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SIGNAL PARAMETER ESTIMATION USING REDUCTION OF DATA DIMENSION
Dunin D., Latyshev V.

Moscow aviation institute (state technical university)

The estimation problem, which we consider can be phrased as follows: given 
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 is a vector of a signal of the known form to be observed in the presence of an additive Gaussian noise process 
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 with nonsingular covariance matrix 
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. It is necessary to estimate a parameter 
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 appears in a signal in a nonlinear manner. We need a suitable low-dimensional representation for the original high-dimensional data set. By working with this reduced representation, such tasks as classification or estimation can often yield more accurate and readily interpretable results, while computational costs may be significantly reduced.

To obtain the m-dimensional vector 
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 that guarantees minimal loss of estimation accuracy of a parameter 
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. We have the best choice, if the column vectors 
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corresponding to 
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 largest eigenvalues. Here 
[image: image18.wmf](

)

q

'

s

 is the column vector of derivatives with respect to parameter 
[image: image19.wmf]q

.

To illustrate the advantages of low-dimensional representation we use three examples. The first one is an estimation of Doppler shift 
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. It is presumed 
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 is a random parameter with a uniform a priori density 
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, so we may use the Bayes estimation procedure. It is shown that computational complexity of the Bayes algorithm is two order of magnitude less in our example without  estimation accuracy degradation (see Fig.1). This is due to the fact that we capture the Fisher information concerning Doppler shift in low-dimensional representation.

As the second example we consider an approach to synthesis of subspace based estimation of time of arrival providing for a higher accuracy of the results with respect to the classical ML-estimation (
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).This approach actually deals with an m-channel device, such that parameter 
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 is estimated in each channel using the ML-estimator. The results in channels can be integrated in a weight adder. Hence, the estimates in the channels can be characterized by the different Cramer-Rao bounds for the error variance, the optimal integration involves calculation of the average of the estimates in the channels with the weights proportional to the corresponding eigenvalues of (1). The results are shown on Fig.2.

At last we consider independent time of arrival and Doppler shift estimation. The signal 
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 depends on the two a priori unknown parameters 
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. Assume that it is necessary to estimate 
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 from the observed vector 
[image: image29.wmf]x

. In such a case we can consider 
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 to be a nuisance parameter. To find an independent estimate of 
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, it is desirable to obtain the statistics in the form of linear functions of vector 
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 that are not affected by the nuisance parameter. We consider these statistics as invariant to variations of the nuisance parameter. On the other hand if it is necessary to estimate 
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 we can consider 
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 to be a nuisance parameter. The generalized eigenvectors of the matrix pair allow obtaining of the mutually orthogonal subspaces for independent estimation of two different parameters (see Fig.3).
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Модификация цифровой реализации схемы костаса

Логинов А.А., Марычев Д.С., Морозов О.А., Хмелев С.Л.
Научно-исследовательский физико-технический институт Нижегородского Государственного университета им. Н.И. Лобачевского
Задача цифровой фильтрации возникает во многих областях прикладной физики и техники. В частности, цифровая фильтрация является одним из основных инструментов при обработке фазоманипулированных (ФМ) радиосигналов. В присутствии эффекта Доплера важной задачей является создание алгоритмов, устойчивых к наличию неизвестного частотного сдвига спектра принимаемого сигнала. Одним из возможных путей в данном случае является создание некогерентных алгоритмов обработки, эффективность которых в некотором диапазоне частот остается примерно постоянной. Данный подход приводит к созданию вычислительно простых субоптимальных алгоритмов фильтрации. Вместе с тем, во многих случаях подобные алгоритмы проигрывают в помехоустойчивости традиционным, основанным на использовании схем фазовой подстройки частоты.

Одной из классических схем автоподстройки, используемых при демодуляции ФМ сигналов, является схема Костаса [1], основой которой является управляемый генератор гармонического сигнала (рис.1). Традиционный аналоговый генератор может быть заменен цифровой схемой, генерирующей отсчеты гармонического сигнала заданной частоты и фазы (например, на основе таблиц значений).
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Рассмотрим работу данной схемы. Пусть входной сигнал имеет вид:
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где 
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 – амплитуда, 
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 – частота, 
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 – случайная начальная фаза. Задача схемы, приведенной на рис.1., состоит в согласовании информационного сигнала (1) с опорным колебанием 
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Сигнал ошибки 
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 при совпадении частот 
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Фаза генератора опорного сигнала 
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 изменяется таким образом, чтобы свести сигнал ошибки (3) к нулю. С точки зрения теории адаптивной фильтрации данная задача может быть сформулирована в виде требования оптимума следующего функционала [1]:
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Итерационный алгоритм получения оптимального значения фазы 
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 в этом случае имеет вид: 
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Здесь 
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 – коэффициент, определяющий меру обратной связи, который в общем случае может меняться со временем [2]. Выбор величины данного коэффициента определяется скоростью сходимости алгоритма адаптации и его устойчивостью. Предполагая наличие частотного рассогласования можно по аналогии вывести алгоритм адаптации частоты генератора 
[image: image50.wmf]c

f

:

[image: image51.wmf][

]

k

e

k

k

f

k

f

c

c

]

[

]

[

]

1

[

l

-

=

+

,

(6),
где 
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 – коэффициент аналогичный 
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. Формулы (5) и (6) определяют итерационный процесс частотной и фазовой подстройки в рамках цифровой реализации схемы Костаса.

Традиционная схема может быть заменена следующей эквивалентной. Операции умножения на функции синуса и косинуса с последующей низкочастотной фильтрацией могут быть заменены операцией обработки с помощью цифрового фильтра, импульсная характеристика которого имеет вид:

[image: image54.wmf][

]

(

)

c

c

n

k

if

n

h

j

p

+

+

=

)

(

2

exp

.

(7).

