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ЭФФЕКТЫ КВАНТОВАНИЯ И ПЕРЕПОЛНЕНИЯ В ЦИФРОВЫХ ФИЛЬТРАХ БАТТЕРВОРТА И ЧЕБЫШЕВА

Брюханов Ю.А., Лукашевич Ю.А.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова

Фильтры Баттерворта и Чебышева широко используются при обработке аналоговых и цифровых сигналов. Применение цифровых фильтров сопряжено со специфическими искажениями полезных сигналов, обусловленными эффектами квантования и переполнения, возникающими из-за конечного числа разрядов в представлении чисел (особенно при использовании арифметики с фиксированной запятой) [1,2]. Арифметические операции (сложения и умножения) в цифровых фильтрах выполняются с ошибками, зависящими от способа аппроксимации и кодирования чисел, а также от числа разрядов в их представлении. Специфическими являются также ошибки, обусловленные переполнением разрядной сетки. Ошибки квантования и переполнения связаны с видом характеристик квантователей, которые являются существенно нелинейными, что и определяет характер процессов в системах дискретного времени. На практике характеристики переполнения квантователей бывают двух видов: с насыщением и пилообразная. 

Методика исследования установившихся процессов в системах дискретного времени с нелинейным сумматором без учета эффектов квантования при периодических внешних воздействиях разработана в [3]. В работе [4] предложен метод расчета вынужденных колебаний в нелинейных системах дискретного времени при периодических внешних воздействиях. 

Важной характеристикой качества передачи сигналов через любой фильтр является величина нелинейных искажений, вносимых в сигнал. Эти искажения обусловлены нелинейностью характеристики вход-выход фильтра. Количественно они оцениваются коэффициентом нелинейных искажений K, равным отношению среднеквадратического уровня всех высших гармоник реакции фильтра в установившемся режиме к амплитуде полезного сигнала (первой гармоники) [5].

Целью настоящей работы является расчет установившихся (вынужденных) периодических колебаний в цифровых фильтрах нижних частот Баттерворта и Чебышева типа 1 при гармонических воздействиях с учетом эффектов квантования и переполнения (насыщения), расчет спектрального состава реакции и нелинейных искажений в фильтрах, определение зависимости нелинейных искажений от способа кодирования, аппроксимации чисел и от количества разрядов в представлении чисел 

При каскадной реализации цифрового фильтра в виде последовательного соединения G нелинейных рекурсивно–нерекурсивных цепей второго порядка уравнения состояний фильтра имеет вид
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Здесь y(n) – реакция системы, x(n) – входное воздействие, i – номер каскада, ai и bi – коэффициенты нерекурсивной и рекурсивной частей цепи соответственно, mi – весовые коэффициенты между каскадами, обеспечивающие требуемый динамический диапазон фильтра.

С позиций теории многомерных точечных отображений [6] уравнения (1) описывают нелинейное дискретное отображение некоторой точки Y(n) G –мерного пространства в точку Y(n+1), т. е. 
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где F – функция последования. При периодическом воздействии стационарный режим характеризуется последовательностью инвариантных (неподвижных) точек дискретного отображения 
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где 
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 – означает i-кратное применение отображения (2), Т=TС /TД , TС   – период входного воздействия (сигнала), TД – период дискретизации, Т – целое число, 
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Ключевым для расчета стационарного режима является соотношение
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Применительно к последовательно соединенным G нелинейных цепям второго порядка согласно (1) это означает выполнение системы равенств:
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Эти соотношения вместе с уравнениями состояний (1) позволяют определить значение yi(0). Далее, опять используя (1), находим все необходимые инвариантные точки от yi(1) до yi(T-1).

Для нахождения спектрального состава реакции фильтра применяется дискретное преобразование Фурье (ДПФ). При этом для целых Т используется классическая формула [2]
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А при нецелом отношении T=M/N, M>N (числа М и N не имеют общих множителей) согласно методике [3] для спектрального разложения вместо (3) используется выражение


[image: image9.wmf]å

-

=

÷

ø

ö

ç

è

æ

-

=

1

0

2

exp

)

(

1

)

(

M

n

kn

T

j

n

y

M

k

Y

p

.

