAL-based devices depends on
two parmeters K, a1y = f(Mp4r, kpar). This fact has practical implications. If, after
partitioning the arguments w, (X1) > k, then we should either use a programmable
transcoder with a greater number of terms per output or use additional outputs from
additional blocks or macrocells. Table 5 shows the values of the &, 4, coefficient for
various values of mp,; and kpay (note the difference between optimal coding and
binary coding, for which k,p4ry = 2kp,y, + 1).

The word coding method presented above was implemented in a prototype
program Decomp assisting the decomposition of combinational circuits. It is one of
the algorithms used to optimally code words in a PLE, PAL, PLA-based external
transcoder. In the present paper the algorithm was described for PAL-based
structures with an equal number of terms connected to each output and with
high-active outputs. It is, however, also directly applicable to the coding of words in
circuits with varied number of terms and programmable output type (e.g. 22V10).

With slight modifications, the methed can also be used to code the states of
sequential Mealy automata being implemented in PLE, PLA, PAL-based structures
(e.g. GAL, MAPL, MAX etc.).
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D. KANIA

POJEMNOSC KODOWA PROGRAMOWALNYCH TRANSKODEROW
Streszczenie:

Strukiury programowalne maja ograniczone zasoby wewnegtrzne. Problem realizacji ukladow cyf-
rowych w oparciu o struktury programowalne jest ici$le zwigzany z dekompozycja, oznaczajaca podziat
duzych blokéw logicznych na mniejsze. Metody redukcji liczby wejs¢, wyjs¢, termow czesio wykorzystuja
zewnelrzne transkodery. W niniejszym artykule jest analizowany problem pojemnosci kodowej pro-
gramowalnych transkoderow zbudowanych na bazowych strukturach PLE, PAL i PLA. Wyniki
przedstawionych rozwazai moga by¢ wykorzystywane do realizacji uktadow cyfrowych w strukturach
CPLD bazujacych na strukturach PLE, PAL, PLA. Algorylm dekompozycji i kodowania stow zostal
zaimplementowany w systemie Decomp opracowanym w Politechnice Slaskiej.

Slowa kluczowe: dekompozycja, podzial, kodowanie, Uktady Logiki Programowalne;j.
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Semi-empirical boundary conditions at p-n junctions
for device simulation
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Semi-empirical formulae have been obtained, which approximate the pn product at
depletion layer edges in p-n junction versus bias voltage. These formulae have been derived
using full numerical solutions of the semiconductor transport equations, assumed as true
distributions of the physical quantities of interest. This modification of the classic boundary
conditions allows to expand the applicability of analytical expressions, like the classic
current-voltage characteristics, to moderate and high forward bias, where the neutrality
condition may be violaled and the voltage drop on resistances ol the p and n regions is
important. In the case of reverse bias, the exact numerical solutions show, that the quasi
fermi-levels and the difference between them are not constant inside the depletion layer.
Moreover, the separation of the fermi-levels does not depend on the applied voltage for a high
enough reverse bias, but is a function of the impurity concentration. In consequence, formulae
are proposed, which approximate the pn product at the depletion layer edges, stabilized at the
value depending on the impurily concentration for the reverse bias voltages above 10 V.. This
approach avoids the lime consuming numerical solutions, maintaining a high accuracy in the
modeling of devices containing p-n junclions. Owing Lo this, the boundary conditions
obtained in the paper, can be used in statistical process/device simulators.

Key words: p-n junclions, transport in semiconduclors, c-v characterislics, process/device
simulators.

1. INTRODUCTION

CAD tools for IC device modeling create rigorous requirements as to accuracy
nd speed of simulation. The most accurate and versatile modeling of semiconductor
levices based on full numerical solution of the carrier transport equations is
Xiremely time consuming. This method is impractical for complex circuits, par-

Cularly in the case of statistical process/device simulators, which repeat the analysis of the
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device many times for the randomly disturbed material and design parameters. From this
point of view, fast analytical models are more appropriate but unfortunately, in many
applications they are too simplified and inaccurate. Good results can be obtained using
exact numerical solutions to provide such modifications of analytical formulae that allow
a simulation in an acceptable long computing time and retaining a high accuracy. Analysis
of the boundary conditions at p-n junctions is the basis for many analytical models.

In this paper we propose a semi-empirical formula describing the pn product at the
space charge layer edges in the p-n junction. This modification of the classic boundary
condition allows to expand the applicability of analytical expresions, like the classic
current-voltage characteristics, to moderate and high forward bias, where the neutrality
condition may be violated and the resistances of the p and n regions are important.

2. THE APPROACH

A semi-empirical formula for the pn product at the depletion layer boundaries
versus bias voltage has been derived using “accurate” numerical solutions of the
semiconductor transport equations [1], [2], assumed as true spatial distributions of
the physical quantities of interest, e.g. carrier concentrations and electric field.
Analysis of these functions allows to derive “exact” values of the fermi-levels in the
transition region and the pn product at the edges of this region (see section 3).

Our modification of the classic boundary conditions consists of matching an
approximate function to the voltage changes of the pn product at the edges of the
space charge layer (section 4).

Numerical solutions of the transport equation set do not introduce the classic
sectional approach i.e. the partitioning of the device into space-charge and neutral
regions. Hence, at the begining of our considerations, it is neccessary to define the
coordinates of the depletion layer edges. In order to derive the abrupt space charge
edges (ASCE), the compensation method was used [3]. This method assumes that the
charge of ionized impurities compensates the true charge existing in the given part of
the transition region (Fig. 1).

Thus, the following relations should be satisfied:

[ gN(@E)dx = f p(x)dx, (1a)

—d, —x,
dp Xp
[qN(x)dx = Jp(x)dx, (1b)
O 0
where: —d,, d, — coordinates of the abrupt space charge edges (ASCE),
x,, x, — depths of the charge penetration into p and n regions,
— Xp» X3, — coordinates of the electric contacts,
p (x) — charge density,
N(x) = N,— N, — net impurity concentration,
N, N, — concentrations of the donors and acceptors.

a
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Fig. 1. The charge density distribution and the ASCE approximaltion in an abrupt p-n junction

Using the numerical solutions of the transport equations, the right sides of
equations (1) can be easily evalutated and then a fit can be made for ¢, and d,
The above method of derivation of the space charge layer edtges is simple and
universal (arbitrary impurity distributions and arbitrary biases). Moreover, this
method is verified experimentaly through measurements of the junction capacitan-
ce [3].

3. RESULTS OF THE NUMERICAL ANALYSIS

In the following, an abrupt junction is used as an example. This example is
numerically difficult but clear in an analytical notation. Computations were realised
using a program in which the algorithm presented in papers [1], [2] was applied.
A few results in the form of fermi-level plots are shown (L, in the following figures
means intrinsic Debye length).

In the case of forward bias, for high voltages, a nonzero slope of the fermi-levels
is observed in the neutral regions (Fig. 2).

In the space charge layer the fermi-levels are practicaly constant (Fig. 3). In our
example, in the investigated range of bias voltages (U = 0 = 800 mV), the relative
(to U) slope does not exceed 1% even though the current of the carriers which
recombinate in the depletion layer is a dominant component of the total current.
(This result does not confirm information published in [4], but is conformable to the
paper [5]).

In the case of reverse bias the fermi-levels can be assumed constant in the
depletion layer only for major carriers (i.e. for eclectrons and holes in the

etallurgical 2 and p part of the depletion region, respectively) and for low voltages
(Fig. 4).
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Fig. 2. Spatial variations of the fermi-levels in a step p-n junction under forward bias

0.2579
S Ng = Ng = 102 ¢cm™3
] U=0621V
i 0.2578 - metallurgical
o junction
= depletion layer edges ->»
0.2577 r T T T : T T
6.106 6.110 6.114 6118 6.122

Fig. 3. Spatial variation of the fermi-level for holes in the depletion layer of a step p-n junction
(forward bias)

Changes of the fermi-levels for voltages exceeding 10 k7/q are shown in Fig. 5.
For voltages Uy = 60 kT/q, the relative (to Uyg) change of the fermi-levels in the
depletion layer is over 90%. Therefore, in the case of higher reverse biases
practically the whole slope of the fermi-levels lies in the space charge layer.
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Fig. 4. Spatial variations of the fermi-levels in a step p-n junction under reverse bias
(dashed lines indicate the depletion layer edges)
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Fig. 5. Relative change of the fermi-level for holes in the metallurgical p part of the depletion layer
versus reverse applied bias

4. DERIVATION OF THE BOUNDARY CONDITIONS

A splitting of the fermi-level into two levels: for electrons and holes, characterizes
quantitatively a disturbance of the thermal equilibrium due to the bias of the p-n
junction. The difference between the fermi-levels for electrons and holes allows to
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evaluate the pn product:

np =exp (¢, = ¢,) 2
where: n, p — concentrations of electrons and holes in units of the intrinsic
concentration n;,
¢, ¢, — fermi-levels in units of the thermal potential Vg = kT/q.

In analytical considerations, the values of the pn product at the space charge
egdes versus bias voltages define the boundary conditions for the carrier dist-
ributions in neutral regions and, in consequence, they allow to find the current-
voltage characteristics of the p-n junction. The classic theory of the p-n junction
assumes the fermi-levels to be constant inside the depletion layer and the fermi-level
for major carriers — constant in quasi-neutral regions. This means, that:

n(—d,)p(—d,) =n(d,)p(d,) = exp(U), 3)

where U is the applied voltage in units of V. The current-voltage characteristics
obtained according to condition (3) are applicable only for low forward bias, when
a finite conductivity of the quasi-neutral regions and a noncomplete compensation
of the electric charge of the excess minority carriers by the majority carriers in these
regions can be ignored.

Numerical calculations indicate, that the assumption of the constant pn product
in the depletion layer is valid for forward bias (Fig. 6). The separation of the
fermi-levels assumes maximum at the metallurgical junction, but changes of its
magnitude in the whole depletion layer are negligible (hundredth parts of a percent)
in the investigated range of bias voltages (U = 0 + 800 mV). Therefore, this assump-

0.569
Ny =N, =510"6cm3
1 U=05693V
— 0.568 4
.
=4 -
©-
£ 0.567
. depletion layer edges
0.566 T T T T : T T
6.110 6.112 6.114 6.116 6.118
x [Lpl

Fig. 6. Separation of the fermi-levels in the transition region of the farward biased p-n junclion
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tion is satisified better than the assumption of the constant fermi-levels in the
depletion layer (section 3).

However, the right hand equality in the expression (3) is not satisfied for
arbitrary bias. For higher bias voltages, a difference between both fermi-levels is
smaller than the applied voltage U: The voltage drop on the quasi-neutral regions
are not negligible because of the finite conductivity of these regions.

In the following, a simplified evalutaion of this voltage drop is made for the
worst case:

AUr = I(ppxkp + f, xkn,)a (4)

i.e. when the modulation of the resistivity of the quasi-neutral regions (p, and p,)
and the penetration of the depletion layer into these regions are ignored. It was
found that the relation:

dpp=q@,— @, =U— 40, (5)

is satisfied only until a characteristic value of the bias voltage U,,.,, above which the
“true” separation of the fermi-levels (Fig. 7) and, thus, the pn product are smaller.
The voltage U,,, is a function of the logarithm of impurity concentrations (Fig. 8).
In the range of higher voltages (above U,,;,), a noncomplete compensation of the
electric charge of the excess minority carriers in quasi-neutral regions is significant.
A quantitative description of these phenomena is complicated and analytical

0.08
- Nasz [Cm'3]
- 1e15
— 0.06+ < 1e16
> - 5e16
4 — 1el7
&
<
' 0.04 4
Du
<
-]
0.024
0.00 ~rmrdpmrebipere T T
5 15 25 35

U [Vr]

Fig. 7. Difference between the forward applied voltage reduced by AU, and the separation of the fermi-levels
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Fig. 8. U, versus carrier concentration

considerations are simplified [5], [6]. For this reason, we have searched for a semi-
empirical formula, which includes phenomena occuring at higher bias voltages and
based on information obtained from the fully numerical solution of the transport
equations in the p-n junction. Our approximation is derived on the basis of the plot
of —In (npjexp (U)) versus the applied voltage (Fig. 9).
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Fig. 9. Derivation of approximation of the function —In (rpfexp (U)) for high voltages
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At voltages high enough, this function can be approximated by a straigth line:
—In(nplexp(U)) = w + mU,

whereas at low voltages it is equal to zero (the clasical formula (3) is satisfied).
Therefore, for arbitrary forward bias voltages this function can be approximated by
the formula: In (1 + exp (w + mU)) (Fig. 10).

10

o numerical solution
84 — approximation

-In(np/exp(U))

1 N T

5 15 25 35
U [V1]

Fig. 10. Approximation of the function — In (np/exp (U)) (example for N, = N, = 10'® cm?)

Finally, the following semi-empirical expression, giving the pn product at the
depletion layer edges, was obtained for the case of forward bias of a p-n junction:

n(—=d,)p(—d,) = n(d,)p(d,) =exp(D)[(1 + exp (w + mU)). (6)

An example of the comparison between the numericaly evaluated values of the
pn product at the depletion layer edges and those obtained using the semi-empirical
formula (6) is shown in Fig. 11 [7].

From the practical point of view it is important that the factors in this
formula are nearly second power functions of the logarithm of doping con-
centrations (Fig. 12).

Exact boundary conditions at a p-n junction under reverse bias are not of great
practical importance, but have also been derived.

It is known that equation (3) is satisfied only at low rewese bias voltages.
Considering the difference between the separation of the fermi-levels and the applied
voltage, it is found that the voltage drop on resistances of the quasi-neutral regions
can be ignored because of the small value of the reverse current. Now, in opposite to
the forward bias case, it is important that the quast fermi-levels and the difference
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Fig. 11. Comparison between the numericaly evalualed values of the pn product at the depletion layer edges
and those obtained using the semi-empirical formula (6)
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Fig. 12. Factors m and w (Eq. 6) vs. doping concentration [8]

between them are not constant inside the depletion layer. Moreover, the exact
numerical solutions show, that the separation of the fermi-levels, greatest at the
metallurgical junction, does not depend on the applied voltage for a high enough
reverse bias, but is a function of the impurity concentration (Fig. 13).
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Fig. 13. Separation of the fermi-levels at the metallurgical junction versus reverse applied bias
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Fig. 14. Comparison between the numericaly evaluated values of the pn product at the depletion layer edge
and those obtained using the semi-empirical formula (8)
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In consequence, the pn product at the depletion layer edges becomes stabilized at
the value depending on the impurity concentration for the reverse bias voltages
above 10 V. This function can be approximated by the following expression:

np = exp (U) + aN~°. (7

An example of the comparison between the numericaly evaluated values of the
pn product at the depletion layer edge (x = —d,) and those obtained using the
semi-empirical formula:

n(—d)p(—d) =exp(U)+ 5.18-10° N5, ®)

is shown in Fig. 14.

CONCLUSIONS

We have obtained new semi-empirical formulae, which approximate the pn
product versus bias voltage at the space charge layer edges in the p-n junction. This
approach avoids the time consuming numerical solution of the semiconductor
transport equations, maintaining a high accuracy in the analysis of diodes, bipolar
transistors and other devices containing p-n junctions operating at high bias
conditions. Analytical formulae obtained in such a way can find application in IC
modeling, particularly in statistical process/device simulators.
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POLEMPIRYCZNE WARUNKI BRZEGOWE W ZLACZU P-N
DLA SYMULACJI PRZYRZADOW POLPRZEWODNIKOWYCH

Streszczenie

Sformulowano wzory pélempiryczne, kidre aproksymuja iloczyn koncentracji np na krawedziach
warstwy zaporowej zlacza p-n w funkcji napigcia polaryzacji. Zwiazki te zostaly okreslone na podstawie
perinych numerycznych rozwigzai potprzewodnikowych rownaii transportu, traktowanych jako rzeczy-
wiste rozktady interesujacych wielkosci fizycznych. Zaproponowana modylikacja klasycznych warunkow
brzegowych pozwala rozszerzy¢ zakres stosowalnodci wyrazen analitycznych, takich jak klasyczne
charakterysiyki pradowo-napieciowe, do §rednich i wysokich napig¢ polaryzacji przewodzenia, kiedy
warunek neulralnosci nie jest speliony i spadek napigcia na rezystancjach obszarow p i n moze byc
maczny. Dla polaryzacji zaporowej, dokladne rozwiazania numeryczne wskazuja, ze quasi poziomy
Fermiego 1 roznica pomigdzy nimi nie sg stale wewnatrz warsiwy zaporowej, a ponadto ich rozszczepienie
nie zalezy od napigcia polaryzacji dla odpowiednio duzego napigcia wslecznego, lecz jest funkcja
koncentracji domieszek. W rezullacie zaproponowano wzor aproksymujgcy iloczyn koncentracji np na
krawedziach warstwy zaporowej, zapewniajacy jego stabilizacje na wartosci zaleznej od koncentracji
domieszek, dla napig¢ polaryzacji zaporowej powyzej 10 V... Przedstawione podejécie unika czasochlon-
nych rozwigzan numerycznych zachowujac jednak wysoka doktadno$¢ modelowania przyrzadow zawie-
rajacych zlacza p-n. Dzigki lemu otrzymane warunki brzegowe moga by¢ wykorzystane w modelach
stosowanych w statystycznych symulatorach proceséw wytwarzania i elementow uktadéw scalonych, gdy
obliczenia powlarzane sg wielokrotnie dla zaburzonych warto$ci parametrow materiatlowych i konstruk-
cyjnych.

Slowa kluczowe: ztacza p-n, transport w polprzewodnikach, charakterystyki pradowo-napigciowe, symu-
latory przyrzadow poiprzewodnikowych.
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Varying capacitances with the use of current conveyors
controlled by a resistor
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Four circuits realising positive capacitances, the values of which can be set
by a grounded resislor are described. Computer simulation shows that dependences
of the capacitance vs. frequency are very similar for all circuits bul dependences
of the parallel resistance and the dissipation factor are different. One of these
circuits has such a low dissipation factor which cannot be obtained in any physical
capacilors.

Key words: controlled capacitances, current conveyor CCll

INTRODUCTION

Four circuits presented in this paper, shown in Fig. 1, realise positive capacitan-
ces which can be easily set by a grounded resistor. They have a low dissipation
factor, especially in the region of high values of the simulated capacitance. Current
conveyors CCIL (—) and CCl (+) realised according to Huertas proposition [1] are
shown in Fig. 2 a and b. In comparison with circuits, known in literature [2, 3], the
described circuits and the five circuits reported in [4] exhibit low sensitivity values.

