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АДАПТИВНЫЙ ЦИФРОВОЙ КОМПЕНСАТОР КОРРЕЛИРОВАННЫХ ПОМЕХ НА DSP TigerSHARC®
Бартенев В.Г., Гордеев А.Ю.

Московский государственный институт радиотехники, электроники и автоматики (Техн. университет)

В настоящее время задача подавления коррелированных помех при приеме радиолокационных сигналов становится все более актуальной. Классические методы борьбы с пассивными помехами в системах СДЦ при помощи ЧПК имеют в качестве главного недостатка невозможность борьбы с помехами, имеющие доплеровское смещение спектра. Этого недостатка лишены адаптивные компенсаторы или адаптивные цифровые фильтры в системах СДЦ, предназначенные для подавления сигналов помехи с учетом их модуля и аргумента межпериодного коэффициента корреляции [1]. Подобные адаптивные системы СДЦ сейчас широко распространены в радиолокации. Один из таких адаптивных цифровых компенсаторов, использующий в качестве оптимального весового коэффициента оценку максимального правдоподобия комплексного межпериодного коэффициента корреляции, рассматривается в данной работе. Ниже приведены структурная схема и основные соотношения, описывающие работу этого адаптивного компенсатора.

Структурная схема компенсатора показана на рис.1.
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Рис.1. Структурная схема однократного автокомпенсатора с адаптивным управлением 
весовыми коэффициентами

Принцип работы данного компенсатора можно представить следующим выражением:
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 – выходной сигнал адаптивного компенсатора, Zi , Zi+1 – комплексные выборки помехи в двух смежных периодах повторения, R и 
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 – соответственно оценки модуля и аргумента межпериодного коэффициента корреляции.

Применительно к схеме с квадратурной обработкой на рис.1 R и 
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 могут быть выражены через свои квадратурные составляющие g и f – оценки корреляции и кросскорреляции, соответственно. Выражения для g и f имеют вид:
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Здесь L – число выборок (отсчетов) сигнала помехи в виде квадратурных составляющих от элементов дальности, по которым производится усреднение при формировании оценок максимального правдоподобия. С учетом выражений (2) формула (1) может быть записана в виде:
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Аналитическая зависимость для коэффициента подавления данного адаптивного компенсатора была получена с использованием распределения Уишарта 
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 в [2]. В данной работе мы рассматриваем зависимость коэффициента подавления адаптивного компенсатора не в виде математической формулы, а моделированием обработки в адаптивном компенсаторе, реализованным программным способом в виде конкретного устройства на DSP.

Таким образом, основной целью настоящего исследования было проанализировать эффективность работы адаптивного компенсатора по схеме, приведенной на рис.1, при реализации его на сигнальных процессорах типа TigerSHARC®,  с учетом реальной разрядности обрабатываемых данных и достигнутой при этом  производительности.

Для демонстрации преимуществ использования процессора ADSP-TS201S над, например, обычным ПК при реализации данного компенсатора, были написаны две однотипные программы: на языке С для DSP TigerSHARC® и в среде MATLAB® для ПК, соответственно. При моделировании работы адаптивного компенсатора на DSP и ПК задавались  9 значений модуля межпериодного коэффициента корреляции величины R – 0,91÷0,99. Поскольку адаптивный компенсатор инвариантен к доплеровскому смещению спектра помехи 
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  помехи было задано равным нулю. Кроме того, в обеих программах параллельно производился расчет значений коэффициента подавления для  ЧПК без адаптации при тех же значениях величины R. При создании программ для DSP и в среде MATLAB® предполагалось, что квадратурные составляющие помехи x1, y1 имеют  нормальное распределение с нулевым средним и дисперсией, равной 1. Кроме того, для уменьшения флюктуаций оценки весовых коэффициентов g и f  их оценка усреднялась по 8 элементам дальности. Общий же объем выборки наблюдений в каждом периоде повторения составлял 1000 элементов дальности. При создании программ учитывалось то обстоятельство, что при реализации рассматриваемого автокомпенсатора на сигнальном процессоре для работы в режиме реального времени значения x1, y1, x2, y2 (см. схему на рис.1) выбирались из внутренней памяти процессора, т. к. самый быстрый способ получения данных с АЦП после квадратурной обработки – режим DMA с внутренней памятью DSP. Поэтому в программах-моделях значения x1, y1, x2, y2 не формировались, а использовались в виде готовых массивов, находящихся в памяти (внутрипроцессорной – для DSP и в ОЗУ – при работе программы в MATLAB®).

Результаты работы обеих программ приведены на рис.2, а также в таблице 1. На рис.2 на обеих диаграммах верхняя кривая соответствует результатам, полученным при работе обычного ЧПК, а нижняя – адаптивного. Видно, что адаптивный компенсатор несколько хуже подавляет коррелированную помеху, чем обычный, что объясняется  случайным характером оцениваемых весовых коэффициентов при сравнительно малом числе производимых усреднений при формировании их оценок. Важно подчеркнуть и то, что полученные результаты совпадают с аналитическими расчетами в [2], что говорит о корректности программ моделирования.
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	Рис.2. Значения коэффициентов подавления помех, полученные в среде  MATLAB® (а) и на DSP (б)


Таблица 1. Результаты работы программ-моделей в среде MATLAB® и для DSP
	R
	Supr, dB (MAT.)
	Supr1, dB (MAT.)
	N*t, ms (MAT.)
	t, µs (MAT.)
	Cycles (DSP)
	t, ns (DSP)
	Supr, dB (DSP)
	Supr1, dB (DSP)

	0,91
	10,53514294
	10,00200692
	20,283584
	20,284
	327
	545
	10,5351
	10,002

	0,92
	10,98972435
	10,37255444
	19,633780
	19,634
	327
	545
	10,9897
	10,3725

	0,93
	11,2346746
	10,71498732
	19,535723
	19,536
	327
	545
	11,2347
	10,715

	0,94
	12,02596687
	11,50604422
	18,877818
	18,878
	327
	545
	12,026
	11,506

	0,95
	13,25046078
	12,72183058
	18,887596
	18,888
	327
	545
	13,2505
	12,7218

	0,96
	14,16740992
	13,33235184
	22,320155
	22,320
	327
	545
	14,1674
	13,3324

	0,97
	15,14404412
	14,49036578
	19,079520
	19,080
	327
	545
	15,1441
	14,4904

	0,98
	17,08121349
	16,43182659
	19,573996
	19,574
	327
	545
	17,0812
	16,4318

	0,99
	20,2494837
	19,60353694
	20,804320
	20,804
	309
	515
	20,2495
	19,6035


В отношении эффективности реализации рассматриваемого адаптивного компенсатора на DSP преимущество его над ПК становится очевидным из сравнения значений в колонках, обозначенных t, Supr и Supr1 для MATLAB и DSP соответственно. Через t здесь обозначается время, которое затрачивается на обработку одного элемента комплексной входной выборки, или одного элемента дальности (N – число этих элементов), с получением одного значения на выходе обоих компенсаторов. Поскольку на вычисление одного выходного значения обыкновенного ЧПК TigerSHARC® тратит в среднем 10 тактов, и время выполнения данной операции на ПК также несущественно по сравнению со временем t, то можно считать, что данные, представленные в колонках с указанным обозначением соответствуют времени обработки одного элемента комплексной входной последовательности адаптивным ЧПК на DSP и ПК соответственно. Supr и Supr1 – коэффициенты подавления помехи для обычного и адаптивного ЧПК соответственно. Несмотря на то, что при моделировании на ПК вычисления производились в ЦП Intel Pentium® 4 с тактовой частотой 2,5 ГГц, а тактовая частота сигнального процессора ADSP-TS201S, на котором также осуществлялось моделирование, составляет 600 МГц, из сравнения результатов в соответствующих колонках таблицы 1 видно, что автокомпенсатор на DSP работает быстрее, чем на ПК примерно в 30-35 раз. Безусловно, это довольно относительные значения, поскольку в среде MATLAB® при вычислениях используются 64-разрядные числа в формате с плавающей точкой, а моделирование на DSP проводилось с использованием 32-разрядных чисел формата float, и, кроме того, массивы отсчетов x1, y1, x2, y2, как уже выше упоминалось находились при обработке на DSP во внутрипроцессорной памяти TigerSHARC®, а при обработке на ПК – в ОЗУ (память типа DDR-II с частотой работы 533 МГц). Соответственно, за счет вдвое меньшей разрядности используемых операндов результаты, полученные на сигнальном процессоре, несколько хуже, чем в среде MATLAB®, но существующее расхождение (максимум – 5,5·10-5) абсолютно несущественно для задачи помехоподавления. Помимо сказанного, следует отметить, что сравниваемые значения времен обработки для персонального компьютера и сигнального процессора сильно зависят от особенностей использования и версий используемого программного обеспечения. При моделировании на ПК применялся MATLAB® версии 7.6.0.324 (R2008a), а программа на языке C для DSP была написана и максимально оптимизирована по скорости выполнения (включая внутрипроцедурную оптимизацию) в интегрированной среде разработки Visual DSP++ 5.0 Update 7 2009 года с использованием компилятора C\C++ и внутрипроцедурного анализатора версии 7.3.7.2. На производительность ПК также частично влияла установленная операционная система (MS Windows XP Professional SP3), некоторые установленные программные пакеты и т.д. Однако все перечисленные факторы не оказывают решающего влияния на соотношение скоростей работы идентичных адаптивных цифровых компенсаторов коррелированных помех на базе ПК и DSP. Все сказанное позволяет сделать вывод о высокой эффективности работы автокомпенсатора, изображенного на рис.1, при реализации его на процессорах ADSP-TS201S TigerSHARC®.

Приведенные в колонке Cycles таблицs 1 результаты позволяют сделать еще один важный вывод: при реализации рассмотренного здесь адаптивного компенсатора, работающего в режиме реального времени, на DSP TigerSHARC® при частоте дискретизации АЦП, изображенных на рис.1, fd = 1,2 МГц достаточно одного процессора, а при fd = 3 МГц при грамотном распараллеливании вычислений – 2.
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ADAPTIVE DIGITAL CORRELATED INTERFERENCE COMPENSATOR BASED ON THE DSP TIGERSHARC®

Bartenev V., Gordeev A.

