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В ходе эксперимента выяснилось, что с увеличением длины блока N помехоустойчивость регулярных кодов улучшается. Из рассмотренных кодов наилучшей помехоустойчивостью обладают коды с 3 единицами на столбец, которые обеспечивали выигрыш в отношении сигнал-шум 3 дБ при вероятности битовой ошибки 10-5.
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The analysis of the effects that gives small girths in Tanner graphs and different column weight degrees in LDPC codes

Ovinnikov A., Bakke A.

RNRU

Low-Density Parity-Check (LDPC) codes, linear block codes defined by a very sparse parity-check matrix H, are often proposed as a channel coding solutions for modern wireless communication systems. These codes are used in standards such as DVB-S2, WiMax (IEEE 802.16e) and wireless LAN (IEEE 802.11n) because of their good code distance. 

This paper provides the encoding problem of LDPC codes and gives and certain special classes of this codes which resolve the encoding problem will be introduced. 

The most difficult path of the construction of an LDPC code is via the construction of a low-density parity-check matrix with prescribed properties. A large number of design techniques exists in the literature [1,4-10]. Like turbo codes LDPC codes often suffer low-error floors, small code distance and a special problem of short cycles in Tanner graphs [3]. Some of the most important constructions are:

1. Gallager codes [1].

2. MacKay codes [4].

3. Quasi Cyclic LDPC (QC LDPC) [5][6].
4. Codes based on finite geometries [7].

5. Combinatorial constructions codes [8].
In this paper two methods of LDPC code construction were considered: MacKay codes with a special algorithm of loop remove from the Tanner graph [9] and the design method of structured regular LDPC codes based on graphical models [10]. 

Simulation was done in Matlab R2007. Sum-product decoding algorithm[4] was used with maximum 10 iterations over AWGN channels. For LDPC codes with column weight 2 large girths make the performance better only in the high SNR region as opposed to codes with column weight 3 where girths don`t be so important. In addition 3 column weight codes outperforms 2 column weight codes, because of there bigger code distance.

НЕЛИНЕЙНЫЕ ИСКАЖЕНИЯ ГАРМОНИЧЕСКИХ СИГНАЛОВ ПРИ КВАНТОВАНИИ ПО УРОВНЮ
Брюханов Ю.А., Лукашевич Ю.А.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова

При использовании цифровых методов передачи сообщений одной из основных операций является аналого-цифровое преобразование сигналов, в процессе которого аналоговые сигналы подвергаются дискретизации по времени и квантованию по уровню. Квантование по уровню сопровождается ошибкой преобразования отсчетов входного сигнала квантователя в цифровой код. Величина ошибки зависит от числа уровней квантования (количества разрядов в представлении чисел), способов кодирования и аппроксимации чисел. Если выполняются следующие условия [1]:

- последовательность значений ошибки преобразования (квантования), называемой шумом квантования, является последовательностью выборок стационарного случайного процесса,

- последовательность значений ошибки не коррелированна с последовательностью точных значений сигнала,

- ошибки не коррелированны между собой (представляют собой белый шум),

- распределение вероятностей ошибки равномерно во всем диапазоне ошибок квантования, то применима линейная статистическая модель процесса квантования. Согласно этой модели процесс квантования можно рассматривать как наложение на сигнал x(n), заданный с бесконечной точностью, шума e(n), имеющего среднее значение и дисперсию, определяемые шагом квантования, а также способами кодирования и аппроксимации чисел. Вклад ошибки квантования измеряется в виде отношения мощности сигнала к мощности шума квантования (отношения сигнал/шум). 

Однако в целом ряде случаев вышеуказанные предположения не выполняются. Например, при используемом на практике малом числе уровней квантования L [2], при постоянном сигнале, при гармоническом сигнале с частотой, рационально кратной частоте дискретизации. Заметим, что во втором случае все ошибки e(n) будут одинаковы, а в третьем они образуют периодическую последовательность. Это обусловливает необходимость использования нелинейной модели процесса квантования, основанной на учете нелинейной зависимости характеристики вход-выход квантователя. В свою очередь это требует другой (отличной от отношения сигнал/шум) оценки влияния ошибки кантования на качество квантованного сигнала. В качестве таковой оценки может быть использован широко известный коэффициент нелинейных искажений К [3] входного гармонического сигнала, равным отношению среднеквадратического уровня всех гармоник, кроме первой, реакции нелинейной системы к амплитуде первой гармоники. 

Цель работы - разработка методики и расчет нелинейных искажений гармонических сигналов дискретного времени при квантовании с произвольными способами кодирования и аппроксимации чисел и произвольным числом уровней квантования и анализ таких искажений.
Вид характеристики квантователя f(φ) зависит от способов аппроксимации и кодирования чисел. В цифровой технике существуют два способа аппроксимации (усечение и округление) и три способа кодирования (прямой, обратный и дополнительный коды) чисел. Полагаем, что для представления чисел используется арифметика с фиксированной запятой и целыми числами. 

В таблице 1 приведены аналитические выражения характеристик квантователя f(φ) для существующих способов аппроксимации и квантования чисел, где [∙] – целая часть числа, N1=L/2. Видно, что эти характеристики носят нелинейный (ступенчатый) характер. Заметим, что число уровней квантования L и число разрядов R в представлении чисел связаны известными соотношениями: L=2R+1-1 (прямой и обратный коды) и L=2R+1 (дополнительный код). Следует иметь в виду, что при дискретизации сигнала, имеющего период ТS , с периодом дискретизации ТD  величина Т=ТS /ТD может быть произвольной (с учетом ограничений, накладываемых теоремой Котельникова (теоремой Найквиста)).