1. BASIC PROPERTIES

By direct analysis it can be shown from Fig. 1 that capacitance Cin at the input
terminals of all circuits is:

. R1
Cm-Cle. (1
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Fig. 1. Circuits simulating positive capacilance Cin at the input terminals
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Fig. 2. Current conveyors CCII(+) —a, and CCII(~) —b

However, the block diagrams of these circuits, apart from Cin also include some
other eclements, among them resistance Rin, FDNC* (Y (s) =s?D) and
FDNCap** (Y (s) = s’ F) are essential. Two resonance phenomena appear in these

* FDNC = Frequency Dependent Nwegative Conductance.
** FDNCap = Frequency Dependent Negative Capacitance.
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circuits. The first one between positive resistance Rin and negative resistance
—1/w?D at frequency:

P — )

The second one between positive capacitance Cin and negative capacitance — 1/w?F

at frequency:
1 /Cin
fo= - [, 3
= o

Since computer simulations of the electronic circuits with the use of standard
programs do not operate in the complex frequency domain and do not define the
values of Cin, Rin, D, F, a simple simulation has been carried out with the
admittance Y (jw) at the input terminals described as:

Yin (jw) = 1/Rin + jw Cin. 4

From now on resistance Rin and capacitance Cin become dependent on the
frequency and the formula (1) holds true for a low frequency region only (below f.
frequency).

The presence of FDNC causes the appearance of a discontinuity point on the
Rin dependence vs. frequency, whereas the FDNCap leads to the appearance of
a similar point on the Cin dependence vs. frequency.

The shape of the dependences Rin and Cin vs. frequency depends on the
construction of the circuit and on the operational amplifiers used. Curves for Cin,
Rin and dissipation factor tand, calculated as 1/(wRinCin), for circuit 1 at
Cl = 1uF, Rl = R2 = 2kQ, are shown in Fig. 3.

Input capacitance Cin is equal 1uF, (according to (1)) when the operational
amplifiers are ideal- see Fig. 3a. In this case input resistance Rin (Fig. 3d) has the
value 100kQ which decreases at frequency above 200kHz. This drop in Rin is
caused by capacitance CI. If Cl =0 this curve has a constant value 100kQ
independent of frequency.

Effects of nonideality of applied operational amplifiers in the CCII construction
are shown in Fig. 3b-3i. Finite gain value (50000 for TLO81 op. amp.) caused the
decrease of Rin from 100 kQ to a few Q (see Fig. 3e).

Both finite gain and finite frequencies of the operational amplifier poles caused
the occurrence of discontinuity points in all dependences (see Fig. 3c, f, i). Above
these points Cin and Rin have negative signs and hence the dissipation factor
becomes positive again.
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Fig. 3. Basic dependences for Cin, Rin and the dissipation factor calculated for circuit T with capacitance
Cl=1pF and R1 = R2 = 2 kQ. Curves a, d, g- operational amplifiers are ideal, curves b, ¢, h, ¢, [ i
— operational amplifiers are nonideal
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2. COMPUTER SIMULATION

Computer simulation of described circuits was carried out in the MicroCap
program for TLO81 operational amplifiers represented by the following data: input
resistance 1E9, gain 50000 V/V, frequency of first pole 80 Hz, frequency of second
pole 2 MHz, slew rate 1.2 V/us. Capacitance Cl1 varied from InF to 10 pF.
Resistors R1 and R2 have constant values equal 2 kQ. Input admittance
Yin (jw) = 1/Rin + jo Cin was calculated from the following formulas:

Rin = 1/(G,, + i (1 —Ajcos,;)Gy) (5)

i=2

Cin = Cyq — ). (G,; Ay;sin @,;)/2xf, (6)
i=2
where Gy, and C,, denote conductance and capacitance between the hot input
terminal (node 1) and the ground (node 0); G,; the conductance between node 1 and
other node; A|; and ¢,; gain and phase angle between nodes 1 and i obtained from
MicroCap simulation. All nodes which are connected to node 1 by any conductance
different from zero must be taken into account.

3. RESULTS OF COMPUTER SIMULATIONS

Dependences of input capacitance Cin, input resistance Rin and dissipation
factor tand vs. frequency are shown in Fig. 4 for all described circuits 1-IV. The
comparison of all dependence families is only possible with the use of logarithmic
scales but then the negative regions of plotted curves cannot be shown.

Cin curves for all circuits have the same shapes in Fig. 4 since the differences
between them are of the range of few per mille. Marked differences appear between
Rin curves. For circuits I and 111 Rin has the value of 100 kQ in the low frequency
region but for circuit I it is 25 MQ and for circuit IV: 50 kQ. Hence the dissipation
coefficients for circuit 11 are lower from the remaining ones. It is noteworthy that the
dissipation factor lower than 10~ cannot be obtained in physical capacitors. Above
frequency f; (formula (2)) the dissipation factor becomes negative but since the
parallel resistance Rin has a very high value it becomes meaningless. It is always
possible to connect an additional resistor to the input terminals, the resistance value
of which can be matched in such a way that the equivalent resistance at the input
terminals becomes positive at the right frequency.

In Table 1 the border frequencies where the modulus of the dissipation factor is
lower than 1072 are given in order to compare the properties of the described
circuits.

From Table 1 it can be seen, that circuit 1l has the widest region in which the
simulated capacitance Cin exhibits low losses.
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The frequencies limiting the range of the dissipation factor where its modulus is lower than l];)a‘lzle :
Capacitance Cl Circuit | Circuit 11 Circuit I11 Circuit IV

1 nF 21 kHz- 27 kHz 600 Hz- 4.8 kHz 21 kHz- 27 kHz 30 kHz- 36 kHz

10 nF 5.5kHz- 95kHz 60 Hz- 48 kHz 5.5kHz- 9.5 kHz 8 kHz- 14 kHz

0.1 pF 1.2 kHz- 5.2 kHz 6 Hz- 48kHz 1.2kHz- 52kHz 1.8kHz- 62kHz

1pF 130 Hz- 48 kHz 0.6 Hz- 48kHz 130 Hz- 48 kHz 250 Hz- 4.8 kHz

10 pF 15Hz- 4.8 kHz 0.06 Hz- 48kHz 15Hz- 48kHz 30Hz- 4.8kH:z

4. RESULTS OF MEASUREMENTS

Measurements were carried out for 5 values of capacitor Cl vs. resistance R2.
According to formula (1) the increase of R2 caused the decrease of Cin.
Capacitance Cin was measured by the standard multimeter up to the value of about
20 uF and for higher values it was calculated from the voltage drop on the
capacitance.

Fig. 5 shows the families of curves for all described circuits. It can be seen, that for
circuit II the measured dependences are regular in a wide region. The dissipation
factor for circuit Il has very high values especially in the region of high input
capacitances.

Fig. 6 shows curves obtained from measurements for two parallel resonant circuits
consisting of:

— inductor 66 mH and capcitor 10 nF (curve a),

— inductor 66 mH and capacitance 10 nF realised by circuit I in which the same

capacitor 10 nF was used as Cl1, at resistances R1 = R2 (curve b)

Despite the negative sign of resistance Rin and the dissipation factor of circuit
I at frequency 6.2 kHz this circuit can have a practical use. A slight disadvantage
can appear when this circuit is connected by a series capacitor. Then negative
resistance Rin charges the capacitance Cin to a voltage which can overdrive the
operational amplifiers. Connecting a suitable resistor to input terminals neutralises
this effect.

SUMMARY

Each circuit I-I'V can be used as a positive grounded capacitance which is easily
controlled by resistor R1 or R2. The controlling signal can be analogue — when the
resistors R1 or R2 are substituted by a transconductance amplifier [3], or a digital
one — when these resistors are substituted by a digital potentiometer chip, for
example DS 1267 [S]. The described circuits have interesting properties in the region
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Fig. 5. Input capacitance Cin obtained {rom measurements for circuits I-IV vs. resistance R2
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Fig. 6. The comparison of two resonant circuits: the first one consists of inductor 66 mH and capacitor
10 nF — a, the second one consists of the same inductor 66 mH and capacitance Cin realised by circuit I,
in which the same capacitor 10 nF was used as Cl
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of high simulated capacitances because the dissipation factors drop in this range.
Circuit II has the lowest dissipation factor and moreover its measurement dependen-
ces are regular and its frequency range starts from mHz. Hence circuit 1 should be
considered as the best.
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L. TOMAWSKI

ZMIENNA POJEMNOSC Z UZYCIEM KONWEJOROW PRADOWYCH
STEROWANA PRZEZ REZYSTOR

Sitreszczenie

Opisano cztery uklady wylwarzajace pojemnosci, kidrych wartosci moga by¢ latwo nastawiane za
pomoca uziemionego rezystora. Kompulerowa symulacja pokazuje, ze przebiegi pojemnosci w funkcji
czestotliwosci sa dla wszystkich ukladow bardzo podobne, natomiast przebiegi rownoleglej rezystancji
i wspolczynnika strat sa rozne. Jeden z ukladéw ma wspdlczynnik stral nizszy niz mozliwy do uzyskania
w [izycznych kondensalorach.

Slowa kluczowe: sterowane pojemnosci, konwejory pradowe CCIH.
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Projektowanie cyfrowego korektora fazy NOI
przy uzyciu metod optymalizacji nieliniowe;j

FELICIA WYSOCKA-SCHILLAK
Zaklad Elektroniki i Informatyki, Wyzsza Szkola Pedagogiczna, Bydgoszcz
Otrzymana 1998.01.26

Autoryzowano 1998.03.20

W pracy przedstawiono metode projeklowania cyfrowego korektora fazy NOI przy
zalozenin réwnomiernie [lalistego przebiegu funkcji bledu. W metodzie lej zadanie
zaprojeklowania koreklora fazy jest przeksziatcane w odpowiednie zadanie programowania
nieliniowego z ograniczeniami, do rozwigzania ktorego jest stosowana metoda przesuwanej
funkcji kary. Olrzymane zadania programowania nieliniowego bez ograniczen roz-
wigzywano metoda gradieniu sprzgzonego Polaka-Ribiery. Praca zawiera ponadlo opis
opracowanego programu EQUA oraz przyklad obliczeniowy ilustrujacy dziatanie tego
programu.

Slowa kluczowe: {iltry cyfrowe, koreklory fazy, optymalizacja.

1. WSTEP

W wielu zastosowaniach jest wymagane, aby sygnal niesinusoidalny przy przejs-
ciu przez okre$lony filtr nie ulegal znieksztalceniu. Spelnienie tego wymagania jest
mozliwe w przypadku, gdy charakterystyka fazowa rozpatrywanego filtru jest
linjowa w pasmie przepustowym, lub co jest rownowazne, gdy charakterystyka
opoznienia grupowego jest w tym pasmie stala. Przebieg charakterystyki fazowej
W pasmie zaporowym nie jest istotny ze wzgledu na duze tlumienie filtru w tym
zakresie czestotliwosei [1].

Doktadnie liniowsg charakterystyke fazowa mozna uzyskaé stosujac filtry cyf-
rowe o skonczonej odpowiedzi impulsowej (w skrocie SOI). Istnieja rozne metody
projektowania tych filtrow, zardwno bez uwzglednienia, jak i z uwzglednieniem
dodatkowych warunkow ograniczajacych [1-9]. W przypadku filtrow SOI o liniowej
fazie opoZnienie grupowe jest zwiazane z dhugoécia N odpowiedzi impulsowej filtru
I wynosi (N-1)/2 probek [1, 2]. Do uzyskania filtrow o dobrej selektywnosci
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(o stromym zboczu charakterystyki amplitudowej i waskim pasmie przejsciowym)
wymagane jest jednak zastosowanie duzych wartosci N, co pociaga za soba
odpowiednio duze opobZnienie grupowe filtru. Ponadto, realizacja filtréw SOI
w podstawowych strukturach dla duzych wartosci N (rzgdu kilkudziesigeiu i wiecej)
jest nieekonomiczna [3].

Jezeli zalezy nam na uzyskaniu mniejszego opOznienia grupowego przy
jednoczesnym zachowaniu w przyblizeniu liniowej charakterystyki fazowej,
alternatywnym rozwigzaniem jest zastosowanie filtru o nieskoficzonej odpowiedzi
impulsowej (w skrocie NOI) polaczonego kaskadowo z ukladem wszechprzepus-
towym pelniacym role korektora fazy. Odpowiednio dobierajac liczbe biegunow
ukladu wszechprzepustowego oraz ich polozenie wewnatrz okregu jednostkowego
mozna dowolnie ksztaltowaé przebieg charakterystyki fazowej ukladu, nie
zmieniajac przy tym jego charakterystyki amplitudowej. Korektory fazy sa
z reguly realizowane jako kaskadowe polaczenie ukladow pierwszego i drugiego
rzedu [3].

W literaturze opisane sa rozne metody projektowania uktadow wszechprzepus-
towych [1-3, 10-16]. Metody te sa z reguly stosunkowo skomplikowane, a ich
zastosowanie jest niekiedy do$¢ ograniczone [10]. Oparte sa one najczgsciej na
minimalizacji bledu $redniokwadratowego w dziedzinie czestotliwo$ci lub réwno-
miernie falistej aproksymacji stalego op6znienia grupowego.

W tej pracy zaproponowano metode projektowania korektora fazy przy zaloze-
niu rownomiernie falistego przebiegu funkcji bledu. Zaprojektowanie korektora fazy
o zadanej charakterystyce fazowej jest przeksztalcane w odpowiednie zadanie
programowania nieliniowego z ograniczeniami, ktore jest nastgpnie rozwigzywane
metoda przesuwanej funkcji kary. Artykul zawiera rowniez opis opracowanego
programu EQUA oraz przyklad obliczeniowy.

2. SFORMULOWANIE PROBLEMU

Rozwazmy uklad wszechprzepustowy, zwany rowniez filtrem wszechprzepus-
towym, posiadajacy stala, niezalezna od czgstotliwosei charakterystyke amplitudo-
wa. W przypadku tego ukladu dla wszystkich czgstotliwosci zachodzi nastepujaca
zaleznosé [1, 2, 16]:

| Hp(e)? =1, 1)

gdzie: Hy(e*) jest charakterystyka czestotliwosciowa (amplitudowo-fazowa) ukla-

du, a @ — pulsacja unormowana wzgledem czestotliwodci probkowania F,.
Transmitancja ukladu wszechprzepustowego ma nastepujaca postac [16]:

{

Mor
H,(z) = el H ZkT 2 oF )
k

1l —zz”

Nalezy zauwazy¢, ze bieguny I zera tej transmitancji wystepuja w punktach od-
powiadajacych sprz¢zonym odwrotnosciom okreslonych liczb zespolonych.
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Warunek stabilnosci ukladu o transmitancji opisanej powyzszym wzorem jest
nastepujacy:
lz,l <1, k=1,2,., M, 3)

czyli wszystkie bieguny transmitancji muszg znajdowaé si¢ wewnatrz okregu jedno-
stkowego.

Aby transmitancja H,(z) byla funkcja rzeczywista, zespolone zera musza byc¢
zwierciadlanym odbiciem (wzgledem okregu jednostkowego) biegunéw, a ponadto
musi zachodzi¢ réwnos$¢ ¢ = 0 lub ¢ = n. Transmitancja ta moze byé wowczas
wyrazona w nastgpujacej postaci:

A+ o +az MY pazM Mp(z)

Hy(z)="MT o TOZ N0

A ey 4
a+az '+ .. +a,z ™ D(2) @

Nalezy zauwazyC, ze wielomian znajdujacy si¢ w liczniku jest utworzony z wie-
lomianu stanowiacego mianownik poprzez odwrocenie porzadku wspolczynnikéw.
Transmitancj¢ wyrazong powyzszym wzorem wygodnie jest przdstawi¢ w postaci
iloczynu transmitancji ukladow 2-go rzedu o rzeczywistych wspoélczynnikach ¢,
[1, 14]:

E 1+ cpz+ cyz?

Hgp(z) = H

. 5
k=1 Cut Cez+2z

%)

Kaskadowa struktura filtru realizujaca taka transmitancje jest malo wrazliwa na
wartosci wspolczynnikow [2].

Opoznienie grupowe 1-(w) ukladu wszechprzepustowego zdefiniowane jest na-
stepujaco:

rp) = — { [arg Hy(e)] ©

i moze by¢ ono wyrazone wzorem [14]:

K

I —c%+ ¢ (1 — ¢y )cos 0
= 2T N o N AR 7
ve (@) ,Z:ll + 3+l + 2054 (200870 — 1) + 2 ¢, (1 + ¢ )cos 0 )
gdzie: 0 = T, a T = 1/F, — jest okresem probkowania.
Aby uklad o transmitancji danej wzorem (5) byt stabilny, wspodlczynniki c,,
musza spelniac nastepujace warunki [14, 17]:

Cop < 1
Cip = Coy < 1 k= 1, 2,,.., K. (8)
Clk+ Cop > ‘—1

W przypadku stabilnego ukladu wszechprzepustowego M-tego rzedu o wspoélczyn-
nikach rzeczywistych zachodzi nastepujaca zaleznos¢ [16, 17]
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¥4
fTE(u)) dw = Mn 9
0
czyli przy zmianie czgstotliwoéci od zera do m nastgpuje zmiana fazy od zera do
— M radianow.

Kaskadowe polaczenie filtru NOI i ukladu wszechprzepustowego (pelniacego
rolg korektora fazy) o odpowiednio dobranych elementach umozliwia ksztalttowanie
charakterystyki fazowej bez zmiany charakterystyki amplitudowej filtru. Trans-
mitancja filtru NOI moze by¢ przedstawiona w postaci:

Az + :
HF(Z) - I'IH Aoy 1kZ T Ay z-

’ 10
k=1b()k+b|kZ+hzkzz (10)

gdzie: H > 0 — stala,

Ay, by, i = 0, 1, 2 — wspolczynniki rzeczywiste.
Charakterystyka czestotliwosciowa H (e/”) ukladu bedacego kaskadowym polacze-
niem filtru NOI o charakterystyce czestotliwoSciowej H.(e™) i korektora fazy jest
wyrazona nastepujaco [1]:

H(e") = Hp(e") Hyp(e”). (11
Poniewaz | H(e"”)|? = 1, zachodza nastgpujace zaleznosci:
|H ()| = [ Hg(e')], (12)

arg[H (&) = arg [H.(e*)] + arg [H . (e*)], (13)
a ponadto:
() = 1:(0) + 1-(w), (14)

gdzie 1.(w) i T(w) jest odpowiednio opodznieniem grupowym filtru NOI i opoz-
nieniem grupowym kaskadowego polaczenia filtru NOI i korektora fazy.

