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This paper investigates technologies of bandwidth subcarrier multiplexing external
amplitude modulation vestigial sideband cable television coherent detection (SCM
AM/[VSB CATV CD) systems, together with intermodulation distortion (IMD) phenomena
that limit the performance of these systems. For this reason, we analyze deeply the
intermodulation distortion of the AM/VSB external modulators. Also, we shall see
description of the external modulation techniques. We also give attention to the system
configuration and system noise effects. Reduction of IMD effects is our goal and interest so
that the general system performance must be good.

Our analysis contains most of the novel aspects
1. We derive power spectral density of the SCM AM/VSB for CATV CD system.

2. We suggested a block diagram for AM/VSB CATV CD system used for transmission
SCM signals.

3. Impact of the linearizer circuit for canceling ghird order intermodulation distortion.

4. Use general LO laser for many subscribers for minimized system costs.

We found as matter-of-fact, the second order intermodulation distortion (IMD,)
vanishes while the linear and third order intermodulation distortion (IMD,) terms
are independent of the bias point (@) of external AM/VSB moduflator. By investigation
it was clear IMD, that depends on 8 parameter that limits possessively and
compensates the unlinearizer modulator. Our calculations show when 3 equal to
0.5 the IMD, decreases by approximately 14 dB. We noted IMD, decreased more
than 30dB by proper selection of the band-pass frequency characteristics for
transmission of video signals. In reality, we found that by proper sclection of
the signal band-pass frequency characteristics, we can improve the general system
performance to an acceptable level. This development may possibly lead to an
effective SCM AM/VSB CATV CD system. We shall also see that when the
system works on one octave, the maximum intermodulation distortion power falls
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within band-poass frequency SCM AM/VSB video signals and this selection of the system
operation does not reduce IMD, effects and system performance is not improved.

Key words: modulation amplitude, cable television, systems coherent detection, infor-
modulation distortions.

1. INTRODUCTION

Amplitude modulation vestigial sideband (AM/VSB) coherent subcarrier multi-
plexed (SCM) cable television (CATV) transmission system currently receiving
a resurgence of the interest due to recent advances in optical component technology.
AM/VSB format reduces the complexity of the hardware required at remote sites in
the transmitter, reducing both the initial and maintenance of costs. In general with
all this, even at once general cost of the system still very expensive, because the
complexity of the coherent SCM receivers. In this work, we report on a SCM
AM/VSB CD system consisting of a diode-pumped Nd:YAG laser, amplitude
modulator, linearizer circuit that inserts between the external AM/VSB and SCM
radio frequency (RF) combiner, general (LO) consisting of a diode-pumped is using
in the receiver for more one subscriber to reduce the total system costs. The
predistortion linearized technique employed trying to decrease or cancel third-order
‘intermodulation distortion products in the external modulator.

General performance of the system suffers from nonlinear external modulator
and the sources noise as the shot noise (n,,), thermal noise (n,,), relative intensity
noise (RIN) and beat of the local oscillator (LO) laser with amplified spontaneous
emission noise (n,gp ). The performance of the direct detection (DD) and coherent
detection (CD) fibre optics links are distortion by received thermal noise at low
optical signal power levels, and RIN at high optical signal power levels. The thermal
and shot noise greatly affects the performance of the coherent SCM CATYV system,
performance such optic links are impaired by the receiver thermal noise at low
optical signal power level and by laser relative intensity noise (RIN) at high optical
signal power levels.

In the coherent SCM CATYV systems, appear clearly, the laser phase noise may
cause signal spectrum brooding and distort the general performance system serious-
ly, but it is neglected in some cases by choice optimum IF bandwidth [1, 14].

To date, analog fibre optics links based on coherent detection have received
relatively little attention; notable exceptions are subcarrier multiplexed coherent
systems for video distribution. In a CD system, the signal field before detection is
combining with the field from a LO laser. Coherent optical detection systems have
several advantages over direct detection systems, among from these:

1. Coherent optical systems can approach shot-noise-limited performance with the
sufficient LO power.

2. Coherent optical systems are to able to separate wavelength-division multiplexed
signals with high frequency resolution, and can detect the phase of the optical
carrier.
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3. Thus, while direct detection optical systems are used for amplitude modulatxon
coherent detection optical systems can use AM.

We are now through with the introductory part of this paper, and in the
remaining parts we are going to see in details the following sections: externally
modulators, system configuration, system noise effects, distortion of the unlinearized
modulator, PSD of the modulation signals and minimized IMD; effects, in the end
we shall also see discussions and results.

2. EXTERNALLY MODULATORS DESCRIPTION

Early work in external modulation for CATV transmission was based on
integrated optical LiINbO, Mach-Zehnder modulators (MZM).

Externally modulators optical links have a higher dynamic range and
lower noise figure at high frequencies than directly modulated links. Higher
advantage of using an external modulator is that its L-V curve offers a bias
point where second order distortion is nulled out the composite second
order. Significant improvements in the dynamic range can be obtained by
modifying the structure of the modulator such that its response is more
linear in the required region of operation. Analog optical links employing
external integrated sources are important, for a variety of applications such
as CATV distribution. Distributed feedback-light diode (DFB-LD) currently
offers a working solution to AM fibre optics transmission, though not free
of problems.

Feasible alternate to overcoming the difficulties associated with direct laser
modulation is the use diode-pumped laser such as Nd:YAG and Nd:YLF laser, in
conjunction with LiNbO, external (amplitude) modulator.

Realization of external modulation linearized systems has required applying of
a host of technology such as
1. Integrated optics.

2. Solid state lasers and RF electronics.
3. Developing novel approaches to broadband electronic circuitry and analog
electrooptic system architectures.

Several modulator linearization techniques can reduce intermodulation distror-
tion resulting from nonlinearities. Each approach has advantages, and disadvan-
tages. Several Schemes have been proposed for linearizing the response of electroop-
tic modulator (EOM) such as
1. Electronic predistortion [2, 3]. This is the most commonly used technique in
commercial externally modulation CATV optical transmitters.

Electronic feedforword [2].
Cascaded linearized modulator [4].
Polarization mixing [5].

Paraliel EOM structure [6].

Lk W
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2.1. Predistortion Modulator

The predistortion linearization technique uses an additional nonlinear device
that generates distortion products that are equal in amplitude, but opposite in phase,
with the distortion products generated by the Mach-Zehnder, Fig. 1 shows block

Laser
Input

Predistortion

Circuit
f
Amplifier
Laser
External Output
Modulator

Fig. 1 schematic diagram of the laser transmitter system with the linearized electrooptic modulator use
predistortion circuit ’

diagram of the transmitter use predistortion circuit. This technique has been
previously applied to reeuce the intrmodulation distortion of CATV amplifiers. The
video signal is applied to nonlinear predistortion circuit, which generates the
necessary component. To achieve a distortion cancellation over the entire video
spectrum, the linear amplifier that follows the predistortion circuit must have flat
amplitude versus frequency characteristic. The diodes, which are used in the
predistortion circuit, must also have negligible parasitic reactances over all frequen-
cies of interest.

2.2. Feedforward Linearization

Idealized principle of operation of a feedforward linearization system is depicted
clearly in the Fig. 2 in which all gains are assumed normalized to unity. Modulator
output power is split and detected in an auxiliary receiver. Distortion and noise
generated in the modulator are denoted by (e), which defined as the difference
between optical output and radio frequency (FR) input (see Fig. 2). The comparator
subtracts the modulated optical output (S + €) and RF input (S) of the modulator
and generates an electrical error signal (—e) which drives an auxiliary laser,
the output of which is combined with output of the main laser to generate
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Modulator

S -~
+

S

4
-8
S+e
)
Fig. 2 general block diagrams of the feedforward linearization signal use for minimized intermodulation
distrotion

a corrected output {(S + €) — e = S} which is ideally an undistorted replica of the
input signal (S).

2.3. Cascaded Linearized Modulator

Fig. 3 shows block diagram of the cascaded linearized modulator, the linearized
modulator is actually a cascade of two modulators, the second modulator compen-
sates for the nonlinearities introduced by the first modulator. Suppression of the
nonlinearities is achieved by adjusting the bias voltages of the two modulators and
the relative amplitudes to each port.

Cascaded modulator has Several advantages, among of are the following
1. It is completely passive, no electronic predistortion, feedback or feedforword
techniques are used.

Power Variable RF

Divider| Attenuator

Bias1 Bias2

Fig. 3 block diagram of the cascaded linearized modulator, the second modulator compensates for the
nonlinearities indroduced by the first modulator
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2. The linearization takes place entirely on the optical chip; thus, the modulator’s
frequency response is not limited by the bandwidth of electronic components.

3. Cascaded modulator is less sensitive to manufacturing errors as compared to
other schemes.

4. For the cascaded modulator, crosstalk problems are less severe than the parallel
scheme [5, 6] and a lower bias voltage is usually required as compared to other
modified directional coupler schemes.

The main disdvantages of the cascaded modulators are

1. Precise and critical adjustments of the bias voltages and the amplitudes and
phases of the RF signals at the input ports are required.

2. Another problem is temperature sensitivity. When the temperature changes, the
bias points of the two modulators drift in opposite directions; thus, the third
order nonlinearity (IMD,) increases much faster than in conventional modula-
tors. Therefore, extra circuitry is needed to control the bias voltages and stabilize
the temperature.

2.4. Polarization-Mixing Technique For Linearizer Modulator

Polarization-mixing technique requires no hogh-speed electronics and is therefo-
re particularly suited for microwave analog optical links. The polarization-mixing
linearization technique is applicable to optical modulators supprting two polariza-
tion modes with differing electrooptic sensitivities. By adjusting the modulator bias
such that the transfer functions of the two polarization modes have slopes of
opposite sign, and by adjusting the relative optical power in each mode, the
modulator nonlinearities can be substantially reduced relative to the linear response.

Fig. 4 shows optically polarization-mixing technique applied to an interforomet-
ric modulator. A polarizer inserts between transmitter laser and the modulator. The
modulator supporting TE and TM polarization modes. Under the ideal phase bias
condition, both polarization modes biased at the halfpower point, which provides
maximum linear response and eliminates all even-order nonlinearities, the polariza-

Modulator
Laser Polarizer C————— Laser
Input Output
————e I*D—— .
|
———

RF

Fig. 4 schematic diagram of the polarization-mixing linearization technique is applied to an interferometric
analog amplitude modulator
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tion-mixing technique can also provide suppression of the cubic nonlinearity. Here,
the cubic response of the TE mode exactly cancels TM mode. For nonideal
modulator phase bias, the cubic nonlinearity can still be suppressed but a different
polarization power ratio is necessary. Since the polarization-mixing technique
requires that most of the optical power be coupled into the less-sensitive polarization
mode, there is an overall reduction in modulator sensitivity. However, for a fixed
modulation index relative to the total input optical power, there can be a significant
reduction in distortion levels. The modulator bias voltage must be adjusted to reduce
the inermodulation distortion.

2.5. Parallel Electrooptic Modulator

Fig. 5 shows dual parallel modulation based on the generalization of a lineariza-
tion technique by using two polarization of the light in a single modulator. Dual
parallel linearization is designed to use the distortion created by a secondary
Mach-Zehnder interferometer to cancel the distortion produced by the primary
Mach-Zehnder. When a multi signal is applied the IMD, refers to a super position of
all terms within a stated bandwidth of a particular frequency that are due to second
order distortion, and IMD, refers to a super position of all terms within the
bandwidth of the frequency.

L |Bias+RF
[ oe————
I
Laser LJ. __ Laser
Input 0 B S — Qytput

s - e o

S O |

T =

Bias

L
Bias +RF

Fig. 5 configuration of the dual parallel Mach-Zehnder modulator, the second modulator uses for cancel the
distortion introduced by the first modulator

The RF drive power is split between the two modulators (in a ratio of 1:a2?) so
tha the secondary modulator has a higher modulation depth and greater distortion
(ex>1). By providing more optical to the primary modulator than to secondary
modulator, the third order distortion products created in the secondary modulator
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can be made to cancel the distortion products from the primary modulator with
a small cancellation of the fundamental signal.

3. SYSTEM CONFIGURATION

Fig. 6 and Fig. 7 show transmitter and receiver configuration for subcarrier
multiplexing optical amplitude modulation vestigial sideband cable television coherent
detection (SCM AM/VSB CATV CD) systems. We see clearly at the Fig. 6 transmit-
ter (SCM AM/VSB CATYV), the input signals (1 ... N) is combined by the combiner
to form radio frequency SCM signal, and applied on the linearizer network.

|Linearizer
Nd:YAG External SMF

Fig. 6 block diagram of the transmitter subcarrier multiplexing for amplitude modulation vestigial sideband
cable television system

The response of this net work as we assume and wont must be canceling the
intermodulation distortion in a very well way. Therefore, must correct nonlinear
characteristic external modulator AM/VSB that causes IMD. System uses linearizer
circuit, because it is very important for improving the general performance to such
systems.

Our interest is to be able to do linearizer circuit and linear network in the
transmitter of the (SCM AM/VSB CATYV) coherent systems. A linear net work is
introduced to allow the calculation of an equivalent total system bandwidth.
Linearizer circuit is tolerant to dip frequency variation of the laser’s frequency
response and amplitude variation. The linearizer device has well advantage for
improwing systems work and their performance. Linearizer circuit in the system is
possible regardless of the specific frequency response of an individual laser. May be
disadvantage, their implementation in the systems became somewhat uneasily.

The output of the linear network is the input to an optical external AM/VSB.
Within this modulator circuit the information signals (SCM) with laser input
(Nd:YAG) will be tracked. In consequence of, the output signals of the modulator is
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modulated with analog amplitude modulation vestigial sideband. Clearly seen in the
references [1, 2, 5, 6, 8] these kinds of the external amplitude modulation. We offered
general discussion about that in the last section.

A transmitter laser (TL) is set up in the transmitter, and the modulated optical
signal is mixed before transmission with the local laser light. We assumed that the
local transmitter laser (TL), and the subcarrier multiplexing (SCM) signal have the
same state of polarization. Therefore, the coherent (SCM AM/VSB CATYV) system
is unaffected by the state of the polarization in the transmission fiber. The subcarrier
multiplexing amplitude modulation vestigial sideband (SCM AM/VSB) signal is
transmitted, and distributed within a single mode fiber (SMF). Direct optical
amplification by an optical amplifier before or after the splatter should be effective.
Receiver detects the transmitted optical signal using balanced photodetector (PN),
optical amplifier, baseband filter (BPF), quadratic detector and low pass filter
(LPF). Fig. 7 shows that clearly.

Laser Balanced
In put Photodetector
3dB é

Coupler QZ—*‘BPF—»— ()2 LPF '

Fig. 7 block diagram of the coherent detection subcarrier multiplexing amplitude modulation vestigial
sideband cable television system

The received signal is combining with the local oscillator (LO) laser signals using
3 dB couplers, which assumed coherently with the optical received signal. The LO
laser is the key component of a coherent optical. For coherent system purpose,
a local oscillator signal should be generated in the receiver withboth the proper
frequency and phase, this means that there will be phase and frequency coherence
between the received signal and LO laser. Photodetector will be detecting the
coherent signal, but that is never mean the detected signal is not consist the noise
which one of these is the relative intensity noise (RIN). Important to say, RIN is one
of many important reasons that cause distrortion the general performance SCM
AM/VSB CATV coherent systems.

The detected photo-current in the intermediate frequency (oF = @y — ®,) form
is distorted by noises, but using linearizer circuit that is enough reason for improving
total system performance. Bandpass filter (BPF) is using and matching for passing
the interest signals to the quadratic demodulator. As we assume the receiver must
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offer information signals that equal to the transmitted information signals, general-
ly, which is our goal and interest for the communication systems. To reduce the total
SCM AM/VSB CATYV coherent system cost, we suggest common local oscillator
laser (CLO) can be used in the ocherent receiver system. Fig. 8 shows in detail the
block diagram receiver system.

Passive Balanced
Splitter Photodetector
308 Pal

couple] 5| BPF | () - LPF

S-r\-/]—E——~’1xN

BPF |~{ (.) % LPF

Passive
Splitter

CLO

Fig. 8 schematic diagrams of the coherent detection receiver for subcarrier multiplexing amplitude
modulation vestigial sideband cable television system uses common local oscillator laser

For improving general system performance, we use the linearizer circuit before
the modulator at the transmitter to reduce effects of the third order intermodulation,
and balanced photodetection at the receiver to reduce the effects of the relative
intensity noise.

4. SYSTEM NOISE EFFECTS

In this section, we evaluate the noise components that are distortion general
performance system. We consider the noise from optical modulation transmission
and detection. We assume that (®, = 0) in the analysis for SCM AM/VSB CATV
CD system which means the laser phase noise is unimportant because the system is
insensitive to linewidth laser sources.

Additive system noise n () which has Gaussain’s distribution is white and
consists of
1. Thermal noise (n,,) and shot noise (n,,).

2. Relative intensity noise (#rmy)-
3. Beat of the LO laser with optical amplified.
4. Amplified spontaneous emissions (n,sg) noise.
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Power spectral denisty (PSD) will express as single side band and each
noise source is given by [4, 9] and [10]. Thermal noise n,(f) PSD can be
expressed as

4K, T

L

Nth(f)=

@.1)

where K is boltzmann’s constant, T is the temperature and R, is the input resistance
of the receiver.
The shot noise power spectral density is expressed as

N4 (f) =2qR(Pro + Py ), @“4.2)

where R is the responsivity of the detector, typically is equal to (R = 1), Ppo is the
optical power local oscillator, P, , is the optical power of the all signals incident
on the photodetector receiver, which is approximately equal to the optical power
of one channel that is incident on the receiver (P,) multiplied by the number of
channels N.

The local oscillator amplified spontaneous emission beat noise N sg(f) is
given by

Nyse(N=2R*. hv.(F—1). Gy . Pip, 4.3)
where 4 is Planck’s constant, v is the optical frequency, which about 200 KHz for
Nd:YAG laser, F is the optical amplifier noise figure (about 3 dB), and G,, is the

total optical gain.
Finally, PSD of the laser relative intensity noise can be expressed as

RIN
NRIN(f)=R2(P0 10°w +P§.10T’), @.4)

where RIN, and RIN;, are the relative intensity noise laser contributions
(—-110+ — 165 dB/Hz) of the transmitter and local oscillator laser, respectively.

Summing the equations from (4.1) to (4.4) the PSD of additive noise current is
given by

4KB T

L

N(H)=

+2qR(Pro+ P, ) + 2R* hv(F — 1) Gy Pro +
@.5)
RIN. RIN,
R2<Pio 10 10+ P210T0 )
When P, , is sufficiently large about 20 mW for Nd:YAG (typically > 0 dB), the
shot noise is large than the thermal noise. Also, local oscillator amplified spon-

taneous emission (LO-ASE) beat noise larger than tyhe shot noise provided that the
optical amplification is sufficiently large.
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5. DISTORTION OF THE UNLINEARIZED MODULATOR

The normalized modulator output U is defined as the AC component of the
modulator optical output [2]

t
U=1 +sin[" I;,()+cp,,], (.1)
where V'(¢) is the applied RF voltage, V, is a constant called the half-wave voltage,
namely the voltage required to switch the optical output from the full extinction to
maximum, and ¢, is the bias phase.

For simplify the equation (5.1) can be rewritten as

U=1+4sin(X,+ ¢,) (5.2)
with X| defined as the normalized modulating voltage
n V(¢)
X, = 5.3
0 V ( )

k4

expressed in radian units as the equivalent phase retardation in the electrooptic
modulator interfermeter arms.

A general SCM CATV AM/VSB modulating signal consisting of N unmodulated
(carrier + video) signals plus direct current (dc) bias Vg

N
V="V, Z [cos (w; 1) + S ()] + Vs, 5.4)
i=1
where ¥, is the amplitude SCM Signals, Sy, (?) is the video signal and (cos ;1) is the

signal carrier.
Substituting the equations (5.4) in the (5.3) yields

Vo & 4
Xy =50 X leos @,) + Su(®] + 2, (5.5)
n Q=1 n

where the term (n V,/V,) is defining as the modulation index (m), the equation (5.5)
can be rewritten as

ud ¥y
Xy =m Y [cos (@,1) + So:(1)] + (5.6)
i=1 n
by substituted the equation (5.6) in the equation (5.1) yields
) y nVy
U=1+sin{m), [cos(w,f) + S;;(t)] + AR 5.7
i=1 n
where the total retardation bias is
. nV
®.=—7"+ ¢, (5.8)
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Consider the equations (5.6) and (5.8), the equation (5.7) can be expressed as

U=1+sin(X, + @), (5.9)
where
sin (X, + @) = cos (D) sin (X, ) + sin (D) - cos (X;) (5.10)

the equation (5.9) can be rewritten as
U=1+ cos(P;) sin(X,) + sin (D7) cos (X;). (5.11)

Retaining terms up to second order in the power series expansions of the sine
and cosine functions

1

sin(Xo)=X0—-6X3+ (5.12)
cos(X,) =1 —%X§+ (5.13)

by substituting the equations (5.12) and (5.13) in the equation (5.11) yields
U=1+cos(®;) (Xo - %3)) + sin (@) - <1 — gzi%) (5.14)

substituting the equations (5.6) in the last equation yields

U=1+cos(®r) {mg [cos (w;t) + So: (D] — %f(i [cos (w; 1) + So,-(t)]):}

i=1

+ sin (@) - {1 — T;(i [cos (w,f) + SOi(t)])z}. (5.15)

By note the equation (5.15), we can say, the term containing the parameter m is
the linear desirable term, whereas-the term containing m? is the second order
intermodulation (IMD,) component. Apparently once @, is set to zero, the (IMD,)
vanishes while the linear and (IMD,) terms are independent of the bias point ¢,. In
this way the output of the modulator is not containing the IMD,) and the equation
(5.15) can be rewritten as

N 3/ N ' 3
U=1+m} [cos(w;0) + So:(D] — ’% (Z [cos(w; ) + So,~(t)]) . (5.16)
i=1 i=1
Temperature variation may cause the intrinsic bias to change a small fraction of
V.. Such drifts are generally show, with time constants of minute even hours.
However, a tracking (dc) voltage V', applied to the bias electrode can insure nulling
of the total phase (@) if

Vi(® = —

%. (5.17)



456 M.S. Makhoul Kwart. Elektr. i Telekom.

This property is utilized in the realization of a parametric feedback control
system for IMD, suppression. While biasing the modulator at the ($;) points nulls
the second order intermodulation (IMD, ) contribution, the bias point has no effect
on the third order intermodulation (IMD,) which must be compensated by other
means.

6. POWER SPECTRAL DENSITY OF THE MODULATION SIGNALS
AND MINIMIZED IMD, EFFECTS

Usually very useful, and is very important tracking the signals with point power
spectral density. In this section we analyze power spectral density (PSD) of the
subcarrier multiplexing radio frequenyc (RF SCM) signal and subcarrier multi-
plexing amplitude modulation vestigial sideband (SCM AM/VSB) signals for CATV
CD transmission system.

If the carrier video signal is (4cosw;f), one side carrier spectrum x,(w)
is expressed as

%, (©) = And, (@ — ), 6.1)
where A is constant.
Assuming spectrum of the TV video signal to be expressed as

F [Soi(D) = Soi(w) = — ¢ w20t (6.2)

2n

g

where a is constant, ¢, is the half signal bandwidth (B/2) and w,; is the center -
band-pass frequency, one channel CATV AM/VSB signal can be expressed as

x(f) = Acos(w, 1) + Sy (¢) 6.3)
The first term in the (6.3) is the picture carrier, and the second term is the video
signal.
Signal spectrum of the one channel AM/VSB CATV is given by Fourier
transformation and can be expressed as

Fx(B)] = Andy(w — w,) + ¢ ~(@—w0)2ot (6.4)

g, \/27r

Thus, let us assume, RF SCM waveform characteristic can be expressed as

N
X.(t) = ¥, A,cos(w;1 + 9)), (6.5)
i=1
where N is the number of channels, 4, is the amplitude of the RF SCM signal, and
for simplicty we assume evry channel to have the same amplitude (4; = 4), w, falls
within the band of the ith channel, @, are the phases in the various channels that can
be assumed to be zero.
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So, X () is the summation of a large number of SCM video signals with random
phases. X(f) can be assumed to be a stationary Gaussain process. The diagram
power spectral density of X (7) is shown in Fig. 9, and the corresponding spectrum
can be expressed as

N N
X@)=A4AnY d,(w—w)+ay 1 g ~(@—wf2ef, (6.6)
i=1 i=10;4/27
Assume the external amplitude modulator has bias point (#;) equal to zero
(which is defined as the intrinsic and the applied DC phase biases), which means
IMD, term vanishes while the linear and IMD, terms are maximized and the ratio of
the linear and IMD, terms is independent of the bias point (®,-). On the another side
we use linearizer circuit to reduce the negative effect of the third order inter-
modulation distortion. If we take these consideration the output of the AM/VSB
(for one channel) will be

3

m’o

Uo(8) =1+ mcos (v, £) + Sou ()] + —=[cos (@, ) + Su ()T, ©.7)

where & is a constant, which determines compensation of the unlinearization.
Generally, our system uses subcarrier multiplexing amplitude modulation ves-

tigial sideband (SCM AM/VSB) signals (with linearized circuit), thus the output of

the external modulator can be expressed as -

N m35 N
U()=1+m) [Acos(w,t) + Sp;(t)] + < Y [4cos(w; ) + So;(OT. | (6.8)

i=1 i=1

To simplify, let us express the equation (6.8) as
U =1+ U0+ U,(©, (6.9)
where U, (¢) and U,(f) can be expressed as

U, () = i [Acosw,t + So:(6)] (6.10)

Uy() = ”’TB‘S [f'cos (w,8) + So,-(t):r- (6.11)

We will be using Fourier transformations for estimating the power sp'ectral
density of subcarrier multiplexing amplitude modulation vestigial sideband cable
television (PSD sCM AM/VSB CATYV) signals. Therefore, the Fourier transfor-
mation of the equation (6.9) becomes

U(w) = 2n6y (@) + U, (w) + U, (w), (6.12)

where the Fourier transformation of 1 is the 2md,(w), U,(w) is the Fourier
transformation of U, (f) and U, (w) is the Fourier transformation of U, ().
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For frequencies analyze of SCM AM/VSB video signals expressed in the equation
(6.9), let us take the second term which express as

N N
U () =mAY, cos(w;t) + may, Sp:(D). (6.13)
i=1 i=1
To estimate the power spectral density of the useful signal, we take Fourier
transformation of the equation (6.13). Considering the equations (6.4) and (6.5), the
desirable spectrum can be expressed as '

F U, 0] = U, () | 6.13)

N N 1 -
= U(@)=mAn Y, §y(@ — )+ ma ), ——=e @70 R%, (6.15)

i=1 i=10;4/21

Equation (6.15) shows useful term in the spectrum that consists the transmitter
information, which correspond to the useful part in the input signal to the receiver.

