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THE MODIFIED METHOD OF THE LEAST SQUARES PRONY'S USING ITERATIVE METHOD STEIGLITZ AND MCBRIDE
Parshin V., Bagdagyulyan A.

The Ryazan state radio engineering university 

Offered updating of a method of the least squares Prony’s (MLSP) allows to raise efficiency of an estimation of parameters for the processes consisting of a mix of sinusoids and white noise. In MLSP for increase in resolution on frequency with the purpose of increase of accuracy of measurement it is recommended to increase size model [1] 
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which is defined by quantity sine wave a component 
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, present in processable process. It in turn results in occurrence in a spectrum of additional false spectral peaks which under influence of noise can exceed spectral peaks of sinusoids on intensity. Occurrence of false spectral peaks can serve as the reason of occurrence of emissions as a result of measurements which will arise owing to erroneous acceptance of false spectral peak for spectral peak of a useful signal. The given circumstance results not only in complication of procedures of search of spectral peaks of sinusoids, but also to increase in computing expenses and a memory size required at realization MLSP. Therefore there is a desire to keep positive parties MLSP which provides the high sanction on frequency, not increasing the size model more required 
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. The given task is offered to be solved, modifying MLSP with the help iterative method Steiglitz and McBride (IMSM) [2]. To carry out given updating MLSP, it is necessary to change in the beginning computing realization MLSP [1]. The given changes are offered to be carried out, using a way of the organization of the calculations, based on a technique of design of IIR filter MLSP which is resulted in [3]. Also it is possible to use and other approach which follows from the following. If to compare parities a boundary in parameters of a linear prediction in MLSP [1] and autoregresses АR [1] it is possible to interpret the first and second stages at realization MLSP as procedure of calculation of poles of the some АR - process provided that as entrance process white noise is considered not, and an single pulse. 
Use IMSM at realization MLSP, allows to exclude a number of lacks which possessed MLSP. The received prize thus is expressed in the following:
1. 
 It is provided at minimally required value size model the same accuracy of a rating of parameters of sinusoids, as well as at use MLSP with the size model exceeding 
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 it is more than on the order;

2. Disappears necessity of increase about model more 
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, that allows to reduce required computing expenses and a memory size more than by the order;
3. 
 In the calculated spectrum there are no false spectral peaks, that essentially simplifies algorithms of search of spectral peaks of sinusoids.
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ОПРЕДЕЛЕНИЕ ВРЕМЕННОЙ ЗАДЕРЖКИ ЧАСТОТНО-Манипулированных сигналов МЕТОДОМ цифровой фильтрации НА ОСНОВЕ ПОдХОДА МИНИМАЛЬНОЙ ДИСПЕРСИИ

Логинов А.А.

Научно-исследовательский физико-технический институт Нижегородского Государственного университета им. Н.И. Лобачевского

Задача цифровой фильтрации возникает во многих областях науки и техники, в том числе связанных с приемом и анализом сигналов с различными видами модуляции (манипуляции). В частности, при обработке частотно-манипулированных сигналов, цифровая фильтрация может быть использована для выделения моментов времени смены частоты (информационной составляющей сигнала). В работе предлагается алгоритм цифровой фильтрации частотно-манипулированных сигналов в задаче определения временной задержки. Данную задачу, возникающую при обработке сигналов, распространяющихся по нескольким каналам связи с различными шумовыми характеристиками, можно сформулировать следующим образом: для двух сигналов принимаемых независимыми синхронизированными по времени приемниками необходимо определить временную задержку между каналами. При этом один из сигналов (исследуемый) представляет собой задержанную во времени искаженную копию другого сигнала (эталона). Традиционные подходы к решению подобных задач требуют априорных сведений о статистическом характере обрабатываемых сигналов и шумов и сводятся к корреляционной обработке. Однако, произвольное изменение несущей частоты любого из обрабатываемых сигналов, вызванное, например, влиянием эффекта Доплера, приводит к значительному снижению эффективности любого корреляционного метода. Подходы, применяемые в этом случае (например, построение функции неопределенности), влекут за собой большие вычислительные затраты. С другой стороны, существуют алгоритмы решения подобных задач, основанные на подходе минимальной дисперсии Кейпона [1,2,3], позволяющие избежать компенсации неизвестного частотного сдвига и значительно сократить время вычислений.