Zaprojektowanie korektora fazy sprowadza si¢ do takiego doboru wspolczyn-
nikow ¢, wystepujacych we wzorze (5), aby arg[H (e")] byt mozliwie najlepsza
aproksymacja funkcji liniowej wzgledem zmiennej w lub, co jest rownowazne, aby
1 (w) stanowito mozliwie najlepsza aproksymacij¢ pewnego stalego opoznienia grupo-
wego 1, W dalszej czeSci pracy bedziemy zajmowac sig aproksymacja stalego
opbZnienia grupowego.

Oznaczmy przez C = [C,|, Cas Ci2; Caaaees Cir Cax)’ Wektor wspolczynnikow cy,
k=1,2..K i=1,2, a przez t(m, C) charakterystyke opoOZnienia grupowego
otrzymana przy przyjeciu we wzorze (7) wspolczynnikow o wartosciach okreSlonych
przez wektor C. Funkcja bledu E(w, C) moze by¢ przedstawiona w postaci:

E(, Y)=1t(nY)— 1. (15)

Zadanie zaprojektowania korektora fazy sformulujemy w sposob nastgpujacy:
Dla zadanej liczby K, zadanej charakterystyki opoznienia grupowego t,(w)
filtru NOI oraz dla zadanych pulsacji krancowych pasma przepustowego w,,
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w,, znalez¢ wektor C, dla ktorego funkcja bledu E(w, C) ma przebieg rOwnomiernie
falisty w pasmie przepustowym P = [w,;, w,,], przy jednoczesnym spelnieniu warun-
kow (8).

3. PRZEKSZTALCENIE PROBLEMU W ZADANIE OPTYMALIZACII

Rozpatrywane zadanie zaprojektowania korektora fazy mozna przeksztalcic
w odpowiednie zadanie optymalizacji. W tym celu, przy zalozonych wartodciach
poczatkowych wspolrzednych wektora C, podzielmy pasmo przepustowe
P =[w,, w,,] na podprzedzialy ()j, j=1,2,..., n, zdefiniowane nast¢pujaco:

0, = [wpl’ w;)
O, = [wy_y, ) k=2 3,..,n—1 (16)
On = [U)rh—l: ﬂ)p2]a

gdzie @, < w, < ... < w,_, s§ unormowanymi pulsacjami, dla ktérych spelnione sa
odpowiednio warunki:

de(w, €)

(= 1m+ <0, k=1,2.,n—1, (17)

dw

m=w
k

gdzie:

0 —— gdy dla pulsacji @, wystgpuje maksimum lokalne,
1 — gdy dla pulsacji o, wystepuje minimum lokalne.

Podprzedziaty 0, j = 1, 2,..., n, definiujemy tak, aby otrzymana w wyniku aprok-
symacji charakterystyka opdznienia grupowego t(w, C) miata w kazdym z nich
dokladnie jedno ekstremum lokalne.

Okredlmy nastepnie wartoéci najwigkszych odlegltosci At,(C), i =1, 2,..., n+ 2
pomigdzy przyjetym stalym opoOznieniem grupowym 1, i charakterystyka t(w, C)
w sposob nastepujacy:

— w przypadku, gdy dla pulsacji w, wystepuje minimum lokalne

At (C) = 1, — T (w1, C); (18)

At,(C)= max (t(w, C)—1,), i=2,4,6,...0(<n+1): (19)
(l)EH,'_]

A7, (C) = max (t,—t(w, C)), i=3,57,..,@(<n+ 1) (20)
wel; 1

AT, 2 (C) = (= 1D"(t(wy, C) — 1y); (21)

— w przypadku, gdy dla pulsacji @, wystgpuje maksimum lokalne

A1, (C) =1(m,, C) — 1, (22)
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At;(C) = max (1, — t(w, C)), i=24,6..,G<n+ 1) 23)

web;_

Az,(C) = max (z(w, C) — 1), i=3,5"7.,G<n+ 1) 24)

web;_
At,12(C) = (= 1)7"(7y — (@p, C))- 25)

Nalezy zauwazyé, ze warto$¢ t, nic moze by¢ przyjmowana zupetnie dowolnie.
Maksymalna wartoéé opdznienia grupowego tg** w przypadku korektora fazy
polaczonego z filtrem NOI o pasmie przepustowym P = [w,, @] jest okreslona
zaleznoscia [10, 11]:

T = Mn—- [®(w1’2) . @@)”1)], (26)
Wy — Wy
gdzie: © (w,,) = arg[H (e71)] i © (w),) = arg[H(e"r?)].
Przyjecie zbyt malej wartoéci 1, prowadzi do rozwigzania, ktoére odpowiada uklado-
wi niestabilnemu [15]. Zgodnie za wskazowkami podanymi w pracy [11], jako
poczatkowe przyblizenie przyjeto 7, = 0,8 75"

Zadanie zaprojektowania korektora fazy przy zalozeniu roOwnomiernie falistego
przebiegu funkcji bledu, zdefiniowanej wzorem (15), czyli zadanie rOwnomiernie
falistej aproksymacji stalego opoznienia grupowego T,, sprowadza si¢ do znalezienia
takiego wektora C = [¢1, Ca1, €12, Cazeers Ci Cax] 75 dla ktorego spelniony jest warunek

At(C) = At (C), k i=1,2..,n+2. @7

W celu rozwiazania sformutowanego powyzej zadania wprowadzmy funkcje celu
X (Ar,, Ax,,..., A1, ;) 0 nastepujacej postaci:

n+2
X(Ar, Ar,,..., A, n) = Y (AT, — S5)2 (28)
f=1
przy czym
- 1 n+2
= ¥ AT 29
S n—i—2z R @)

jest $rednia arytmetyczna odlegtodci At,.

Tak okreslona funkcja X:

e jest nieujemna funkcja ciagla zmiennych Az, At,,..., A1,

e przyjmuje warto$¢ zero gdy At, = At, = ... = A1, o,

e nie posiada lokalnych minimow.

Poniewaz odlegtosci At,, At,,..., At,., sa funkcjami wektora C, wigc rOwnowazne
zadanie optymalizacji z ograniczeniami ma postac:

Znaleié wektor C, ktéry minimalizuje funkcje celu X(C) = X (Ar, (C), Ar,(C),
vy AT, (C)), przy warunkach ograniczajacych zdefiniowanych zalezno$ciami
(8) oraz
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At (C)>0, k=1,2,., n+2. (30)

Sformulowane powyzej zadanie optymalizacji mozna rozwigzaé jedna z metod
poszukiwania minimum z ograniczeniami. Z podanych w literaturze [18, 19] metod,
do rozwigzywania rozpatrywanego zadania wybrano metod¢ przesuwanej funkcji
kary. Metoda ta uwazana jest bowiem za jedna z najbardziej efektywnych metod
poszukiwania minimum z ograniczeniami. Umozliwia ona sprowadzenie zadania
z ograniczeniami do ciagu zadan bez ograniczen poprzez odpowiednia modyfikacje
funkcji celu. Zadania progamowania nieliniowego bez ograniczenn rozwigzywano
metoda gradientu sprzezonego Polaka-Ribiery [18, 19].

Nalezy zauwazy¢, ze dla okreslonego przyjetego zbioru danych wejsciowych
i przy uwzglednieniu ograniczen (8), zadanie rownomiernie falistej aproksymacji
stalego opoznienia grupowego moze nie mie¢ rozwigzania. Ponadto nalezy zwrocié
uwage na fakt, ze w przypadku ukladoéw wszechprzepustowych rozwiazanie zadania
rownomiernie falistej aproksymacji stalego opoznienia grupowego nie jest réwno-
znaczne z uzyskaniem rozwigzania zadania aproksymacji w sensie czebyszewows-
kim. Szczegblowe rozwazania na ten temat mozna znalezé w literaturze [12].
W pracy tej podany jest rowniez przyklad rozwiazania zadania czebyszewowskiej
aproksymaciji stalego opdznienia grupowego, w przypadku ktorego funkcja aprok-
symujaca nie ma przebiegu rownomiernie falistego.

Przy rozwigzywaniu zadan optymalizacji, podobnie jak przy rozwiazywaniu
innych zagadnied metodami numerycznymi, istotnym problemem jest wybor od-
powiedniego punktu startowego. Punkt ten powinien by¢ w ogdlnym przypadku
niezbyt odlegly od poszukiwanego rozwiazania, gdyz przyjecie zbyt odleglego
punktu startowego moze niekiedy powodowa¢ numeryczna rozbiezno$¢ algorytmu.
W rozpatrywanej procedurze projektowania korektora fazy, dla przyjetego punktu
startowego charakterystyka t(w, C) powinna mie¢ wystgpujace na przemian po
sobie minima i maksima lokalne, co jest niezbedne do okreslenia przedzialéw 0,
J=1, 2,..., n. Wyznaczenie takiego punktu startowego stanowi wiec pierwszy, istot-
ny krok w procedurze projektowania.

Jako punkt startowy przyjeto wektor € bedacy rozwigzaniem zadania
minimalizacji bledu $redniokwadratowego E,(w, C). Blad ten jest zdefiniowany
zaleznoScia:

J
E,(w, C) = ) [t, — t(w;, C)I%, (31)

J=1
gdzie w;, jest jedna z J rownoodleglych wartosci pulsacji z przedziatu P = [w,;, w,,].
Zadanie minimalizacji bledu E,(w, C) jest zadaniem optymalizacji nieliniowej
bez ograniczen, ktore rowniez rozwiazywano metoda gradientu sprzezonego Polaka-
Ribiery. Przeprowadzone proby wykazaly, ze procedura rozwiazywania tego zada-

nia jest szybko zbiezna.

Nalezy zauwazy¢, ze wyznaczony wektor C jest niezbyt odlegly od poszukiwane-
g0 rozwigzania zadania rownomiernie falistej aproksymacji stalego opdZnienia
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grupowego 1, Znajac wspolrzedne tego wektora mozna nastepnie przystapi¢ do
drugiego kroku procedury projektowania, czyli do rozwigzania zadania minimaliza-
cji funkcji X (C) okreslonej wzorem (28).

Do okreslenia wartoéci funkcji X (C) konieczna jest znajomo$¢ wartosci najwigk-
szych odleglosci At,(C) pomigdzy stalym opdznieniem grupowym T, i charakterys-
tyka 1 (w, C). Wartosci tych odlegloéci w przedzialach 0, j = 1, 2,..., n, wyznaczano
postugujac si¢ metoda zlotego podziatu [18, 19]. Metoda ta umozliwia znalezienie
odcietej a oraz rzednej f(a) minimum rozpatrywanej funkcji f(a) w okreslonym
przedziale, przy zalozeniu, ze W lym przedziale funkcja f(a) jest ciagla i ma
dokladnie jedno minimum.

4. OP1S PROGRAMU EQUA

Na podstawie zaproponowancj metody projektowania korektorow fazy zostal
opracowany program EQUA. Program ten umozliwia zaprojektowanie korektora fazy,
ktorego kaskadowe potaczenie z filtrem NOI o zadanej charakterystyce czgstotliwos-
ciowej H(e!*), zapewnia otrzymanie w przyblizeniu stalej charakterystyki opoznienia
grupowego t (w, C) ukladu, przy zalozeniu rownomiernie falistego przebiegu funkcji
bledu. Program EQUA zostal napisany w jezyku Fortran 77, przy czym do kompilacii
wykorzystano kompilator PowerStation firmy Microsoft (wersja 4.0).

Danymi wejsciowymi dla programu sa:

e liczba L oraz wartosci wspolczynnikow ay 1 by, k=1, 2..,L i=0,1,2, wy-
stepujacych we wzorze (10) okreslajacym transmitancije filtru NOI;

e liczba K;

e warto§ci unormowanych czestotliwosci f, = @, /2 oraz [, = W |27,

e warto$¢ parametru IW informujacego, czy chcemy otrzymaé wydruki kolejnych
wspolrzednych wyznaczonej charakterystyki opdznienia grupowego t(w, C) oraz
funkcji bledu E(w, C) AW = 1), czy tez nie aw = 0);

e warto§¢ parametru EPS, zwanego kryterium zakonhczenia procedury minimalizacji
bez ograniczen [19] (procedura ta konczy swoje dzialanie, gdy || V X (C)|| < EPS);

e wartosé parametru IT informujacego, czy podajemy warto§¢ 7, z klawiatury
(IT = 1), czy tez ma by¢ ona wyznaczana przez program wedlug wzoru (26).

W programie EQUA wykorzystano odpowiednio zmodyfikowana procedurg
GSPRI1E opracowana w Instytucie Automatyki Politechniki Warszawskiej [19].
Procedura ta umozliwia rozwiazywanie zadan programowania nieliniowego bez
ograniczen metoda gradientu sprzgzonego Polaka-Ribiery, przy czym gradient
funkcji celu jest estymowany numerycznie.

Po przeprowadzeniu obliczen przy uzyciu programu EQUA jako wyniki
koficowe otrzymujemy wartosci wspolczynnikow ¢, k=1,,.,2K, i=1,2, wy-
stepujacych we wzorze (5).

Istnieje ponadto mozliwos¢ drukowania:

e kolejnych wartosci wspolrzednych wyznaczonej charakterystyki opOznienia gru-
powego 1 (w, C) oraz funkcji bledu E (w, C);
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e warto$ci wspolrzednych ekstremow wyznaczonej funkcji E(w, C) oraz wartoéci
najwickszych odlegtosci At,(C), i =1, 2,..., n+2.

Przy uzyciu programu EQUA przeprowadzono projektowanie szeregu ko-
rektoroOw fazy przy zalozeniu rownomiernie falistego przebiegu funkcji bledu
E(w, C). Obliczenia wykonywano dla K< 6 przy uzyciu mikrokomputera
IBM PC Pentium 2z zegarem 120 MHz. Czas wykonywania obliczen wahal
sic od kilkunastu do kilkudziesigciu sekund, przy czym czas ten wyraznie
zwigkszal sie w miare wzrostu liczby K oraz w miare zmniejszania sie
wartosci parametru EPS. Dzialanie programu zilustrujemy nastepujacym przy-
kladem.

Przyklad. Dany jest eliptyczny filtr cyfrowy NOI 6-tego rzgdu o transmitancji
posiadajacej wspolczynniki podane w tablicy 1 [14]. Pasmo przepustowe filtru miesci
siec w przedziale czgstotliwosci od f,, =0 do f,, = 0,175. Zaprojektowaé korektor
fazy, ktorego kaskadowe polgczenie z danym filtrem umozliwi otrzymanie w przy-
blizeniu stalej charakterystyki op6Znienia grupowego. Korektor ten ma sklada¢ sie
z trzech ukladéw drugiego rzedu.

Tablica 1
Warlo$ci wspotezynnikdw transmitancji filtru NOI
k a()k alh aZk b()k blk th
1 4,681699 7,0020200 4,681699 0,3378687 —1,0235090 1,0
2 1,328189 0,1544323 1,328189 0,6436865 -0,8582590 1,0
3 1,144349 —0,3799679 1,144349 0,9002355 —-0,7684310 1,0
H = 0,3110289

Dla powyzszych danych przeprowadzono projektowanie korektora fazy przy
uzyciu programu EQUA. Do obliczen przyjeto warto$¢ parametru EPS = 1075,
Otrzymane wyniki projektowania sa podane w tablicy 2. Przebieg charakterystyki
opoznienia grupowego t,(w) rozpatrywanego filtru NOI oraz przebieg charakterys-
tyki = (w, C) kaskadowego polaczenia filtru NOI i zaprojektowanego korektora fazy
sa pokazane na rysunku 1.

W przypadku, gdy warto$¢ odlegtoéci At,,,(C) dla pulsacji w,, nie jest dla nas
szczegblnie istotna i moze by¢ nieco wigksza od pozostalych odlegloci, mozna
uzyska¢ wyraznie mniejsze odleglosci Ar,(C), i= 1, 2,..., n+1 w pozostalej czeici
pasma przepustowego niz w przypadku aproksymacji rOwnomiernie falistej. Aby
przeprowadzi¢ projektowanie korektora dla takiego przypadku, we wzorze (28)
nalezy przeprowadzi¢ sumowanie odlegloéci At (C) nie do n+ 2, a do n+ 1,
a warto$¢ § przyjmie wéwczas postaé nastepujaca:

n+1

5 1
= Eme o
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czestotliwosé znormalizowana

Rys. 1. Przebieg charakterystyki opénienia grupowego 7,(w) rozpalrywanego filiru NOI (a) oraz
charakterystyki 7 {w, C) kaskadowego potaczenia filtru NOI i zaprojektowanego koreklora fazy (b)

Tablica 2
Otrzymane wyniki obliczen
Warloéci wspolczynnik Ow transmitancji korektora
cll = —.10694410E+01
c2l = .69875940E 400
cl2 = —.16540130E+-01
c22 = .T0493810E-+00
cl3 = —.14475140E+01
€23 = .70180620E 400
Czestotliwosei Wartosci Wz:_xrtoscx
ekstremow ekstremow naij@ksz’y.ch
odleglosci
.00000000 17.53934 1.551177
05555738 20.64169 1.551178
11147760 17.53293 1.557588
16797880 20.62525 1.534739
.22384700 17.55086 1.539651
28030480 20.66103 1.570511
33081880 17.52216 1.568353
35000000 20.66413 1.573610
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Rys. 2. Przebieg charakterystyki opoznienia grupowego 7.{w) rozpatrywanego [iltru NOI (a) oraz
charakterystyki 7 (w, C) kaskadowego potaczenia filtru NOI i korektora fazy dla przypadku sumowania
n + 1 odleglosci At,(C) (b)

Przebieg charakterystyki opdznienia grupowego t(w, C) kaskadowego polaczenia
filtru NOI i zaprojektowanego w ten spos6b korektora fazy sg pokazane na
rysunku 2. Jak wida¢ na tym rysunku, w znacznej cze$ci pasma przepustowego
charakterystyka t(w, C) ma mniejsze zafalowania, czyli stanowi lepsze przyblizenie
stalego opodznienia grupowego, niz w przypadku aproksymacii rGwnomiernie falistej
w calym pasmie przepustowym.