Таблица 1. Представление чисел и характеристики квантователей

	Представление чисел 
	Характеристика квантователя f()

	Прямой (обратный) код, усечение
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	Прямой (обратный) код, округление
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	Дополнительный код, округление
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Согласно предлагаемой методике для нахождения спектрального состава сигналов дискретного времени применяется дискретное преобразование Фурье (ДПФ). При этом для целых Т используется известная формула [4]
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в нашем случае y(n)= f(x(n)).

При нецелом отношении ТS /ТD=
[image: image9.wmf]/
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, M>N (числа М и N не имеют общих множителей) мгновенные значения дискретизированного сигнала повторяются через М отсчетов (это нетрудно проверить на простом примере, когда y(n)=сos(2/T)n=cos(2N/M)n=cos(2N/M)(n+M). Поэтому для спектрального разложения вместо (1) предлагается использовать выражение [5]
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Для нахождения коэффициента К воспользуемся свойством симметрии ДПФ для вещественных последовательностей [4], согласно которому при целом T справедливы соотношения

Re Y(k)=Re Y(T-k), Im Y(k)=-Im Y(T-k), |Y(k)|= |Y(T-k)|,

arg Y(k)=- arg Y(T-k).
Это позволяет для целого T использовать формулу
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(3)
Если Т – нецелое число, то в выражения (2) и (3) вместо Т следует подставить М. Данная методика позволяет, используя нелинейную модель процесса квантования, рассчитывать нелинейные искажения периодических сигналов дискретного времени при квантовании с произвольными числом уровней, а также способами кодирования и аппроксимации чисел.

Для выявления закономерностей выполнены расчеты коэффициента нелинейных искажений К входного гармонического сигнала x(n)=Acosn, где =2/T, в диапазоне значений Т((2; 40], А([2; 40] для указанных в таблице 1 характеристик квантователя и способов представления чисел. При использовании дополнительного кода полагалось N1=130. 

Результаты расчетов в виде графиков зависимостей коэффициента нелинейных искажений от числа уровней квантования в случае прямого кода показаны на рис. 1, а в случае дополнительного кода – на рис. 2. Здесь кривые 1 соответствуют усечению, а кривые 2 – округлению. 
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	Рис.1
	Рис. 2


Расчеты показывают, что значения К не превышают 5%, если: 

- при использовании дополнительного кода с округлением число уровней квантования L не менее 16 (число разрядов R не менее 3), 

- при использовании прямого кода с округлением число уровней квантования L не менее 17 (число разрядов R не менее 4),

- при использовании прямого кода с усечением число уровней квантования L не менее 23 (число разрядов R не менее 4), 

- при использовании дополнительного кода с усечением число уровней квантования L не менее 28 (число разрядов R не менее 4). 

Приведенные зависимости коэффициента нелинейных искажений К от способов представления чисел и характеритик квантователя позволяют выбирать нужные параметры аналого-цифровых преобразователей при создании систем передачи сообщений с цифровой обработкой сигналов.
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NONLINEAR DISTORTIONS OF HARMONIC SIGNALS AT QUANTIZATION ON LEVEL

Bryuhanov Yu., Lukashevich Yu.

Yaroslavl State University

Distortions of discrete time signal in quantization are caused by nonlinear characteristic of quantizer. Linear statistical model of quantization errors is widely used for research of quantization effects.

However in some cases this model cannot be used. For example: at small number of levels of quantization L (as is used in practice), at constant signal, at a harmonic signal with frequency multiple to frequency of digitization. It causes necessity to use nonlinear model of quantization process.

The goal of this work is development of method and research of nonlinear distortions in discrete harmonious signals with various coding schemes and number of quantization levels.

The distortions introduced by nonlinear system, quantitatively are expressed by coefficient of nonlinear distortions of the entrance harmonious signal (K), equal to the attitude mean squarea level of all harmonics, except for the first, reaction of nonlinear system to amplitude of the first harmonic. For a finding of spectral structure of periodic sequences discrete Fourier transform (DFT) which at the whole period T looks like is widely used [1] 
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(1).
If the sequence is formed by digitization of the signal having period ТS, with period ТD, then size Т is equal Т=ТS /ТD. At the same time at digitization of the signal having period ТS, with period ТD, not multiple to the period of a signal, number of readout Т on period ТS  - noninteger number. Thus, if attitude ТS/ТD =, M>N (numbers of M and N have no common factor), then a instantaneous sampled signal repeat through M of readout. Therefore for spectral decomposition instead of (1) follows [2] 
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For a finding of factor K we shall take advantage DFT in view of its property of parity for material sequences and with corresponding replacement Т by M at noninteger. The given method allows, using nonlinear model of process of quantization to count nonlinear distortions of periodic signals of discrete time at quantization with any number of levels, and also in the ways of coding and approximation of numbers. We believe, that the input harmonious signal is evaluated by function x(n)=Acosn, where =2/T.
For revealing regularity calculations of coefficient of nonlinear distortions K in a range of values Т((2; 40], А([2; 40] for various characteristics quantizer and ways of representation of numbers. By results of calculations dependences of coefficient of nonlinear distortions K on number of levels of the quantization are led, allowing to choose the necessary parameters of analog-digital converters at creation of systems of message transfer with digital processing signals.
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АЛГОРИТМЫ АДАПТАЦИИ К УХОДУ ДОПЛЕРОВСКИХ ЧАСТОТ УЗКОПОЛОСНОГО ТРАЕКТОРНОГО СИГНАЛА

Андреев Н.А1., Витязев С.В2., Витязев В.В2.

