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В формулах (5, 6) нумерация F-функции производится по узлу, соответствующему началу её интервала носителя, который для  d=1 составляет 
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Амплитудные спектры фундаментальных сплайнов, построенных в виде взвешенной суммы F-функций (6), приближающих одиночную импульсную функцию, определённые в соответствии с формулой (3) для d=4, приведены на рис. 3.
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Рис. 3. Амплитудный спектр одиночной импульсной функции, приближённой с помощью базисных F-функций (6) различных степеней при d=4.

Следовательно, фильтрующие свойства сплайнов зависят от используемой системы базисных функций. При этом частотные характеристики преобразования можно задавать путём выбора вида соответствующей базисной функции.
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SPLINE FILTERING PROPERTIES RESEARCH

Prosochkin A.

Digital signal filtering given in the form of discrete counting outs on the steady time scale which can be recovered with the help of polynomial splines in the choosing power of m are being discussed in this paper. For polynomial splines determining their presentation in the form of weighed basic B-splines sum with the appropriate weighed coefficients is used. Weighed coefficient of each B-spline is calculated as weighed products sum of the initial signal which can be found in the B-spline carrier interval in accordance with the appropriate B- spline meaning. In this paper the formula showing B-spline signal amplitude spectrum is given. It indicates that signal amplitude has its fading characteristic. Consequently, such spline-approximation may be considered as low frequency signal filtering.

The fundamental basic F-functions may be used as the basic functions of the system, each F-function having a different meaning from a zero-meaning only on some spline area. But beyond the carrier interval bounds F-function is identically equal to “0” (zero). The bound of F-functions area is called its node. F-functions correspond to interpolation conditions, i.e. the each of F-functions has its meaning of “1”(one) only in one node, corresponding to the its interval carrier center, the rest ones having “0”(zero) meanings. F-functions are symmetrical in accordance with the center of their carrier interval and the functions are fixed, i.e. integral from F-function on its definition interval is equal to “1” (one). Thus, both fundamental basic functions and B-splines are finite functions having local characteristic and can form the basis in some splines area.

Various ways of basic F-functions are suggested in this paper. In particular recurrent formulas for bit-polynomial F-functions to the uneven power are also given in this paper. This method of using fundamental splines given in the form of weighed F-functions sum simplifies the formula for determining of spline spectrum. It was also formulated that spline filtering properties depend on the basic functions system. So frequency characteristic transformation may be given by choosing the appropriate basic function. 
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НОВЫЙ МЕТОД СИНТЕЗА ЛИНЕЙНЫХ ЦИФРОВЫХ НЕРЕКУРСИВНЫХ ЦЕПЕЙ И АЛГОРИТМОВ С ЛИНЕЙНЫМИ ФАЗО-ЧАСТОТНЫМИ ХАРАКТЕРИСТИКАМИ

Каплун Д.И.,1 Ланнэ А.А.2, Меркучева Т.В.2
1Санкт-Петербургский государственный электротехнический университет «ЛЭТИ» им. А. С. Попова, 2Санкт-Петербургский государственный университет телекоммуникаций им. проф. М. А. Бонч-Бруевича

В докладе рассматривается задача синтеза по заданной амплитудно-частотной характеристике (АЧХ) линейной стационарной цифровой цепи с уравнением «вход-выход» вида
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Это уравнение может быть реализовано в виде цифровой цепи, либо в виде программы. И здесь возникают вопросы, которые превращаются в проблемы, препятствующие применению цепей и (или) программ на практике.

Прежде всего, синтез цепи с заданной АЧХ сопряжен с решением задачи аппроксимации, в результате которой определяются степень и коэффициенты уравнения (1). При моделировании уравнения наличие коэффициента равносильно операции умножения, которая выполняется в соответствие со значением bi. Очевидно, для вычисления одного выходного отсчета y(n) в общем случае необходимо выполнить N операций умножения и N операций сложения. Для этого можно (в схеме) использовать либо один, либо N умножителей. От их числа, кстати, будет зависеть и уровень шума округления – неизбежный спутник в цепях с конечной разрядностью коэффициентов использующих умножение.

Первоначально (до сего времени!) старались выполнить заданные равномерные требования при минимальном порядке передаточной функции (ПФ) или минимальной длине импульсной характеристики (ИХ). Следствием явилась чебышёвская аппроксимация АЧХ и минимальный порядок ПФ.

С позиций цифровой обработки сигналов (ЦОС) представляется целесообразным иной подход к экономному построению цифровых цепей. В качестве возможного и целесообразного параметра предлагается рассматривать число операций W на один выходной отсчет в установившемся режиме (а в не первые и последние моменты времени реакции цифровой цепи). Если принять этот показатель, то уменьшение числа ненулевых коэффициентов в ПФ фильтра, при выполнении тех же требований к АЧХ, является, безусловно, полезным результатом, упрощающим схему и уменьшающим W. Это эквивалентно увеличению частотного диапазона или увеличению, например, числа фильтров на одном кристалле. Помимо изложенного, уменьшение числа умножителей в ряде случаев приводит к снижению уровня внутренних шумов.

Как же может решаться такая задача? Один из способов состоит в учете условий симметрии. Введём обозначения: 
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 – частота дискретизации, 
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 – левая и правая граничные частоты полосы пропускания (ПП); 
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 – левая и правая граничные частоты полосы задерживания (ПЗ); 
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 – неравномерности в полосах пропускания и задерживания. Симметричными в частотной области являются следующие требования (рис.1):

· фильтры нижних и фильтры верхних частот (ФНЧ и ФВЧ): 
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· режекторные и полосовые фильтры (ПЗФ и ППФ): одинаковые неравномерности в ПП (для ПЗФ) и в ПЗ (для ППФ), 
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Рис. 1.
В этом случае можно показать [1], что наилучшая в смысле критерия Lg аппроксимация АЧХ c помощью функций нерекурсивных фильтров первого (N – нечетное, ИХ – симметричная) и третьего (N – нечетное, ИХ – антисимметричная) вида (типа) приводит к передаточным функциям, у которых примерно половина коэффициентов (через один) равны нулю. Более того, если для ППФ и ПЗФ выполняются условия так называемой двойной симметрии требований к АЧХ:

· ППФ или ПЗФ симметричны;

· 
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· неравномерности во всех полосах одинаковы;

то при тех же требованиях к аппроксимации три четверти коэффициентов оказываются равными нулю [2,3].