5. ZAKONCZENIE

W pracy przedstawiono metode projektowania korektora fazy umozliwiajaca
uzyskanie rOwnomiernie falistego przebiegu funkcji biedu. W przeciwienstwie do
wielu metod opisanych w literaturze, w metodzie tej warunki stabilnosci korektora
$3 bezposrednio uwzgledniane w procesie projektowania. Spelnienie tych warunkow
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dla okre§lonego zbioru wspolczynnikow jest mianowicie sprawdzane w trakcie
wykonywania obliczen i gdy nie sa one spetnione, do funkcji celu wprowadzany jest
odpowiedni czlon reprezentujacy kare za przekroczenic ograniczen. Jezeli wiec dla
okreélonych danych wejsciowych otrzymamy rozwiazanie rozpatrywanego zadania,
odpowiada ono korektorowi stabilnemu. W metodach opisanych w pracach [10,
22,13] nie jest mozliwe uwzglednianie warunkow stabilnosci w trakcie wykonywania
obliczen.

Zaleta zaproponowanej metody jest rowniez jej elastyczno$é. Jezeli w czgdci
pasma przepustowego bliskiej w moze wystapié nieco wigksze zafalowanie charak-
terystyki opoznienia grupowego niz w pozostalej czgéci pasma przepustowego, to
zamiast 1+ 2 wyrownujemy jedynie n + 1 odlegloéci Ar,(C), w wyniku czego
otrzymujemy mnicjsze zafalowania charakterystyki opoznienia grupowego przy
nizszych czestotliwodciach, niz w przypadku aproksymacji réwnomiernie falistej.
Postgpowanie takie nie jest mozliwe w przypadku metod opisanych w literaturze.
Ponadto, w przypadku zaproponowanej metody mozliwe jest stosunkowo latwe
uwzglednienie, oprocz warunkow stabilnoéci, rowniez ewentualnych innych dodat-
kowych warunkow, zardbwno liniowych, jak i nieliniowych, poprzez wprowadzenie
odpowiednich ograniczen w zadaniu optymalizacji. Zaproponowana metoda, po
wprowadzeniu niewielkich modyfikacji, moze zosta¢ réowniez wykorzystana do
projektowania ukladow wszechprzepustowych, ktorych charakterystyka 7(w, C)
aproksymuje pewna zadana charakterystyke opdzZnienia grupowego t(w) # const.
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DESIGN OF IIR DELAY EQUALIZERS
USING NONLINEAR OPTIMIZATION METHODS

Summary

A method is presented for designing IIR delay equalizers using the equiripple error criterion. In the

method, the considered (ilter design problem is transformed into an equivalen( constrained minimization
problem, which is solved using a penally [unclion shifting method. Unconstrained minimization is
performed by means of a conjugale gradient method. A description ol the computer program EQUA is
included. Finally, a design example illustrating the application of the method is given.
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W artykule przedstawiono problemy zwigzane z kompresja obrazow wideo w czasie
rzeczywistym. W szczegdlnosei podjeto probe okredlenia wymagan jakie stawiaja szeroko
stosowane algorytmy kompresji pod wzgledem mocy obliczeniowych, jak rowniez ukazania
lechnik stosowanych obecnie w celu ich spelnienia. Rozwazania dotycza algorytmow
kompresji opartych na transformacjach w dziedzing czgstolliwosci, szeroko stosowanych
w standardach H.261, MPEG oraz nie bedacej standardem CCITT melodzie kompresji
falkowej. Artykul ukazuje mozliwosci zwiazane z zastosowaniem procesordéw ogolnego
przeznaczenia RISC oraz DSP, wskazujac na konieczno&¢ stosowania architektur dedyko-
wanych do tych zastosowan. Podane sg rowniez przyklady realizacji takich architektur dla
zadan zwigzanych z eslymacja ruchu i przeksztatcen typu czestotliwoéciowego. Zaprezen-
towane sprzgtowe architektury kompresiji obrazu bgda, w przygotowywanym przez auto-
row projekcie, implementowane w programowalnych strukturach FPGA o bardzo duzych
pojemnosciach.

Stowa kluczowe: systemy czasu rzeczywistego, przelwarzanie obrazéw, kompresja obrazow,
uklady programowalne

1. WSTEP

Obecny rozwoj techniki cyfrowej, a w szczegolnosci cyfrowej techniki wideo daje
zagadnieniom cyfrowej kompresji obrazu szerokie pole zastosowan. Wymienié tu
mozna telewizj¢ cyfrowa, wideokonferencje, VOD (ang. Video On Demand), DVD
(ang. Digital Video Disc). Wiaze si¢ to oczywiicie z potrzeba poszukiwania tanich
rozwigzan, ktére rownoczeénie zdolne bylyby sprosta¢ wymaganiom czasowym jakie
stawiaja metody kompresji. Wymagania te powoduja, ze w celu efektywnej kom-
presji stosowac¢ nalezy uklady specjalizowane o dedykowanej architekturze. Stoso-
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wanie procesoréw ogoélnego przeznaczenia jest nieefektywne ze wzgledu na koniecz-
nos¢ rownoleglego stosowania duzej ich liczby. Masowe zastosowanie otwiera
szanse na implementowanie dedykowanych architektur w technologii VLSI. Lawi-
nowo pojawiajace si¢ ostatnio propozycje ukladow polprzewodnikowych do za-
stosowafi w tej dziedzinie wydaja si¢ to potwierdzaé. Stosowane architektury
wykazuja wiele podobienstw; mozliwe jest wigc ich ogélne omowienie.

2. UOGOLNIONY ALGORYTM KOMPRESJI OBRAZU Z ZASTOSOWA-
NIEM TRANSFORMACII W DZIEDZINE CZESTOTLIWOSCI

Prowadzone od kilku lat badania ciagle owocuja propozycjami nowych al-
gorytmoéw kompresji. Od najprostszych, latwych w zastosowaniu, nie dajacych
jednak duzych wspoélczynnikéw kompresji, do bardzo ztozonych, ktore co prawda
cechuje duza efektywnosé dzialania, ale ze wzgledu na koszty implementacyjne nie
nadaja si¢ obecnie do szerokiego stosowania. Metodami szeroko obecnie wykorzys-
tywanymi praktycznie sg roznego rodzaju metody oparte na transformacji infor-
macji obrazowej w dziedzing czgstotliwosci.

Metody te polegaja na spostrzezeniu, ze ilo$¢ niesionej informacji zapisane]
w obrazie maleje ze wzrostem rozwazanej czgstotliwosci. Oko ludzkie wykazuje
szybki spadek czulo$ci przy rozpoznawaniu roznic jaskrawosci dla wigkszych czgs-
totliwoéci. Zatem poddanie obrazu filtracji dolnoprzepustowej, w przeciwienstwie

! I—

wejscie Kompensacja Transformacja Kwantyzacja Kodowanie wyjscie
_— - ruchu Q entropijne
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Pamigé RLC | wLC
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Rys. 1. Schemat blokowy ogolnego algorylmu kompresji obrazow wideo
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do filtracji gornoprzepustowej, nie powoduje takiej degradacji jego treéci, ze nie jest
mozliwe rozpoznanie zawartej w nim trefci. Jezeli wiec wydzielié poszczegdlne
sktadowe czgstotliwo§ciowe informacji obrazowej, to mozna ograniczaé, lub wrecz
pomijac, informacje wysokoczgstotliwosciowe. Ogranicza¢ mozna w ten sposob ilosé
koniecznych do zakodowania danych.

Rys. 1 przedstawia schemat blokowy uogolnionego ukladu kodera bazujacego
na podanej wyzej zasadzie. Wspomniana transformacja do dziedziny czestotliwosci
wykonywana jest w bloku TRANSFORMACIJA. Nastepnie dane zostaja poddane
procesowi kwantyzacji w bloku KWANTYZACJA. Wspdlczynniki opisujace
obraz czgstotliwosciowo sa kwantowane z rézna dokladnoscia. Zgodnie z tym
co napisano powyzej, im wigkszej czgstotliwoéci dany wspolczynnik odpowiada
tym mniejsza precyzja przypisana mu w procesie kwantowania. Indeksy poziomoéw
kwantyzacji, wygenerowane przez blok KWANTYZACIA, tworza ciag z duzg
iloscia zer. Ciag ten jest dalej kodowany w bloku KODOWANIE ENTROPIJNE,
realizujacego operacje dwustopniowa: RLC (ang. run-lenght coding) i VLC
(ang. variable-lenght coding). RLC koder kompresje strumienn danych zastepujac
ciagi zer ich dlugoécia, VLC zastgpuje symbole wystepujace w ciggu slowami
kodowymi o zmiennej liczbie bitow zgodnie z zasada, aby symbolom czesto
powtarzajacym si¢ przypisa¢ krotkie stowo kodowe, a rzadko wystepujacym
odpowiednio dluzsze.

Podczas kodowania sekwencji wideo kolejne kodowane ramki sa podobne.
Roznice najczgSciej zaznaczaja si¢ przesunigciem calej lub czedci prezentowanej
sceny. Dlatego opisane operacje transformacji, kwantowania, itd. wykonuje si¢
faktycznie nie na poszczegodlnych obrazach, ale na roznicy powstajacej z odjecia
dwoch nastepujacych po sobie obrazow. Jezeli odpowiednio skorygowaé wzajemne
przesunigcia, okaze sig, ze energia sygnatu roznicy obrazow jest znacznie mniejsza
niz energia zawarta w obrazie oryginalnym. Prowadzi to do zmniejszenia liczby
bitbw niezbednych do zakodowania sekwencji obrazéw. Odpowiednie oszacowanie
przesunigcia wykonywane jest w bloku SZACOWANIE RUCHU, a odjecie po-
szczegblnych ramek w bloku KOMPENSACJA RUCHU.

3. POTRZEBNE MOCE OBLICZENIOWE

Szans¢ na szerokie stosowanic maja te metody kompresji obrazu, ktorych
zlozono$¢ algorytmow, a co za tym idzie wymagana moc obliczeniowa, odpowiadaja
obecnemu stanowi techniki cyfrowej. Mozliwosci obliczeniowe stosowanych kom-
puterow sa jednym z gléwnych czynnikéw branych pod uwage przy opracowywaniu
nowych standardéw kompresji obrazu. Jest wiele miar zlozonoéci algorytméw. Dla
cyfrowej kompresji obrazéow wideo przyjeto miarg ilosci koniecznych do jej wykona-
nia operacji procesora typu RISC: MOPS (ang. million operations per second) lub
GOPS (ang. giga operations per second).

Dla przykiadu obliczmy ilo$¢ operacji RISC koniecznych do obliczenia szeroko
stosowanej przez algorytmy kompresji transformaty DCT bloku 8 x 8. Transformate
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taka mozna obliczy¢ ze wzoru.

Y =T*X*T™!
gdzie: Y — wynikowa macierz wspolczynnikow, X — wejéciowa macierz wartosci
pixeli obrazu, T — macierz prosta wspotczynnikow charakterystycznych transfor-
macji DCT, T~! — macierz odwrocona T.

Jezeli przyja¢ model procesora RISC, w ktérym operacje arytmetyczne wykony-
wane sa na rejestrach i dysponujacego operujacymi na pamieci zewnetrznej instruke-
jami typu LADUJ i ZAPAMIETAJ, to aby policzy¢ pojedynczy wspoOlczynnik
macierzy powstajacej z pomnozenia dwoch macierzy 8 x 8, z ktorych wspolczynniki
jednej sa w rejestrach procesora (macierz T), a drugiej w pamigci zewnetrznej
(macierz X) nalezy wykona¢: 8 instrukcji typu LADUJ, 8 dodawan, 8 mnozen i jedng
operaciec ZAPAMIETAJ. Lacznie 25 instrukcji typu RISC dla jednego elementu
macierzy. Obliczenie calej macierzy Y wymaga zatem 2*8*8*25 = 3 200 instrukcji.

Standard formatu CIF ramki zaklada rozdzielczo§¢ 352 * 288 punktéw na
ramke o formacie 4:2:0 (Luminancja Y — 352 * 288 punktow; Chrominancja Cr
i Cb — 176 * 288 punktow) i 30 ramek na sekundg. Oznacza to, Ze aby zakodowac
pojedyncza ramke nalezy wykonac 2376 operacji DCT na bloczkach 8 x 8. Przy 30
klatkach na sekunde konieczna moc obliczeniowa dla przeprowadzenia samej tylko
transformacji wynosi 3200 * 2376 * 30 (okolo 228 MOPS). Warto$é ta moze byé
zredukowana do 60 MOPS zakladajac uzycie szybkiego algorytmu transformacji
DCT (FDCT).

Najbardziej pracochlonna jest operacja kompensacji ruchu. Standardy przewi-
duja, ze kompensacja, moze by¢ przeprowadzona nie tylko wzgledem poprzednich,
ale takze nastepnych ramek (uZyteczne przy zmianie sceny), badZ nawet Sredniej
dwoch: poprzedzajacej i nastepnej. Enkoder w procesie kompresji podejmuje decy-
zje: kodowanie wzgledem ktorej ramki jest najbardziej korzystne, a to oczywiscie
wymaga wykonania kilku kompensacji i wybranie najlepszej.

Obliczenia przeprowadzone dla opracowanego dla potrzeb wideokonferencii
standardu kompresji H.261 bazujacego na ramce CIF pokazuja, ze aby wykonaé
wszystkie operacje algorytmu kompresji nalezy dysponowaé procesorem RISC
o mocy okolo 1GOPS. Nie jest to malo biorac pod uwage fakt, ze powszechnie
stosowane obecnie procesory ogodlnego przeznaczenia oferuja ok. 300-600 MOPS,
a standard H.261 nalezy do najmniej wymagajacych.

Zamiarem autoroOw jest aby algorytmy kompresji byly realizowane w czasie
rzeczywistym, rozumianym jako nadazanie sprzgtu obliczeniowego za naptywajacym
bezposrednio z kamery sygnalem wizyjnym (po przetworzeniu na postac cyfrowa za
poérednictwem przetwornika A/C). Zatem, aby sprosta¢ wymaganiom stawianym
przez te algorytmy nalezy siggnaé do specjalizowanych rozwigzan. Rys. 2 przed-
stawia procentowy udzial poszczegolnych faz kompresji w ogolnym zapotrzebowa-
niu na pracg procesora. Widaé na nim, ktére operacje nalezaloby objac roz-
wigzaniami specjalizowanymi w pierwszej kolejnosci.
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Rys. 2. Udzial poszczegdlnych [az kompresji w ogdlnym zapolrzebowaniu na prace procesora

4. PROCESORY DSP

Opracowane dla potrzeb cyfrowej obrobki sygnatow procesory DSP (ang. Digital
Signal Processor) réznia si¢ swoja architektura wewngtrzng od klasycznych proce-
sorow RISC. Podstawowa operacja wigkszoscl algorytmow cyfrowej obrobki syg-
nalow jest operacja typu: y =y + a*x. Wykonanie takiej operacji przez procesor
ogblnego stosowania wymaga dwéch zaladowan z pamigci, dodawania i mnozenia.
Procesor DSP posiada budowe umozliwiajaca zrobienie tego samego w jednej
instrukcji. Rys. 3 przedstawia budowg prostego procesora typu DSP. Skiada sie on

Rejestry
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Rys. 3. Budowa rdzenia procesora DSP
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z bloku rejestrow, bloku multiplikatora i jednostki arytmetyczno-logicznej. Ponadto
procesor zawiera wigcej niz jedng magistralg do komunikacji z zasobami zewngtrz-
nymi. Poszczegolne bloki pracuja rownolegle. Roéwnoczesnie zachodzi zaladowanie
nowych argumentow do rejestrow, mnozenie i dod awanie. Dlatego skladnia asemb-
lera procesora DSP rozni si¢ od skiadni tradycyjnego procesora tym, 7e kazda
instrukcja zawiera osobne polecenia dla kazdej czesci skladowe;. Podobnie jak
w procesorach RISC, wykonanie jednej instrukcji wymaga trzech taktow zegara
procesora, ale wykonywane sa jednoczeSnie trzy instrukcje (praca potokowa).
W efekcie otrzymujemy wydajno$¢ jednej instrukcji na takt. Dodatkowo wydzielona
jest magistrala programu, co umozliwia pobranie nastgpnej instrukcji do wykonania
w trakcie wykonywania przez procesor dostgpu do przetwarzanych aktualnie da-
nych. Inna wazng cecha procesorow DSP jest mozliwo$¢ wielokrotnego powtarzania
instrukeji bez koniecznoéci tworzenia petli programowych za pomoca tradycyjnych
instrukcji skoku — stanowi to dodatkowa mozliwos¢ zmniejszenia ilosci koniecz-
nych do wykonania algorytmu cykli procesora. Przykladowo procesor TMS320C40
firmy Texas Instruments osigga moc obliczeniowa 275 MOPS (co nie wyczerpuje
potrzeb dla kompresji obrazow).

Procesory RISC oraz DSP zawdzigczaja swoja szybkoéc i efektywnoS¢ dzialania
filozofii opartej na stwierdzeniu ,,im prostsze rozwiazanie tym szybsze”. Stad takze
wyplywaja takie ich cechy jak: uproszczona lista rozkazow, sposdb adresowania
danych i niezbyt rozbudowana architektura.