[image: image55]
Здесь 
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 – текущая частота фильтра, 
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 – текущая фаза фильтра, 
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 – номер временного отсчета. Как видно из формулы (7), для полноценной замены классической схемы, фаза фильтра на каждой итерации должна получать приращение 
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 радиан. Реальная часть выходного сигнала фильтра (7) соответствует квадратурной ветке схемы Костаса, мнимая – синфазной. Таким образом, при реализации цифровой схемы Костаса классическая схема может быть заменена схемой на основе адаптивного цифрового фильтра (рис.2). 
В рамках данного подхода возможен выбор различных цифровых фильтров 
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, а также различных алгоритмов адаптации [2]. Данная работа посвящена исследованию зависимости эффективности предлагаемой схемы от вида амплитудно-частотной характеристики используемого фильтра, а также выбору оптимальных параметров алгоритма адаптации величин 
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A modification of costas loop digital implementation

Khmelev S., Loginov A., Marychev D., Morozov O.
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The task of digital filtration arises in many fields of applied physics and engineering. Particularly, digital filtration is the common instrument for solving tasks of phase-shift-keyed (PSK) signals processing. In the presence of Doppler effect an important task is to design algorithms robust against unknown frequency shift of signal spectrum. One of the possibilities is to create non-coherent algorithms of signal processing which have certain frequency shifts robustness. This approach leads to creating computationally light suboptimal algorithms of signal processing. But in many cases this algorithms are less robust against noises compared to traditional coherent algorithms based on the phase and frequency synchronization schemes known as phase locked loops (PLL).

On of the traditional PLL schemes for PSK-signals demodulation is the Costas Loop. The key element of Costas loop is a voltage controlled oscillator (VCO). For the case of digital implementation VCO can be replaced with an equivalent digital scheme based, for an example, on harmonic signal value tables.

For the given task we assume that an input signal has a form:
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where 
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 – an amplitude, 
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 – a frequency, 
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 – a random initial phase of a signal being processed. The aim of Costas loop is to match signal (1) with the generated reference signal 
[image: image67.wmf])

(

t

r

:

[image: image68.wmf])

2

cos(

)

(

c

c

c

t

f

t

r

j

p

r

+

=

.
(2)
Phase and frequency of a reference signal (
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 respectively) are adjusted with the aim of making phase difference 
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Traditional Costas loop scheme can be substituted with the following equivalent. The blocks of signal generation, multiplying and low-pass filtering can be replaced by an operation of processing with digital adaptive filter that in the most simple case has the following impulse response:
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Here 
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 – a current filter frequency, 
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 – a current filter phase, 
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 – time iteration number. As it can be seen from (3), to make the proposed approach equivalent to traditional a filter phase must be increased by 
[image: image77.wmf]c

f

p

2

 radian at each iteration. The real part of filter (3) output corresponds to a quadrature branch of Costas loop scheme, the imaginary part – to inphase branch of Costas loop scheme.

Within the scope of such approach we can use different filters 
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 and different adaptation algorithms for adjusting filter parameters 
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. The goal of this work is to analyze the algorithm behavior dependency from the amplitude-frequency characteristic of a filter on the one hand and from the choice of (
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О НЕКОТОРЫХ ОСОБЕННОСТЯХ ПРОХОЖЕНИЯ СШП-СИГНАЛОВ ЧЕРЕЗ ЦИФРОВЫЕ И АНАЛОГОВЫЕ УСТРОЙСТВА В РСА
Рассадин А.Э.

Нижегородская организация НТОРЭС им. А. С. Попова

Одним из интенсивно развивающихся направлений современной радиолокации является применение сверхширокополосных (СШП) сигналов [1,2] в качестве зондирующих сигналов в радиолокационных станциях с синтезированием апертуры антенны (РСА) [3] на воздушном носителе [4,5], что обусловлено перспективой получения в этом случае разрешающей способности РСА по дальности, близкой к геометрическим размерам цели. Однако доведение этой физической идеи до технической реализации сталкивается с необходимостью учёта ряда специфических особенностей СШП-радаров [1,2], начинающихся с неприменимости дипольного приближения для электрического поля СШП-радара в дальной зоне [1], стандартного для классической (т. е. узкополосной) электродинамики. В частности, надо принимать во внимание особенности прохождения СШП-сигнала как по аналоговому, так и по цифровому тракту РСА [3].
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Рис. 1 Действительная часть тока через 
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 переход из GaAs при СШП-импульсе напряжения

Рассмотрим эти особенности на примере простейшего кусочно-постоянного СШП-сигнала  длительностью 
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Для 
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см. Однако при наличии в радиолокационном тракте нелинейных элементов из GaAs длительность сигнала 
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— среднее время жизни неравновесных дырок в валентной зоне полупроводника.  В этом случае физическая эквивалентная схема 
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 перехода [6] неприменима, потому что становятся существенными дисперсионные и нелинейные эффекты, описанные в [7]. 
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Рис. 2 Мнимая часть тока через 
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 переход из GaAs при СШП-импульсе напряжения
Чтобы проиллюстрировать это явление, рассмотрим планарный 
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 переход, к которому приложено переменное напряжение (1). Согласно [7] ток через переход равен: 
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с константой 
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В нашем случае 
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где 
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На рис. 1 и 2 приведёны графики зависимостей действительной и мнимой частей безразмерного тока 
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К. Графики построены с помощью функции обратного быстрого преобразования Фурье ifft системы компьютерной математики (СКМ) MATLAB [8] при объёме выборки сигнала 
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. Из рис. 1 и 2 видно, что импульс тока (2) по форме существенно отличается от импульса напряжения (1). 

Эти результаты могут быть применены и к более сложным типам устройств на основе арсенида галлия. Например, в модели транзистора Эберса-Молла [6] сигнал (2) через 
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 переход эмиттер-база будет входным для 
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 перехода база-коллектор в рамках того же самого формализма [7].

