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RECURSIVE SYSTEM LINEARIZATION ON BASIS OF ITERATIVE OPERATOR METHOD 

Solovyeva E., Degtyarev S.

Saint Petersburg Electrotechnical University “LETI”

Linearization of various nonlinear system models is of considerable practical interest because many of the real systems have nonlinear characteristics. The task of linearization can be successfully solved using nonlinear compensation. The synthesis of a compensator consists in finding its nonlinear operator. The resultant operator of a cascaded connection of the initial nonlinear system and the nonlinear compensator has to be linear. It means that the compensator effectively linearizes the initial system.

All known compensator design techniques can be divided into two classes: adaptive and blind. The main difference between blind and adaptive linearization methods is the following: training input sequence is not required for equalizing the initial system in case of blind compensation. As a result blind compensation methods can be successfully applied to solving various problems, such as nonlinear satellite channel equalization or audio speaker linearization.

In case of blind nonlinear equalization several techniques are used: p-th order inverse approach, fixed point approach, root method and iterative operator method.

In this work the iterative operator method is used for cancellation of nonlinear distortion of signals in a electrodynamic loudspeaker model. The iterative operator method includes the following steps:

– nonlinear operator model of equalizer is formed on basis of the loudspeaker operator equation;

– nonlinear operator equation of equalizer is solved with desired precision using the method of successive iterations.

The truncated iterative procedure has been developed. This procedure assumes that on the   k-th step of iterative process only the items of degree not greater than 
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 are evaluated instead of calculation of a full nonlinear operator.

Nonlinear distortion compensation is performed with harmonic and biharmonic signals of various frequencies and sampling frequencies as input signals of a electrodynamic loudspeaker model. Compensation errors are calculated in uniform and mean-square metrics.

The received results show that:
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 the iterative operator method provides much lesser mean-square error and uniform error than the fixed point approach;
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 in case of input signals with fixed frequency and sampling frequency, the uniform error and the mean-square error achieved by the iterative operator procedure are independent of the order of the linear inverse part of nonlinear compensator; this fact provides additional possibilities for decreasing computational costs of the iterative operator procedure without loss of compensation precision;
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 though the uniform error and the mean-square error on internal iterations of the truncated iterative operator procedure differs from those of the full iterative operator procedure, both procedures converge to a nonlinear operator equation solution for equal quantity of iterations; the truncated iterative operation procedure is performed with lower computational costs than the full procedure (in the presented example the difference between full and truncated procedures amounts to 54 operations on each sample of input signal).
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ЦИФРОВАЯ ОБРАБОТКА МОДУЛИРУЮЩИХ СИГНАЛОВ ДЛЯ ФОРМИРОВАНИЯ РАДИОСИГНАЛОВ АНАЛОГОВЫМ ПРЕОБРАЗОВАНИЕМ ЧАСТОТЫ С ОДНОЙ БОКОВОЙ ПОЛОСОЙ

Федчун А.А.

Таганрогский технологический институт Южного федерального университета,
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В настоящее время в радиотехнике широко распространено формирование радиосигналов аналоговым преобразованием частоты с одной боковой полосой с помощью квадратурного модулятора (КМ). При этом цифровые квадратурные компоненты модулирующих сигналов через устройства цифроаналогового преобразования подаются на аналоговый КМ, в котором происходит формирование радиосигнала на заданной несущей частоте. Таким способом формируются, например, сигналы с частотным мультиплексированием ортогональных несущих (OFDM), частотной манипуляцией (ЧМ), однополосной модуляцией (ОМ). С помощью КМ также можно осуществить фазовую (ФМ) или квадратурную амплитудную модуляцию (КАМ) несущей частоты. Наличие амплитудного и фазового дисбаланса аналоговых квадратурных каналов приводит к искажениям модуляции в сформированном радиосигнале с ФМ или КАМ, а также дополнительно к формированию внеполосного излучения остатка второй боковой полосы радиосигналов с OFDM, ЧМ и ОМ или паразитной зеркальной частоты радиосигнала с ЧМ в рабочей полосе частот.

Рассмотрим дополнительную цифровую обработку модулирующих сигналов на основе фазофильтрового метода формирования сигналов с ОМ [1], позволяющую исключить формирование внеполосного излучения остатка второй боковой полосы в радиосигналах с OFDM и ОМ. Обобщенная схема устройства для реализации фазофильтрового метода с применением аналогового КМ и цифровой обработки аналогового модулирующего сигнала показана на рисунке 1.
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Рис. 1.

На рис. 1 введены следующие обозначения: АЦП – аналого-цифровой преобразователь; ЦГ – цифровой генератор; ЦП1, ЦП2 – цифровые перемножители; ЦФНЧ1, ЦФНЧ2 – цифровые фильтры нижних частот; ЦАП1, ЦАП2 – цифроаналоговые преобразователи; ФНЧ1, ФНЧ2 – аналоговые фильтры нижних частот; П1, П2 – аналоговые перемножители; Г – гетеродин; ФВ – фазовращатель; С – сумматор.

Приведенная схема применима, например, для формирования радиотелефонного сигнала с ОМ или радиосигналов профессиональной связи с ОМ. Модулирующий сигнал с OFDM, как правило, формируется путем обратного быстрого преобразования Фурье и уже представлен в цифровом виде в виде квадратур. Поэтому для получения радиосигнала с OFDM фазофильтровым методом АЦП не требуется, а квадратуры I и Q модулирующего сигнала с OFDM можно подавать соответственно на цифровые перемножители ЦП2 и ЦП1, при этом сигналы поступающие на цифровые перемножители от ЦГ должны быть полностью одинаковыми [2]. Однако более эффективной в данном случае является схема устройства для реализации другого метода, приведенная на рис. 2 [3].


[image: image6.emf]ЦГ

ЦП1

ЦП2

C1

C2

ЦАП1+ФНЧ1

ЦАП2+ФНЧ2

Г ФВ

П1

П2

С

cos

sin

cos

sin ЦП3

ЦП4

M

-cos

I

Q


Рис. 2.

На рис. 2 введены следующие обозначения: М – модулятор сигнала с OFDM; ЦП3, ЦП4 – цифровые перемножители; С1, С2 – цифровые сумматоры. Если модулирующий сигнал с OFDM или другой модулирующий сигнал представлен в вещественном виде, то после модулятора М нужно использовать преобразователь Гильберта, преобразующий модулирующий сигнал в квадратуры [4].

Рассмотрим преобразование спектра модулирующего сигнала и получение заданного радиосигнала устройствами, показанными на рис. 1 и 2, с помощью спектральных диаграмм, показанных на рис. 3. Для простоты спектры цифровых сигналов показаны аналоговыми эквивалентами.

Условный спектр квадратур I и Q модулирующего сигнала с OFDM на выходе модулятора М показан на рис. 3,а и 3,б. Цифровой генератор ЦГ формирует цифровой гармонический сигнал c частотой w и фазами 0, 90 и 180 градусов. Частота w выбрана равной средней частоте в спектре модулирующего сигнала. Спектры сигналов образующихся в результате перемножения в цифровых перемножителях ЦП1…ЦП4 показаны соответственно на рис. 3,в…3,е. Верхние боковые полосы пар перемножений в перемножителях ЦП1, ЦП2 и ЦП3, ЦП4 находятся в противофазе и взаимно уничтожаются в цифровых сумматорах С1 и С2 (рис. 3,ж и 3,з). Сигналы с выходов цифровых сумматоров С1 и С2 преобразуются в аналоговые сигналы с помощью соответственно ЦАП1, ФНЧ1 и ЦАП2, ФНЧ2 и подаются на входы квадратурного модулятора. Полученные спектры колебаний имеют такой же вид, что и в фазофильтровом методе [1]. Гетеродин Г формирует гармонический сигнал с частотой F. Спектры сигналов образующихся в результате перемножений в аналоговых перемножителях П1 и П2 показаны соответственно на рис. 3,и и 3,к. Инвертированные спектры находятся в противофазе и взаимно уничтожаются в сумматоре С (рисунок 3,л), в результате чего получается радиосигнал с OFDM с центральной частотой F и несущей F–w.
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Рис. 3.