1ФГУП «Государственный рязанский приборный завод»,
2Рязанский государственный радиотехнический университет
Введение

Рассматривается задача адаптации устройства предварительной обработки принимаемого узкополосного сигнала к уходу полосы доплеровских частот вследствие траекторных нестабильностей. Предполагается, что в режиме секторного обзора и формирования радиолокационного изображения (РЛИ) возможен как быстрый (при маневрировании носителя бортового радиолокационного комплекса (БРЛК)), так и относительно медленный (при обычном прямолинейном полете) уход полосы доплеровских частот траекторного сигнала по центральной частоте 
[image: image17.wmf]0
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. Кроме того, в зависимости от азимутального направления диаграммы направленности антенны (ДНА) по отношению к направлению полета носителя БРЛК, ширина полосы частот траекторного сигнала может меняться в широких пределах (от нескольких десятков до нескольких сотен герц [1]). В этом случае представляется целесообразным воспользоваться в качестве фильтра-дециматора устройства предварительной обработки m-ступенчатой структурой, включающей m элементарных фильтров-дециматоров (ФД), каждый из которых понижает частоту дискретизации в 2 раза (рис. 1). 
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Рис.1. Структурная схема устройства предварительной обработки траекторного сигнала с адаптацией к уходу полосы доплеровских частот

Задача адаптации по ширине полосы пропускания фильтра-дециматора заключается в оценке ширины полосы частот траекторного сигнала и соответствующем выборе числа ступеней преобразования m. Поскольку изменение ширины полосы частот траекторного сигнала в два и более раз зависит только от априорно известного направления ДНА по отношению к направлению полета носителя БРЛК, то подобная перестройка выполняется, как правило, по внешней информации, поступающей на вход блока перестройки параметров (БПП). Поэтому главная задача текущей адаптации, выполняемой в реальном времени, сводится к оценке центральной частоты 
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, определяющей смещение (уход) полосы частот траекторного сигнала, и последующей коррекции центральной частоты полосы пропускания фильтра-дециматора. С этой целью к выходу фильтра-дециматора, полоса пропускания которого выбирается с учетом возможного ухода полосы частот траекторного сигнала, подключаются M формирующих фильтров (ФФ) и решающее устройство (РУ), принимающее решение о величине ухода центральной частоты 
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, которая передается в БПП и используется для перестройки фильтра-дециматора по центральной частоте   полосы пропускания.

Постановка задачи исследований
Целью исследований является разработка алгоритмов адаптации устройства предварительной обработки к уходу полосы доплеровских частот траекторного сигнала по центральной частоте с помощью набора формирующих фильтров.

Достижение поставленной цели предполагает решение следующих задач:

- синтез частотных характеристик формирующих фильтров, обеспечивающих максимальную точность оценки величины ухода полосы доплеровских частот траекторного сигнала при минимальных временных и вычислительных затратах;

- выбор числа M формирующих фильтров с учетом диапазона частот траекторного сигнала и степени перекрытия частотных каналов;

- моделирование и экспериментальные исследования эффективности алгоритмов адаптации устройства предварительной обработки траекторного сигнала.

Синтез частотных характеристик формирующих фильтров
Метод синтеза частотных характеристик формирующих фильтров определяется используемым способом адаптации. Выбор способа адаптации, в свою очередь, зависит от априорной информации о характере и скорости изменения спектральной структуры траекторного сигнала на интервале его обработки и формирования РЛИ.

При значительной скорости ухода полосы и скачкообразном изменении ее положения достаточно использовать набор обычных полосовых фильтров, перекрывающих заданный диапазон частот с учетом максимально возможного ухода на интервале формирования текущего кадра РЛИ. В этом случае РУ оценивает мощность траекторного сигнала в каждой полосе частот и принимает решение о необходимости смещения центральной частоты 
[image: image21.wmf]0
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 на следующем шаге обработки на величину, равную половине ширины полосы пропускания в сторону увеличения или уменьшения или сохранения исходного значения. Для этого достаточно использовать 3 или 5 полосовых фильтров, в зависимости от коэффициента перекрытия их частотных характеристик и скорости ухода полосы частот. При дальнейшем увеличении числа полосовых фильтров (частотных каналов) и, соответственно, степени перекрытия их частотных характеристик, точность слежения может повышаться, но это потребует построения набора полосовых фильтров с высокой прямоугольностью АЧХ и «затягиванию» процесса адаптации, что может привести к срыву слежения. Поэтому на первом этапе слежения за уходом центральной частоты 
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 и полосы доплеровских частот достаточно выполнить «грубую» настройку системы по информации о мощности сигналов в каждой полосе частот, а на втором этапе – этапе формирования РЛИ по результатам спектрального анализа (ДПФ-преобразования), обеспечить более «точную» подстройку к полосе частот траекторного сигнала. При этом проблема синтеза частотных характеристик полосовых фильтров заключается в обеспечении достаточной степени их частотной избирательности по отношению друг к другу при минимальной длине импульсных характеристик, определяемой временем адаптации.

Альтернативным способом слежения за уходом полосы доплеровских частот траекторного сигнала и, как следствие, автофокусировки формируемого РЛИ, является использование набора формирующих фильтров, частотные характеристики которых согласованы со спектральной структурой принимаемого сигнала на участке формирования изображения. Предполагается, что в процессе формирования РЛИ само изображение, а, следовательно, амплитудный спектр траекторного сигнала могут изменяться от кадра к кадру только по центральной частоте, уход которой и необходимо оценить. В этом случае частотные характеристики набора формирующих фильтров полностью определяются огибающей амплитудного спектра траекторного сигнала, полученной на первом кадре ДПФ-преобразования и формирования РЛИ. Если от кадра к кадру возможны относительно небольшие изменения формы огибающей амплитудного спектра, то это «паразитное» влияние на оценку ухода центральной частоты можно минимизировать, используя механизмы прогноза и дополнительной адаптации к форме огибающей.

В работе исследуются различные сочетания алгоритмов «грубой» и «точной» настройки с использованием набора как обычных полосовых, так и согласованных формирующих фильтров, оценивается точность и скорость настройки, приводятся результаты моделирования в среде MATLAB и при реализации в реальном времени на цифровых сигнальных процессорах. В частности, на рис. 2 представлены результаты моделирования алгоритма адаптации с использованием набора полосовых фильтров, перестраиваемых по центральной частоте полосы пропускания.