5. ARCHITEKTURY DEDYKOWANE DO KOMPRESII OBRAZU

Zastosowanie procesorow DSP do kompresji obrazéw wideo pokazuje jak
dedykowana do danych zastosowan architektura usprawnia i przyspiesza obliczenia.
Procesory DSP zbudowano z my§lg o przetwarzaniu sygnalow -— szczegdlng forma
takiego przetwarzania jest kompresja obrazu. Procesory DSP dobrze wykorzystuja
walory jakie daje wprowadzenie architektury MISD (ang. Multiple Instruction
— stream Single Data — stream) czyli wykonywania wielu instrukcji rownocze$nie.
Chcac bardziej usprawnié proces kompresji nalezy dalej rozwijac filozofi¢ DSP: po
pierwsze w kierunku specjalizowania procesorow do kodowania obrazu w zakresie
jednej operacji, a wrecz nawet jednego konkretnego algorytmu, po drugie w kierun-
ku architektury MIMD (ang. Multiple Instruction — stream Multiple Data —stream)
czyli do wykonywania wielu instrukcji i wielu danych rownoczesnie; w takim
przypadku architektura MIMD bazowalaby na zrownoleglaniu architektur MISD.
Przedstawione na rys. 2 obciazenie procesora wskazuje, ze celowym jest budowanie
specjalnych procesorow do kompensacji ruchu i transformacji w dziedzing czestot-
liwodci. Uklad taki nie wymagalby programu, poniewaz wykonuje tylko jeden
konkretny algorytm, a wprowadzane dane przetwarzane sa rownolegle 1 kolejno na
poszczegodlnych etapach. Zintegrowanie takich specjalizowanych modulow w jed-
nym systemie (lub lepiej w jednym uktadzic VLSI) pozwala na zbudowanie ukladu
bardzo wydajnego enkodera, ktorego poszczegolne czgici sktadowe odpowiadaja za
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Rys. 4. Schemat blokowy ukiadu do kompresji obrazu

szybkie wykonanie poszczegblnych faz procesu kodowania. Rys. 4 przedstawia
propozycij¢ takiej hybrydy. Rdzen stanowi procesor RISC lub DSP, ktory steruje
procesem, wykonujac takze pomniejsze obliczenia konieczne podczas kodowania
oraz. podejmuje decyzje kontrolujace dzialanie innych blokéw. Odpowiada on
rowniez za komunikacje ze Swiatem zewngtrznym — resztg systemu (zazwyczaj
komputerem), ktoérego czeicia jest enkoder. Pozostale moduly to specjalizowane
w kierunku konkretnych obliczen jednostki, ktorym procesor glowny powierza
wlasciwe zadania. Komunikacja pomigdzy modulami odbywa si¢ po wielu szybkich
magistralach, tak aby transfer danych nie spowalniat calego procesu.

W dalszej czgéci artykutu omowione zostang przykladowe rozwigzania sprzetowe
dedykowane do obliczen transformacji i estymacji ruchu.

6. ARYTMETYKA ROZPROSZONA

Arytmetyka rozproszona (ang. Distributed Arithmetic) jest metoda szybkiego
obliczania iloczynu wielu sum [9]. Wielokrotne sumowanie typu:

N
S=3Y C*x,
ij0
jest podstawa algorytmow transformacji w dziedzine czestotliwoéci, niezaleznie od
tego, czy kompresja bazuje na DCT, FFT, czy na filtrowaniu falkowym. Przy tego
typu operacjach wspolczynniki C, w powyzszym réwnaniu sa stale, a wartosci
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x reprezentuja punkty obrazu. Przy zalozeniu, Ze probki obrazu sa zapisane
w kodzie U2, mamy:
M—1
x= —x,*¥2M 4 ) x*2
Jio
gdzie: x; — j-ty bit wartosci x.
Wyrazenie na S mozna wigc zapisac:

N M-1 N M-l N

ij0 Jlo if0 Jjio if0
Poniewaz x; jest wartodcia binarna, a C, to stale wspolczynniki charakterystyczne
N

dla danej operacji, ). C.* x,; moze przyjmowac tylko 2~ réznych wartoéci. Istnieje
il0
wiec mozliwos¢ Zapa/miq:tania wszystkich wynikow sumowan w pamigci adresowanej
wektorem x. To rozwiazanie przyspiesza pozniejsze obliczenia, poniewaz czaso-
chlonne mnozenie sprowadza sig¢ do pojedynczego odczytu wyniku z pamigci.
Konieczne dodatkowe mnozenie przez potege 2 to prosty przesuw wyniku w rejest-
rze. Reszta operacji potrzebna do obliczenia sumy S to juz tylko dodawanie
i odejmowanie odczytanych z pamigci i odpowiednio przesunietych wartosci. Rys. 5
przedstawia propozycje procesora bazujacego na podanym sposobie. Kolejne wspoi-
czynniki x, po przeksztalceniu na odpowiednia wartos¢ w pamigci wynikow, sa
dodawane, przesuwane i akumulowane w rejestrze. Trzeba zwrocic uwage, ze
podane rozwiazanie zamiast przesuwa¢ w lewo kolejne x przesuwa w prawo
przechowywane w rejestrze kolejne sumy czastkowe dodawania. Ogromna zaleta tej
architektury jest jej niebywala prostota. Malym kosztem mozna wigc powielac

Xq2 X1 ) SN, R
X2-2 X251 X2t 1
X3-2 X3,-1 X3, Ll ROM »
XN,i-2 XN,i1 XN bomed] oo

2"1
Rejestr
przesuwny

Rys. 5. Modut kalkulujacy metoda arytmelyki rozproszonej
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moduly przedstawione na rysunku i wykonywacé operacje na kolejnych x nie szeregowo,
ale rownolegle. Celowe jest rownolegle zastosowanie nawet N takich modulow.

7. ALGORYTM KOMPENSACII RUCHU

Kompensacja ruchu odgrywa kluczowa role w procesie kompresji obrazu.
Istnieje wiele algorytmow kompensacji, lecz te najbardziej efektywne sg rOwnocze$-
nie najbardziej czasochlonne. Najbardziej popularne i najczesciej stosowane sg
kompromisem wydajnosci i zlozonosci obliczeniowe].

Najszerzej stosowany algorytm zaklada podzial calej ramki na jednakowej
wielkoéci bloki. Procesowi kompensacji ruchu poddawany jest kazdy blok w aktual-
nie kodowanej ramce. Polega on na znalezieniu w ramce wzgledem ktorej nastepuje
kodowanie obszaru o rozmiarach kodowanego bloku ktory najlepiej do niego
pasuje. Najczesciej stosowanym kryterium podobienstwa dwaoch blokow jest éredni
blad wartosci odpowiadajacych sobie punktéow. Mozna to wyrazi¢ wzorem:

Not N1
E= ) Y [ Xuvirmmiiva = Yern men)
ii0 jo
gdzie: i, j — wspodlrzedne punktow poréwnywanych obszardow, X, ¥ — pordow-

nywane obrazy, N — wielkoéC obszarow, 4, B — wspdirzedne polozenia obszaru
w ramce obrazu, p, g — wspolrzgdne wektora przesunigcia.

Za wektor przesuniecia V (p, ¢) przyjmowany jest ten dla ktérego blad F osiaga
minimum. Wielko$¢ przeszukiwanego obszaru wyznacza naklady czasowe prze-
znaczone na obliczenia. Z drugiej strony dla kodowanych sekwencji przesuniecie
obrazu pomiedzy ramkami ma ograniczony charakter. Praktycznie przyimowane
wartoéci p 1 g zawieraja si¢ w przedziale [—7, 8]. Podana metoda poréwnywania
kazdego bloku z kazdym w ramach przeszukiwanego obszaru daje najlepsze wyniki
poszukiwania minimum bledu, ale dla 30 ramek o rozmiarze 720 x 480 kodowanych
w czasie | sekundy (standardowy sygnal telewizyjny) wymaga ok. 30 GOPS przy
przeszukiwaniu obszaru [— 15, 16].

Wykonanie obliczen dla jednego wektora przesuniecia dla bloku o rozmiarach
16 x 16 wymaga wykonania operacji odejmowania, uwzglednienia wartosci bez-
wzglednej i dodawania dla 256 pikseli (3*256 operacji). Przy przeszukiwaniu obszaru
[—15, 16] musimy obliczy¢ 1024 lokacji (3*256*1024). Ramke 720 x 480 pikseli
musimy podzieli¢ na 1350 blokéw mamy wigc 3*256*1024* 1350 operacji co 30 czes¢
sekundy. Razem 3*256%1024*1350*30, a wigc ok. 31 GOPS.

8. ARCHITEKTURA PROCESORA KOMPENSACJI RUCHU

Z podanego wzoru na kompensacje ruchu wynika, ze aby przeliczy¢ blad dla
poszczegolnych wektorow V (p, q) sekwencyjnie, konieczne jest wielokrotne czytanie
z pamigci wartoéci tych samych punktow. Np: dlai=0,j=0, p = 0, g = 0 czytamy
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ten sam punkt obszaru X codla i=1, j=1, p= —1, ¢g= —1. Ponadto punkty
Y czytane sa wielokrotnie dla réznych p i gq. Powoduje to spowolnienie procesu
obliczen o czas dostgpu do danych i obciazenie magistrali niepotrzebnym transferem
z pamieci zewnetrzne).

Podany przyklad [2] zaklada poréwnywanie blokow o rozmiarze 16 x 16 punk-
tow z wektorem przesuniecia [—7.. 8, —7.. 8]. Pomyst architektury zaklada
réwnolegle obliczenia 16 wartosci bledow érednich rownoczeénie. Raz zaladowana
warto$é Xiip).g+q Wykorzystana jest w 16 wspdibieznie pracujacych ukladach
arytmetycznych. Uklady te odpowiadaja za obliczenie kolejnych wektorow przesu-
nig¢: [-7, q], [—6, g, [-5, ql...., [8, ql.

Poniewaz dla danego punktu X, i, Wykonanie operacji odejmowania
w ALU dla kolejnych wektoréw V(p, q) wymaga kolejnych warto$ci punktoéw
Y,; nalezaloby rownolegle zaladowac 8 kolejnych punktéw Y z pamigci. Roz-
wigzaniem jest zastosowanie rejestru przesuwajacego poprzez ktory warto$¢ przesu-
wa si¢ od jednego ukladu do nastgpnego. W ten sposob kolejne punkty y;; trafiaja
w odpowiednim czasie do odpowiedniego ALU. To rozwiazanie, jak zobaczymy
pozniej, wymaga jednak wprowadzenia dodatkowej magistrali przesylajacej punkty
obrazu X i wprowadzenie multipleksera na wejsciu ALU, ktoéry wybiera odpowied-
nio dane o obrazie X (Rysunek 6). Proces obliczen przebiega nastgpujaco: do

Procesora 1 ladowana jest warto$¢ X .o _7810-71 Yaron00 ((=0,/=0, p= -7,
g = —7) i wykonane zostaje pierwsze odejmowanie dla wektora [—7, —7], wszystkie
PAMIEC PAMIEC
Ramka Y Ramka X
v

MUL | muL [@ﬁ
' {if]
LU

ff
A | [Calu
Blad. Blad..

Procesor1 : Procesor 2 Procesor 3 . Procesor 16

Rys. 6. Schemat blokowy procesora do rownoleglego obliczania wekloréw przesunigé
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inne procesory nie wykonuja w tym czasie Zadnych operacji; nastepnie wartos¢
Y +0,58+0 przesuwana jest do Procesora 2, a do Procesora 1 wartos¢ Y, g0
Nastepny element X,,,_ 7 5.0_7 fadowany do obydwu procesoréw, w Procesorze
1 stuzy do obliczenia drugiego czynnika sumy, a w Procesorze 2 pierwszego (sa tam
teraz elementy Y, 0810 1 Xari—7.810-7= X4r0-68+0_7) CZynnika sumy dla ob-
liczenia wektora [—6, —7]. Kolejny etap to przekazanic elementéow
Y i0 810t Yqp1 peo O jeden procesor dalej i zaladowanie elementu X, ,_; 5,7 stu-
zacego teraz do obliczenia trzech wektorow. Wszystko przebiega analogicznie, az do

Tabela |
Przebieg obliczen weklorow przesunig¢ w procesorze kompensacji ruchu
) Magistrala | Procesor 1 | Procesor 2 | Procesor 3 || Procesor 16
ox e oy e w0 ]
U | Xasn-r.8+0-7 | Yasopeo | XU| XYM | o
2 | Xaciommenr | | Yasie-o | XL Y@ X1 Y(D)
3| Xnerrmas | Yacwew | X1 YO) X1 YO XU YO |||
4 | Xass-rpeos | Yo | X1 Y@ (X1 YE) | X1 YQ)
5 | Xara—rmeo-1 | Yarapso | XL Y(5) | X1 Y@) | XT| Y |
16 | Xaris-r5+0- Yasispeo | X1 Y(5) | X1} Y(14) | X1 | Y(13),
17 | Xucrsormeomr | Xnso-raeror | Yasomer | X2| YQ6) | X1 | Y(5) | X1| Ya4)|| X1 | YO)
A8 Xnsrrmnpeo-1) Xavizrweror | Yacipa | X2) Y(A7) | X2 Y(16) | X1 | Y(A5) | X1 | Y(2)
19 1 Xacr—re0-7) Xnvamrperi—r | Yaronar [ X2] Y(8) | X2 ) Y(17) | X2| Y(16) | X1 | Y)
20 | Xpewy-ras0-7| Xavanner—r | Yaguuer | X2| YA9) | X2| YO8 |X2| YAD|[ X1 | Y@ |
21 | Xpew-narn-r | Xncacnueror | Yaraser | X2| Y0 | X2| Y09) [X2]| YO®){| X1 | Y®)
22 | Xpsar-nwsoor | Xnssonweior | Yauswer | X2 | YED | X2| Ye0) | X2 | Ya9)i[x1| v0)
23 | Xasnorweor) Xavorpei—r | Yavon | X2] Y(22) | X2| Y1) | X2 | YQ0) ) X1 | Y(7)
2 | Xomrmeat | Xasrnmercs | Yasnaer | X2| YO3) | X2| YC2) | X2 | YCD)|| X1 | Y®)
25 | Xavarrmenor | Xnenoreror | Yaewnr | X2| YQ4) | X2| YE3) [X2] Y| X1 | YO
26 | Xosas-rmear | Xpoyonouros | Yaooner | X2| Y0S) | X2 | YQH) | X2| YCH) || X1 | Y(10)
27 [Xaezonpeo | Xamworers | Yoo | X2| Y6 | X2| YES) | X2 Ye9) || X1 Ya1) |
28 | Xnezrarpen=r| Xavuzrpe -7 ) Yasuper | X2 Y27) | X2 | YQ6) | X2 | Y(25) | X1 | Y(12)
29 | Xpsmnpener | Xzionieior | Yacuun | X2| YE8) | X2| YED) | X2| Y0) | X1 | Y(3)
30 | Xnomvrnenmr | Xacnonnoi—r| Yacien | X2 | YE9) | X2 | YE8) | X2 | YN || x1 | Ya4)
31| Xneworens | Xavwoanoior| Yanssn | X2| YG0) | X2| v@9) [ X2| YE8)|| X1 | Y015)
32 Xnnanar | Xasrsorpercs | Yacisner | X2 | YD | X2| Y00 | X2] YE9)|| X1 | Y&
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punktu w ktoérym wymagane jest przejscie do nastepnej linii w bloku X tzn. po
zaladowaniu Y, o 5,, nastepujacego po Y, ;5.0 do pierwszego procesora.
Wtedy to Procesor 1 wymaga do dalszych obliczen elementu X4, 75417
ale pozostale procesory wymagaja elementu X, s 7.9_7. Dwie magistrale
przekazuja procesorom obydwa potrzebne elementy. W nastgpnym kroku réwniez
Procesor 2 zakonczy obliczenia dla linii pierwszej i przejdzie do obliczen
dla linii drugiej. Wtedy Procesory 1 1 2 zaladuja element X, ., ;3,17 PO
pierwszej magistrali, a reszta procesorow element X, ,7_;5,0_7 po drugiej.
Kolejne procesory beda w nastgpnych etapach zakancza¢ prace w pierwszej
linii i przechodzi¢ do linii drugiej. Po wykonaniu 256 cykli ladowania, odej-
mowania i akumulacji blad E dla pierwszego wektora [—7, —7] jest gotowy
do odczytu, a po nastgpnych 15 cyklach gotowa jest reszta obliczen dla po-
zostalych wektorow. W tabeli 1 przedstawiono kolejne fazy pracy poszczegélnych
procesorow.

9. PODSUMOWANIE

W ostatnim okresie intensywnie rozwija si¢ nowa dziedzina szybkiej realizacji
obliczen poprzez stosowanie struktur programowalnych FPGA, dedykowanych dla
zadan obliczeniowych uzytkownika (ang. FPGA for Custom Computing Machines)
[10]. Niniejsze opracowanie mieSci si¢ w {ym nurcie — zwigzane jest bowiem
z implementacja algorytmow kompresji obrazéw wizyjnych w programowalnych
strukturach FPGA celem zapewnienia odpowiednio wysokiej szybkosci realizacji
tych algorytmow.

Opracowywana architektura (w przygotowywanym projekcie) pochlonie wiele
ukladow FPGA o najwiekszych pojemnos$ciach. W szczegdlnosci zastosowane zo-
stana uklady serii XC4000 firmy Xilinx, ktoérych pojemnosci siegaja aktalnie 62000
bramek [18]. Zostana one jednak skonfigurowane w taki sposob, aby byla mozliwa
ich dynamiczna rekonfiguracja w trybie normalnej pracy. Pozwoli to na zmiang
algorytméw kompresji obrazu w zaleznosci od charakteru aktualnie obserwowanych
obiektoéw, oswietlenia i dynamiki ruchu na obserwowanej scenie. Umozliwi takze
zmiang parametréow i algorytmdw kompresji w zalezno$ci od aktualnie wymaganej
rozdzielczosci, jakosci obrazu itp. Wykorzystane tu zostang wczeéniejsze doswiad-
czenia autoréw w projektowaniu nowoczesnych rekonfigurowalnych architektur
obliczeniowych (ang. Reconfigurable System Architecture) [14].

Kompresja obrazdéw czgsto wigze si¢ z wezedniejsza poprawa ich jakosci. Roz-
nego rodzaju filtracje, realizowane w trybie czasu rzeczywistego, wymagaja znacz-
nych mocy obliczeniowych. Opracowany przez autoréw system potokowego prze-
twarzania danych wizyjnych przez dedykowane procesory sprzetowe zapewnia
wysokie parametry jakosci przetwarzania przy jednoczesnym zachowaniu minimal-
nego czasu wnoszonego opOznienia {15, 16, 17]. Jednocze$nie umieszczony na
poczatku architektury potokowej specjalny translator zapewnia przekodowanie
obrazu z miedzyliniowoscia na obraz kolejnoliniowy, wymagany przez wigkszos§¢
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algorytmow kompresji obrazu. Translator wprowadza minimalne op6Znienie rowne
czasowi trwania jedne] linil. Zastosowanie powyzszych rozwigzan sprzg¢towych
poprawi jakoS§¢ przetwarzanych obrazow i przystosuje je do potrzeb systemu
sprzetowej kompresji obrazu (np. kolejnoliniowo§¢).
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K. WIATR, P. RUSSEK

HARDWARE ARCHITECTURES OF IMAGE COMPRESSION
FOR REAL-TIME DATA COMPUTATION

Summary

The following article is concerned with real time video compression problems. Particularly it
emphasis a present compression algorithms computing complexity and attempts to show techniques that
are used to fulfil that complexity. Practical solutions widely implemented in MPEG or H.261 and wavelet
compression codecs are presented.