Для нахождения коэффициента нелинейных искажений К воспользуемся свойством симметрии ДПФ для вещественных последовательностей [2]. Это позволяет для целого T использовать формулу
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где
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Если Т – нецелое число, то в выражения (4) и (5) вместо Т следует подставить М.

Рассчитаем нелинейные искажения в цифровых фильтрах нижних частот Баттерворта и Чебышева типа 1 при периодических воздействиях вида x(n)=Acosn, где 2T. Проектирование цифровых фильтров (без учета эффектов квантования и переполнения) и разложение их на каскады рекурсивно-нерекурсивных фильтров 2 порядка проводилось с использованием функций вычислительной среды MatLab. 

Полагаем, что в фильтрах используется дробная арифметика, учитываются только нелинейности характеристик квантователей сумматоров, характеристики переполнения квантователей имеют вид с насыщением, а характеристики умножителей линейны, т.е. f2()=. 

На рис. 1 и 2 приведены зависимости коэффициента нелинейных искажений К гармонических сигналов в фильтрах нижних частот соответственно Баттерворта и Чебышева типа 1 в диапазоне частот (0; с, где с- частота среза фильтра, с=0,2, для порядка фильтров 2G(6; 8 от количества разрядов R в представлении чисел при двух способах кодирования (прямой и дополнительный коды) и аппроксимации чисел (усечение и округление). Всюду сплошные линии соответствуют порядку фильтра 2G=6, а штриховые - 2G=8. Номера линий соответствуют следующим видам кодирования и аппроксимации чисел: 1 – прямой код с усечением, 2 - прямой код с округлением, 3 – дополнительный код с усечением, 4 - дополнительный код с округлением. Фильтр Чебышева типа 1 имеет в полосе пропускания неравномерность 0,2 дБ.
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Рис. 1






Рис. 2

Расчеты показывают, что наименьшие искажения имеют место при использовании округления чисел. В диапазоне значений R([5,8] в фильтрах обоих типов наибольшие искажения имеют место при использовании дополнительного кода с усечением, что, вероятно, обусловлено асиммитричностью соответствующей характеристики квантователя . В фильтрах Баттерворта величина К не превышает 10% при числе используемых разрядов R≥7 (за исключением использования усечения в дополнительном коде при 2G=8, где требуется R≥8). Следует отметить больший уровень искажений в фильтрах Чебышева, что объясняется большей неравномерностью амплитудно-частотной характеристики в пределах полосы пропускания данного типа фильтров. При R≤5 искажения в несколько раз больше, чем в фильтрах Баттерворта. В фильтрах Чебышева величина К не превышает 10% при числе используемых разрядов R≥ 8 (за исключением использования усечения в дополнительном коде при 2G= 8, где требуется R> 8). Искажения возрастают с увеличением числа каскадов фильтра, что объясняется увеличением количества нелинейных преобразований сигнала.
Результаты работы могут использоваться при проектировании цифровых систем передачи информации.
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QUANTIZATION AND OVERFLOW EFFECTS IN BUTTERWORTH AND CHEBYSHEV DIGITAL FILTERS
Bruhanov Yu., Lukashevich Yu.

P.G. Demidov Yaroslavl State University 

Butterworth and Chebyshev filters are widely used in the analog and digital signal processing. Quantization and overflow errors in digital filters connected with types of the quantizers characteristics, which are essentially nonlinear, and determines the nature of processes in discrete-time system.
The method for investigation of steady processes in discrete-time system with a nonlinear adder without taking into consideration the quantization effects under influence of periodic external influence is developed at [1]. The method for calculating of the forced oscillations in nonlinear discrete-time system with periodic external influence is proposed at [2].