В ситуации, когда имеется необходимость обработки сигнала, имеющего по тем или иным причинам в своем спектре две выделенные частотные компоненты, классический подход Кейпона может быть модифицирован следующим образом. Следует определить такой вектор коэффициентов, который бы минимизировал дисперсию на выходе линейного фильтра при заданных коэффициентах пропускания 
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 на частотах 
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. Математически данная задача может быть сформулирована в следующем виде: 
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где 
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‑мерный вектор коэффициентов, 
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 – вектор комплексных экспонент соответствующей частоты, 
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 – автокорреляционная матрица (АКМ) сигнала, содержащего две синусоиды с частотами 
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. Здесь и далее предполагается, что все частоты выражены в относительных величинах, т.е. 
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 – частота дискретизации.

Выполнение поставленных ограничений соответствует задаче обработки ЧМ2 сигнала с возможными частотами 
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. Целью обработки является изменение формы представления сигнала т.е. перехода от его исходного вида к представлению, удобному для последующего анализа. В частности, по выходному сигналу фильтра могут быть произведена оценка временной задержки сигналов на фоне аддитивных шумов в условиях неизвестного сдвига частоты несущей, вызванного, например, эффектом Доплера.

Система (1) допускает аналитическое решение, которое асимптотически при 
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 переходит в решение минимума дисперсии (3.). При иных параметрах (при условии их взаимной непротиворечивости) полученное решение имеет свойства аналогичные свойствам решения минимума дисперсии. А именно, при решении системы (1) предполагается, что автокорреляционная матрица невырождена, а количество коэффициентов фильтра 
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 определяется количеством спектральных составляющих в исходном сигнале. Увеличение значения параметра 
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 приводит к вырождению автокорреляционной матрицы и появлению бесконечного числа решений, удовлетворяющих поставленным линейным ограничениям (1). Один из традиционно применяемых в этом случае методов заключается в замене обратной матрицы на псевдообратную матрицу Мура-Пенроуза. Решение задачи (1), полученное в этом случае, будет соответствовать критерию минимальной нормы вектора коэффициентов (рис. 1а).

Рассмотренный выше подход к синтезу фильтров допускает следующее обобщение. Существование бесконечного числа векторов коэффициентов, удовлетворяющих системе (1), вызванное вырождением АКМ, позволяет отдать предпочтение тому из них, который отвечает некоторому критерию. Критерий, согласно общему математическому подходу, должен быть выбран в виде определенного функционала, оптимум которого соответствует обладающему заданными свойствами решению (1).

Обоснованность такого подхода в рамках подобных задач показана, например, в работе [1], где в качестве критерия выбора использовался функционал «минимальной спектральной полосы». При использовании принципа оптимизации информационного функционала для получения оптимального решения в условиях недостаточной информации при ограниченном числе коэффициентов фильтра может быть обосновано применение функционала информационной энтропии в форме Берга [1], выпуклость которого гарантирует единственность решения при линейных ограничениях.

Таким образом, предлагается переформулировать задачу следующим образом. Необходимо найти такие коэффициенты линейного фильтра, которые максимизировали бы функционал энтропии Берга от частотной характеристики фильтра, при условии заданных коэффициентов пропускания на частотах 
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. При этом по-прежнему полагается, что коэффициенты должны минимизировать дисперсию выхода фильтра. Математически данная задача может быть записана следующим образом: 
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(2)
где частотная характеристика фильтра 
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 представляет собой преобразование Фурье от коэффициентов фильтра.