The article compares performance of RISC and DSP processors in video compression and unveils
a necessily of specialised architectures for this purpose. Hardware solutions for efficient motion
estimation and frequency transforms are proposed. The hardware is to be implemented in the high
capacity FPGA structures. The article is a parl of the research supporled by The Polish Science
Commitlee.

Key words: real-time syslems, image processing, image compression, programmable logic device.
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Zastosowanie konwersji modulacji czestotliwosci
na modulacje amplitudy w swiattowodowych
systemach transmisji o duzych przeptywnosciach
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Instytut Telekomunikacji, Politechnika Warszawska
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W pierwszej czgSci arlykulu przedstawiono analize zjawiska konwersji modulacji
czestotliwosei na modulacje amplitudy w standardowym $wiatlowodzie jednomodowym,
ktora powodowana jest przez dyspersj¢ chromatyczng wiokna optycznego. Czesé druga
opisuje wiasciwosci sysiemu transmisji danych o przeplywnosci 5 Gbil/s wykorzystujacy
zjawisko konwersji.

Stowa kluczowe: telekomunikacja §wiattowodowa, konwersja modulacji czestotliwosci na
modulacj¢ amplitudy, dyspersja §wiatlowodu.

1. WPROWADZENIE

Wspolczesne systemy $wiatlowodowe powszechnie wykorzystujg jako medium
transmisyjne $wiattowody standardowe o wartosci wspolczynnika dyspersji chroma-
tycznej rzedu 17 ps/mm-km dla dlugosci fali rownej 1550 nm. Taka warto$é
dyspersji chromatycznej powoduje, Ze przy stosowaniu zewnetrznej modulaciji nate-
zenia Swiatla emitowanego przez laser maksymalna odleglo§é, na ktéra mozna
przesta¢ dane w kodzie NRZ z przeplywno$cia 10 Gbit/s albo w kodzie bifazowym
typu Manchester z przeplywnoécia 5 Gbit/s, bez pogorszenia parametréow systemu,
wynosi tylko 36,7 km. Przy bezpoéredniej modulacji lasera, ze wzgledu na wy-
stgpowanie zjawiska migotania (ang. Chirp), zakres odlegloéci jest znacznie mniejszy
i wynosi 3,6 km [6]. Zwigkszenie zasiggu transmisji wymaga zastosowania specjal-
nych rozwiazan technicznych; do najpopularniejszych sposrod nich nalezy zaliczyé:
technike¢ prechirpingu, konwersje modulacji czgstotliwosdci $wiatta na modulacje
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amplitudy z wykorzystaniem metod inteferometrycznych oraz fotoniczne techniki
kompensacji dyspersji. Rozwiazania te zwigkszaja zakres transmisji do okolo
100 km [5]. W 1993 roku po raz pierwszy zaprezentowano transmisje Swiatlo-
wodowa oparta na konwersji modulacji czgstotliwoéci wiatla na modulacje amp-
litudy wywolang dyspersja chromatyczng wlokna optycznego. Metoda ta pozwala
na przesylanie informacji w kodzie NRZ z przeplywnoscia rzgdu 10 Gbit/s na
odleglosé¢ 160 km [5, 8, 9]. Podstawowa wada tego rozwiazania jest koniecznosé
doboru wielko$ci zmiany czgstotliwosci do diugosci toru $wiattowodowego oraz
otrzymywanie na kofcu $wiattowodu wielopoziomowego sygnalu optycznego wy-
magajgcego dodatkowej obrobki w celu uzyskania dwupoziomowego sygnatu elekt-
rycznego. Realizowane jest to powszechnie przez zlozony uklad decyzyjny polaczony
z filtrem o pasmie dopasowanym do dhugoscei traktu optotelekomunikacyjnego [8].

Podstawowym celem artykutu, obok analizy samego zjawiska konwersji modula-
cji czestotliwoéci na modulacje amplitudy jest przedstawienie takiego sposobu
zmiany czestotliwosci §wiatla emitowanego przez laser, ktory pozwoli uzyskac
dwupoziomowy sygnal optyczny, co w konsekwencji umozliwi uproszczenie czesel
odbiorczej systemu.

2. PRZYBLI.ZONA’ANALIZA KONWERSII MODULACII
CZESTOTLIWOSCI NA MODULACIJE AMPLITUDY
W SWIATLOWODZIE STANDARDOWYM

Przebieg z modulacja czestotliwosci ma postac:

Piu (1) = Aweexp{j(wyt + ¢ (1)} (2.1
gdzie:
A4,. — amplituda
w, — pulsacja nosnej
@ — faza.

Jezeli sygnal optyczny jest generowany przez laser sterowany pradem stalym
o wartoéci I, to modulacje czestotliwosci mozna uzyska¢ poprzez dodanie do pradu
stalego malego, zmiennego w czasie pradu modulujacego I,. Catkowita warto$¢
pradu sterujacego laser wynosi wowczas:

I=I,+1, 2.2)

W przypadku idealnym zmiany czgstotliwosci powinny by¢ proporcjonalne do
zmian pradu modulujacego:

Zmiang fazy okreslamy zaleznoscia:

IRV AGEN @9
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przy czym:
stata K w (2.3) i (2.4) okreslona jest w nastepujacy sposob:
t
,: dmm() (25)
ﬁl max (t)

f, — dewiacja czgstotliwos¢

Jumex — maksymalna dewiacja czgstotliwosé

L max — warto$¢ pradu modulujacego przy f, = f4 nax

H, — znormalizowana odpowiedz czgstotliwosciowa lasera.

Znormalizowana odpowiedz czgstotliwosciowa lasera ma nastepujaca postaé [4]:

: Q a) 4t J8,) (€, +jQ)-—Ql(U
H N - N —= 2.6
)= 0wl (@, +)0) (! — Q2% j00,) (2:6)
przy czym:
1
Q=+~ 01,0 (2.7)
T
Q, = yt,0? (2.8)
Q=0Q,+Q, (2.9)
&
_ 2.10
=i (2.10)
gdzie:

T, — czas zycia fotonu we wngce rezonansowej lasera;

T — czas zycia elektronu;

J; — czgstotliwo$¢ rezonansowa;

O, — parametr strojenia (tuning parameter);

x — dekrement tlumienia (damping parameter);

& — wspolczynnik kompresji wzmocnienia (gain compression coefficient).
Uwzgledniajac zaleznos¢ (2.6) i korzystajac z tego, ze operacji catkowania w dziedzi-

nie czasu odpowiada pomnozenie widma przez operator - oraz wiedzac, ze widmo
jw

splotu dwoch przebiegdw jest iloczynem widm skladowych splotu mozna wzor (2.4)
przedstawi¢ w nastepujacej postaci:

o)

o 2.11)

- K3 (3( () T
gdzie:

3 — transformata Fouriera;

3! — odwrotna transformata Fouriera.
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Otrzymana ze wzoru (2.11) zmiane fazy w czasie @ (f) podstawia sie¢ do wzoru
(2.1), w wyniku czego otrzymujemy przebieg fali $wietlnej zmodulowanej czgstot-
liwosciowo na wyjsciu lasera.

Konwersja modulacji czgstotliwosciowej fali $wietlnej na modulacj¢ amplitudy
nastepuje w wyniku zachodzenia zjawiska dyspersji chromatycznej $wiatlowodu.
W zakresie tzw. dyspersji anormalnej, tj. w zakresie dlugosci fal przy ktorych g, <0,
skladowe przesylanego sygnalu o wigkszych czgstotliwodciach (mniejszych dlugo-
§ciach fali) poruszaja si¢ szybciej niz skladowe o mniejszych czestotliwosciach
(wigkszych dlugosciach fali). W wyniku dyspersji chromatycznej skladowe sygnalu
o roéznych czestotliwosciach rozchodza si¢ z roznymi predkosciami grupowymi
w wyniku czego przebywaja dany odcinek $wiattowodu w roznych czasach. Powodu-
je to nakladanie si¢ lub wygaszanie przesylanych impulséw na wyjsciu Swiatlowodu.
Za opis propagacji fali $wiatla w $wiattowodzie odpowiedzialny jest skladnik
exp(—jBL), gdzie:

L — dhugos$c swiatlowodu
B — stala fazowa.
Rozwijajac f wokot pulsacji nosnej w, otrzymujemy:

1
B=bBo+ o B+ i+ (2.12)

gdzie w, = © — w,.

W szeregu tym czlony trzeciego i wyzszych rzedow zostaly pominiete.

Skladowa f, zwiazana jest z faza fali nosnej. Pochodne stalej fazowej f, 1 B,
wzgledem pulsacji odnosza si¢ odpowiednio do jednostkowego czasu przejscia modu
i dyspersji predkosci grupowej. Zakladajac, ze wykladnik sktadnika zwiazanego
z druga pochodna stalej propagacji jest maly, co otrzymujemy przy zaloZeniu, ze:

5
Wy <K [ (2.13)
: \/lﬁzlL
mozna go przyblizy¢ w nastgpujacy sposob:
L L
exp<—jb’22 wﬁ) ~1 —jﬁzé w3 (2.14)

Dodatkowo zakladajac, ze ograniczamy si¢ do analizy wplywu zjawiska dyspersji
predkoéci grupowej, zaniedbujac skladowe, ktore odnosza sie odpowiednio do
opoznienia fazowego fali noénej i opodznienia czasowego sygnalu modulujacego,
otrzymujemy nie uwzgledniajac strat w swiattowodzie nastepujaca postac przebiegu
z modulacja czestotliwosci na kofcu §wiatlowodu o dlugosei L:

e (joo, L) = F(Aexpljo(0})- (1 —jﬁfi wz). 2.15)
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Przechodzac do dziedziny czasu otrzymujemy:

L
P (t, L) = [dexp{jo (0‘;]*[3" <1 — by wf:)]- (2.16)
Korzystamy z nastgpujacych wlasciwosci transformaty delty Diraca [15]:
I =0(n (2.17)
I (jw)]=6"(). (2.18)

Na podstawie (2.17) 1 (2.18) odwrotna transformata Fouriera skladnika zwigza-
nego z druga pochodna stalej propagacii jest rowna:

‘”s(l —j/fz§w5) =6(0) +jPS (1), 2.19)

gdzie:
6 — delta Diraca;

_ Ldr A2 _ Lde

D 2.
P 2 dA2nc 2dw’ (2.20)
przy czym:
dt
= f 2.21
dw b, ( )
d
- (2.22)
dw

D — wspolczynnik dyspersji;

¢ — predkos¢ §wiatla;

A — dlugo$¢ fali swietlnej.

Po podstawieniu (2.19) do (2.16), przebieg z modulacja czestotliwoséci ma na-
stepujaca postac:

e (8, L) =[dexp{jo ()} 1*[{6 (1) +jP3*()}]. (2.23)
Operacja splotu danej funkcji /(¢) z delta Diraca 6 (¢) jest rowna [8]:
SO = f(0). (2.24)

Operacja splotu danej funkcji z wielkoécia 6"(¢) jest rownowazna n-krotnemu
rézniczkowaniu funkcji f(¢) [15]:

0y

ORLHORICR S

(2.25)
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Korzystajac z (2.24) i (2.25) i wykonujac operacje splotu otrzymujemy:

02 i .
YlFM(tu L) = ne <] + /Paz> exXp {j(l) (t)} . (226)
Przebieg mocy optycznej (P,,) na konicu $wiattowodu o dlugoéci L jest rowny:
P, (t, L) =¥, L)%, (2.27)
czylt:
d? :
wy (t L) ne <1 +jPatz> CXP{J(P (t)} (228)
W wyniku przeksztalcen otrzymujemy [7]:
2o Q)
P, (t,L)= M,<l — 2P~———(3 5 ) (2.29)

Wiedzac, ze faza jest calka pulsacji po czasie réwnanie (2.29) mozna przedstawic
w nastepujacej postaci:

PWU,Ly:PW<1—2Pai§Q) (2.30)

Zalezno$¢ (2.30) wskazuje, Ze ksztalt otrzymanych w wyniku zjawiska konwersji
modulacji czestotliwosci na modulacje amplitudy impulséw jest pochodna czestot-
liwosci po czasie. Poziom mocy na wyjsciu $wiatiowodu zalezy od czasu trwania
impulsu, maksymalnej dewiacji czestotliwosci, dlugoéci éwiattowodu i wartosci
wspolczynnika dyspersji oraz mocy na wejsciu $wiattowodu. Jezeli zmiany pulsacji
w czasie maja charakter przebiegu w postaci:

W, ma;
w () = — —Lmy (2.31)
T
gdzie T jest czasem trwania przebiegu, a w, .. maksymalng dewiacja czestotliwosci,
to uzyskana, w wyniku konwersji modulacji czgstotliwoéci na modulacje amplitudy,
zmiana mocy w funkcji czasu na koncu $wiattowodu ma posta¢ zblizona do

)d max

przebiegu prostokatnego o warto$ci mocy proporcjonalnej do - . Wowczas
zalezno$¢ (2.30) ma postaé:
n) (t IJ) - ue(l + 2P d; = (232)

Przy zaloZeniu, ze rozpatrujemy zjawisko konwersji dla $wiattowodu standardowego
o wspolczynniku dyspersji D = 17 ps/nm - km 1 dlugosci traktu swiatlowodowego (L)
z zakresu 100 km-200 km, to ze wzglgdu na zalozenie (2.13) wzdér (2.30) pod
wzgledem ilosciowym jest stuszny dla dewiacji pulsacji f} . < 27+ 7,3 GHz (przy
L =100 km) i f} yax < 27+ 3,65 GHz (przy L = 200 km). Wyniki uzyskane z zalez-
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nosci (2.30) poréwnano z wynikami otrzymanymi z symulacji numerycznej zjawiska
konwersji modulacji czestotliwosci na modulacje amplitudy w §wiatlowodzie standardo-
wym. Symulacja numeryczna zostala przeprowadzona przez rozwigzanie nieliniowego
rownania Schrédingera Metoda Dwukrokowa (Split-Step Fourier Method) [12]. Analiza
porownawcza uzyskanych wynikow wskazuje, ze zgodno$¢ migdzy obydwoma
rozwigzaniami wzrasta wraz ze zmnigjszeniem maksymalnej wartosci dewiacji pulsacji.
Otrzymanie zbieznos$ci wynikow na poziomie 20% uzyskujemy dla maksymalnej dewiacji
pulsacji wy max < 0,05 %%];—CZ, gdzie T — czas trwania zmiany pulsacji, ¢ — predkosé
swiatla, A — dlugosc fali $wiatla, L — dlugoéé §wiattowodu, D — wspolczynnik dyspersji.

Na rys. 1 przedstawiono przebieg mocy mmpulsu optycznego otrzymanego
z symulacji numerycznej dla zmiany czestotliwosci okre§lonej zaleznoscia (2.31) przy

O = 005°71C salozono, ze L—140km, A=1550nm, D= 17-F>_

’ nm - km
T = 100 ps. Pomimo, ze wzor (2.32) mozna stosowal jedynie w zakresie malych
warto$ci ®, n. to oddaje on ogdlny, jakoSciowy charakter zjawiska konwersji
modulacji czestotliwoéci na modulacje amplitudy, ksztalt otrzymanych impulséw
jest zblizony do pochodnej pulsacji po czasie; jest to szczegblnie wyrazne w zakresie
maltych dewiacji pulsacji. Na rys. 2 pokazano ksztalt impulsu dla

27T
Wy max = 0,001 Lz;z przy zrniaqie pulsaciji okreslonej wzorem (2.31). Przyjeto takie

same wartosci dla L, A, D i T jak dla przykladu z rys. 1. Podsumowujac mozna
powiedzie¢, ze w kazdym przypadku poziom mocy otrzymanego w wyniku konwer-

P idl]
1030
1025 4 S

1020
1015 4
1.010 //_4\ «?
1.005 P

1.000
0.995 | Ja
0890
0 985 -
€980
0975 - ]
6970

czas [ps)

. . . 2aTc . .
Rys. 1. Ksztalt impulsu o czasie trwania 7 = 100 ps przy @y ma, = 0,05 D) olrzymanego przez rozwigzanie

zaleznodei (2.32) -—— 1 i droga symulacji numerycznej - 2; P -— moc optyczna j.d. - jednostki dowolne
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P ]
1.010
1.005
1.000 -
0.995 |
0.990 + : : t . + ¢
0 20 40 60 80 100 120 140 180 180 200
czas [ps}
. . . 2nTc .
Rys. 2. Ksztalt impulsu o czasie irwania T = 100 ps przy oy m., = 0,001 TDP P -— moc optyczna, jd.

- jednostki dowolne

sji impulsu optycznego na wyjsciu §wiatlowodu zalezny od:

— relacji migdzy czasem trwania impulsu a maksymalna dewiacja pulsacji;
— dlugosci $wiattowodu;

— warto§ct wspoOlczynnika dyspersji;

— mocy na wejSciu Swiatlowodu.

3. OPIS ZJAWISKA KONWERSJI MODULACII CZESTOTLIWOSCI
NA MODULACIJE AMPLITUDY Z DWUPOZIOMOWYM
SYGNALEM WYISCIOWYM

Wyniki otrzymane z zaleznoéci (2.30) nie oddaja dokladnego ksztaltu impulsow
optycznych uzyskanych w wyniku konwersji modulacji czestotliwoéci na modulacje
amplitudy. Zgodno§¢ wynikéw otrzymanych z tej zaleznosci sa zgodne z wynikami
numerycznymi tylko w zakresie bardzo matych wartosci dewiacji pulsacji. Ponizej
przedstawiona analiza doprowadza do takiego opisu omawianego zjawiska, ktory
pozwala na uzyskanie wynikow zgodnych z wynikami otrzymanymi droga numery-
czng w szerokim zakresie zmian maksymalnej dewiacji pulsacji.