Moscow Institute of Radio Engineering, Electronics and Automation

One realization version of adaptive compensator of correlated interference in received radio signals is proposed in this paper. This automatic compensator uses a maximum likelihood estimate of complex interperiod correlation factor as optimal weighting factor. The efficiency of the suggested adaptive compensator implementation on DSP such as TigerSHARC® has also been revealed and, first of all, the computational simplicity and performance of such compensator implementation has been demonstrated. To prove that two identical programs simulated the adaptive MTI has been developed: one in C for DSP ADSP-TS201S, another – for the PC in MATLAB®. After that simulation of the adaptive  processing has been conducted for nine estimation values of interperiod correlation factor module R – 0.91÷0.99 with difference 0.01 between them. This simulation results have revealed, that automatic compensator based on DSP ADSP-TS201S operated 30-35 times faster than that on the PC created in MATLAB® environment whereas the PC CPU Intel Pentium® 4 operated on 2.5 GHz versus 600 MHz TigerSHARC’s clock frequency. We can conclude that the ADSP-TS201S is a computer system, which is excellently suitable for the implementation of the proposed adaptive compensator operating in real time. In this operation mode if the input ADC has a sampling rate equal to fd = 1.2 MHz, only one processor ADSP-TS201S TigerSHARC® will be needed, and for ADC sampling rate fd = 3 MHz – two DSPs.
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Детектор активности речи

Волченков В.А., Витязев В.В.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Исследования речевых сигналов носят двойственный характер. С одной стороны, это традиционные фундаментальные исследования в области наук о человеке, а с другой — это разработка решений для прикладных задач — автоматического распознавания речи, синтеза речи по произвольному тексту, сжатия речевого сигнала в каналах связи.

Для эффективного решения прикладных задач, прежде всего, требуется разделение речевых сигналов на периоды активной речи и паузы. В существующих системах связи такую задачу выполняет детектор активности речи (VAD) [1]. Однако применяемые VAD не обеспечивают разделение речевых сигналов на периоды активной речи и паузы с достаточной степенью достоверности.

В настоящей работе предложен детектор активности речи, обеспечивающий существенное повышение вероятности правильного разделения речевых сигналов на периоды активной речи и паузы [2].

Структурная схема детектора активности речи изображена на рис. 1. 
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Рис. 1. Структурная схема детектора активности речи

В состав устройства входят: электроакустический преобразователь 1, селективные усилители 2 и 8, генератор измерительного сигнала 3, сумматор 4, усилители-ограничители 5 и 6, перемножитель 7, пороговое устройство 9.

Речевой сигнал S1(t) с выхода электроакустического преобразователя 1 (микрофона) усиливается селективным усилителем 2 и подается на вход сумматора 4. На второй вход сумматора 4 подается сигнал S3(t) с выхода генератора измерительного сигнала 3. Суммарный сигнал S4(t) с выхода сумматора 4 поступает на вход усилителя-ограничителя 5, где происходит усиление сигнала, а затем ограничение по амплитуде. Аналогичная операция проводится над сигналом S2(t), поступающим с выхода селективного усилителя 2 на вход усилителя-ограничителя 6. Сигнал S5(t) с выхода усилителя-ограничителя 5 подается на первый вход перемножителя 7. На второй вход перемножителя 7 подается сигнал S6(t) с выхода усилителя-ограничителя 6. Сигнал S7(t) с выхода перемножителя 7 поступает на вход селективного усилителя 8, где происходит выделение сигнала S8(t), по амплитуде которого принимают решение о наличии периода активного речевого сигнала или паузы в пороговом устройстве 9.

Функционирование устройства, изображенного на рис.1, заключается в выполнении следующей последовательности операций:

1. Генерация с помощью генератора 3 и передача на второй вход сумматора 4 нового сигнала S3(t)=f(U3,f1), имеющего стабильную амплитуду U3=const и частоту f1=1/T1=const;

2. Ограничение по спектру с помощью селективного усилителя 2 речевого сигнала S1(t) с электроакустического преобразователя 1, и передача полученного сигнала S2(t) на первый вход сумматора 4, где происходит суммирование с сигналом S3(t) и получение сигнала S4(t)=S2(t)+S3(t), который подается на вход усилителя-ограничителя (УО) 5;

3. Усиление в УО 5 сигнала S4(t) в k5 раз и ограничение полученного сигнала по амплитуде до 1. Передача сигнала S5(t) на первый вход перемножителя 7;

4. Преобразование сигнала S2(t) в усилителе-ограничителе (УО) 6, имеющем те же характеристики, что и УО 5, в сигнал S6(t) и передача сигнала S6(t) на второй вход перемножителя 7;

5. Перемножение сигналов S5(t) и S6(t), и получение сигнала S7(t) с амплитудой U7(t), определяемой инверсной амплитудой сигнала S1(t) и частотой f1 сигнала S3(t);

6. Выделение в селективном усилителе 8 с помощью фильтра, настроенного на частоту f1 из сигнала S7(t) сигнала S8(t). 

7. Принятие решения о наличии или отсутствии паузы происходит в пороговом устройстве 9, на вход которого подается сигнал S8(t). Амплитуда сигнала S8(t) сравнивается с установленным порогом Uпор(t), вычисленным предварительно во время отсутствия речи по условию Uпор(t)=KU8 макс (t), где U8 макс (t) – максимальное значение амплитуды сигнала на выходе фильтра настроенного на частоту f1 при паузах, а коэффициент K<1, причем значение K выбирается предварительно. При превышении или равенстве амплитуды U8(t) установленного порогового значения Uпор(t) принимается решение о наличии паузы в речевом сигнале.

Измерение отношения «сигнал-шум» (ОСШ), при котором начинается детектирование пауз, и времени задержки определения паузы проводится по следующему алгоритму:

1. Выбирается фраза для проведения измерений. В данном случае это: «Начало тестирования аппаратуры».

2. На выходе микрофона получаем осциллограмму указанной фразы.

3. Выбирается звук с наименьшей амплитудой. Так как амплитуда у звука «н» в слове «начало» является наименьшей в выбранной фразе, то, исходя из её значения, проводится измерение ОСШ. 

4. Сравнивается среднее значение амплитуды звука с наименьшей амплитудой со средним значением уровня фонового шума и вычисляется ОСШ.

5. Вычисляется фактическое время задержки определения паузы по осциллограмме выбранной фразы и осциллограмме сигнала с выхода детектора.

На рис. 2 представлена осциллограмма фразы «Начало тестирования аппаратуры» и результаты обработки речевого сигнала для указанной последовательности слов. Общее время записи речевого сигнала указанной фразы составило 5 с, а суммарное время активных периодов – 2,39 с, что составляет 47,8 % времени выбранного речевого сигнала.

Измерение ОСШ в момент начала указанной фразы, для первых 5 мс звука «н» составило 7,2 дБ, а время задержки в появлении сигнала, характеризующего паузу, составило менее 3 мс. 

Появление сигналов, обозначающих короткую паузу во время периода активной речи на осциллограмме (рис. 2), характеризует новую дополнительную информацию, которая может быть использована при сегментировании активных периодов речевого сигнала.

[image: image13.png]4000

2000

2000

4000

5000

8000
]

02
0

Time offset: 0




Рис. 2. Осциллограмма тестовой фразы
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Voice activity detector

Volchenkov V., Vitjazev V.

Ryazan State Radio Engineering University

A voice activity detector (VAD) is a device, which analyses a speech signal and generates the signal corresponding to the period containing only noise. 

In the present work is offered VAD, which increases the probability of correct detection the presence or absence of human speech.
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Fig. 1.

Fig. 1 is a block diagram of offered VAD.

The preferred embodiment of the invention includes: electroacoustic transducer 1, selective amplifiers 2 & 8, monitoring-pulse generator 3, adder 4, clipper amplifiers 5 & 6, multiplier 7, thresholder 9.

A speech signal S1(t) from electroacoustic transducer 1 is amplified by selective amplifier 2 and comes to the first input of adder 4. The pilot signal S3(t) comes from the monitoring-pulse generator 3 to the second input of adder 4. The total signal S4(t) comes from the output of adder 4 to the input of clipper amplifier 5, which amplifies and clips it. The same operation is carried out over the signal S2(t), which comes from the output of selective amplifier 2 to the input of clipper amplifier 6. The signal S5(t) comes from the output of clipper amplifier 5 to the first input of multiplier 7. The signal S6(t) comes from the output of clipper amplifier 6 to the second input of multiplier 7. The signal S7(t) comes from the output of multiplier 7 to the input of selective amplifier 8, where extraction signal S8(t) takes place. The amplitude of the signal S8(t) is compared with the threshold in the thresholder 9, and then thresholder 9 makes a decision about of the presence or absence of human speech.

The correct detection begins with SNR 7.2 dB. The delay time of appearance of the signal corresponding to the period containing only noise is 3 msec.
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моделирование логических элементов на основе PPLN-преобразователей из градиентно-концентрированных кристаллов ниобата лития

Галуцкий В.В., Васяев А.С., Прытков А.Ю., Фешин А.А.

Кубанский Государственный университет

Одним из перспективных направлений, позволяющим реализовать функции нескольких типов оптических логических вентилей являются  PPLN-структуры, реализующие функции четырехволнового смешения. Два независимых потока данных A и В (на длинах волн λSA и λSB) вместе с волной накачки (λp) вводятся в PPLN-волновод (рис.1), в котором реализуются нелинейные взаимодействия генерации суммарных и разностных частот в условиях квазисинхронизма. В SFG-DFG процессах, SFG взаимодействие конвертирует один фотон из сигнального А (λSA) и другой фотон из сигнала В (λSB) в один фотон суммарной частоты (λSF), который одновременно преобразуется в один фотон накачки (λp)  и другой фотон новой сгенерированной холостой волны (λi) через процесс генерации разностной частоты (DFG). Таким образом, используя процессы генерации  суммарных и разностных частот можно реализовать все логические функции.