Для иллюстрации эффекта  адаптации был проведен следующий эксперимент. На вход системы обработки  подавалась сумма траекторного сигнала и белого шума.  Зашумленное таким образом исходное РЛИ на выходе системы обработки  имеет вид, показанный на рис. 2 а. Для борьбы с подобным шумом эффективно использовать накопление результатов обработки на нескольких интервалах синтезирования. При 10-кратном повторении обработки траекторного сигнала, сформированного тем же участком земной поверхности, и суммировании результатов (усреднении) РЛИ принимает вид, представленный на  рис. 2 б. Для каждого следующего наблюдения меняется реализация аддитивного шума, и отличаются параметры траекторного сигнала вследствие ухода частот, вызванного траекторными нестабильностями. Заметно сглаживание шума, достигаемое усреднением, но качество изображения не повышается, так как и реализации полезного сигнала оказываются различны для разных наблюдений. 

Введение схемы адаптации позволяет полезному сигналу на всех этапах наблюдения оставаться стабильным и приводит к повышению отношения сигнал/шум и повышению качества РЛИ (рис. 2 в).
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	а) исходное изображение
	б) накопление без адаптации
	в) накопление с адаптацией


Рис. 2. Иллюстрация эффекта введения адаптации при формировании РЛИ
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The Algorithms of Adaptation to the Offset of Doppler Frequencies in a Synthetic-Aperture Radar with Narrowband Target Signal

Andreev1 N., Vityazev2 S., Vityazev2 V.
1Ryazan State Devicemaking Enterprising, 2Ryazan State Radioengineering University

The problem of an adaptation to the offset of  Doppler frequency band in SAR systems is considered. This offset is mainly caused by the instability of an aircraft trajectory. The case of the narrowband reflected signal is treated. It is assumed that the band could shift fast (in a case of an aircraft maneuvering) or slowly (in a case of a straight-line motion). The shift of the central frequency 
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 is only taken into account. It seems to be reasonable to use for the adaptation the stage of the preliminary signal processing. The preliminary processing is used to realize filtering-and-decimation and has the m-stage structure with elementary twice downsample decimators in each stage.

The real-time adaptation problem comes to the estimation of the current central frequency
[image: image25.wmf]*
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 and to the correction of the filter-decimator passband location. For this purpose the filter-decimator has M shaping filters connected to its output and the solver. The solver measures the energy on the output of each shaping filter and feedback the filter-decimator with the correctness of its passband. 

The purpose of the investigation is to develop the adaptation algorithms which at the stage of the preliminary filtering-and-decimation allow to compensate the offset of  Doppler frequency band. Different methods of raw and precise adjustment are considered. Speed and precision are estimated. The modeling in the MATLAB system is described. The real-time operation with the digital signal processors hardware is tested.
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НЕКОТОРЫЕ АСПЕКТЫ КОНСТРУИРОВАНИЯ И ВЫЧИСЛЕНИЯ ДИСКРЕТНОЙ ФУНКЦИИ КОГЕРЕНТНОСТИ ДВУХ СИГНАЛОВ

Ханян Г.С.

Центральный институт авиационного моторостроения им. П.И. Баранова 

Россия, 111116, Москва, ул. Авиамоторная, 2; www.ciam.ru, e-mail: khanian@mail.ru
Работа посвящена одному из важных приложений ЦОС, использующим дискретное преобразование Фурье (ДПФ) для вычисления взаимной характеристики двух переменных во времени случайных процессов x(t) и y(t) – дискретной функции когерентности 
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формируемой из отсчетов авто- и взаимной спектральных плотностей мощности (СПМ)
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(2)
усреднением их по накопленному числу J цифровых реализаций x(tn,j) и y(tn,j) длиной N отсчетов и длительностью T каждая. Частота fm и время tn,j линейным образом зависят от дискретных переменных m, n и j: 


[image: image28.wmf]J

j

N

n

N

m

N

nT

T

j

T

t

T

m

f

j

n

m

,

,...

2

,

1

;

1

,...,

1

,

0

;

2

/

,...,

1

,

0

;

/

)

1

(

;

/

0

,

=

-

=

=

+

-

+

=

=

. 
(3)
Авто- и взаимные СПМ текущих реализаций представляют собой эрмитовы произведения
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(4)
ДПФ этих реализаций, вычисляемых с учетом их общего начала отсчета времени T0:
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Функция когерентности Гху(fm) описывает эволюцию пары процессов (на данной частоте fm или в характерном для процессов частотной полосе) по длине реализации T –более длительному кванту времени, чем интервал дискретизации T/N, характерный для корреляционной функции, учитывающей взаимосвязь «настоящего» с «прошедшим» на протяжении лишь одной реализации. В дальнейшем, для простоты изложения, опустим зависимость функции Гху от ее аргумента, и будем иметь дело с квадратом функции Г2ху.

Основным свойством функции когерентности является подчинение ее неравенству
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известному в «чистой математике» как неравенство Коши-Буняковского, и в соответствии с которым обычно трактуется «физический смысл» функции когерентности, а именно: полностью когерентными считаются процессы х и у, для которых Гху=1, и наоборот – процессы эти совершенно некогерентны, если Гху=0. Условием полной когерентности (кроме тривиального случая усреднения СПМ по одной реализации J = 1) является пропорциональность спектральных функций процессов с комплексным коэффициентом H:
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(7)
В модели (7) процесс x(t) можно рассматривать как входной, y(t) – как выходной сигнал некоторой ЛПП-системы, а h(tk) и H(fm) – в качестве ее импульсной характеристики и передаточной функции. Смысл соотношений (7) заключается в том, что два процесса, отличающиеся лишь задержкой и усилением, полностью когерентны. 