Now, let us estimate the power spectral density of the third order IMD signal
represented by the third term in the equation (6.8). The identifies of the third power
can expresses as [14, 15]

N 3 N N N
<Z U,~> =y ¥ Yuuu,. (6.16)
i= k=1

i=1 i=1 j=1

Thus, the third term in (6.8) can be expressed as follows

N N N
U () = a, ), ), X [cos (@, 8) + So: (D] [cos (o, 1) + So; (D) cos (w;1) + So (D), (6.17)
i=1j=1k=1
where
mé
ao = T (6.18)
Therefore, equation (6.17) can be rewritten as
. N N N
Uy(D=ay), Y, Y {cosw,tcosw;tcoswt+ So(t) So;(t) Sox(t)
=1 j=1 k=1
+ So () cos w; t cos w; t + Sy;(t)cos w;t cos w, t
6.19)

+ So: () cos w; t cos wy ¢ + Sp;(£) Sox (£) coOs ;¢
+ So; (£) Sor (D) cos ;£ + Sp;(£) So; (£) cos wy t}.

Assume U, (t), U, (®), U (D), U (1), U, (1), Ug(8), Uy (¢) and Uy, () are the terms of
the equation (6.19), which can be expressed as
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U, (f) = cosw; cos w; t cos w, ¢ (6.20)
Uy (8) = Soi(8) So;(2) Sor(2) (6.21)
Us () = Sox (#) cos w; cosw; ¢ (6.22)
Ug () = Sy;(t) cosw; ¢ cosw, ¢t (6.23)
U, (1) = So:(2) cos w;t cos w, ¢ 6.24)
Uy (£) = So; () Sox(£) cos w, ¢ (6.25)
Uy (8) = So:(8) Sox(?) cos w; ¢t (6.26)
U(t)= SOi(t) So; (f) cos wy ¢. 6.27)

According to the above equations, we can analyze the equation (6.20) as follows

U, (£) = cos (w,?) cos (w,#) cos (e, 1) (6.28)

1
= Z[COS (@;+ 0, + o) t + cos (v, — w; — w,) £].
Taking the Fourier transformation of the equation (6.28), we have
U, (w) = géo [0+ (0, + 0, + w,)] + 260 [(@+o,+w+w)]. (629
Applying tyhe manoeuvrability convolution function [11], which is expressed as
1
F X0 Y,()] = o Ko (@)% Yo (0)] (6.30)

the Fourier transformation of the equation (6.21) becomes

F [S0i(8) So; (1) Sor (£)] = Spi () * So; (@) * S () (6.31)

1 a3 _ [ — (@0 + wo; + @iz )1
Uy (@) = So;, 0, 0r (@) = (Z:) oon e T e (6.32)
g =0,=0;= 0y, (6.33)

where the parameters w, W), Wy, Wo;, Wy; and wyy are shown in Fig. 9.
Now, let us analyze the term U;(#) which can be expressed as

1
Us () = ES‘"‘ (O){cos[w + (v, + w)] t + cos[w + (w; + w)] t}. (6.34)
Applying the manoeuvrability delta function [11], which is express as

F [xp ) cos 0y 1] = 5 [Xo(® — @) + Xo(@ + )] 6.35)
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Fig. 9 diagram power spectral density of the AM/VSB video signals

and consider (6.30), the Fourier transformation of (6.34) gives
1
Us;(w) = So,,[w + (@, + )]+ So,,[w + (0; — w)]. - (6.36)

In the same manner, we analyze the terms Ug(¢) and U,(f). Thus, the Fourier
transformation to these terms can be expressed as

Ug(w) = SoJ o+ (0, 4+ 0]+~ 1 So, [0 + (w; — ®,)] (6.37)

U,(w) = So, [0+ (0, + @) + - ! So,[w + (0; — wp)] (6.38)

Considering the equations (6.31), (2.36), and taking the Fourier transformation
of equations (6.25), (6.26) and (6.27) we obtain on

Us () = ! So; ok (@ + w,;) (6.39)
Uy (w) = l So, o (0 + ;) (6.40)
Upo(w) = So. oi{@ + ), (6.41)
where
Soj,06 (@) = Sp; (@) * Spe (@) = F [Se; (2) - Sor (D] (6.42)
2 _ fw — (0y + o)]?
Soj,0k (@) = 40? (6.43)

=e
2a4/n
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a? _ [0 — (@u + @)
SOi,Ok ((O) = - 402 (644)
20/n
a2 _ [© — (wo; + ®y)]?
SOj,Oj (UJ) = e 40'2 (6.45)

20\/7?
Note: the derivation of (6.32), (6.43), (6.44) and (6.45) is not shown because it
goes beyond the scope of this paper.

Finally, subsﬁtuting the equations (6.15), (6.39), (6.32), (6.34), (6.37), (6.38),
(6.39), (6.40), and (6.41) in the equation (6.12) yields

N N _(a) — oy)?
U(w)=2n50(a))+A7cmz50(a)—w,.)+amz e 252
=1 i—104/27
m3s X Z N 1 a’ _ [w — (@o + @; + wg))?
-+ — =8 602
6 i=lj=lk=l{<2n)0'\/67t ’
T T
+ Zéo[w + (0, + 0; + w,)] + Zéo[w + (@, — 0; — o,)]
I\ a24 _ o + o, — (@y + o))
+ 1= —e 402
(2>20'\/7t
1l 24 _ [w + 0, — (g + i) A _ [0 + @, — (5 + 0y))?
+ - — e 4052 -+ —e 402
2{2¢.\/x ’ 20./n ]
1T ad4? _[w—mok'f'(wz'*'w/)]z ad? _[w—wnk+(wl_mj)]z_
+ - — @ 202 -+ — 202
4| 6./2n c\/2n i _
1T a4? __[w_(001+(w.-+ )P ad? _[w“wﬂj"'(wl_wk)]zw
+ -] ——=—¢ 20? + — 20
4 La\/21t a\/271: i
- 2 [w — @y + (@ + @) 2 [w — g, + (0,— @)}
+% “jz_e“ 257 + “ji_e“ 27 . (6.46)
ENG o/2n J

Thus, spectrum of the output external modulator signals (SCM AM/VSB video
signals) can be expressed as

R(w) = |U(w)}-

6.47)

finally, power spectral density PSD of the SCM AM/VSB video signals becomes
R, (w) = 10log[|U(@)I*].

Analysis the equation (6.46), we can say, the first term is the principle carrier, the
terms in (m) is the linear desirable term that contains the information about video

(6.48)
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signals, whereas the term in the trm in (m?®) is the third order intermodulation
(IMD;) component. Apparently, IMD, vanishes while IMD, is independent of the
bias point but dependent on & parameter that limits compensate of the unlinearizer
modulator. Therefore, we can use linearizer circuit within AM/VSB optical modula-
tor to minimize the IMD, component, which improves the general performance of
the SCM AM/VSB CATYV CD system. :

Therefore, power spectral density consists of very large number of components
with deferent frequencies. The amplitudes of these components become smaller and
smaller with increasing frequency. For practice, it is enough to consider limited
bandwidth frequency for system communication. This will economize the band-
width, thus enables the transmission of the several channels over a limited total
system bandwidth. Good knowledge to PSD helps on transmission and reception
communication signals (information, news, picture) in a better way and economical-
ly matched.

7. DISCUSSIONS AND RESULTS

The required channel spacing, for coherent SCM AM/VSB CATV system
depends on the IF signal, modulation form, and bandpass filter. Large channel
spacing is necessary to avoid interference from the image spectrum of the ajacent
channels. When we use a single optical carrier, there is no difference between the
channel spacing in the optical and electrical domain, this means that values nearly
D = 2 B, is sufficient, where B, is the RF signal frequency bandwidth. As a matter-
of-fact, the crosstalk noise variance of channels, from (2) to (N-1) twice the variance
noise crosstalk results from the nighbourhood channels. On the other hand, the
corsstalk noise variance of channel 1 and N is equal to the variance crosstalk noise.

SCM systems are degraded by IMD, this is true for both direct detection and
coherent systems. Intermodulation distortion results primarily from the nonlinear
laser characteristic, with coherent SCM CATYV systems, the IMD is a fundamental
characteristics of the nonlinear modulation format and the coherent detection
process.

For the design purpose we expressed the definitions of the system parameters as
listed in Table.

Table
Definition and numerical values of system parameters
Fiber attenuation o 0,2 dB
Excess loss of 3 dB 3, 0,05
coupler -
Photodiode R glhv = 1,25 AJW
responsivity
Charge electron q 1.602 x 107 C
Temperature T 300 K
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Load resistance R, 50 [Q]
Bandwidth of the video o
TV signal B 6 x 10° Hz
Power LO laser P, 10x 1073 W
Local oscillator _
relative intensity RIN,, —110 + 160 dB/Hz
noise

Relative intensity

noise of the RINg —110 + 160 dB/Hz
transmitter laser
Photon energy hv 1,28 x 107 J
Carrier-to-noise ratio CNR 40 = 46
Signal-to-noise ratio SNR 56
Noise figure of the
optical amplifier F 3dB
system
Gain of th‘e optical G 15
ampilifier
Boltzmann constant Ky 1,38 x 10723 J/C

We have been concerned only by the AM/VSB optical IMD that is intrinsic to
coherent SCM-CATYV optical system. IMD results from the electrical amplification
of the composite microwave signal, this electrical IMD can make same degradation,
but in some condition, the electrical IMD is negligible. We assume the system suffer
from IMD AM/VSB optical modulator and IMD proportional to another means
and coherent detection process is negligible.

We noted the modulation index (m) must be selected in better way and must not
be increased more than (2%), because if the modulation index is large (m > 2%)
third order intermodulation distortion products will dominating. The expression for
the power density spectrum in (6.46) is purposely separated into two terms to
emphasize the two different types of spectral components.

The first term is the desirable PSD and its shape depends only on the spectral
characteristic of the SCM AM/VSB video signals U, (w). Fig. 10 shaws the fpower
spectral of a AM/VSB modulated 10 lines, the bandwidth of the TV signal is 5 MHz
for PAL system (or 6 MHz for SECAM system), and the lower edge of the
bandwidth is 1.25 MHz below the picture carrier.

The second term in (6.46) is the undesirable IMD, [U, (w)] and that is clearly in
the Fig. 11. Third order intermodulation products (IMP’s) has been shown that
products of the form (f; + f; +£,), where fis the frequency of the channel and has
varying value for evry channel , j, k. As matter-of-fact, a third order IMP’s that falls
directly within the frequency band of ith channe! in the N-channel coherent SCM
CATV AM/VSB.



464 " M.S. Makhoul Kwart. Elektr. i Telekom.
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Fig. 10 power spectrum density of the 10-channels AM/VSB television signals, where m = 0.02, § = 1, signal
bandwidth is S MHz (PAL systems) and channels band-pass 8 MHz
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Fig. 11 power spectrum density of the third order intermodulation distortion products in external AM/VSB,
where N = 10, m = 0.02, § = 1, signal bandwidth is 5 MHz channel band-pass 8 MHz

Fig. 12 shows clearly the IMD, power spectral components vanish when the bias
point @ of the optical AM/VSB equal to zero and this condition is usually desirable
for the optical AM/VSB techniques for CATV CD system. Where IMD, takes the
maximum value and set of on the center PSD of the group SCM AM/VSB video
signals. Therefore, the center channel (j = N/2) has the most IMP’s and the last
channel (j = N) has the least IMP’s. As it is seen from PSD of the pure video signals
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Fig. 12 power spectral density of the third order intermodulation distortion set of on the center power
spectral density SCM AM/VSB video signals, where N = 10, m = 0.02, § = 1, signal bandwidth is 5§ MHz
and channel band-pass § MHz

and PSD IMD, the convoluted version of the individual signal spectra causes
a wider bandwidth as shown in the Fig. 13.

Let us say after that, SCM CATV AM/VSB CD system is degraded by IMD, this
is true for both direct detection and coherent detection systems. IMD results
primarily from the nonlinear laser characteristics with coherent SCM CATV

2ffects IMD On SCHM AN/VSB
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Fig. 13 shows the third order intemodulation negative effects on the power spectral density SCM AM/VSB
~video signal, where N = 10, m = 0.02, § = 1, signal bandwidth is 5 MHz and channel band-pass 8 MHz
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AM/VSB systems the IMD is a fundamental characteristics of the nonlinear modulation
format. The worst case IMD product near the center channel, is the sum of
intermodulation products that involve all the channels. Since the channels near the
midband contribute mostly to the worst case intermodulation third order products, it is
particularly important to have uniform frequency and phase response hear the midband.

As we saw, it is apparent, the (IMD,) vanishes while the linear and (IMD,)
terms are independent of the bias point (@) and fortunately dependents on another
parameter (6) which limits compensation of the unlinearizer modulator. Therefore,
we can use linearizer circuit within (AM/VSB) optical modulator to minimized the
IMD, component, which improves the general performance of the SCM AM/VSB
CATYV CD system.

So, comparatively with the unlinearizer modulator case (6 = 1) when 6 equal to
0.25, 0.5 and 0.75, PSD of the IMD, reduced by approximately 25, 14, and 5 dB,
respectively. Thus, by minimizing é parameter the IMD, effects can be reduced. Let
us then say, by proper selection of the 6 the PSD of the IMD, is reduced and Fig. 14
shows power spectral density of the intermodulation distortions versus & (delta).
Thus, general system performance will become better.

When the video band-pass frequency SCM video signal increases from the first
channel to the center group SCM signals by linear form, and decrease from the
center group SCM channels in the same way to the last channels in the group SCM
video signals, the IMD, can be reduced. That is mean, the band-pass frequency
SCM video signal can be expressed as

Nf2
B+ Y AB,(i—1) for 1<i< N2
i=1
By, = .1
u . N _
By, — Z AB,(i—1) for 5+1<1<N,
N
i=5+1

where B, is the nominal band-pass frequency of the video signal (8 MHz), AB, is the
stop increase in the channel band-pass frequency, By, is the central channel
band-pass, and i is the channel number.

Thus, if the PSD bandwidth of the PAL signal is S MHz (or 6 MHz for SECAM
system) for each channel, first and last band-pass video signals have 8 MHz and
center band-pass signal has 12.4 MHz where AB, is 1.1 MHz as we see in the Fig.
17. We noted here clearly PSD of the IMD, reduced more than 30 dB and appeared
that in Fig. 18. Therefore, system performance improves as we expected.

When the system works on one octave as is clear in Fig. 19, where N = 10,6 =1,
m = 0.02, and nominal channel band-pass are 8 MHz. We observed, the maximum
IMD, falling within the channel’s bandwidth. Therefore, the IMD, negative affects
not reduced by making the system works on one octawe. PSD of the IMD, negative
effects on the PSD 10-channels AM/VSB video signals is reduced. Again, let us say
after that, in this way the system performance may be not improved.
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PSD IMD SCM AM/VSB CD System
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Fig. 14 intermodulation distortions power spectral density of the center channel versus & (delta)
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Fig. 15 Power spectral density of the 10 video channels, where N = 10, m = 0.02, 6 = 1, central channel
band-pass 12.4 MHz, first and last band-pass signals are 8 MHz and AB,is 1.1 MHz, band-pass signals
increase from the first to the center and decrease from the center to the last in the SCM AM/VSB video
signals

Under all these considerations, the system designer can control the spectrum
characteristics and PSD of the SCM modulated signal. Thus, by proper selection of
the band-pass frequency characteristics to transmitted PSD video signals the
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Fig. 16. Power spectral density of the third order intermodulation distortion, where N = 10, m = 0.02,

& = 1, signal bandwidth is 5§ MHz for PAL system, central channel band-pass 12.4 MHz, first and last

band-pass signals are 8 MHz, band-pass signal increases from the first to the center and decrease from the
center to the last in the SCM AM/VSB video signals

PSD Of The AN/VSB Video Signals

PSD [dB]

-20

-40

z/\\\\\\mvw\

~-100 i 11[MHZ]

80 100 120 140 160

Fig. 17. Power spectrum density of the 10-channels AM/VSB video signals, when system works on one
octave and where m = 0.02, § = 1, signal bandwidth is 5 MHz and channel band-pass 8 MHz

performance system must be increased. In addition, the SCM AM/VSB CATV CD
system performance could be significantly improved by using a balanced receiver,
higher power laser, linear electrooptic modulator (EOM), and high gain amplifiers.
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PSD Useful Signals With IMDs
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Fig. 18. PSD IMD, with 10-channels AM/VSB video signals, when system works on one octawe, where
m = 0.02, 5 =1, signal bandwidth is 5 MHz (PAL system) and band-pass frequency 8 MHz

IMD Effects On The AN/VSB Video Signals
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Fig. 19. Third order intermodulation distortion negatives effects on the PSD 10-channels AM/VSB video
signals, when system works on one octave and where m = 0.02, 3 = 1, channel band-pass 8 MHz and
signal bandwidth is 5 MHz
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M.S. MAKHOUL

EFEKTY ZNIEKSZTALCENIA ZLOZONEGO SYGNALU W PASMIE CZESTOTLIWOSCI
SCM AM/VSB CATV CD

Streszczenie

Przeanalizowano znieksztalcenia zlozonego sygnalu utworzonego droga optycznej multipleksji falo-
wej (WDM) modulowanego zewnetrznie za pomoca modulatora elektrooptycznego. Opisano koherentna
transmisj¢ sygnalu o szerokim widmie optycznym w odniesieniu do przenoszenia obrazu w sieci
telewizyjnej kablowej. Podano przeglad moZliwych ukladéw elektrooptycznej modulacji zewnetrznej
z kompensacja znieksztalcen nieliniowych. Sg to kombinacje planarnych modulatoréw elektrooptycznych
w konfiguraciji interferometru Macha-Zehndera wspomaganych elementami elekironiki. W powolaniu na
dane literaturowe przedstawiono graficznie z krotka analiza mozliwos§¢ kompensacji znieksztalcen
modulacji. Zaprezentowano konfiguracje nadajnika i odbiornika koherentnej transmisji z no$nym
sygnalem optycznym generowanym z lasera Nd:YAG wzbudzonym za pomoca diod. W nadajniku
zastosowano uklad zewngtrznej modulacji z kompensacjg znieksztalcen. Przedstawiono dwie konstrukcje
odbiornika koherentnego z lokalnym oscylatorem w odniesieniu do jednego odbiornika i z dystrybucja
sygnahu i lokalnego oscylatora na N torow odbiorczych.

Istotna, oryginalna czgé¢ pracy dotyczy opisu modulacji i wynikajacych znieksztalcent nieliniowych,
towarzyszacych elektrooptycznej modulacji zewngtrznej i zdefiniowania wwarunkéw minimalizacji dru-
giego, lub trzeciego rzedu deformacji nieliniowej sygnalu. Sygnal przedstawiono w notacji gestosci mocy
spektralnej i przeanalizowano szczegotowo efekt minimalizacji trzeciego rzgdu znieksztalcen intermodula-
cyjnych sygnalu multipleksowanego optycznie i modulowanego amplitudowo modulatorem zewngtrz-
nym. Przedstawiono warianty kompensaciji znieksztalcen ilustracja wynikow symulacji komputerowe;j.

Stowa kluczowe: znieksztalcenia sygnatu, optyczna multipleksja falowa, uktady modulacyjne, laser
Nd:YAG, telewizja kablowa.
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In this paper we consider the bit permutations used in the substitution-permutation
networks (SPNs). We deline the terms: regular SP-network and irregular SP-network and
present the methods of designing these two kinds of networks. Presented methods alow to
achieve so called connective completeness of the substitution.permutation network in as few
number of rounds as possible.

Keywords: Substitution-permutation network, product cipher, permutation, completeness,
complete SPN.

1. INTRODUCTION

In [MEYET78] author presented an analysis of building dependence of ciphertext
bits on plaintext/key bits in successive rounds of the Data Encryption Standard
algoritm. According to this results of this analysis, the total dependence of output
bits on plaintext and key bits is achived in the fifth round. However, author showed
that, according to the aproximate analysis, four is the minimal number of the round
in which total dependence could potentially be achieved.

In this paper we present the methods of designing the permutations of the
substitution-permutation networks which ensure achieving total dependence in
minimal number of rounds. First we define a term connective completeness, which
means, for the networks with S-boxes for which each output bit depends on all input
bits, total dependence of all ciphertext bits on all plaintext bits and present
a necessary condition of connective completeness of the SPN. We introduce the
partition of the substitution-permutation networks into two classes:

e the regular SP-networks — the networks for which the number of the S-boxes in
one round is a natural power of the number of S-box inputs (or outputs),
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e the irregular SP-networks — the networks which are not regular.

For both these kinds of networks we present theorems which allow to determine
the minimal number of the round in which achieving the connective completeness is
possible. Moreover, we present the algorithms which may be used to design both
these kinds of networks. Algorithm of designing the regular networks is similar to
the one presented in [KADA79]. Second presented algorithm alows to design both
regular and irregular networks and is more complex.

2. BACKGROUND AND FOUNDAMENTAL CONCEPTS

In this paper we discuss an N-bit SPN consisting of R rounds of n S-boxes
connected by bit permutations (Fig. 1). The S-boxes are pxp bijective mappings and
the bit permutations belong to a special set of permutations for which no two

plaintext
LIt I i 1L
S11 S12 S13 S14

—
hadg

S21 S22 S23 S24

30 0%z
HWow R

S31 S32 S33 S34
=

S41 542 543 S44
(RN ITTE 77T ITTI

ciphertext

Fig. 1. A sample substitution-permutation network

outputs of an S-box are connected to one S-box in the next round. The round (or
iteration) keys are in general independed on each other (or generated by a key
scheduling algorithm). The keying is done by xoring the iteration keys with the
inputs to the rows of the S-boxes in each round and by xoring result of the last
round with the last iteration key.
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Nonlinearity and diffusion

It known that the input bits of the substitution-permutation network should
depend on its input bits nonlinear way. The components which provide nonfinear
dependence of the output bits of the network on its input bits are the S-boxes. The bit
premutations are linear transformations and play another role in the network.

Another requirment for the substitution-permutation network is that each its
output (each output bit) depends on the greatest number of inputs (in the best case
— on all inputs). If each output depends on large number of inputs then it means
that there are many such inputs which influence many outputs. Above requirement
means that there should be many such inputs that changing one of them may cause
large number of output bits changing. To make possible changing some input bit
cause large number of outputs of the network changing, the network has to be
constucted this way that a change of the input bit is spread in successive rounds onto
the greatest part of the network. Therefore the network should ensure a diffusion of
the changes of its inputs. Owning to this, a small change at the inputs will be able to
cause a large change at the outputs.

Both the S-boxes and the permutations are responsible for diffusion of the
changes at the inputs of the network.

Participation of S-boxes in diffusion

A degree of diffusion introduced by the S-boxes is illustrated by the relationships
between input and output xors of the S-box. Let wt(v) represent the number of
non-zero bits in vector v, or the Hamming weigth of v, dX and dY input and output
xors of the S-box, respectively.

Difinition 1. [HETA96] An S-box satisfies a diffusion order of A, 13> 0, if, for
wt(dX) > 0,

A+ 1 — wt(dX), wi(dX) <A+ 1
wt(dY) >
0, otherwise

Example 1. The DES S-boxes satisfy A= 1. It means (a.0) that if one input bit
changes (w¢(dX) = 1 < A + 1) then at the outputs at least two bits change.

Other properties related to the diffusiveness of an S-box are the stricte avalanche
criterion (SAC) [WETAS86] and the propagation criterion [PLLG91] — or the
higher-order SAC. An S-box satisfies SAC if, given that a single input bit is
complemented, for each output bit the probability that it changes is exactly 1/2.
Similary, an S-box satisfies k-order SAC if each output bit changes with a probabili-
ty of 1/2 when k or less input bits are complemented. The SAC and the higher-order
SAC properties of an S-box imply that the expected number of output changes will
not be small (i.e., on a average half the output bits will change) even if the number of
input changes is small. However, unlike the diffusion order of an S-box, the SAC
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and the higher-order SAC cannot be used to guarantee a lower bound on the
number of output changes given a small number of input changes.

Participation of permutation in diffusion

The permutations used in the substitution-permutation networks belong to
a special set IT of permutations for which no two outputs of an S-box are connected
to one S-box in the next round. Owning to this, the bit changes are spread during the
transition between two successive rounds (of course the number of changes does not
change but their locations do). If at the output of some S-box m bits change, these
changes affect m S-boxes of the next round. It amplifies the effect of diffusion
provided by the S-boxes so that these two kind of effects intensify each other. If, in
turn, the changes at the inputs of affected S-boxes of that next round are the only -
changes at the inputs of these S-boxes, at the output of each of them more than
A bits will change, where A is a diffusion order of the used in the network S-boxes.
These changes will be propagated to even one more round of substitution.

As we can see, if we want the diffusion to be the strongest then designing the
permutations we have to consider a necessity of fast propagation of changes in many
(not only in two) successive rounds. Therefore we have to design the permutations
totaly for the whole network and not only for selected neighbouring rounds. On
Fig. 2a) we present a part of the network in which the permutations are designed
this way that they do not eanble as good diffusion of changes as in the network
presented on Fig. 2b).

) b)

OO0

Fig. 2. A participation of permutations in diffusion

Completeness and avalanche effect

One of the requirements for the substitution-permutation network is that every
output depends on the greatest number of inputs, in the best case — on all inputs.
Some special kind of dependence is achieved for so called complete networks.
Completeness is one of two key requirements for the designed nowadays networks.
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Designing the networks which satisfy this requirement is not always easy. A neces-
sary condition of achieving completeness of the network is ensuring so called
connective completeness, which will be described in further part of this paper. Next
we formally define described property of the network.

Definition 2. A one-one function f
f: ¥V — V,, where V, is a vector space of N tuples of elements from GF @) is
said to be complete if
.. 0, k#1, ke{l, 2,...,
Vije{l,2,.,N} I, n,eVy [vl@vz]k={ { ND)

Lk=i

[f (@) ®f(v,)];=1, where [v], represents g-th bit of the vector v and @ re-
presents a bitwise sum mod 2.

Above definiton means that function f'is complete if for any bit i€[1, 2,..., N} we
can find two vectors v,, v, such that v, and v, differ only in the i-th bit, for which
f(v,) and f(v,) differ at least in the j-th bit.

Definition 3. An S-box is said to be complete if substitution it implements is
a complete function. A substitution-permutation network is said to be complete if
the function implemented by it is complete for all key values.

Another key property of the substitution-permutation network is an avalanche
property (FEIS73], [WETAS86], [YOTA96]). An SPN is considered to display good
avalache effect if a one bit change in the plaintext is expected to result in close to half
the ciphertext bits changing. Good avalache effect is are are important to ensure that
network is not susceptible to statistical attacs [HETA94]. More formally, the
avalache is defined as follows:

Definition 4. [YOTA96] An SPN is said to satisfy the avalanche effect if, for each
key, on average half the ciphertext bits change when one plaintext bit is changed.
That is E (wt(dC)|wt(dP) = 1) = N/2, where dC and dP denote the ciphertext and
plaintexty change vectors, respectively (N — as above).

An extension of the above definition was proposed by Webster and Tavares
[WETAS86] and is reffered to as the Stricty Avalanche Criterion (SAC may be used
both in respect to an S-box and to a whole network).

Definition 5. A network is said to satisfy the SAC if, for each key, each ciphertext bit
changes with a probability of 1/2 when a single plaintext bit is changed. That is
P(dC,= 1|wt(dP)=1)=1/2 where C, denotws the i-th ciphertext bit,
l<=i<=N.