[image: image15]
Однако, величина рассогласования при SFG-DFG процессах постоянная, когда состав кристалла постоянен вдоль направления взаимодействия. При известной зависимости коэффициентов преломления от состава кристалла LiNbO3, определяемой уравнением Сельмеера [1], величина рассогласования также зависит от длины преобразователя. 

В предложенном нами методе выращивания градиентных кристаллов [2], состав кристалла можно контролировать по содержанию основных и примесных компонентов по длине були и обеспечивать требуемую длину преобразователя с необходимым градиентом содержания основных компонентов, влияющих на зависимость значений групповых скоростей сигналов и их дисперсий от длины преобразователя. В работе рассмотрены крайние случаи градиентов концентрации основных компонентов (без градиента и параболический градиент). Для моделирования прохождения сигналов через PPLN структуру использовали систему уравнений [3], вытекающую из уравнений Максвелла. Для расчетов полагали два независимых псевдослучайных последовательности бит каналов А и В. Форма импульсов гиперболический секанс, ширина импульсов 5 пс. Длина PPLN – варьировалась до 4 см, эффективная апертура волновода 50 мкм2, период следования доменов 18,8 мкм, что обеспечивает условия квази-фазового синхронизма для длины волны генерации суммарных частот 772 нм. Нелинейный коэффициент deff=17,2 пм/В. Центральные длины волн каналов А и В 1550 и 1538 нм. Длина волны накачки 1555 нм, длина холостой волны, которая генерируется процессом DFG, составляла 1533,2 нм. Пиковые значения мощности сигналов А и В и сигнала накачки 1000, 1000*λSA/λSB и 100 мВт соответственно.

В результате моделирования получили типичную картину временного распределения сигналов канала А, В, SF и I (холостой волны), реализующую логические функции на входных сигналах, представленную на рис.2.
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Рисунок  2 – Временной вид импульсов на входе и выходе преобразователя и динамика изменения интенсивности каналов в преобразователе

Для оценки эффективности работы оптического вентиля на градиентных кристаллах использовали значение Q-фактора:
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где μ1 и μ0 пороговые мощности логических единицы и нуля, σ – среднеквадратичное отклонение. Оценивался режим работы вентиля на PPLN-преобразователе при взаимном изменении длин сигнальных волн каналов А и В при сохранении постоянным значения суммарной частоты (рис.3). Видно, что при снижении Q-фактора для градиентного кристалла по сравнению с идеализированной ситуацией нулевого SFG-DFG рассогласования полоса пропускания становится шире. 

Работа выполнена при финансовой поддержке гранта Президента РФ МК-106-2009-8 и Российского фонда фундаментальных исследований и администрации Краснодарского края (проект №09-08-96515).
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SIMULATION OF LOGIC ELEMENTS BASED ON PPLN-CONVERTERS FROM GRADIENT-CONCENTRATED LITHIUM NIOBATE CRYSTALS
Galutsky V., Vasyaev A., Prytkov A., Feshin A.

Kuban State University

The paper considers the implementation of the logic elements on the waveguide structures in PPLN, prepared from gradient-concentrated lithium niobate crystals. Concentration gradient of the main components by linear and parabolic. A comparison of Q-factors obtained for these waveguide structures and reflect the effectiveness of the implementation of logical functions, the Q-factor of the ideal PPLN-converter. It is shown that at lower Q-factor for the gradient PPLN, the bandwidth of input signals in the 1.5 micron becomes wider.
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ВЕЙВЛЕТ-ТЕХНОЛОГИЯ ЛОКАЛИЗАЦИИ И ПОДАВЛЕНИЯ ИМПУЛЬСНЫХ ПОМЕХ В СЕТЯХ ЭЛЕКТРОПИТАНИЯ
Кузнецов С.Е.1, Горева Т.С.2, Портнягин Н.Н.3
1Государственная морская академия им. адм. С.О. Макарова

2Дальневосточный государственный технический университет им. Куйбышева (г. Петропавловск-Камчатский)

3Камчатский государственный технический университет

Современное состояние электроэнергетических систем характеризуется активным внедрением различного электронного оборудования [4], применяемого в качестве нагрузок низковольтной электрической сети - компьютеры, телевизоры, электроплиты с питанием от ШИМ преобразователей и другое аналогичное оборудование. Современные электронные устройства различного назначения имеют, как правило, импульсные источники вторичного питания, характер воздействия которых, на синусоидальную форму питающих напряжений, недостаточно точно описывается обычным спектральным Фурье-анализом, который оперирует со спектрами сигналов, определенных единым образом для всего временного интервала анализа. Конечно, и в спектральной области Фурье наблюдаются паразитные гармонические составляющие, но в силу их широкополосности выделение каких-либо особенностей затруднено. Для выделения особенностей при импульсном характере нарушений(просечках) лучшие результаты в решении задач локализации нарушений формы синусоидальной кривой могут быть получены на основе вейвлет-преобразования, которое находит все большее применение в задачах цифровой обработки сигналов[1-3].
Данная работа посвящена решению задач, связанных с обработкой и анализом сложных сигналов, имеющих сложную внутреннюю структуру. Сигналы питающего напряжения содержат разномасштабные локальные особенности. Относительная величина и временная протяженность таких особенностей зависит от природы возмущения.  

Естественным и наиболее эффективным способом представления таких сигналов является построение нелинейных адаптивных аппроксимирующих схем на основе экстраполирующих фильтров. Инструментом, позволяющим реализовать такую процедуру для сигналов с подобными особенностями, является вейвлет-преобразование. На основе вейвлет-преобразования в данной работе предложены методы обработки и анализа формы питающих электрических напряжений, которые базируются на следующих операциях:

1. выбор «наилучшего» аппроксимирующего базиса; 

2. идентификация структурных компонентов сигнала;

3. локализация особенностей.

Новизна предлагаемого решения состоит в обосновании целесообразности применения вейвлет – разложения с целью определения локальных особенностей в сигнале питающего напряжения. Используя основы современной теории обработки сигналов, выстроена  цепочка рассуждений от задач моделирования до эффективных вычислительных решений. Предложенный метод позволяет:

1.    выделять изолированные особенности в структуре сложного сигнала;

2.     классифицировать локальные особенности;

3. предотвращать сбои работы персональных компьютеров в режиме реального времени при выполнении ими управления различными внешними приборами: коммуникационным оборудованием или технологическими процессами;

4. контролировать качество электрической энергии в точках общего присоединения потребителей к системам электроснабжения;

5.     контролировать качество энергии (а в случае необходимости и компенсации возмущений) на тяговых подстанциях 6 – 35 кВ.

Представим сигнал в виде линейной комбинации разномасштабных компонент 
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 с различной структурой:
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Когда коэффициенты 
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 коррелируют между собой, вывод о том, какие аппроксимирующие функции использовать, сделать достаточно трудно, поэтому на функции 
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 наложим выполнение условия ортогональности относительно величин 
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Поскольку функции 
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 имеют разную структуру, подверженную изменению в случайные моменты времени, наиболее эффективным способом их идентификации является применение методов аппроксимации, основанных на разложении функции по базису. Учитывая локальный характер анализируемых особенностей и их разномасштабность, наиболее подходящим пространством для их представления является пространство, натянутое на базис смещенных функций или вейвлет – базис. 
Структура разложения 
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 Функция 
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 при этом представляется в виде суммы компонент:
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 Каждая компонента 
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 из (3) имеет единственное представление в виде вейвлет-ряда:    
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– ортонормированный базис пространства 
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 определяются из соотношения:
[image: image44.wmf]n

j

n

j

f

c

,

,

,

Y

=

.

 Определим функции 
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, в силу соотношения (3) получаем представление сигнала в виде : 
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В силу ортогональности базиса 
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 В качестве базовой конструкции для построения отображения будем использовать конструкцию вейвлет-пакетов ВП, имеющую быстрые алгоритмы преобразования и позволяющую идентифицировать различные типы частотно-временных структур. Получим представление сигнала в виде:
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где 
[image: image52.wmf]i

i

j

j

W

g

Î

 –  детализирующие компоненты сигнала, 
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 – пространства вейвлет-пакета, 
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–  аппроксимирующая компонента сигнала, 
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 – скэйлинг-функция. 

Каждая компонента (4) единственным образом определяется последовательностями  коэффициентов  
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Выделение локальных особенностей сигнала. 

Из теоремы Жаффара следует, что когда масштаб убывает, амплитуды вейвлет-коэффициентов имеют быстрое убывание до нуля в областях, где сигнал гладкий. Тогда операция выделения локальных особенностей функции 
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 в виде пиков, перегибов и т.п. может быть основана на анализе детализирующих компонентов модели (4) путем определения наибольших значений  
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 на малых масштабах.
 Выбор «наилучшего» базиса. «Наилучшим» базисом будем считать базис, погрешность аппроксимации в котором наименьшая. Выбор «наилучшего» базиса выполним путем реализации следующего алгоритма:

1. построение полного дерева разложения: 
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2. определение ветвей дерева путем минимизации погрешности аппроксимации.
В процессе выполнения данного алгоритма будут идентифицированы структурные компоненты сигнала. Выполняя операции (1), (2) для различных видов базисных функций и определяя для каждой из таких функций погрешность в «наилучшем» базисе, мы определим «наилучшую» вейвлет-функцию для данного сигнала. Аппроксимирующую схему сигнала в этом базисе назовем наилучшей аппроксимирующей схемой для данного сигнала.

Для оценки эффективности предложенных методов проведены эксперименты по модельной генерации [5,6],  обработке и анализу полученных модельных данных  рис.1- 2.