В устройстве показанном на рис. 1 на выходах цифровых перемножителей ЦП1 и ЦП2 формируются сигналы, спектры которых показаны соответственно на рис. 3,в и 3,д, а подавление верхних боковых полос этих сигналов происходит с помощью цифровых фильтров нижних частот ЦФНЧ1 и ЦФНЧ2 соответственно. Дальнейшая обработка сигналов аналогична описанной выше для устройства, показанного на рис. 2.

Амплитудный и фазовый дисбаланс аналоговых квадратурных каналов приводит к неполной компенсации в сумматоре С инвертированного сигнала, обычно до уровня –30…–50 дБ относительно полезного сигнала. Однако спектр такого инвертированного сигнала лежит в той же частотной полосе, что и спектр передаваемого полезного радиосигнала (рис. 3,л, пунктирная линия). Таким образом, неполная компенсация инвертированного сигнала не дает внеполосного излучения, но вносит слабые искажения модуляции (шумы) в сформированный радиосигнал. При необходимости более точного баланса квадратурных каналов можно применить методы коррекции. Преимуществом методов реализуемых с помощью описанных устройств по сравнению со стандартным применением аналогового КМ является, как правило, менее высокая требуемая точность аналоговых квадратурных каналов из-за менее высоких требований к шумам (искажениям модуляции) радиосигнала по сравнению с нормами внеполосного излучения.

Для преобразования модулирующих квадратур в устройстве, показанном на рис. 2, необходимо выполнить всего 6 арифметических операций на каждую пару квадратурных отсчетов сигнала, в то время как в устройстве, показанном на рис. 1 необходимо использовать в зависимости от характеристик модулирующего сигнала десятки-сотни арифметических операций для цифровой фильтрации. Таким образом, схема метода показанного на рис. 2 имеет преимущество в вычислительной реализации.

Интересным представляется выбор частоты дискретизации для обрабатываемых приведенными схемами устройств сигналов. Для сигналов, получаемых в результате перемножений в устройстве показанном на рис. 1, частота дискретизации должна быть не меньше удвоенного значения максимальной частоты верхней боковой полосы и соответственно такая же частота дискретизации должна быть у входных сигналов цифровых перемножителей ЦП1 и ЦП2 данного устройства. Однако для выходных сигналов цифровых перемножителей ЦП1…ЦП4 устройства, показанного на рис. 2, частота дискретизации может быть выбрана ниже, чем следует задавать для них по отдельности в соответствии с теоремой Котельникова. Это обусловлено тем, что компоненты верхних боковых полос вне зависимости от частоты их дискретизации находятся попарно в противофазе и претерпевают взаимное уничтожение в цифровых сумматорах. Поэтому частота дискретизации входных сигналов цифровых перемножителей может быть задана ниже вплоть до удвоенного значения максимальной частоты в спектре модулирующего сигнала, а частота дискретизации выходных сигналов может быть задана еще ниже путем уменьшения частоты дискретизации (децимации) вплоть до удвоенного значения максимальной частоты в спектре выделенной нижней боковой полосы. Частота дискретизации выходных сигналов цифровых фильтров ЦФНЧ1 и ЦФНЧ2 может быть задана аналогичным способом.

Также преимуществами применения описанной цифровой обработки сигналов является принципиальная невозможность создания помех соседним каналам при увеличении дисбаланса квадратурных каналов в процессе работы устройств, возможность последующего однократного аналогового преобразования частоты и отсутствие дополнительной высокочастотной полосовой фильтрации радиосигнала.
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DIGITAL MODULATING SIGNALS PROCESSING FOR THE SINGLE SIDEBAND ANALOG FREQUENCY CONVERSION FOR RADIOSIGNALS FORMING

Fedchun A.

Taganrog Institute of Technology of Southern Federal University, Taganrog, sagittariusmajor@mail.ru

At present time there is prevalent forming of radio signals by analog frequency conversion with single sideband by means of I/Q modulator (QM). In that case digital quadratures of modulating signals trough the digital to analog means puts in analog QM and in QM produce radio signal with the given carrier. For example, by this method can be formed signals with orthogonal frequency division multiplexing (OFDM) or with frequency manipulation (FSK) or with single sideband modulation (SSB). Also it can be phase (PSK) or quadrature amplitude manipulation (QAM) of carrier by means of QM. Amplitude and phase imbalance of analog quadrature channels results in distortion of modulation of formed radio signal with PSK or QAM, as well as extra forming the out of band emission of the vestige of second sideband (SB) of radio signals with OFDM or with SSB, or as well as extra forming incidental image frequency in radio signal with FSK in baseband.

Using an extra digital processing of modulating signals on basis of Weaver’s method of single sideband modulation signals forming [1] permit to delete forming the out of band emission of the vestige of second SB of radio signals with OFDM or with SSB. In general way analog modulating signal convert into digital signal by analog to digital mean and multiplies separately by quadratures of digital harmonic signal which frequency is equal of middle frequency of modulating signal spectrum, then by digital filters pick low sideband signals out of results of this multiplications. Then result signals converts into analog signals and put them in analog QM. This way can work to produce analog radiotelephone SSB signals or analog professional signals with SSB. Modulating signal with OFDM produce by the invert fast Fourier transform and as a result already separate by quadratures. In that case analog to digital mean is not necessary. For the modulating signal with OFDM or for the any others modulating signals separating by quadratures, then for all multiplications must be used not a quadrature, but only one real digital harmonic signal [2]. The other way first use quadratures of modulating signal and by two digital QMs produce the same two signals that result of digital filtration earlier in this text, and then result signals converts into analog signals and put them in analog QM. [3, 4]. In that case the sampling frequency of multiplying signals must be not lower than maximum frequency in modulating signal spectrum multiply by 2. By the way indicated in [3], there are only 6 arithmetic operation needs to process each pair samples of quadratures of modulating signal with OFDM.

Advantages of presenting digital signal processing are lower precision that needs for analog quadrature channels, impossibility to produce interferences for adjacent channels in presence of amplitude and phase imbalance of quadrature channels, possibility to use only one stage analog frequency conversion and remove baseband high frequency filtration of forming radio signal.
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МНОГОКАНАЛЬНЫЕ ОБРАТНЫЕ ФИЛЬТРЫ ДЛЯ РАЗДЕЛЕНИЯ И ВОССТАНОВЛЕНИЯ СИГНАЛОВ
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Рассмотрим модель образования сигналов в объекте в виде линейной многомерной динамической системы с дискретным временем, имеющей k входов и d выходов. Входные сигналы 
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 (M – количество значений входного сигнала), генерируемые узлами объекта будем считать независимыми. Выходные сигналы 
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 этой системы являются сигналами различных датчиков – пьезоакселерометров, тензодатчиков, микрофонов, датчиков тока и т.д. Положим, что каждый из d выходов такой многомерной системы связан со всеми k входами линейными каналами преобразования и передачи сигналов – информационными каналами с динамическим характеристиками 
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, где N – количество значений импульсных характеристик (ИХ) объекта. Вектор 
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 показывает, что динамические характеристики объекта неизменны лишь на временных интервалах, сравнимых с длительностью ИХ, т.е. квазистационарны. 

Тогда для принятых допущений модель образования измеренных сигналов 
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 описывается следующими системами интегральных уравнений:
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– Фурье-образы функций 
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Этой моделью могут описываться измеренные сигналы во многих практических задачах, например, виброакустическом контроле механизмов, приеме зашумленных сигналов в связи, медицинской электрокардиографии и т.п. 

Определение сигналов 
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 по известным значениям сигналов 
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  будем называть разделением-восстановлением сигналов, а устройства, реализующие эту процедуру – многоканальными обратными фильтрами (МОФ). Методам обратной фильтрации [2] отдано предпочтение, т.к. они просты, позволяют обрабатывать сигналы в реальном масштабе времени и легко реализуются на сигнальных процессорах, что необходимо в практических приложениях реального времени.

Таким образом,  функцию МОФ можно определить как вычисление вектора входных сигналов 
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 по известному вектору измеренных сигналов 
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Для того чтобы матрица, обратная указанной, была невырожденной, положим 
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. Тогда решение систем уравнений (1) можно представить следующим образом:
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(2),
где спектральная матрица 
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 является обратной спектральной матрице 
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Выражение (2) задает функцию МОФ для разделения-восстановления сигналов. Выделим три вида МОФ – нерекурсивные, рекурсивные и адаптивные, отличающиеся методами решения систем (1) и показателями эффективности работы.