It is clear that a network satisfying the SAC must satisfy the avalanche criterion.
Satisfaction of the avalanche criterion does not necessarily simply satisfaction of the
SAC. While the most SPNG, if treated as randomly selected boolean functions, are
expected not to satisfy the SAC [OCON94], most of the SPNs will satisfy the SAC
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after sufficiently many rounds. Also, there is no known design procedure that
guarantees that the resulting SPN satisfies the SAC.

3. MEYER’S ANALYSIS AND CONNECTIVE COMPLETENESS

As we mentioned, one of the requirements for the substitution-permutation
networks is that every output depends on the greatest number of inputs.
The best case is that for every key value, every output bit of the network
depends on all input bits — and not just on some subset of input bits.
If the SP-network does not satisfy this property and some output bit (at
least for some key values) depends only on a few input bits then it could
be found the relation among considered output bit and the correspondig
small subset of input bits (by analysing significant number of plaintext — ciphertext
pairs). This kind of information could be then used in attacks on the network
and might apear usefull.

In [MEYE78] (also in [MEMARB2]) author presented an analysis of building
dependence of ciphertext bits on plaintext (and key) bits for the Data Encryption
Standard (DES) algorithm. In this analysis author investigated how fast the
dependence of every output bit on every input (and key) bit was achieved as
a function of number of rounds. An assumption in Meyer’s analysis is that for each
S-box each its output bit is a complex function of all its input bits.

. To provide a measure of mentioned dependency, a 64 x 64 array G, , if formed.
Each element G, , (i, j) specifies a dependency of j-th output bit of the round b on
i-th input bit of round a + 1. The number of marked elements in G,,, indicates the
degree to which total dependence was achieved by round r.

In the analysis it was shown that in DES, after five rounds each bit depends on
all plaintext bits (and all key bits). However, from the aproximate analysis followed
that four is the minimal number of rounds to achieve total dependece between
ciphertext and plaintext (see [MEYE78]). Therefore total dependence has not been
achieved in DES in potentially minimal number of rounds.

The dependence of each ciphertext bit on all plaintext and key bits bits is defined
in [MEYE78] as an ““intersymbol dependence”. Next we define a term connective
completeness.

Definition 6. A substitution-permutation network satisfies a property of connective
completeness if each its output bit has a connection with all its input bits. (We say
that it exist a connection between some input of some S-box s; of the first round and
some output of some S-box s, opf the round r if it exist such set of S-boxes
{5, 52 53,...,5,}, where s, represents an S-box of the round i, i e{l,2,3,..., r}, that for
ie{l, 2, 3,..., r—1} the S-box s, is connected (through a wire of bit permutation)
with an S-box s;, ;. Of course, if it exist connection between some input of the S-box
s, and some output of the S-box s, then it exist a connection between every input of
s, and every output of s5,. Then we say that S-box s, is connected with S-box S,
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It is obvious that if the network satisfies the intersymbol dependence then it also
satisifies a connective completeness property; connective completeness is a necessary
condition of itersymbol dependence. If we assume — similary as Meyer did — that
for each S-box of the network each its output bit depends on all its input bits then if
the network is connectively complete (i.e., satisfies the connective completeness
property), it also satisifies the intersymbol dependence. Such assumption makes
sense because just the S-boxes of this kind are used in practice. Therefore in such
case the terms “intersymbol dependence” and “connective completeness™ are equi-
valent (can be exchanged). Since a subject of paper concerns more topology of the
network than its functional properties, we will use the second term, i.e., “‘connective
completeness™.

In further part of this paper we describe designing the substitution-permutation
networks for which the connective completeness is achieved in minimal number of
rounds.

4. CONNECTIVE COMPLETENESS (INTERSYMBOL DEPENDENCE)
VS COMPLETENESS OF THE SPN

As we mentioned, completeness is a special kind of dependence of network’s
output on its input (or key), defined by Definition 2. From fact that network is
complete follows that it satisfies the connective completeness property. Therefore
connective completeness is a necessary condition of completeness; it is obvious that
network may not be complete if it is not connectively complete — in such case some
outputs just do not depend on some inputs.

In general it is much harder to design a complete network than to design
a connectively complete network. However there is some kind of networks which
may be designed this way that satisfaction of the connective completeness property
guarantees satisfaction of the completeness property if used in the network S-boxes
are complete. Such networks are one of the topics of our further research.

5. DESIGNING THE PERMUTATIONS

In the following part of this paper while considering the S-boxes of the particular
round we will number them using the numbers 1, 2,..., N starting from the most left
S-box of the round. We will denote the S-boxes with use of the small letters (or
numbers) and the sets of the S-boxes — with use of the capital letters. Moreover it
will always be determined to which round given S-box or given set of S-boxes
belongs. A round in which we achieve connective completeness we name a round of
connective completeness.

Definition 7. Let S-box g belong to the round of conective completeness.
An order of conective completeness of the S-box g for some S-box s of the first round
is a number of all possible connections in the network between S-boxes g and s.



480 A. Sadowski Kwart. Elektr. i Telekom.

A function of order of conective completeness for some S-box s of the first round is
a mapping ¢, which assigns to each S-box of the round of connective completeness
a number of all conctions with S-box s (see Fig. 3).

' {1,2,.., N} > {1,2,..,p}; theset{l,2,..., N} represents the S-boxes of the
round of completeness.

Minimal value of the function of order of connective completeness is equal to 1,
maximal — to p.

N=5p=3
s A round of connective completeness is a round
N v number three.
N\
‘\ [ 7

N

1 2 3 4
C(1) c2) c(3) Cd) cfS)
= = =3 =2 =1

Fig. 3. A function of order of completeness for the S-box s

Definition 8. A set of S-boxes involved by S-box s of the i-th iteration,
i=1,2,.,N—1 is a set of the S-boxes of the i+ 1 st iteration which have
connections with the S-box s. Shortly we name this set a set involved by S-box s and
denote it by D, (s).

A set of S-boxes involved by set A of S-boxes of the i-th iteration,
i=1,2,.,N—1isasum of the sets of S-boxes involved by the elements of the set
A. We shortly name this set a sef involved by set A and denote it by D, , (4). Next we
present a necessary condition of completeness of the SP-network.

Lemma 1. (a necessary condition of connective completeness)
It is impossible to achieve connective completeness of the substitution-permutation

network in the round number ofwhich is smaller than I_;,, where

Luin = 1 + log, N. ()

(A very simple corollary from this lemma is that the SPN must not have the number
of rounds smaller then I, if we want to achieve connective completeness in it).
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Proof. The connective completeness we can achieve in the round, for which it will be
possible to achieve connections between each S-box of this round and each S-box of
the first iteration.

Consider any S-box s of the first iteration. It involves p S-boxes of the second
round (because every its output must be connected to different S-box of the second
round); these ones of the second round can involve at most p? S-boxes of the third
round. Maximal number of S-boxes involved by the set 4 of S-boxes of particular
round in the next round is equal to p°|4|, where |Z| represent the number of
elements of the set Z. In the best case we have

ID,(s)=p, |Ds(D,(s))| =p p=p?etc., until we reach the last round
or |D,(D;_))|=p'|Di_i| = p'~', where i is the number of the round of the
network, ie{3, 4,..., R}. '

Therefore it is impossible to achieve connective completeness in the round i if

pT'<N, orfor i<l1+log,N.

6. REGULAR NETWORKS
Definition 9. A regular network is a ntwork for which following condition is satisfied:
dueN N=p“

Theorem 1. Consider regular substitution-permutation network. For such network
the minimal number of the round in which it is possible to achieve connective
completeness is equal to i, where

i,=1+1lob,N. )

Proof. From the Lemma 1 follows, that for the regular network, 1 + log, N is the
minimal number of the round, for which the necessary condition of completeness is
satisfied. Consider any S-box s of the first round. It involves p S-boxes in the second
round: |D,(s)| = p. In the third round maximum p? S-boxes can be involved:
ID,(D,(s))| = p'|D,(s)| = p?, etc. In the i-th round at most p*~'= N exactly
N S-boxes will be involved. Hence we have:

i,=1+log,N.

Assume that for considered network we have N = p* ue N. From this follows that
i, = u — 1. This way we have shown that any S-box s of the first round can involve
exactly N S-boxes in the round given by (1). Now we have to show that it is possible
for all S-boxes of the first round simultaneously.

Consider any S-box s of the first round (see Fig. 4 — comments on this figure
will be presented further). It involves p S-boxes of the second round (no two outputs
of one S-box can be connected to one S-box of the next round). These involved
S-boxes create a set D, (s). Each one of the S-boxes of the set D, (s) has more p — 1
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free inputs, therefore more p — 1 S-boxes of the first round can be connected to the
set D, (s); every one the same way as the S-box s.

Hence we can group the S-boxes of the second round into N/p = p“/p = p*~!
distinct p-element sets. We can connect to each one of them to p S-boxes of the first
round, the similar as described above way. Next we consider any of these sets. Without
loss of generality we consider the set D, (s). Like previously, we connect the outputs of
this set (we mean: the output bits of the S-boxes of this set — there are p* such outputs)
to p* S-boxes of the third round — our aim is to involve as many S-boxes of the third
round as possible. We involve p*> — element Set D, (D, (s)). Every S.box of this set has
more p — 1 free inputs. We can connect to these inputs the outputs of p — 1 sets we
have achieved in the second round, the same way we connected the outputs of the set
D, (s). The set D, (D, (s)) has p? elements. We achiev N/p = p*~!/p = p™~? elements
and each element of this set is connected with N/p = p*~'/p S-boxes of the first
round.

Consider any set of these sets. We connect every one of its outputs — tyhere are
(@*'/p)’ p = p*! of them — to one S-box of the round i,. Since N = p~!, this way
we involve all S-boxes of the round i,. Now we have the situation in which all
S-boxes of the round i, are connected with N/p S-boxes of the first round. Each
S-box of the round i, has more p — 1 free inputs; in this situation in similar way we
can connect the outputs of each one of p — 1 left sets of the round i, — 1. In the
designed this way network all S-boxes of the round i, have connections with all
S-boxes of the first round.

Algorithm of designing the regular SP-networks

In this section we present an algorithm of designing the regular substitution-
permutation networks for which the connective completeness is achieved in as few
number of rounds as possible.

In the presented algoritym we use the following notation:
undeline — keywords of the algorithm pseudo-language,

normal — variables,
italic — operations made in the algorithm,
# italic — comments,

UPPER _ LETTERS — constants.
In the algorithm we number both the S-boxes of particular round and the inputs of
S-boxes starting with zero. We number the rounds starting with one.

Algorithm 1

# first we group the S-boxes of every round of the network into the sets

for round = 1 to ROUND _ OF _ COMPLETENESS-1

begin o

" e Divide the round round into N|p sets (p — element sets) taking to the
succesive sets succesive S-boxes starting from the S-box number 1 (the most left
S-box).

round-1 round-1
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o Save the partition of the round in memory.
end
# next we create the connections
for round = 1 to ROUND _OF _ COMPLETENESS-1 do
begin
# for all sets of the round round:
for set = 0 to (N/p™™~' — 1) do
begin
Connect the outputs of the set set of the round round to the inputs number
(set mod p of the set [set/p] of the round round + 1
end
end

On the Fig. 4 we present a sample regular SPN designed with use of the
Algorithom 1 (p =3, N=09, i, =3). The groups of the S-boxes of every round
achieved as a result of the first loop of the algorithm are marked with dotted boxes.

............................................................................................

p=3, N=3=9(u=3), i.=1+log:9=3

Fig. 4. A SP-network designed with use of the Algorithm 1

7. IRREGULAR NETWORKS

Definition 10. An irregular network is a network which is not regular, it means
a network for which we have:

~@3@ueN N=p*).

Definition 11. An e-set of the S-box s of the round i, i€{2, 3,..., r} is a set of these
S-boxes of the first round (represented by numbers from the set {1, 2,..., N}) with
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which S-box s has connections. This set can contain replications of the elements; the
number of occurances of particular S-box of the first round in the e-set of the S-box
s of the round i is equal to a number of connections of this S-box with the S-box s.

If the e-set of some S-box of some round is {1, 2, 4, 1, 3, 4} then it means that this
S-box has two connections with the S-box 1 of the first round, two connections with
the S-box 4, one connection with the S-box 2 and one connection with the S-box 3.

Theorem 2. Consider irregular substitution-permutation network. For such network
the minimal number of the round in which it is possible to achieve connective
completeness is equal to i,, where

i, =[2 + log, N]. )
Proof. (Sketch) Since
[2 + log, N] > I, where I;, is determined by (0)

then for the round number [2 + log, N] the necessary condition of completeness is
satisfyed. Note that [2 + log, N] is the smallest natural number greater then I,
Therefore we will show that achieving the completeness of the network is possible
for the round of the smallest number for which the necessary condition of
completeness is satisfied.

Consider second round. We can connect every S-box of the second round with
p different S-boxes of the first round. For the second round we achieve N p-element
e-sets of different elements (the elements of one e-set differ from each other). Since
eahc S-box of the first round has connections with p different S-boxes of the second
round then each element of the set {1, 2,..., N} belongs to exactly p e-sets of the
second round. For any S-box s of the second round we can find at least p-1 such
S-boxes of this round that s and these S-boxes have pairwise separable e-sets (we
mean the e-set of the S-box s and the e-sets of these found S-boxes are pairwise
separable) if (N/p) > =p. If this condition is satisfied we will be able to create for the
second round p-element e-sets such that for each one of them it will be possible to
find p — 1 other e-sets which will be separable with it and pairwise separable with
each other.

Assume that condition (N/p) > =p is satisfyed. Consider round number three.
Give any S-box a, of this round and connect it with any S-box b, of the second
round. Since condition (N/p) > = p is satisfyed, in the second round for the S-box b,
we can find p — 1 S-boxes such that 5, and these S-boxes have pairwise separable
e-sets. We can connect these p — 1 S-boxes with the S-box g, of the third round.
Now e-set of the S-box a, contains p* different elements. Next consider another
S-box a, of the third round. We connect this S-box with one of these S-boxes of the
second round which have the greatest number of free inputs (input bits). Let b,
represent such S-box. For the S-box b, we can find at least p — 1 S-boxes of the
second round such that b, and these S-boxes have pairwise separable e-sets. We
connect with a, these ones of the found S-boxes which have the greatest number of
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free outputs. Now the e-set of the S-box a, contains p? different elements. Similar we
can connect remaining S-boxes of the third round. If while creating new connection
we have a choice of few S-boxes of the second round, we choose this S-box which
has the most free outputs.

Consider any S-box a of the third round. To make finding for S-boxa p — 1 such
S-boxes that a and these S-boxes have pairwise separable e-sets possible, it must be
satisfyed a condition (N/p?) > = p.

Similar way we construct the connections for further rounds. In general, for any
S-box r of the j-th round it is possible to find p — 1 S-boxes of this round such that
S-box r and these p — 1 S-boxes have pairwise separable e-sets if following condition
is satisfyed

Nlp'~'>=p<j<=log,N
l<=j<=1i-2, jeN, i, — determined by (2)

If i, — 2 is the greatest number of the round in which for any S-box rit is possible to
find p — 1 S-boxes e-sets of which and e-set of r are pairwise separable then i, — 1isthe
greatest number of the round S-boxes of which have e-sets of different components. The
e-sets of the S-boxes of the round i, will be containig replications of the elements (because
in the round number i, — 1 for each S-box it is impossible to find p — 1 S-boxes of this
round satisfying described above condition <it may be possible find less such S-boxes>).

The e-sets of the S-boxes of the round i, — 1 contain p*~' different elements. It means
that every S-box of the round i, — 1 has connections with p*~2 elements of the first round.
Moreover, given element of the set {1, 2,..., N} occursin p~?e-sets of theround i, — 1.
We connect any S-box of the round i, with p S-boxes of the round i, — 1. The e-set of this
S-box will be containing p*~! elements, p*~! > N. We can connect any S-box of the round
i, with such S-boxes of the round 7, — 1 that in the e-set of this S-box we will be having all
elements of the set {1, 2,..., N}. ThlS way we achieve completeness of the network.

Algorithm of designing the irregular SP-networks

We present an algorithm of designing the irregular substitution-permutation
networks for which the connective completeness is achieved in the fewest number of
rounds. This algorithm may also be used to design regular networks but it is not as
simple as the Algorithm we number the S-boxes (and the rounds) starting with one.

Algorithm 2.
for round = 2 to ROUND _ OF _COMPLETENESS do
begm
" for sbox = 1 to Ndo
begm
T if round <ROUND _ OF _ COMPLETENESS
"~ begin

free. = p
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repeat
Connect succesive inputs of the S-box sbos of the round round with the
outputs of the S-boxes of the round round-1
e with which S-box sbox has no connections,
e which have free free inputs, and
e the e-sets of which are separable with the currently achieved e-set of
the S-box sbox
After eacvh new connection update the e-set of the S-box sbox
free: = free — 1
until all outputs of the S-box sbox are connected

end
else # round = ROUND _ OF _ COMPLETENESS
"~ begin
Connect succesive inputs of the S-box sbox of the round roudn with the
outputs of the S-boxes of the round round-1
e with which S-box sbox has no connections
e the e-sets of which have the fewest number of shared elements with as
Jar created e-set of the S-box sbox
If there are more then one S-boxes satisfying above conditions connect with
this one which has the greatest number of free outputs.
After each new connection update the e-set of the S-box shox.
end

Example 2. On the Fig. 5 we present a sample SP-network designed with use of the
Algoritym 2 (p = 2, N = 5). At every S-box of the rounds 2, 3 and 4 we gave the
content of its e-set. The round of connective completeness of this network is the

1234 51245 250345 1523 — 3415
1523 3415 1234 1245 2345

Fig. 5. A SP-network designed with use of the Algorithm 1
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round number 4. According to Theorem 2, four is the minimal number of the round
in which it is possible to achiev connective completeness:

i,[2 + log, N]=[2 + log, 5] = 4.

8. FURTHER ROUNDS

At the end we proof some simple fact:

Fact 1. Each output of each round further that the round of connective completeness -
depends on each input bit of the network (independently on the kind of used befor
these further rounds bit permutations).
Proof. Consider any S-box s of the round 7, i > i, This S-box has at least one
connection with some of the S-boxes of the round of connective completeness, give
g. Since q belongs to the round of connective completeness then it has connections
with all S-boxes of the first round. Hence also s has connections with all S-boxes of
the first round (of course it may have other connections than the one through g).

However we can still use Algorithms 1 and 2 in designing permutations of further
rounds to achieve good diffusiveness of bit changes in the network.

SUMMARY

In the paper we introduced a term connective completeness of the network. This
term is equivalent to a term intersymbol dependence (introduced by Meyer in
[MEYE78)) if network contains the S-boxes for which each output bit depends on all
input bits. Our term is used more in respect to a topology of the network. We noted
that connective completeness is a necessary condition of completeness of the network.

Next we determined a minimal number of the round in which it is possible to
achieve connective completeness, both for the regular and irregular networks. We
presented the algorithms of designing regular and irregular networks which ensure
achieving the connective completeness is minimal number of rounds.

In further research we are going to investigate how should the regular and
irregular networks be designed to satisfy the completeness property.
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A. SADOWSKI

PROJEKTOWANIE PERMUTACIJI BITOW SIECI
PODSTAWIENIOWO-PERMUTACYINYCH

Streszczenie

W artykule opisano permutacje bitow stosowane w sieciach podstawieniowo-permutacyjnych.

Zdefiniowano pojecia: regularna i nieregularna sie¢ podstawieniowo-permutacyjna i zaprezentowano
metody projektowania tych rodzajow sieci. Przedstawione metody pozwalaja na uzyskanie tzw. polacze-
niowej zupetnosci sieci w jak najmniejszej liczbie rund.

Slowa kluczowe: permutacja, szylry produktowe, zupehe sieci podstawieniowo-permutacyjne.
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System segmentacji obrazu i $ledzenia obiektow
W czasie rzeczywistym
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W artykule opisano zasade dziatania systemu przetwarzania obrazu umozliwiajacego
wydzielanie obiektow tego obrazu w czasie rzeczywistym. Po przetworzeniu na postaé
cyfrows, jaskrawo$¢ obrazu podlega filtracji dwuwymiarowej w celu wydzielenia konturéw.
Powstaly w ten sposob obraz binarny transferowany jest do pamieci RAM komputera IBM
PC, gdzie podlega dalszej obrobee. Urzadzenie umozliwia §ledzenie w czasie rzeczywistym
obiektdw poruszajacych si¢ na ekranie. Przedyskutowano dobér filtru dwuwymiarowego
oraz wplyw zaklocen i ruchu obiektu na prace systemu.

Stowa kluczowe: przetwarzanie obrazoéw, obrazy binarne, [iliry dwuwymiarowe

1. WSTEP

W wielu zastosowaniach automatyki, elektroniki i telekomunikacji pojawia sie
konieczno$¢ przetwarzania obrazow. Wachlarz zastosowan jest ogromny: poczawszy
od najstarszych i najprostszych aplikacji, takich jak przesylanie obrazu telewizyj-
nego, po najnowsze i najbardziej zlozone systemy sztucznego wzroku. Jedna z waz-
niejszych aplikacji jest segmentacja obrazu [1, 2], ktéra umozliwia wydzielenie
z obrazu konkretnych obiektéw na nim si¢ znajdujacych. Ustala si¢ w ten sposdb
polozenie tych obiektéw, co — jesli jest to potrzebne — pozwala na ich $ledzenie.
Informacja o poloZeniu obiektow moze by¢ tez wykorzystana w inny sposdb, np.
przy sterowaniu automatéw przemyslowych czy w kontroli jakoéci. W wielu
zastosowaniach (automatyka przemystowa, kierowanie pojazdami, zastosowania
wojskowe) jest wymagana obrobka obrazu w czasie rzeczywistym. W dostepne;j
literaturze stosunkowo rzadko mozna znalezé oméwienie tego typu urzadzen. Jako
wyjatki mozna tu przytoczy¢ prace [3, 4, 5, 6]. Istnieje kilka podstawowych pode;jsé
do segmentacji obrazu, ktére umozliwiaja dzialanie w czasie rzeczywistym.
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Najprostszym z nich jest poréwnanie jaskrawosci punktéw obrazu z jednym
badZ kilkoma poziomami progowymi [7]. Przyjmuje si¢, ze punkty ktorych jask-
rawos$¢ lezy miedzy wybranymi poziomami progowymi, naleza do okreSlonego
obszaru (obiektu). Polaczone obszary daja zadana segmentacjg. Metoda ta jest
najbardziej skuteczna dla jednorodnych obiektow polozonych na jednakowym tle,
np. liter na bialej stronie. Najwickszym problemem przy zastosowaniu tej techniki
jest wybdr poziomoéw progowych. Poziomy progowe moga zosta¢ wybrane przez
doéwiadczenia ze zbiorem wybranych, typowych obrazéow. Inna mozliwoscia jest
analiza histogramu jaskrawosci danego obrazu. Jezeli histogram ten ma widoczne
maksima i minima, to te ostatnie wyznaczaja poziomy progowe.

Inng wazna grupa metod segmentacji sa metody bazujace na wykrywaniu
krawedzi obiektow. Wykorzystuja one to, ze na krawedziach obiektow jaskrawosc
obrazu ulega szybkim zmianom. Wobec tego dokonujac korelacji obrazu z odpowie-
dnio dobrang maska lub grupa masek mozna te szybkie zmiany odpowiednio
uwypukli¢ [1]. Jedna z mozliwosci jest tutaj zastosowanie masek pozwalajacych na
przyblizone obliczenie gradientu jaskrawosci w kazdym punkcie. W dalszych etapach
dokonuje si¢ por6wnania modulu tak wyliczonego gradientu z uprzednio ustalonym
progiem. Punkty, w ktorych wartos$¢ progu zostaje przekroczona, sa zaklasyfikowane
jako punkty krawedzi obiektow, umozliwiajac w ten sposdb dokonanie segmentacji.

Ostatnia wreszcie grupa metod polega na dokonaniu korelacji obrazu z maska,
ktorej rozklad jaskrawosci odpowiada poszukiwanemu obiektowi. Maksimum funk-
cji korelacji odpowiada potozeniu poszukiwanego obiektu. Odpowiednie algorytmy
optymalizacyjne ograniczaja liczbe niezbednych obliczen.

W Instytucie Telekomunikacji Politechniki Warszawskiej, korzystajac z grantu
rektorskiego nr 905/6, opracowano system umozliwiajacy dokonanie w czasie
rzeczywistym segmentacji przychodzacego obrazu telewizyjnego, a nastgpnie po-
zwalajacy na §ledzenie wybranych obiektow. W systemie wykorzystano filtracje
dwuwymiarowa. Niniejsza publikacja jest poSwigcona omowieniu budowy i dziala-
nia wspommnianego urzadzenia.

2. ZASADA DZIALANIA

System zostal zbudowany w oparciu o komputer IBM PC i fizycznie zajmuje
dwie karty rozszerzen wspolpracujace z szyna ISA komputera. Ogélny schemat
blokowy calego urzadzenia przedstawiono na rys. 1, a zasada jego pracy jest opisana
ponizej. Kamera wideo CCD jest zrédlem standardowego sygnahu video (1 V,_,).
Sygnat z kamery doprowadzono do karty mieszacza wideo, ktorej schemat blokowy
pokazano na rys. 2. Tam, w ukladzie szybkiego przetwornika A/D typu flash, sygnal
wideo zostaje zamieniony na 8. bitowe dane binarne, ktére odpowiadaja jaskrawosci
danego punktu na obrazie. Przetwornik jest taktowany zegarem 10 MHz tak, Ze na
1 lini¢ obrazu przypada 512 probek. Zastosowano tu uklad CA2218 firmy Harris.
Jednocze$nie w innym ukladzie z pelnego sygnalu wideo wydzielane sa impulsy
synchronizacji poziomej H i pionowej V (linii i ramki). Dane binarne wraz
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pam. FIFO
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Rys. 1. Schemat blokowy urzadzenia
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Rys. 2. Schemat blokowy karty mieszacza wideo
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z sygnalami synchronizacji sa przesylane do drugiej karty, na ktérej umieszczono
cyfrowy filtr dwuwymiarowy i pamig¢ FIFO (ang. first in first out). Schemat
blokowy ukladéw znajdujacych si¢ na drugiej karcie pokazano na rys. 3. Dane
binarne wraz z sygnalami synchronizacji dochodza na wejécia filtru dwuwymiarowe-
go zbudowanego w oparciu o uklad PDSP 16488 firmy Plessey [8].

zegar

synchronizacija
wydzielanie . >
] imp.synchro.
zegar
/7
J ™ dane 8b
A/D > DAC do mon%}ora
MSB
sygnal
video
liczniki
komparatory piksli i
i logika linii
interfejs
szyna ISA ()
< >

Rys. 3. Schemat blokowy uktadu filtracji dwuwymiarowej i pamigci FIFO

Dzi¢ki wbudowanym kilku rejestrom przesuwnym, z ktorych kazdy umozliwia
opbznienie danych o jedna linig, mozliwe jest przemnozenie dochodzacego w postaci
szeregowej obrazu przez maske (filtr) o wymiarach do 8 x 8. Liczona jest wtedy na
biezaco korelacja obrazu z dana maska. Wynik tej korelacji otrzymujemy na biezaco
na wyjsciu filtru, jedynie z niewielkim opéZnieniem spowodowanym obrobka
potokowa danych. Zasade mnozenia pokazano na rys. 4 dla filtru o wymiarach
3 x 3; latwo ja uogolnic dla wigkszych wymiarow masek.