[image: image70.png]Curhan cetn

ViexopHeii curkan cetn
T T

| | | | | | | \
200 400 600 800 ‘000 200 1400 600 1800
Bpews, ¢
BlefiBner CeKTAOaMMA HEXOBHOTO CHTHAT DYpke CEKTOTEMMA HEXOBHOTO CHTHAT
2 100 -40
g 00 o 60
= 150 & 80
E o £ * 100
5 o T 120
£ @ 140
200 400 600 800 000 1200 1400 1600 02 04 0E 08 1 12
Bpews, ¢ Bpews, ¢
THCTOMaMMa WCXORHOTD CHTHANA
300 400
00t Buepure KownoenTy
200+
100+ 2o -
ot ot
006 004 002 [ 0 004 006 008 ODF 004 002 0 0 004 006 008
0l oy T T T T T T T

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800




Рис.1. Идентификация структурных составляющих сигнала. 
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Рис.2. Локализация и модуляция импульсной помехи

Полученные результаты моделирования, представленные на рис. 1-2 свидетельствуют о возможности локализации просечек с помощью вейвлет спектрограмм, в то время как спектрограммы Фурье не выделяют обозначенных в круговых областях особенностей просечек.

Подавление импульсных и высокочастотных помех является актуальной задачей, продиктованной развитием структуры нагрузок современной судовой электроэнергетической системы.

Методы пассивной фильтрации импульсных и высокочастотных помех в мощных цепях малоэффективны. Методы активной цифровой фильтрации на основе Фурье-преобразования не позволяют обеспечить фильтрацию кондуктивных помех нерегулярных импульсных помех.

Предлагаемые в данной работе методы активной фильтрации на основе вейвлет-преобразования обеспечивают эффективное подавление широкого класса помех включающего кондуктивные и импульсные помехи.
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WAVELET-TECHNOLOGY OF LOCALIZATION AND SUPPRESSION OF PULSE HINDRANCES IN POWER SUPPLIES NETWORKS
Smiths С.1 ,Goreva T.2, Portnjagin N.3
Work is devoted to application of methods of wavelet-transformation at allocation and localization of features of distortions of the sine wave form of a signal in the form of просечек pressure. The modelling circuit of computer experiment with impulse character of chains of power supply on the basis of the PWM-INVERTER is constructed. The received results are processed by traditional methods of spectrograms in comparison with wavelet-spectrograms, is drawn output on advantages вейвлет transformations at allocation and localizations of features in modelling signals.

(((((((((((
МЕДИЦИНСКОЕ ПОРТАТИВНОЕ УСТРОЙСТВО НИЗКОИНТЕНСИВНОЙ ЭЛЕКТРОМАГНИТНОЙ ТЕРАПИИ МИКРОВОЛНОВОГО ДИАПАЗОНА

Даровских С.Н., Тележкин В.Ф., Рюмин Р.Б.

Южно-Уральский государственный университет

Практической реализацией при решении задач восстановления гомеостаза в случае различных его нарушений может служить аналоговая часть и цифровой сигнальный комплекс  (ЦСК). Эти устройства обеспечивают аналоговый и цифровой ввод-вывод информации, цифровую обработку сигналов,  операции с сигналами в реальном времени, обмен данными и командами с персональным компьютером, предназначенным для непосредственной автоматической обработки потоков данных различных типов (звуковых, видео- или других видов сигналов). Использование ЦСК на базе совместимого персонального компьютера дает возможность создавать универсальную систему обработки данных,  позволяющую оказывать корректирующее действие на механизмы нейрогуморальной регуляции человека путем комбинированного воздействия на них через центры электро-, фото- и механорецепции потоками энергии низкой интенсивности различной физической природы. Отличительной особенностью указанной системы является общая частотно-временная структура модулирующего сигнала по каждому информационному каналу. Она соответствует аналогичной характеристике свойств электромагнитного излучения, видеоизображения и звука, сопровождающих процессы взрывного характера природного происхождения. Информационные технологии, основанные на использовании электронных (спиновых) магниторезонансных явлений хромопротеинов, не следует рассматривать как альтернативу традиционным методам лечения. Они являются лишь новым эффективным дополнением к этим методам[1]. 

Принцип действия устройства заключается в снятии электромагнитных сигналов от пациента, сравнении их с эталонным сигналом здорового человека и формировании корректирующего импульса, направленного на устранение конкретных проблем организма.

Предлагается следующая реализация устройства. В состав устройства входят: аналоговая часть, цифровой сигнальный комплекс (ЦСК) и персональный компьютер. Структурная схема аналоговой части представлена на рис. 1. 

Сигнал с аналоговой части поступает на ЦСК, где происходит оцифровка сигнала. Затем оцифрованный сигнал подается на персональный компьютер, где происходит сравнение сигнала пациента с эталонным сигналом здорового человека и формируется корректирующее воздействие.

ЦСК представляет собой плату на основе цифрового сигнального процессора. На рис. 2,  3,  4 представлены фрагмент управляющего сигнала, его спектр и спектр выходного электромагнитного излучения соответственно.

В перспективе возможно формирование базы данных сигналов не только здорового человека, но и людей с различными патологиями, разных возрастов и т. д. Это позволит упростить и ускорить процесс генерации корректирующего сигнала.
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Рис. 1 Структурная схема аналоговой части.
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Рис. 2 Фрагмент управляющего сигнала.
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Рис. 3 Спектр фрагмента управляющего сигнала
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Рис. 4 Спектр выходного электромагнитного излучения
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THE MEDICAL PORTABLE DEVICE OF LOW- LEVEL ELECTRIC AND MAGNETIC THERAPY BY A BROADBAND SIGNAL WITH TIME-AND-FREQUENCY STRUCTURE
Darovskikh S., Telezhkin V., Ryumin R.

The South-Ural state university, tvf@rt.susu.ac.ru 

Nowadays the radio electronics activly takes root into medicine not only as measuring devices, but also in the form of the active systems immediately influencing an organism of the patient. 

One of the main problems of medicine since ancient times was diagnosis statement. On it depends not only correctness, but also speed of treatment that isn't less important, so far as concerns human life. 

In the given work the portable device of low-frequency electric and magnetic therapy by a broadband signal with time-and-frequency structure is described. The principle of its work consists in the following.

By means of special gages the electromagnetic signal which is let out by an organism of the healthy person is taken out. Then it is compared to the received signal from the patient. After comparison of signals correcting influence is developed. 

The device consists of an analog part, a digital alarm complex and the personal computer.

By means of an analog part putting off of indicators, then in the digital module representing the alarm processor is made, there is an information numbering, and in the personal computer there is an analysis of the data and development of a correcting signal.

The major feature of the device is speed and split-hair accuracy. Use of the personal computer allows to frame a database of signals for various pathologies, for people of different age groups.

(((((((((((
АНАЛИЗ БЮДЖЕТНЫХ ПРОГРАММНО-АППАРАТНЫХ ПЛАТФОРМ ДЛЯ ИЗУЧЕНИЯ ПРИНЦИПОВ SDR В УНИВЕРСИТЕТАХ

Дубов М.А., Полянин Ю.В., Будников И.А., Стоянов Д.Д.
Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова
Введение. Технология Software Defined Radio (SDR) еще не имеет устоявшегося названия на русском языке, но уже активно используется – особенно в военных средствах связи – и стремительно набирает силы для того, чтобы воплотиться в ближайшем будущем в каждом радиоустройстве и стать стандартом де-факто. Под SDR радиоустройством обычно понимается следующее: некоторые либо все функции физического уровня этого радиоустройства определены программно [1, 2]. Естественно, это открывает возможность создания универсальной и очень гибкой системы обработки радиосигнала.
Фундаментальные университетские курсы в области связи и цифровой обработки сигналов невозможно представить без наглядных демонстраций и лабораторных работ. Все эти курсы требуют своего программного обеспечения, лабораторных макетов и приборов, которые порой слишком дороги, и не все вузы имеют возможность использовать их в учебном процессе. Универсальность технологии SDR позволяет при наличии одной программно-аппаратной платформы обеспечить ей учебную и научную деятельность по большинству связных курсов. Однако здесь опять встает вопрос соотношения стоимость/функциональность. В данной статье описывается 3 подхода к построению бюджетной SDR-платформы.

Требования к платформе. Главное назначение SDR-платформы – преобразование реального радиосигнала в цифровую форму и предоставление максимальных возможностей по его визуализации и обработке. Т.е. полное соответствие концепции программного радио [1, 2].

Наиболее важное требование, предъявляемое к платформе, – ее стоимость. Она должна быть настолько малой, чтобы практические любые вузы могли внедрить ее в свои образовательные курсы по радиотехническим и телекоммуникационным специальностям. Выбор конкретного решения зависит от специфики работы в данном направлении.

Аппаратная часть платформы должна быть портативной, иметь возможность работы с ноутбуком, не требовать подключения больших и дорогостоящих приборов, чтобы с ней легко можно было работать как в университете, так и дома, демонстрировать свои разработки на конференциях и т.д.

Платформа должна предоставлять максимальную гибкость для того, чтобы ее можно было использовать не в одном конкретном курсе, а сразу в нескольких. Так же должно уделяться большое внимание возможности самостоятельного изменения практически всех параметров платформы, способов обработки сигнала, возможности использования собственных алгоритмов. Сигнал должен быть легко доступен для визуализации и анализа его особенностей во всех значимых точках системы обработки.

В отличие от большинства чисто программных решений, моделирующих сигналы, платформы должна иметь возможность работы с реальным радиоэфиром и с искусственно имитированными внешними сигналами.

Платформа в таком варианте исполнения может быть пригодна не только для образовательных целей, но и для более серьезных научных исследований. После удачного завершения всех экспериментов с платформой получается практически полноценное устройство, а не просто математическая модель, либо формируется гораздо более глубокое понимание тонкостей изготовления конкретного устройства. Срок реализации опытного образца значительно сокращается.

Обзор SDR-платформ. Ниже приведены три наиболее доступных варианта реализации описанной платформы в порядке уменьшения их стоимости.