Непосредственное использование численного метода неопределенных множителей Лагранжа в этом случае предполагает решение системы нелинейных уравнений с комплексными коэффициентами для явного нахождения множителей Лагранжа. Существенная вычислительная сложность решения таких систем не ограничивает применение этого подхода в рамках поставленной задачи, так как процедура нахождения коэффициентов фильтра должна быть выполнена только один раз при конструировании фильтра. Вместе с тем, свойства функционала информационной энтропии дают возможность построения итерационных процедур, сходящихся к единственному решению. В частности, представляется уместным поиск решения прямыми методами оптимизации функционала энтропии при автоматическом слежении за условиями (2), например, с помощью метода Хука-Дживса.
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Частотные характеристики фильтров, полученных на основе описанного подхода (
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), приведены на рис. 1. Анализ рис. 1 позволяет сделать выводы о том, что применение функционала энтропии (рис. 1б) позволяет существенно понизить уровень боковых лепестков по сравнению с фильтром на основе псевдообратной матрицы (рис. 1а) и разделить лепестки, соответствующие частотам 
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На основе преложенного подхода к цифровой фильтрации (2) может быть разработан алгоритм обработки ЧМ2 сигналов в условиях аддитивного шума и неизвестного сдвига частот, вызванного, например, эффектом Доплера. Влияние эффекта Доплера можно рассматривать как частотное масштабирование спектрального распределения, что для ЧМ-сигналов приводит к изменению частот 
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 и длины символьных сегментов сигнала. В работе исследуется влияние изменения несущей частоты на эффективность предложенного алгоритма декодирования. При этом не выполняется коррекция длины символьных сегментов, так как во многих случаях, например, в системах с временным разделением доступа и кадровой синхронизацией, такая коррекция не требуется, поскольку производится обработка коротких выборок (сотни символов). Поведение выходного сигнала фильтра, полученного на основе выражения (2) приведено на рис. 2. До тех пор пока на вход фильтра поступает сигнал частоты 
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, выходом фильтра является некоторое приблизительно постоянное значение, соответствующее коэффициенту пропускания 
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, выраженному в децибелах. Если на вход фильтра подать сигнал частоты 
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, то выходом фильтра будет другое число, соответствующее коэффициенту пропускания 
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. Таким образом, выходной сигнал фильтра будет представлять собой некоторый аналог модулирующей последовательности сигнала. Взаимная корреляционная функция обработанных сигналов будет иметь явный максимум, соответствующий величине временной задержки исходных сигналов. В настоящее время алгоритм реализован и протестирован на реальных сигналах.
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TIME DELAY DEFINITION OF FSK SIGNALS BY THE METHOD OF DIGITAL FILTRATION BASED ON THE APPROACH OF MINIMUM DISPERSION
Loginov A.

Physical-Technical Research Institute of Nizhni Novgorod State University

The problem of a digital filtration of signals arises in many physics and engineering problem areas. In particular, the digital filtration can be used for allocation of frequency gaps (information component of a signal) at processing of frequency-shift keyed signals. In activity the method of a nonlinear digital filtration of information packets with frequency-shift keying is offered. The method is esteemed on an example of a time delay definition problem at multi-channel distribution. The knowledge of time delay between received signals allows receiving, in particular, the necessary information on condition of propagation medium and defining the location of sources of signals. The traditional approaches to decision of similar problems are based or on research of a correlation function on an extreme or on the analysis of its spectrum. Both approaches can be used under condition of a smallness of noise both smoothness of a signal spectrum. In practice, however, any change of bearing frequency of any of processing signals, caused, for instance, influence of Doppler’s effect, leads to significant decrease in efficiency of correlation methods. Introduction of search on frequency with the purpose of indemnification of unknown frequency shift permits using the traditional methods, but entails the greater computing expenses. For the solution of similar problems the method of definition of signals time delay based on non-linear digital processing which allows to avoid indemnification of unknown frequency shift and considerably to reduce time of calculations.

The approach of minimal dispersion Capon, encompassing by minimizations of output signal dispersion of some linear filter with limits on its frequency characteristic, underlies the offered algorithm. In a situation, when processing signals have for whatever reasons in the spectrum two isolated frequency components, the classic Capon approach can be updated as follows. It is necessary to define such vector of coefficients, which one minimized dispersion on an output of a linear filter at given transmittances 
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. The given problem enables the analytical solution with similar properties to solution of a minimum dispersion. It is assumed in the minimum-variance method that the autocorrelation matrix of the signal is not degenerate, while the solution for the filter coefficients is unique. When calculating the autocorrelation matrix from the processed signal, an increase in the model parameter makes the estimate of the Capon filter coefficients unstable, which creates obstacles for realization of the method of minimum variance in the problems of signal filtering. Nevertheless, the Capon method can be the basis for constructing filters without the above limitations and for obtaining the stable high-resolution spectral estimates. The reviewed above approach to synthesizing filters enables following generalizing. The existence of infinite number of vector coefficients satisfying to an initial set of equations, called by degeneration autocorrelation matrix, allows to prefer that of them, which responds some criterion. The criterion, according to a common mathematical model approach, should be selected as a definite functional, which optimum corresponds to the solution, possessing given properties. Formation of functional based on Burg entropy is justified in conditions of the given problem.