Для оценки эффективности вычислительных устройств (ВУ) для разделения-восстановления сигналов используем следующие основные показатели: сложность, быстродействие и точность. Сложность определяется объёмом вычислений и сложностью самой схемы устройства для разделения-восстановления. Точность удобно представить как среднеквадратичную ошибку вычисления входных сигналов, т.е.
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Здесь 
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 – сигнал, полученный повторным искажением моделью объекта результатов разделения-восстановления, равный 
[image: image52.wmf](

)

(

)

å

=

=

k

s

ps

s

Г

p

u

i

h

i

i

1

)

,

(

*

,

l

l

x

x

)

)

, где 
[image: image53.wmf])

(

i

s

Г

x

)

 – результаты разделения-восстановления сигналов для s-го узла объекта, а 
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 – ИХ информационных каналов объекта.  Символом * обозначена операция дискретной свёртки, E – оператор математического ожидания.

Решение систем (1) характеризуется неоднозначностью и неустойчивостью из-за некорректности задачи разделения-восстановления [3], которая объясняется «нулями» частотных коэффициентов передачи каналов, степенью подобности их формы, погрешностями их определения, конечной точностью задания сигналов и ИХ, а также в случае недостаточного количества датчиков (d<k).

Для введения задачи в класс корректных и обеспечения устойчивости решения предлагается использовать регуляризирующие фильтры и регуляризирующие функционалы Тихонова [4]. Сложность выбора метода регуляризации связана с объёмом имеющейся априорной информации об объекте: количеством узлов объекта, их расположением, точностью задания сигналов и динамических характеристик и др.

Если объем априорной информации об объекте достаточен для введения задачи в класс корректных задач, предлагается использовать нерекурсивные и рекурсивные МОФ.

Функция и структура нерекурсивных МОФ определяется выражением (3), которое представляет результат решения системы (1) прямыми методами, т.е.
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где
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 – вычисленный сигнал-образ, являющийся некоторым приближением истинного сигнала 
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В (3) 
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, причем спектральная матрица 
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Функция и структура рекурсивного МОФ определяется выражением (4), представляющим результат решения систем (1) итерационными методами. Для ((+1)-ого приближения сигнала  s-ого источника получим:
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Предел 
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 последовательности итераций является решением системы. Сложность рекурсивного МОФ меньше, но для обеспечения устойчивости требуется вводить дополнительные априорные ограничения.

Когда объём априорной информации об объекте не достаточен для введения задачи разделения и восстановления в класс корректных, предлагается использовать адаптивные МОФ (МАОФ) с применением регуляризации Тихонова, основанной на минимизации регуляризирующего  функционала 
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Данный функционал минимизирует на основе критерия наименьших квадратов норму невязки системы (2).
Для уменьшения сложности при вычислении 
[image: image75.wmf](

)

l

,

i

q

sp

, 
[image: image76.wmf]1

,

0

-

=

N

i

,
[image: image77.wmf]d

p

,

1

=

, 
[image: image78.wmf]k

s

,

1

=

 предложено осуществлять отдельную минимизацию образующих общий функционал 
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Упростить вычисление параметров ПФ возможно путем реализации предложенного  выражения, которое связывает вектора параметров перестраиваемого фильтра ПФ на последующих 
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Важнейшим, трудоемким и сложно автоматизируемым процессом является выбор параметра регуляризации (, минимизирующего ошибку 
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 решения задачи. При изменении параметра ( методическая составляющая ошибки 
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 возрастает, а составляющая ошибки, связанная с неустойчивостью решения убывает. Это дает основание для определения такого значения параметра 
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 будет минимальна. Для этого реализован быстро сходящийся итерационный метод, основой которого является метод половинного деления, позволяющий вычислить оптимальный параметр регуляризации, минимизирующий 
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На рис.1 приведены результаты моделирования в среде MATLAB рассмотренного выше нерекурсивного алгоритма разделения-восстановления сигналов.

В модели образования сигналов были использованы три источника сигналов: первые два (а и б) – треугольные импульсы разной частоты и формы, а третий (в) – речевой сигнал. Девять информационных каналов (по три на каждый из трех приемников) моделировались различными резонансными звеньями. В приемниках сигналов использовались 8-разрядные АЦП с частотой дискретизации 15 кГц. В верхней части каждого из рис. 1(а-в) показан исходный сигнал, в средней части – аддитивная смесь искажённых информационными каналами сигналов в одном из приемников, а в нижней части рисунков – результаты выделения каждого из сигналов из смеси и восстановления его. Сравнительный анализ методом среднего квадратичного отклонения верхнего и нижнего сигналов на каждом из рисунков показал, что погрешность разделения-восстановления сигналов не превышает 8%, что вполне достаточно для многих инженерных приложений.
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Рис. 1. Результаты моделирования разделения-восстановления сигналов с помощью нерекурсивного МОФ
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MULTICHANNEL INVERSE FILTERS FOR SIGNAL SEPARATION AND RESTORING

Zasov V., Tarabardin M.

Samara State Railway University

Parameters of a technical state of objects are defined by diagnostic attributes - parameters of signals which are formed by units of object. The signals generated in units, are usually inaccessible to measurements, and measured in accessible points, essentially differ from signals in places of origin. Therefore for definition of parameters of a condition of objects it is necessary separate signals on an accessory units and compensate the distortions received at signaling from sources to receivers.
The model of signals formation in object is described by systems of the equations: 
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, M и N – number of discrete means of signal and IR, k – number of signal sources, d – number of signal receives. The vector l={l1,l2,…,la} specifies that IR of object are constant only on intervals, equal with IR duration.
For definition of signals 
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 it is offered to use multichannel inverse filters (MIF). The choice type of the filter is connected with an incorrectness of a task of separation and restoration. If it is enough aprioristic information on object for its introduction in a class correct the decision can be received, using non-recursive and recursive MIF. Otherwise it is expedient to apply adaptive MIF (MAIF) and Tikhonov’s regularization, based on minimization regularizing functional on a recursive or not recursive method of the least squares     
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 - a signal received by repeated distortion by model of object of results separation and restoration, equal 
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 - results of division and restoration of signals for s-th unit of object, 
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. The symbol * designates operation of convolution, E - the average of distribution operator.
 For a choice of regularization parameters at which the error of the decision will be minimal, it is offered to use iterative methods, for example, half-divisions, allowing quickly to find optimum parameters in parallel with procedure of signals separation and restoration.
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ПРИМЕНЕНИЕ МЕТОДА АНАЛИЗА НЕЗАВИСИМЫХ КОМПОНЕНТ ДЛЯ ПОВЫШЕНИЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ ПРИЕМНИКОВ ЛОКОМОТИВНОЙ СИГНАЛИЗАЦИИ

Засов В.А., Никоноров Е.Н.
Самарский государственный университет путей сообщения

Сигналы автоматической локомотивной сигнализации (АЛСН) указывают на вид огня светофора и передаются от светофора  в вычислительное устройство движущегося локомотива по рельсовому каналу (рельсам). Особенностью работы системы АЛСН является ее функционирование в условиях воздействия интенсивных помех различной физической природы. Это гармонические и импульсные помехи, создаваемые токами тяговой сети, намагниченностью рельсов, линиями электропередачи, колебаниями корпуса локомотива и многие другие [1,2]. Таким образом, в сигнале на выходах приемных антенн собственно сигнал АЛСН составляет лишь некоторую часть (порою небольшую при значительном числе интенсивных помех) в аддитивной смеси с помехами.  

Поэтому повышение помехоустойчивости приема сигналов АЛСН можно интерпретировать как задачу выделения сигналов АЛСН из аддитивной смеси этих сигналов с помехами.

В ряде случаев для устранения источников помех важно также выделить сигналы помех, чтобы определить их физическую природу. Это необходимо, например, производить в вагонах-лабораториях автоматики и телемеханики служб СЦБ, осуществляющих контроль и диагностику состояния рельсовых цепей и систем АЛСН. 