Первый вариант предполагает совместное использование аппаратной части, предоставляемой Ettus Research LLC [3], и пакета Simulink, который, начиная с версии 2010b, поддерживает данное оборудование [4]. Аппаратная часть представлена полноценным программным реконфигурируемым трансивером USRP2 или более современным USRP N200, который позволяет преобразовать радиосигнал либо пару внешних квадратурных сигналов в цифровую форму, обработать и передать поток в компьютер по Ethernet. Также имеются и аналоговые звуковые входы/выходы. В случае отсутствия пакета Simulink, который тоже является платным, есть бесплатная альтернатива – GNU Radio Software [5]. Основным достоинством использования этого вариант является то, что это полностью open source проект с открытыми схемотехническими и программными решениями. Архитектура GNU Radio модульная, каждый отдельный блок обработки сигнала представляет собой отдельную библиотеку, написанную на C++, причем можно писать свои собственные дополнительные блоки и включать их в итоговый проект. Существует и графический интерфейс, позволяющий работать с блоками наподобие того, как это происходит в Simulink. Стоимость данного решения порядка 2000 долларов, однако, не стоит забывать, что никакое дополнительное оборудование не требуется. Оно позволяет не задумываться об аппаратной части и уделить большее внимание изучению методов цифровой обработки, разработке собственных алгоритмов, высокоуровневому программированию. Идеальный вариант для научной работы.

Второй вариант открывает больше возможностей для работы с аппаратной частью, а именно с ПЛИС. За основу берется недорогая отладочная плата, например NEXYS2 (Spartan-3E) [6] или комплект Spartan-3A Starter Kit [7] от Xilinx, которые часто применяются в университетах в разных курсах. Эти платы либо уже имеют в своем составе высокоскоростной АЦП/ЦАП, либо имеют разъемы для подключения периферийных модулей. Таким образом, мы имеем возможность оцифровать радиосигнал, обработать его на ПЛИС и вывести сигнал из нужной точки схемы обработки с помощью ЦАП. При этом в качестве измерительного прибора вполне можно исследовать компьютер с хорошей звуковой картой и бесплатным измерительным программным обеспечением (ПО). В большинстве случаев точности этих измерений достаточно [8]. На ПЛИС реализуется не только приемник, но и имитатор сигнала и канал связи, а также средства подсчета ошибок и оценки качества обработки. То есть, можно полностью моделировать аппаратно всю систему связи, обрабатывать внешний сигнал, а можно организовать свою систему связи, используя две такие платы. Управление и часть обработки можно производить также с помощью компьютера. Стоимость такого решения примерно в пять-десять раз ниже первого, при этом спектр его приложений шире. Оно позволяет в процессе экспериментов приближаться не просто к законченной математической модели, а к реально работающему устройству. Идеальный вариант для разработчиков.

Третий вариант предоставляет возможность самостоятельного несложного изготовления аппаратной части платформы. За основу берется приемник прямого преобразования с квадратурным дискретным детектором (quadrature-sampling detector – QSD), описанным, например, в [9] и [10]. При этом гарантировано с высоким качеством можно принимать сигналы до 30 МГц. Квадратурная пара сигналов на низкой частоте, полученная на плате, оцифровывается звуковой картой компьютера и поступает в соответствующее ПО для дальнейшей обработки. ПО здесь также существует бесплатно распространяемое, например [11] или [12], но такой вариант не всегда позволяет вмешиваться в порядок обработки сигнала и использовать собственные алгоритмы. Альтернативой является использование мощного пакета LabView, более приспособленного к такого рода задачам, с точки зрения быстродействия и удобства, чем Simulink. Но, конечно, наилучшим вариантом будет разработка собственного программного обеспечения на базе GNU Radio или с нуля, если преследуются преимущественно исследовательские цели. Это самый бюджетный вариант SDR-лаборатории, однако, с весьма большими возможностями. Хороший вариант для учебных целей.
Заключение. Технология SDR становится все более популярной, подкрепляется растущими возможностями средств цифровой обработки и экономическими преимуществами ее использования. Она является необходимым шагом к созданию полноценных интеллектуальных радиосистем, поэтому изучение ее принципов необходимо в образовательном процессе. Однако понимание всех этих принципов, как и основ работы всех систем связи в целом, невозможно без демонстраций на реальном оборудовании и с реальными сигналами. Необходима программно-аппаратная платформа, которая позволяла бы проводить такого рода занятия и исследования. В работе рассмотрены три наиболее доступных и бюджетных реализации SDR-лаборатории в университете. Выбор аргументирован тем, что они ориентированы на разные уклоны в учебной или исследовательской деятельности. Объем статьи не позволяет описать каждый из них в деталях, это предмет отдельных публикаций. В настоящее время ведутся работы по реализации второго и третьего способов. Главная цель – создание доступного модульного многофункционального ПО для проведение научных исследований в области SDR.
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LOW COST HARDWARE AND SOFTWARE SOLUTIONS FOR SDR STUDY AT THE UNIVERSITY

Dubov M.A., Poljanin Ju.V., Budnikov I.A., Stojanov D.D.
Yaroslavl State University

SDR technology is becoming especially popular supported by the growing capabilities of digital processing and economic benefits of this technology. It is a necessary step toward cognitive radio systems. SDR is an excellent platform for creating demonstrations since it allows the creation of complex systems without the complex hardware constructions and debugging. The paper proposed three most available and low cost way to implement flexible SDR-lab at the university. It open the enormous capabilities for the study the modern types of modulation, coding, digital signal processing algorithms; conduct different researches and experimentations in software radio, cognitive radio, etc.
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Реализация программно управляемого формирователя радиосигналов телекоммуникационных систем на основе прямого цифрового синтеза

Кириллов С.Н, Слесарев А.С, Покровский П.С, Семин Д.С.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Введение

В настоящее время одним из наиболее перспективных направлений развития телекоммуникационных систем является внедрение принципа модульности при построении тракта передачи. Реализация на основе унифицированных модулей дает ряд существенных преимуществ: сокращение времени разработки системы, снижение финансовых затрат в процессе эксплуатации и др. В частности, применение унифицированного формирователя радиосигналов обеспечивает возможность быстрого изменения типа и параметров модуляции, канального кодирования, перемежения и шифрования.

На рис. 1 представлена обобщенная структурная схема унифицированного тракта передачи телекоммуникационной системы, включающего в себя программно управляемый формирователь радиосигналов на передающей стороне.
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Рис. 1. Обобщенная структурная схема унифицированного тракта передачи телекоммуникационной системы

Данный формирователь состоит из блоков помехозащищенного кодирования (помехоустойчивого кодирования и шифрования) и перемежения, расширения спектра, а также модуляции. Модулированный сигнал на промежуточной частоте с выхода формирователя радиосигналов подается на высокочастотную (ВЧ) часть передатчика, где осуществляется повышение частоты сигнала и усиление. Блок синхронизации и управления обеспечивает согласование работы и изменение режимов отдельных блоков при изменяющихся условиях функционирования системы.

Целью работы является реализация на современной элементной базе программно управляемого формирователя радиосигналов, являющегося прототипом унифицированного модуля телекоммуникационных систем.

Универсальный алгоритм помехозащищенного кодирования и перемежения

Операция внесения избыточности выполняется на базе унифицированного помехозащищенного кодера, включающего блоки преобразования входной и выходной последовательностей, схемы выполнения операции кодирования и генератора псевдослучайной последовательности [1]. Блоки преобразования последовательности необходимы для выполнения операции перемежения входной и выходной последовательностей, а также согласования кодовых скоростей с источником информации и модулятором. При этом перемежение производится по выбранному закону. Схема выполнения операции кодирования состоит из набора включенных параллельно линий задержки, а также блоков, выполняющих арифметические операции в пространстве полей Галуа. Данный алгоритм позволяет выполнять процедуры перемежения и кодирования с использованием таких кодов, как Боуза-Чоудхури-Хоквенгема, Рида-Соломона, Рида-Майлера, квадратично-вычетных, Голея, некоторых видов LDPC, сверточных с возможностью перфорирования и турбо-кодов, которые могут быть реализованы по командам блока синхронизации и управления.

Помимо процедуры кодирования алгоритм позволяет повысить защищенность передаваемого потока за счет свертки информационной и случайной последовательностей [1]. При этом криптостойкость системы полностью определяется параметрами случайной последовательности. Так, в случае формирования псевдослучайной последовательности на базе 128 бит защищенность составляет 1038 ключей.

Универсальный алгоритм формирования модулирующих сигналов

Универсальный программно-управляемый формирователь реализуется на основе квадратурного разложения комплексной огибающей современных видов модуляции. Предложено представление рассматриваемых видов радиосигналов через OQPSK-сигнал с взаимно-коррелированными квадратурными каналами в соответствии с выражениями [2]:
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Функциональная схема реализованного в соответствии с выражением (1) квадратурного формирователя сигналов представлена на рис. 2, здесь ППП – последовательно-параллельный преобразователь; Формирователь 
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. Разработанный формирователь позволяет получать спектрально эффективные виды модуляции, такие как TOQPSK, FBPSK, FQPSK, GMSK с полосой пропускания предмодуляционного гауссовского фильтра в пределах BT =0,25…0,7, FQAM, BPSK и OQPSK с различными формами элементарных импульсов. Ошибка формирования радиосигналов данных классов составляет не более 5о по фазе и 0,5 дБ по амплитуде. Также осуществляется формирование сигналов смешанных типов модуляции на основе принципа управляемой взаимосвязи между синфазной и квадратурной составляющими, что обеспечивает адаптивность и совместимость с большинством современных стандартов передачи информации.
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Рис. 2. Функциональная схема программно-управляемого формирователя модулирующих сигналов

Обоснование выбора метода формирования радиосигнала

В настоящее время применяются следующие методы формирования радиосигналов: прямой аналоговый синтез, синтез на основе контура фазовой автоподстройки частоты (ФАПЧ), прямой цифровой синтез (DDS).

Прямой аналоговый синтез обеспечивает формирование модулированных сигналов с высокой спектральной чистотой и малое время переключения между частотными диапазонами. Существенными недостатками данного подхода являются сравнительно узкий диапазон рабочих частот и низкое частотное разрешение, а также высокая стоимость [3].

Генераторы на основе контура ФАПЧ позволяют формировать радиосигналы с низким уровнем побочных спектральных составляющих и имеют меньшую сложность по сравнению с аналоговыми генераторами. Недостатками этого типа генераторов являются относительно большое время перестройки и низкое частотное разрешение [4].