It is offered to reformulate a problem as follows. It is necessary to define such vector of coefficients, which one would maximize a functional of Burg entropy from frequency characteristic, under condition of given transmittances on frequencies 
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. It is still necessary, that the factors should minimize a dispersion of the filter’s output. The offered algorithm qualitatively reminds procedure of demodulation of a signal and is reduced to passage of initial signals through the developed digital filter therefore readout of a signal are replaced with readout of other function which implicitly depends on instant frequency. Received function will be a certain analogue of manipulating function of a signal. Mutual correlation function of the processed signals will have the obvious maximum corresponding to size of a time delay of initial signals. The offered algorithm can be simply enough realized on the basis of the digital programmed logic integrated scheme and digital signal processor and has high computing efficiency. As the algorithm is insensitive to smooth changes of frequency of filling of a signal, his practical application should be limited to a class of FSK functions. Now the offered algorithm is realized on program model and successfully tested on real signals.
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детектор ФМ-сигналов на основе алгоритмов фазовой и временной автоподстройки для встраиваемых реализаций

Сорохтин М.М.1, Морозов О.А.1, Виноградов А.А.2
НИФТИ ННГУ, НГТУ

Фазовая манипуляция (ФМ) в настоящее время находит широкое применение в системах связи различного назначения. ФМ является одним из наиболее эффективных видов модуляции, так как обеспечивает высокую эффективность передачи данных через каналы с высоким уровнем шумов.

При фазовой манипуляции каждый символ передаваемой информации определяет значение сдвига фазы для участка сигнала (далее называемого символьным сегментом) по отношению к немодулированной опорной частоте [1]. Символ может состоять из нескольких бит, наиболее часто при передаче сигналов в сильных шумах используются одно- и двухбитовые символы, вид модуляции при этом соответственно называется ФМ2 или BPSK (binary phase shift keying) и ФМ4 или QPSK (quadrature phase shift keying). В первом случае сдвиг фазы по отношению к опорному сигналу может принимать значения 0 и π, во втором – 0, π/2, π и 3π/2.

Аналоговая демодуляция ФМ-сигналов обычно связана с достаточно сложной аппаратной базой, так как многочисленные замкнутые петлевые схемы автоподстройки требует весьма сложной настройки [2]. В то же время современные цифровые системы требуют компактной реализации с высокой надежностью и низким энергопотреблением. Такая реализация возможна, например, на основе встроенной цифровой вычислительной системы.

Одним из наиболее распространенных методов цифровой демодуляции ФМ-сигналов является схема Костаса [3]. На рис. 1 показаны два варианта схемы Костаса второго порядка – для демодуляции сигналов ФМ2 (рис. 1а) и ФМ4 (рис. 1б). Недостатком этого метода демодуляции является быстро нарастающая сложность схемы цифровой обработки сигнала при увеличении разрядности символов.
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В данной работе предлагается адаптивный алгоритм, выполняющий весь комплекс обработки сигнала от фазо-цифрового преобразования исходного модулированного сигнала до получения модулирующей символьной последовательности. На рис. 2 приведена блок-схема алгоритма. Модулированный сигнал поступает на фазо-цифровой преобразователь, с которого выходит дискретизованная последовательность отсчетов фазы сигнала.
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Далее последовательность отсчетов фазы пропускается через фильтр фазовой автоподстройки. Фильтр фазовой автоподстройки преобразует фазу сигнала в соответствующий текущему сдвигу фазы код модулирующего символа. При этом благодаря автоподстройке уменьшается вероятность перехода к режиму «обратной работы», когда в результате накопления фазового сдвига происходит изменение всей дальнейшей кодовой последовательности.