Dla ponizszego opisu zjawiska konwersji przyjmujemy, ze fala zmodulowana
czestotliwosciowo ma postaé:

V() =A.Re(exp{jo(0)}), (3.1
gdzie:
A, — amplituda,
¢ — faza.

RS e
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T

Rys. 3. Zmiana pulsacji w, w funkcji cza$u ¢ (oznaczenia w tekscie)

Dla przypadku przedstawionego na rys. 3 zmidﬁ@fazy w czasie mozna opisaé
w nastepujacej formie: -

@)= f,a)d(t) ds; 3.2)
0
w () = — @ft.x;\: ! (3.3)
Ze wzoru (3.3) i (3.4) otrzymujemy:
o) = — ‘*"’;’?z‘--g. (3.4)

Przyjeto, ze przebieg mocy, przy pominigciu strat, na koncu $wiattowodu o dlugosci
L wynosi:

2

P,(t L)= , (3.5)

Aw<1 + ”21%-,. (t. L))

. . ., dmax 1 . L .
gdzie: m, — wskaznik modulacji réwny /1—‘2“ przy czym fy ... jest odlegloécig
miedzy najwigksza, a najmniejsza czestotliwoécia, a T czasem trwania bitu.
¥Yp_4 — czynnik zwigzany z konwersja modulacji czestotliwosci na modulacije
amplitudy. Korzystajyc z transformaty Fouriera i odwrotnej transformaty Fouriera
czynnik zwiazany z konwersja mozna przedstawi¢ w nastgpujacej postaci:

© T

dw . . 2
Yra(t, L) = j - exp (—jBL)exp (jori) dercos{(p (M} exp(—jwr). (3.6)

o 3
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We wzorze (3.6) calka po dr jest transformata Fouriera przebiegu wejsciowego,
a calka po dw jest odwrotna transformata Fouriera.
Zalezno§¢ (3.6) dalej przeksztalcamy do nastgpujacej postaci:

T >3
2 d
Ve 4(t, L) = _de'c f ;: cos{p(t)}exp(—jBL)exp(juw (t — 1)). 3.7

Rozwijajac stala fazy § wokot pulsacji nosnej o otrzymujemy:
1
B =P+ (@—wy) B + 2(‘0 — @y)* By + .. (3.8)

Skladowa f, zwiazana jest z faza fali noSnej. Pochodne stalej fazowej §, i f,
wzgledem pulsacji odnosza si¢ odpowiednio do jednostkowego czasu przej$cia modu
i dyspersji predkosci grupowej. W dalszej analizie ograniczamy si¢ do analizy
wplywu zjawiska dyspersji predkosci grupowej, pomijamy f, L i §, L odnoszace si¢
odpowiednio do opdznienia fazowego fali no$nej i opdznienia czasowego sygnatu
modulujgcego. Biorgc pod uwage zaleznosci (3.2), (3.7), (3.8) i powyzsze zalozenia
uzyskujemy:

y 1 2 (l)d md‘( 2 L
Ve (t, L) =— j dtcos| — —&0% j dwexp| —jw? 5 Jexp (jow (t—1)).(3.9)
Z

T 2 o
2 2 2
: . Oy max T Wy max T Wy max T
Wiedzac, ze cos| — —=—— = cos| ~—~-— ~— | 1 po rozpisaniu cos| ———-- | na
: < T 2) ( T 2) po Tozp T 2
.ﬂ)4mnx12 mdmaﬂ2
C( T z‘)+e<_’ T z)
nastepujaca postacé: -—--—-—— T — i rozwigzaniu calki po dw z zaleznoéci

(3.9) otrzymujemy:

w oL (o
Palh D)= i/;L“‘”‘P<“f 2%, L) x
X }drexp J Dam_ 1. exp L I (3.10)
; 2\ T T BL T8, L '
Z, 2
]

+ drex [ :E% F’qd, max 77177” t
-2

Wyniki otrzymane z rozwiazania zaleznoéci (3.10) poréwnano z wynikami
obliczen numerycznych dotyczacych konwersji modulacji czestotliwosci na modula-
cj¢ amplitudy dla zmiany czgstotliwosci pokazanej na rys. 3. Do analizy numerycznej
zjawiska konwersji w $wiatlowodzie standardowym wykorzystano wyniki otrzymane
z rozwigzania numerycznego nieliniowego réwnania Schrédingera. Analizie pod-
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dana zostala konwersja zmiany pulsacji w, w funkcji czasu ¢ pokazanej na rys. 3,
przy przyjeciu czasu trwania zmiany 7 = 100 ps. Badania zostaly przeprowadzone
dla maksymalnej dewiacji pulsacji réwnej:

2nTc

= ko
LDA*

w o, max

gdzie k= 0,25; 0,5; 0,75 i 1, T — czas trwania zmiany pulsacji, ¢ — predkosé
swiatta, A — dlugo$¢ fali éwiatla, L — dlugo$¢ §wiattowodu, D — wspolczynnik

dyspersji.
Przyjeto, 2z P,=1 [d], T=100ps, 1= 1550 nm, L =140km
1 D=17 ps Ponizej, na rysunkach 4-+7 przedstawiono ksztalty impulsu
nm - km

uzyskanego w wyniku rozwiazania zaleznosci (3.10) i numeryczne] symulacji efektu
konwersiji.

Analiza konwersji pojedynczego impulsu pozwala na stwierdzenie, ze rozwigza-
nie rownania (3.10) daje rozwiazanie poroéwnywalne z wynikami uzyskanymi drogg
numeryczng. Maksymalne réznice migdzy wynikami danymi przez obie metody nie
2nTec 2nTe
iy do Wy ma = 0,75 LD
mocy impulsu uzyskana z zaleznoéci (3.10) jest wicksza od rozwigzania numerycz-
nego. Maleje ona, zblizajac si¢ do wyniku uzyskanego numerycznie, wraz ze

2xTe

zmniejszeniem wartosci g ... Od Dy max = 0,5 7L warto$¢ maksymalna mocy

przekraczaja 10%. Od w, g = maksymalna wartoéé

Pld]
13
1.2 wynik analityczny
L1 WYNIK NUMETYEzny o - - -
1.0 +
0.9
0.8
0.7 t + +
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
czas [ps]
2aTe

Rys. 4. Ksztall impulsu przy oy pe, = -5 4. — jednostki dowolne

LD
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Phal
1.20

wynik anailyczny
«

VWK RUMEFYCZRY o - -

o] 20 40 60 80 100 120 140 1680 180 200
czas [ps})

2aTec

Rys. 5. Kszialt impulsu przy o mn = 0,75 LDji; j-d. - jednostki dowolne

wynik analityczny
9

100

wynik numeryczny g

095

0 80

0 20 40 50 80 100 120 140 160 180 200
czas {ps}

2nTc

Rys. 6. Ksztlalt impulsu przy ogma = 0,5 LD)Z’ jd. - jednostki dowolne

immpulsu uzyskana z (3.10) jest mniejsza od wartoéci uzyskanej numerycznie, réznica
miedzy nimi wzrasta wraz ze zmniejszeniem wartoSci oy n... Na podstawie przep-
rowadzonych badan mozna stwierdzi€, ze zaleznoé¢ (3.10) pozwala na dokladng
analizg impulséw optycznych otrzymanych w $wiatlowodzie w wyniku konwersji
modulacji czestotliwosci na modulacje amplitudy, tak co do ich ksztaltu jak i co do
ich poziomu mocy.
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czas [ps)

2nTc A
Rys. 7. Ksztalt impulsu przy o, g, = 0,25 -- jednostki dowolne

4. SYSTEM TRANSMISJI Z WYKORZYSTANIEM KONWERSIJI
MODULACI CZESTOTLIWOSCI NA MODULACJE AMPLITUDY

Ponizej przedstawiono metode transmisji danych o przeptywnosci 5 Gbit/s
zakodowanych za pomoca kodu bifazowego (Manchester) oparta na konwersji
modulacji czestotliwo$ci na modulacje amplitudy. Kody bifazowe, mimo swej
podstawowej wady jaka jest ich wigksza szeroko$¢ pasma w pordwnaniu z innymi
kodami, majg takie zalety jak: samosynchronizacja, brak skladowej stalej czy tez
mozliwo$¢ wykrywania za ich pomoca bledodw w transmisji [17]. W kodzie bifazowym
maksymalna dhugos¢ ciagu stanow wysokich (jedynki logiczne) i standw niskich (zera
logiczne) wynosi dwa. Ulatwia to odpowiedni dobor zmian pulsacii, ktore reprezentuja
stan wysoki i stan niski; dla przeplywnoéci 5 Gbit/s najkrotszy stan wysoki i niski trwa
100 ps, a najdluzszy 200 ps. Transmisja z wykorzystaniem konwersji modulacji
czestotliwoéci na modulacje amplitudy zostala przebadana w systemie opisanym
w podrozdziale 4.1. Zastosowanie zjawiska konwersji do transmisji danych wymaga
rozwigzania problemu wyboru charakteru zmiany pulsacji w funkcji czasu, dotyczy tego
podrozdziat4.2, oraz doboru poziomu maksymalnej zmiany pulsacji (podrozdziat 4.3).

4.1. Opis badanego systemu

Analiza transmisji z wykorzystaniem konwersji zostala przeprowadzona dla
systemu przedstawionego na rys. 8 o nastgpujacych parametrach:
1. Nadajnik

— moc wyjsciowa z lasera — 4 dBm,

— moc wyjsciowa ze wzmacniacza koncowego (EDFAI) + 13 dBm.
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Swiatlowod
EDFA1 EDFA2 EDFA3
-4dBm  *13dBm G=20 dB G=20dB
Rys. 8. Schemat badanego systemu. N —- nadajnik (laser), EDFAI - wzmacniacz koncowy nadajnika,

EDFA2 —- wzmacniacz umieszczony na 100 km, EDFA3 - przedwzmacniacz w odbiorniku, O — od-
biomik z {iltrem

2. Tor optotelekomunikacyjny
— wzmocnienie wzmacniacza EDFA2 rowne 20 dB,
— Swiattowdd jednomodowy standardowy o wspolczynniku dyspersji rownej
D = 17 ps/nm - km i thumiennosci ¢ = 0,2 dB/km.

3. Odbiornik
— wzmocnienie przedwzmacniacza w odbiorniku (EDFA3) rowne 20 dB,
— warto$¢ fotopradu wytworzonego przez fotodiode wynosi:

P, (0 + 1, @.1)

gdzie: I, — prad ciemny, 1 — dlugos$c fali $wiatla, n — sprawnos$¢ kwantowa

detektora, ¢ — ladunek elektronu, & — stata Plancka, ¢ — predkosé swiatla.

— w odbiorniku zastosowano filtr Butterwortha o nastepujacej charakterystyce
amplitudowej [16]:

I
Hpp (jw) = - o “2)

25
)
Wy
gdzie:

wy — pulsacja przy ktorej nastepuje spadek wartosci Hy, (Jw) o 3 dB;
w — pulsacja.

W celu okre$lenia zachowania sie systemu w funkcji dlugoéci traktu Swiatlo-

wodowego (L) przyjeto, ze:

a) dla matych odleglosci tj. dla L od 0 km do 30 km w systemie wystepuje
przedwzmacniacz EDFA3 i brak jest wzmacniaczy EDFA1 i EDFA2;

b) dla srednich odleglosci tj. dla L od 40 km do 120 km obok przedwzmacniacza
EDFA3 wystepuje wzmacniacz koncowy EDFAL;

¢) dla duzych odleglosci tj. dla L > 140 km dodatkowo w celu skompensowania
strat na setnym kilometrze umieszczono wzmacniacz przelotowy EDFA2.
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4.2. Zmiana pulsacji w funkcji czasu

Charakter zmiany pulsacji w funkcji czasu zostal uwarunkowany zalozeniem, ze
na koncu traktu swiatlowodowego wymagane jest otrzymanie dwupoziomowego
impulsu optycznego. Analiza przedstawiona w rozdziale 2 1 3, w szczegolnosci wzory
(2.30)-(2.32) wskazuja, ze spelnienie tego zaloZenia wymaga takiej zmiany pulsacji
w funkcji czasu jak to przedstawiono na rys. 3. Dla zakresu tzw. dyspersji anormal-
nej, tj. w zakresie dlugosei fal przy ktorych i, < 0, skladowe przesylanego sygnalu
o wiekszych czestotliwosciach (mniejszych dlugoéciach fali) poruszaja si¢ szybciej niz
skladowe o mniejszych czestotliwosciach (wigkszych dlugoéciach fali). W zwiazku
z tym stan niski powinien by¢ reprezentowany przez zmiang pulsacji okreslona

S Wy, ma; . Wy, mas
zalezno$cia w, (1) :7,,,179‘9;3 t, a stan wysoki przez @ () = Oy max — 7:“‘“ t, z od-
powiednim przesunieciem w skali czasu (rys. 9).

A
[OF]
g stan niski sian wysoki stan niski §
Ot max E g
1 1 ;

F-Y
\ 4
A
v
A
v

Rys. 9. Zmiany pulsacji odpowiadajgce poszczegblnym stanom logicznym

Na rys. 10+13 przedstawiono zmian¢ poziomu mocy optycznej impulsoéw jaka
uzyskano w wyniku zjawiska konwersji dla sytuacji z rys. 9 przy réznych wartos-
ciach Wy nax Przyjeto, ze maksymalna dewiacja pulsacji jest rowna:

2nTc
Oy max = K =05 4.3
d, max LD/lz, ( )
gdzie: k= 0,25; 0,5, 1 i 2, T — czas trwania impulsu, ¢ — predkos¢ swiatla,
A — dhugosc fali $wiatla, L — diugosé swiattowodu, D — wspdlczynnik dyspersii.
S
Przyjeto, ze: T = 100 ps, 4 = 1550 nm, L = 140 km, D = 17p-,
nm - km
Moc optyczna impulséw otrzymanych w wyniku zjawiska konwersji dla przy-
padku zmian czgstotliwo§ci pokazanych na rys. 9 wzrasta wraz ze zwigckszeniem
maksymalnej dewiacji pulsacji ;... W szerokim zakresie zmian maksymalnej
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Rys. 13. Impuls optyczny otrzymany w wyniku zjawiska konwersji przy wy m., = ZiDﬁ’ P -- znor-
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wartosci dewiacji pulsacii, tj. do Wy n. = 2 maksymalne wartoéci stanu wysokiego

nTc
LDJ*
iminfmalna wartos¢ stanu niskiego przypadaja w polowie ich czasu trwania. Stabilnosé
ksztaltu impulsu w tak szerokim zakresie zmian w, ., jest prawdopodobnie spowodo-
wana wymiang mocy migedzy immpulsami zajmujacymi przedzialy czasowe sasiednich
bitow, sasiednie impulsy spelniaja w pewnym sensie role stabilizujaca. Wybierajac
moment probkowania w polowie czasu trwania stanu i okreslajac poziom progowy jako
réznice miedzy poziomem mocy optycznej w polowie czasu trwania stanu wysokiego,
a poziomem mocy optycznej w polowie czasu trwania stanu niskiego, mozna prawidlowo
rozrozni€ stan niski od stanu wysokiego dla szerokiego zakresu zmian w, ., (do k = 2).

4.3. Warto$¢ maksymalnej zmiany pulsacji

Najprostszym rozwigzaniem problemu wyboru maksymalnej wartosci zmiany
pulsacji w . dla standéw o czasie trwania 100 ps i 200 ps byloby przyjecie
zalozenia, ze dla stanéw o roéznym czasie trwania nachylenie zmiany pulsacji
w funkcji czasu jest jednakowe tzn.

Wy max, 100ps O max 200 ps
d,max,100ps _ O max00ps (4.4)

Tl 00 ps TZ()() ps

gdzie:

Wy max, 100 ps — Maksymalna dewiacja pulsacji dla stanu o czasic T = 100 ps (Tp0p);
(4 max, 200ps — Maksymalna dewiacja pulsacji dla stanu o czasie T = 200 ps (Ta00 ps)-
W przypadku jednakowego nachylenia zmiany pulsacji w funkcji czasu powinien
zostac spelniony nast¢pujacy warunek:

U)d, max, 200 ps = 2 ) (Ud, mix, 100 ps * (4'5)
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Ponizej, na rys. 14, pokazano stosunek mocy optycznej impulsu o czasie trwania
100 ps (P1) do mocy optycznej impulsu o czasie trwania 200 ps (P2) dla dlugosci
traktu $wiattowodowego L =100 km, L =120 km, L =160 km, L = 180 km
i L = 200 km. Zalozono, ze:

2nTc

Wy max, 100ps = 0,5 i,D;lz (4.6)

Na rys. 14 widoczne jest, ze przy zalozeniu (4.5) nie jesteSmy w stanie otrzymac
jednakowego poziomu mocy optycznej dla impulsow o réznym czasie trwania dla
danej dlugo$ci toru $wiattowodowego (L). Potwierdzaja to badania numeryczne

P12
1.00
0.90
Q.80 -
6.70
0609 ¢
0.50 4 -3 °
0.40 - 3
0.30 4
0.20 +
010
0.00

100 110 120 130 140 150 160 170 180 190 200
L (km)

Rys. 14. Stosunek mocy optycznej impulsu o czasie trwania 100 ps do mocy optycznej impulsu o czasie
trwania 200 ps w funkcji dlugosci toru §wiatlowodowego

przeprowadzone rowniez dla innych warto$ci w, ma 100ps- D0 znalezienia odpowied-
nich par maksymalnych dewiacji pulsacji, tj. pulsacji dla T'= 100 ps i T = 200 ps,
ktore pozwolityby na uzyskanie zblizonych poziomdéw mocy przyjeto na wstepie
okres§long warto$¢ w, . dla T = 100 ps i dalej na tej podstawie poszukiwano takiej
warto$ci zmiany pulsacji dla T = 200 ps przy ktdérej otrzymamy poziom mocy rowny
z poziomem mocy dla krotszego stanu. Przyjeto tez, ze dopuszczalny blad w rdznicy
mocy optycznej dla obydwu czasdéw trwania jest na poziomie mniejszym od 1%.
Zalozono, ze W,y dla T = 100 ps rowna sie:

2nTc

cDd,max,l()()ps = I;D/lz, (47)

gdzie T, ¢, L, D, 1 zgodnie ze wzorem (4.3).