Метод DDS основан на вычислении цифровых отсчетов сигнала с последующим формированием аналогового сигнала при помощи цифро-аналогового преобразователя. Вследствие этого DDS обеспечивает высокие разрешение по частоте (доли Гц) и точность формирования модулированных сигналов, малое время переключения частоты (до нескольких наносекунд), а также низкий уровень фазовых шумов [5, 6]. Современные интегральные синтезаторы DDS позволяют осуществлять генерирование сигналов с частотой до 400 МГц, при этом может быть реализована амплитудная, фазовая или частотная модуляция [7].

Таким образом, в перспективных телекоммуникационных системах целесообразно применение формирователя радиосигналов на основе метода DDS, что обеспечивает реализацию различных видов модуляции, быстрое изменение несущей частоты сигнала, высокую точность установки частоты. Стоимость формирователя радиосигналов на базе DDS существенно ниже, чем при использовании прямого аналогового синтеза.

Экспериментальные исследования

В качестве элементной базы при построении унифицированного формирователя радиосигналов выбраны цифровой сигнальный процессор (ЦСП) Blackfin BF537 и интегральная схема DDS AD9910 компании Analog Devices [7].

ЦСП BF537 является высокоскоростным процессором, обрабатывающим данные в формате с фиксированной запятой. Тактовая частота ядра достигает 600 МГц, шины периферийных устройств – 133 МГц. Наличие параллельного 16-разрядного интерфейса PPI позволяет обеспечить скорость передачи данных около 100 МБ/с для осуществления модуляции с высокой скоростью.

Микросхема DDS AD9910 содержит 32-разрядный аккумулятор фазы, что при максимальной тактовой частоте 1 ГГц обеспечивает абсолютную погрешность установки частоты, равную 0,12 Гц. Цифровое управление модуляцией осуществляется с помощью кодовых слов: 32-разрядного частоты, 16-разрядного фазы и 14-разрядного амплитуды. Наличие скоростного параллельного интерфейса позволяет осуществлять изменение параметров генерируемого сигнала с частотой до 250 МГц. Частота формируемых сигналов достигает 400 МГц.

На рис. 3 представлена структурная схема макета унифицированного формирователя радиосигналов, построенного на основе оценочных плат ЦСП BF537 и DDS AD9910.
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Рис. 3. Структурная схема макета унифицированного формирователя радиосигналов

Данная схема включает в себя кодирующее устройство, в качестве которого может выступать программируемая логическая интегральная схема, например, Xilinx Spartan 3E. Оценочная плата ЦСП BF537 реализует алгоритм формирования модулирующих сигналов. Оценочная плата DDS AD9910 используется для формирования модулированных сигналов на промежуточной частоте. Управление синтезатором AD9910 осуществляется с помощью последовательного интерфейса SPI, пересылка данных для реализации модуляции – через параллельный интерфейс PPI.

Экспериментальные исследования с использованием рассмотренного макета показали, что разработанный формирователь радиосигналов обеспечивает генерирование рассмотренных выше сигналов телекоммуникационных систем с допустимой погрешностью. Кроме того, формируемые сигналы удовлетворяли высоким требованиям к спектральной чистоте, предъявляемым к унифицированным средствам контроля, предназначенным для проверки и настройки различных радиотехнических устройств.

Заключение

Таким образом, разработан унифицированный формирователь радиосигналов, обеспечивающий генерирование различных видов телекоммуникационных сигналов со спектрально эффективными видами модуляции. Также обеспечивается кодирование информационного потока перспективными помехоустойчивыми кодами с возможностью повышения скрытности передаваемой информации. Осуществлена реализация макета унифицированного формирователя радиосигналов на основе ЦСП BF537 и DDS AD9910. Показано, что погрешность формирования фазы сигнала не превышает 5о, амплитуды – 0,5 дБ.

Работа выполнена в рамках реализации ФЦП «Научные и научно-педагогические кадры инновационной России» на 2009 – 2013 годы (контракты №П501 от 13 мая 2010 г. и №16.740.11.0269 от 24 сентября 2010 г.) при поддержке гранта Президента Российской Федерации для государственной поддержки молодых российских ученых МК-5000.2010.9 (договор №02.120.11.5000-МК).
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implementation of software programmable telecommunication system radio signal generator on basis of direct digital synthesis

Kirillov S., Slesarev A., Pokrovskij P., Semin D.

Ryazan State Radio Engineering University

Abstract. Adoption of modularity principle is one of the most perspective lines of telecommunication systems development. Transmission path implementation on basis of generic modules ensures rapid type and parameter change of modulation, channel coding, interleave and encryption. Unified radio signal generator is developed that ensures generating of different types of telecommunication signals with high spectral efficiency. It also provides data stream coding by the instrumentality of perspective error correction codes with the ability of secrecy increase. Unified radio signal generator prototyping on basis of DSP BF537 and DDS AD9910 is carried out. It is shown that phase error is less than 5 degrees and amplitude error is less than 0.5 dB.
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IP-ядро Декодера CABAC стандарта H.264
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Белорусский государственный университет информатики и радиоэлектроники 
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Введение

Стандарт H.264, также известный как MPEG-4 Part 10 или AVC (Advanced Video Coding), является стандартом сжатия видеопотока, обеспечивающим высокую степень сжатия исходного видео при сохранении высокого качества изображения [1]. Среди средств стандарта H.264, обеспечивающих высокую степень сжатия видеопотока, большую роль играет энтропийное кодирование синтаксических единиц и особенно контекстнозависимое адаптивное двоичное арифметическое кодирование CABAC (сontext-adaptive binary arithmetic coding). Данный вид кодирования обеспечивает более высокую степень сжатия, чем контекстнозависимое адаптивное кодирование с переменной длиной кодового слова CAVLC (context-adaptive variable-length coding) [2,3,4]. 

Целью работы являлась разработка IP-ядра декодера CABAC стандарта H.264 для мобильных приложений c разрешением до 625SD (720х576 сэмплов яркости)  и поддержкой высокого профиля (high profile). 

1. Процесс декодирования стандарта H.264

Процесс декодирования стандарта H.264 можно описать блок-схемой, представленной на рисунке 1.
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Рисунок 1 – Процесс декодирования стандарта H.264

Входной видеопоток (bitstream) декодируется, и из него выделяются соответствующие синтаксические единицы и блоки остаточных данных. Блоки остаточных данных представляют собой закодированные дискретным косинусным преобразованием (DCT) разности между текущим кодируемым кадром и прогнозом для данного кадра для сэмплов (samples) яркости и цветности. Декодирование обеспечивается либо декодером экспоненциальных кодов Голомба, либо декодером CAVLC, либо декодером CABAC.

Далее блоки остаточных данных деквантуются (Dequantization), к результату применяется обратное дискретное косинусное преобразование (IDCT) и получается разностный кадр (для упрощения будем рассматривать случай, когда размер секции (slice) равен кадру). Разностный кадр складывается с кадром-прогнозом. Кадр-прогноз может быть построен по ранее декодированным сэмплам этого же кадра (режим intra), либо с помощью компенсации движения (Motion compensation) по одному или двум ранее декодированным ссылочным кадрам (режим inter). Восстановленный кадр фильтруется (Deblocking filtering) для устранения артефактов, связанных с границами макроблоков. 

Процесс декодирования CABAC представлен на рисунке 2.
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Рисунок 2 –  Процесс декодирования CABAC

В декодере CABAC входная кодированная битовая последовательность декодируется в последовательность бинов (Bin string), которой впоследствии c помощью процесса бинаризации (Binarization) ставится в соответствие образец последовательности бинов для данной синтаксической единицы. При совпадении декодированной последова​тельности бинов с образцом бинаризации определяется искомое значение анализируемой синтаксической единицы.

Для каждого декодируемого бина осуществляется выбор контекстной модели, количественно характеризующейся двумя контекстными переменными pStateIdx и valMPS. Переменная pStateIdx является индексом вероятностного состояния (probability state index) и позволяет определить часть кодового интервала, соответствующего вероятности наименее вероятного символа LPS (least probable symbol). Переменная valMPS хранит значение наиболее вероятного двоичного символа. Контекстная модель может быть выбрана из некоторого конечного множества доступных моделей в зависимости от ранее декодированных значений этой же синтаксической единицы для соседних макроблоков и ранее декодированных значений бинов. Этот процесс называется контекстным моделированием (Context modeling). Таким образом, каждый бин декодируется согласно выбранной вероятностной модели. По результатам декодирования бина выбранная контекстная модель обновляется [2,4].

2. Организация вычислительного процесса декодера CABAC

В соответствии со стандартом H.264 для реализации алгоритма декодирования должны быть реализованы следующие шаги:

1. Вычисление значения контекстного индекса ctxIdx в зависимости от ранее декодированных значений этой же синтаксической единицы для соседних макроблоков или разделений макроблоков и ранее декодированных значений бинов;

2. Получение текущей контекстной модели по значению ctxIdx;

3. Декодирование очередного бина;

4. Обновление контекстной модели;

5. Сравнение декодированной последовательности бинов с образцом бинаризации. 

Для реализации поточных вычислений одного бина за такт работы декодера был реализован трехступенчатый конвейер. Вычисление значения контекстного индекса ctxIdx и получение текущей контекстной модели должны осуществляться перед декодированием очередного бина, поскольку он вычисляется на основе текущей контекстной модели. С другой стороны полученное значение бина используется для вычисления контекстного индекса для следующего бина. В связи с указанным обстоятельством вычислительный процесс декодера CABAC может быть организован так, как указано в таблице 1.

После завершения процесса декодирования текущего бина контекстная модель для следующего бина фиксируется во входных регистрах второй ступени конвейера. 

Таблица 1 –  Поточный вычислительный процесс декодера CABAC 

	Ступень конвейера
	Такт работы конвейера

	
	к-1
	к
	к+1

	1
	Вычисление ctxIdxi с учетом bini-1, выбор PStateIdxi и valMPSi 
	Вычисление ctxIdxi+1 с учетом bini, выбор PStateIdxi+1 и valMPSi+1 
	Вычисление ctxIdxi+2 с учетом bini+1, выбор PStateIdxi+2 и valMPSi+2 

	2
	Вычисление bini-1
	Вычисление bini
	Вычисление bini+1

	3
	Вычисление образца бинаризации для bini-2
	Вычисление образца бинаризации для bini-1
	Вычисление образца бинаризации для bini


3. Структура декодера CABAC
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Структура декодера CABAC, реализующая предложенный вычислительный процесс, приведена на рисунке 3. 