При обработке СШП-сигнала в цифровой части тракта РСА мы тоже можем столкнуться с нетривиальными феноменами. 

В качестве модельного примера выберем цифровой эллиптический фильтр низких частот 5-го порядка с пульсациями амплитудно-частотной характеристики в полосе пропускания 1 дБ и ослаблением в полосе задерживания 40 дБ. Будем также считать, что частота среза фильтра 
[image: image115.wmf]c

f

 немного меняется вблизи  20 %  от частоты Найквиста 
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. С помощью функций qfilt  и normalize пакета расширения Filter Design СКМ MATLAB построим объект квантованного фильтра и сделаем его масштабирование [8], и затем проведём полученным фильтром обработку СШП-сигнала (1), взяв его фрагмент из 300 отсчётов с амплитудой 
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Рис. 3 Выходной сигнал квантованного фильтра при разных значениях частоты среза

Результат этой обработки представлен на рис. 3. Видно, что квантованный фильтр неустойчив при
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 : сигнал на выходе фильтра похож на исходный только в течении положительной полуволны входного сигнала (показанного пунктиром). Таким образом, при небольших отклонениях 
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 (обусловленных, например, внутренними шумами цифрового сигнального процессора, применяемого при обработке СШП-сигналов в РСА), возможна полная деградация радиолокационного изображения (РЛИ) цели. Впрочем, этот неприятный эффект устраняется понижением амплитуды 
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Сходные явления могут возникнуть и при использовании базиса Радамахера –Уолша для передачи РЛИ по широкополосной радиолинии с воздушного носителя РСА на наземный пункт обработки информации.

Выбор в данной работе в качестве объекта исследования СШП-сигнала вида (1) не случаен. Хорошо известно, что любое действительное число 
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 можно представить в виде троичного разложения [9]: 
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где числа 
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. Эффективность применения троичной системы счисления для обработки информации доказана эксплуатацией универсальной ЭВМ «Сетунь»  на троичных элементах памяти [9]. Трёхзначная логика в целом ряде проблем создания искусственного интеллекта продемонстрировала свою дееспособность [10,11]. Кроме того, модель изображения как троичной запоминающей среды и средства обмена цифровой информацией [12] также весьма перспективна. Поэтому направление развития данной работы очевидно: сопряжение достоинств применения СШП-радаров в РСА с повышением скорости обработки сегментированных РЛИ как виртуальных носителей цифровых данных в троичной (или псевдотроичной) системе счисления [12].
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ABOUT SOME FEATURES OF UWB-SIGNALS PASSAGE VIA DIGITAL AND ANALOG DEVICES IN SAR

Rassadin A.

Nizhny Novgorod Regional Department of A. S. Popov STSREC

One of the intensively developing directions of modern radar-location is usage of ultra-wideband (UWB) signals as probe in airborne radar with synthetic aperture antenna (SAR). It causes by perspective to obtain in this case range resolution of SAR close to geometrical  size  of the target. But bringing of this physical idea to technical realization runs into necessity of taking into account range of specific pecularities of UWB-radars.  For instance standard for classical (that is narrow-band) electrodynamics dipole approximation for electromagnetic field in near zone is incorrect for UWB-radars.

In order to clarify the situation let us concider these pecularities using as example the simplest piecewise constant UWB-signal with duration 
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 and amplitude 
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 ns then for GaAs nonlinear elements duration of videopulse (1) 
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 is equal to lifetime of nonequilibrium holes in valence zone of semiconductor. 

The passage of UWB-signal (1) via GaAs diode is illustrated by the model example. The pictures of real and imaginary parts of dimensionless current density through one-dimensional 
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 junction are obtained.

The ideology of calculation of UWB-signals distortions developed in this example ought to be generalized for more complicated types of devices containing semiconductor elements which widely used in radio engeneering practice.

During signal processing of UWB-signals in digital part of SAR one also can run into nontrivial phenomena. 

As a model example one consider digital fifth order elliptic low-pass filter with pulsations of  amplitude-frequency responce in passband 1 dB and attenuation in stopband 40 dB. Let us also suppose that cut frequency 
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 of our filter may slightly vary near 20 %  of  Nyquist frequency
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 . Then one can obtain quantized filter and process UWB-signal (1) by means of this filter. 

Pictures of such processing are presented in this paper. One can see that quantized filter is unstable. These phenomena  can cause complete degradation of spatial resolution of the radar images. 

One of the approaches to the compensation of the effect is to decrease amplitude 
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Obtained results will be used for the further improvement of range resolution of  SAR.
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СРАВНИТЕЛЬНЫЙ АНАЛИЗ МЕТОДОВ ИЗМЕРЕНИЯ ФРАКТАЛЬНОЙ РАЗМЕРНОСТИ

Русскин А.Б.

Московский Авиационный Институт (государственный технический университет).

Фрактальный метод обнаружения является одним из методов решения задачи обнаружения малоконтрастных наземных и надводных объектов в современной радиолокации. Он основан на парадигме дробной фрактальной размерности природных процессов. Суть метода заключается в пороговой обработке измеренных значений размерности различных областей исследуемого изображения, в результате которой проводится разделение фрактальных и «нефрактальных» объектов. Существует ряд работ, посвященных рассмотрению вопросов применения фрактального анализа в области обнаружения объектов [1, 2, 3]. Однако практическое применение данного метода требует более глубокого анализа целого ряда вопросов. В работе [4] проведено исследование четырех различных методов измерения фрактальной размерности и условий разделения фрактальных и «нефрактальных» объектов на изображении. Однако выбор малого числа методов вычисления размерности накладывает ограничения на использование полученных результатов. Поэтому в продолжение начатых исследований, а также с целью снятия имеющихся ограничений, целью данной работы был сравнительный анализ двенадцати наиболее распространенных методов измерения фрактальной размерности с точки зрения точности оценивания в зависимости от размера окна наблюдения, заданного значения фрактальной размерности и алгоритма моделирования фрактальной поверхности.