Przyklady mozliwych do zastosowania typow filtrow pokazano na rys. 5 (filtry
wykrywajace krawedzie) i rys. 6 (filtry typu Laplasjanu). Wynik mnozenia przez
dana maske daje duza (co do modutu) liczbe w przypadku jesli jest ona dopasowana
do danego fragmentu obrazu. Dla przykladu filtry z rys. 5 i 6 daja duze co do
modulu wartosci na wyjsciu w przypadku napotkania krawedzi obiektow. Zagad-
nienie doboru filtréw i ich wlasciwosci dokladniej] omowimy w nastepny rozdziale.
Wielko$¢ sygnatu wyjsciowego filtru dwuwymiarowego jest wewnetrznie porow-
nywana z predefiniowanym progiem i daje na wyjsciu warto$¢ 1 przy przekroczeniu
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- & Pit | Piz | Pis | @jua
o By [ Par [ P2 | Pos | Bitjes
o Bipj | Pay | Paz | Pas | @z -

Rys. 4. llustracja zasady filtracji dwuwymiarowej (mnozenie obrazu przez maskg)

a) b)

1/3 0o |-1/3 /8 | 1/8 |-1/8 | -1/8

1/3 0 -1/3
1/8 1/8 |-1/8 | -1/8

1/3 0 -1/3

1/8 /8 |[-1/8 |-1/8

1/8 1/8 (-1/8 | -1/8

c) d)
0 |10 | o |-10 |-170 118 118 [1/18 |-1/18 [-1/18 [-1/18
1/18 {1/18 | 1/18 |-1/18 |-1/18 |~1/18
1/10 1/10 0 -1/10 | -1/10
1/18 | 118 | 1/18 |-1/18 |-1/18 |-1/18
1/10 1/10 0 -1/10 | -1/10

1/18 | 1/18 | 1/18 |-1/18 |-1/18 |-1/18

1 - -
110 | 110 04 -1/10 | -1/10 118 | 118 | 118 |-1/18 |-1/18 |-118

110 | 1710 0 -1/10 | -1/10 118 | 1/18 | 1/18 }-1/18 |-1/18 [-1/18

Rys. 5. Maski wykrywajace krawedzie o roznych wymiarach: a) 3x3,b) 4x4,¢) 5x5,d) 6x6
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a) b)
-1/4 | -1/4 | -1/ | -1/a -1/5 | -1/5 -1/5 |[-1/5 -1/5
-t/4 |38 |34 |-1/4 -1/5 116/45 | 16/45 | 16/45 | -1/5
14 |l3a |34 |-1a -15 | 1645 | 16145 | 16/a5 | -1/5
-1/ | -1/4 | -1/a | -1/ -1/5 |16/a5 | 16/45 | 16/45 | -1/5
-1/5 -1/5 -1/5 -1/5 -1/5

c) d)

-1/6 | -1/6 | -1/6 | -1/6 [ -1/6 | -1/6 F112 {112 <1112 [-1/12 |-112 | -1/12
-1/6 | 5/24 | 5/24 | 5/24 | 5/24 | -1/6 =112 [-112 {-112 [-1/12 |-112 |-1/12
-1/6 | 5/24 | 5/24 | 5/24 | 5/24 | -1/6 ~1/12 112123 (28 (-1/12(-1/12
-1/6 | 5/24 | 5/24 | 5/24 |5/24 | -1/6 .—1/12 -112 123 [2/3 [-1/12(-1/12
-1/6 | 5/24 |5/24 | 5/24 | 5/24 | -1/6 =112 [-112 [-112 |-1/12 [-1/12 | -1/12
-1/6 |-1/6 | -1/6 | -1/6 | -1/6 | -1/6 =112 [-1112 [-1112 [-1A2 {-1/12 {-1/12

Rys. 6. Maski Laplace’a o rozmych wymiarach: a) 4 x4(2 x 2), b) 5x5(3x3), ¢) 6x6(4x4),d) 6x6(2x2).
W nawiasach podano wymiar centralnej czeéci maski

progu i 0 — kiedy prog nie zostal przekroczony. Zatem przy doborze filtru (lub ich
grupy) dopasowanych do krawgdzi obiektéw, na wyjéciu filtru otrzymujemy obraz
binarny, na ktérym niezerowe sa jedynie krawedzie obiektow. Przyklady takich
obrazéw, otrzymanych z omawianego urzadzenia, sa pokazane na rys. 7. Ten
binarny obraz poprzez 16 bitowy rejestr przesuwny podawany jest do pamieci FIFO
(Matra-Harris M67205), gdzie zostaje zapamigtany. Pamigci sg tak skonfigurowane,
ze umozliwiaja zapamigtanie 256 linii obrazu, z ktérych kazda ma 512 piksli.
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Rys. 7. Przykiady binarnych obrazdéw krawedziowych wytworzonych przez urzadzenie: a) komputer, b)

ksiazki, ¢) model samolotu

Zapamigtywanie zachodzi na biezgco w ciagu danego polobrazu. Po zapamigtaniu
calego poélobrazu karta zglasza przerwanie po szynie ISA. Program obshugi tego
przerwania powoduje wczytanie danych z FIFO do pamigci RAM komputera
i nastepnie dalsza ich obrobke.



496 J. Siuzdak Kwart. Elektr. i Telekom.

synchronizacja pionowa

transfer z filtru do pamieci FIFO

sygnal przerwania

transfer z FIFO do pamieci RAM

czas na obliczenia

Rys. 8. Przebiegu czasowe w ukiadzie

Przebiegi czasowe w ukladzie pokazano na rys. 8. Program, w spos6b omoéwiony
w nastgpnym paragrafie, wyznacza polozenie obiektu na obrazie i przekazuje po -
szynie ISA dane o wymiarach obszaru, w ktorym zawarty jest obiekt, do karty
mieszacza wideo.

Dane te sa przekazywane jako cztery wspolrzgdne obszaru, w ktorym zawarty
Jjest obiekt: X i, Xmaxs Vmins Ymax (PALLZ rys. 9) i wySwietlane na ekranie w formie okna

yp
ymin
Yma)( f__h_l
xmin xmax
vk
xp xk

Rys. 9. Wspolrzedne obszaru zawierajacego obiekt

obserwacyjnego. Pokazano to na rys. 10. W tym celu na karcie mieszacza wideo te
wspolrzedne sa zapamigtywane, a nastgpnie porOwnywane ze zmieniajaca si¢ na
biezaco zawartofcia licznikow piksli i linii. W odpowiednich momentach uklad
logiczny wytwarza sygnal logiczny 0, ktory powoduje inwersje najstarszego bitu
z przetwornika A/C i wyswietlenie okna obserwacyjnego. Dane binarne z naniesio-
nym oknem s nastgpnie poddawane konwersji C/A (uklad DACO8) i wyswietlane
jako obraz na ekranie monitora (patrz rys. 10).
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Rys. 10. Fotografia okna obserwacyjnego na ekranie gléwnego monitora

W celu kontrolnym do zapamigtywania danych z pamigci FIFO wykorzystywana
jest czgSC pamigci RAM zarezerwowana dla karty graficznej. Pozwala to wyéwietlié
obraz krawedzi na ekranie drugiego monitora (komputerowego). W trakcie zmian
polozenia §ledzonego obicktu zmieniaja si¢ warto§ci Xpin, Xmax> Vmins Ymax Obliczone
przez komputer, a wigc i polozenie okna obserwacyjnego na ekranie co pozwala
kontrolowa¢ prawidlowos¢ procesu segmentacji i Sledzenia.

3. OPROGRAMOWANIE

Sie¢ dzialan programu, pod ktérego kontrola pracuje urzadzenie, pokazano na
rys. 11. Po uruchomieniu programu na ekran monitora zostaja wyslane dane
odpowiadajace poczatkowemu polozeniu okna obserwacyjnego (standardowe wy-
miary, pozycja centralna). Program sledzi na biezaco status klawiatury i monitorujac
przerwania dokonuje transferu danych z pamieci FIFO do RAM. Operator wcis-
kajac odpowiednie klawisze ma mozliwos¢ przesuwania okna obserwacyjnego na
ekranie. W momencie, kiedy okno obserwacyjne jest skierowane na wybrany obiekt,
operator inicjuje Sledzenie automatyczne poprzez nacisniecie odpowiedniego klawi-
sza. Program oczekuje wtedy na przerwanie z karty filtru dwuwymiarowego i pamie-
ci FIFO. Przy wystapieniu przerwania zostaje zainicjowane przestanie danych
z pami¢ci FIFO do pamigci RAM szyna ISA. Po zakoficzeniu transmisji program
(komunikujac si¢ juz tylko z pamigcia RAM) zaczyna przeszukiwanie obszaru
o zwigkszonych w stosunku do okna obserwacyjnego (x,, x,, Vp» Vi) Wymiarach:

Xp =X, —d, X=X +d, y,=y,—d, y: =y, +d

Wyszukiwane sa punkty krawedzi obiektu (niezerowe piksle) o ekstremalnych
wspOlrzednych: Xuin, Xmaxs Vimins Ymax- POKazano to na rys. 9. Zwiekszenie wymiarow
przeszukiwanego obszaru w stosunku do wymiar6w okna obserwacyjnego jest
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Start
Wyslij xp, xk, yp, vk do -
przetwornika obrazu Koniec
T
N N N Czy koniec programu?
D—ICzy zgloszono przerwanie? | r_] i prog
! N
Czytaj zawartos¢ FIFO N Czy zapoczatkowano
N\ V4 $ledzenie?
T
NN
[ Odczyt klawiatury I Czy zgloszono przerwanie?
N
[]
Czy przesunigto okno T
klawiszamni?
T Czytaj zawartoéé FIFO
Wyidlij nowe dane xp, xK, yp,
< yk do przetwornika obrazu
Zwigksz przeszukiwany
obszar:
xp:=xp-d, xk:=xk+d,
yp:=yp-d, yki=yk+d
ZnajdZ w obszarze:
s xp<x<xk, yp<y<yk
: niezerowe punkty o
m Czy weisnigto m ckstremalnych
klawisz? wspolrzednych: xmin,
Xmax, ymin, ymax.

TP Podstaw:
Wgslu '\pt" X(J)(r)".i’ayk xp:=xmin, xk:=xmax,
przetworiu yp:=ymin, vk:=ymax
obrazu Yp:=ymin, yK:=y

Rys. 11. Sie¢ dzialan programu
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podyktowane koniecznoScia dopasowania wymiaréw okna do wymiaréw obiektu
w przypadku, jesli poczatkowe wymiary okna sa mniejsze od wymiaréw obiektu.
Ponadto umozliwia to poprawne S$ledzenie poruszajacych si¢ obiektow. Duze
wartoSci parametru  ulatwiaja $ledzenie obiektow, ale utrudniaja oddzielenie
wybranego przedmiotu od tla, stad wybér wartosci d musi byé kompromisowy.
Punkty o ekstremalnych wspolrzgdnych wyznaczaja wymiary okna zawierajacego
obiekt. Dane te sa wysylane do miksera wideo i w konsekwencji na ekran.
Poniewaz jest to czynione na biezaco, operator moze kontrolowaé poprawnosé
sledzenia. W przypadku niepoprawnego dzialania ukladu operator ma mozliwosé
wylaczenia Sledzenia automatycznego i powrotu do manualnego przesuwania okna
obserwacyjnego. Komputer bowiem réwniez przy §ledzeniu automatycznym mo-
nitoruje stan klawiatury.

4. WYBOR RODZAJU FILTRA DWUWYMIAROWEGO

O niewlasciwosciach systemu i jega poprawnej pracy w zasadniczym stopniu
decyduje wybor filtru dwuwymiarowego. Przez odpowiedni dobér wspodlczynnikow
tego filtru p; mozna uzyskac filtr dopasowany do danego przedmiotu. Taki filtr daje
duza warto§¢ funkcji korelacji z obrazem (duza warto§¢ sygnalu wyjsciowego)
w przypadku napotkania na obrazie przedmiotu, do ktdrego jest dopasowany.
Z teorii filtrow dopasowanych jednowymiarowych (elektrycznych) wiadomo [9], ze
daja one najwigkszy stosunek maksymalnej wartosci sygnatu do mocy szumu. Jezeli
Jjaskrawos¢ danego obiektu jest wyznaczona przez macierz [a; ]y, to filtr dopaso-
wany jest okreSlony macierza [p;; ]y« n, gdzie

1 N N
Py =a;—4, A=N52 2 a ¢))

i=1j=1

Odjecie $redniej wartosci jaskrawos$ci obiektu 4 zapewnia zerowa korelacje
z tlem o stalej wartodci. Poniewaz pojedynczy uklad PDSP 16488 zapewnia ma-
ksymalny wymiar maski rowny co najwyzej 8 x 8, moze byé on tylko uzyty do
wykrywania przedmiotow o matych wymiarach. Ponadto jest konieczna dokladna
znajomos¢ funkcji jaskrawosci poszukiwanego obiektu, a co wiecej, filtry takie sa
bardzo wrazliwe na wymiary i polozenie katowe szukanego obiektu. Stad mozliwoéé
ich zastosowania jest ograniczona.

Wynika z powyiszego konieczno$¢ zastosowania filtréw, ktére daja dobre
rezultaty przy roznych ksztaltach przedmiotéw na obrazie. Naleza do nich filtry
wykrywajgce krawedzie (rys. 5) i filtry wykrywajace male niejednorodnosci przypo-
minajace operator Laplace’a (rys. 6). Wspodlczynniki filtréw na rysunkach sa dob-
rane tak, Ze maksymalna warto$¢ korelacji z prosta krawedzia przedmiotu (o
maksymalnym kontrascie) pokazana na rys. 12a wynosi 1 w kazdym przypadku.
Wartosci korelacji z prosta krawedzia z rys. 12a dla roznych filtréw krawedziowych
pokazano na rys. 12b, a dla filtrow Laplace’a na rys. 13. W obydwu przypadkach
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a) . b)

korelacja

§—> 4

Rys. 12. a) Idealna krawedz, b) wartosci korelacji tej krawedzi dla roznych filtréw krawedziowych
w zalezno$ci od przesunigcia n w pikslach

4x4 . 5%5

8x8(4x4)

-5 -4 -3 -2 -1 n

6x6”(4x4) 1

1 -1

Rys. 13. Wartoéci korelacji idealnej krawedzi dla filtréw Laplace’a w zaleznosci od przesunigcia n w pikslach

zmienng niezalezna jest przesunigcie n maski wzgledem krawedzi wyrazone w piks-
lach.

Warto tu zauwazy¢, ze w przypadku filtrow Laplace’a warto$¢ maksimum
korelacji jest nieznacznie przesunigta w stosunku do polozenia krawedzi. Ten blad
ro$nie wraz z wymiarami maski i pokazano go dla r6znych masek w Tabeli 1. Nalezy
tez zaznaczyC, ze maski te sa w niniejszej pracy wykorzystywane niestandardowo,
gdyz zazwyczaj w literaturze jako punkt krawedzi przyjmowane jest zero funkcji
Laplace’a, a nie wartos¢ maksymalna tej funkcji [10].

Filtry pierwszego rodzaju sa bardzo wrazliwe na kierunek krawedzi i ich
korelacja z krawedziami prostopadlymi do tych, do ktorych sa dopasowane daje
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Tabela 1
Btad w okre$laniu potozenia krawedzi dla
roznych masek Laplace’a

Wymiar maski Blad (piksle)
4x4 (2x2) 1
5x53x3) 1.5
6x6 (2x2) 1
6x6 (4x4) 2
Tx7(@3x%x3) 1.5
Tx7(5%5) 2.5
8x8 (4x4) 2
8x8 (6x6) 3

wartoéé zerowa. Stad, dla prawidlowego dzialania ukladu potrzebne sa co najmniej
dwa takie filtry dopasowane do krawedzi prostopadtych. Odpowiedni uklad pokaza-
no na rys. 14. Z kolei filtry Laplace’a maja podobna czuloé¢ dla krawedzi
pionowych i poziomych i daja dla takich krawedzi jednakowe wartosci funkcji
korelacji. Wartoéé korelacji dla krawedzi ukoénych (45°) dla tych filtrow wynosi
60% — 80% wartosci korelacji dla krawedzi pionowych lub poziomych. Ilustruje to
Tabela 2.

Tabela 2
Wartosci korelacji krawgdzi ukosnych z filtrami Laplace’a wyrazonej w procentach wartosci korelacji
z krawgdzig pionowa

Rodzajmaski |4x4|5x5|6x6/2x2|6x6/4x4|TxT/3x3|TxT/5x5|8x8/4x4|8x8/6x6

Warto$¢ 75% | 64% 83% 62,5% T71% 59% 69% 58%
korelacji

Wazng cecha wszystkich filtrow jest ich odpornos¢ na zaklocenia. Dla oceny
odpornosci roéznych filtréw zalozymy, ze do zawartosci informacyjnej obrazu zostal
dodany bialy szum w taki sposob, ze jaskrawo$¢ kazdego piksla jest zmienna losowa
o wariancji o2, niezalezna od warto$ci jaskrawosci jakiegokolwiek innego piksla.
Wowczas, pamietajac o jednostkowej odpowiedzi kazdego filtru na idealng krawedz,
wariancja korelacji obrazu z dana maska jest miara odpornosci tej maski na
zaklocenia. Im ta wariancja jest mniejsza, tym odpornos¢ danego filtru (maski) na
zaklocenia jest wigksza. Wariancja sumy niezaleznych zmiennych losowych wzigtych
z wagami p;, odpowiadajacymi wspolczynnikom filtru, jest rowna.

N N N N
o= Y Y phot= oty ¥ ph=ac?
i=1j=1 i=1j=1 : )

A = plzs

]
-

M=
&.Mz
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synchronizacija

)

detektor
krawedzi

:> pionowych komparator
r._j\ e —1 OR b
prog

detektor
kravedzi

__—> poziomych komparator |.J

zegar l

Rys. 14. Schemat blokowy ukiadu detekcji krawedzi w kierunkach prostopadiych

dane 8 bit

Warto$¢ parametru 4 jest miara odpornoéci na zaklécenie. Odpowiednie wartosci
podano w Tabeli 3. Z zamieszczonych tam danych wynika, ze odporno$é na
zaklocenia roénie wraz ze wzrostem wymiardw filtru (parametr 4 maleje ze wzros-
tem N). Wida¢ tez wyraznie, Ze maski dopasowane do krawedzi daja o rzad
wielkosci mniejsze wariancje anizeli maski Laplace’a, sa wiec odpowiednio bardziej
odporne na zaki6cenia.

Tabela 3
Miara 4 odpornoéci poszczegolnych filtrow na zaktdcenia
Wymiar A A
filtra (filtry krawedziowe) (Gltry Laplace’a)
3x3 0.67
4x4 0.25 3
5x5 02 1.78
6x6 0.11 6x6(4x4)1.25
6x6(2x2)247
Tx7 0.095 Tx7(3%3) 1.11
Tx7(5%x5)0.96
8§x8 0.06 8x8(4x4)0.75
8 x 8(6 x 6) 0.78

Z odpornoscig na szumy wigze si¢ rOwniez zdolno$¢ do wykrywania malych
przedmiotéw (niejednorodnosci). Dla pordéwnania zdolnosci wykrywania takich
obiektéw przez poszczegblne maski zalozyliémy, ze obiekty te moga mieé zmienne



TOM 43—1997 System segmentacji obrazu... 503

1x1 2x2 3x3 4x4 5x5
11 111 1111 11111
11 111 1111 11111
111 1111 11111
1111 11111
11111

Rys. 15. Male obiekty o réznych wymiarach

wymiary od 1 x 1 do 5x 5 piksli przy 100% kontrascie w stosunku do tla. Pokazano
to na rys. 15. Z kolei maksymalne wartosci korelacji takich przedmiotéw z maskami
do wykrywania krawedzi sa narysowane na rys. 16 a z maskami typu Laplace’a na
rys. 17. Wida¢ wyraznie, ze filtry Laplace’a dobrze nadaja si¢ do wykrywania takich
przedmiotow, gdyz daja $rednio o rzad wielkosci wicksza korelacje anizeli filtry
wykrywajace krawedzie. W tym pierwszym przypadku mozna zauwazy¢, ze funkcja
korelacji jest tym wigksza, im wymiary niejednorodnosci sa blizsze wymiarom
centralnej czgéci filtru, a zatem istnieje optymalna maska dla kazdego wymiaru
niejednorodnosci. Wynika to zreszta z wlasnosci filtracji dopasowanej. Filtry wy-
krywajace krawedzie w zwiazku ze swymi wlasnosciami usredniajagcymi maja wick-
sza odpornos¢ na szumy, ale Zle wykrywaja drobne przedmioty. W tym przypadku
korelacja jest tym mniejsza, im wigksze sa wymiary maski w poréwnaniu z wymiara-
mi niejednorodnosci.

Osobnym zagadnieniem, waznym dla Sledzenia poruszajacych si¢ na ekranie
przedmiotow, jest zdolno§¢ do ich wykrywania przez filtry réznych typéw i o réz-

1.0 k

5x5
1 4
6
0.8 6x
| 3x3 7x7
0.6 ] 8x8
0.4.]
0.6
-
NXN

| T i | 1
1x1 2x2 3x3 4x4 5x5

Rys. 16. Maksymalne wartosci korelacji & z maskami wykrywajagcymi krawedzie w zaleznosci od
wymiarow obiektu Nx N
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Rys. 17. Maksymalne wartosci korelacji £ z maskami Laplace’a w zaleznosci od wymiarow obiektu Nx N

nych wymiarach. Poruszajacych si¢ w trakcie danej ramki (polobrazu) przedmiot ma
bowiem nieostre krawedzie na obrazie. Zjawisko to wynika z tego, ze kamera CCD
migdzy odczytami calkuje padajacy na dany piksel strumien $wiatla. Stad jaskrawo$é
poruszajacego si¢ przedmiotu ulega zmianom pokazanym na rys. 18, a krawedzie
przedmiotéw sa tym bardziej rozmyte im wigksze jest przesuniecie obiektu w trakcie
trwania ramki (polobrazu).

Spadek maksymalnej wartosci korelacji ruchomego obiektu (w tym wypadku
krawedzi pionowej o 100% kontrascie) z filtrami wykrywajacymi krawedzie pokaza-
no na rys. 19. Podobne dane dla filtrow Laplace’a podano na rys. 20.

Wida¢ z rysunkéw, ze spadek korelacji moze by¢ bardzo znaczny, a korelacja
maleje wraz ze wzrostem przesunigcia obiektu wyrazonego w pikslach na ramke.
W ogélnosci filtry o wigkszych wymiarach daja wigksze wartosci korelacji (sa mniej
wrazliwe na przesuw obiektow). Podobnie filtry krawedziowe sa mniej wrazliwe na
przesuw obiektu anizeli filtry Laplace’a.

obiekt nieruchomy

_ kierunek ruchu
I

/.5 T

b M

przesunigcia

Rys. 18. Zmiany jaskrawosci poruszajacych si¢ obiektow
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Rys. 19. Maksymalna warto$¢ korelacji & ruchomego obiektu dla filtréw wykrywajacych krawedze
w zaleznosci od przesunigeia m w pikslach na ramke

K
1.0
0.8
0.6 8x8
0.4
1 ax4 .
0.2 < 6x6
] " 5x5
I I i I 1 ) 1 1 1 I n
2 4 6 8 10

Rys. 20. Maksymalna wartos¢ korelacii & ruchomego obiektu dla filtrow Laplace’a w zalezmoéci
od przesunigcia m w pikslach na ramke
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Podsumowujac rozwazania tego rozdzialu nalezy stwierdzi¢, ze nie mozna
wskaza¢ jednego filtru najlepszego we wszystkich zastosowaniach. Wybor filtru musi
by¢ zawsze podyktowany rodzajem obiektow, ktore chcemy zlokalizowaé na obra-
zie. Spo§rdd dwoéch typow zaprezentowanych filtrow uniwersalnych, filtry krawe-
dziowe lepiej nadaja sie do lokalizacji wigkszych obiektow nawet na zaszumionych
obrazach, podczas gdy filtry Laplace’a sa lepsze w umiejscawianiu malych przed-
miotéw na obrazach niezaszumionych.

5. UZYSKANE REZULTATY

Zasadnicze znaczenie dla jakosci pracy urzadzenia okazal si¢ mie¢ wybor
filtra dwuwymiarowego oraz dobdr poziomu progowego, powyzej ktorego
korelacja uznawana byla za korelacje z krawegdzia. Jesli chodzi o pierwsze
zagadnienie, to poziom szumoOw obrazu telewizyjnego wykluczal stosowanie
filtrow Laplace’a o matych wymiarach. W przypadku stosowania takich filtrow
uktad wykrywal krawedzie w przypadkowych miejscach, uniemozliwiajac po-
prawna pracg urzadzenia. Dlatego ograniczono si¢ do masek o najwigkszych
wymiarach. Z kolei poziom progowy byl dobierany indywidualnie dla kazdego
- filtru dla uzyskania najlepszych rezultatéw dla danej klasy obrazéw. Przyklady
obrazoéw krawedziowych uzyskanych za pomoca masek Laplace’a pokazano
na rys. 7.

Innym problemem, poruszanym juz w rozdziale 4, byl spadek wartoSci
sygnatu na wyjsciu filtra przy ruchomych obiektach. Mialo to zasadniczy wplyw
przy obrobce obrazow z takimi obiektami. Szybko poruszajacy si¢ obiekt
po prostu znikal z ekranu pomocniczego monitora. Zjawisko to zilustrowano
na rys. 21: na rys. a) dyskietka jest nieruchoma podczas gdy na rys. b) porusza
sic w kierunku poziomym (dyskietke powieszono na nitce i puszczono jak
wahadlo).

Na rys. 21b widaé, ze krawedzie prostopadle do kierunku ruchu zniknely
z obrazu, podczas gdy krawedzie réwnolegle zostaly zachowane. Znikanie nie-
ktérych krawedzi przy ruchu obiektu powodowalo zawezenie okna $ledzacego do
czeSci obiektu, a nawet calkowite jego zgubienie. Szybki ruch przedmiotu, nawet
przy calkowitej widocznosci jego krawedzi, powodowal takze opodZnienie okna
$ledzacego w stosunku do ruchu obiektu. Bylo to spowodowane tym, ze w biezacej
ramce przeszukiwane bylo otoczenie polozenia obiektu z poprzedniej ramki, podczas
gdy sledzony obiekt zdazyl juz zmieni¢ swoja pozycje. Rozwiazaniem tego problemu
moze by¢ wykorzystanie predykcji polozenia obiektu na podstawie jego uprzedniego
ruchu.