Далее, в первую очередь, возникают две задачи. Что делать в тех случаях, когда исходные требования заданы не симметрично в смысле настоящей работы? Как использовать тот факт, что половина или даже три четверти коэффициентов равны нулю?

Анализ первой задачи показывает, что здесь имеется две ситуации. В первой исходные требования заданы так, что путем ужесточения их можно заменить симметричными (например, если граничные частоты ФНЧ лежат по разные стороны от четверти частоты дискретизации). Эффективность такого симметрирования может быть рассчитана опытным путём [4]. В качестве доказательства эффективности симметрирования может быть взят пример, представленный в докладе ниже.

Во второй ситуации исходные требования не допускают симметрирования (например, когда граничные частоты ПП и ПЗ лежат по одну сторону от четверти частоты дискретизации). Один из вариантов решения задачи приведен в [5].

Вторая задача связана с экономной реализацией фильтров за счет существенного числа нулевых коэффициентов. Здесь представляет интерес два способа или две технологии реализации: программируемые логические интегральные схемы (ПЛИС) и цифровые процессоры обработки сигналов (ЦПОС).

Для оценки эффективности реализации цифровых фильтров с симметричными АЧХ использовалась ПЛИС семейства CycloneII EP2C20 фирмы Altera, процессор ЦОС ADSP TS201S фирмы Analog Devices.

В качестве иллюстрации выигрыша от уменьшения числа умножителей можно привести пример расчёта фильтра. Пусть заданы следующие требования к ППФ: полоса пропускания 0,35 – 0,7; полосы задерживания 0 – 0,15 и 0,8 – 1 (в нормированной шкале частот); неравномерность АЧХ во всех полосах равняется 0,025.

Фильтр, рассчитанный по исходным требованиям классическим методом чебышёвского приближения, имеет длину 29, для реализации такого фильтра требуется 15 умножений. Фильтр, рассчитанный по требованиям двойной симметрии этим же методом, имеет длину 31, для реализации такого фильтра требуется 5 умножений.

При реализации фильтра, рассчитанного по исходным требованиям, и фильтра с двойной симметрией на ПЛИС семейства CycloneII EP2C20 фирмы Altera были получены результаты, представленные в табл. 1. При реализации разрядность входных данных составляла 17, разрядность коэффициентов – 18.

Таблица 1: Результаты реализации фильтров (CycloneII EP2C20, Altera)

	Параметр
	Общее число элементов в схеме ПЛИС
	Число элементов в ППФ, рассчитанном классическим методом
	Число элементов ППФ с двойн. симм. АЧХ

	Логические элементы
	18 752
	1029 (5,4%)
	330 (1,8%)

	Регистры
	–
	773
	232

	Память
	239 616
	270 (<1%)
	90 (<1%)

	Умножители 9х9
	52
	30 (57,7%)
	10 (19,2%)


При реализации цифровых фильтров с симметричными АЧХ на ЦПОС за основу принимается показатель эффективности реализации, выраженный в количестве процессорных циклов на один отсчёт входного сигнала – W. 

Для того чтобы получить выигрыш в количестве циклов на один отсчёт входного сигнала, необходимо представить ПФ симметричного фильтра в виде суммы двух полиномов, где один полином содержит чётные степени ПФ, другой – нечётные: 
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(2),
где R – порядок ПФ. Формула приведена для фильтров, имеющих ИХ первого типа; ИХ первого типа позволяет реализовывать фильтры любой избирательности.

Если при симметировании АЧХ импульсная характеристика фильтра имеет вид, когда все чётные (или нечётные) коэффициенты равны нулю, то все коэффицинеты одного из полиномов в формуле (2) равны нулю (рис. 2,а). 
Если ИХ имеет вид, когда все чётные (или нечётные) коэффициенты равны нулю, за исключением центрального коэффициента (рис. 2,б), то это значит, что один из полиномов в формуле (2) имеет ненулевые коэффиценты, а другой имеет один ненулевой коэффициент, соответствующий центральному отсчёту с индексом R/2. Сумма двух полиномов может быть представлена в виде параллельного соединения двух фильтров. При таком преобразовании структуры фильтра мы можем получить уменьшение количества циклов на отсчёт  почти в два раза для симметричного  фильтра и почти в четыре раза для фильтра с двойной симметрией. Следовательно, фильтры с симметричными АЧХ, реализованные на ЦПОС, могут обрабатывать входной сигнал более высокой тактовой частоты, чем обычные нерекурсивные фильтры.
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Рис. 2.
При реализации фильтра из предыдущего примера с симметричными АЧХ на процессоре ЦОС ADSP TS201S количество циклов на отсчёт (W) составило: для стандартного нерекурсивного фильтра – 39; для фильтра с двойной симметрией – 12. 

Таким образом, решение симметричной задачи позволяет при различных технологиях проектирования фильтров увеличить быстродейстие и уменьшить количество задействованных элементов устройства, или увеличить число фильтров на кристалле.