Из полученной после фильтра фазовой автоподстройки последовательности данных путем передискретизации можно получить исходную модулирующую последовательность символов. Однако для обеспечения правильности декодирования необходимо поддерживать процесс дискретизации так, чтобы моменты выборки приходились как можно ближе к центрам символьных сегментов. Эту задачу выполняет фильтр временной автоподстройки. Этот фильтр выделяет манипуляции в исследуемом потоке данных и на основе анализа их периодичности во-первых, делает вывод о наличии сигнала с фазовой манипуляцией на входе приемника, и во-вторых, настраивает дискретизатор на наиболее точную выборку символов. Применение адаптивного процесса дискретизации позволяет с высокой степенью надежности декодировать сигналы, пропускаемые через каналы с узкой полосой частот и неравномерной частотной характеристикой, а также испытывающие значительные нелинейные искажения, доплеровское смещение частот и прочее.

В основе фильтра фазовой автоподстройки лежит принцип приведения текущей фазы входного сигнала к одному из двух состояний для ФМ2, или одному из четырех для ФМ4. Алгоритм его работы показан на рис.3.

В режиме ФМ2 фазовая плоскость делится на два сектора, биссектрисе центрального угла каждого из них соответствует определенный код, совпадающий с двоичным кодом манипулирующей последовательности. Для каждого отсчета фазы (один отсчет показан на рисунке кружком серого цвета) определяется его принадлежность к одному из секторов. В результате получается код нормализованной фазы. Этот код можно выбирать в определенные моменты времени для получения декодированной модулирующей последовательности. После обработки нескольких отсчетов проводится адаптация. Процесс адаптации заключается в таком повороте фазовой плоскости на малую величину, чтобы рассогласование между входным значением фазы и центром сектора видимости, к которому оно приведено, уменьшилось (стрелки на рис. 3). При работе с шумовым участком сигнала, адаптация проявляется в хаотическом вращении фазовой плоскости. При появлении несущей частоты адаптация быстро приводит к тому, что фазовая плоскость поворачивается так, что фаза подавляющую долю времени находится в окрестности полюсов – центров секторов, отмеченных на рис. 3 белыми кружками. Степень малости этой окрестности зависит от уровня фазового шума. Заложенное в алгоритм демпфирование автоматически нейтрализует влияние небольших фазовых шумов.

При определении скорости адаптации учитываются следующие соображения:

· в реальных сигналах фазовая линия имеет обусловленную эффектом Доплера линейно изменяющуюся аддитивную составляющую. Адаптация при этом должна успевать нейтрализовать набег фазы для предотвращения искажений символьного кода. Это требование накладывает ограничение на минимальную скорость адаптации;

· при обработке ФМ-сигнала с узкой полосой частот и протяженными манипуляциями слишком высокая скорость адаптации может приводить к потере манипуляций – изменение фазы нейтрализуется как доплеровский набег фаз. Последствия этого – искажение всей дальнейшей последовательности кода. Учет этого факта накладывает ограничение на максимальную скорость адаптации.