Потому в более широком смысле повышение помехоустойчивости приема сигналов АЛСН можно интерпретировать как задачу разделения сигналов на выходах приемных катушек АЛСН по принадлежности источникам. 

Решение задач выделения и разделения сигналов в приложениях к системам АЛСН затрудняется тем, что характерной особенностью помех является априорная неопределенность и изменчивость во времени параметров мешающих сигналов [1]. Это снижает эффективность применения для повышения помехоустойчивости приемников сигналов АЛСН устройств обработки сигналов,  ориентированных на неизменные априорные  данные о помехах (спектральные, амплитудные, временные характеристики помех).   

Для повышения помехоустойчивости систем АЛСН в условиях априорной неопределенности помех в приемниках сигналов АЛСН предлагается применять метод анализа независимых компонент (Independent Component Analysis - ICA), относящийся к группе слепых методов обработки сигналов [3].

Рассмотрим модель образования сигналов в виде линейной многомерной системы, имеющей 
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 входов и 
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 выходов. Входными сигналами  модели являются сигналы 
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. Входные сигналы – это сигналы генерируемые различными источниками сигналов (источниками помех и кодовым путевым трансмиттером), а выходными сигналами этой системы могут являться сигналы различных датчиков – приемных антенн АЛСН, пьезоакселерометров, тензодатчиков, датчиков тока и т.д. Положим, что каждый из 
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 выходов такой многомерной системы связан со всеми 
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 входами линейными каналами преобразования и передачи сигналов.

В момент времени 
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-мерный вектор принятых дискретных сигналов 
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 получен из 
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-мерного вектора сигналов источников 
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. Модель образования сигналов представляет следующее отношение между 
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-тым принятым сигналом смеси источников, оригинальным исходным сигналом и вектором аддитивного шума 
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, определяющим погрешность измерения сигналов приемниками, т.е.
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(1).
В более компактной, матричной форме модель (1) может быть описана как:
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(2).
В данном случае рассматривается матрица смешивания с частотно-независимыми элементами или мгновенная модель смешивания (instantaneous mixing model). 

Основным видом априорной информации, используемой в задачах слепого разделения источников сигналов (blind source separation)  в условиях априорной неопределенности о виде мешающих сигналов, является знание или предположение о свойствах этих сигналов: их количество, независимость, нормальность (гауссовость), разреженность, стационарность,  и т.д. [3] 

Важным этапом алгоритмов слепого разделения сигналов является применение метода обеления (whitening) сигналов. Этот метод позволяет уменьшить размерность данных и пространственно декоррелировать наблюдаемые сигналы. 

1. Метод анализа независимых компонент основан на центральной предельной теореме, из которой следует, что сумма независимых произвольных переменных обычно имеет распределение, которое ближе к гауссовскому, чем любая из исходных входных переменных. 

2. Таким образом, для разделения смеси сигналов необходимо максимизировать негауссовость. 

Предположим, что наблюдается 
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 линейных смесей 
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 независимых компонентов 
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. Матрица 
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 с элементами 
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 является смешивающей матрицей, тогда описанная модель смешивания примет вид (2). 

3. Сущность метода ICA состоит в нахождении такого линейного преобразования  
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 были бы настолько независимы, насколько возможно, в смысле максимизации некоторой функции 
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, которая является мерой независимости. Разделяющая матрица 
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 обозначает оценку обратной смешивающей матрицы 
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, т.е. 
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. В качестве меры независимости могут, например, использоваться критерии максимального правдоподобия, взаимной информации, негэнтропии и др.[3,4]

Для того чтобы модель была идентифицируема с помощью метода  ICA, должны соблюдаться следующее фундаментальные ограничения [3]: все независимые компоненты 
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должны быть негауссовыми (допускается наличие не более одного источника с гауссовым распределением); все независимые компоненты  должны быть статистически независимы; число наблюдаемых линейных смесей 
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 должно быть, по крайней мере, такого же размера, как и число независимых компонент 
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, то есть 
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; смешивающая матрица 
[image: image148.wmf]H

 должна иметь полный ранг столбца.

Предположим, что число наблюдаемых данных равняется числу независимых компонентов, то есть 
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, то размерность наблюдаемого вектора может всегда быть уменьшена так, чтобы 
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Наблюдаемый сигнал должен подвергнуться предобработке,  при которой он центрируется и проходит процедуру «обеления», т.е. получаем 
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Для оценки одного независимого компонента, рассмотрим линейную комбинацию 
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где 
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- одна из строк размешивающей матрицы 
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, которая должна быть определена. Сделаем замену переменных, определяя 
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Таким образом, получаем 
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 как линейную комбинацию 
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 с весами zi. Так как сумма двух однородных независимых случайных величин более гауссова, чем первоначальные переменные, то 
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 является более гауссовым, чем любой 
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 и становится наименее гауссовой, когда она фактически равняется одному из независимых компонентов 
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. В этом случае только один элемент 
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вектора 
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  является отличным от нуля. 

Следовательно, максимизация меры негауссовости 
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 позволяет выделить независимый компонент. Учитывая, что различные независимые компоненты некоррелированы, можно ограничивать поиск в пространстве, который дает оценки, некоррелированные с предыдущими, что также позволяет извлекать компоненты по очереди. Это соответствует ортогонализации в соответственно преобразованном пространстве [3].

Вышеописанный подход лежит в основе различных алгоритмов ICA, один из которых был реализован в среде MATLAB и исследован для обработки сигналов в рельсовых каналах, измеряемых вагоном-лабораторией. 

Оценку эффективности алгоритма метода независимых компонент произведена на тестовых сигналах, представляющих собой аддитивную смесь следующих сигналов: сигнал АЛСН (зеленый огонь) с несущей 50 Гц, шум с гауссовским распределением; импульсная помеха, гармоника 50Гц, гармоника 2 Гц, моделирующие соответственно воздействие на канал АЛСН токосъема пантографом локомотива, тяговых токов электродвигателей, колебаний корпуса локомотива и т.д. Тестовые сигналы представлены на рис.1-а, а образованные ими аддитивные смеси в приемниках изображены на рис.1-б.
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Рис. 1. Тестовые сигналы (сверху вниз): сигнал АЛСН, импульсная помеха, гауссовская помеха, гармоника 50 Гц, гармоника 2 Гц (а) и образованные ими аддитивные смеси (б)

4. Для оценки качества разделения использовался подход при котором выделенный из смеси сигнал 
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 представляет оригинальный сигнал, а 
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 - ошибку интерференции (влияния других сигналов)[5]. Таким образом, мерой качества разделения может служить отношение сигнал-интерференция (signal to interference ratio - SIR):       
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На рис. 2 показаны результаты работы вышерассмотренного алгоритма. Выделенные из аддитивной смеси компоненты (сверху вниз: гауссовский шум, импульсный шум, гармоники 2 Гц и 50 Гц, сигнал АЛС) приведены на рис. 2-а.
Влияние погрешности измерения сигналов в приемниках на качество разделения моделировалось добавлением в приемнике шумовой компоненты в соответствии с (2). Полученные при моделировании зависимости значений SIR для каждого из выделенных сигналов от изменения отношения сигнал-шум приведены на рис. 2-б.
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Рис. 2. Выделенные из аддитивной смеси компоненты (а) и зависимости значений SIR от изменения отношения сигнал-шум (б)

Моделирование показало, что использование метода независимых компонент в приемниках АЛСН позволяет работать с кодовыми сигналами, уровень который сопоставим с уровнем помех, параметры которых могут меняться.

Сложность алгоритмов ICA значительна, но это обстоятельство не является фактором, сдерживающим их применение, т.к. современные цифровые сигнальные процессоры позволяют эффективную реализацию этих алгоритмов в реальном масштабе времени.
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INCREASE OF THE NOISE STABILITY OF THE AUTOMATIC LOCOMOTIVE SIGNALIZATION SYSTEM RECEIVERS USING INDEPENDENT COMPONENT ANALYSIS METHOD

Zasov V., Nikonorov E.
Samara State Railway University

Signals of the automatic locomotive signalization system (ALSN) specify current value of a traffic light; signals are passed by using the rail channel (rails) from the traffic light to the computer of the moving locomotive. The ALSN system works in conditions of intensive influence of various hindrances.  
Increase of a noise stability of ALSN signals can be interpreted as problem of ALSN signal extraction from an additive mix of these mentioned  signals with hindrances. 
In some cases for elimination of the hindrances it is important to extract also signals of hindrances to define their physical nature. It is necessary for making, for example, in cars-laboratories of automatics and telemechanics which are carrying out the control and diagnostics of the rail chains and ALSN systems. 
Increase of a noise stability of ALSN signals can be interpreted as source separation of received signals.