Измеренная фрактальная размерность, в зависимости от метода ее определения, делится на три большие группы: морфологическая размерность, при измерении которой используются только геометрические свойства фрактальных объектов, энтропийная или поточечная размерность, основанная на вероятностных свойствах сигнала, и трансформационная размерность, определение которой связано с описанием фракталов в различных областях (дисперсионной, частотной и др.) [5]. В данной работе, на основе проведенного анализа методов измерения фрактальной размерности двумерного сигнала, рассматривались двенадцать наиболее распространенных методов: метод кубов, метод треугольных призм, метод вариограм, метод изаритм, спектральный метод, метод блуждающего делителя, вероятностный метод, метод покрытий, метод Пентланда, метод прямой размерности, метод информационной размерности и метод корреляционной размерности [5, 6, 7]. Тогда, согласно приведенной выше классификации, фрактальная размерность, относящаяся к первой группе, получается в результате применения следующих методов: метода кубов, метода треугольных призм, метода прямой размерности, метода изаритм, метода покрытий, метода Пентланда и метода блуждающего делителя, размерность второй группы - вероятностного метода, метода информационной размерности и метода корреляционной размерности, и размерность третьей группы - метода вариограм и спектрального метода.

Сравнительный анализ различных методов измерения фрактальной размерности проводился на основе стохастической фрактальной модели отражающей поверхности. В качестве модели была принята модель двумерного фрактального броуновского движения (ФБД) [8]. ФБД является нестационарным случайным процессом со стационарными приращениями. Для реализации модели ФБД использовались три алгоритма моделирования данного процесса: алгоритм последовательного случайного сложения, алгоритм на основе фрактальной Фурье-фильтрации и алгоритм случайного срединного смещения [9].  Исходными данными при формировании стохастической фрактальной модели отражающей поверхности на основе рассмотренных алгоритмов были размер изображения (1024х1024 точек) и заданные значения фрактальных размерностей Dзад (от 2,1 до 2,9 с шагом 0,1). Следует отметить, что при данной модели фрактальной поверхности ее фрактальная размерность будет равняться заданной в статистическом смысле, т.е. измеренная выборочная фрактальная размерность будет носить случайный характер. В связи с этим целесообразно измерять основные статистические параметры размерности: математическое ожидание и дисперсию, а сравнительной анализ методов вычисления фрактальной размерности проводить на основе оценки полной ошибки измерения фрактальной размерности. Данная мера точности измерения учитывает как случайную, так и неслучайную (систематическую) составляющую ошибки, и рассчитывается следующим образом [10]: 
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где σ – среднеквадратическое отклонение (СКО) измеренной размерности, М – математическое ожидание, Dизм – измеренное значение фрактальной размерности. 

Получены статистические оценки математического ожидания, СКО и полной ошибки измерения фрактальной размерности в зависимости от размера окна наблюдения, которое изменялось от 8 до 512 точек с шагом степени двойки, заданного значения фрактальной размерности Dзад и алгоритма моделирования фрактальной поверхности при различных методах вычисления. Затем для каждого метода измерения фрактальной размерности определены значения минимальной εmin и максимальной εmax полной ошибки и соответствующие им значения СКО. Полученные результаты представлены в таблице 1.

Таблица 1.

	Метод вычисления фрактальной размерности
	Алгоритм последовательного случайного сложения
	Алгоритм на основе фрактальной Фурье-фильтрации
	Алгоритм случайного срединного смещения

	
	εmin
	СКО при εmin
	εmax
	СКО при εmax
	εmin
	СКО при εmin
	εmax
	СКО при εmax
	εmin
	СКО при εmin
	εmax
	СКО при εmax