Na rys. 15 przedstawiono znalezione pary maksymalnej zmiany pulsacji dla
stanéw o roznym czasie trwania pozwalajace na uzyskanie w wyniku zjawiska
konwersji, na danej dlugodci traktu $wiattowodowego (L), jednakowego poziomu
mocy optycznej. Na podstawie rys. 15 mozemy dobra¢ odpowiednie pary wartosci
pulsacji dla dlugosci toru $wiattlowodowego z zakresu od 100 km do 200 km.
Dla L =160 km maksymalna dewiacja pulsacji wynosi dla T = 100 ps
Wy max = 27 4,6 GHz, a dla T =200 ps @y .« =2n-4,4 GHz. Dla tych danych
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Rys. 15. Pary maksymalnej zmiany puisacji dla standéw o czasie trwania 7= 100ps i T =200 ps

2nTe
w funkgcji dlugosci toru §wiattowodowego przy zalozeniu @y mas 100ps = LD}F’ Dymax = 27 f g max

przedstawiono na rys. 16 zasade dzialania systemu transmisji wykorzystujacego
konwersje modulacji czgstotliwoséci na modulacje amplitudy. Rys. 16d) przedstawia
poziom mocy impulsoéw uzyskanych w wyniku efektu konwersji po 160 km. Pomimo
doboru maksymalnych zmian pulsacji pod katem otrzymania impulséw o jednakowym
poziomie mocy optycznej uzyskano przesunigcie miedzy impulsami o czasie trwania
T = 100 ps, a impulsami o czasie trwania T = 200 ps (AP,). Maksymalna warto$¢ tego
przesuniecia wynosi okoto 0,5 mW, przy wartosci mocy impulsow rownej 1,7 mW, co
stanowi blisko 30% mocy impulsu. Taka sytuacja jak ta ktora przedstawiono
wystepuje rowniez i dla innych dtugosci traktu swiattowodowego i odpowiadajacych
im par warto$ci maksymalnej zmiany pulsacji z rys. 15. Przesunigcie migdzy impulsami
powoduje, ze na wyjsciu §wiattowodu otrzymujemy sygnal wielopoziomowy, co z kolei
utrudnia wybér wlasciwego poziomu progowego. Przyjeto, ze przesuniecie impulsow
o takiej wartosci jest zbyt duze, aby system ten poprawnie dziatal. Dalej przeprowadzo-
no analizg systemu przy zalozeniu, 7e w, n.. dla T = 100 ps jest rowna:

2nTc

Lb/’l’i 3 (4- 8)

Wy max, 100ps = 0,5

gdzie T, ¢, L, D, A zgodnie ze wzorem (4.3).
Na rys. 17 przedstawiono znalezione pary maksymalnej zmiany pulsacji dla
stanow o réznym czasie trwania pozwalajace na uzyskanie w wyniku zjawiska
konwersji, na dlugosci traktu swiattowodowego (L), jednakowych poziomow mocy
optycznej. Dla L = 160 km maksymalna dewiacja pulsacji wynosi dla T = 100 ps
Oy max = 27+ 2,3 GHz, a dla T = 200 ps @, . = 272,45 GHz. Podobnie jak w po-
przednim przypadku ponizej przedstawiono zasade dzialania systemu transmisji
wykorzystujacego konwersje modulacji czestotliwosci na modulacje amplitudy dla
L =160 km 1 W ymux 100ps = 27 2,3 GHz 0raz wy gy 2000 = 272,45 GHz. Rys. 18d)
przedstawia poziom mocy impulsow uzyskanych w wyniku efektu konwersji po
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Rys. 17. Pary maksymalnej zmiany pulsacji dla standw o czasie trwania T = 100 psi 7 = 200 ps w funkcji
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Rys. 18. Transmisja danych z wykorzystaniem konwersji modulacji czgstotliwoéci na modulacje amplitudy

dla L = 160 km i @y mux, 10ps = 27 - 2,45 GHz; a) clag przesylanych danych, b) ich reprezentacja w kodzie

bifazowym Manchester, c) odpowiadajaca im zmiana czestotliwosci, d) przebieg mocy optycznej na koncu
toru Swiattowodowego; f; nax -~ maksymalna dewiacja czestotliwosci, P — moc optyczna
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160 km. W poréwnaniu z wynikami przedstawionymi na rys. 16d) przesunigcie
miedzy impulsami o czasie trwania T = 100 ps, a impulsami o czasie trwania
T = 200 ps (AP,) jest znacznie mniejsza. Najwigksze przesunigcie jest na poziomie
0,15 mW przy mocy impulsu réwnej 0,92 mW. Wielkos¢ ta wynosi 16% mocy
impulséw, czyli jest prawie dwa razy mniejsze niz w poprzednim przypadku.
Podobna sytuacja jak ta ktéra przedstawiono wystgpuje rowniez i dla innych
dhugosci traktu Swiattowodowego i odpowiadajacych im par wartoéci maksymalnej
zmiany pulsacji z rys. 17. Na podstawie przeprowadzonej analizy relacji
pomiedzy dlugoécia toru §wiatlowodowego (L), a wartosciami dewiacji pulsacji
04 max, 100ps 1 D, max, 200ps MOZNA ZauwazycC, ze wraz ze wzrostem wartosci maksymalnej
dewiacji pulsacji wzrasta warto$¢ przesuniecia (AP,) migdzy impulsami reprezen-
tujacymi stany o réznym czasie trwania. Warto$¢ tego przesunigcia maleje wraz ze
zmniejszeniem wartosci zmiany pulsacji, a co za tym idzie rowniez wraz ze zmniej-
szeniem poziomu mocy impulséw., Mamy stad wyrazne ograniczenia doboru od-
powiednich par wartosci pulsaciji:

— ograniczeniem ,,0d dotu” jest otrzymanie malych poziom6w mocy na wyjsciu

$wiatlowodu;

— ograniczeniem ,,0od gory” jest wzrost wartoéci AP,.

Przyjeto, ze podstawa do dalszych badan systemu transmisji z wykorzystaniem
konwersji modulacji czgstotliwoéci na modulacje amplitudy bedzie przyjecie zaloze-
nia (4.8) 1 przyjecie zmiany pulsacji dla poszczegdlnych dlugosci toru pokazanych na
rys. 17. Na rys. 19 pokazano wykres oczkowy jaki uzyskano dla systemu opisanego
w podrozdziale 4.2, przy dlugodci traktu $wiattowodowego L = 160 km, f} filtru
Butterwortha rowny 5 GHz, maksymalnej dewiacji pulsacii @y max 100ps =
=21-2,3 GHZ 1 @y max 200ps = 272,45 GHz 1 dla pseudoprzypadkowej sekwencji
standéw niskich i wysokich o dlugosci 27—1.
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Rys. 19. Wykres oczkowy dla L = 160 km, f, = 5 GHz, 0y mex 1005 = 27-2,3 GHz
1 Wy max,200ps = = 27-2,45 GHz
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5. WYNIKI SYMULACH NUMERYCZNEJ

Dla dlugosci traktu $wiatlowodowego od 100 km do 200 km przebadano
system  pokazany na rys.4 przy maksymalne) dewiacji  pulsacji
0y mas, 100ps 1 D max, 200ps PIZE€dStawionej na rys. 17. System przebadano pod katem:
— wartosci optycznego wspdlczynnika ekstynkcy (EX);

— wplywu szumow przedwzmacniacza EDFA na parametry badanego systemu.

Badania zostaly przeprowadzone na pseudoprzypadkowej sekwencji stanow
niskich i wysokich o dlugosci 27—1.

5.1. Wspodiczynnik ekstynkcji

Przeprowadzono badania majace na celu okreélenie wartosci optycznego wspol-
czynnika ekstynkcji dla transmisji danych na odleglosci od 100 km do 200 km.
Warto$¢ optycznego wspolczynnika ekstynkcji okreslono jako iloraz sredniej warto-
éci mocy, otrzymanej w miejscu prébkowania dla stanu wysokiego (P,) i éredniej
wartoséci mocy dla stanu niskiego (P,), zgodnie z zaleznoscia:

EX = 10 log <}j‘ > (5.1)
P,

Na rys. 20 przedstawiono zmiang wartosci optycznego wspolczynnika ekstynkcji
w funkcji dlugosci toru swiattowodowego. Rys. 21 pokazuje warto$¢ optycznego
wspolczynnika ekstynkcji w funkcji dlugosci traktu $wiattowodowego [S]. Wyniki
zostaly przez autor6w otrzymane droga eksperymentalna przy zmianach czestot-
liwosci przedstawionych na rys. 22. W interesujacym nas zakresie dtugosci L tj. od
100 km do 200 km uzyskane wyniki sa lepsze od przedstawionych w [5], pomimo
stosowania prawie dwukrotnie mniejszej warto$ci maksymalnej dewiacji czgstotliwo-
§ci, ktora ma zasadnicze znaczenie dla wartoSci wspolczynnika ekstynkcji. Dla
badanego systemu warto$¢ optycznego wspOlczynnika ekstynkcji w przedziale od
100 km do 180 km nie spada ponizej 2,0 dB; tylko dla L = 200 km jest on mniejszy
od 2,0 dB i wynosi 1,64 dB. Otrzymanie takich wartoéci wspoélczynnika ekstynkcji
wynika z zastosowania stosunkowo niewielkich wartosci maksymalnej dewiacii

4.0
354
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2.5 4
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1.0

wspdt. ekstynkeji {dB}
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Rys. 20. Warto$§¢ wspolczynnika ekstynkcji w funkcji dtugosci toru Swiatlowodowego



282

K. Perlicki

Kwart. Elektr. i Telekom.

o

EX [dB]

Rys. 21. Warto$¢ wspolezynnika ekstynkcji

-- BX w lunkcji dlugosci toru Swiatlowodowego [5]
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Rys. 22. Zmiany czgstotliwosci w funkcji diugosci toru $wiattowodowego [5]

pulsacji (rys.17). Warto$¢ tego wspoélczynnika, przy danej dlugosci toru, wzrasta
Wraz z€ WZrostem wy, .., ale zastosowanie wigkszych zmian pulsacji ograniczone jest
wystapieniem zjawiska opisanego w podrozdziale 4.3.
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5.2. Wplyw szumoéw wzmacniacza EDFA pa parametry systemu

Tor odbiorczy badanego systemu (rys. 8) sklada si¢ z przedwzmacniacza ED-
FA3, fotodetektora i filtru. W celu okreélenia poziomu sygnalu od szumu konieczne
jest uwzglednienie wpltywu szumow wzmacniacza EDFA3 na odbierany sygnal. Prad
powstajacy w detektorze wynosi:

I=1+1, (5.2)
gdzie: I, — prad ciemny;
I,= RGP, (5.3)
gdzie R jest czuloécig detektora wynoszaca:
r="1 (5.4)
he

przy czym: A — dlugo$c fali §wiatla, n — sprawno$é kwantowa detektora, ¢ — ladu-
nek elektronu, & — stala Plancka, ¢ — predkose swiatta, P, — moc optyczna sygnalu
na wejéciu wzmacniacza, G —— wzmocnicnic wzmacniacza.

Prad szumoéw ma zerowg $rednia, a jego moc okresla sie wzorem:

gdzie: ‘

szum termiczny: a7 = (3kT/R,) AS (5.6)
szum Srutowy: o2 = 2¢[R(GP,+ P,) + I,]JAS (5.7
szum zdudnienia emisji spontanicznej: o2, , = 4R*SL P.Af (5.8)
szum zdudnienia sygnahi z emisja spontaniczng: o3, _, = 4R*S,, P Af (5.9)

szum zdudnienia pradu $rutowego z emisja spontaniczna:

02 =49RS, Av AS (5.10)
k — stala Boltzmana;
T  — temperatura,
R, — rezystancja wejSciowa;
Af  — pasmo elektryczne odbiornika;

Av,, — pasmo optyczne szumu emisji spontanicznej;
P,, — moc emisji spontanicznej wzmacniacza, ktora jest rowna:

sp
P,=S,A4y, (5.11)

przy czym: S, — gestos¢ widmowa mocy szumow emisji spontanicznej (ASE), Av,,
— efektywne pasmo emisji spontanicznej, roOwne w praktyce pasmu wzmacniacza
lub filtru optycznego, I, — prad ciemny detektora.

Przyjmujac, ze Sy, = (G — 1)n, hv, gdzie n,, jest wspolczynnikiem inwersji oraz
podstawiajac pod n, czebciej stosowany wspoélczynnik szumu wzmacniacza
F,=~2n, (dla G > 1); wyrazenia (5.7)-(5.10) mozna przedstawi¢ w nastgpujacej
postaci [13]:
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02 = 2nGP, AfI(hv); (5.12)
Ty sp = (@NGF,) Ay A (5.13)
0%y = 2(g1G)F, P, Af) (v, (5.14)
0% =49 nGF,Av, AS: (5.15)

Poroéwnujac powyzsze zaleznoSci mozna stwierdzic, Ze o2 jest mniejsze od 03, _,, o czyn-

nik # GF, i moze zosta¢ pominigte. Sktadnik ¢2_, jest pomijalnie maly w poréwnaniu
z 62,_. Szum termiczny moze zosta¢ pominigty w poréwnaniu ze skiadnikami
Olgsp 1 04 _p- Przy takich zalozeniach oraz przy przyjgciu, Ze moc zwigzana ze stanem
niskim nie jest rowna zero, prady szumow ¢, 1 6, moga by¢ przyblizone zalezno$ciami:

1

0, = (Thg—sp T Too—p)? (5.16)
1
Oy = (Gfig—sp + O':Tp—sp 2, (517)

Wprowadzamy parametr Q, bedacy stosunkiem réznicy $redniej wartosci pradu
odpowiadajacego stanowi wysokiemu i niskiemu do poziomu szuméw [13]:

I —1,
o, + a,

(5.18)

Wielkoéci I, i I, odpowiadaja $redniej wartoéci pradu zwiazanej odpowiednio ze
stanem wysokim i niskim. Przy obliczeniach przyjeto nastepujace zalozenia:
Avyy =125GHz, ¢=16-10""C, n=09, G=20dB, h=6,63-107*1J"s,
c=23,0-10*m/s, 1 = 1550 nm, F, = 3 dB, I, = 10 nA.

Na rys. 23-28 przedstawiono zalezno§¢ parametru Q w funkcji f filtru dla
dlugosci toru $wiattowodowego roéwnego odpowiednio 100 km, 120 km, 140 km,
160 km, 180 km 1 200 km.

Zauwazalny jest wzrost warto$ci parametru Q wraz ze wzrostem f} filtru do wartosci
fr=6GHz.
W tab. 1 przedstawiono jego warto§¢ przy f, = 5 GHz.
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Rys. 23. Zmiana parameiru Q w funkcji f, dla dlugosci toru $wiattowodowego L = 100 km
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Rys. 24. Zmiana paramelru Q w [unkeji f,, dla dhugodci toru $wiatlowodowego L = 120 km
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Rys. 25. Zmiana parametru Q w lunkcji f, dla dlugosci toru swiattowodowego L = 140 km
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Rys. 26. Zmiana parametru Q w funkciji f, dla dlugosci toru §wiattowodowego L = 160 km
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Rys. 27. Zmiana parametru Q w funkciji f, dla dhugosci toru $wiatlowodowego L = 180 km
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Rys. 28. Zmiana parametru O w funkcji f, dla dhugosci toru Swiattowodowego L = 200 km

Tabela 1
Warto$¢ paramelru Q dla réznych dhigosci toru
$wiattowodowego przy fr =35 GHz

- Diugosé trakiu
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Tabela 2
Wartosé parametru Q dla roznych dlugosci toru
$wiatiowodowego przy f, = 10 GHz

éwialai:fs:izx:gkéu[k m} QldB]
100 16,36
120 14,10
140 21,59
160 19,07
170 16,45
180 13,45

Wartosé parametru Q dla kazdego z przypadku, w zakresie od f, = 2,5 GHz do
/= = 5 GHz, zmienia si¢ na poziomie 0,1 dB. Od f, = 5 GHz do fr = 10 GHz jego
warto$é maleje dochodzac przy f, = 10 GHz do wartoéci pokazanych w tab. 2.
Spadek wartosci parametru Q w zakresie od f, = 5 GHz do f, = 10 GHz wynosi
tylko okoto I dB wynika ze wzrostu wspolczynnika ekstynkcji wraz ze wzrostem fy
filtru. Jego wplyw na Q jest w tym zakresie znacznie silniejszy niz wplyw na jego
wartos¢ szerokosci pasma filtru.

Na podstawie przeprowadzonych badan mozna przyja¢ jako optymalna szero-
kosci pasma odbiornika dla tej transmisji warto$¢ 5 GHz. Wielko&¢ ta jest zgodna
z szerokoécia pasma Nyquista, ktéra w przypadku zastosowania do przesylania

. . o1 . .
danych kodu bifazowego Manchester powinna wynosic - -, gdzie Ty, jest czasem
min
trwania najkrotszego stanu wysokiego lub niskiego, w naszym przypadku T, row-
na si¢ 100 ps.
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K. PERLICKI

Summary

The conversion of [requency modulated signal to amplitude modulation is described. A novel
modulation scheme for dispersion supported transmission is proposed.

A new analysis of conversion ol a [requency-modulated signal to amplitude modualtion through
dispersion in an optical fiber is presented. In this article is compared results of this analysis and results
numerical simulation phenomena of FM-AM conversion. The propagation of optical field through a f{iber
is described by nonlinear Schrédinger equation, which is solved numerically by the split-step Fourier
method.

The computer simulations are carried out for a system with the following characteristics. The
transmitted optical sygnal is moduiated by an augmented PRBS of length 27— 1. The fiber dispersion is
17 ps/nm - km, the loss is 0,2 dB/km. Optical in-line amplifier is inserted at 100 km. The gain of the
amplilier is chosen to compensation of the {iber loss. A first order Butlerworth filter at the receiver is
used. Binary [requency modulation of transmitter laser a linear {requency modulation along with the
Manchester coding is used. 1t gives optical binary signal al the receiver with greater values of excition
coellicient as compared Lo the previous research at the region of 100 km < L <200 km.

Key words: optical communication, frequency modulation to amplitude modulation conversion,
dispersion supported transmission.
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