Application of the independent component analysis (ICA) method (which belongs to the group of blind source separation (BSS) methods) is proposed for the purpose of the increase of the noise stability of the ALSN system under conditions of aprioristic uncertainty of hindrances at ALS receivers.
Let us consider model of ALSN signals in terms of linear multidimensional system, which have 
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 outputs. Inputs  and outputs of the model are 
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The method essence consists in a finding of such linear transformation 
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 as independent as possible in the sense of the independence function 
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 maximization, which measures independence of the sources. Demixing matrix 
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 is an estimation of the mixing matrix inverse 
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. There are various criterion of independence  such as maximum like hood, the mutual information, negentrooy and etc.
ICA algorithm was implemented in MATLAB and applicability for the locomotive signalization system has been investigated. Efficiency estimate of the ICA method was made. In experiment there were five sources (ALS signal, harmonic 2 Hz, harmonic 50 Hz, Gaussian and impulse noise) and five sensors (linear mixes of the sources). Separation results using ICA method and influence to the separability by varying of sensor noise are presented. 

Signal to interference ratio was used as a performance measure of separation quality. Separated signal 
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 represents original signal and interference error respectively. Thus, SIR can be used as separation quality criterion:
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ДВА ПРИМЕРА СИНТЕЗА СОВЕРШЕННЫХ БАНКОВ РЕШЕТЧАТЫХ ФИЛЬТРОВ БЕЗ УМНОЖИТЕЛЕЙ

Мингазин А.Т.

РАДИС Лтд, Россия, Москва, Зеленоград, 124460, а/я 20.

Тел./факс. 499-735-35-13, e-mail: alexmin@orc.ru
Реферат. В данной работе решается задача синтеза совершенных двухканальных банков решетчатых фильтров без умножителей. Применен модифицированный алгоритм, сочетающий вариацию исходных параметров и вариацию коэффициентов. На двух примерах показано, что использование алгоритма для расширенного набора кодов спектральной факторизации значительно улучшает результаты синтеза. 

Введение. Проблеме синтеза совершенных двухканальных банков решетчатых фильтров без умно-жителей посвящены статьи [1-4]. Для получения всего банка требуется синтезировать фактически один решетчатый несимметричный КИХ-фильтр нижних частот 2N-1 порядка с допустимым минимальным ослаблением в полосе задерживания 
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. Кроме того, для эффективной реализации фильтра требуется мини-мизировать полное число сумматоров 
[image: image197.wmf]S

, включающее сумматоры самой решетчатой структуры и сумматоры, заменяющие умножители. 

Для решения этой задачи в [1] предложен метод поиска по дереву, сочетающий нелинейное квантование коэффициентов в определенной очередности и повторную оптимизацию остальных непрерывных коэффициентов. При этом компьютерное время может достигать десятков часов. Другой подход [2], основан на неполном переборе нелинейно квантованных коэффициентов, область изменения которых определяется с помощью нелинейной оптимизации c непрерывными коэффициентами. В этом случае могут потребоваться сотни миллионов оценок целевой функции. Однако для частного примера авторы [2] получили результаты сопоставимые с достигнутыми в [1] и за более короткое время. Два альтернативных подхода были представлены в [3], где вместо вариации коэффициентов (ВК), как в [1,2], используется вариация исходных параметров (ВИП) косвенного метода, включающего взвешенную чебышевскую аппроксимацию и спектральную факторизацию передаточной функции фильтра. В первом алгоритме варьируются только два параметра, тем не менее, он приводит к результатам сопоставимыми с найденными  в [2]. При этом тре-буется много меньше оценок целевой функции, чем в [2]. Во втором алгоритме техника ВИП объединена с простой процедурой ВК (покоординатный поиск). Такое сочетание позволяет улучшить решение из [1], но существенно увеличивает количество оценок целевой функции и поэтому значительно замедляет процесс синтеза. Наконец в [4] показано, что включение в алгоритмы ВИП или ВИП+ВК процедуры выбора кода спектральной факторизации C дополнительно улучшает результаты синтеза. Это подтверждено на примере из [1] для ограниченного и упрощенного выбора кода. Код C выбирался с помощью упрощенной процедуры ВИП, а алгоритм ВИП+ВК применен лишь для двух значений кода. 

В данной работе решается задача синтеза совершенных двухканальных банков решетчатых фильтров без умножителей с помощью алгоритма ВИП+ВК. При этом уточнено возможное количество вариантов кода спектральной факторизации, кратко представлен модифицированный алгоритм ВИП+ВК, повышающий эффективность синтеза, и на двух примерах показано, что применение его для большего числа кодов при-водит к существенному улучшению результатов.
Количество вариантов спектральной факторизации. Для несимметричного КИХ-фильтра с n некратными нулями, расположенными в верхней части комплексной z-плоскости и не на единичной окружности, имеется K=
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кодов спектральной факторизации передаточной функции C. Для рассматриваемых фильтров 2N+1 порядка определенная часть нулей лежит на единичной окружности и поэтому число K=
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 при четном и нечетном N, соответственно. В частности для 2N-1=27 имеем N=14, K=128 и C=0,1,…,127. Изменение вспомогательного параметра r [3] приводит к числу кодов K=
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 и K=
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при четном и нечетном N, соответственно. Это связано с тем, что изменение r смещает нули, соответствующие полосе задерживания, с единичной окружности и число вариантов K резко возрастает. Так, при 2N-1=27 имеем уже K=16384 и  C=0,1,…,16383. Существующие алгоритмы синтеза требуют значительных временных затрат на компьютере даже при фиксированном коде. Для повышения эффективности алгоритма ВИП+ВК [4] было предпринято ряд мер.

Модифицированный алгоритм ВИП+ВК. В алгоритме ВИП вариации подлежат два параметра - граничная частота полосы пропускания 
[image: image203.wmf]1
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 и  вспомогательный параметр r [3,4]. Параметр r в выражении (2) из [3] положим равным 1. Вместо него для управления смещением нулей фильтра, соответствующих полосе задерживания, введем другой параметр 
[image: image204.wmf]h

. Для этого все радиусы этих нулей умножим на 
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. Такая замена параметров позволяет радиально перемещать нули не только внутри, но и вне окружности единичного радиуса. Кроме того, при каждом изменении 
[image: image206.wmf]h

 не требует всякий раз решать задачу нахождения нулей передаточной функции фильтра, как это было в случае изменения r.
Далее, поиск решения предлагается выполнять на равномерной сетке в плоскости параметров
[image: image207.wmf]1

f

,
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 в определенных диапазонах их изменения. Для каждой точки этой сетки применяется алгоритм ВК (покоординатный поиск). После этого шаг изменения параметров и их диапазоны уменьшаются в два раза, что происходит до тех пор, пока шаг по каждому из параметров не будет меньше заданной величины. При этом уменьшаемая область поиска включает лучшее текущее решение. Адаптивное изменение шага по одному из параметров, как в [3,4] , требует много больше компьютерного времени.
Еще одно изменение связано с алгоритмом ВК, который использует три варианта начала поиска, а не два как в [4]. Начало в порядке уменьшения и увеличения абсолютных значений коэффициентов [4] , а также в порядке уменьшения коэффициентной чувствительности. Очевидно, что эта модификация приводит к замедлению процесса синтеза.
Помимо этих модификаций, которые могут приводить к решениям, отличающимся от приведенных в [3,4] предприняты меры для увеличения скорости вычислений, а именно для выполнения нелинейного квантования и приращения коэффициентов использован табличный способ,  комплексные вычисления при оценке ослабления
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заменены  на действительные.
При фиксированном коде C, заданной длине слова коэффициентов и одном варианте начала поиска в процедуре ВК, синтез фильтров, рассмотренных ниже, требует 10-30 c. работы компьютера с тактовой частотой процессора 2,7 ГГц. Это позволяет провести более масштабные расчеты, отказаться от упрощенного выбора кода спектральной факторизации предложенного в [4] и применить модифицированный алгоритм к расширенному набору кодов. 