	метод кубов
	0,0689

	0,0197


	1,1509


	0,258


	0,016


	0,0209


	0,6502


	0,2241


	0,0139


	0,0152


	1,1499


	0,2567



	метод треугольных призм
	0,1473


	0,0139


	0,6663


	0,4652


	0,0301


	0,0304


	0,6444


	0,5286


	0,024


	0,021


	0,6355


	0,5296



	метод вариограм
	0,0423


	0,044


	0,3572


	0,324


	0,065


	0,0615


	0,4017


	0,0634


	0,0701


	0,0395


	0,6213


	0,304



	метод изаритм
	0,0893


	0,0886


	0,4353


	0,073


	0,0808


	0,0833


	0,3235


	0,2626


	0,1623


	0,151


	0,5115


	0,161



	спектральный метод
	0,0467


	0,0198


	2,4491


	0,3554


	0,026


	0,015


	1,3018


	0,4755


	0,0297


	0,0258


	1,7207


	0,1617



	метод блуждающего делителя
	0,0196


	0,0253


	0,3952


	0,039


	0,0172


	0,0212


	0,4847


	0,1262


	0,015


	0,015


	0,8224


	0,1325



	вероятностный метод
	0,0513


	0,0424


	1,2222


	0,5602


	0,058


	0,0496


	1,6003


	0,2422


	0,0616


	0,0443


	1,2706


	0,1409



	метод покрытий
	0,0586


	0,0305


	0,381


	0,345


	0,0847


	0,0222


	0,5988


	0,4403


	0,0266


	0,0078


	0,6658


	0,2424



	метод Пентланда
	0,0864


	0,0837


	0,6325


	0,4868


	0,0552


	0,0482


	0,5


	0,1355


	0,0562


	0,052


	0,7057


	0,3989



	метод прямой размерности
	0,0115


	0,0033


	0,2371


	0,1682


	0,0095


	0,0084


	0,2708


	0,1387


	0,0147


	0,0019


	0,5234


	0,127



	метод информационной размерности
	0,0417


	0,027


	1,038


	0,18


	0,034


	0,0297


	0,6853


	0,1721


	0,0199


	0,0159


	1,0359


	0,1861



	метод корреляционной размерности
	0,0464


	0,0258


	1,0157


	0,1626


	0,026


	0,0258


	0,7299


	0,1429


	0,0196


	0,0186


	1,0152


	0,1682




На основе вычисленных данных проведен анализ рассматриваемых методов измерения фрактальной размерности с точки зрения точности оценивания, суть которого заключалась в сравнении минимальных и максимальных значений полной ошибки измерения при различных методах вычисления размерности с учетом значений СКО. Метод считался более точным по сравнению с другими при меньших значениях соответствующих ε и СКО. Следует отметить, что при близких значениях ε  предпочтение отдавалось методу с меньшим СКО. Это связано с тем, что СКО является числовой характеристикой случайных ошибок измерения, не поддающихся точному учету. Поэтому ее необходимо учитывать при анализе и последующем использовании методов измерения фрактальной размерности. 

Проведенный сравнительный анализ показал, что среди двенадцати рассмотренных методов измерения фрактальной размерности лучшими показателями точности при всех трех алгоритмах реализации стохастической фрактальной модели отражающей поверхности обладает метод прямой размерности. Его наименьшие значения εmin, СКО при εmin, εmax, и СКО при εmax , которые соответственно равны 0,0095, 0,0084, 0,2708, 0,1387, получены при алгоритме моделирования на основе фрактальной Фурье-фильтрации.

Также выполнен сравнительный анализ различных алгоритмов моделирования двумерного фрактального броуновского движения с точки зрения точности реализации модели на основе полученных оценок ε и СКО рассмотренных двенадцати методов измерения фрактальной размерности. Сравнение показало, что однозначное определение алгоритма обладающего наибольшей точностью реализации невозможно, т.к. в зависимости от метода измерения фрактальной размерности минимальные значения ε и СКО получены при различных алгоритмах моделирования. Однако следует отметить, что большинство методов измерения имеют минимальные значения ε и СКО при алгоритме на основе фрактальной Фурье-фильтрации.
Таким образом, проведен расширенный сравнительный анализ двенадцати наиболее распространенных методов измерения фрактальной размерности: метода кубов, метода треугольных призм, метода вариограм, метода изаритм, спектрального метода, метода блуждающего делителя, вероятностного метода, метода покрытий, метода Пентланда, метода прямой размерности, метода информационной размерности и метода корреляционной размерности. Для каждого метода определены точностные показатели измерения фрактальной размерности - полная ошибка и СКО. Определен метод, обладающий лучшими показателями точности измерения -  метод прямой размерности, что совпадает с результатом, полученным в предыдущей работе при малом числе методов. Анализ алгоритмов моделирования с точки зрения точности реализации модели показал, что при расширенном числе методов измерения нельзя однозначно определить наилучший из рассмотренных алгоритмов. Сделанные выводы дополняют и расширяют ранее полученные результаты. 
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Comparative analysis of fractal dimension estimation methods
Russkin A.
Fractal detection method is based on the paradigm of fractional fractal dimension of natural processes. The kernel of the method is threshold processing estimated dimensions of different parts of image [1, 2, 3]. This paper is a continuation and addition to previous work [4]. The aim of this paper is comparative analysis of the twelve most common fractal dimension estimation methods depending on the size of the window, given fractal dimension and fractal surface simulating algorithm. 

The following fractal dimension estimation methods are considered in this paper: Box counting, Triangular prism, Variogram, Isarithm, Power spectrum, Walking divider, Probability, Blanket, Pentland’s, Directional dimension, Information dimension and Correlation dimension. Comparative analysis of different methods is based on a stochastic fractal model of the reflecting surface - the two-dimensional fractional Brownian motion model (fBm). They were used three different algorithms to simulating fractal reflected surface images: sequential random addition algorithm, midpoint displacement algorithm and fractal Fourier-filtering algorithm [5, 6, 7]. 

Mean, standard deviation and total error of fractal dimension estimation were calculated. Comparative analysis of different fractal dimension estimation methods was performed. The highest accuracy method among considered was determined. It is Directional dimension method. It agrees with results of previous work. Simulation algorithms analysis shows the lack of a clear definition of the best simulating algorithm.
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Исследование влияния различных видов шумов на эффективность корреляционной схемы пеленгации моноимпульсным методом

Логинов А.А., Морозов О.А., Семенова М.Ю.

Научно-исследовательский физико-технический институт 
Нижегородского Государственного университета им. Н.И. Лобачевского
Задача точного определения угловых координат маломощного источника излучения при наличии сильных аддитивных помех актуальна во многих областях науки и техники (радиолокации, радиоастрономии, радионавигации и связи). Особенно остро этот вопрос стоит в задаче пассивной локации, в которой положение объекта невозможно уточнить измерением каких-либо других его координат. Современные методы пеленгации можно разделить по количеству приемных каналов на одноканальные и многоканальные (в частности, моноимпульсные) [1]. Одноканальные методы пеленгации, отличаясь сравнительной простотой, не всегда обеспечивают достаточную точность измерения, т.к. данные в одноканальном методе принимаются последовательно, и наличие флуктуаций излучения сказывается в виде искажения огибающей принимаемого сигнала. В моноимпульсных методах, получивших широкое распространение, импульсы принимаются одновременно несколькими независимыми каналами, что позволяет измерить угловые координаты источника излучения по одному принятому импульсу. Это определяет одно из главных преимуществ моноимпульсного метода пеленгации – нечувствительность к мультипликативным флуктуациям амплитуды принятого сигнал, что позволяет уменьшить ошибку определения угловых координат.