В заключение, авторы выражают признательность Солониной А. И. и Бабкину В.В. за помощь в подготовке доклада.
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A NOVEL SYNTESIS METHOD OF LINEAR DIGITAL NONRECURSIVE CIRCUITS AND ALGORITHMS WITH LINEAR PHASE-FREQUENCY CHARACTERISTICS

Kaplun D.1, Lanne A.2, Merkucheva T.2
1Saint-Petersburg Electrotechnical University “LETI”, 
2The Bonch-Bruevich Saint-Petersburg State University of Telecommunications

In a report a novel estimation criteria of filter realization complexity is presented. It is offered to minimize number of transfer function nonzero coefficients instead of filter order. As a solution authors suggest using symmetry of amplitude-frequency characteristic. If amplitude-frequency characteristic fulfils symmetry conditions formulated in report then transfer function of first type nonrecursive filter, that was synthesized under such requirements by Tchebyshev approximation, contains almost a half of zero coefficients.  If a filter is either band-pass or band-stop and its frequency requirements fulfil double symmetry conditions described in report then transfer function contains up to tree quarters of zero coefficients

Situations when initial requirements are not symmetrical are observed in report. There are two variants. The first variant is when requirements are non symmetrical and their symmetrization is impossible. There is a reference in the report that gives a literature where a solution for such situation is presented. The second variant is when requirements could be simmetrized raises a problem of reasonability. Because of requirements hardening, filter order could increase in such manner then a nonzero coefficients number of symmetry filter exceeds total coefficients number of initial filter. There is a reference in the report that gives a literature devoted to such problem.

Non zero coefficients number decreasing could lead to benefit when hardware realization.  In the report realization results are presented for two filters, both calculated by Tchebychev approximation criteria, one for initial requirements another for requirements fulfilling double symmetry. 

So for realization using erasable programmable logic device (EPLD) when switching to a filter calculated for double symmetry requirements, number of circuit explored elements decreases.

When realizing using digital signal processor (DSP) measure is a number of machine cycles required for one output signal sample. It is shown in the report that for a filter calculated for double symmetry requirements a number of machine cycles decreases tree times in comparison with initial filter.
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СИНТЕЗ БИХ-ФИЛЬТРОВ НА ОСНОВЕ СПЕКТРАЛЬНЫХ ПРЕДСТАВЛЕНИЙ В КООРДИНАТАХ КОМПЛЕКСНОЙ ЧАСТОТЫ 

Мокеев А.В.

Архангельский государственный технический университет

Использование спектральных представлений на основе преобразования Лапласа позволяет эффективно решать задачи анализа и синтеза частотных фильтров [1-4]. При синтезе фильтров могут быть использованы  различные критерии оптимальности, в том числе интегральные критерии, например, минимум среднеквадратической ошибки, а также критерии, обеспечивающие заданные требования по качеству обработки сигналов. В настоящем докладе рассматриваются вопросы синтеза аналоговых и цифровых БИХ-фильтров, обеспечивающих заданные показатели качества обработки входных сигналов.

Во многих практических случаях входные сигналы устройств автоматики и измерительных устройств имеют аналоговую природу и могут быть описаны в виде совокупности затухающих колебательных составляющих. В таком случае можно значительно упростить решение задачи синтеза за счет упрощения процедуры формирования требований к частотным характеристикам фильтров. При этом необходимо осуществить переход от двухмерного к трехмерному представлению частотной характеристики фильтра и вместо формирования требований  к его частотной характеристике (полоса пропускания, полоса заграждения, переходная область) необходимо составить простые зависимости для передаточной функции фильтра на комплексных частотах составляющих входного сигнала. Также требуется учесть возможные диапазоны изменения указанных комплексных частот.  

Для обеспечения требуемых показателей качества переходных процессов в фильтре, прежде всего быстродействия и заданных ограничений на колебательный характер переходного процесса в фильтре, требуется составление аналогичных зависимостей, но уже для значений спектра входного сигнала в координатах комплексной частоты на комплексных частотах, определяемых параметрами импульсной характеристики фильтра. 

Рассмотрим несколько простых примеров. Первый пример связан с синтезом БИХ-фильтра для выделения постоянного сигнала на фоне синусоидальной помехи 
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Требования к показателям качества фильтра:

1. допустимая погрешность обработки сигнала в установившемся режиме 
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 и при изменении частоты помехи в диапазоне 
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 рад/с, причем на частоте 
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 рад/с погрешность должна быть равна нулю;

2. допустимый уровень перерегулирования не должен превышать 10%;

3. обеспечение максимального быстродействия.

Рассмотрим решение для фильтра низких частот с нулем передачи второго порядка 
[image: image27.wmf](

)

22

3

22

2

2

pw

Kpk

w

ppw

q

+

=

++



(2).
Для сигнала (1) при формировании требований к частотной характеристике фильтра достаточно воспользоваться классическими спектральными представлениями: 

1. обеспечение требуемого коэффициента усиления полезного сигнала
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2. для полного подавления помехи при 
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 рад/с требуется 
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3. для ослабления помехи до требуемого уровня при  
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Второе требование выполняется при 
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рад/с, а для выполнения первого требования необходимо обеспечить 
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. Выбор оставшиеся двух параметров 
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 необходимо производить с учетом выполнения третьего требования.  При этом существует  бесконечное множество решений, одно из которых будет обеспечивать наилучшие показатели по быстродействию с учетом ограничений на колебательность переходного процесса в фильтре. На основании третьего условия  может быть получена аналитическая зависимость  
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, график которой приведен на рис. 1. 
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Для нахождения оптимального решения по быстродействию с учетом ограничений на колебательность переходного процесса воспользуемся спектральными представления сигналов в координатах комплексной частоты. Как известно [1-3], спектр входного сигнала на комплексных частотах импульсной функции фильтра определяет закон изменения свободных составляющих переходного процесса. 

Рассмотрим закон изменения свободной составляющей при 
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. В этом случае выражение для импульсной функции фильтра

[image: image39.wmf]1

1

()()Re

t

gtktGe

r

éù

=d+

ëû

&


где 
[image: image40.wmf]1

12

j

Gke

-f

=

&

- комплексная амплитуда импульсной функции фильтра, 
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 комплексная частота импульсной функции фильтра (
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Свободная составляющая, определяемая второй компонентой импульсной функции фильтра, согласно спектральными представления сигналов в координатах комплексной частоты может быть найдена  следующим образом
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где 
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- изображение по Лапласу входного сигнала.