Адаптация в фильтре временной автоподстройки осуществляется путем оптимизации весовой функции, которая позволяет выбрать начало отсчёта сетки дискретизации. Минимум весовой функции должен соответствовать такому положению сетки, при котором фазовые манипуляции находятся в центрах соответствующих временных символьных сегментов. По значению весовой функции на каждом шаге алгоритма определяется величина шага, на который необходимо сдвинуть начало отсчёта сетки дискретизации. На этапе накопления информации производится вычисление значения весовой функции на текущей итерации алгоритма. По этому значению делается вывод о необходимости продолжения адаптивной процедуры. Если величина весовой функции отлична от нуля, то производится требуемый сдвиг сетки и алгоритм продолжает работу. До тех пор, пока данные на входе алгоритма представляют собой шум, начало отсчёта сетки произвольно изменяется на каждой итерации. Это является следствием хаотического расположения манипуляций, обнаруживаемых в шуме [4]. Как только разрывы фазы приобретают упорядоченный характер (этот момент соответствует началу передачи данных), адаптивный алгоритм начинает сходиться к оптимальному значению весовой функции. В течение нескольких итераций сдвиги сетки становятся малыми выборка символьного кода дискретизатором становится точной. В качестве критерия начала и окончания сигнала используется средний квадрат смещения сетки за определенное время.
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Разработанный алгоритм был исследован методом математического моделирования. Проводилось сравнительное исследование зависимости вероятности принятия ошибочного символа от отношения сигнал/шум. В качестве контрольного метода декодирования использовалась схема Костаса второго порядка и выборка символов с начальной установкой правильной передискретизации. Для исследования использовались сигналы с модуляцией ФМ2 и ФМ4 на скорости 19200 симв/с и несущей частотой 480 кГц. К сигналам добавлялся аддитивный узкополосный шум. При переборе различных значений отношения сигнал/шум измерялась вероятность неправильного приема символа. Полученные в результате зависимости приведены на рис. 4. По приведенным линиям видно, что предложенный алгоритм выигрывает на 5-7 дБ по сравнению с традиционным.
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PSK detector based on algorithms of phase- and time-autotuning for ebmedded implementations

Sorohtin M.1, Morozov O.1, Vinogradov A.2
NIFTI NNSU, NNTU

The phase-shift keying - one of kinds of modulation used in modern systems of a digicom, has high information capacity and reliability and finds a use in many protocols of a high-speed communications. 

The traditional circuit for realization of the demodulator is usually associating with complex hardware and it’s difficult tuning. Modern digital systems require compact reliable realization with low power consumption.

One of the most popular method of PSK decoding is Costas loop. But it has following deficiency: it’s difficulty is rising quickly with increasing of symbols bitwise.

In this work there is presented an adaptive algorithm performing full sequence of processing from source modulated signal to performing of symbols sequence.

Phase-shift keyed signal is received by phase-to-digital converter, phase samples sequence is used by following processing. Sampled phase is transferred to phase-autotuning filter and is converted to raw sequence of modulating symbols. Phase tuning helps to reduce probability of symbols sequence corruption caused by sign ambiguity.

Raw sequence of symbols is source for destination symbols sequence, it needs resampling with frequency equal to symbol frequency. But for exact processing sample moments should be close to centers of symbol segments.

Presented algorithm was researched by means of numerical modeling. Modeling had included registering dependency between probability of incorrect symbol receive and signal-to-noise ratio. Besides this algorithm analogical research was made for traditional method based on Costas loop. Comparing of this dependencies has showed, that presented algorithm is more reliable, than traditional.
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ПЕЛЕНГАЦИЯ ИСТОЧНИКА НЕКОГЕРЕНТНОГО РАДИОСИГНАЛА МЕТОДОМ МАКСИМАЛЬНОГО ПРАВДОПОДОБИЯ

Гаврилов К.Ю., Дубровин Н.А.

Московский авиационный институт

(государственный технический университет)

При пеленгации источников радиоизлучения (ИРИ) используются пассивные системы, включающие N точек приема (ТП) с одинаковыми ненаправленными антеннами, расположенными на плоской поверхности. Основная цель разработки таких систем – повышение точности пеленгации ИРИ, что, как правило, является составной частью задачи местоопределения ИРИ. Точность пеленгации пассивных систем зависит от множества факторов, основными из которых являются выбор конфигурации антенной системы и оптимизация метода обработки принимаемых сигналов. 

При использовании метода максимального правдоподобия (МП) существенное влияние на эффективность алгоритма и возможность его технической реализации оказывает выбор модели полезного сигнала. Модель некогерентного во времени сигнала [1], образованного случайным наложением большого числа когерентных сигналов, достаточно хорошо соответствует многим сигналам ИРИ (систем радиосвязи, радионавигации и др.),  встречающимся на практике. Общие соотношения для функции правдоподобия сигнала с временной некогерентностью представлены в [1]. Эти соотношения, однако, требуют конкретизации алгоритма обработки сигналов, принимаемых в каждой ТП, с учетом конфигурации антенной системы.