При приеме маломощного сигнала и наличии в канале передачи и в приемной системе сильных аддитивных помех моноимпульсный метод не обеспечивает достаточную точность. Особенно актуальна задача увеличения точности при пассивной локации, т.е. в условиях априорной неопределенности о форме принимаемого сигнала и невозможности произвести корреляционную обработку (как при активной локации) для уточнения положения источника с использованием других координат – дальности и скорости. Традиционный метод увеличения точности пеленгации, который заключается в увеличении апертуры антенны или использовании более коротких длин волн (т.е. уменьшении ширины главного лепестка диаграммы направленности), ведет к существенному росту размеров и сложности антенной системы.
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Для устранения составляющей принимаемого сигнала, обусловленной собственными шумами приемника, в [2] предложено использование взаимной корреляционной функции сигналов, принятых одной антенной, но прошедших различные линейные тракты приемной системы. При этом аналоговым способом достигается уменьшение влияния аддитивных шумов аппаратуры вследствие независимости шумов в различных трактах. В работе исследуется, как развитие данной идеи в цифровом виде, переход от обработки амплитудным моноимпульсным методом непосредственно принятых различными антеннами сигналов к обработке их взаимных корреляционных функций. Это позволяет увеличить отношение сигнал-шум в данных, используемых при определении угловых координат, по отношению к аппаратурным шумам и выделить составляющую, ответственную за влияние аддитивных шумов в канале передачи. 

Рассмотрим традиционную схему амплитудного моноимпульсного метода. Для определения направления на источник излучения, расположенного в некоторой плоскости, амплитудным моноимпульсным методом система должна иметь две пересекающиеся и формируемые одновременно идентичные диаграммы направленности (ДН). Для определения угловой координаты источника излучения, исходя из значений амплитуд сигналов на выходе приемных каналов, используется пеленгационная характеристика, представляющая собой зависимость значения некоторой функции 
[image: image138.wmf]F

 от направления прихода сигнала. Широкое применение в моноимпульсных системах находит суммарно-разностная обработка, оптимальность которой может быть выведена из принципа максимального правдоподобия [3]. При суммарно-разностной обработке пеленгационная характеристика представляется в виде: 
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 – ДН приемных антенн. Задача определения угловой координаты объекта сводится к решению уравнения
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 и 
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 – значения амплитуд принятых сигналов в различных каналах, 
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 – угловая координата источника излучения. 

Наиболее распространен подход [4], в котором пеленгационную характеристику аппроксимируют линейной функцией (рис. 1) вблизи равносигнального направления 
[image: image145.wmf]0
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 (направления на объект, для которого амплитуды сигналов, приходящих в оба приемных канала системы, равны). При этом уравнение (1) сводится к линейному:
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 – крутизна пеленгационной характеристики.

Если положения источника излучения задается двумя координатами 
[image: image148.wmf])
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, то для их определения необходимо иметь систему как минимум из 3 приемных каналов, и значение угловых координат определяется исходя из решения системы:
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где 
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 и 
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 – ДН антенны и значение амплитуды принятого сигнала для третьего канала. 

Измерение угловых координат источника излучения амплитудным моноимпульсным методом сводится к оцениванию амплитуд принятых сигналов. Поэтому для увеличения точности измерений необходимо оптимизировать алгоритм определения амплитуды сигналов, пришедших через различные каналы антенной системы. Оценки амплитуды могут быть сведены к расчету мощности пришедшего сигнала [1]: 
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При этом не учитывается влияние аддитивных шумов на точность оценки амплитуды. 

Для увеличения отношения сигнал-шум в принятых сигналах в работе исследуется переход от обработки непосредственно сигналов к обработке их взаимной корреляции, что можно рассматривать как реализацию метода максимального правдоподобия:
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– сигналы, принятые 1й и 2й приемными антеннами. При переходе от сигналов 
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 мы фактически переходим от реальных ДН антенн 
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, которую можно представить как произведение ДН исходных приемных антенн:
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 - автокорреляция исходного сигнала 
[image: image165.wmf])

(

~

t

s

. Т.к. сигнал 
[image: image166.wmf])

(

~

t

r

 одинаков для всех приемных каналов, то его можно рассматривать как некоторый фиктивный сигнал, пришедший в мнимую антенную систему. Амплитуда сигнала 
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 при этом определяется через амплитуду 
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 автокорреляционной функции исходного сигнала 
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Аналогично для других пар антенн получим:
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Рис. 2. Схема исследуемой модели в задаче определения 

угловых координат источника излучения.

Т.о., осуществляется переход к модели антенной системы, в которой амплитуда фиктивного сигнала задается значением 
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, направление прихода сигнала совпадает с направлением прихода исходного сигнала 
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, и ДН антенн описываются функциями 
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. Координаты источника излучения определяются по стандартной описанной выше схеме амплитудного моноимпульсного метода. Структурная схема исследуемой модели представлена на рис. 2.

В работе рассматриваются 3 основных вида шумов, влияющих на результат оценивания амплитудных соотношений:

1) естественный шум – шум, накладывающийся на сигнал в процессе распространения в атмосфере Земли (например, вследствие влияния погодных условий – осадки, грозовой фронт);

2) шумоподобные сигналы – посторонние сигналы, излучаемые объектами, расположенными в том же диапазоне углов, что и исследуемый, и занимающие близкую спектральную полосу;

3) внутренний шум – шум аппаратуры. 

Все приемные антенны равноправны по отношению к естественному шуму и шумоподобным сигналам, т.е. внешние шумы одинаковы для всех приемных каналах. Внутренние шумы различных приемных трактов можно считать независимыми и некоррелированными. 