Bardzo wazne w pracy urzadzenia bylo wlasciwe zogniskowanie kamery i usta-
wienie odpowiedniej jasnosci obrazu. Przy braku zogniskowania (obraz nieostry)
krawedzie nie byly wykrywane poprawnie, podczas gdy srednia jaskrawos$¢ obrazu
miala istotny wplyw na wartosci uzyskiwanych korelacji.
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? H

Rys. 21. Obraz obiektu nieruchomego a) i szybko poruszajacego si¢ w kierunku poziomym b)

PODSUMOWANIE

Omawiany system pracowal poprawnie, tj. umozliwial wykrycie i $ledzenie
kontrastowych przedmiotéw znajdujacych si¢ na w miar¢ jednolitym tle. Bledy
Sledzenia pojawialy si¢ jedynie w przypadku szybkiego ruchu obiektu i jak juz
wspomniano, mogg one by¢ przynajmniej czesciowo wyeliminowane przy pomocy
zastosowania predykcji polozenia obiektu (np. filtracja Kalmana [11]). Ze wzgledu
na szumy zastosowanie filtrow Laplace’a o malych wymiarach nie dawato dobrych
rezultatow. Z kolei filtry wykrywajace krawgdzie mialy lepsze wlasciwosci szumowe,
ale potrzeba wykrywania krawedzi lezacych wzdluz obydwu kierunkéw prosto-
padlych prowadzi do koniecznosci zdublowania tych filtréw.

Przy malo kontrastowych obiektach lub niejednolitym tle, uklad nie pracowatl
poprawnie, gdyz fragmenty tla dawaly réwniez przekroczenia poziomu progowego
na wyjsciu filtru. Przez to okno obserwacyjne rozszerzalo si¢ i obejmowalo réwniez
wspomniane fragmenty tla, a w przypadku silnie niejednorodnego tla, zaczynato
obejmowa¢ prawie caly ekran. Mozna prébowaé eliminacji takich zakloceh na
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drodze programowej przez zerowanie izolowanych piksli. Innym wyjsciem w tym
przypadku jest zastosowanie filtru dopasowanego do poszukiwanego obiektu.
W omawianym urzadzeniu maksymalne wymiary takiego filtru nie sg duze (8 x8),
jednak zastosowane w nim uklady PDSP 16488 umozliwiaja stosunkowo latwe
tworzenie filtrow o wigkszych wymiarach (16 x 16, 32 x 32) [8].

Uklad nie byl projektowany do jednego konkretnego rozwigzania, ale jest na tyle
elastyczny, iz przez zmiang parametrow filtrow i odpowiedniego oprogramowania
moze znalezé zastosowanie w wielu dziedzinach. Jako przyklady mozna poda¢ tu
sterowanie procesami produkcyjnymi, kontrolg jakosci, kierowanie pojazdami, za-
stosowania wojskowe itd. [2].
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J. SIUZDAK

REAL-TIME IMAGE SEGMENTATION SYSTEM
Summary

In the paper, there is described the operating principle of the image processing system that makes it
possible to extract objects in real time. After A/D conversion the image intensity undegroes 2-D filtering
in order to obtain object edges. This edge image is then transferred to the RAM of an IBM PC computer,
where it is processed [urther. The system enables one to track the moving object position in real time. The
selection of 2-D filter and the influence of noise and object movement are also discussed.

Key words: image processing system, 2-D filters.
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Zaprezentowano nowy rodzaj filtru dwuwymiarowego przydatnego do wykrywania
krawedzi przedmiotéw na obrazach. F iltr ten maksymalizuje swoja korelacj¢ z dowolnie
skierowana krawedzig, przy jednoczesnej optymalizacji wiasnosci szumowych. W przy-
padku implementacji cyfrowej filtru blad systematyczny okreslenia polozenia krawedzi
obiektu jest nieznaczny. Dla przykiadu dla maski 8x8 nie przekracza 2 piksli. Za-
prezentowano cyfrowa implementacje filtru. Pokazano efekt zastosowania filtru na przy-
ktadowym obrazie.

Slowa kluczowe: obrobka obrazu, segmentacja, filtracja dwuwymiarowa.

1. WSTEP

Detekcja krawedzi jest jedna z form wstepnej obrébki obrazu. W jej trakcie
uwydatniane zostaja krawedzie obiektow. Moze to by¢ wykorzystane w dalszej
obrobce obrazu, np. przy segmentacji lub kompresji zawarto$ci informacyjnej.
Wykrywania krawedzi dokonuje si¢ zazwyczaj przez korelacj¢ obrazu z grupa masek
[1]. Przeglad tych metod mozna znalezé w pracy [2]. Przy sprzgtowej obrobcee obrazu
wymagaja one jednak dosy¢ zlozonych ukladéw [3]. Ponizej prezentujemy detektor
krawedzi wykorzystujacy tylko jeden filtr dwuwymiarowy. Filtry takie s3 dosy¢
tatwo dostegpne w postaci ukladow scalonych [4], co zapewnia stosunkowo prosta
implementacj¢ sprzg¢towa.
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2. TEORIA

Zalbézmy, ze rozpatrujemy pojedynczy obraz monochromatyczny i przyjmiemy,
ze rozklad jaskrawosci tego obrazu L dany jest funkcja dwéch zmiennych g (x, y):

L=gx y dla —L <x<L, -L,<y<L, 1

gdzie 2L,, 2L, s wymiarami obrazu wzdhiz odpowiednich wspolrzednych. Jesli filtr
jest okreSlony przez funkcje f,, (x, ), to w wyniku korelacji obrazu z tym filtrem
otrzymamy nowy obraz, ktorego jaskrawos¢ T'(x, y) wyraza si¢ zaleznoscia

+ o0

T, )= [ [gG' y')f(x' —x, ' —y)dx'dy". @
Dalsza czg§¢ pracy jest poswigcona znalezieniu funkcji J+, okreslajacej filtr, ktéra
spelnia nastgpujace postulaty:
1. Maksymalna korelacja filtru z idealna krawedzia nie zalezy od kierunku tejze
krawedzi.
2. Korelacja filtru ze stalym tlem jest zerowa.
3. Funkcja f,, maksymalizuje warto$é korelacji z idealna krawedzia, a jednocze$nie
filtr posiada duza odpornos¢ na szumy.
Wyjasnienia wymaga tu pojecie idealnej krawedzi. Jest to prostoliniowa krawedz
przedmiotu o 100% kontrascie w stosunku do tla. Narysowano ja na rys. 1.

jaskrawosé
krawedz
100% .
y
: N
0 7 x

Rys. 1. Idealna krawedz
Zdefiniujmy matematycznie warunki 1... 3.

1. Jasne jest, ze jezeli maksymalna korelacja filtru ma by¢ niezalezna od kierunku
krawedzi to funkcja f;, (x, y) powinna mieé symetri¢ kolowa. Oznacza to, ze jezeli
przedstawimy wspomniana funkcje we wspolrzednych biegunowych, to nie zalezy
ona od wspolrzgdnej katowe;j, tzn.

f(rydlar<a
0 dlar>a.

/:vy(xs y) =f(r= (P) = { (3)

Zerowanie si¢ funkcji f(r) dla r>a wynika ze wzgledéw praktycznych, filtr
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powinien mieé ograniczona dziedzing. W dalszej czesci ograniczymy si¢ do po-
szukiwania postaci funkcji f(#) dla r < a, ktora speinia postawione zalozenia.

2. Warunek zerowania si¢ odpowiedzi filtru na stalg wartos¢ tta prowadzi do zaleznoSci

§§ futx, »dxdy=0 @)

r<a

czyli
Jy={rf(ndr=0 5)

Jak juz wspomniano rozpatrywane filtry powinny, niezaleznie od postaci funkcji
f(r), wykazywaé jednakowe wlasciwoéci szumowe. Dla okre$lenia tych wlasnosci
poshuzymy si¢ pojeciem wariancji 6% sygnatu na wyjsciu filtru pobudzonego szumem
bialym o dwuwymiarowej gestosci widmowej mocy rownej N,. Jezeli pole szumow
jest jednorodne, to wspomniana wariancja wyraza si¢ zaleznoscia

02=E[I § nCe, 9 fey(x, pydxdy [ [ nx’, y') 1, (', y')dx'dy'] =

r<a r'<a

15§ ElnG, pn, ), »fiy(, y)dxdydx’dy’ =

r<a r'<a

, ©®
NOjf .‘.j 5(x—x',y—y')f,cy(x, y)j;cy(x,: y')dxdydx'dy'=

r<a r'<a

N | fiy(x, y)ydxdy = 22 N, [ r/?(r) dr.
r<a 0
Tutaj E () jest wartoécia oczekiwana wyrazenia w nawiasach, za$ é jest funkcja delta
Diraca. Zatem dla maksymalizacji stosunku kwadratu wartosci korelacji filtru
z idealna krawedzia do wariancji wyjécia przy pobudzeniu szumem bialym nalezy
przyja¢ okre§long (stala) warto§¢ wariancji o2 i przy tym zalozeniu maksymalizowaé
warto$¢ bezwzgledna korelacii filtru z idealna krawedzia.
Na podstawie zaleznosci (6) pierwszy warunek przyjmuje postaé

Jz=irf2(r)dr=1. ¥))

Na podstawie rys. 2 nietrudno jest wyznaczy¢ korelacje filtru z krawedzia i drugi
warunek jest nastgpujacy:

K d
I=[rf(r)2arc cos . dr = min. ®)
d

Tutaj d jest odlegloscia krawedzi od §rodka filtru (patrz rys. 2). Zatem nasze zadanie
sprowadza si¢ do znalezienia funkcji f(r), ktéra minimalizuje funkcjonat I (8) przy
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1 0

Rys. 2. Korelacja filtru z idealna krawedzig

ograniczeniach danych funkcjonatami J; (5) i J,(7). Warunek konieczny Kuhna-
Tuckera przyjmuje wtedy posta¢ [5], [6]:

VI+ 4, VI + 4,V J],=0, ©)

gdzie V oznacza gradient funkcjonah, za$ A, 1, sa mnoznikami Lagrange’a [6].
Z warunkéw zagadnienia wynika, ze jeSli jest istnieje tylko jedna taka funkcja dla
ktorej jest spetniony warunek (9), to jest ona jednocze$nie szukanym rozwiazaniem.
Poniewaz funkcjonaly /i J; sa liniowe, a funkcjonat J, — kwadratowy, ich gradienty
mozna stosunkowo latwo wyliczy¢ [5]:
4 d

frh(r)2arc cos—dr dla r>d
vIi=§ ¢ d

0 dla r<d

VJ, = {rh(r)dr
0

(10)

VI, = :.erf(r)h rdr

gdzie s (r) jest dowolna funkcja o jednostkowej normie w przedziale (0, a). Z zalez-
nosci (9) i (10) nietrudno jest znalez¢ ogdlng postaé funkcii /(r):

r
—5}:{— dla r<d
2
- (11)
S = < A+ 2arc cos g
—_—— =zr=zd.
TR dla azr>d
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Mnozniki Lagrange’a mozna wyznaczyC wstawiajac (11) do zaleznosci (5), (7)
i liczac odpowiednie catki. W wyniku obliczen dostajemy
A =2(x+/1 — x* — arc cos x),

i;= —x*(Inx + 0.5(1 — x?)), (12)

2

d
dzi =-.
gdzie x=-
Wartos¢ funkcjonatu (8), czyli wartos¢ korelacji z idealna krawedzia, zalezy od
parametru x = d/a. Z wzoréw (8), (11), (12) otrzymujemy

§= — 24/ =2xnx — x2(1 — x?). (13)

Przebieg powyzszej zaleznosci pokazano na rys. 3. Z rysunku widag, ze korelacja
przyjmuje warto§¢ ekstremalna dla x = 0.45. Taki wynik wskazuje na to, zZe
minimalizacja korelacji filtru z krawedzia wystgpuje dla odleglosci krawedzi od

0.67 k

0.57

X

T T T T T T T T T 1
6.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0,7 0.8 0.9 1.0

Rys. 3. Zalezno$¢ sygnatu na wyjsciu filtru k& od poltozenia krawedzi: x = d/a

srodka filtru rownej mniej wigcej 1/4 $rednicy filtru. Oznacza to, ze w przypadku
oceny polozenia krawedzi za pomoca filtru popelniany jest pewien blad systematycz-
ny. Nie jest on jednak zbyt duzy, gdyz rozmiary filtrow sa ograniczone. Przebieg
samej funkcji /(#) pokazano na rys. 4 dla x = 0.45.

3. ZASTOSOWANIE

W obrobce cyfrowej obrazu stosuje sig filtry (maski) o skorficzonych wymiarach;
konieczna jest rowniez dyskretyzacja samego filtru. Dane przykladowego filtru
przyblizajacego funkcje f(r) z rys. 4 pokazano w Tabeli 1, za$ efekt zastosowania
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Rys. 5. Wynik dziatania filtru z Tabeli 1: a) obraz wyjsciowy, b) obraz przeksztalcony przez filtr
i poddany komparacji z progiem
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Tabela 1
Filtr cyfrowy 8 x 8 przyblizajacy filtr optymalny
0 0 -15f -15| -15 | —1.5 0 0
0 —1L5 | —0.25] —0.25| —-0.25| —0.25| —1.5 0
—1.5 | —0.25 1 25 25 1 —0.25( —1.5

—~L.5 { -0.25 2.5 25 25 25 | —-025f —15
—-1.5 | —-0.25 2.5 25 25 25| —-025| —1.5

—-1.5 | —0.25 1 25 25 1 —-0.25| —1.5
0 —15 | —0.25; —0.25| —0.25| —0.25] —1.5 0
0 0 15| =15} —15 | —15 0 0

tego filtru do kilku obrazéw — na rys. 5. Obrazy te zostaly otrzymane przez
dokonanie korelacji z maska z Tabeli 1 i poréwnanie wynikéw z progiem o wartosci
dobranej empirycznie. Widaé, ze filtr dobrze spelnia swoje zadanie, gdyz obraz
wyjSciowy jest obrazem krawedzi obiektow na obrazie.

PODSUMOWANIE

Zaprezentowano nowy rodzaj filtru dwuwymiarowego przydatnego do wykrywa-
nia krawedzi na obrazach. Filtr ten maksymalizuje swoja korelacj¢ z dowolnie
skierowana krawedzia, przy jednoczesnej optymalizacji wlasnosci szumowych.
W przypadku implementacji cyfrowej blad systematyczny okreslenia polozenia
krawedzi nie przekracza 2 piksli przy wymiarach maski nie przekraczajacych 8 x 8.
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J. SIUZDAK, T. CZARNECKI

A NOVEL FILTER FOR EDGE DETECTION
Summary

Described is a novel type of 2-D filter which may be used for object edge detection in image
processing. The filter maximizes its correlation with an edge of any direction while having the best noise
properties. When digitally implemented it has a small systematic error of edge position determination.
The error does not exceed 2 pixels for a mask of 8 x 8 pixels size. A digital implementation of the filter is
presented. An example of the filter application on an image is shown.

Key words: image processing, segmentation, 2-D filtering.
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W artykule przedstawiono metodyke transformaciji filtrow dolnoprzepustowych i pas-
mowo-przepustowych, jako elementow skladowych zwrotnic mikrofalowych. Do transfor-
macji tej zastosowano tozsamosci Kurody. Przeprowadzono dyskusje struktur zwrotnic
z zastosowaniem filtréw pasmowo-przepustowych. Opisano szeregowe polaczenie obwo-
déw mikrofalowych realizowanych w technice NLP. Zaprezentowano przyklady szeroko-
pasmowych zwrotnic z zastosowaniem szeregowego poiaczenia filtrow oraz ekwiwalentne
im uklady z zastosowaniem przesuwnikow fazy.

Stowa kluczowe: filtry dolnoprzepustowe, filtry pasmowo-przepustowe, zwrotnice mik-
rofalowe, tozsamosci Kurody.

1. WPROWADZENIE

W technice linii paskowych (mikropaskowych) najczgsciej stosowane sa filtry
dolnoprzepustowe, lub pasmowoprzepustowe. Filtry gornprzepustowe stosowane sa
bardzo rzadko. Wynika to ze skali trudnosci podczas ich wytwarzania. W pewnych
przypadkach filtry pasmowoprzepustowe moga zastgpowac filtry goérnoprzepus-
towe. Niektore zrodla zaliczaja filtry pasmowoprzepustowe o pasmie powyzej dwoch
oktaw do filtrow gérnoprzepustowych. Przeprowadzona analiza poparta wynikami
praktycznie wykonanych ukladéw dowiodla, Ze najszersze pasma przepustowe
wiéréd mikrofalowych filtrow pasmowoprzepustowych posiadaja filtry ze sprz¢zenia-
mi bezposrednimi. Filtry te sa jednoczes$nie elektrycznymi ekwiwalentami pasmowo-
przepustowych filtréw mikrofalowych zlozonych z odcinkéw linii transmisyjnych (w
tym linii sprzezonych) o jednakowych dlugosciach. Strukturg tych filtrow mozna
transformowac¢ stosujac druga tozsamos$¢ Kurody. Transformacj¢ nalezy prowadzic¢
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w taki sposéb, by uzyskaé realizowalna strukture ukladu. W podobny sposéb
transformowa¢ mozna struktury filtréw dolnoprzepustowych. Znajduje tu zastoso-
wanie pierwsza tozsamo$é Kurody.

Poniewaz filtry sa podstawowymi elementami zwrotnic, w sklad ktérych wcho-
dza filtry dolno- i gérnoprzepustowe lub dolno- i pasmowoprzepustowe albo tylko
filtry pasmowoprzepustowe, podczas projektowania stosuje si¢ tozsamosci Kurody
dla kazdego z tych filtréw. Wyprowadzenie zaleznoéci analitycznych dotyczacych
przeksztalcen Kurody zalgczono w dodatku.

2. TRANSFORMACIJA STRUKTUR FILTROW

Filtr dolnoprzepustowy o charakterystyce maksymalnie plaskiej lub rownomier-
nie falistej sklada si¢ z szeregowo wlaczonych indukcyjnosci i rownolegle wlaczo-
nych pojemnosci, jak przedstawiono to na rys. la. Jego ekwiwalentami w zakresie
mikrofal sa uklady przedstawione na rys. 1bic. W wyniku zastosowania odcin-
kow linii o skoficzonych dlugosciach, parametry elektryczne tych filtréw roznia sie
nieco od odpowiadajacych im parametrom ukladéw na stalych skupionych. Dhugo-
Sci linii wchodzacych w sklad filtréw wplywaja na nachylenie zboczy charakterys-
tyk przenoszenia, poziom zafalowania i szeroko$é pasma zaporowego. Filtr przed-
stawiony na rys. lc moze by¢ poddany transformacii zgodnie z rys. 2 [9)]. Transfor-
magcja ta dotyczy struktur filtrow o jednakowych dlugosciach elektrycznych linii
szeregowych i rownoleglych. Linie szeregowe spelniaja role elementéw jednostko-
wych (UE) [9, 4].

— T T . ==

a) 0

Rys. 1. Pigcioelementowy dolnoprzepustowy filir na stalych skupionych (a) i jego realizacja za pomoca
kaskadowo polaczonych odcinkéw linii wysoko- i niskoowowych (b) oraz szeregowych linii wysoko-
omowych i rozwartych linii réwnolegtych (c)

W zaleznodci od przyjetej wartosci wspolczynnika transformacji ,,n” uzyskaé
mozna rézne warto§ci impedancji linii transmisyjnych polaczonych kaskadowo
z elementem jednostkowym. Szczegdlnym przypadkiem jest transformacja ze wspél-
czynnikiem n = 2. Wowczas impedancja charakterystyczna linii polaczonej kas- .
kadowo z elementem jednostkowym jest réwna impedancji tego elementu jedno-
stkowego. Wywoluje to dwukrotne wydluzenie linii realizujacej element jedno-
stkowy, jak przedstawiono to na rys. 2b.
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Rys. 2. Zastosowanie tozsamosci Kurody (a) do transformacji struktury filtru dolnoprzepustowego (b)

1
Wspblczynnik transformacji » przyjmuje wartos¢ n =2, kiedy Yy, = S UE
0
(rys. 2b). Wowczas zachodza zaleznosci:
ZJE
Zy=—— la
0= (12)
UE
ZVE = Zo”, (1b)
2
Transformacja ze wspotczynnikiem n = 2 zachodzi, kiedy
1
Yo=Y,— Z0E @

W wyniku zastosowania przedstawionej wyzej transformaciji zachodzi:

— dwukrotne wydtuzenie i dwukrotne zmniejszenie impedencji charakterystycznych
linii wlaczonych szeregowo,
— zwickszenie impedencji charakterystycznych linii wlaczonych rownolegle.

Podczas transformacji struktury filtru mozna stosowac inne wartosci wspolczyn-
nika n # 2. Woéwczas linie wlaczone szeregowo (polaczone kaskadowo) skladac sig
beda z dwoch odcinkéw o réznych impedancjach.

Dla przykladu rozpatrzono strukture filtru dolnoprzepustowego o dlugosciach
elektrycznych linii na gornej czgstotliwosci granicznej ©® = 25° i o impedancjach
charakterystycznych, jak na rys. 3a. Wystepujace tu linie ,,szeregowe™ o impedanc-
jach charakterystycznych réwnych odpowiednio 212 Qi 190 Q sa w technice NLP
praktycznie nierealizowalne. Stosujac zaleznosci (1) i (2) zgodnie z procedura
przedstawiona na rys. 2 uzyskano linie o impedancjach charakterystycznych miesz-
czacych si¢ w przedziale (28.8—106) 2, co pozwala na pelna ich realizacje w ww.
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! 30° l 25° | 25° !

70Q 212Q 1900
o 25°
25 35Q 250
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Rys. 3. Transformacja struktury filtru dolnoprzepustowego z zastosowaniem procedury przedstawionej
na rys. 2; a) uklad przed transformacja, b) ukiad po transformacii

technice (rys. 3b). Przeprowadzona transformacja nie zmienila szerokos$ci pasma
zaporowego filtru,

Transformacj¢ struktury filtru pasmowoprzepustowego przedstawiono na rys. 4.
Linie realizujace rownolegle rezonatory, o impedancjach charakterystycznych réw-
nych odpowiednio 230 Q i 190 Q w technice linii paskowych sa nierealizowalne.

1:n
- Zo — —Zr-?— Zo
L pm— n(n-1)
. ve | R T
a)
we 65 70Q MY we 610 5360 1:130wy
93 f1230Q [t19eQ 93Q 1762 190Q
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650  $3.6Q 1130wy we 5360 1130wy
—®

T

Rys. 4. Druga tozsamo§¢ Kurody (a) oraz przyklad transformacji ukfadu (b), etapy transformaciji (c, d)
oraz posta¢ konicowa (e)
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Transformujac $rodkowy rezonator w kierunku wyjscia ukladu (w prawo) maleje
impedancja charakterystyczna linii realizujacej ten obwdd oraz wzrasta wartosc
impedancji wyjsciowej pelnego ukladu (rys. 4c). Z kolei przeniesienie rezonatora
wyjsciowego (poprzez transformator) do plaszczyzny wlaczenia przetransformowa-
nego drugiego rezonatora, odpowiada réwnoleglemu polaczeniu linii realizujacych
te rezonatory (rys. 4d). W ukladzie wyjsciowym przedstawionym na rys. 4e wartosci
realizowanych impedancji charakterystycznych zawieraja si¢ w przedziale
(53.6—93) Q. -

Podczas transformacji ulega zmianie warto$¢ impedancji wyjsciowej filtru.
Te wlasno$ci znajduja zastosowanie podczas projektowania filtrow jako elementow
skladowych zwrotnic. W filtrach tych wylacza si¢ dwa wyjSciowe rezonatory,
w wyniku czego uzyskuje si¢ charakterystyki impedancji wyj§ciowej odpo-
wiadajacej charakterystykom gornoprzepustowych filtrow jednostronnie obcia-
zonych (dla zbocza wznoszacego) i filtrom dolnoprzepustowym obciazonych
jednostronnie (dla zbocza opadajacego). W strukturze takiej zachodzi zmiana

A
0.01 .1 1 La[dB]

Rys. 5. Zaleznosci unormowanych impedancji wyjSciowych filtrow ze sprzgzeniami bezposrednimi po
wylaczeniu dwoch rezonatoréw w funkcji poziomu zafalowania i rzedu filtru

impedancji wyjsciowej. Jej unormowane warto§ci w funkcji rzedu filtru i poziomu
zafalowania przedstawiono na rys. 5. Transformacje impedancji do poziomu
r=1 uzyskuje si¢ poprzez zastosowanie drugiej tozsamosci Kurody [9, 3].
W ukladach zwrotnic obwody transformujace dodatkowo spelniaé moga role
przesuwnikow fazy.
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3. ROWNOWAZNE POLACZENIA DWUWROTNIKOW

Podstawowymi elementami zwrotnic, w tym i zwrotnic mikrofalowych, sg filtry
o odpowiednio dobranych charakterystykach przenoszenia [6, 4]. Filtry wchodzace
w sklad ukladow rozdziahu czgstotliwosci (zwrotnic) moga by¢ polaczone szeregowo
lub réwnolegle. Polaczenia te moga by¢ ekwiwalentne przy odpowiednio dobranych
charakterystykach filtrow. Ponizej przedstawiono warunki, ktorym powinny od-
powiada¢ dwuwrotniki (filtry), wchodzace w skiad ukladu, by charakterystyki
odbiciowe uktadu byly jednakowe (w przypadku polaczenia szeregowego lub réwno-
leglego).

W odniesieniu do zwrotnic rozwazania mozna ograniczy¢ do analizy charak-
terystyki odbiciowej we wrotach wejsciowych. Mozna postawié teze, ze dla zadanej
charakterystyki dwoch dwuwrotnikéw polaczonych roéwnolegle, istnieja dwa dwu-
wrotniki polaczone szeregowo zapewniajace uzyskanie takiej samej charakterystyki

1 NS1 s1
| st
20—- Np1 sp1 ® NDZ o2 —301&————] st1 |—- st w _3.
P [s1 S 1lee : S 1le
1
a) b,e S'; b)
A
< 1 2
A a, S5 S b
a, 2/3 o —“w - . T
VS::W S11 A‘ 8:12 28112A
4 1
A sy S 1
213 d)
-113
c) \ 4
P2
S11 0b3

Rys. 6. Polaczenie dwéch dwuwrotnikow: rownolegle (a) i ekwiwalentne szeregowe (b) oraz ich grafy
przeptywu sygnahu (c) i (d)

odbiciowej we wrotach wejsciowych ukladu. Réwnowazne polaczenie dwoch dwu-
wrotnikow oraz ich grafy przeplywu sygnatlu [5, 8] przedstawiono na rys. 6.
Zastosowane tu oznaczenia N”' i N7 oraz N® i N** dotycza ukladéw prze-
znaczonych do polaczenia réwnoleglego (N”', N*?) i polaczenia szeregowego (N,
N+?). Wypadkowy wspolczynnik odbicia w wrotach wejsciowych (1) w przypadku
polaczenia rownoleglego, na podstawie grafu przedstawionego na rys. 6¢, wynosi:
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Polgczenie szeregowe dwoch dwuwrotnikéw jest rOwnowazne polaczeniu kas-
kadowemu dwuwrotnika zastgpczego N=' z dwuwrotnikiem N** (tu dwuwrotnik N*!
potraktowano jako jednowrotnik, nie wplywa na warto§¢ wejSciowego wspdlczyn-
nika odbicia). Macierz rozproszenia dwuwrotnika N*! ma postaé:

1 [1+88 2-53
sz1 — . 5
- 71[2— i1+ S0 ©

Graf przeplywu sygnalu (rys. 6.4c) odpowiadajacy szeregowemu potaczeniu dwu-
wrotnik6w pozwala na wyznaczenie wejéciowego wspolczynnika odbicia we wrotach
wejsciowych uktadu, ktory wynosi:

1— S5\
. 183 GS—S)S

= 6
T3 N g (62)
3— .59
Po przeksztalceniach zaleznoé¢ ta ma postaé:
1+ 8351+ S3 — 38551 542
. + + (6b)

R R - By T

Porébwnujac wzory (4) i (6) moina wyciagnaé wniosek, ze polaczenie

szeregowe dwuwrotnikéw réwnowazne jest polaczeniu réwnoleglemu dwuwrot-

nik6w dualnych z wlaczonym dodatkowo (na wejiciu ukladu) przesuwnikiem
fazy 90°*. Zatem uklady odpowiadajace réwnoleglemu polaczeniu dwédch
dwuwrotnik6w moga mie¢ strukture, jak na rys. 7. Zastosowane tu dwuwrotniki
dualne N%’ odpowiadaja dwuwrotnikom przeznaczonym do polaczenia réwnoleg-
lego obwodow.