В начале каждой секции (slice) осуществляется инициализация памяти контекстных моделей Context model memory. Для этого из Context tables memory считываются пары значений переменных стандарта H.264 m и n и с помощью Context variables processor рассчитываются значения pStateIdx и valMPS. Для ускорения процесса инициализации Context tables memory имеет широкую 256-разрядную выходную шину данных и Context variables processor состоит из 16 идентичных параллельно работающих процессоров. Начальные контекстные модели обновляются в процессе работы декодера. 

Входные данные поступают в декодер по 32-разрядной шине данных. Input block обеспечивает битовое выравнивание входных данных по границе использованных битов с учетом числа бит, потребленных в процессе декодирования. 

Все синтаксические единицы разбиты на две группы: синтаксические единицы, обрабатываемые поодиночке и остаточные данные, декодируемые полным блоком. Для построения блока остаточных данных используется Block of coeff builder. 
Рис. 3

Одновременно с выдачей декодированных значений синтаксических единиц или блоков остаточных данных декодер выдает значение числа потребленных бит входного слова данных для корректировки указателя внешнего буфера данных. 

Значение контекстного индекса ctxIdx формируется с помощью Context processor в соответствии с кодом декодируемой синтаксической единицы (SE code) и текущих значений параметров (типов секции и соседних макроблоков, индексов разделений и т.п). 

Заключение

Для тестирования декодера было разработано программное обеспечение на основе Reference Software JM [5]. Результаты тестирования считались правильными при полном совпадении результатов декодирования предложенным декодером и тестовым обеспечением на базе JM. Тестирование подтвердило работоспособность декодера с учетом режимов MBAFF и IPCM.

Полные аппаратные затраты декодера с учетом контекстной памяти, схем ее инициализации и регистровых файлов для хранения информации о соседях при реализации на FPGA Xilinx XC5VLX155T составляют 23446 триггера, 15225 LUT и 3 блока памяти, максимальная тактовая частота - 72 МГц.

В таблице 2 приведены характеристики предлагаемого арифметического декодера (Arithmetic decoder на рисунке 3), а также сравнение их с известными реализациями на базе FPGA.

Таблица 2 Xарактеристики предлагаемого арифметического декодера, а также сравнение их с известными реализациями на базе FPGA

	Характеристика
	[6]
	[7]
	Предлагаемый декодер

	Тип FPGA
	FPGA cемейства Virtex 4
	Altera Stratix II S60
	Virtex 4 XC4VLX15

	Затраты аппаратных ресурсов FPGA
	302 slice
	389 Adaptive Logic Module 
	273 slice

	Максимальная тактовая частота, МГц
	100
	105
	105

	Количество тактов для декодировния одного бина
	2
	1
	1


Семейство Altera Stratix II является приблизительным аналогом Xilinx Virtex 4, выпускаемым по аналогичной 90 nm технологии. При сопоставлении ресурсов следует иметь в виду, что 1 ALM (Adaptive Logic Module) Stratix II приблизительно соответствует 1 slice Virtex 4, поскольку они содержат по 2  LUT, 2 триггера, а также некоторые другие аналогичные друг другу ресурсы для реализации арифметических операций. Результаты реализации арифметического декодера на базе FPGA, приведенные в таблице 2, показывают, что при сопоставимой с реализацией [7] производительности предлагаемый арифметический декодер имеет меньшие затраты аппаратных ресурсов кристалла FPGA, а по сравнению с реализацией [6] имеется в 2 раза выигрыш по производительности при меньших аппаратных затратах.
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IP-CORE DECODER CABAC H.264 standard

Stankevich, A., Petrovsky Al., Petrovsky A.

Belarusian State University Informatics and Radioelectronics, e-mail: {stankevich, petrovsky, palex}@bsuir.by

H.264 standard, well known as MPEG-4 Part 10 or AVC (Advanced Video Coding), is a video compression standard that provides high compression source video while maintaining high quality images. The high compression is archived by applying a entropy coding algorithm for syntax units and especially context-adaptive binary arithmetic coding (CABAC). This type of coding is used, starting with the Main Profile, and provides a better compression ratio than context-adaptive variable-length coding (CAVLC). The aim of this work is to develop IP-core for decoding CABAC H.264 standard for mobile application with resolution up to 625SD (720x576 luminance samples) with supporting a high profile.

In CABAC decoder input encoded bit sequence encodes in bins sequence (Bin string), which subsequently go through a binarization process, that is associated with a sample sequence of bins for a given syntax unit. The desired value of the analyzed syntax units are determined from the coincidence of the decoded sequence bins with sample binarization. The content model, quantitatively characterized by two context variables pStateIdx and valMPS, selects each decoded bin. pStateIdx is a probability state index and allows to define a portion of the code interval that corresponds to the probability of least probable symbol of LPS (least probable symbol) and valMPS storages a value of most likely binary digits. Contextual model can be selected from a finite set of available models depending on the previously decoded values of the same syntax unit for neighboring macroblocks and previously decoded values of bins. This process is called as context modeling. Thus, each bin is decoded according to the chosen probabilistic model. According to the results of bin decoding the chosen context model is updated.

To implement the stream computing one bin per clock of the decoder is requared three-stage pipeline. Calculating the value of the index context ctxIdx and receive the current context model should be implemented earlier then next bin will be decoded, since it is calculated based on the current context model. On the other hand the resulting bin value is used to calculate context index for the next bin. 

Total decoder hardware costs taking into account the content of memory circuits its initialization and register files in the implementation on FPGA Xilinx XC5VLX155T are 23544 trigger 15225 LUT and 3 blocks of memory, maximum clock frequency of 60 MHz. The results of the implementation of the arithmetic decoder based on FPGA, shown in Table 1, it demonstrates comparability with the other implementations, the performance offered by the arithmetic decoder has a lower cost of hardware resources of the crystal FPGA, and compared with the other implementation, and there is a gain of 2 in productivity at lower hardware cost. 

Table 1. The description of the proposed arithmetic decoder, as well as their comparison with the known implementations on an FPGA 

	Characteristic
	[5]
	[6]
	The proposed decoder

	Type FPGA
	FPGA Virtex 4 family
	Altera Stratix II S60
	Virtex 4 XC4VLX15

	Costs of hardware resources of FPGA
	302 slice
	389 Adaptive Logic Module
	273 slice

	Maximum operating frequency, MHz
	100
	105
	105

	Number of cycles for decoding one bean
	2
	1
	1
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ОПТИМИЗАЦИЯ РЕАЛИЗАЦИИ ПРОЦЕДУРЫ БПФ ПО ОСНОВАНИЮ 2  НА ПЛИС

Мельников Н.В1., Пирский Г.В1., Фин В.А2.

1Российский государственный социальный университет

2НИИ точных приборов

Процедура БПФ является одной из основных процедур спектрального анализа. В настоящее время при создании современных устройств цифровой обработки сигналов (ЦОС) всё большее применение, наряду с  персональными компьютерами (ПК) и цифровыми сигнальными процессорами (ЦСП), находят программируемые логические интегральные схемы (ПЛИС). Реализация БПФ на ПК и ЦСП весьма подробно освещена в литературе, имеются библиотеки различных модификаций БПФ на этих вычислительных средствах [1], а реализация БПФ на ПЛИС освещена мало.

Укрупнённая структурная схема однократной реализации БПФ по основанию 2 изображена на рис.1.
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Рис. 1. Укрупненная структурная схема однократной реализации БПФ по основанию 2.

Обработка входного массива начинается с его ввода в буферное ОЗУ, которое состоит из двух блоков. В начале работы переключатель П1 находится в положении 2, а переключатель П2 - в положении 1; элементы входного массива запоминаются в первом блоке буферного ОЗУ, т.е. в ОЗУ1. В состав каждого блока буферного ОЗУ входят четыре двухпортовых блока ОЗУ ПЛИС. Объем одного блока ОЗУ ПЛИС составляет 18 кбит, что позволяет хранить в нем до 512 элементов входного массива. Поэтому длина входного массива не может превышать 2048 элементов. В блок буферного ОЗУ за один такт могут быть введены восемь  элементов входного массива.

После завершения ввода данных начинается процесс вычисления элементов ярусов БПФ. Перед вычислением элементов первого яруса переключатели П1 и П3 переходят в положение 1, а переключатель П2 - в положение 2. На каждом такте из буферного ОЗУ загружаются восемь  элементов обрабатываемого массива, необходимые для вычисления четырех «бабочек» с основанием 2. Множители поворота, которые необходимы для вычисления «бабочек», поступают из ПЗУ. Завершение вычислений элементов каждого яруса сопровождается изменением положений переключателей П2 и П3 на противоположные. После этого начинается вычисление элементов следующего яруса. Результаты вычислений всех ярусов, кроме последнего, сохраняются в одном из блоков буферного ОЗУ.

В результате вычисления элементов последнего яруса получается выходной массив, элементы которого располагаются в бит-реверсивном порядке. Блок бит-реверсивной перестановки восстанавливает естественный порядок следования элементов выходного массива, после чего выходной массив выводится из ПЛИС.

Для повышения производительности процесс вычисления ярусов БПФ реализован при помощи аппаратного конвейера, структура которого (аппаратные блоки) изображена на рис. 2.
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Рис. 2. Структура аппаратного конвейера.

Все блоки аппаратного конвейера работают независимо друг от друга. Управление их работой осуществляется при помощи УУ, не показанного на рис. 2. Синхронизация блоков аппаратного конвейера осуществляется при помощи тактового сигнала. Каждый блок аппаратного конвейера запрограммирован на выполнение одной определенной операции. Исключение составляют только блоки ОЗУ, которые поддерживают две операции: чтение и запись данных. Эти две операции, как правило, выполняются параллельно. Время выполнения всех операций составляет один такт.