Вследствие независимости шумов аппаратуры 
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 в различных каналах при расчете 
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 мы устраняем влияние этого вида помехи:
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При учете влияния внешних шумов (естественного излучения и сигналов от других источников) принятый сигнал можно представить в виде:
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 - сигнал от постороннего источника (шумоподобный сигнал), положение которого задается координатами 
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 – естественный внешний шум, приходящий со всех направлений. Анализ взаимной корреляционной функции сигналов различных каналов антенной системы показывает, что шум аппаратуры не влияет на величину взаимной корреляционной функции 
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Недостатком описанной выше модели является необходимость дополнительных вычислительных операций для расчета взаимной корреляционной функции сигналов, а существенным достоинством – увеличение отношения сигнал-шум в обрабатываемых данных, а соответственно уменьшение ошибок вычислений. 


[image: image188.wmf]Проведенные исследования позволяют сделать вывод об устойчивости данного алгоритма к влиянию сильных аддитивных шумов в канале связи и передающем тракте аппаратуры и дают основание для применения описанного в данной работе алгоритма в задаче определения угловых координат источника излучения.
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ANALISIS of different types of noise influence on correlation scheme effectiveness of monopulse method 
Loginov A., Morozov O., Semenova M.

Physical-Technical Research Institute of N.I. Lobachevsky State University of Nizhni Novgorod
The task of accurate angular coordinates determination of low-power radiation source in the presence of strong additive noise is relevant in many fields of science and technology (radar, radio astronomy, navigation and communications). Single-channel methods of direction finding are relative simple, but they do not always ensure sufficient measurement precision because of their sensitivity to presence of radiation fluctuations. In widespread monopulse methods, signals are received simultaneously by several independent channels. That allows observing the direction of radiation source using just one received impulse. It defines one of the major advantages of monopulse direction finding method - insensitivity to multiplicative fluctuations of signal amplitude that let reduce errors of angle coordinates estimation. 

Monopulse method does not ensure sufficient accuracy for low-power signal reception in the presence of strong additive noise in transfer channel and receiving system. The task of precision increase is particularly urgent for passive location, i.e. in case of a priori uncertainty of received signal structure and the impossibility to use correlation processing (like in active radar) to determine the position of radiation source by other coordinates - range and velocity. Traditional method of increasing of direction-finding accuracy is to increase antenna aperture or to use shorter wavelength, but it leads to substantial size and complexity of antenna system expansion. 

Estimation of angle coordinates of radiation source by amplitude monopulse method leads to estimation of received signal amplitude. Therefore, in order to increase the measurement accuracy it is necessary to optimize the algorithm of amplitude evaluation. Traditional method is based on the signal power calculation but it does not take into account of additive noise influence on estimation accuracy. Therefore there is need to develop another amplitude calculating algorithm or to increase in signal-to-noise ratio of data used for estimation of signal amplitude. 

In this paper it is investigated the change of processing of received signals directly for processing of their cross-correlation functions (CCF). In such way the initial antenna system is replaced by a model in which the amplitude of fictitious signal is determined as an amplitude value of CCF of initial signals, the signal arrival direction coincides with the original signal arrival direction, and antennas beam pattern are determined as mutual product of beam pattern of initial antennas. The radiation source coordinates are determined according to standard scheme of amplitude monopulse method. 

Let’s take into account the influence of different types of noise. Analysis of CCF signals of various antenna system channels shows that uncorrelated circuit noise does not have influence on CCF and natural external noise (for example, the result of weather conditions influence in process of signal Earth's atmosphere propagation) have the influence just at time t=0. In general, if there is no additional information about useful signal, it is impossible to get rid of the influence of external noise-like signal. 

Drawback of described model is the need of additional computing operations to calculate the signals CCF and a significant advantage is an increase in signal-to-noise ratio of processed data with respect to the circuit noise, the possibility to select the part responsible for the influence of additive noise in the transfer channel and, consequently, the reducing of calculations errors.
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разрешение по угловым координатам источников вторичного излучения
Сильченков С.В.

Военная академия 

войсковой противовоздушной обороны Вооруженных Сил Российской Федерации

 им. маршала Советского Союза А.М. Василевского, г. Смоленск

Целью статьи является раскрытие сущности одного из подходов к разрешению по угловым координатам отдельных целей из состава групповой цели (ГЦ). Предлагаемый подход ориентирован на реализацию в перспективных одноканальных обзорных радиолокационных станциях (РЛС) с цифровой обработкой сигналов, реализующих амплитудный метод пеленгации.

Постановка задачи. При линейном сканировании пространства обзорной РЛС в плоскости измеряемой угловой координаты отраженный от цели сигнал представляет собой периодическую последовательность пачек одиночных сигналов. В этом случае при амплитудном методе пеленгации измерение угловой координаты сводится к измерению времени запаздывания максимума огибающей пачки сигналов относительно начала периода сканирования. Угловая координата цели 
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 – угловая скорость вращения антенны РЛС. 

При отражении зондирующего сигнала от ГЦ обзорной РЛС на вход ее приемной системы поступает комплексное напряжение, описываемое функцией времени 
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сигналов, отраженных от ГЦ, и аддитивной, стационарной по времени помехи: 
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 ( комплексные реализации m-го сигнала для 
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 и помехи соответственно; L – количество импульсов в пачке; 
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 ( вектор информативных параметров m-го сигнала (угловая координата); 
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 ( вектор случайных параметров помехи.

После дискретизации по времени эхосигнал характеризуется вектор-столбцом 
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 размерностью 
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, обусловленных сканированием диаграммы направленности антенны (ДНА) РЛС. Помеха характеризуется случайным вектор-столбцом 
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 своих выборочных значении размерностью 
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. Математическое ожидание каждого из элементов выборки помехи полагается равным нулю. Математическое ожидание вектор-столбца также считается равным нулю. 

Предположим также, что по дальности и скорости (частоте Доплера) сигналы не разрешаются, а по угловым координатам интервал между точечными источниками вторичного излучения составляет величину меньшую, чем ширина ДНА РЛС по уровню половинной мощности. 