Два примера синтеза. В первом примере с 2N-1=27 ограничимся C=0,1,…,127 и C=16383-0,1,…,127=0,1,…,127. Фильтры с непрерывными коэффициентами, рассчитанные, например для C=23 и C=16383-23=16360=23 обладают с точностью до знака взаимно обращенными импульсными характеристиками. Для этих фильтров непрерывные коэффициенты 
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a

, i=0,1,…,N-2 (см. рис.1 в [4]) отличаются  знаками, а коэффициенты 
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 имеют одинаковые знаки и взаимно обратные значения [4]. 

Во втором примере с 2N-1=21 ограничимся C=0, C=1984 и C=1,2,…,32. Заметим, что для фильтров с непрерывными коэффициентами рассчитанных при C=0 и C=1984-k64, k=0,1,…,31 все нули, соответствующие полосе пропускания, находятся внутри единичной окружности, а для C=0 и C=1984, кроме того, нули, соответствующие полосе задерживания, имеют взаимно обратные значения радиусов.

Пример 1. Требования к банку фильтров: нормированные к частоте дискретизации номинальные граничные частоты 
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=0,18, 
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=0,5-
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=0,32, 2N-1=27, в двоичном представлении коэффициентов фильтра длина мантиссы M
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10 и число ненулевых бит m
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 EMBED Equation.3  [image: image220.wmf]³

45 дБ. 

При решении задачи 1 могут иметь место варианты решений с равными 
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. В этом случае выбираем вариант с меньшим 
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, а из вариантов с равными 
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 - с меньшим М. Подобным образом поступаем при решении задачи 2. При равных 
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 выбираем вариант с меньшим M, а при равных M - с большим 
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В [1] для M=10 и m=2 (
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=56) получено 
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=45,45 дБ (точнее 45,37 дБ [4]). В [4] для  упрощенно выбранного C=33 алгоритмом ВИП+ВК получены улучшенные решения. Следует заметить, что в [1] исходному фильтру с непрерывными коэффициентами соответствует C=0, а синтезированному фильтру без умножителей - C=32. Поэтому, интересно найти решения с помощью модифицированного алгоритма ВИП+ВК для C=32. Приведем два найденных решения, первое 
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=48,59 дБ, 
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=54, M=8 и второе 
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=45,49 дБ, 
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=50, M=8. Как видим, эти параметры превосходят результат [1]. 

Выполненные расчеты с помощью предложенного алгоритма ВИП+ВК для C=0,1,…,127 и C=0,1,…,127  при M=3,4,…10 приводят ко многим решениям, превосходящим результаты [1,4], а два лучших из них представлены ниже. 

Решение задачи 1: C=102, 
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=53,35дБ, 
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=54, M=9 и 
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Решение задачи 2: C=25, 
[image: image249.wmf]0

a

~

=45,39 дБ, 
[image: image250.wmf]S

=46, M=4 и 
[image: image251.wmf]13

0

a

a

,...,

:
[image: image252.wmf]4

2

1

-

-

, 
[image: image253.wmf]3

2

-

, 
[image: image254.wmf]2

, 
[image: image255.wmf]1

2

1

-

-

-

, 
[image: image256.wmf]3

2

2

-

-

-

, 
[image: image257.wmf]4

2

-

-

, 
[image: image258.wmf]4

1

2

2

-

-

+

-

, 
[image: image259.wmf]4

2

1

-

-

-

, 
[image: image260.wmf]3

2

2

2

-

-

-

-

, 
[image: image261.wmf]1

2

2

2

-

+

-

, 
[image: image262.wmf]4

2

-

, 
[image: image263.wmf]2

2

2

-

+

, 
[image: image264.wmf]4

2

-

-

, 
[image: image265.wmf]3

2

2

-

+

. 

Интересно, что второе решение можно получить, используя только алгоритм ВИП. В табл.1 сведены результаты, полученные простым округлением коэффициентов [1], поиском по дереву [1] и модифицированным алгоритмом ВИП+ВК. 

Таблица 1

	Алгоритм
	M
	m
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	Простое округление [1]
	10


	2


	25,38
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	Поиск по дереву [1]
	
	
	45,45 (45,37)
	

	ВИП+ВК 
	9
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Простое округление широко используется в инженерной практике и, как видим, оказывается непригодным для данного примера. Поиск по дереву дает решение, которое сильно уступает результатам применения алгоритма ВИП+ВК. В одном случае - по ослаблению 
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, примерно на 8 дБ, а в другом – по  числу сумматоров 
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 примерно на 18% и по длине мантиссы коэффициентов  в 2,5 раза!

Приведем еще одно решение, обнаруженное при M=4: C=44, 
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. Сравнивая этот результат с представленным выше  для M=4, видим, что ослабление 
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 увеличено на 2,27 дБ в обмен на увеличение числа сумматоров 
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Пример 2. Требования: 
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Применение модифицированного алгоритма ВИП+ВК для C=0 и C=1984 приводит к 
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 входит в область перебора из [2] и авторы этой работы не могли его пропустить. Оценка 
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Расчеты для C=1,2,…,32 приводят к очень большому числу решений с 
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Первое: C=2, 
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Второе: C=12, 
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Как видим, в сравнении c вариантом C=1984 количество сумматоров уменьшено с 56 до 48 для первого и до 46 для второго решения. Заметим также, что  для первого решение M=8.  

Заключение. Результаты синтеза совершенных двухканальных банков решетчатых фильтров без умножителей зависят от кода спектральной факторизации. Существующие алгоритмы синтеза требуют значительных временных затрат на компьютере даже при фиксированном коде. В данной работе кратко описан и применен эффективный модифицированный алгоритм, сочетающий вариацию исходных параметров и вариацию коэффициентов. На двух примерах синтеза показано, что поиск решений в расширенном наборе кодов с применением этого алгоритма приводит к значительному улучшению известных решений. В частности, для одного из примеров ослабление фильтра в полосе задерживания можно увеличить примерно на 8 дБ или сократить число сумматоров примерно на 18% при одновременном уменьшении длины слова коэффициентов в 2,5 раза!
Возможно, что использование всего набора кодов спектральной факторизации и более совершенного алгоритма позволит получить лучшие результаты. В этой связи проблема разработки эффективного алгоритма синтеза рассмотренных здесь банков фильтров, а также произвольных несимметричных КИХ-фильтров остается актуальной. 
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TWO EXAMPLES OF MULTIPLIERLESS PERFECT RECONSTRUCTION LATTICE FILTER BANK DESIGN 
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This paper is devoted to solving of the task of multiplierless two-channel perfect reconstruction lattice filter banks [1-4]. A modified algorithm combining a variation of initial parameters (VIP) and a variation of coefficients (VC) are used. Two examples show that the refuse of a simplified selection of a spectral factor code (С) leads to substantial improvement of results. 

Example 1. Filter bank requirements: the nominal edges are 
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=0.32, and the sampling frequency equal 1, the order of each filter is 2N-1=27, the mantissa of binary coefficients is M
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A value
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=45.45 dB (more precisely 45.37 dB [4]) at M=10 and m=2 (
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=56) is reached in [1].  Improved solutions for simplified selected C=33 are obtained in [4] by VIP+VC algorithm. In [1] an initial filter with continuous coefficients corresponds to C=0 and the designed multiplierless filter corresponds to C=32. Therefore it is interesting to find solutions by VIP+VC modified algorithm for C=32. The values 
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Designing by VIP+VC modified algorithm for C=0,1,…,127 and C=16383-0,1,…,127=0,1, …,127 leads to many solutions exceeding results [1,4]. Two best of them are C=102, 
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. Interestingly, that this second solution is possible to reach by using the only VIP algorithm. 