Uzycie przesuwnikéw fazy rozbudowuje strukture ukladu i ogranicza
pasmo pracy ukladu do pasma przenoszenia przesuwnikow fazy. W przypadku
ukladow waskopasmowych rolg przesuwnikow moze spelniaé Ewieréfalowy
odcinek linii transmisyjnej. Zastosowanie inwerterdéw impedancji/admitancji
jest mozliwe w uktadach, w ktérych wypadkowe impedancje charakterystyczne
(galezi réwnoleglej inwertora i réwnoleglego rezonatora wejsciowego) sa
dodatnie.

* Przesuwnik opisany jest wspolczynnikami rozproszenia réownymi: S, = Sy, =0, S =Sy =
= e~/
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Rys. 7. Réwnowaine polaczenia dwoch dwuwrotnikéw odpowiadajace potaczeniu réwnoleglemu dwu-
wrotnikéw. Oznaczenia: PF 90° — przesuwnik fazy 90°, N*' — dwuwrotnik dualny wzgledem dwuwrot-
nika przeznaczony do polaczenia szeregowego

4. SZEREGOWE POLACZENIE OBWODOW MIKROFALOWYCH
W TECHNICE PASKOWE]

Niesymetryczna linia paskowa (rys. 8a) charakteryzuje si¢ niejednakowym roz-
kladem pradéw w pasku i w przewodniku tworzacym mas¢. Zatem przewodniki
tworzace taka prowadnice falowg nie moga pobudza¢ dwoéch innych paskéw
(,,goracych™) o potencjalach roznych od zera. Ograniczenie to nie dotyczy dwu-
przewodowej linii taSmowej o przekroju, jak na rys. 8b. Tu uzyskujemy jednakowy
rozklad pradéw w pasku goérnym i w pasku dolnym, co pozwala na pobudzanie
dwodch ukladdéw o niezaleznych paskach ,,goracych”. W srodku dielektryka roz-
‘dzielajacego paski, potencjal jest rowny zero. Odpowiada to wystgpowaniu w tej
plaszczyznie §cianki elektrycznej. Zatem umiejscowienie w plaszczyznie symetrii
plaszczyzny o potencjale zerowym nie zaburzy rozkladu pola elektrycznego (rys. 8c).

W tej strukturze wystepuja dwie prowadnice falowe skladajace si¢ z paska
gornego i dolnego oraz wspolnej masy. Linie te wzgledem siebie polaczone sa
szeregowo. Chcac zatem zrealizowaé polaczenie dwoch ukladéw mikrofalowych
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Rys. 8. Rozklad linii sit pola elektrycznego w niesymetrycznej linii paskowej (a), w linii symetrycznej
dwuprzewodowej (b) i w linii symetrycznej dwuprzewodowej z $cianka elektryczna (masa) w frodku
struktury ()

wykonanych w technice niesymetrycznej linii paskowej (NLP), nalezy na wejsciu
ukladu zastosowaé symetryzator, jak przedstawiono to na rys. 9. WyjScie symet-
ryzatora polaczone jest z struktura dwuwarstowowa o wspélnej masie i paskach
umiejscowionych na przeciwleglych plaszczyznach. W plaszczyznie polaczenia syme-
tryzatora i struktury dwuwarstwowe]j wystepuje szeregowe polgczenie dwoch prowa-
dnic falowych.

pasek gémej NLP

/ pasek dolnej NLP
[

plaszczyzna o potencjale
zerowym

plaszczyzna szeregowego
potaczenia paskow

symetryzator

Rys. 9. Polaczenie dwuprzewodowej linii symetrycznej z dwoma niesymetrycznymi liniami paskowymi
polaczonymi szeregowo
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5. STRUKTURY DIPLEKSOROW MIKROFALOWYCH
Z ZASTOSOWANIEM FILTROW PASMOWOPRZEPUSTOWYCH

Biorac pod uwage nieskomplikowana technologie wytwarzania oraz parametry
elektryczne analizowanych filtréw, optymalna wydaje si¢ by¢ zwrotnica mikro-
falowa skladajaca si¢ z filtréw dolnoprzepustowych i pasmowoprzepustowych lub
dwoch filtréw pasmowoprzepustowych. Struktury dipleksoréw z zastosowaniem
filtréw dolnoprzepustowych i pasmowoprzepustowych przedstawiono na rys. 10,
Zastosowane oznaczenia filtrow dolnoprzepustowych dotycza ich struktur: 1 — filtr
z pierwsza réwnolegla pojemnoscia, 2 — filtr z pierwsza szeregowy indukcyjnoscia.

-6 0 [~
wy 1 Przesuwnik

Fitr wy 1 Fittr fazy 90°
r dolnoprzepustowy 1 -0  @— dolnoprzepustowy 2

r 1 t

Filtr 1 @ Filtr
pasmowoprzepustowy pasmowoprzepustowy
a) b) o w2 &
- ®] ® d
Przesuwnik Przesuwnik wy 2
wy 1 = 1 fazy 90° fazy 90° Fitr o
Hir
."'lpasmowoptzepustowy hd pasmowoprzepustowy
r
E
+
c)

Rys. 10. Struktury zwrotnic z zastosowaniem filtrow pasmowoprzepustowych: a) z szeregowym polacze-
niem filtrow, b} z rownolegtym potaczeniem filtréw i jednym przesuwnikiem fazy, c) z dwoma filtrami
pasmowoprzepustowymi i dwoma przesuwnikami fazy

Zwrotnice z szeregowym polaczeniem filtrow: dolnoprzepustowego i pasmowo-
przepustowego (rys. 10a) zapewniaja rozdzial czestotliwosci w szerokim pasmie [3].
Szeroko$¢ pasm wydzielanych kanatéw czgstotliwosci zdeterminowana jest przez
parametry elektryczne zastosowanych filtréw. Na charakterystyke wejsciowg zwrot-
nicy wplywaja dodatkowo charakterystyki symetryzatora zastosowanego na wejsciu
ukladu. Szeroko$¢ wydzielanych pasm czgstotliwosci w ukladach z zastosowaniem
przesuwnikow fazy 90° (rys. 8b i c) jest dodatkowo ograniczone przez pasma
przenoszenia zastosowanych przesuwnikdw. Praktycznie maksymalna szerokoéé
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pasma przesuwnikow fazy przekracza dwie oktawy ((f3/f) Jmax = ~6) [7]. Poniewaz
przesuwniki fazy praktycznie maja dolna czestotliwosé pasma pracy rézna od zera,
w ukladzie przedstawionym na rys. 10b zachodzi dodatkowe ograniczenie pasm
dolnego kanalu. W przypadku zastosowania w ukladzie zwrotnicy tylko filtréw
pasmowoprzepustowych efekt ten nie wystgpuje. Moga tu tez znalez¢ zastosowanie
transformatory impedancji i korektory fazy projektowane w oparciu o [1, 2]. Dla
waskich pasm przenoszenia filtrow rolg przesuwnikéow pelnic moga ¢éwiercfalowe
odcinki linii.

6. PRZYKLADY ZWROTNIC

Rozpatrzmy zwrotnice zlozona z filtru dolnoprzepustowego i pasmowoprzepus-
towego. Niech stopien filtru dolnoprzepustowego i poziom zafalowania oraz dlugo$c¢
elektryczna linii na gornej czgstotliwosci granicznej wynosza odpowiednio: n = 5.
L, = 0.25 dB, ® = 45°. Filtrowi temu odpowiada filtr pasmowoprzepustowy czwa-
rtego rzedu o poziomie zafalowania L,, = 0.25 dB i wspolczynniku pokrycia pasma
Jf>//1 = 3. Prototyp filtru speliajacy te zalozenia przedstawiono na rys. 11a. Filtr
ten nalezy podda¢ transformacji w taki sposdb, by impedancja wyjsciowa wynosilta
50 Q oraz by wartosci impedancji charakterystycznych linii miescily si¢ w obszarach
ich realizowalnosci. Wyniki takiej transformacji przedstawiono na rys. 11b i c.
Zatem zwrotnica zlozona z dwoch rozpatrywanych filtrow moze mie¢ strukture, jak

15.9Q2

50Q 64.45Q2  107.3Q  117.7Q

&

114.7Q 248.6Q2 202.5Q 201.1Q
a)

500 69.45Q 74950 53.99Q  S0Q

b) 114.7Q 67.7Q 78.68Q2

500 43.2602  41.63Q 48.14Q  50Q

41.04Q 72.16Q 95.6Q2
c) :

Rys. 11. Pasmowoprzepusiowy [iltr prototyp czwartego rzgdu o L, =0.25 dB i {,/f; = 3 (a) oraz jego
struktury ekwiwalentne po transformacji (b i c) :
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Rys. 12. Zwrotnica szerokopasmowa pokrywajaca pasmo (0—3) GHz z czgstotliwoscia rozdzialu
f,=1GHz

na rys. 12. Charakterystyki tej zwrotnicy przedstawiono na rys. 13a. Zwrotnica
pokrywa pasmo (0—3) GHz. Straty odbiciowe siggaja wartosci —9 dB, co od-
powiada poziomowi zafalowania L,, = 0.58 dB. Poddajac optymalizaciji parametry
zwrotnicy mozna uzyska¢ charakterystyki, jak na rys. 13b. Tu maksymalny poziom

1-Sij bes | 118ij Hem
-5 5 F
-10 10k
-15 F P
-20 .20
-25 25 |
-30 .30 s

0 0.5 1 16 2 25 f/f1 0 0.5 1 15 2 25 f/f1
a) b)
Rys. 13. Charakterystyki zwrotnicy przedstawionej na rys. 12 przed (2) i po optymalizacii b)
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strat odbiciowych wynosi —17 dB, co odpowiada poziomowi zafalowania L, =
= (.08 dB. Podczas optymalizacji uzmiennieniu podlegaly tylko trzy pierwsze elementy
kazdego z filtrow. Ich wartoSci po optymalizacji przedstawiono na rys. 12 w nawiasach.
W rozpatrywanym przypadku pasmo zwrotnicy zostanie dodatkowo ograniczone do
pasm przenoszenia zastosowanych przesuwnikow fazy. Ograniczenie to nie wystgpuje
przy szeregowym polaczeniu filtrow. Uklad realizujacy szeregowe polaczenie ukltadow
mikrofalowych w technice NLP, opisany w pkt. 4 pozwala na bezposrednie polaczenie
filtrow (bez przesuwnikow fazy). Praktycznie wykonany uklad zwrotnicy przedstawiono
na rys. 14. Na wejSciu zwrotnicy zastosowano symetryzator przeksztatcajacy NLP
w symetryczna linic dwuprzewodowa. Sygnal we wrotach wyjsciowych pobudza wrota
wejsciowe filtrow umieszczonych symetrycznie wzglegdem masy. Wyjscia filtrow sa
wrotami wyjsciowymi zwrotnicy oznaczonymi na rysunku odpowiednio przez "w;i “w,.
Wrota wyj$ciowe zwrotnicy rozsuni¢to wzgledem siebie na odleglo§¢ umozliwiajaca
podiaczenie zlacz mikrofalowych. Zwrotnicg wykonano na podiozu LX 1030.

symetryzator N filtr dolnoprzepustowy
gD filtr pasmowoprzepustowy

taéma Cu

V=i

Rys. 14. Struktura szerokopasmowej zwrotnicy z szeregowym potlaczeniem filtréw w technice niesymetrycz-
nej linii paskowej

Charakterystyki praktycznie wykonanej zwrotnicy przedstawiono na rys. 15.
Przecigcie charakterystyk transmisyjnych zachodzi na poziomie 3.8 dB. Straty
wtraceniowe nie przewyiszaja wartoéci 0.5 dB za$ straty odbiciowe 12 dB. Straty
wtraceniowe wynikaja przede wszystkim ze strat w dielektryku i z strat bedacych
efektem promieniowaniem energii. Nieznacznie podwyzszony poziom strat odbicio-
wych wywolany jest przez symetryzator. Typowa wartos¢ WEFS zastosowanego
symetryzatora zawiera si¢ w przedziale (1.2—1.5). Zatem wypadkowa charakterys-
tyka odbiciowa jest zgodna z zaloZeniami teoretycznymi. Zwrotnica ta pokrywa
pasmo (0 —2.8) GHz. Jef parametry dowodza stusznoici przyjetych rozwiazan.
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Rys. 15. Charakterystyki praktycznie wykonanej zwrotnicy dwukanalowej z szeregowym polgczeniem

ukiadow

Wykorzystujac rozpatrywane wyzej filtry, w ukladzie zwrotnicy role przesuw-
nikéw fazy speilnia¢ moga odcinki linii transmisyjnych, jak przedstawiono to na
rys. 16. Charakterystyki tej zwrotnicy przedstawiono na rys. 17. Przed optymaliza-
cja dla przyjetego poziomu zafalowania zwrotnica pokrywa pasmo dwu oktaw
B =(0.32—1.88) GHz. Po optymalizacji pasmo poszerza si¢ do wartosci wspolczyn-
nika pokrycia f,/f; = ~6. Zwrotnica ta pracuje poprawnie od dolnej czestotliwosci

E=39.7mm
33.5Q 2.67Q 3.01Q
we  7857Q | 11400 |99.760 Wy
500 45.78 mm
3mm
78.57Q  60.83Q  69.93Q 68.23Q wy2
1=92.56 -
51.14Q | 64.950 114.8Q
1=42.5mm

Rys. 16. Szerokopasmowa dwukanatowa zwrotnica mikrofalowa z liniami transmisyjnymi zastgpujacymi

przesuwniki fazy
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Rys. 17. Charakterystyki zwrotnicy szerokopasmowej z linjami transmisyjnymi przed () i po optyma-
lizacji (b)

odcigcia wynoszacej odpowiednio 0.32 GHz i 0.38 GHz. Wystepowania dolnej
czgstotliwosci odcigcia, réznej od zera wynika z bocznikujacego wplywu filtru
pasmowoprzepustowego na parametry filtru dolnoprzepustowego ponizej tej czes-
totliwosci. Na charakterystykach transmisyjnych wzajemny wplyw filtréw objawia
si¢ spadkiem nachylenia zbocza charakterystyki filtra pasmowoprzepustowego poni-
zej czgstotliwodei 0.5 GHz. W ukladzie zwrotnicy zastosowano réwnolegla pojem-
nos$¢ wlaczona réwnolegle do wrot wejSciowych w celu zmniejszenia wypadkowej
susceptancji wejsciowej.

PODSUMOWANIE

W sklad szerokopasmowych zwrotnic mikrofalowych moga wchodzié: filtry
dolnoprzepustowe gornoprzepustowe lub pasmowoprzepustowe Zastosowanie toz-
samos$ci Kurody w odniesieniu do filtréw dolno- i pasmowoprzepustowych pozwala
na realizacje filtrow praktycznie o kazdej wymaganej szerokosci pasma przepus-
towego. W przypadku filtréw pasmowoprzepustowych zachodzi czasami potrzeba
zamiany rodzaju filtru, co moze wystapi¢ w przypadku filtrow waskopasmowych.,
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W artykule przedstawiono metodyke transformacji struktur filtréw w odniesieniu do
jednego rodzaju mikrofalowego pasmowoprzepustowego tj. filtru ze sprzgzeniami
bezposrednimi. Poniewaz jest on ekwiwalentem elektrycznym innych pasmowo-
przepustowych filtréw mikrofalowych, zaproponowana transformacja pozwala na
projektowanie innego rodzaju filtréw mikrofalowych. Transformacja ta upraszcza
proces projektowania filtréw w wybranej technice. Wyznaczone wartosci elementéw
zapewniaja uzyskanie punktu startu (podczas optymalizacji) lezacego blisko mini-
mum globalnego. Podczas optymalizacji parametrow zwrotnic stosowano metodg
gradientowa. Optymalizacj¢ prowadzono pod katem uzyskania wymaganego pozio-
mu dopasowania we wrotach wejsciowych zwrotnicy.
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H. GRUCHALA

DESIGNING OF BROADBAND MICROWAVE MULTIPLEXERS
WITH USING OF KURODA'’S IDENTITIES

Summary

Transformation method of low pass and band pass filters has been presented in this paper. Kuroda’s
identities have been used. The transformation permits to get realisable structures of these filters.
Discussion of mulliplexer structures consisting band pass (ilters has been made. Series connection of
microwave circuits in microstrip technique has been described. Equivalent circuits of series connection of
circuits have been shown. Experiment results of broadband multiplexer with series connection of circuits
have been presented.

Key words: low pass and band pass [ilters, microwave multiplexers, Kuroda’s identities.
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In the paper we discuss a class of encryption/decryption schemes called the substitution-
permutation networks (SPNs) or the cascade algorithms. First we briefly describe some
extension of such ciphers — the position permutations. Position permutations are some
realization of the idea of modificable bit permutations. In this paper we describe an
implementation aspect of this idea. We present matrix description of the bit permutations used
in the susbtitution-permutation networks and based on this descriptions few simple, hardware
implementations of the modificable permutations. Presented solutions are digital circuits
constructed with use of standard gates, open colector gates and three-state gates. They are easy
to implement and effective in work; because of this they may be used in various applications.

Key words: Substitution-permutation network, bit permutation, bit permutation im-
plementations.

1. INTRODUCTION

One of the most important advantages of the cascade algorithms is the high
speed of their performance. These algorithms allow to relatively fast encrypt and
decrypt messages; because of this, after adjusting so called communication session
key, for example with use of the methods of public key cryptography, just the
cascade algorithms are used to encrypt exchanged informations. The fastest im-
plementations of the cascade algorithms are hardware implementations. Nowadays
semiconductor itegrated circuitus used to encrypt the streams of bits are produced.

In [16] we described some modification of the substitution-permutation network.
This modification consists in extending every iteration of the algorithm with so
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called position permutations. The differential cryptanalysis (21, [3], [41, [5)) is made
with use of the differential characteristics. For the substitution-permutation network
in which the position permutations are applied creating the differential characteris-
tics as described in [5] is impossible. It is important that introducing the position
permutations in the SPN does not change the type of the algorithm; we still have
a number of substitution rounds connected by the permutations of a special kind
(see [16]). The SPNs with the position permutations are some realization of the idea
of networks with modificable permutations. We hope that this idea will be developed
in many manners.

In this paper we present an implementation aspect of this solution. The
implementation of the position permutations requires a skill of constructing
the circuits realizing modificable permutations. In the paper we present the
propositions of such circuits based on a matrix description of permutation.
Presented methods allow to construct the permutations which can be modified
in any way, not only by permuting positions. Because of this they can be
implemented not only in the substitution-permutation networks with the position
permutations but also in any other designs where the modifiable permutations
are needed (not only in cryptography).

Presented in this paper methods of hardware implementation of modificable
permutations are the methods which result in simple digital circuits when realized;
owining to this, such implementations are effective — this was an intention of the
author. Probably, for many readers, they will be the very intuitively methods but
author admitted that their presentation is a very good pretext to present formal,
matrix description of the bit permutation. The author’s aim was to emphasize the
fact that in this case (and also in many others) engineer practice directly issues from
mathematical theory and is in close relation with it.

In this paper we use following denotations and symbols:

Function Denotation Symbol
logical sum of bits a and b (OR) a+b :Do—
logical product of bits a and b (AND) a*b :}D—
negation of bit a (INOT) ~a —-><>—
negated logical product of bits a nad b (NAND) ~(@a*b) :130—

Presented above logical functions (operations) can be extented to be more than
two-argument operations. For example, the OR operations of three bits, a, b and c,
we denote:

a+b+c

and we use a symbol:

= >—
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2. BACKGROUND

In this paper we discuss an N-bit SPN consisting of a number of rounds of
S-boxes connected by bit permutations (Fig. 1). The S-boxes are p x p bijective
mappings and the permutations belong to a special set IT of permutations for which
no two outputs of an S-box are connected to one S-box in the next round. There are
n = N/p S-boxes in each round. The round (or iteration) keys are in general

[J_L_LLI

e
ol

J $34

n=4N=16,p=4

 N—

s31
P11 llll lIII

Fig. 1. A sample substitution-permutation network

independent on each other. The keying is be done by xoring the iteration keys with
the inputs to the rows of the S-boxes in each round and by xoring result of the last
round with the last iteration key. In the networks with position permutations we
moreover use keying the permutation.

3. POSITION PERMUTATIONS

An S-box position is a subset of these bits of particular word of the SPN, which
come from — for S-boxes output word — or go to — for S-boxes input word — one
S-box. Therefore in particular word bits 1..p (counting from the left) create first
S-box position, bits p + 1,..., 2p ) second one, etc.. We will use the natural numbers
(1, 2,...) to denote the S — box positions.

Next we briefly describe the position permutation. (More precise description is
given in [16]). Position permutation is a transformation which moves every
position of its input word onto a new location at the output (in particular onto
the same location). Therefore, it is a transformation which changes the
arrangement of the positions in the word (in particular to the same arrangement).
We can think of the position permutation as a function which assigns a new
position number to each S-box position. We can say that this transformation
mixes whole S-box positions of the word. Sample position permutation is
presented in Fig. 2.
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position 1 position 2  position 3  position 4
LLLL 114l 114

Position permutation

1234
3124

[T HI TH

Fig. 2. An example of position permutation

Let P, represent the position permutation of the set of S-box positions of one word.
We will apply the permutation P, to the output of the row of S-boxes in each round of the
SPN (Fig. 3). Moreover we will introduce a dependence of used in particular iteration
position permutation on the iteration key. Used in the round key will be determining
which position permutation from the set of n! possible permutations is to be used. We
assume that each permutation is determined by the same number of keys (in practice it
may be aproximatively the same number of keys). The differential characteristics are
constucted to make the cryptanalysis of the algorithm, it means — to find the iteration
keys. But to construct the characteristic we need to know the position permutations used
in the rounds, so we need to know the used keys. From this follows an important theorem.

Theorem 1. For any iteration in which the position permutation was applied to the
outputs of the S-boxes, it is impossible, for given S-boxes output xor, to determine
unambiguous the round output xor if the used iteration key is unknown. For given

position permutation P,

bit permutation P

Fig. 3. One round of the SPN with position permutation



TOM 43—1997 Simple hardware implementalions... 537

S-boxes output xor the number of possible round output xor values (for all possible
keys) is equall to n!/(n — k)!, where k is the number of the S-boxes with non-zero
input xor in considered round (we omit the proof, see [16]).

Hence, it is impossible to construct the differential characteristic as defined in [5]
and determine the probability of its ocurrance for the substitution-permutation
network in which the position permutations were used.

4. MATRIX DESCRIPTION OF PERMUTATION

For the networks with established permutations, the bit permutations were
realized by adequate wiring the inputs and ouputs of successive rounds of sub-
stitutions. For the networks with the modificable permutations we must have
a possibility of easy change the permutations connecting successive rounds. In this
section we present a matrix method of description of the permutations of the SPN;
on the grounds of this method it possible to easy implement modificable per-
mutations in hardware.

It is known that bit permutation P is a linear (homomorphous) mapping.
In this mapping an N-bit input vector I is transformed into an N-bit output
vector O:

I, OeVy, where Vy is an N-dimensional vector space over the field GF(2),

P:V,51-50=P)eV,

Therefore the bit permutation P is a one-one linear transformation of the vector
space V) onto itself, or an authomorphism of V,. However not every authomorp-
hism of the space Vj is the permutation from the set II (a definition of this set is
given section 2) of permutations used in SPNs. (For example; an identity mapping
belongs to Aut (V) but it does not belong to the set IT). Therefore we have:

I < Aut (V).

Because the bit permutation P is the linear mapping we can write it as a matrix
called a linear mapping matrix. We write the vectors I, O as a column vectors:
I =[i, i,.., iy]T and O = [o,, 0,..., 05]7. A matrix P of the linear mapping P is
a square N x N matrix. Now we can present the bit permutation of the substitution-
permutation network as follows:

0, Py o Pin A
= . . .. 4
Oy Pny - PNN Iy

As we noted earlier, not every authomorphism of the vector space V) is the bit
permutation from the set II. Therefore the matrix P has some special properties.

Property 1. There is exactly one 1 in every row of the matrix P.
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Proof. Consider k-th bit of the vector O — o,, thus o, represents the k-th output of
the bit permutation. This output is connected with exactly one input of the bit
permutation, consider — with the m-th input. Therefore

VieVy, o,=l<i =1. (5)

For the vector 1 with zeros at all positions but m-th one, we obtain 1 at the output o,
if, and only if, p;» = 1. For every vector I with zero at the m-th position (remaining
bits — arbitrary), we obtain zero at the output o, if, and only if, in the row Py, all
bits but m-th one are equal to zero. Hence, to have the bit o, depend only on the bit
i,, or to have the condition (5) satisfyed, we must have

(pk,l = 1) A (pk,t = 05 for ¢ # m, te{la 25"': N} )'

From this follows that in every row of the matrix P there is only one 1 and it is in the
column number of which is equal to the number of the bit of input which is
connected with this bit of output number of which is equal to the number of the row.

O
Therefore the k-th row of the matrix P describes the k-th output of the permutation
and the location of the only 1 in this row describes with which input this output is
connected.

Property 2. There is only one 1 in every column of the matrix P.

Proof. Considering similar as in the proof of the Property 1 we obtain the corollary
that m-th column of the matrix P describes m-th input of the permutation P. 1 is in
this row of this column number of which is equal to the number of the output of
P with which the m-th input is connected. Because there is only one such output, the
m-th column contains one 1.

0
Fact 2. The matrix P is an invertible matrix. The inverse of P is a transpose of
P:P'=P7

Proof. Formal proof is obvious; it is easy to show that if P is the matrix containing
only one non-zero element in every row and in every column then P is the
invertible matrix and the inverse of it is its transposition. But lets try to prove it
another way.

We can think of the matrix P as a description of the permutation P; because the
permutation P is the one-one mapping then it exists an inverse mapping of P — P~1.
Hence for any vector Xe V), we have:

P (P(X)) =X and P(P'(X))=X.
In the matrix description:

P'PX=X and PP 'X=X
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Hence
P~'P=PP~'=E, E represents an identity, square N x N matrix.

Therefore P is the invertible matrix.