С учетом полученной ранее зависимости 
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 и согласно выражения (3) на рис. 2 построены графики рассматриваемой свободной составляющей фильтра. Пунктирными линиями на рисунке выделены области допустимой погрешности и области допустимого перерегулирования. Оптимальное решение по быстродействию для фильтра (1) с учетом требований к качеству обработки сигналов имеет место при 
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Рассмотрим второй пример синтеза фильтра для выделения постоянного сигнала на фоне помехи в виде затухающей колебательной составляющей 
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Требования  к показателям качества фильтра:

1. допустимая погрешность обработки сигнала в установившемся режиме 
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 и при изменении параметров комплексной частоты помехи 
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 в следующих пределах:  
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 погрешность должна быть равна нулю;

2. допустимый уровень перерегулирования не должен превышать 10%;

3. обеспечение максимального быстродействия.

Решение второго примера во многом повторяет решение предыдущего. Принципиальное отличие заключается в необходимости перехода от двухмерного к трехмерному представлению частотной характеристики фильтра.

Используем фильтр второго порядка 
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(5).
На основании перечисленных выше требований к качеству обработки сигналов сформируем следующие требования к АЧХ фильтра в координатах комплексной частоты

1. обеспечение требуемого коэффициента усиления полезного сигнала
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2. полное подавление помехи при 
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3. ослабление помехи до требуемого уровня 
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 при следующих вариациях параметров комплексной частоты 
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Второе условие выполняется, когда один из нулей передаточной  функции равен комплексной частоте 
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. Так же как и в предыдущей задаче для выполнения первого условия требуется 
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 производится с учетом следующих дополнительных факторов: естественного затухания помехи, девиации не только частоты 
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 комплексной частоты 
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. Наилучшее решение по быстродействию для фильтра (5) с учетом требований к качеству обработки сигналов имеет место при 
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Амплитудно-частотная характеристика фильтра в координатах комплексной частоты характеризует закон изменения амплитуды помехи на выходе фильтра при изменении комплексной частоты 
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. На рис. 3 приведен график АЧХ фильтра с учетом естественного затухания помехи к моменту окончания переходных процессов в фильтре (
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. Данный график разделен плоскостью, соответствующей допустимому уровню погрешности обработки сигналов. На указанной плоскости цветом выделен диапазон изменения комплексной частоты помехи 
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Рис. 3.
Эффективность использования спектральных представлений в координатах комплексной частоты для синтеза БИХ-фильтров показана на очень простых примерах, когда возможно получение аналитического решения задачи. При применении фильтров более высоких порядков необходимо использовать численные методы для определения параметров фильтра при заданных требованиях к качеству обработки сигналов. Принципиальное достоинство предлагаемого метода синтеза БИХ-фильтров связано с упрощением формирования требований к частотным характеристикам фильтров на основе использование особенностей спектральных представлений преобразования Лапласа.

Предлагаемый метод синтеза эффективен не только для сигналов в виде совокупности затухающих колебательных составляющих и их частных случаев (“полубесконечные” постоянные и синусоидальные сигналы, экспоненциальные сигналы), но и их аналогов конечной длительности. Синтез цифровых БИХ-фильтров может производиться как на основе полученного решения для аналогового фильтра-прототипа, так и непосредственно при использовании особенностей дискретных сигналов и цифровых фильтров в координатах комплексной частоты [3].  Вопросы синтеза КИХ-фильтров на основе рассматриваемого подхода рассмотрены в работах [3, 4]. 
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SYNTHESIS OF IIR FILTERS ON THE BASE OF SPECTRAL EXPANSION IN COORDINATES OF COMPLEX FREQUENCY

Mokeev A.

The Arkhangelsk State Technical University

The use of spectral expansion in coordinates of complex frequency for signals and filters makes it possible to solve the problem of frequency filters analysis and synthesis efficiently [1,2,3]. 

Under filter synthesis different criterions of optimality can be used, including integral criterions, for example, root-mean-square minimum criterion, and criterions, providing specified requirements to signals processing quality. In this report items of synthesis of analog and digital IIR-filters, providing specified quality indexes of input signal processing are considered

Very often in practice the input actions of automation devices and measuring devices have an analogue nature and can be described as a collection of exponentially damped sinusoids. In that case  task solution of formation of requirements to frequency responses of filters becomes considerably simpler. The task of filter synthesis instead of formation of requirements to some areas of frequency response (pass band and rejection band) is lessened to making the dependencies for filter’s transfer function on complex frequencies of input signal’s components. The transition from two – dimensional to three – dimensional conception of frequency response is necessary.

The requirements to three-dimensional frequency responses of the filter are made only on complex frequencies of the input signals’ components. It is necessary to take into account possible frequency range of specified complex frequencies modifications to provide required quality indexes of signals processing.  Thereby, to provide specified accuracy of signals processing, it is necessary to make simple dependencies for filter’s transfer function on complex frequencies of input signal.

To provide required indexes of transient processes quality in the filter, first of all speed and oscillation of transient process, it is necessary use making the analog dependences. But meanwhile it is necessary to use value of input signal’s spectrum on the base Laplace transform on complex frequencies,  that are determined by the parameters of filter’s impulse function. 

For second-order filters analytic task solution of IIR-filters synthesis is possible. Under higher-order filters synthesis it is necessary to use numerical method. 

The proposed approach to filters synthesis is also valid for signals in the form of collection of exponentially damped sinusoids of finite duration, and for FIR-filters synthesis.
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ОЧИСТКА СИГНАЛОВ ОТ ШУМА И ВЫДЕЛЕНИЕ ШАБЛОНОВ В СИГНАЛАХ НА ОСНОВЕ ДЕКОМПОЗИЦИИ НА ЭМПИРИЧЕСКИЕ МОДЫ С ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ ИНФОРМАЦИОННЫХ КРИТЕРИЕВ

Клионский Д.М.