Example 2. The requirements: the nominal edges are some,
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[2]. A solution with 
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=45.78 dB (more precisely 45.19 dB [3]) is achieved in [2].  VIP algorithm [3] leads to 
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=45.01 dB. Here we use VIP+VC modified algorithm for a set of С. For solutions [2,3] all zero appropriated to a passband are inside the unit circle. In this case for the given filter order the code C=0 or C=1984-k64, k=0,1,..., 31. We shall be limited C=0 and C=1984. In the first case solution with 
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 for C=1984 distinguish from that were founded in [2] by the only coefficient. We have 
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 is included into a range of exhaustive search [2]. Apparently the misprint is accepted in [2].

Designing for C=1,2, …,32 lead to very big number of solutions with 
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. In comparison to the solution at С= 1984 the number of adders is reduced from 56 to 46.   
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ПРИМЕНЕНИЕ QR-АЛГОРИТМА ДЛЯ РАСЧЕТА СОБСТВЕННЫХ СТРУКТУР КОРРЕЛЯЦИОННЫХ МАТРИЦ НА ПЛАТФОРМЕ ADSP-TS201, ФИРМЫ ANALOG DEVICES
Тумачек А.С.

ФГУП НИИМА “ПРОГРЕСС”
Расчет собственных структур матриц осуществляется в при оценивании мощностей шумов в каналах приема и при адаптивном когерентном сложении сигналов с выходов приемников различного назначения. В первом случае процедура применяется к выборочной корреляционной матрице сигналов, формируемой в каждом из каналов приема на линии задержки с отводами. Во втором – к пространственной выборочной корреляционной матрице. 

Оценивание мощностей шумов в цифровых приемниках основано на принципиальной возможности разделения спектра выборочной корреляционной матрицы на две части, характеризующих соответственно коррелированные и некоррелированные во времени компоненты входного сигнала. Поскольку шумовые собственные значения содержат компоненты мощности шума, может быть получена ее оценка. Данный подход широко распространен, поскольку он обладает важным достоинством – с помощью него оценка может быть получена в занятом канале, т.е. процедура инвариантна к присутствию сигнала в полосе приема.

Условие когерентного сложения сигналов при разнесенном приеме при отсутствии помех в полосе приема сигнала определяется правилом Бреннана. При равенстве мощностей шумов в каналах приема, бреннановский вектор совпадает с собственным вектором матрицы Rxx, соответствующим максимальному собственному значению матрицы. Таким образом, задача поиска оптимального взвешивающего вектора при когерентном сложении сигналов при разнесенном приеме может быть сформулирована как задача поиска соответствующего собственного вектора пространственной выборочной корреляционной матрицы сигналов. 

Одна из наиболее эффективных с точки зрения количества вычислений процедура расчета собственных значений и собственных векторов комплексной эрмитовой матрицы Rxx включает два этапа: первый – приведение исходной матрицы к трехдиагональному виду; второй – приведение трехдиагональной матрицы к диагональному виду с помощью последовательности ортогонально-подобных преобразований на основе базового или модифицированного QR-алгоритмов.

QR-алгоритм на сегодняшний день является одним из наиболее эффективных методов расчета собственных значений эрмитовых матриц. QR-разложение трехдиагональной матрицы сводится к последовательному обнулению поддиагональных элементов, с помощью правостороннего ортогонального преобразования и мультипликативного накопления матриц преобразования. В результате получается две матрицы: верхнетреугольная R и ортогональная Q. В качестве матрицы преобразования, позволяющей обнулять поддиагональные элементы могут использоваться матрицы отражения Хаусхолдера или матрицы вращения Гивенса. 

Матрица Хаусхолдера, обнуляющая поддиагональный элемент i-го столбца трехдиагональной матрицы S, вычисляется по формуле: 
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(1)
Для приведения матрицы к верхнетреугольной, требуется N-преобразование Хаусхолдера
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(2).
Откуда, учитывая свойство эрмитовости матрицы Хаусхолдера:
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 (3).
Следовательно:
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(4).
Матрица Хаусхолдера для обнуления поддиагонального элемента i-го столбца выглядит следующим образом:
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(5).
Видно, что при формировании матрицы Хаусхолдера необходимо рассчитывать только два её элемента. “Активные” элементы матрицы Хаусхолдера можно условно обозначить как 
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. Для них справедливы следующие соотношения: 
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. Важное свойство диагональных элементов состоит в том, что они являются действительными.

Как видно из рис. 1., где представлены кривые сходимости трехдиагональной матрицы к диагональной от числа итераций QR-алгоритма, он обладает достаточно медленной сходимостью.
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Рис.1. Кривые сходимости QR-алгоритма для эрмитовых матриц 10х10 с различной обусловленностью.

Под сходимостью здесь понимается сходимость последовательности матриц {Mk} к некоторой предельной матрице. На практике, как только норма [image: image423.wmf]||
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берут в качестве собственного значения, а вычисления продолжают с подматрицей, полученной отбрасыванием первой строки и первого столбца. 

Процесс диагонализации матрицы может быть существенно ускорен при использовании модифицированного QR-алгоритма (QR-алгоритма со сдвигами). Суть алгоритма заключатся в построении последовательности подобных матриц, сходящихся к матрице диагонального вида. В основе алгоритма лежит QR-разложение матрицы, т.е. ее мультипликативное представление  в виде произведения ортогональной (Q) и верхнетреугольной (R) матриц.

Возможны различные варианты сдвигов в QR-алгоритме. Одним из наиболее эффективных сдвигов, обеспечивающих квадратичную скорость сходимости алгоритма, является сдвиг по Уилкинсону. Он равен собственному значению 2х2 правой нижней подматрицы, ближайшему к ее верхнему диагональному элементу. Приведем результаты исследования скорости сходимости и точности вычисления собственных значений QR-алгоритма со сдвигами по Уилкинсо-ну, реализованного на цифровом сигнальном процессоре ADSP-TS 201.

Положим, что найденное с помощью QR-алгоритма собственное значение исходной матрицы 
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 является точным собственным значением некоторой возмущенной матрицы 
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(6),
где 
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 - евклидовы нормы матрицы 
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 и матрицы-возмущения соответственно, 
[image: image432.wmf]MashEps

 - машинная точность, 
[image: image433.wmf]k

 - некоторая константа, 
[image: image434.wmf]2

1

£

£

k

, 
[image: image435.wmf]N

 - порядок матрицы. В сигнальном процессоре ADSP-TS 201 в режиме вычислений c плавающей точкой  под мантиссу отводится 24 бита. Значение 
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 при этом приблизительно равно 
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При исследовании QR-алгоритма, для оценки нормы матрицы-возмущения используется следующая формула:
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где 
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 - истинные собственные значения исходной матрицы, а 
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 - оценки собственных значений, полученные на сигнальном процессоре. Для удобства графического представления зависимости нормы матрицы-возмущения от числа итераций можно пронормировать выражение (7) значением нормы исходной матрицы: 
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Алгоритм со сдвигами по Уилкинсону сходиться через 3*N шагов, т.е. в среднем 3 итерации требуется на расчет одного собственного значения матрицы. Вместе с тем необходимо отметить, что для плохо обусловленных матриц (
[image: image442.wmf]M
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>100000), имеет место незначительное снижение скорости сходимости алгоритма. 

В ходе научных работ по модернизации связного оборудования было произведено сравнение производительности вычислительных платформ и алгоритмов. Как показала практика, производительности сигнальных процессоров SHARC и TigerSHARC при выполнении задачи поиска собственных значений, различными алгоритмами по циклам примерно сопоставима. С учетом таковых частот процессор TigerSHARC обеспечил на рассматриваемой задаче рост производительности примерно в 4 раза. Платформа TigerSHARC, ADSP-TS201 обладает существенным потенциалом в плане дальнейшей разработки приемной аппаратуры и повышения эффективности алгоритмов обработки сигналов. Наиболее подходящим алгоритмом расчета СС является QR-алгоритм со сдвигами по Уилкинсону.
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Application of QR-algorithm for calculation of own structures of complete correlation matrixes on platform ADSP-TS201, Analog Devices corporations
Tumachek A.
Calculation of own structures of matrixes is carried out in at estimation of powers of noise in channels of reception and at adaptive coherent addition of signals from outputs of receivers of different function. Estimation of powers of noise in digital receivers is grounded on basic possibility of sharing of a spectrum of a selective complete correlation matrix on two parts, characterising the components of an entry signal accordingly correlated and not correlated in time.