Let I and O represent input and output vectors, respectively, of the permutation
P. In permutation P~', I is the image of the vector O. In the matrix P we had the
row number k describing k-th bit of the vector O; in that row we had one at the m-th
position, where m is the number of the bit of the vector I to which the bit o, is
connected. In the transformation P!, k-th bit of the input is connected to m-th bit
of the output. Therefore k-th column of the matrix P! is equal to a transpose of the
k-th row of P:

P—-l(k)=(P(k))T, kE{l, 2,..., N}.
From this follows that

P-'=PT.
O

Next property of the matrix P is related to the fact that a fundamental
requirement for the bit permutations is that they cause the diffusion of the bit
changes in the network. Because of this only these permutations for which no two
outputs of the S-box are connected to one S-box in the next round create the
previously mentioned set II.

Property 3. Every submatrix P{=Rot) b-)ri2— 90 5 re{l, 2,..., n} of the matrix
P contains at most one element equal to 1 (see Fig. 4).

Proof. The rows (r — 1)p + 1,..., rp describe the outputs of the same numbers of the
prmutation P. These outputs go to one S-box of some iteration w (to the S-box
number r). Consider submatrix Py,_1),41 ¢—1)psa... s The columns number 1,...,

col# 1 P ptt 2p (n-1)p+1 np
row# 1 : : :

P+
P = 2

.....................................

(n-1)p+1

n.p

Fig. 4. Square pxp submairixes of the matris P
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p of this submatrix describe how the inputs of the S-box r of the iteration w depend
on the outputs of the first S-box of the previous iteration w—1, the columns
p+1,..2p — on the outputs of the second S-box, etc., the columns
(n — 1)p + 1,..., np — on the outputs of the n-th S-box. Because Pell, every input
of the S-box r of the round w comes from different S-box of the round w — 1.
Therefore in the submatrix P{=R21] 6215133, exactly one element is equal to
1 — if the S-box r of the round w has connection with S-box s of the round w — 1, or
all elements are zeros — if these S-boxes are not connected with each other. 0

Therefore we can partition the whole matrix P into square p x p submatrixes, each
one of which describes connections between two S-boxes of successive iterations.

Next simple remark is a ground of the presented in further part of this chapter
method of hardware implementation of modificable permutations. Because of this it
deserves a special attention.

Fact 3. The output vector O of the bit permutation P is a linear combination of successive
columns of the matrix P of coeffitients equal to successive bits of the input vector:

0 =iPO 4 ,P®+ . +iP® (6)

5. IMPLEMENTATION OF MODIFIABLE BIT PERMUTATIONS

In the previous section we noted that we can write the output vector of the bit
permutation as the linear combination of successive columns of the matrix P of
coefficients equal to successive bits of the input vector. We can use this fact in simple
hardware realization of the modifiable bit permutations. A multiplication of the
vector of the linear space over the field GF(2) by a scalar of the same field is
equivalent to executing for every bit of this vector a logical operation AND, one
argument of which is the bit of the vector and the other one — the scalar. Such
solution is presented on Fig. 5a). Summing the vectors i, P®, k=1,2,.., N is
executing an operation EXOR (EXclusive OR — an addition modulo 2) of
corresponding bits of them (an addition in GF(2) is an ,ordinary” addition
modulo 2). Because in any row of all the vectors i, P®, k=1, 2,..., N there is at
most one 1, the operation EXOR can be replaced with an operation OR — a little
easier to implement in the integrated circuit. This solution is presented on Fig. 5b).

If we implement the columns of the matrix P as modificable (wriatable )registers
then by changing their contents we will be able to change the permutation realized
by the circuit. Therefore we presented a simple logical circuit which may be used to
implement modifiable permutations. The words written to the control registers are
the words in a code ,,1 of N’ (the code ,,1 of N’ is used to encode the values from
the set {1, 2,..., N} with use of N bits: a value ae{l, 2,..., N} coded in this code gives
an N-bit word in which there is 1 at the a-th position and zeros at the remaining
ones). However, it may occure that, for some reasons, it is more convenient to have
the values of these words coded in a natural binary code. In such situation the circuit
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Fig. 5. Hardware implementation of modifiable bit permutations

presented on the Fig. 5 may be extended as presented on Fig. 6 — a case for N = 8.
(We present only this part of the circuit which realizes the connection of k-th input
with outputs; the parts realizing the connections of the remaining inputs are
constructed in the same way). :
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Fig. 6. A modification of the circuit from Fig. 5

The binary coded value determining in which row of the column P® 1
would be placed is given as a word (P®),, (in this case the rows would
be numbered starting with 0). Then, apropriately for this value, one of
the AND gates is opened and k-th input of the permutation is connected
with apropriate output. For example, if we set a binary value 000 in the
word (P®),. the most left gate will be openned, if we set a value 111
— the most right.

A part of the circuit from Fig. 6 which is selected in a dashed-line box is
a popular in digital-circuit engineerign demultiplexer circut with one-bit input. The
demultiplexer with one-bit input (Fig. 7) is used to transmit input bit x to one of
N outputs; the number of this output is equal to an actual value of some control
word A called an address. All the remaining outputs are equal to zeros.

According to what was written above, the described modifiable permutation circuit
may be presented as on Fig. 8 (a case for N = 4).

A digital circuit working ,,inversively” to the demultiplexer is a multiplexer. The
one-bit output multiplexer is used to select one of many input bits and to transmit it
to the output (Fig. 9a)). A input 4 is called an address input. It is used to determine
the number of input which is to be transmited to the output. The address is coded in
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X
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Yo Y1 Y2 Y3 Ya Ys Ye Y7

Fig. 7. A demultiplexer with one bit

15l

Fig. 8. The implemetation of the modifiable permutations with use of the demultiplexers

natural binary code. The internal structure of the multiplexer, for N = 4 inputs, is
presented on Fig. 9b).

The N-bit modifiable bit permutation may also be realized with use of the
multiplexers. Such implementation is presented on Fig. 10 (for N =4 bit per-
mutation).

In the presented in further part of this chapter circuits which implement the
modifiable bit permutations on the grounds of the atrix desciption of bit per-
mutation we omit the parts of this circuits which are used to change the code of the
control words from the binary code to the code ,,1 of N’ (for simplicity; we showed
such solution above). Therefore, as the control words there will always be given the
binary vectors creating apropriate row or apropriate column of the permutation
description matrix P (according to the Fig. 5). Wr remind that expressed in the code
,,1 of N’ value of the k-th column of the matrix P determines the number of the
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Xo X1 X2 X3

a) b)

Fig. 9. A symbol (a)) and the internal structure of the multiplexer (b)) (for N = 4 inputs)

A0y

Ay

AQ) )

A3

Fig. 10. The implementation of the modifiable permutation with use of the multiplexers (for 4 bit
permutation)

output of the permutation with which k-th input is connected, and similarily;
expressed in the code ,,1 of N” value of the 1-th row of the matrix P determines the
number of the input of the permutation with which 1-th output is connected.

In the following two sections we present next two kinds of the modificable
permutations implementation circuits. Design of this circuits is also based on the
matrix description of the permutation. In the first one of them the open collector
NAND gates are used and in the second one — the three-states NAND gates. The
circuits have a very simple structure and are very similar to the circuit presented on
Fig. 5.
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6. IMPLEMENTATION WITH USE OF THE OPEN COLLECTOR GATES

In the next method of implementation of modifiable bit permutations we use the
open collector NAND gates. These components are intended for connecting the
outputs; such connecting relies on attaching the outputs of the components to one
wire and connecting an external collector resistor R — see Fig. 11. The internal
structure of the open collector NAND gate and a precise description of the work of
the NAND gate (from the eletronic circuits theory point of view) can be easy found
in the literature.

e

Ty

Fig. 11. Connecting the outputs of the open colletor NAND gates

We have 1 at the output y if, and only if, none of the output transistors of the
gates is active (none conducts), therefore connecting the outputs corresponds to
realizing a function (we omit ,,*” in logical products)

y = (~(ab)) (~(cd) (~(ef)),
or according to the de Morgans law
y = ~(ab + cd + ef).

A realization of the N-bit modificable permutation with use of the open collector
NAND gates is presented on Fig. 12 (for N = 3).
To the input 4 (i) we give the value — coded in the code ,,1 of N — determining
which one of the N gates connected to the i-th output is to be opened. A signal from
the input of the permutation given to the second input of this opened gate will be
transmited to the output. The output transistors of the remaining gates, it means, of
these to which zero bits of the word A (i) are connected, will alway be turned off
independently on the state of their inputs connected with the inputs of the
permutation. Owning to this, these gates will not transmit the signals from these
inputs to the output. This way the connection of apropriate output with apropriate
input is realized. It is easy to note that i-th control word A4 (i) represent i-th row of
the matrix P, P, ie{l, 2,..., N}.
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Fig. 12. A realization of the modifiable permutations with use of the open collector NAND gates

7. IMPLEMENTATION WITH USE OF THE THREE-STATE GATES

A very similar to the described in the previous section modifiable permutations
implementation circuit may be realized with use of the three-states gates. A symbol
of the three-states NAND gate is presented on Fig. 13.

a y
b q Fig. 13. A symbol of the three-states NAND gate

S

The component of this kind works following way: if s = 0, we have y = ~ (ab).
However, if s = 1 the output is in a disconnected state and does not depend on input
signals. Then the value of the output is indeterminate and the gate has a large output
impedance. The outputs of the three-state gates may be connected to the common wire
but at a given moment at most one gate may be active (it means: may have 0 or 1 at the
output). The remaining gates have to be ,,turned off” by giving apropriate control signals.

A modifiable permutations circuit constructed with use of the three-state NAND
gates is presented on the Fig. 14 (for N = 3).

As we noted, the circuit is very similar to the circuit with the open collector NAND
gates; very similar are the circuits topologies, the same is the number of gates and
the role that the control words 4 (i) play.

A <Isz Ail) A.ﬁO)

|

<l

[ 3 L
_JD— - i

Fig. 14. A realization of the modifiable permutations with use of the three-state NAND gates
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8. SIMPLE IMPLEMENTATION OF POSITION PERMUTATIONS

In this section we describe an adaptation of the solutions presented in previous
sections for realization of the position permutation (see chapter 2). the matrix
P describing position permutation has some special structure. Every submatrix
PE-ioth-m, s, re{l, 2,..., N} of the matrix P is either an identity matrix — if 7 is
an image of the position s in permutation P, (P, represent position permutation), or
a null matrix — in the other case:

Eyp if P,(s)=r, s, re{l,2,., n}, E,, represents
P{-Botlm = square, pxp unitary matrix,
[0]oxp» in the other case.

Simple matrix P describing position permutation is presented on Fig. 15a.
The description of the position permutation can also be given as a square
nxn matrix Q. The position permutation matrix Q which describes permutation

col#1 p p+1 2p (n-1)p+1 np

rowt [ L
. O 0L
. : : Position permutation matrix Q
Plovore b 1.
pt1] 1 :
. Koy W0 0 0 : 1
P = 2o _tiil. Q=|1:0" o0
N S LI SOUUUUUR SORPUS SUTN o: 1 : . H
(n-1)p+1 i1 . L axn
R B« R N
. oL P = 12..n
np : 1: 2n..1
a) : b)

Fig. 15. Sample matrixes describing position permutation

presented on Fig. 15a) is presented on Fig. 15b). On the grounds of the marix Q
we can realize the logical circuit presented on Fig. 16. This circuit is a modification
of the circuit from the Fig. 5. The columns of the matrix Q correspond to

the writable registers Q®, Q@,..., Q®. We write to the register Q® the number
P, (k) in the code ,,1 of »n”.
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I = pos# 1 posf n
0
ol |l o
9n1 B_ﬂ_ nn [ _{% | _®* post
| _i) g n
i I g

Fig. 16. Hardware implementation of position permutations

SUMMARY

At the beginning of this paper we shortly describe the position permutations
and presented the matrix description of the bit permutation. Next we presented
a few hardware implementations of modificable bit permutations designed
on the grounds this description. These implementations are very similar to
each other and are the circuits of a simple structure. They are constructed
with use of the ordinary gates, the open collector gates or the three-state
gates. For the N-bit permutation the number of gates of each one of the
circuits is equal to N?*+ N. In the situation in which the control words
of the permutation circuit are to be expressed in the natural binary code
we have about Nlog, N aditional gates (see Fig. 6). The actual values of
the number of gates for the permutations of various number of bits are
presented in Table 1.

: Table 1
The number of gates of the implementation circuit for the permutations of
various number of bits

N no. of gates for code ,,1 of N” | no. of gates for binary code
N?+N) (N? + N + Nlog,N)
4 .20 28
72 96
16 272 336
32 1056 1216
64 4160 4544
128 16512 17408
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We can realize the position permutation with use of one of the circuits presented
in sections 3.3, 3.4 or 3.5 — in such case we have a possibility of any modification of
the bit permutation (including permuting positions), or — if we establish the bit
permutations in the network and we only want to permute positions — we can use
simpler circuit presented in section 3.6. Presented in the chapter hardware solutions
are easy to implement in the integrated circuit (and not only) and they ensure
effective (fast) performance of the algorithm. They are alternative solutions of one
problem; the choice of one of them depends on real ceonstruction requirments.
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A. SADOWSKI

PROSTE SPRZETOWE IMPLEMENTACIE MODYFIKOWALNYCH PERMUTACJ
BITOW OPARTE NA MACIERZOWYM OPISIE PERMUTACJI

Streszczenie

W artykule opisano pewna klasg procedur szyfracji/deszyfracji zwang sieciami podstawieniowo-
permutacyjnymi, lub algorytmami kaskadowymi. Opisano w skrocie pewne rozszerzenie tych szyfrow
-— permutacje pozycji. Sa one pewng realizacjz pomyshu modyfikowalnych permutacji bitéw. Opisano
implementacyjny aspekt tego pomyshu i zaprezentowano macierzowy opis permutagji bitdw uzywanych
w sieciach podstawieniowo-permutacyinych, a takze kilka opartych na tym opisie prostych sprzgtowych
implementacji modyfikowalnych permutacii. Zaprezentowane rozwigzania sq ukladami cyfrowymi skon-
struowanymi przy uzyciu standardowych bramek, bramek trojstanowych, lub bramek z otwartym
kolektorem. Sg tatwe w implementagji i efektywne w dzialaniu, w zwigzku z tym moga mieé réznorodne
zastosowania.

Stowa kluczowe: Permutacje bitdw, sieci podstawieniowo-permutacyjne, implementacje permutacji
bitow.
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W pracy zostaly omowione modele wzmacniacza i sygnatu sterujacego. Na podstawie
przyjetych modeli zostala wykonana analiza warunkow powstawania dynamicznych
znieksztalcen intermodulacyjnych we wzmacniaczach mocy m.cz. z ujemnym sprzgzeniem
zwrotnym i kompensacja wyprzedzeniem fazowym w bloku sprzgzenia zwrotnego oraz
opdznieniem fazowym w torze wzmocnienia. Zostaly wyprowadzone kryteria projektowe,
ktorych spelnienie gwarantuje niewystgpowanie dynamicznych znieksztalcen intermodula-
cyinych w stopniach wejciowych wzmacniaczy z obu typami kompensacji. Zostalo
wykazane, ze maksymalna wielko$¢ napigcia sterujacego stopient wejciowy wzmacniacza
w stanach przejéciowych jest mniejsza w przypadku zastosowania kompensacji wy-
przedzeniem fazowym, niz w takim samym wzmacniaczu, w ktory jednak zostala
zastosowana kompensacja opoznieniem fazowym. Wynika z tego, ze zastosowanie
kompensacji wyprzedzeniem fazowym zapewnia mniejsza podatnos$¢ na przesterowanie
stopnia wejéciowego wzmacniacza w stanach przejéciowych, niz zastosowanie kompensacji
opbznieniem fazowym.

Slowa kluczowe: wzmacniacz mocy matych czgstotliwosci, dynamiczne znieksztalcenia
intermodulacyjne.

1. WPROWADZENIE

Dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne (fransient intermodulation
distortion — TIM) powstaja w wyniku nieliniowej pracy wzmacniacza w stanach
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przejsciowych. We wzmacniaczach z globalng petla ujemnego sprzezenia zwrotnego
najczgsciej sa one wynikiem przesterowania stopnia wejsciowego [5].

Na mozliwo§¢ przesterowania pierwszego stopnia wzmacniacza mocy m.cz.
objetego petla ujemnego sprzgzenia zwrotnego w stanach przejSciowych zwrocili
uwage w 1966 roku Don G. Daugherty i Richard A. Greiner [4]. Praktyczne
znaczenie tego problemu wzrosto, gdy do budowy wzmacniaczy zostaly uzyte
tranzystory bipolarne. Okazalo sig wowczas, ze tranzystorowe wzmacniacze o bar-
dzo dobrych parametrach nie gwarantowaly doskonalej jakoéci brzmienia od-
twarzanego dZwigku. Subiektywna ocena jakodci dzwicku byla niska szczegdlnie
w przypadku niektérych wzmacniaczy z silnym ujemnym sprzezeniem zwrotnym.

Termin ,,dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne” zostal wprowadzony
przez Matti Otale w 1970 roku [10]. Od tego czasu ukazalo si¢ wiele publikacii,
w ktorych zostaly wyjasnione przyczyny i mechanizmy powstawania dynamicznych
znieksztalcen intermodulacyjnych, zostaly sformulowane zalecenia projektowe, kto-
rych przestrzeganie umozliwia uniknigcie powstawania znieksztalcen we wzmac-
niaczach z ujemnym sprz¢zeniem zwrotnym. Szczegdlnie istotne okazaly sie tu prace
Petera Gardego (np. [5], [6]). Wazno$¢ prac Otali i Gardego polega na uzyciu do
badania dynamicznych znieksztalcen intermodulacyjnych we wzmacniaczach mocy
analizy w dziedzinie czasu zamiast tradycyjnie stosowanej analizy w dziedzinie
czestotliwosci.

Znaczna wigkszo§¢ publikacji jest poswigcona badaniu dynamicznych znieksztatcen
intermodulacyjnych we wzmacniaczach z ujemnym sprzgzeniem zwrotnym i kompen-
sacja opdznieniem fazowym (lag compensation). Tylko niewiele prac (np. [1], [2], [8],
[9]) dotyczy wzmacniaczy z kompensacja wyprzedzeniem fazowym (lead compensa-
tion). Warunki, ktorych spelnienie prowadzi do unikniecia powstawania znieksztalcen
we wzmacniaczach z ta prosta, dobrze znang i szeroko stosowana kompensacja sa nie
zawsze prawidlowo rozumiane, a czasami blednie interpretowane. Chery [1] twierdzil,
ze jesli wzmacniacz zostanie wysterowany za pomoca sygnatu o ograniczonym widmie
czgstotliwosci, to zar6wno kompensacja opdznieniem fazowym w torze wzmocnienia,
jak i kompensacja wyprzedzeniem fazowym w cztonie ujemnego sprzezenia zwrotnego
nie wplywa na maksymalna wielko$¢ napigcia sterujacego stopien wejéciowy wzmac-
niacza mocy. Whniosek ten jest jednak bledny, co zostanie wykazane w niniejszej pracy.

W pracy przedstawiono analiz¢ warunkéw powstawania dynamicznych znie-
ksztalcen intermodulacyjnych we wzmacniaczach z ujemnym sprzgzeniem zwrotnym
i z kompensacja wyprzedzeniem fazowym w bloku ujemnego sprzezenia zwrotnego
oraz we wzmacniaczach z kompensacja op6znieniem fazowym w torze wzmocnienia.
Podstawa analizy jest model wzmacniacza, w ktérym zostala uwzgledniona nielinio-
woSC stopnia wejSciowego oraz wlasciwosci pasmowe stopni (pojedyncze bieguny
transmitancji stopnia poSredniego i wyjsciowego). Wzmacniacz jest sterowany za
pomocag fali prostokatne;j filtrowanej przez filtr dolnoprzepustowy umieszczony na
wejsciu wzmacniacza. Wykazano, ze rodzaj kompensacji wplywa w znacznym
stopniu na maksymalna wielko§¢ napigcia sterujacego stopien wejéciowy wzmac-
niacza i w ten sposéb wplywa na podatno$¢ wzmacniacza na powodowanie
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dynamicznych znieksztalceri intermodulacyjnych. Zostanie wykazane, Ze maksymal-
ne napiecie sterujace stopien wejéciowy wzmacniacza w przypadku zastosowania
kompensacji wyprzedzeniem fazowym jest znacznie mniejsze, niz w przypadku
kompensacji op6Zznieniem fazowym. Na podstawie wykonanej analizy sformulowa-
no Kkryteria, ktérych spelnienie gwarantuje, ze w stopniu wejSciowym wzmacniacza
nie wystapia dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne.

Cze§¢ przedstawionych w tej pracy wynikow byla prezentowana na konferencji
94th Convention of the Audio Engineering Society w Berlinie [9]. Autorzy wyrazaja
wdzieczno$¢ uczestnikom dyskusji za cenne sugestie, ktorych uwzglednienie przy-
czynito si¢ do podniesienia jakosci tego opracowania.

2. DYNAMICZNE ZNIEKSZTALCENIA INTERMODULACYJINE
WE WZMACNIACZACH Z KOMPENSACJA WYPRZEDZENIEM
FAZOWYM

2.1. MODEL WZMACNIACZA

Typowy wzmacniacz mocy m.cz. sklada si¢ z trzech stopni wzmocnienia objetych
ujemnym sprzezeniem zwrotnym i filtru dolnoprzepustowego na wejSciu. Model
takiego wzmacniacza, ktory stanowi podstawg do analizy warunkéw powstawania
dynamicznych znieksztalcen intermodulacyjnych, jest przedstawiony na rys. 1.

Stopien wejsciowy wzmacniacza jest opisany za pomoca transkonduktancji — G,
niezaleznej od czestotliwosci. Transmitancje stopni: posredniego i wyjSciowego sa
funkcjami jednobiegunowymi: transrezystancja stopnia posredniego ma postaé
—R//(1 +st,), a transmitancja napigciowo-napigciowa stopnia wyjsciowego
Uo/(1 + s51,4). Przyjecie takiego rodzaju transmitancji dobrze spelnia warunek wzaje-

uwe [T [vz_us[~\[' ! KR u Uwy
- * g‘— '\> ———>é 2, °
i

Vg ‘0 e "o ‘»
filtr dp stopier stopien stopien
wejsciowy posredni wyjsciowy
Uzwr
B(s)

blok sprzezenia
zwrotnego

Rys. 1. Schemat blokowy wzmacniacza mocy m.cz. z kompensacja wyprzedzeniem fazowym w bloku
sprzezenia zwrotnego
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mnego nieobcigzania si¢ poszczegédlnych blokow. Pominigcie ograniczania pasma
przenoszenia stopnia wejSciowego i aproksymacja funkcjami jednobiegunowymi
transmitancji pozostalych stopni okazala si¢ konieczna wobec trudnosci obliczenio-
wych i interpretacyjnych (zaproponowany model jest dokladniejszy i bardziej
zlozony od modeli dotad opublikowanych np. [1]). Szczegétowe informacje na temat
tego modelu, takie, jak: okre§lenie klasy struktur wzmacniaczy mocy, dla ktérych
model moze by¢ stosowany, identyfikacja modelu, jego weryfikacja, ocena doklad-
nosci i zakresu zastosowan, zostaly przedstawione w pracy [11].

Stopienn wejSciowy wzmacniacza jest sterowany ze zrédla sygnalu przez filtr
dolnoprzepustowy pierwszego rzgdu o transmitancji 1/(1 + st). Drugie wejscie tego
stopnia jest sterowane napigciem zwrotnym, uzyskiwanym z wyjscia bloku ujemnego
sprzgzenia zwrotnego. Jego transmitancja jest funkcja z pojedynczym zerem i poje-
dynczym biegunem (w publikowanych dotad pracach biegun tej transmitancji byt
pomijany, np. [1], [8]). Typowa struktura bloku ujemnego sprzezenia zwrotnego
z obwodem kompensacji wyprzedzeniem fazowym jest pokazana na rys. 2.

C
I
1]
O — O
R2
Uzwr R1u UWy
O O

Rys. 2. Schemat ideowy bloku ujemnego sprzezenia zwrolnego

Transmitancja tego bloku jest rowna:

U.... R 1+sR,C Ll t+sTy,

U, R +R, RR, . 1451,
1+s—2.C -
R+ R,

B(s)= )

R,
gdzie: ﬁ_R__ITZ’ 1, =R,C, 1, = R R —~—(C, przy czym t, = fit,.

Przyczyna powstawania dynamlcznych znieksztalcen intermodulacyjnych jest
przesterowanie stopnia wejSciowego wzmacniacza w stanach przejéciowych. Charak-
terystyka przejSciowa stopnia wejsciowego jest aproksymowana za pomoca funkcji:

- GT' Uprog: U3 > Uprag
G U3 ’ l U | prog (2)
Gr: U prog» Uy < = Uy
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-Uprog

e

Rys. 3. Aproksymowana charakterystyka przej§ciowa stopnia wejSciowego

Zostala ona przedstawiona na rys. 3. Przyjecie innego sposobu aproksymacji tej
charakterystyki np. aproksymacja za pomoca funkgji tangens hiperboliczny prowa-
dzi do bardzo znacznych trudnosci obliczeniowych (poréwnaj [2]).

2.2. SYGNAL TESTOWY

Dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne powstajace we wzmacniaczach
mocy m.cz. s3 zwigzane z ograniczaniem maksymalnej szybkosci zmian sygnahu
wyjsciowego wzmacniacza i zaleza od rodzaju i parametréw sygnahi pobudzajacego
wzmacniacz. Rzeczywisty sygnal akustyczny cechuje si¢ ograniczona maksymalna
szybkoScia zmian. Unormowana maksymalna szybko§¢ zmian sygnatu muzycznego
jest oceniana w wyniku réznych badan jako 3 do 26 V/ms/V [3]. Dla poréwnania
unormowana szybkos$¢ zmian czystego sygnatu sinusoidalnie zmiennego o czestot-
liwosci 20 kHz wynosi 126 V/ms/V.

Sygnal testowy w opracowanej przez Otal¢ metodzie pomiaru dynamicznych
znieksztalcenn intermodulacyjnych cechuje si¢ rowniez ograniczona szybkoscia
zmian, co jest wynikiem przepuszczania go przez filtr dolnoprzepustowy o gornej
czgstotliwosci granicznej 100 kHz lub 30 kHz. Unormowana szybko§é zmian fali
prostokatnej przefiltrowanej przez filtr dolnoprzepustowy o czestotliwosci granicz-
nej 100 kHz wynosi 1250 V/ms/V.

W pracy [7] jako sygnal testowy przyjeto falg trapezoidalna o malej czestotliwo-
§ci powtarzania. Chociaz takie pobudzenie dobrze modeluje sygnaly rzeczywiste, to
wyniki analizy wzmacniacza sa trudne do interpretacji i nie sa jednoznaczne,
poniewaz zalezg od przyjetego nachylenia czola sygnatu pobudzajacego.