Приведенные факты хорошо известны (см., напр., [1-3]). Целью же настоящей работы является исследование «тонкой структуры» функции (1), неосвещенной в литературе.

Зададимся вопросом о том, в какой степени отклонение от идеальной (линейной) модели (7) влияет на функцию когерентности. Усложним модель (7) следующим образом: 
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т.е. добавим нелинейность в виде аналитической функции G(Sx,j) с членами ряда 2‑го и выше порядка по Sx,j, шумовую составляющую в виде спектральной функции Sz,j процесса z(t), о связи которого с процессом x(t) ничего не известно, и фоновую константу D.

Функция когерентности, соответствующая модели (8), принимает следующий вид:
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(9).
Здесь для простоты анализа положено D = 0. Влияние постоянного по реализациям ненулевого фона D(fm) будет учтено позже, после исследования остальных факторов.

Для раскрытия квадратов модуля сумм трех чисел в (9) используем аддитивность усреднения и справедливое для произвольных комплексных чисел A, B, C тождество 
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(10).
В результате приходим к следующей формуле для функции когерентности модели (8): 
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(11).
Мы видим, что у числителя и знаменателя (2xy в выражении (11) имеются по три совпадающих и по три несовпадающих слагаемых, а именно: члены 
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(12),
в которых присутствует передаточная функция H линейной части системы, присутствуют и в числителе, и в знаменателе; остальные члены, выписанные ниже попарно
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(13),
фигурируют либо в числителе, либо в знаменателе. Они характеризуются полным отсутствием линейного фактора H и присутствием остальных факторов в чистом виде или в комбинации друг с другом. Нельзя не заметить, что во втором соотношении (13) само отношение несовпадающих компонент числителя и знаменателя является квадратом функции когерентности между процессами x и z. Далее, знак “(” между членами первой пары поставлен в силу того, что наборы данных Sx,j и G(Sx,j); j=1,…,J удовлетворяют неравенству Коши-Буняковского, составляя «парциальную» функцию когерентности
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(14),
между процессом x(t) и «чисто нелинейным» процессом y(t) – у которого H=0, D=0, z(t)=0 в модели (8). Что касается третьей пары членов, то ввиду достаточной сложности их структуры, между ними с определенностью можно поставить только знак “не равно”, и, тем не менее, числитель выражения (11) в силу неравенства (6) не будет превосходить знаменатель – вне зависимости от истинного соотношения между этими величинами. 
Приведем теперь, для наглядности, три важных частных случая модели (8), получаемые комбинацией линейного фактора с каждым из остальных факторов влияния.

В первом случае исключим в формуле (11) влияние шумовой составляющей z(t), сохранив фактор нелинейности – для определенности, в квадратичном виде (G(Sx,j)=СS2x,j):
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(15)
В полученной формуле (15) обращает на себя внимание столь необычный факт, что при учете квадратичной нелинейности, наряду со спектральной плотностью Sxx в усреднении по реализациям участвуют ее квадрат S2xx и произведение SxSxx, что позволяет, положив функцию влияния FH,С равной 0, и, тем самым, сохранив лишь нелинейную часть модели (8), определить парциальную когерентность 2-го порядка в качестве частного случая (14). Обобщая эту идею, легко показать, что когерентностью p-го порядка будет 
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(16).
Во втором случае исключим из (11) нелинейность (G(Sx,j) =0), сохранив влияние шума:
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(17)
Из выражения (17) становится ясно, что при отсутствии дополнительной информации о взаимосвязи процессов x и z парциальная когерентность имеет наиболее общий вид (1).

В третьем случае оценим влияние фона, что легко сделать, положив в (17) формально Sz=D и вынося константу D из‑под операции усреднения. В результате для модели 
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(18)
функция когерентности будет выглядеть следующим образом:
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 (19)
В (19) обращает на себя внимание усреднение по реализациям спектральной функции Sx, но теперь уже в «чистом виде». Парциальной когерентностью является теперь функция
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(20),
впервые предложенная в [4] и названная «автокогерентностью» процесса x(t).

Легко заметить, что автокогерентность является частным случаем (16) – парциальной когерентностью нулевого порядка. В то же время практическая значимость этой функции шире. Дело в том, что функция когерентности Гху может иметь неопределенность типа 0/0 – когда числитель и знаменатель в определяющей формуле (1) одновременно равны 0. Это возможно тогда, когда усредненная СПМ одного или обоих процессов окажется равной 0. В литературе этот вопрос либо замалчивается, либо авторы неявно полагают функцию когерентности на критической частоте (или полосе частот) равной 0 или 1. Однако оба эти крайние способы устранения неопределенности имеют тот недостаток, что когда по одному из каналов не поступает никакой информации, поступающая по другому каналу информация искусственным образом игнорируется. Действительно, постоянный “ноль” или постоянная “единица” не несут содержательной информации. Для решения этой проблемы предлагается при вычислении Гху неопределенность 0/0 устранять следующим образом: при равенстве нулю усредненной СПМ одного из процессов считать когерентностью автокогерентность другого процесса. Метод будет неполным, если не указать, как устранять неопределенность в случае равенства нулю знаменателя в формуле (20), определяющей саму автокогерентность. Предлагается, исходя из концепции полной когерентности двух нулевых процессов, считать автокогерентность таковых процессов также равной 1. В остальных случаях когерентность следует вычислять по традиционной формуле (1). В итоге математическое выражение перечисленных ситуаций выглядит так: 
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(21)
Автокогерентность является не только индивидуальной характеристикой отдельно рассматриваемого процесса, но и естественным выражением взаимной когерентности двух сигналов, один из которых не изменяется от реализации к реализации. В самом деле, «разорвав» линейную связь между процессами x и y, т.е. положив H=0 в модели (18), получаем из (19) как раз автокогерентность изменяющегося по реализациям сигнала x. Постоянный по реализациям, а значит, периодический во времени сигнал y никак не влияет (независимо от вида повторяющейся с периодом T осциллограммы y(tn,j)=y(tn,j+l)) на величину взаимной когерентности – последняя равна автокогерентности сигнала x. Сигнал y, не изменяющийся по реализациям, является как бы опорным (или фоновым) по отношению к сигналу x, эволюционирующему с течением дискретного параметра времени – номера реализации j. И нет оснований не рассматривать в качестве опорного и нулевой сигнал y=0, выдвинув принцип неразличимости постоянного по реализациям сигнала от нулевого сигнала – не поступающего на вход устройства, измеряющего когерентность. Если же на вход устройства не поступает и второй сигнал, то измеряемая когерентность равна единице – как раз своему «стартовому» значению (когда J=1 и нет еще усреднения). С этой точки зрения стартовое значение приобретает смысл выжидательного порога: пока сигналов нет, т.е. когда на вход анализатора поступают одни нули, когерентность равна единице. Как только начинает поступать какой-либо из двух сигналов, измерительное устройство реагирует на автокогерентность этого сигнала. С началом поступления второго сигнала измеряется взаимная когерентность (1) обоих сигналов.