The purpose of this work is the calculation of the steady periodic oscillations in low pass Butterworth and Chebyshev (type 1) digital filters when the input is harmonic signal and the quantization and saturation effects  are taking into consideration. Also the calculation of spectral components of the filter output, estimation of nonlinear distortion is done. Definition of nonlinear distortion from coding method, the approximation numbers and the number of bits in the numbers representation is given.
For calculation of spectral components of the filter output and the nonlinear distortion of harmonic signals technique developed in [1] is applied.
Nonlinear distortions in low pass Butterworth and Chebyshev type 1 filters were calculated for the case of periodic input influence: x(n)=Acosn, where 2/T. Digital filters design (without the consideration of quantization and overflow effects) and their decomposition into cascades of 2 order filters were carried out using MatLab environment.

Let’s consider that filters use fractional arithmetics, the characteristics of adder’s quantizers are purely nonlinear, the characteristics of overfill quantizers are given by the saturation, and the characteristics of multipliers are linear, i.e. f2()=.

Calculation shows that the least distortion take place when using the rounding of numbers. In the range of values of R([5,8] in the filters of both types the greatest distortions occur when using an additional code with a truncation, which is probably due to the corresponding asymmetric characteristics of quantizer. In Butterworth filter value of K does not exceed 10% when the number of bits used by R≥7 (except use of truncation in the additional code for 2G=8, which requires R≥8). It should be noted that a greater level of distortion in the Chebyshev filter, which is explained more uneven frequency response within the bandwidth of the filter types. When R≤5 distortion is several times greater than in the Butterworth filter. In Chebyshev filter magnitude to less than 10% when the number of bits used by R≥8 (except for the use of truncation in the additional code for 2G=8, which requires R>8). Distortion increases with the number of stages filter, which is explained by an increase in the number of nonlinear transformations of the signal.
Received results can be used for digital information transmission system design.
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ОБОБЩЕННАЯ ПОЛИФАЗНАЯ СТРУКТУРА КОСИНУСНО-МОДУЛИРОВАННОГО БАНКА ФИЛЬТРОВ

Вашкевич М.И., Петровский А.А.

Белорусский государственный университет информатики и радиоэлектроники 
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Реферат

Рассматривается обобщенная полифазная структура косинусно-модулированного банка фильтров (КМБФ), в которой в качестве элемента задержки выступает фазовое звено. Данная обобщенная полифазная структура КМБФ описывается неравнополосный банк фильтров, получающийся путем деформации частотной оси. Показывается способ уменьшения вычислительной сложности блока косинусной модуляции КМБФ.

Введение

В последние два десятилетия системы анализа/синтеза с использованием банков фильтров получили широкое распространение [1]-[2]. Что обусловлено гибкостью и удобством обработки и анализа сигналов при помощи банков фильтров. Большую популярность получили банки фильтров, основанные на принципах модуляции, где фильтры анализа и синтеза образуются путем модуляции КИХ фильтра-прототипа.

В работе рассматривается банк фильтров, построенный на основе косинусной модуляции фильтра-прототипа [3]. Эта идея позволяет свести проектирование целого банка фильтров к расчету одного КИХ фильтра-прототипа. Также в рассматриваемом банке фильтров в качестве элемента временного сдвига используется фазовое звено
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Как было показано в [4], использование фазового звена как элемента задержки позволяет получать неравнополосный банк фильтров за счет деформации частотной оси:
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Таким образом, использование в банке фильтров фазовых звеньев является естественным обобщением операции временного сдвига, поскольку единичная задержка [image: image19.wmf]1
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 является частным случаем фазового звена при [image: image20.wmf]0
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 (соответствующий данному значению банк фильтров является равнополосным).

Импульсные характеристики фильтров анализа [image: image21.wmf]]
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 КМБФ имеют следующий вид:
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где [image: image25.wmf]N

 – порядок фильтра-прототипа, [image: image26.wmf]1
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 – коэффициенты фильтра-прототипа.