Najlepszym sygnalem testowym do badania warunkéw powstawania dynamicz-
nych znieksztalcedi intermodulacyjnych jest fala prostokatna [5). Jezeli przy takim
pobudzeniu dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne nie wystgpia, to napewno
nie wystapia rowniez przy kazdym innym sygnale o takiej samej amplitudzie.
Sygnaly zakl6cajace, trzaski oraz niepozadane sygnaly o wielkich czestotliwodciach
(np. fale nosne stacji radiowych, sygnal generatora podkladu magnetofonu, podnos-
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na pilota stereo itp.), ktore moga si¢ pojawi¢ na wejsciu wzmacniacza mocy, cechuja
si¢ rowniez bardzo duzymi szybkosciami zmian.
Najtrudniejsze warunki pracy stopnia wejsciowego (najwigksze napigcie sterujace
_ ten stopien w stanach przejSciowych) wystapia, gdy czgstotliwos¢ powtarzania fali
prostokatnej pobudzajacej wzmacniacz bgdzie tak mata, Ze nastgpny skok pojawi si¢
dopiero, kiedy wzmacniacz osiagnie stan ustalony po poprzednim skoku. Napigcie
sterujace stopien wejSciowy (U, na rys. 1) mozna wtedy wyznaczy¢ dla czasu
nieujemnego, uwazajac sygnat U, jako sum¢ dwoch pobudzen [5]:
1) skoku napigcia od 0 do — U, ktoéry wystapit tak dawno, ze w chwili ¢ = 0 uktad
znajduje si¢ w stanie ustalonym,
2) skoku napiecia od 0 do 2U,,, w chwili t = 0.
Taki sygnal pobudzajacy zostanie wiec przyjety do analizy warunkow powstawania
dynamicznych znieksztalcen intermodulacyjnych.

2.3. ANALIZA WARUNKOW POWSTAWANIA DYNAMICZNYCH
ZNIEKSZTALCEN INTERMODULACYJINYCH

Wzmacniacz mocy z kompensacja wyprzedzeniem fazowym o strukturze przed-
stawionej na rys. 1 stanowi uklad dynamiczny, nieliniowy i jego analiza w ogélnym
przypadku jest problemem zlozonym. Przeprowadzenie takiej analizy nie jest jednak
niezbedne z punktu widzenia celu tej pracy. Najbardziej bowiem interesujace jest
okre§lenie warunkéw, w ktorych dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne
w stopniu wejSciowym wzmacniacza nie wystapia. Poniewaz znieksztalcenia te sa
wynikiem przesterowania stopnia wejSciowego w stanach przejsciowych, wigc aby
ich unikna¢ musi by¢ spelniony podstawowy warunek:

IP:‘(’)‘ I U3 (t)l s Upmg (3)

Celem analizy jest wiec wyznaczenie maksymalnej wielkosci napigcia sterujacego
stopient wejsciowy wzmacniacza pobudzonego fala prostokatna Usy,.x = max|U,(#)]
t>0

1 okreslenie warunkow projektowych, ktorych spelnienie gwarantuje, ze we wzmac-
niaczu nie wystapia dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne, wynikajace
Z przesterowania stopnia wejsciowego.

Przy przyjetych zalozeniach zwiazek pomigdzy sygnatami U, i U,, przedstawiony
jest za pomocy zaleznoSci:

U, (d+st,)d +51)(1 + 570)

Uje (1 +5t5)(1+ pB+5q+ 52p+ 5°1,1,7,)

@

gdzie: p= GrRypy, 4 =71, + o+ Tp+ UPt,, p=7,7p + 1,7 + T,
Analiza warunkéw powstawania dynamicznych znicksztalcenn intermodulacyj-
nych na podstawie tej transmitancji jest zlozona, a interpretacja wynikow trudna. Te
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trudnoéci mozna ominaé w wyniku przyjecia zalozen co do polozenia zera trans-
mitancji bloku sprz¢zenia zwrotnego.

Zalézmy, ze kompensacja wyprzedzeniem fazowym jest wprowadzona w taki
sposob, ze 7, = 1,, W takim przypadku zero /7, kompensuje biegun 1/7, za$
transmitancja (4) przyjmuje postac:

U (s+1/z,)(s+ 1/zp)s
U, (s+5)6+5)6+s)

&)

gdzie:
5 = 2r#rp|}” + 15+ \/(rﬂ — 1) — 4uﬂr”r},:l,
1
5y = ZT"TP[T” +1p— \/(r“ — 1) — 4;1[31”1,,], Sy = :f_p
Bi : e (=), e
ieguny s, i s, sa rzeczywiste, jesli uf < pfmax = Ry i moga by¢ zapisane jako:
. T"u P
I4a 1-—a l—a l+4a . up
= , = s d = 1 - .
= T T 2, T2, B B
Inne transmitancje w schemacie blokowym przedstawionym na rys. 1 sa na-
stepujace:
— transmitancja toru wzmocnienia:
U, 7
Gy _ , 6
U, (A +st,)A+s7) ©
— transmitancja petli ujemnego sprzgzenia zwrotnego:
U'Wf »
zwr _ uB , )
U, ~ (1 +st,) (0 +57,)
— transmitancja wzmacniacza z zamknigta petla i filtrem:
Uy _ (1l + s7p) (82)
Uye A +st0)(1+51)[(1+57)(A +572) + upl
Gdy |stpl < 11 uf > 1, to: _
U. 1
e (8b)
Uee BQA+st)(+57) A+ 57,/8p)
a gdy jeszcze |sto) < 11i |s7,/pB| « 1, to:
U. 1
P (8¢)

U,e B +s15)
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Rys. 4. Asymptotyczne charakterystyki amplitudowe wzmacniacza z kompensacja wyprzedzeniem
fazowym w bloku sprzgzenia zwrotnego

Asymptotyczne charakterystyki Bodego ilustrujace zaleznosci moduléw trans-
mitancji (6), (7) i (8) oraz (5) i (1) sa przedstawione na rys. 4. Przy konstruowaniu
tych charakterystyk zostaly uwzglednione typowe wielkosci parametrow wzmac-
niacza mocy m.cz. p & 10+ 10%, B~ 1072+ 107", 7, & 7 + 100 ps, 1, ~ 2 = 5 ps,
7o & 30 -~ 100 ns. Na tej podstawie mozna sformulowaé nieréwnoéci obowiazujace
we wzmacniaczach mocy m.cz.:

p<l«up«y, i<l<<s2<sl<l ®
- T, T Tp
Uwzglednienie nieréwnosci (9) okaze si¢ niezbgdne przy obliczaniu maksymalnej
wielkoci napigcia U, (r). Napiecie to uzyskamy na podstawie transformaty cdwrot-
nej transmitancji (5) przy przyjeciu jako pobudzenia fali prostokatnej o amplitudzie
U 1 bardzo malej czgstotliwoéci powtarzania (por. p. 2.2):

Uy () = Uiw[4 + 2(Be™"t' + Ce™2 + De™"))] (10)
gdzie:
o(n=s ) -3)
P S WA N :
L+ up S51(8; — 5,) (85 — 5)

cofs 1Y, L N 1
o 531 8 z, 2 T b S3 I, 5 TP'

508 = 5) (55— 8,) B (slfs3)(s2——s3)

Funkcja (10) przyjmuje wartosci U, (0) = " oraz Us(c0) = lim [U, (1)] =
=0

1+ up
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U - [
=1 +1'" 5 Aby ulatwi¢ interpretacj¢ wynikéw zostang uwzglednione nierownosci
u
(9). Wtedy:
2 2 1
.uﬂmaxz”r_“s slz—”ﬂ—‘, Szz—*i, Az—,
41, (1-arx, I+az, up
d—-a?= A+a)’= 1 (‘L’ )
Br>—F+ -+ C= £ Dmx~—[+—-1). (11)
dapp T dapp B \tr

Napiecie U, (f) osiaga warto$¢ maksymalna dla czasu t*. Wtedy jego pochodna jest
dUs (1)
dt
Aby oszacowaé to rozwiazanie uwzglednimy warunki (9):

ool — 28 T mexo| 2B 22
(1+a epr: A+a) 7] (1-a exp[ ) T,,]_Iiﬁ <Tp 1) (12)

rowna zeru, jednak analityczne rozwiazanie rOwnania = 0 nie istnieje.

Jezeli a > a;,, okreslonego przez (13),

2y,

L+ G| 28 1 (T“ 1>:|“"‘"_' > 1 13)

1 - Apmin _1 + amin;B T_F—

to drugi skladnik lewej strony réwnania (12) moze zosta¢ pominigty i czas " mozna

oszacowac jako:
1+a 2a T
'~ — 7,ln < -1 14
2uB [(l + a) uf (TF )] )

(w praktycznych ukladach wzmacniaczy mocy m.cz. z kompensacja wyprzedzeniem
fazowym a,,, jest tak male, ze jeSli pf < 0,95 uf,. to nierowno$¢ (13) jest
spelniona).
Maksymalna warto$§¢ napiecia sterujacego stopien wejSciowy jest zatem réwna
Usmax = U; (¢7). Jezeli warunki (13) sa spelnione to drugi i trzeci skladnik prawej
strony réwnania (10) moze by¢ pominigty i Usp., mozna zapisaé jako:

l+ar,

Ulm T 2a 1/ 2‘4)1}
Uspax ® — <1+ 2{ £ —1 — =1 5, 15
’ l‘ﬂ{ (”‘F >[1 +a“ﬂ(TF >] (1)

a jesli up przyjmuje typowe wartosci (np. pff > 0,1 - uf,., ), to wyrazenie (15) mozna
zapisaC prosciej, jako:

Ui AT
Uspax & — [ 2-2—=1). 16
? wB\ 1 ) (16)

Na podstawie wzoréw (16) i (15) mozna latwo zauwazy¢, ze we wzmacniaczu
z kompensacja wyprzedzeniem fazowym maksymalna wielko$¢ napigcia sterujacego
stopien wej§ciowy moze przyjmowac niewielkie wartoSci, jezeli tylko stala czasu 7,
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jest bliska 7, (pasmo wzmacniacza z otwarta petla sprz¢zenia zwrotnego jest niewiele
wezsze od pasma filtru wejsciowego), a gdy 7, zmierza do 1 (pasmo wzmacniacza
z otwarta petla zmierza do pasma filtru wejSciowego), to Usy,, zmierza do
Us) 1 przepigcie nie wystepuje.

Warunek projektowy, ktorego spelnienie gwarantuje, ze w stopniu wejSciowym
wzmacniacza z kompensacja wyprzedzeniem fazowym nie wystapia dynamiczne
znieksztalcenia intermodulacyjne mozna zapisa¢ jako:

I+ar

Ui T 2¢ 1 (7 Znﬂt_: Ul'"< u )
Zim Ze _ 1 2-£ -1 Uprog- (17
Al ol Pt GED R e e 7

24. PRZYKLAD OBLICZENIOWY

W celu zilustrowania uzyskanych rezultatéw rozpatrzmy przykladowy wzmac-
niacz o schemacie ideowym przedstawionym na rys. 5 (porownaj np. [8]).
Dla tego wzmacniacza parametry schematu blokowego z rys. 1 mozna przyjac jako
rowne:

G, =30mS, R, =600 kQ, uy =09, R, =75 Q, R, = 1,8 kKQ, 1. =4 ps, 7, =7 ps,
1, = 50 nsi U,,, = 0,775 V. Wzmocnienie pe¢tli otwartej p = G, Ry, = 16200, wspol-
czynnik sprzezenia zwrotnego B = R /(R, + R,) = 0,04, za§ wzmocnienie pgtlowe
uf = 650. Aby uzyska¢ kompensacj¢ wyprzedzeniem fazowym w torze sprzgzenia
zwrotnego, przy ktorej 1, = 1, pojemnos¢ kondensatora C (rys. 2) musi by¢ rowna

= 74/R, = 27 pF. Wtedy 7, = CR, R,/(R, + R,) = 2 ns, za§ ufi,., = 875. W takim

przypadku s, =378-10%1i 5, = 123 10° s liczbami rzeczywistymi i nieréwnosci (9)
i (13) sa spelnione. Na podstawie (14) t* = 58,2 nsina podstawie (16) U; o = 3 mV.

Warunek projektowy, ktérego spelnienie gwarantuje, ze w stopniu wejsciowym
wzmacniacza nie wystapia dynamiczne znieksztalcenia intermodulacyjne jest spel-
niony z zapasem, poniewaz dla stopnia wejsciowego o strukturze pary roznicowej
z tranzystorami bipolarnymi U,y = I/ Gy = 52 mV » Us ., = 3 mV.

3. DYNAMICZNE ZNIEKSZTALCENIA INTERMODULACYJNE
WE WZMACNIACZACH Z KOMPENSACJA OPOZNIENIEM FAZOWYM

3.1. ANALIZA WARUNKOW POWSTAWANIA DYNAMICZNYCH
ZNIEKSZTALCEN INTERMODULACYINYCH

Struktura wzmacniacza z kompensacja opoznieniem fazowym w torze wzmoc-
nienia jest przedstawiona na rys. 6. Wzmacniacz ten rozni si¢ od przedstawionego na
rys. 1 tym, ze transmitancja bloku ujemnego sprzgzenia zwrotnego nie zalezy od
czgstotliwoSci (nie wystepuje tam kondensator C — porbéwnaj rys. 2, wiec
7, = 7, = 0). Kompensacja opoznieniem fazowym w torze wzmocnienia polega na
zw1¢kszen1u Za pomoca zewnetrznego kondensatora stalej czasu stopnia posredniego
7,do T,
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Rys. 6. Schemat blokowy wzmacniacza mocy m.cz. z kompensacja opdznieniem f[azowym w torze
wzmocnienia

Aby uzyskac poréwnywalne warunki we wzmacniaczach z obu rodzajami kom-
pensacji stala czasu 7, powinna by¢ tak duza, aby gwarantowaé stabilna prace
wzmacniacza z kompensacja op6znieniem fazowym w takim samym zakresie zmien-
noéci wzmocnien pgtlowych uf, jak to bylo w przypadku wzmacniacza z kompensa-
cja wyprzedzeniem fazowym.

Transmitancje petlowe w obu przypadkach dane sa wzorami (6) i (18).

Uzwr _ up .
Uy (14 st) (1 + s75)

(18)

Poniewaz w (6) 7, = 7, 1 7, = 1,/B, to aby uzyska¢ jednakowe marginesy stabilnosci
w obu wzmacniaczach, musi by¢ spelniony warunek (19).

T, =t (19)
Inne transmitancje w tym wzmacniaczu przyjmuja postacie:

— transmitancja toru wzmocnienia:

U, U
= ) 20
Uy (1 +st,)d + s7) (20)

— transmitancja wzmacniacza z zamknieta petlg i filtrem:

v., - U
Uve (L4 5t (1 +575)(1 + 5B+ 575) (212)

agdy uB> 1, to
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u,, 1
Uy : 21b
Use ™ B+ 55 (1 + 570) (0 + 5758 (21b)

a gdy jeszcze |styl < 11 |st,/up| < 1, to:

U,

1

e 21c
0.~ B ¥ 559) @2lo)

Zwigzek miedzy sygnatami U; i U,, przedstawia transmitancja:
Uy G+ 1)+ 1/r)s 22)

U,, +sDE+s2)6+s3)

gdzie:

I: l [ . ’ I
Si=5o I:r,,+To+\/(‘c#—ro)2—4uﬁr”ro:| s
T, T,

f= | , : 1
S2=m[‘t#+To—\/(’c#_ro)z_‘luﬂruto], S3=T—F-

r_ 2
Bieguny s; 155 s3 rzeczywiste jezeli uf < ufpo: = ST’;,—TO) imoga byc¢ zapisane, jako:
TuTy
Il4+a 1-a 1—-a 1+4d ) up
sy = + s §5= —gdziea’'= |1 — .
! 21,'0 2'5;, 2 2T0 2‘5;’4 8 /lﬂ r’nax

Asymptotyczne charakterystyki Bodego, ilustrujace zaleznoéci moduléw transmitan-
cji (22), (21), (20) i (18) od pulsacji, zostaly przedstawione na rys. 7. Przy konstruowaniu
tych charakterystyk zostaly uwzglednione typowe wielkosci parametréw wzmacniacza
mocy m.cz. Prowadza one do sformulowania nastgpujacych nier6wnosci obowiazuja-
cych we wzmacniaczach mocy m.cz. z kompensacja op6znieniem fazowym:

1 1 1
flcpfxp, —<K—<Ksj<s<— - 23)
u TF To

Nierownosci te ulatwia oszacowanie maksymalnej wielkoéci napiecia Uj ().
Napigcie to jest wyznaczone z transformaty odwrotnej transmitancji (22) przy
przyjeciu pobudzenia identycznego, jak w przypadku analizy wzmacniacza z kom-
pensacja wyprzedzeniem fazowym. Ma ono postaé:

Us()) = Uil 4 +2(B'e™ 4 C'e™" 4 D'e )] (24)

gdzie: y 1 p I\
—..s A ——— —
4= 1 B - ! Ty b,

1+ pp’ s1(s2 = 51) (53 — s1)

3
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Rys. 7. Asymptotyczne charakterystyki amplitudowe wzmacniacza z kompensacja opéznieniem fazowym
w torze wzmocnienia .

,_1V(, 1 YA
o S31 52 7 52 T ’ . 3 7 3 7,
s3(s1 — 53) (55 — 52) (51— 53) (53— 53)

A pozostale oznaczenia sa takie same, jak w zaleznosci (10).
Po uwzglgdnieniu nier6wnosci (23) oraz gdy a’ > apy,, ktore spelnia nierdwnosé

225,
1 x,nin llmn Apin —
+ Sonf gl ¥ Bn T Ty, @25)
1— @ min 2ami,, Ty
maksimum sygnalu sterujacego stopien wejsciowy wzmacniacza wystapi przy czasie t = ¢
. 1+a 2a’ T,
- 7,ln o 26
2B " [(1 +a)up ] )
Wtedy maksymalna wielkos$¢ sygnalu sterujacego U3y, moze by¢ oszacowana jako:
’ ! 1 ! + a' 3_"‘
Usmuz%ﬂ[Liﬂ] 2B 5 , Q@7
B tpl1+a' puf e

a jezeli uf przyjmuje duze wartosci (co jest typowe), to
Ui T,
up tr
Warunek projektowy, ktorego spelnienie gwarantuje, ze w stopniu wejsciowym
wzmacniacza z kompensacja opoznieniem fazowym nie wystapia dynamiczne znie-

ksztalcenia intermodulacyjne mozna teraz sformulowa¢ jako:

(28)
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1+a't,

20, T, 20" 1 TL]W? Ui Ty
—_— Fm"‘.«z———< Uro . (29)
up TF[1+a " 1B up o T

3.2. PRZYKLAD

Rozwazmy ten sam wzmacniacz, co W p. 2.4 z kompensacja opdznieniem
fazowym zamiast kompensacji wyprzedzeniem fazowym. Oznacza to pominigcie
kondensatora C(C 0)i odpowiednie obnizenie bieguna stopnia posredniego. Na
podstawie (19) 7, = 175 ps, za$§ pozostale parametry wzmacniacza (Gp, Ry py, Ry,
R,, Tp, Ty, Uin) maja niezmienione wartosci. Wzmocnienia g, pf, pfimax nie ulegly
zmianie (UPpax = yﬁm) Bieguny sj = 15,1-10%1 55 = 4,9 - 10° s3 liczbami rzeczywi-
stymi i nierébwnoséci (23) i (25) sa spelnione. Na podstawie (26) t'* = 630 ns,
a z zalezno$ci (28) U'spma = 104 mV. Zauwazmy, Zze maksymalne napigcie sterujace
stopien wejéciowy wzmacniacza jest teraz kilkadziesiat razy wigksze, niz bylo w tym
samym wzmacniaczu z kompensacja wyprzedzeniem fazowym. Kryterium projekto-
we (29) nie jest spelnione (U, prog = 52 mV) i stopien wejSciowy jest przesterowywany
w stanach przejéciowych, a wigc we wzmacniaczu powstaja dynamiczne znieksztal-
cenia intermodulacyjne. Znieksztalcen tych mozna uniknac, mimo stosowania kom-
pensacy opbznieniem fazowym, przez powigkszenie zakresu liniowej pracy stopnia
wejéciowego (zastosowanie lokalnego ujemnego sprzgzenia zwrotnego dla sygnatow
roznicowych w stopniu wejsciowym z tranzystorami bipolarnymi, zastosowanie
tranzystor6w unipolarnych, itp. — porownaj [5], [6]).

3.3. POROWNANIE WARUNKOW POWSTAWANIA DYNAMICZNYCH ZNIEKSZTALCEN
INTERMODULACYJNYCH WE WZMACNIACZACH Z KOMPENSACJA WYPRZEDZENIEM
1 OPOZNIENIEM FAZOWYM

Zaleznosci okre§lajace maksymalng wielko$¢ napigcia sterujacego stopie wej-
$ciowy wzmacniacza z kompensacja wyprzedzeniem fazowym (15) i (16), oraz
napiecia sterujacego ten stopien w przypadku tego samego wzmacniacza z kom-
pensacja opodznieniem fazowym (27) i (28) umozliwiaja ilodciowa oceng wplywu
rodzaju kompensacji na podatno$¢ wzmacniacza na generowanie dynamiczaych
znieksztalcen intermodulacyjnych w jego stopniu wejsciowym. Poréwnujac wielkosci
przepigé (réznic pomiedzy maksymalnymi wartoSciami napigé sterujacych stopien
wejsciowy, a ich warto§cia w stanie ustalonym), na podstawie zaleznosci (16)
i (28) otrzymujemy:

2 Ulm

Ugmax — (w) ﬁ if T;‘ ‘L';‘ 1 .
= > =, 30

U3max U (w) (]Im<2 _ l) Ulm Ty~ Tr T, ﬁ ( )

up T up




566 M. Glowacki, J. Stanclik, M. Pierzchata Kwart. Elektr. i Telekom.

Jak wida¢ przepigcie przyjmuje znacznie mniejsze wartoéci w przypadku kompen-
sacji wzmacniacza wyprzedzeniem fazowym, niz w przypadku kompensacji op6z-
nieniem fazowym. Stosunek przepigé przy obu rodzajach kompensacji jest wigkszy,
niz 1/p (kilkudziesigciokrotny) i zmierza do nieskonczonoéci, gdy t, zmierza do 1,
(oznacza to, ze warto§¢ maksymalna napiecia sterujacego stopien wejSciowy wzmac-
niacza z kompensacja wyprzedzeniem fazowym zmierza do wartoéci tego napiecia
odpowiadajacej stanowi ustalonemu).

4, WNIOSKI I UWAGI KONCOWE

Wyniki analizy warunkéw powstawania dynamicznych znieksztalcesi intermodula-
cyjnych we wzmacniaczach mocy m.cz., o modelach przyjetych w tej pracy, wskazuja ze
jest mozliwe zapewnienie liniowej pracy stopnia wejSciowego wzmacniacza w stanach
przejSciowych, a wigc zagwarantowanie nie wystgpowania dynamicznych znieksztalcen
intermodulacyjnych w tym stopniu, jezeli zostang spelnione warunki projektowe (17)
— W przypadku wzmacniacza z kompensacja wyprzedzeniem fazowym, lub (29)
— w przypadku wzmacniacza z kompensacja opéznieniem fazowym. Sformulowanie
warunkow projektowych w postaci tak prostych zaleznosci stalo sigmozliwe, poniewaz
zostaly uwzglednione zalozenia upraszczajace (9) i (13) oraz (23) i (25) — odpowiednio,
ktore obowiazuja w praktycznych ukladach wzmacniaczy mocy.

Model wzmacniacza pokazany na rys. 1 jest bardziej zlozony i lepiej odpowiada
rzeczywistemu wzmacniaczowi, niz modele spotykane dotad w literaturze (por. [1],
[8]). W uzupetnionym modelu zostaly uwzglednione bieguny transmitancji stopnia
posredniego i wyjsciowego wzmacniacza, jak réwniez biegun i zero transmitancji
bloku ujemnego sprzezenia zwrotnego.

Z zaleznodci (16) wynika, e maksymalna wielkosé napigcia sterujacego stopien
wejsciowy wzmacniacza z kompensacjg wyprzedzeniem fazowym moze byé w sta-
nach przejéciowych tylko niewiele wigksza, niz w stanie ustalonym, jesli tylko gérna
czgstotliwo$¢ graniczna wzmacniacza z otwarta petla ujemnego sprzezenia zwrot-
nego jest niewiele mniejsza, niz czgstotliwos¢ graniczna filtru dolnoprzepustowego,
umieszczonego na wejsciu wzmacniacza. W takim przypadku spelnienie warunku
projektowego (17) jest latwe. Aby wielk0sé niskoczgstotliwo§ciowego wzmocnienia
petlowego mogla by¢ w tych warunkach dostatecznie duza, drugi biegun transmitan-
cji wzmacniacza 1/t, powinien zostaé skompensowany przez zero 1/t transmitancji
bloku ujemnego sprzgzenia zwrotnego.

Spelnienie warunku projektowego (29), dotyczacego wzmacniacza z kompensa-
cja opOznieniem fazowym, jest znacznie trudniejsze. Warunek ten moze by¢ spel-
niony przez zmniejszenie stalej czasu T, CO pociaga za soba konieczno$é Zmniej-
szenia niskoczestotliwoSciowego wzmocnienia petlowego, albo (i) stalej czasu «,
(zastosowanie tranzystoréw mocy o wyzszej czgstotliwosci granicznej). Innym sposo-
bem spelnienia warunku (29) jest powigkszenie zakresu napieé sterujacych, od-
powiadajacych liniowej pracy stopnia wejsciowego U,,,.. Modyfikacje stopnia wej-
Sciowego, prowadzace do zwickszenia jego dynamiki, sa przedstawione np. w [6].
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Uzyskane wyniki uzasadniaja twierdzenie, ze maksymalna wielko§¢ napigcia
sterujacego stopien wejSciowy wzmacniacza mocy objetego ujemnym sprzgzeniem
zwrotnym (28) jest w stanach przejSciowych znacznie wigksza w przypadku za-
stosowania kompensacji charakterystyk czestotliwosciowych metoda opoznienia
fazowego w torze wzmocnienia, niz w tym samym wzmacniaczu, w ktérym jednak
zostala zastosowana kompensacja wyprzedzeniem fazowym w bloku sprzgZenia
zwrotnego (16). Na podstawie pordwnania odpowiednich warunkéw projektowych
(17) i (29), a szczegblnie na podstawie zaleznosci 930) mozna stwierdzi€, ze liniowa
prace stopnia wejSciowego wzmacniacza w stanach przejSciowych jest znacznie
latwiej zapewni¢ w przypadku zastosowania kompensacji wyprzedzeniem fazowym.
Wzmacniacz z taka kompensacja jest wigc mniej podatny na powstawanie w nim
dynamicznych znieksztalcen intermodulacyjnych.
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M. GLOWACKI, J. STANCLIK, M. PIERZCHALA

TRANSIENT INTERMODULATION DISTORTION IN AUDIO POWER AMPLIFIERS
Summary

In the paper an amplifier model, as well, as an input signal model are discussed, and an analysis of
hard TIMD generation conditions in feedback audio power amplifiers with lead compensation in the
feedback network and with lag compensation in forward path is presented. From the analysis design
criteria are derived which enable to avoid hard TIMD in the first stage of the amplifiers with both kind of
compensation. It has been proved that the peak first-stage error signal amplitude in a lead compensated
amplifier is lower than in the same amplifier with lag compensation. It means that lead compensation
asserts lower susceptibility to transient overdrive of the first stage of an amplifier than that attainable
with lag compensation.

Key words: audio power amplifier, lransient intermodulation distortion.
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