Стоит задача: в результате наблюдения величины 
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 получить оценку количества 
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 одиночных целей в составе ГЦ и получить оценку вектора 
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, т. е. измерить угловые координаты, каждого из 
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 источников вторичного излучения, формирующих ГЦ.

Задача решается при следующих ограничениях и допущениях: ДНА РЛС по напряжению симметрична 
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 и известна; РЛС имеет одну антенну на прием и передачу; приемно-измерительный тракт РЛС линейный; пачка отраженных импульсов дружнофлуктуирующая; отдельные цели из состава ГЦ полагаются точечными; перемещение цели за время ее облучения близко к нулю; вид обзора по угловым координатам последовательный круговой (секторный) с постоянной скоростью; скорость вращения антенны сравнительно невелика и смещение луча за время зондирования значительно меньше, чем ширина ДНА; метод измерения угловых координат одноканальный амплитудный по максимуму огибающей пачки импульсов;

Решение задачи. Для решения задачи воспользуемся методом наименьших квадратов (МНК), в соответствии с которым необходима оптимизация целевой функции вида
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 ( вектор оценок информативных параметров М сигналов; 
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 ( неизвестный вектор-столбец комплексных амплитуд сигналов; 
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 ( матрица известных дискретных значений нормированной характеристики направленности антенны РЛС по мощности; 
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 ( вещественная матрица, обратная корреляционной матрице ошибок измерений; “H” ( символ комплексно-сопряженного транспонирования.

Запишем (1) в форме нормальных уравнений МНК [1]
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где T – комплексная матрица данных размерностью 
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 полученная в результате транспонирования и комплексного сопряжения матрицы 
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Перемножив матрицы 
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 в выражении (2), получим блочную матрицу размерностью 
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 – действительный скаляр; U – вектор-столбец, размерностью 
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 – предполагаемые значения набега фазы, обусловленные движением m-ой цели; 
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С учетом выражения (3) выражение (2) запишется в виде
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Тогда из системы нормальных уравнений (5) находим вектор оценок амплитуд сигналов 
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, который является решением следующего матричного уравнения
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Вектор оценок амплитуд сигналов 
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, при сравнении каждого его элемента с порогом, может служить источником информации о количестве одиночных целей в составе групповой 
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. Однако противоречие и заключается именно в том, что только решение системы уравнений (6) даст размерность матрицы 
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, но сама размерность этой матрицы должна быть определена еще до решения указанной системы.

Анализ показывает, что при разрешении целей по угловым координатам в одноканальных обзорных РЛС вследствие неопределенности в начальных данных возмущению подвергнуты как элементы матрицы коэффициентов 
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 идеальной системы уравнений (6), так и элементы вектора 
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 – дополнительная матрица; 
[image: image253.wmf]n

 – вектор шума.

Пусть матрица 
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 невырожденная. Можно считать, что в принципе осуществимо точное нахождение обратной матрицы для решения системы уравнений (6). Но даже если все вычисления были бы выполнены с предельной точностью, элементы матрицы 
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 являются результатом некоторых предварительных вычислений, вносящих ошибки.

Связано это с тем, что, во-первых, мы не знаем точно вектор 
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, являющийся исходным для формирования матрицы 
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. Кроме того, известно [2], что относительная ошибка в решении системы (7) по сравнению с (6) определяется двумя слагаемыми. Одно из них связано с относительной ошибкой в коэффициентах матрицы 
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, а другое – с относительной ошибкой в правой части вектора 
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 играет решающую роль и определяет чувствительность ошибки в решении системы (7) к погрешностям в исходных данных. Во-вторых, для разрешения сигналов в пределах НХНА РЛС, мы должны выбирать элементы вектора 
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 с достаточно малым шагом. В тоже время число этих элементов может быть весьма велико. Это обстоятельство является причиной плохой обусловленности матрицы 
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В связи с этим, даже при известном 
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решение уравнения (6) традиционным путем, т. е. через обратную матрицу 
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 не дает требуемого результата, по которому с достаточно высокой вероятностью можно судить о количестве целей.

Гипотеза о количестве одиночных целей 
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 в составе ГЦ может быть выбрана исходя из анализа априорной информации. Например, рассмотрим структуру матрицы 
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. Ее элементы есть результат скалярного произведения дискретных значений НХНА РЛС по мощности 
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, сдвинутых относительно друг друга на дискретный отсчет. Набор таких дискретных значений 
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 можно рассматривать как формирование многомерной пеленгационной характеристики. В этом случае удается снять проблему размерности матрицы 
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, но не решение системы уравнений (7).

Поэтому предлагается при помощи МНК с ограничениями в виде неравенств решить задачу на нахождение минимума векторной нормы


[image: image270.wmf]2

)

(

)

(

min

)

ˆ

(

n

U

a

Å

G

a

a

+

-

+

=

f

.

(8).
Известно [3], что в силу линейности исследуемых систем уравнений для (8) решение существует всегда.
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Так, например, для случая двухцелевой ситуации при относительном отстоянии целей по угловой координате в четверть ширины ДНА и отношении сигнал/шум равном 23 дБ, на рисунке 1 представлено решение системы уравнений (7) с помощью (8) (верхний график) и решение этой же системы уравнений через обратную матрицу (нижний график) 
[image: image271.wmf]1
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. На данных графиках по оси абсцисс отложены значения количества источников вторичного излучения, а по оси ординат значения амплитуд этих источников.

Рис. 1 – Решение матричного уравнения различными способами[image: image274.wmf]m
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Рис. 1. Пеленгационная характеристика (сплошная линия) и ее линейная аппроксимация (пунктирная линия).





Рис.2. Цифровая схема Костаса.





Адаптивный алгоритм
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Комплексный цифровой фильтр
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Фильтр нижних частот





� EMBED Equation.3  ���





Управляемый генератор опорного сигнала





Фильтр нижних частот
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Рис.1. Традиционная схема Костаса.
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