Санкт-Петербургский государственный электротехнический университет “ЛЭТИ”

Введение. Технология анализа нестационарных сигналов на основе декомпозиции на эмпирические моды (ДЭМ) получила на сегодняшний день весьма широкое распространение при решении различного рода задач. К их числу относятся проведение мультиразрешающего и мультиполосного анализов на подобие тех, что выполняется с помощью классического вейвлет-преобразования на основе схемы диадического банка фильтров, очистка сигналов от шума и выделение тренда среднего значения, оценивание степени регулярности сигналов на основе показателя Херста, частотно-временной анализ Гильберта-Гуанга. Основным преимуществом данной технологии является ее высокая адаптивность, проявляющаяся в том, что базисные функции, используемые при разложении и последующем представлении сигналов, извлекаются непосредственно из самого исходного сигнала, что позволяет учитывать только свойственные ему особенности и сложную внутреннюю структуру.

Данные функции получили название эмпирических мод (ЭМ) [1,2]. В общем случае они могут быть заданы непрерывно и дискретно, однако они обязаны удовлетворять двум необходимым условиям:

1) Общее число экстремумов равняется общему числу нулей с точностью до 1;

2) Полусумма верхней огибающей, интерполирующей локальные максимумы, и нижней огибающей, интерполирующей локальные минимумы, близка к нулю.

Эти условия гарантируют определенную симметрию базисных функций (в идеальном случае локальное среднее значение в точности равняется нулю, однако в реальности оно близко к нулю с учетом погрешностей, определяемых точностью вычислений, ошибками округления, видом интерполяции огибающих, а также модификациями алгоритма) и, кроме того, как можно показать, являются в некоторой степени требованием узкополосности базисных функций. Алгоритм получения ЭМ из сигнала состоит в последовательном извлечении функций, удовлетворяющих двум выше приведенным условиям. При этом процесс извлечения очередной ЭМ – итерационный и называется процессом отсеивания. Существуют специальные критерии, используемые для его остановки.  

Полученные на первом этапе моды позволяют выполнять удобное для дальнейшего анализа преобразование Гильберта-Гуанга, в результате которого сигнал представляется в частотно-временной области, в связи с чем появляется возможность выявления скрытых модуляций и областей концентрации энергии. Т.к. декомпозиция основана на данных конкретной локальной временной области ТМ сигналов, то она применима к нестационарным сигналам. С помощью преобразования Гильберта ЭМ определяют мгновенную частоту как функцию времени, позволяющую получить отчетливое представление о внутренней структуре сигнала. Итоговым результатом является трехмерное представление “амплитуда-частота-время” или, в несколько измененной модификации, представление “энергия-частота-время”, построенное в виде 3-мерного спектра Гильберта. Главными концептуальными нововведениями данного метода является введение понятия “эмпирических мод”, основанного на локальных свойствах сигнала, что придает значение понятию мгновенной частоты; введение понятия мгновенной частоты для сложного сигнала, которое исключает необходимость использования дополнительных гармоник для представления нестационарных сигналов. 

Очистка сигналов от шума на основе ДЭМ.  Задача очистки сигналов от шума [3] представляется весьма актуальной в связи с рядом причин. В первую очередь, к числу последних можно отнести существенное искажение формы сигнала и его частотного спектра, что незамедлительно порождает необходимость удаления шума. Алгоритмы на основе ДЭМ, хотя и не получили на сегодняшний день столь широкого распространения, как им подобные на основе вейвлет-разложения, но при этом обладают рядом перспективных для дальнейшего использования преимуществ. К их числу, прежде всего, относятся высокая адаптивность самого разложения и, как следствие, возможность получения более точных результатов при обработке извлеченных базисных функций. Алгоритмы очистки от шума на основе ДЭМ можно разделить на несколько групп:

- Алгоритмы на основе оценивания энергии ЭМ;

- Алгоритмы на основе пороговой обработки отсчетов ЭМ;

- Алгоритмы на основе использования информационных критериев.

Вторая и третья группа алгоритмов являются новыми применительно к концепции ДЭМ. Пороговая обработка с ее различными модификациями получила широкое распространение в вейвлет-анализе, однако она также может быть применена к базисным функциям, полученным с помощью ДЭМ. Вейвлет-анализ и ДЭМ имеют ряд существенных сходств, прежде всего, диадическую структуру самого разложения [1-3]. Другими словами, эффективная ширина спектра следующей по порядку базисной функции в два раза меньше по сравнению с предыдущей (или, другими словами, средняя частота базисных функций уменьшается в два раза при переходе к следующей из них). Кроме того, и то и другое разложение обладает свойствами локальности (возможностью учета локальных особенностей), что дает возможность весьма эффективно обрабатывать нестационарные сигналы с резкими изменениями, скачками и прочими локальными особенностями. 

Что касается третьей группы алгоритмов, то она базируется на использовании широко распространенных в статистике и регрессионном анализе информационных критериев. Основные преимущества данного подхода заключаются в том, что можно не только определять и впоследствии исключать из рассмотрения шумовые ЭМ, но также и обнаруживать характерные шаблоны в сигналах и определять т.н. компенсирующие ЭМ, происхождение которых объясняется несовершенством вычислительной процедуры и недостатками конкретной модификации алгоритма. Такие компоненты не имеют физического смысла, поскольку не отражают природу самого исходного сигнала. Кроме того, важно отметить, что в противоположность шумовым ЭМ, встречающимся на начальных уровнях разложения (последнее обстоятельство обусловлено тем, что они являются высокочастотными), компенсирующие ЭМ обычно принадлежат к числу низкочастотных, и в сумме дают значения, чрезвычайно близкие к нулю. Таким образом, удаляя компенсирующие ЭМ, частично решается проблема избыточности самого разложения. 

Пороговая обработка отсчетов ЭМ. Суть пороговой обработки состоит в специальной процедуре модификации отсчетов некоторых ЭМ в соответствии с определенными правилами. В отличие от алгоритма, основанного на оценивании энергии ЭМ, в данном случае из рассмотрения не исключается ни одна ЭМ полностью (как шумовая), а лишь специальным образом обрабатываются значения ее отсчетов. Это позволяет рассчитывать на получение более точных результатов очистки от шума.