Сформулируем теперь практические выводы относительно определенной формулой (14) парциальной функции когерентности. Они вытекают из сходства структур формул (15), (17), (19) – наличия в числителе и знаменателе Г2ху одинаковой функции влияния F линейной части H на соответствующую нелинейную часть. Ясно, что если влияние это незначительно, то парциальная когерентность будет близка к общей когерентности (1), вычисляемой при обычном дискретном когерентном анализе. В то же время вычисление парциальной когерентности p-го порядка (16) – вполне реализуемая процедура ЦОС, и его можно произвести в реальном времени для некоторого (ограниченного глубиной анализа) числа первых значений p. При близости Гх,p (или Гy,p) к Гху можно судить о значимости «доли» нелинейности p-го порядка во взаимосвязи процессов x и y. Так, если максимально близкой к (1) окажется автокогерентность (20), то с уверенностью можно судить о «фоновой» природе процесса y. Сказанное находится в полном согласии с тем, что если Гху окажется ближе всего к парциальной когерентности 1-го порядка (кстати, всегда равной единице), то можно говорить о преимущественно линейной связи (7) между х и y.

Открытым в настоящей работе остается вопрос подбора критерия сравнения взаимной когерентности Гху с парциальной когерентностью Гх,p. Функциональный вид критерия (отношение когерентностей, разность их квадратов и т.п.) и его оптимальность можно установить лишь путем исследования реально протекающих переменных процессов x и y.
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SOME ASPECTS OF CONSTRUCTING AND CALCULATING THE DISCRETE FUNCTION OF TWO SIGNALS COHERENCE

Khanyan G.
Central Institute of Aviation Motors named after P.I. Baranov

2 Aviamotornaya st., Moscow, 111116, Russia; www.ciam.ru, e-mail: khanian@mail.ru
The paper deals with the study of a detailed structure of coherence function of two time-variable processes x(t) and y(t):
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(1)
It is shown that formula (1), in which the dash above the auto and cross power spectral densities (PSD) indicates their realizations averaging, is the most general (and the least specific) expression of coherence function – when there are no a priori assumptions about the processes constraining relation. Virtually the only special case covered in the art (see, e.g., [1-3]) is the linear interrelation between the processes – proportionality of the current spectral functions (Sy=HSx) when the processes turn out to be totally coherent (Гxy=1).

We consider an interrelation of the processes, which is more complicated as compared to the ideal (linear) model due to non-linearity having been included in it as an analytical function G of complex variable: 
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The coherence function (1) corresponding to model (2) then looks as follows:
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(3)
One can see that the numerator and denominator of (2xy have a common addend in the form of the influence function F of linear part H on non-linear part G and that there are differing addends whose ratio constitutes the square of “partial” coherence function between the x(t) process and the purely non-linear part of the y(t) process. 

 Substitution in (3) of the p-th order power function G(Sx)=Const((Sx)p with H=0 leads to partial coherence of the p-th order and its most important cases:
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A special role in (4) is given to partial coherence of zero order Гx,0, which was for the first time proposed in [4] and named autocoherence Гx of the process x(t). It allows one to overcome the main difficulty in calculating function (1) – uncertainty of 0/0 type occurring when the averaged PSD of one or both processes turns out to be 0. The idea is that the situation Sy=0 is virtually identical to the “background” periodic process y(t), for which in model (2) H=0, Sy=G(Sx)=Const(0, and Гху=Гх. Developing this idea further we obtain the result Гхy= Гх=1, when Sx=0 too.

If in (3) influence function F is small as compared to the partial coherence components, then the latter will be close to total coherence (1) calculated in ordinary coherence analysis. At the same time calculation of partial coherences (4) is a digital signal processing procedure which can be fairly implemented in real time. An essential practical conclusion is that in case of Гх,p (or Гy,p) being close to Гху (meaning certain metrics) one can conjecture the significance of the “share” of non-linearity of the p-th order in the constraining relation of the x and y processes. 

Особенности применения метода наименьших квадратов в задаче определения числа источников Излучения

Васильченко О.В.

Военная академия войсковой противовоздушной обороны Вооруженных Сил Российской Федерации имени Маршала Советского Союза Василевского А. М. 

В многочисленных публикациях на тему определения числа источников излучения (ИИ) часто уделяется внимание способам, основанным на методе наименьших квадратов (МНК) и связанного с ним метода максимального правдоподобия. Это связано с тем, что указанные методы относятся к так называемым оптимальным методам.