Обобщенная полифазная структура КМБФ

Интерес к КМБФ [2-5] объясняется хорошо разработанной теорией алгоритмов их реализации. В работе [3] предлагается эффективная схема реализации КМБФ на основе полифазного представления фильтра-прототипа. Для случая, когда порядок фильтра-прототипа [image: image29.wmf]mM
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 – произвольное положительное число, выражение для банка фильтров анализа можно записать в следующем виде:
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 компоненты матрицы косинусной модуляции MC, а в качестве элементов задержки используются фазовые звенья [image: image33.wmf])
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Это выражение позволяет представить матрицу косинусной модуляции [image: image35.wmf]C

M

 в блочном виде
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где [image: image37.wmf][
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. Регулярная структура матрицы косинусной модуляции дает возможность записать её в виде следующего произведения:
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где [image: image39.wmf]n

I

– единичная матрица [image: image40.wmf]n

-го порядка. Вычисление по формуле (5) требует в [image: image41.wmf]m

 раз меньше операций умножения по сравнению с (4). Далее выражение для банка фильтров анализа с учетом подстановки (5) принимает вид

	[image: image42.wmf][

]

=

ú

ú

ú

ú

û

ù

ê

ê

ê

ê

ë

é

-

×

ú

ú

ú

ú

û

ù

ê

ê

ê

ê

ë

é

×

-

-

×

=

ú

ú

ú

ú

û

ù

ê

ê

ê

ê

ë

é

-

-

]

1

[

]

1

[

]

0

[

)

(

)

(

1

)

(

)

(

)

(

1

2

2

2

2

1

1

0

N

h

h

h

z

A

z

A

z

H

z

H

z

H

N

повторений

m

M

M

M

M

M

M

O

4

4

4

4

4

3

4

4

4

4

4

2

1

K

M

I

I

I

I

C


[image: image43.wmf]ú

ú

ú

ú

ú

û

ù

ê

ê

ê

ê

ê

ë

é

+

-

-

-

+

+

-

+

-

×

=

-

-

+

L

M

L

L

]

1

4

[

)

(

]

1

2

[

)

(

]

1

2

[

)

(

]

1

[

)

(

]

2

[

)

(

]

0

[

1

4

1

2

1

2

2

M

h

z

A

M

h

z

A

M

h

z

A

h

z

A

M

h

z

A

h

M

M

M

M

C

,
	(6)


Последнее выражение служит основой для построения полифазной структуры обобщенного КМБФ. Элементами вектора-столбца в последнем выражении служат т.н. полифазные компоненты фильтра-прототипа. Аналогичное выражение может быть получено и для банка фильтров синтеза.
Эффективность полифазной структуры банка фильтров заключается в возможности построения быстрого алгоритма для вычисления матрицы косинусной модуляции. Под быстрым алгоритмом понимается представление матрицы [image: image44.wmf]С

 в виде произведения слабозаполненных матриц. В [3] показано, что матрица косинусной модуляции может быть записана в виде:
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где [image: image46.wmf]M

DCT4

 – матрица дискретного косинусного преобразования типа 4 (ДКП-4), 
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Выражение (7) позволяет свести задачу реализации КМБФ к задаче синтеза быстрого алгоритма для дискретного косинусного преобразования типа 4. Наиболее общий подход к построению быстрых алгоритмов для всего семейства дискретных синусных и косинусных преобразований, основанный на привлечении методов теории групп и абстрактной алгебры, дается в [6].
Заметим, что (7) представляет собой произведение матрицы предсложений на матрицу ДКП-4. При этом умножение на матрицу предсложений требует [image: image49.wmf]M

3

 операций сложения. Это число может быть уменьшено до [image: image50.wmf]M

2

. В качестве примера рассмотрим случай, когда [image: image51.wmf]M

 и [image: image52.wmf]m

 четные числа, тогда матрица предсложений имеет блочный вид:
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Используя элементарные преобразования, (9) приводится к блочному ступенчатому виду:

	[image: image54.wmf]ú

û

ù

ê

ë

é

-

-

-

×

ú

û

ù

ê

ë

é

=

×

ú

û

ù

ê

ë

é

×

ú

û

ù

ê

ë

é

-

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

/

2

1

2

/

1

M

M

M

M

e

M

M

M

M

M

M

M

I

J

0

0

0

0

J

I

S

I

J

0

I

I

0

J

I

,
	(10)


Откуда [image: image55.wmf]e

M

S

 может быть выражена как:
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Для реализации (11) требуется выполнение [image: image57.wmf]M

2

 операций сложения. Аналогичные выражения получаются в случае, если число каналов банка фильтров [image: image58.wmf]M

 нечетно [7]. На основании (6), (7) и (11) может быть построена полифазная структура обобщенного КМБФ (рис. 1). Через [image: image59.wmf]i

g

 на рис. 1 обозначены коэффициенты полифазных компонент фильтра-прототипа, которые согласно (6) связаны с коэффициентами фильтра-прототипа соотношением
[image: image60.wmf]]
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Аналогичная полифазная структура может быть получена для банка фильтров синтеза.

Выводы

Рассмотрена обобщенная полифазная структура КМБФ, в которой в качестве элементов задержки выступают фазовые звенья. Показано, что для [image: image63.wmf]M

-канального КМБФ количество сложений для вычисления матрицы косинусной модуляции может быть сокращено на [image: image64.wmf]M

 операций. Полученные результаты могут быть использованы для создания системы структурного синтеза неравнополосных косинусно-модулированных банков фильтров. 
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Рис. 1 – Обобщенная полифазная структура КМБФ
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GENERAL POLYPHASE STRUCTURE OF COSINE-MODULATED FILTER BANK

Vashkevich M.I., Petrovsky A.A.

Belarusian State University of Informatics and Radioelectronics

Abstract. A general polyphase structure of cosine-modulated filter bank (CMFB) with delay elements replaced by allpass filters is considered. This structure enables to describe warped cosine-modulated filter banks. The method for reducing computational complexity of cosine modulation block of CMFB is proposed.
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ЦИФРОВЫЕ АДАПТИВНЫЕ ФИЛЬТРЫ В СИСТЕМАХ УПРАВЛЕНИЯ 

Гудкова Н.В.

Таганрогский технологический институт

Южный Федеральный Университет, tala_gud@Rambler.ru
Введение
В современных системах управления технологическими процессами все более широкое применение находят цифровые адаптивные фильтры (АФ). Одним из приложений АФ в таких системах является их использование в качестве адаптивных моделей управляемых объектов с неопределенностью (НО). Необходимым условием функционирования систем данного класса является динамическое, т.е. в режиме реального времени, адаптивное моделирование управляемого объекта. 

В статье рассматривается один из способов управления НО, базирующийся на принципах прямого и обратного адаптивного моделирования объекта [1]. При этом адаптивные модели в системе управления реализуются в виде адаптивных трансверсальных фильтров (АТФ) с весовыми коэффициентами, перестраиваемыми по методу наименьших квадратов (LMS).

Алгоритм функционирования  системы управления
Структурная схема адаптивной системы показана на рис. 1.  Назначение  системы – минимизация сигнала рассогласования (ошибки) 
[image: image66.wmf]k

e

между временными отсчетами задающего (входного) воздействия системы
[image: image67.wmf]k
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и выходного сигнала управляемого объекта 
[image: image68.wmf]k
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Рис. 1.

Для этой цели в системе формируются два одновременно протекающих адаптивных  процесса: процесс адаптивной идентификации (моделирования) НО и процесс обратного адаптивного моделирования НО.

Подсистема адаптивной идентификации НО предназначена для получения адаптивной модели (АМ) с перестраиваемыми весовыми коэффициентами, минимизирующими ошибку идентификации объекта СКО1 =
[image: image70.wmf]]
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(1),

[image: image72.wmf]k
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 выходной сигнал АМ.