Аппаратный конвейер может работать в двух режимах. Первый режим предназначен для обработки всех ярусов БПФ, кроме двух последних. В этом режиме загруженные из блока ОЗУ1 данные последовательно обрабатываются блоками S, V1 и V2. Результаты вычислений сначала поступают в буфер B, а затем записываются обратно в блок ОЗУ1. Блок S предназначен для автоматического масштабирования. Необходимость в буфере B обусловлена тем, что у блока ОЗУ1 имеются два источника входных данных: выводы ПЛИС, по которым передается входной массив, и блок V2. Поэтому требуется вспомогательный блок, управляющий потоками данных от этих двух источников. Роль такого вспомогательного блока и играет буфер B. Вычисление «бабочек» яруса осуществляется при помощи двух блоков: V1 и V2. Разбиение процесса вычисления «бабочки» на два этапа позволяет увеличить производительность вычислений в целом. Чтобы понять, за счет чего достигается увеличение производительности, необходимо сначала рассмотреть характеристики реализации вычисления «бабочки» за один такт при помощи блока, структурная схема которого изображенного на рис.3.
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Рис. 3. Структурная схема вычислительного блока V.

Учитывая, что вычисление суммы и разности комплексных чисел a и b осуществляться параллельно, минимальный интервал времени, необходимый для вычисления «бабочки» блоком V, можно выразить следующим образом:
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где:
Ta - минимальный интервал времени, необходимый для вычисления суммы и разности комплексных чисел a и b;
Tb - минимальный интервал времени, необходимый для вычисления произведения разности комплексных чисел a и b на поворачивающий множитель w.

Так как вычисление «бабочки» блоком V занимает один такт, то общее количество тактов, необходимое для вычисления одного яруса, можно записать следующим образом:
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Структурная схема вычислительных блоков V1 и V2, которые используются в аппаратном конвейере, изображена на рис. 4.
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Рис. 4. Структурная схема вычислительных блоков V1 и V2.

Несмотря на то, что блоки V1 и V2 на схеме соединены последовательно, они работают параллельно: блок V1 не дожидается завершения вычисления «бабочки» вторым блоком, а начинает вычисление следующей «бабочки» яруса. Учитывая это, количество тактов C2, необходимое для вычисления яруса БПФ двумя блоками, составляет:
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Как видно величины C1 и C2 практически равны и, следовательно, этот параметр не влияет на скорость вычислений.

Минимальный интервал времени, необходимый для завершения вычислений обоими блоками, можно выразить следующим образом:
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Следовательно:
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В результате разбиение вычисления «бабочки» на два этапа позволяет увеличить скорость вычислений. На рис. 5 изображено совмещение вычисления «бабочек» яруса во времени блоками V1 и V2.
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Рис. 5. Совмещение во времени процесса вычисления «бабочек» блоками V1 и V2.

Второй режим работы аппаратного конвейера предназначен для обработки двух последних ярусов, которые вычисляются одновременно. В этом режиме загруженные из блока ОЗУ1 данные последовательно обрабатываются блоками S, V3 и V4. Результаты вычислений записываются в блок ОЗУ2. Блоки V3 и V4 реализуют вычисление «бабочек» предпоследнего и последнего ярусов соответственно.
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АНАЛИЗ СПЕКТРОВ РАССЕЯНИЯ ЛАЗЕРНОГО ИЗЛУЧЕНИЯ В МОРСКОЙ ВОДЕ, ПОЛУЧЕННЫХ С ПОМОЩЬЮ АКУСТООПТИЧЕСКОГО ПОДВОДНОГО СПЕКТРОМЕТРА

Пожар В.Э., Шурыгин А.В., Цапенко А.П.

Научно-технологический центр уникального приборостроения РАН

Целью данной работы является обработка данных полученных в ходе испытаний спектрометрического подводного комплекса [1]. 

Основой для анализа стали спектры рассеянного в толще воды лазерного излучения длиной волны 532 нм, зарегистрированных прибором в восьми разных точках акватории Азовского моря [2]. Для каждой географической точки измерения проводились на разных глубинах: от 0,3 м до самого дна (4-6 м). На глубине менее одного метра наблюдается определяющее влияние спектра неба, который имеет характерные особенности, позволяющие использовать их для спектральной привязки спектров по длине волны. 

Одна из таких особенностей - линии Фраунгофера, представляющие собой линии поглощения в хромосфере Солнца, видимые на фоне непрерывного спектра фотосферы. 

Вне зависимости от присутствия шумов в полученном спектре линии Фраунгофера должны быть хорошо различимы на малой глубине проведения эксперимента. Поскольку значения длин волн, соответствующие линиям поглощения, известны и не зависят от внешних факторов, их можно использовать для контроля точности юстировки прибора по длинам волн.

В результате исследования полученных спектров, был сделан вывод о том, что за исключением измерений, проведенных у западной части косы Долгая, линии Фраунгофера легко обнаружимы и соответствуют теоретическим значениям с погрешностью, не превышающей полосы пропускания спектрометра. 

Указанные выводы были сделаны на основании двух видов оценок. Первая — визуальная — состояла в сопоставлении вертикальных линий, проведенных на соответствующих линиям Фраунгофера длинах волн, и резких «провалов» на графиках. Данный подход показал в целом мало различимые расхождения между теоретическими и экспериментальными данными.

Однако, примененная зрительная оценка не является объективной, поэтому была  создана программа для выделения потенциальных линий Фраунгофера и последующего сравнения полученных результатов с теоретическими значениями. 

Полученные в результате такого подхода данные выявили некоторое количество  узких линий поглощения. Среди вычисленных длин волн линий поглощения были обнаружены и теоретически предсказанные, что полностью подтвердило результаты, обнаруженные первым способом.

Из полученных данных можно сделать вывод, что юстировка прибора позволяет получать достоверные данные о длине волны пропускаемого фильтром света. Также можно предположить наличие в воде веществ, обуславливающих дополнительные линии поглощения, определенные в результате эксперимента, которые не соответствуют атмосферным и солнечным.

В качестве примера на Рисунке 1 приведен график с указанными на нем линиями поглощения, которые были определены программой:
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Рисунок 1.
Спектр рассеяния воды.

Кружки - узкие линии поглощения, определенные программой. Вертикальные прямые — линии Фраунгофера.

В результате рассмотрения исходных графиков был сделан вывод о том, что при выбранной форме представления данных необходимо уменьшить влияние шумов, в силу невозможности получения правильной визуальной оценки. 

Для уменьшения влияние шума был выбран подход, основывающийся на Фурье‑анализе спектральной кривой. 

В результате прямого преобразования был получен график (Фурье-образ) частотных составляющих спектральной функции (Рисунок 2). Исходя из количества измерений, составляющих серию, можно сделать вывод, что составляющие сигнала с частотами выше 0.11 с высокой степенью вероятности являются помехами. Поэтому было решено провести обработку спектра частот (Фурье-образа) таким образом, чтобы устранить эти составляющие. Так как простейшее ступенчатое обрезание функции вносит нежелательные осцилляции в восстановленный сигнал, была использована аподизация, линейная и экспоненциальная. В большинстве случаев применение линейной аподизации приводит к значительному уменьшению вносимых осцилляций, а применяя экспоненциальную форму, можно получать результаты более высокого качества. 

Конечная область спада спектра амплитуд лежит в промежутке частот: 0.06..0.0924.

На втором этапе был проведен анализ зависимости изменения величины сигналов от глубины измерения. Сигналы Для этого вначале выбирались наиболее две наиболее репрезентативные длины волны: одна - из области основного максимума (желто-зеленая часть спектра), другая - из красной области, соответствующей дополнительному пику функции в области 680 нм. Уточненный выбор длины волны имел место для каждого из мест измерения, причем рассматривались глубины более 2-х метров. Стартовый диапазон спектра: 670 - 690 нм. Анализ показал, что для всех географических точек максимум интенсивности для этого диапазона на глубине при включенном лазере наблюдается при длине волны 679 нм. Соответственно, графики были построены для среднего значения интенсивности на этой длине волны. Для сравнения был использован график зависимости интенсивности от глубины на 579 нм, соответствующий максимуму интенсивности спектра неба.
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Рисунок 2. Фурье-образ спектральной функции.

Результирующие зависимости от глубины представлены на Рисунке 3. Они свидетельствуют, что в области основного пика (579 нм) излучение спадает экспоненциально с глубиной, а в области дополнительного пика – выходит на постоянный уровень. Это означает, что оптический сигнал в первом случае вызывается солнечным излучением, а во втором – другим фактором, не зависящем от глубины. С учетом того, что в отсутствие лазерного излучения (532 нм), оптический сигнал спадает экспоненциально, можно утверждать, что наблюдаемый источник света на длине волны  679 нм обусловлен флуоресценцией находящихся в воде веществ и взвеси, которые могут быть связаны с растворенным органическим веществом или веществами-загрязнителями, микроорганизмами.

Аналогичные результаты наблюдаются во всех остальных точках акватории.

В связи с возможным наличием других помех, имеющих периодический характер, был проведен анализ на наличие строго периодических составляющих, используя преобразование Фурье. 

Результаты данного анализа показали отсутствие периодичности определенной частоты как для всех проведенных измерений в общем, так и в пределах одной точки: постоянства частот существенно выделяющихся пиков не было обнаружено. Так же не при всех измерениях найдены указанные пики. В итоге можно предположить отсутствие каких-либо периодических факторов, постоянно участвующих в процессе измерений, которые могли бы быть связанны с дефектами спектрометра или сбоями при его функционировании.
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Рисунок 3. Зависимость интенсивности рассеянного лазерного излучения от глубины (в метрах):

а) монотонный спад характеризует солнечную засветку;
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ПФ – перестраиваемый фильтр, ПОА – переменный оптические аттенюатор, 


ПЛЗ – перестраиваемая линия задержки, OR – многоканальный смеситель





Рисунок 1 – Схема логических вентилей на PPLN структуре. 





Рисунок 3 – Зависимость Q-фактора от длины волны канала А
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Рисунок 3 – Структура декодера CABAC
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