Перед процедурой очистки от шума каждая ЭМ представляется в следующем виде: 
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 - ЭМ в случае отсутствия шума, 
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 - шумовая составляющая (доля исходного шума), содержащаяся в данной ЭМ 
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- общее количество ЭМ (которое приближенно может быть оценено как 
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 в силу диадической структуры разложения), 
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- общее число отсчетов ЭМ. В данной задаче рассматривается широкополосный шум, занимающий несколько октавных частотных полос, приходящихся на несколько начальных функций, следовательно, его доля присутствует в разной степени во всех извлеченных ЭМ. В общем случае, оценка ЭМ без шума может быть записана в следующем виде:
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- некоторый нелинейный оператор преобразования отсчетов, 
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 - рассчитанное пороговое значение. Основными способами вычисления оценки 
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является т.н. мягкая и жесткая пороговая обработки, которые определяются следующими формулами (1 – мягкая пороговая обработка, 2 – жесткая пороговая обработка): 
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Для белого Гауссовского шума (который часто является вполне удовлетворительной аппроксимацией большинства реальных шумовых реализаций) пороговое значение
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 рассчитывается как 
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 - оценка среднеквадратического отклонения шумовой составляющей, приходящейся на данную ЭМ. Важно отметить, что данное соотношение, как было сказано выше, строго справедливо для Гауссовского шума, однако на данный момент не существует строго доказательства того, что распределение шумовых отсчетов, присутствующих на разных уровнях разложения, сохраняется Гауссовским, как и в исходном сигнале. В отличие от ДЭМ, вейвлет-разложение является линейным и ортогональным [4], и для него выполняется соотношение
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где 
[image: image101.wmf]W

- оператор дискретного вейвлет-преобразования. Смысл данного соотношения в том, что сигнал и шум преобразуются из временной области в пространство вейвлет-коэффициентов независимо друг от друга (выполняется принцип суперпозиции вейвлет-преобразования, и соответствующий ему оператор является линейным). Следовательно, распределение шума на отдельных уровнях разложения остается таким же, как и на начальном (при линейном преобразовании распределение отсчетов шума не изменяется). Отсюда также следует, что дисперсия исходного шума, содержащегося в сигнале, равняется сумме дисперсий шумовых составляющих, присутствующих на каждом уровне разложения (аналог равенства Парсеваля с учетом ортогональности дискретного вейвлет-преобразования):
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 - дисперсия шумовой составляющей на 
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-м уровне разложения, 
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 - число уровней разложения, подвергающихся пороговой обработке. 

В отличие от вейвлет-преобразования, линейность оператора, соответствующего процедуре ДЭМ, строго не доказана, следовательно, соотношение для вычисления порога может здесь использоваться только приближенно с учетом допущения о гауссовском распределении отсчетов шума на всех рассматриваемых уровнях разложения. Также имеет смысл вычислить сумму дисперсий на первых 
[image: image106.wmf]R

 уровнях разложения и проверить, насколько точно эта сумма равняется известной дисперсии исходного шума. Точность выполнения данного равенства будет свидетельствовать о качестве выполненного разложения и допустимости применения пороговой обработки в конкретном случае.

Не менее важной задачей является оценивание уровня шума 
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. Для этого может использоваться оценка полученная по МНК, а также оценка по медиане абсолютных отклонений. Эти оценки имеют вид: 
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Достоинством МНК-оценки является ее несмещенность и состоятельность, однако она не обладает свойством робастности. Другими словами, появление выброса, связанного либо с наличием аномалии в сигнале, либо с каким-то другим нежелательным фактором может привести к резкому изменению значения оценки, т.к. при этом значительно изменится величина среднего значения. Медианная оценка, наоборот, обладает высокой робастностью, в частности, к имеющимся одиночным или групповым выбросам в сигнале. Следовательно, ее использование является более надежным и достоверным для нестационарных сигналов.

Качество очистки от шума зависит не только от точности расчета порога и величины погрешности, связанной с допущением гауссовского характера отсчетов шума, но и с конкретной модификацией пороговой обработки отсчетов. Можно выделить две основные модификации:

1) Использование универсального порога. Суть процедуры заключается в том, что в самом начале вычисляется пороговое значение
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, и оно в дальнейшем используется для всех уровней, подвергающихся пороговой обработке. 

2) Использование мультиуровневого порога. Суть данной модификации состоит в том, что пороговые значения
[image: image111.wmf]j
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 вычисляются отдельно для каждого уровня с учетом оцененного значения среднеквадратического отклонения, что делает процедуру очистки от шума еще более адаптивной и точной.

Основной проблемой, с которой приходится сталкиваться при использовании пороговой обработки отсчетов - выбор уровней разложения, к которым затем будет применен вычисленный порог. Другими словами, необходимо суметь избежать применения пороговой обработки отсчетов к тем ЭМ, которые относятся к сигнальным и содержат пренебрежимо малый уровень шума. 

Информационные критерии. Далее будет представлен новый подход к задаче очистки от шума (а также, как было отмечено, к задачам выделения шаблонов и компенсирующих составляющих в разложении). Данный подход основывается на использовании т.н. информационных критериев [5,6]. Последние получили очень широкое распространение при решении задачи регрессии, в частности, при поиске оптимального в некотором смысле порядка модели, описывающей некоторый сигнал. Информационные критерии позволяют найти компромисс между сложностью модели (ее порядком) и ее точностью (определяемой дисперсией функции ошибки аппроксимации). Информационные критерии являются функциями следующих трех основных параметров:

1) Длина сигнала 
[image: image112.wmf]N

;

2) Порядок выбранной модели 
[image: image113.wmf]p

;

3) Дисперсия функции ошибки аппроксимации (с учетом выбранного порядка модели) 
[image: image114.wmf]D

.

Для значительной части информационных критериев существует следующая общая формула, из которой отдельные критерии выводятся как частный случай:
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Таким образом, первое слагаемое остается всегда постоянным (зависящим от длины сигнала и дисперсии функции ошибки аппроксимации) в то время как второе может быть, в общем случае, произвольным и зависящим от длины сигнала и порядка модели. На основании общей формулы были получены и в настоящее время широко используются следующие информационные критерии: 
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информационный критерий Акаике (AIC), для которого 
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информационный критерий Байеса (BIC), для которого 
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Другим часто используемым критерием, который не подчиняется общей формуле, является  критерий финальной ошибки предсказания (FPE):
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Три упомянутых информационных критерия будут в дальнейшем использованы для анализа результатов разложения на основе ДЭМ. 