Уравнение АМ имеет вид
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(2),
где  
[image: image74.wmf]k
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  управляющее воздействие, L длина АТФ, 
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w

временные отсчеты l-го весового коэффициента фильтра.

Алгоритм LMS, перестраивающий параметры АМ, представляет собой рекуррентное выражение
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(3),
где
[image: image77.wmf]m

 параметр сходимости алгоритма идентификации.

Подсистема адаптивного обратного моделирования НО предназначена для формирования управляющего воздействия 
[image: image78.wmf]k
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, которое минимизирует ошибку управления 
СКО2 =
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Здесь 
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Роль устройства, формирующего управляющее воздействие, играет адаптивная обратная модель НО (АОМ),  уравнение которой имеет вид
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Весовые коэффициенты АОМ перестраиваются по аналогии с (3) по формуле
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Сигнал
[image: image86.wmf]M 
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, входящий в выражение (6), является выходным сигналом копии АМ управляемого объекта и вычисляется по формуле
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После завершения адаптивных процессов отклик системы на входное воздействие приближенно равен сигналу 
[image: image88.wmf]k

g

, задержанному на m тактов. Строго говоря, оба адаптивных процесса не являются независимыми, но при достаточно медленной адаптации можно считать, что они протекают независимо. 

Методика выбора параметров настройки адаптивных фильтров  АМ и АОМ

Качество процессов в системе управления динамическим объектом принято оценивать по запасу  устойчивости, быстродействию и точности отработки задающих воздействий. В этой связи параметры настройки адаптивных моделей  необходимо выбирать из условий обеспечения требуемых показателей качества. 

Анализ показал, что в специальной литературе практически отсутствуют рекомендации по выбору параметров настройки адаптивных фильтров в системах управления, а приводимые примеры носят частный характер. Это обусловлено большим разнообразием задач, а также отсутствием во многих случаях строгого математического обоснования их решения. 

В работах автора [2] и [3] предложена методика синтеза программируемых АТФ, предназначенных для идентификации и управления объектами типа «черный ящик» при минимальной априорной информации о входных сигналах и динамике управляемого объекта. Эта методика не дает оптимальных решений, но для большого класса систем она обеспечивает приемлемое качество процессов управления. 

Итак, исходными данными для расчета являются:

1. Время установления tуст и, по возможности, вид переходной характеристики неизвестного объекта.

2. Приблизительный частотный диапазон и предельная мощность входных сигналов адаптивных фильтров.

Параметрами настройки адаптивного фильтра являются его длина L и коэффициент сходимости алгоритма адаптации 
[image: image89.wmf].

m

Для их выбора необходимо задать желаемые показатели качества адаптации:

· допустимую относительную погрешность адаптации (относительное среднее значение СКО) М (в пределах  0 ( М ( 1).
·   время адаптации в секундах (или в других единицах времени) Та . 

Как показал анализ, хорошее качество идентификации и управления во многих случаях достигается при м = 0,001  0,1 и та  ≤  tуст. 
поскольку процессы в системе имеют дискретный характер, в первую очередь необходимо выбрать интервал квантования сигналов по времени 
[image: image90.wmf]T

. Для систем автоматического управления обычно он выбирается из соотношения 
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где 
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T

 – время обработки информации в управляющем компьютере и преобразователях цап/ацп.
Из (8) видно, что нижняя граница для интервала 
[image: image94.wmf]T

определяется быстродействием используемой цифровой аппаратуры, а верхняя – быстродействием объекта управления.  Поэтому выбор величины 
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носит компромиссный характер.

Далее находится значение времени  адаптации в отсчетах (число итераций адаптивного процесса) по формуле

[image: image96.wmf]CKOa

/

TTT

=

  

(9)
и число весовых коэффициентов АТФ по формуле
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Наконец, вычисляется параметр сходимости алгоритма адаптации по формуле 
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где величина 
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есть средняя  нормированная мощность сигнала на входе АТФ.