The condition of coherent addition of signals at the carried reception in the absence of interferences in a bar of reception of a signal is defined by a rule of Brennan. At equality of powers of noise in reception channels, the Brennan vector coincides with the eigenvector of matrix Rxx corresponding to a maximum eigenvalue of a matrix. Thus, the task of search of an optimal weighing vector at coherent addition of signals at the carried reception can be formulated as the task of search of the appropriate eigenvector. The QR-algorithm for today is one of the most effective methods of calculation of eigenvalues ermit-matrixes.

Process of a diagonalisation of a matrix can be essentially accelerated at usage of the updated QR-algorithm (QR-algorithm with shifts). As a result of operations matching of productivity of platforms and algorithms has been made. Taking into account those frequencies processor TigerSHARC has provided on the considered task productivity growth approximately in 4 times. The most suitable algorithm of calculation is the QR-algorithm with shifts on Wilkinson.
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Исследование влияния циклов в графах Таннера и распределения единиц в столбцах LDPC матриц на помехоустойчивость системы

Овинников А.А., Бакке А.В. 

Рязанский Государственный Радиотехнический Университет

В настоящее время наиболее  эффективными с точки зрения достижения минимальных вероятностей битовых ошибок при минимальном ОСШ являются коды с низкой плотностью проверок на честность (Low-density parity- check codes(LDPCs)), открытые в 1963 году Галлагером [1] , а так же турбо коды. Высокая эффективность данных видов кодирования заключается в использовании итеративных алгоритмов декодирования. Данные методы позволили очень близко подойти к пределу Шеннона. Лучших результатов достиг LDPC код со скоростью ½  и длиной блока 107 – 0.0045дБ от предела Шеннона при использовании канала с АБГШ [2]. В настоящее время данные коды находят всё более широкое применение в различных областях, в том числе и связи(WiMax, Wi-fi, Bluetooth), цифрового телевидения (dvb-s2), хранения данных.

Введение. Постановка задачи

Код с малой плотностью проверок на четность задается своей проверочной матрицей H, обладающей свойством разреженности, т. е. ее строки и столбцы содержат мало ненулевых позиций по сравнению с длиной кодового слова K. Наравне с традиционным заданием кода как пространства проверочной матрицы H, LDPC коды часто задаются с помощью графа Таннера [3]. Это двудольный граф, вершины которого делятся на два множества: 

- N символьных вершин, соответствующих столбцам матрицы H; 

- (N-K) проверочных вершин, соответствующих строкам проверочной матрицы H, [image: image444.png]K<N



. 

Ребра, соединяющие вершины графа, соответствуют ненулевым позициям в матрице H. Так же, как для блоковых кодов, для LDPC кодов выполняется следующее соотношение:


. 
(1).
Все проверочные матрицы можно разделить на две основные категории:

1. регулярные - характеризуются постоянным количеством единиц на столбец;
2. нерегулярные - характеризуются непостоянным количеством единиц на столбец.
Матрицы второго типа позволяют достичь более низких вероятностей битовой ошибки при прочих равных условиях, но имеют гораздо более сложные методы построения, поэтому ниже будут рассмотрены алгоритмы построения регулярных матриц H.
Существуют 2 основных параметра, характеризующих помехоустойчивость LDPC кодов.

1. Минимальное кодовое расстояние dmin. Этот параметр проверочной матрицы играет очень важную роль, причем при использовании итеративного алгоритма декодирования его степень важности оказывается гораздо большей, по сравнению с не итеративными декодерами или декодерами с жёсткими решениями.
2. Циклы в графе Таннера. Каждая проверочная матрица H характеризуется минимальной длиной цикла gmin  в соответствующем ей графе. Работа декодера LDPC кода ухудшается, если в графе Таннера соответствующего LDPC кода присутствуют циклы небольшой длины. Это связано с тем, что при декодировании  короткие циклы (циклы длины 4) приводят к возникновению пакетов ошибок, ухудшая эффективность декодера LDPC на низких значениях вероятности битовой ошибки. Для устранения циклов достаточно, чтобы любые два столбца проверочной матрицы LDPC кода не имели более одной общей ненулевой позиции. Галлагером было показано [1], что коды, имеющие количество единиц на столбец  [image: image448.png]


, обладают линейной зависимостью кодового расстояния от размера проверочной матрицы d(N). При [image: image450.png]


 LDPC коды характеризуются меньшими вычислительными затратами декодирования, потому что количество проверок, в которых участвует каждый кодовый символ уменьшается при увеличении степени разреженности матрицы. 

В данной работе будут рассмотрены различные алгоритмы построения регулярных матриц с 2 и 3 единицами на столбец. Критерием синтеза проверочных матриц LDPC будет минимальная длина цикла в графах Таннера, которая ограничивалась значениями 4, 6 и 8.

Алгоритмы создания проверочных матриц

Существует большое количество алгоритмов создания проверочных матриц для LDPC кодов. К числу самых распространенных относятся следующие алгоритмы.

1. Алгоритм, предложенный Галлагером  в 1962 году и основанный на разбиении проверочной матрицы на несколько подматриц в зависимости от количества единиц на столбец в результирующей матрице [1].

2. Алгоритмы Маккея [4], которые предполагают генерацию матрицы H со случайным распределением единиц по столбцам с последующей коррекцией единиц в строках и удалением коротких циклов из графа Таннера.

3. Квазициклические алгоритмы построения LDPC кодов (QC LDPC-quasi cyclic LDPC) [5], [6].

4. Методы формирования проверочных матриц, основанные на конечно-геометрических моделях [7].

5. Создание матриц на основе методов комбинаторной математики [8].

Из представленных выше алгоритмов будут рассмотрены алгоритмы Маккея со специальным методом удаления циклов из графа Таннера, а также алгоритм построения LDPC кодов, основанный на графических моделях.

Удаление циклов в матрицах, полученных на основе алгоритмов Маккея производилось при помощи метода, описанного в [9], Этот метод основан на поиске и удалении циклов в матрице смежности вида [image: image452.png]


, где H - проверочная матрица LDPC кода, а HT – транспонированная H. Поиск циклов осуществлялся в степенных матрицах A, т.е. A2, A3, A4 и т.п. Данных алгоритм способен удалять циклы из графа Таннера только в случае выполнения следующего соотношения:

[image: image453.wmf]))

1

)(

1

log((

)

1

)

1

)(

1

(

log(

-

-

+

-

-

£

j

k

j

k

k

N

g

,
[image: image456.png]


где N – количество столбцов,  j-среднее число единиц на столбец, k-среднее число единиц на строку в матрице H. При  данный алгоритм не способен удалять циклы любой длины из графа Таннера. 

Алгоритм, представленный в [10], используется для создания QC LDPC матриц на основе разбиения проверочной матрицы на несколько квадратных матриц, каждой из которых соответствует своя графическая модель, на основе оптимизации которых получаются минимальные циклы в графах Таннера большой длины.

Результаты моделирования 

С целью оценки эффективности различных проверочных матриц LDPC в среде Matlab была построена модель итеративного кодека LDPC c гауссовским каналом связи. Моделирование проводилось для LDPC кодов, имеющих скорость кодирования ½, алгоритм декодирования iterative sum-product [4],  максимальное количество итераций декодера 10. Использовались проверочные матрицы с параметрами K=250, N=500 c количеством единиц на столбец 2 (рис. 1) и 3 (рис. 2), а также матрицы размером K=2400, N=4800 c количеством единиц на столбец 2 и 3 (рис 3).
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Выводы

Как показал анализ полученных данных, циклы в графах Таннера для матриц с 2 единицами на столбец оказывают гораздо большее влияние на помехоустойчивость по сравнению с матрицами с 3 единицами на столбец, поэтому целесообразно создавать проверочные матрицы с j=2 только с очень длинными минимальными циклами, к примеру такими, как gmin=8 и более. Кроме того можно отметить, что увеличение длины цикла сказывает при вероятности битовой ошибки порядка 10-5 как для матриц с 2 так и с 3 единицами на столбец. 
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