Применение информационных критериев к анализу результатов ДЭМ. Далее будут рассмотрены и проиллюстрированы соответствующими графиками примеры с участием мультигармонического сигнала, являющегося в данном случае наиболее показательным (по крайней мере, из числа модельных). Разумеется, возможно дальнейшее использование этой методики при работе с другими многочисленными классами реальных сигналов, встречающихся в различных практических задачах. При этом, однако, требуется затем суметь получить интерпретацию полученных результатов. 

Выше уже говорилось о том, что данная методика позволяет идентифицировать шумовые ЭМ, компенсирующие ЭМ, а также выделять характерные шаблоны в сигналах. Опишем данные понятия более подробно. Компенсирующая ЭМ – результат несовершенства самого алгоритма, критериев остановки процесса отсеивании и, неточностей при вычислениях. Ее появление не связано с какими-либо физическими или математическими особенностями рассматриваемых сигналов, а объясняется, вообще говоря, только лишь несовершенством вычислительной процедуры. Такие компоненты являются причиной избыточности разложения, искажающей его истинную картину. Другая (альтернативная) категория ЭМ – основные ЭМ, имеющие четкий физический смысл и отражающие внутреннюю структуру самого сигнала. К их числу относятся шумовые ЭМ и ЭМ-шаблоны. Появление в разложении первых объясняется наличием в исходном сигнале шума, а вторые связаны, собственно, с самим сигналом и входящими в него компонентами. В качестве примера, поясняющего сказанное, можно привести следующий: при разложении мультигармонического сигнала с шумом получаются шумовые ЭМ (на нескольких начальных уровнях, число которых определяется интенсивностью  и частотными свойствами шума и длиной самого сигнала) и ЭМ-шаблоны, к числу которых относятся соответствующие элементарные гармоники, которые в сумме образуют мультигармонический сигнал. Проблема избыточности ДЭМ, связанная с появлением компенсирующих компонент, может быть также проиллюстрирована на примере данного класса сигналов. Например, при разложении незашумленного мультигармонического сигнала в идеальном случае число ЭМ должно в точности равняться числу входящих в него элементарных гармоник. Однако на практике зачастую этого не происходит, и количество ЭМ оказывается большим этого числа. Это как раз и объясняется той самой проблемой, о которой шла речь выше.

Рассмотрим первую из трех возможностей использования информационных критериев. Определим порядок модели 
[image: image121.wmf]p

 как число ЭМ, которое будет использоваться для представления исходного сигнала. Соответственно, 
[image: image122.wmf]D

 - дисперсия функции ошибки аппроксимации исходного сигнала заданным числом ЭМ 
[image: image123.wmf]p

. Нумерацию ЭМ и, как следствие, порядок их суммирования можно осуществлять любым из двух возможных способов – либо от высокочастотных к низкочастотным, либо наоборот. В данном случае суммирование будет вестись от низких частот  к высоким (это также называется восстановлением “от грубого к тонкому”), поскольку получающиеся при этом результаты имеют более ясную интерпретацию, чем при восстановлении от высоких частот к низким (восстановлении “от тонкого к грубому”). 

Ниже показан пример работы алгоритма для мультигармонического сигнала, содержащего 3 элементарные гармоники. Амплитуды этих гармоник выбраны одинаковыми и равными 1, а частоты составляют геометрическую прогрессию со знаменателем 2 (иллюстрируется диадичность разложения).
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Рис. 1. Исходный мультигармонический сигнал, состоящий из трех элементарных гармоник (слева) и его копия с гауссовским шумом 
[image: image125.wmf]2
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 (справа).

Построенная зависимость имеет следующую интерпретацию. В результате проведенной декомпозиции сигнала получаются 11 ЭМ и результирующий остаток (всего 12 функций). Первые пять извлеченных функций относятся к шумовым (они занимают начальные уровни разложения), и график является практически горизонтальным для данного диапазона изменения порядка модели (от 1 до 4). Горизонтальность объясняется незначительным (по сравнению с основными ЭМ) вкладом данных ЭМ в исходный сигнал, даже с учетом их суммирования. Далее следуют ЭМ-шаблоны – 3 гармоники, следующие в разложении друг за другом согласно их частотам: вначале идет функция с самой низкой частотой, последняя – с самой высокой (при рассмотрении “от грубого к тонкому”). На графике это соответствует диапазону изменения индексов порядков моделей от 5 до 8. Поскольку амплитуды каждой из трех элементарных гармоник одинаковы, то и значения на графике в данном диапазоне изменения порядков модели уменьшаются примерно на одно и то же число. При этом величина этого изменения намного превосходит аналогичные величины для шумовых ЭМ и, как будет видно далее, компенсирующих ЭМ. Наконец, четыре последние ЭМ, а также результирующий остаток (соответствующие диапазону изменения порядков модели от 8 до 12) относятся к числу компенсирующих, и, как и для диапазона шумовых ЭМ, график также имеет почти плоский (горизонтальный) вид. 