Рассмотрим особенности МНК применительно к задаче определения числа источников излучения, образовавших входной сигнал многоканального измерителя.

Обозначим истинное число ИИ, образовавших входной сигнал – М,   предполагаемое число (оценку числа ИИ)  – Р.

Пусть имеется R-канальный измеритель угловых координат. При воздействии сигналов М ИИ и отсутствии шума приемников напряжения на выходе пространственного канала с номером r будут иметь вид: 
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где 
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– комплексная амплитуда сигнала m-го источника; 
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– значение характеристики направленности (ХН) r-го пространственного канала в направлении на m-й ИИ с координатой Xm.

Для определения неизвестных параметров сигнала, в соответствии с МНК, необходимо минимизировать сумму квадратов невязок вида:
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(2),
где 
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 – оценки (предполагаемые значения), соответственно, амплитуд сигналов, формы характеристик направленности приемных каналов и направлений прихода сигналов источников. 

Если минимальное значение выражения (2) искать в виде решения систем нормальных уравнений МНК [1], то для этого необходимо составить и решить систему уравнений, линейную относительно неизвестных оценок амплитуд сигналов
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(3),
где 
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 – матрица размера R(M+1, составленная из измеренных напряжений и предполагаемых значений ХН приемных каналов в предполагаемых направлениях на ИИ.

ТН – матрица размера M+1(R, комплексно сопряженная и транспонированная относительно матрицы Т. Выполнив последовательные подстановки и преобразования, соотношение (3) можно привести к виду:
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(4)
Можно показать, что выражение (2) примет минимальное значение при условии, что максимума достигнет выражение вида
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(5).
где 
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Это выражение описывает многомерную функцию правдоподобия сигнала, образованного М источниками излучения.

Анализ структуры выражения (5) проведем для следующих ситуаций:

1. Предполагаемая форма ХН приемных каналов точно совпадает с формой истинных ХН приемных каналов (
[image: image61.wmf])
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), предполагаемое число целей Р равно истинному их числу М.

2. Предполагаемая форма ХН приемных каналов точно совпадает с формой истинных ХН АПМ, предполагаемое число целей Р не равно истинному их числу М.

3. Предполагаемая форма ХН приемных каналов не совпадает с формой истинных ХН АПМ (
[image: image62.wmf])
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4. Предполагаемая форма ХН приемных каналов не совпадает с формой истинных ХН АПМ (
[image: image63.wmf])
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Ситуация 1.

Если в вектор-строку и вектор-столбец выражения (5) подставить значения выражения (1) и с учетом того, что в первой ситуации 
[image: image64.wmf])
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провести некоторые преобразования, выражение (5) примет вид:
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(6)

Из анализа выражения (6) и с учетом выкладок, приведенных в [2] видно, что при выполнении требований первой ситуации (истинное М и предполагаемое Р число источников совпадает, форма предполагаемых и истинных характеристик направленности также совпадает) в момент формирования максимума значение (6) окажется равно энергии сигнала.

Ситуация 2.

Если выполнить необходимые преобразования для ситуации, когда предполагаемое число ИИ Р не совпадает с истинным М. Выражение (5) примет вид:
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(7)
Отличием его от выражения (5) является другая размерность векторов и квадратной матрицы, его образующих.

Как и в предыдущем случае, рассмотрим, что представляют собой векторы напряжений, входящие в состав этого выражения. 
[image: image67.wmf]å

å

å

å

å

å

å

å

å

=

*

=

*

=

*

*

=

*

=

*

=

*

=

*

=

*

=

*

*

*

*

*

=

R

r

P

r

M

r

R

r

r

M

r

R

r

r

M

r

R

r

P

r

r

R

r

r

r

R

r

r

r

R

r

P

r

r

R

r

r

r

R

r

r

r

M

m

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

X

F

a

a

a

U

1

1

2

1

1

1

2

1

2

2

1

1

2

1

1

1

2

1

1

1

1

2

1

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

)

ˆ

(

ˆ

)

(

&

&

L

&

&

&

&

M

O

M

M

&

&

L

&

&

&

&

&

&

L

&

&

&

&

&

L

&

&

&

.    (8)

В этом выражении в отличие от выражения  вектор-строка амплитуд размера М умножается на неквадратную матрицу размера М(Р.

Вектор-столбец напряжений для рассматриваемой ситуации запишется как:
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(9)
В этом выражении неквадратная матрица размера Р(М умножается на вектор-столбец амплитуд размера М.

Если значения выражений (8–9) подставить в выражение (7), получим последовательное произведение вектор-строки размера М, матриц размера М(Р, Р(Р, Р(М и вектор-столбца размера М. Правила матричной алгебры позволяют умножать такие матрицы, но, проанализировав это произведение, становится очевидным, что в отличие от ситуации Р=М,  в момент образования максимума значение выражения (7) не равно значению выражения (6) и не равно энергии сигнала.

Из проведенного анализа следует вывод о том, что внутренняя структура и, как следствие, численное значение пика функции правдоподобия одного и того же сигнала для различных гипотез о числе ИИ, образовавших его, различны. По этой причине степень отличия значений максимума функции правдоподобия (или связанных с ним величин) полученных для различных гипотез об их числе, является признаком для определения числа ИИ. Таким образом, в первых двух ситуациях (при совпадении формы реальных и предполагаемых ХН) разница значений 
[image: image70.wmf]p
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 при различном р  может служить признаком для определения числа целей, находящихся в импульсном объеме РЛС.

Однако исследования показывают, что при М>2 и различных амплитудах сигналов информативность этого признака оказывается чрезвычайно низкой, что может затруднить определение числа целей в импульсном объеме РЛС.

Ситуации 3 и 4.