Целью настоящей работы является получение алгоритма определения угла прихода сигнала ИРИ методом МП при произвольном числе и расположении ТП на плоскости, а также исследование точности пеленгации сигналов при использовании различных конфигураций приемной системы.

Модель наблюдений. Пассивная система состоит из N ТП, координаты которых равны 
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 (см. рис. 1). Наблюдаемый процесс на входе i-ой ТП 
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 – полезный сигнал в i-ой ТП; 
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 – независимые друг от друга белые гауссовские шумы со спектральной плотностью мощности 
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Рис. 1. Расположение ТП пассивной системы.

Модель полезного сигнала. Полезный сигнал в i-ой ТП имеет вид: 
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где M – число когерентных составляющих сигнала; 
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 – случайные амплитудные множители когерентных составляющих, имеющие распределение Релея, независимые по m=1,…,M ; 
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 – случайные равновероятно распределенные начальные фазы когерентных составляющих, независимые по m=1,…,M ; 
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 – круговая частота m-ой гармоники сигнала; 
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 – временные задержки полезного сигнала в i-ой ТП,  отсчитываемые  относительно  центра  системы (0, 0);  c – скорость распространения радиоволн; 
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 – угол прихода сигнала, подлежащий определению.

Предполагается, что полоса частот 
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 полезного сигнала заранее известна, а число частотных отсчетов M соответствует числу временных отсчетов, взятых на интервале 
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Для описания наблюдений и полезного сигнала далее используем представления высокочастотных колебаний с помощью комплексных амплитуд: 
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 EMBED Equation.3  [image: image62.wmf]
(4)
– комплексные огибающие наблюдаемого процесса и полезного сигнала в i-ой ТП на частоте 
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. Пространственно-временные векторы наблюдаемого процесса  и полезного сигнала для m-ой когерентной составляющей обозначим
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где T – знак транспонирования. Значения 
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в i-ой ТП могут быть получены путем M-точечного дискретного преобразования Фурье наблюдаемого процесса 
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Алгоритм пеленгации ИРИ. Согласно методу МП [1] в качестве оценки угла прихода 
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 используется значение 
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(8)
– логарифм отношения правдоподобия (ЛОП) для наблюдений (5); 
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 – ЛОП только для m-ой когерентной составляющей сигнала, который имеет вид (см. [1,(7.15)]): 
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В (9) для m-ой гармоники использованы значения параметра обнаружения 
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где 
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 – весовой вектор; 
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 – знак комплексного сопряжения. Отметим, что в общем случае весовой вектор 
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 определяется из интегрально-матричного уравнения (см. [1,(7.8)]), которое в рассматриваемом случае существенно упрощается, так как корреляционная матрица шума равна произведению дельта-функции на диагональную матрицу. 

Согласно (3), (5), (11) корреляционный интеграл 
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Окончательно ЛОП (8) принимает вид 
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где 
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Результирующее отношение сигнал-шум (ОСШ) равно 
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. Выражение (14) может быть также получено из более общего соотношения [2,(29)], где в качестве модели полезного сигнала используется гауссовский процесс с равномерной в заданной полосе частот спектральной плотностью мощности.

Анализ точности пеленгации ИРИ. Рассмотрим потенциальную точность пеленгации для оценки МП (7), (13), определяя дисперсии ошибок из общего соотношения [1]: 
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где в ЛОП 
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(

a

l

в качестве вектора наблюдений используются значения принимаемого сигнала, т.е. 
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 – истинное значение угла прихода сигнала.

Можно показать, что для ЛОП (13) с учетом (14) дисперсия ошибки пеленга находится из соотношения
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где 
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– множитель приемной системы. Функция 
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 характеризует точность пеленгации, обусловленную конфигурацией приемной системы, которая задается координатами ТП 
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. Увеличение числа когерентных составляющих полезного сигнала приводит лишь к увеличению значения ОСШ, не влияя на множитель 
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Проведено исследование зависимости потенциальной точности пеленгации  
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 от значения ОСШ 
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 и числа ТП для трех типов приемных систем:

1. Эквидистантная линейная N-элементная антенная решетка (ЛАР) с шагом d и координатами ТП 
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2. Кольцевая N-элементная антенная решетка (КАР) с координатами ТП  
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3. Две линейные взаимно перпендикулярные антенные решетки (крест Миллса) (КМ) с координатами ТП 
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При равном числе N точек приема линейные размеры различных приемных систем задавались одинаковыми, т.е. 
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. Результаты численных расчетов, проведенных по формулам (16), (17) для потенциальной точности пеленгации 
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 трех типов приемных  систем  в зависимости от угла прихода сигнала, представлены на рис. 2 а,б. При расчетах использовались значения ОСШ 
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Как и следовало ожидать, для приемных систем типа КАР и КМ в силу симметрии расположения ТП потенциальная точность пеленгации не зависит от угла прихода полезного сигнала. Высокая точность пеленгации с помощью ЛАР достигается лишь в небольшом диапазоне углов вблизи нормали к антенной решетке. Наилучшую точность обеспечивает система с кольцевым расположением приемных элементов (КАР).

Полученные соотношения (16), (17) позволяют проводить расчеты потенциальной точности пеленгации для произвольной конфигурации приемной системы. Такая точность может быть достигнута при использовании оценки МП (7), (13) и соответствующей технической реализации пеленгатора. При расчете реальной точности пеленгации следует учесть также аномальные ошибки, которые являются следствием наличия локальных максимумов ЛОП и в настоящей работе не рассматриваются.
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Рис.2. Зависимости точности пеленгации от угла прихода сигнала 
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при числе точек приема N=8 (а) 
и N=16 (б);  --- ЛАР,   —  КАР,  ─  КМ.
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DIRECTION-FINDING OF NON-COHERENT RADIO-FREQUENCY SIGNAL EMITTER BY MAXIMUM LIKELIHOOD METHOD

Gavrilov K., Dubrovin N.

Moscow Aviation Institute 

(State Technical University)

A problem of direction-finding of radio-frequency emitter (RFE) by means of passive system that includes N receiving points (RP) with coordinates 
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 is considered. At each i-th RP the useful signal is observed against a background of independent from point to point white Gaussian noise with power spectral density 
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 and observation time is 
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. It is assumed that the useful signal is non-coherent in time and it is formed by random superposition of M non-coherent signals: 
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where M is a large number; 
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 are random amplitude multipliers of coherent components that have Rayleigh distribution; 
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 are random equiprobably distributed initial phases; 
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 is a circular frequency of m-th signal harmonic.

Maximum likelihood (ML) method is used to estimate an angle of arrival (. Here the observed process and useful signal for m-th coherent component are represented by complex envelopes as N-component space-time vectors. An algorithm for angle 
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 estimation has been derived and it results in finding the maximum of likelihood ratio logarithm 
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 are respectively absolute value and phase of complex amplitude for the observed process at i-th RP on frequency 
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 is detection parameter.

An analysis of potential error of RFI direction-finding having used the ML estimate is realized. Cramer-Rao inequality results in the next relationship for the variance 
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 of bearing error 
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is receiving system factor; 
[image: image130.wmf]0
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 is true value of signal angle-of-arrival. There has been investigated dependence of detection-finding potential error 
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 on signal-to-noise ratio and RP number for three types of receiving systems that include N elements, such as: 1) uniformly spaced linear array; 2) circular array; 3) two linear mutually perpendicular arrays (Mills cross).

The results of numerical calculations of detection-finding potential errors for RP number N=8; 16 are presented. The system with circular arrangement of receiving elements provides the highest potential bearing accuracy.
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Рис. 1. Схема Костаса для демодуляции сигналов ФМ2 (а) и ФМ4 (б).
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Рис 2. Пример выходного сигнала фильтра





Рис 1. Вид частотной характеристики фильтра, полученной на основе псевдоборатной матрицы (а) и функционала энтропии (б)
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Рис. 4. Сравнение зависимости вероятности ошибки от отношения сигнал/шум для сигналов ФМ2 (а) и ФМ4 (б).





Рис. 3. Адаптивный алгоритм фазовой автоподстройки для сигналов ФМ2 (а) и ФМ4 (б).
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Рис. 2. Блок-схема приемника ФМ-сигналов.
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