Таблица 1. Значения критерия FPE в зависимости от порядка модели 

	Порядок модели 
[image: image126.wmf]p


	Номера ЭМ, включенных в рассмотрение на данном этапе
	
[image: image127.wmf]D


	FPE 

	1
	12
	1.6220
	1.6228

	2
	11,12
	1.6233
	1.6245

	3
	10,11,12
	1.6139
	1.6155

	4
	9,10,11,12
	1.6198
	1.6218

	5
	8,9,10,11,12
	1.1300
	1.1317

	6
	7,8,9,10,11,12
	0.6211
	0.6221

	7
	6,7,8,9,10,11,12
	0.1114
	0.1116

	8
	5,6,7,8,9,10,11,12
	0.0846
	0.0848

	9
	4,5,6,7,8,9,10,11,12
	0.0802
	0.0804

	10
	3,4,5,6,7,8,9,10,11,12
	0.0712
	0.0714

	11
	2,3,4,5,6,7,8,9,10,11,12
	0.0542
	0.0513

	12
	1,2,3,4,5,6,7,8,9,10,11,12
	0
	0
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Рис. 2. Зависимость значений критерия FPE (финальной ошибки предсказания) от порядка модели

Рассмотрим второй подход к решению данной задачи. Он заключается в том, что вместо использования кумулятивной суммы ЭМ, в качестве очередного значения порядка модели выбирается непосредственно сама ЭМ, которая является в некоторой степени аппроксимацией исходного сигнала. В этом случае соответствующая графическая зависимость приобретает следующий вид (использовался критерий Акаике): 

[image: image129.emf]0 2 4 6 8 10 12

0

1000

2000

3000

4000

p

AIC


Рис. 3. Зависимость значений критерия AIC (Акаике) от порядка модели

В данном случае в качестве порядка модели, как было сказано, используется конкретная ЭМ. Нумерация функций в примере ведется от низкочастотных к высокочастотным, т.е. функция № 1 на рис. 3 соответствует самой последней функции в разложении (результирующему остатку), функция № 2 соответствует предпоследней функции и т.д. Очевидным достоинством данного метода является возможность автоматического установления категории, к которой относится та или иная ЭМ. На графике имеется три ярко выраженных точки (соответствующие трем элементарным гармоникам - № 5,6,7), значения критерия для которых существенно меньше чем для всех остальных – это объясняется малой дисперсией ошибки как следствия достаточно точной аппроксимации исходного сигнала. Остальные ЭМ соответствуют либо шумовым, либо компенсирующим. Для случая, показанного на рис. 3, можно ввести порог, равный 1000. В этом случае, те ЭМ, для которых значение критерия меньше порога, относятся к ЭМ-шаблонам, а остальные – либо к шумовым, либо к компенсирующим.

Наконец, рассмотрим третий, представляющийся наиболее перспективным, подход к решению данной задачи. И вновь, как и в первых двух случаях, задача будет частично сведена к регрессионной. В задаче регрессии модель исходного сигнала рассматривается в следующем виде:
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где 
[image: image131.wmf]s

 - исходный сигнал, 
[image: image132.wmf]x

- набор регрессоров, 
[image: image133.wmf]b

- вектор коэффициентов, определяющих удельный вес конкретного регрессора при аппроксимации исходного сигнала,  
[image: image134.wmf]e

- белый гауссовский шум с параметрами 
[image: image135.wmf]2
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Попробуем регрессионную задачу адаптировать к нашей. Вначале запишем связь между извлеченными ЭМ и исходным сигналом (аналог свойства полноты разложения):
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где 
[image: image137.wmf]()()
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- результирующий остаток в разложении. Из первого слагаемого правой части можно выделить отдельно самую первую ЭМ, которая будет являться оценкой шума, присутствующего в сигнале (в силу наиболее сильно выраженного высокочастотного характера первой ЭМ ее можно трактовать как оценку исходного шума):
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(16)
Теперь, сделаем еще одно уточнение. Поскольку точная сходимость суммы всех ЭМ и результирующего остатка к исходному сигналу математически строго не доказана, введем некоторые весовые коэффициенты для каждой ЭМ, которые будем определять в соответствии с МНК. Тем самым будет обеспечено наилучшее среднеквадратическое приближение линейной комбинации извлеченных ЭМ к исходному сигналу. При этом должна улучшиться точность представления исходного сигнала: 
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где 
[image: image140.wmf]b

- искомый вектор весовых коэффициентов. Последнее выражение можно переписать в следующем виде:
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где 
[image: image142.wmf]C

- матрица, в столбцах которой хранятся отсчеты ЭМ (число столбцов на единицу меньше общего числа функций в разложении, т.к. первая ЭМ выступает в роли оценки исходного шума и не включается в эту матрицу). МНК-оценка вектора коэффициентов 
[image: image143.wmf]b

 определяется по следующей формуле: 
[image: image144.wmf]µ
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Далее выполним введем специальную величину, аналогичную той, что применяется для проверки на значимость компонент вектора коэффициентов
[image: image145.wmf]b

 при решении регрессионной задачи. Хотя в данном случае все компоненты этого вектора оказываются значимыми (их значения в основном близки к 1), значения 
[image: image146.wmf]1
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 сильно отличаются для разных типов ЭМ, что позволяет нам придать им некоторую дополнительную трактовку. А именно, можно выделить “значимые” ЭМ (ЭМ-шаблоны) и “незначимые” ЭМ (шумовые и компенсирующие ЭМ) в соответствии со значением данной величины: 
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где 
[image: image148.wmf]V

- матрица ковариаций ЭМ, определяемая как 
[image: image149.wmf]T
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(при вычислении величины 
[image: image150.wmf]1
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 используются диагональные элементы матрицы, обратной к ковариационной), 
[image: image151.wmf]2
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 - дисперсия шума, которую можно оценить по первой ЭМ с использованием робастной медианной оценки. Ниже проиллюстрированы данные расчеты для сигнала на рис. 1. Оценка среднеквадратического отклонения шума, вычисленная по первой ЭМ, составляет 0.2876 (истинное значение составляет 0.3). 

Исходя из полученных значений 
[image: image152.wmf]1

F

 можно сделать вывод, что шестая, седьмая и восьмая ЭМ являются значимыми, т.е. относятся к ЭМ-шаблонам, в то время как остальные являются незначимыми и относятся либо к шумовым, либо к компенсирующим (это видно по сильно отличающимся значениям 
[image: image153.wmf]1
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). Для автоматического проведения данной классификации можно воспользоваться одним из алгоритмов кластер-анализа, например, алгоритмов k-средних (k-means) с числом кластеров, равным 2. В этом случае две группы ЭМ будут выделены в соответствии с их принадлежностью к той или иной категории.
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