В рассматриваемых ситуациях форма предполагаемых и реальных ХН приемных каналов не совпадает (возможными причинами этого является неточное знание или искажение последних). По этой причине матрицы, входящие в выражение (5), будут иметь вид:
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Искаженность ХН привела к тому, что квадратные матрицы первого и третьего сомножителей этого выражения не являются обратными по отношению к матрице второго сомножителя, из чего следует вывод о том, что даже при Р=М значение полученного выражения не равно значению выражения (6) и не равно энергии сигнала.

Это означает, что в реальных условиях признак, основанный на приращениях значения функции правдоподобия  при изменении гипотезы о числе ИИ, может потерять свою информативность. Основной причиной этого является отличие формы характеристик направленности каналов многоканального измерителя от нашего представления о них.

Для подтверждения полученных аналитических выкладок было выполнено математическое моделирование процесса определения числа ИИ в условиях, когда в ХН приемных каналов вносились случайные искажения величиной <10 % от их номинальных значений. Результаты моделирования представлены в таблице 1.

Таблица 1. Оценка величины нормированного к энергии сигнала максимума функции правдоподобия

	Р\М
	М=1
	М=2
	М=3

	Р=1
	0,98
	0,973
	0,97

	Р=2
	0,99
	0,989
	0,988

	Р=3
	0,992
	0,99
	0,993


Из результатов, представленных в таблице, видно, что различия в числовых значениях признака в рассматриваемом случае не превышают 1(2 %, что явно недостаточно для достоверного определения числа источников излучения.

Таким образом, неточное знание формы ХН, характерное для практических случаев, может стать существенным препятствием для использования способов, основанных на методах наименьших квадратов и максимального правдоподобия при определении числа источников излучения.
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PARTICULARITIES of the USING the METHOD LEAST SQUARE In PROBLEM of the DETERMINATION of the NUMBER of the SOURCES radiation

Vasilchenko O.
Military academy of army antiaircraft defense of Armed forces of the Russian Federation named after Marshal of Soviet Union Vasilevsky A.M., Smolensk

The Considered particularities of the method least square in problem of the determination of the number radiator, formed input signal of the many-server meter. The particularities of the use of this method are Analyses in situation, when estimations of the features receiving channel meter exactly coincide and differ from true features, supposed number integer coincides and does not comply with their true number. It is shown that capacity of the method least square in situation, when features receiving channel have a distortion, greatly grow worse.
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Аналитическое описание сжатого ЛИНЕЙНО-ЧАСТОТНО МОДУЛИРОВАННОГО сигнала 

Абраменков В.В., Васильченко О.В., Семченков С.М.,

Военная академия войсковой противовоздушной обороны Вооруженных Сил Российской Федерации имени Маршала Советского Союза Василевского А. М. 

Пусть имеется РЛС, использующая в качестве зондирующего сигнала линейно-частотно модулированные (ЛЧМ) радиоимпульсы. Рассмотрим ситуацию, когда отраженный сигнал образован одиночной целью (одним источником излучения) и сжатие его производится на промежуточной частоте.

При цифровой обработке дискретизация сигнала может выполняться до и после фильтра сжатия. Дискретные отсчеты несжатого ЛЧМ-сигнала можно записать в виде:
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 -ого отсчета сигнала, – число отсчетов в зондирующем импульсе, 
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– порядковый номер отсчета после дискретизации АЦП, 
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– возможное изменение фазы из-за несовпадения начала сигнала с моментом начала дискретизации, 


 – период дискретизации.
 
Для проведения корреляционной обработки в цифровом виде необходимо принятую последовательность перемножить с комплексно-сопряженной копией зондирующего сигнала в каждом дискрете 
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, смещая копию на  отсчетов (минимальное значение 
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 отсчетов относительно начала сигнала, можно описать выражением:
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), и суммируя результаты произведений при каждом сдвиге. При этом численное значение копии при сдвиге ее на     (2).
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 изменяется от 
Тогда сумма всех дискретов будет определяться из соотношения: 
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где 
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- комплексносопряженнная копия сигнала.

Пусть правая половина комплексной огибающей сжатого ЛЧМ-сигнала описывается функцией 
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, тогда выражение (3) для него можно раскрыть в виде:
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(4)
Приведя подобные слагаемые, перепишем выражение (4) в виде:
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где 
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 членов геометрической прогрессии, для которой справедливо:
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(6).
Возвращаясь к подстановке получаем:
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Раскрыв скобки, и приведя подобные слагаемые, получим выражение
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где 
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- изменение амплитудного множителя, зависящее от величины сдвига 
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- модуль правой половины комплексной огибающей сжатого ЛЧМ-сигнала. 

Возвращаясь к выражению (5) получим: 
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Приведя подобные слагаемые, и вынеся общие множители, получим: 
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где 
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- изменение фазы, зависящее от величины сдвига 
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Выражение (10) описывает правую половину отклика оптимального фильтра на ЛЧМ-сигнал.

Для левой половины комплексной огибающей сжатого ЛЧМ-сигнала выражение (3) следует расписать:
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(11)
Проведя с выражением (11) преобразования, аналогичные соотношениям (4) – (10) получим:
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где 
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, а  - модуль левой половины комплексной огибающей сжатого ЛЧМ-сигнала.

Выражение (12) описывает левую половину отклика оптимального фильтра на ЛЧМ-сигнал.

Учитывая выражения (3), (10) и (12) аналитическое выражение для сжатого ЛЧМ-сигнала примет вид:
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(13)

Для устранения фазовых различий между отсчетами сжатого ЛЧМ-сигнала необходимо каждый дискретный отсчет умножить на коэффициенты:
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(14).
Диаграмма взаимокорреляционной функции, описываемой соотношением (13) приведена на рис. 2.
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Рис. 1 – Огибающая сжатого дискретного ЛЧМ-сигнала в односигнальной ситуации.
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