Отметим, что зачастую мощность сигналов на входах адаптивных моделей заранее не известна. В таких случаях для начала в качестве расчетной величины можно принять значение предельно допустимой мощности постоянного входного сигнала. Это может привести к затягиванию процессов адаптации, но повысит запас устойчивости системы управления.  В ходе эксплуатации системы параметры настройки могут уточняться.

Следует подчеркнуть, что в отличие от традиционной системы автоматического управления в рассматриваемой схеме отсутствует физическая отрицательная обратная связь между входом и выходом. Ее роль играет функциональная (алгоритмическая) обратная связь, замыкающаяся через адаптивный процесс.

Компьютерное моделирование адаптивной системы управления

На рис. 2. приводятся результаты компьютерного моделирования процессов управления объектом, который представлен нормированной переходной характеристикой со временем  установления tуст ≈ 20 С.

Имитационная модель задающего воздействия: 
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 Задержка эталонного сигнала  m=0.  Интервал квантования сигналов по времени 
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Нормированная мощность входного и управляющего воздействий  принята равной  
[image: image102.wmf]=

]

[

2

k

g

E



 EMBED Equation.3 [image: image103.wmf]1

]

[

2

=

k

u

E
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Из графиков видно, что при выбранных настройках колебания в НО системой полностью подавляются, а установившаяся ошибка регулирования равна нулю. При этом время регулирования процесса несколько больше времени установления управляемого объекта.

[image: image104.emf]-0,2

0,0

0,2

0,4

0,6

0,8

1,0

1,2

1,4

1 51 101 151 201 251

x

но

x

сист

u

y

g

e

k


Рис. 2

Заключение

Проведенные исследования позволяют сделать вывод об эффективности использования предложенных алгоритмов для адаптивного управления динамическими объектами с неизвестной математической моделью.
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Application of DIGITAL ADAPTIVE FILTERS IN CONTROL SYSTEMS

Gudkova N.

Taganrog institute of technology 
Southern Federal University, tala_gud@Rambler.ru

The paper considers a method for the unknown plants control, based on the direct and inverse adaptive modeling [1]. Adaptive models are implemented by adaptive transversal filters with the weights, calculated by Least Mean Square (LMS) algorithm. 

The algorithm of a control system operating is developed. The system target is the minimization of the error between the system input and the plant output. There are two simultaneous adaptive processes in the system: direct and inverse adaptive identification.

The direct adaptive identification is used to build the plant adaptive model.
The inverse model serves as a control device of the plant.

The system output is approximately the same as the system input after adaptation. Generally, the adaptive processes are not independent ones, but they are assumed to be independent for slow adaptation.

There is no physical negative feedback between an output and an input of the adaptive system unlike traditional automatic control system. However, the adaptive system has an algorithmic feedback. 

The adaptive filters synthesis is based on the previous results [2]. 

The proposed solution is not optimal one. However, it ensures a good quality of control processes for the broad class of control systems.

The results of computer simulation of an adaptive control system are presented.
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Линейно-ограниченная адаптивная фильтрация CM-сигналов с помощью многолучевых антенных решеток
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Сигналы, характеризующиеся постоянным значением модуля комплексной огибающей (Constant Modulus, CM) [1], сегодня широко применяются в системах цифровой связи, что позволяет строить «слепые» алгоритмы адаптивной обработки таких сигналов. В адаптивных фильтрах на основе «слепых» алгоритмов отсутствует требуемый сигнал, так как в качестве такого «сигнала» используется известное на приемной стороне значение модуля комплексной огибающей. Это является важным обстоятельством, способствующим применению адаптивной обработки сигналов в системах связи. 

В общем случае, слепые адаптивные фильтры в процессе своей работы минимизируют целевую функцию 
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 – значение модуля принимаемых СМ информационных символов 
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 многоэкстремальная целевая функция 
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 может быть сведена к квадратичной [2], что позволяет для обработки СМ-сигналов применять незначительно модифицированные алгоритмы адаптивной фильтрации, предназначенные для минимизации квадратичных целевых функций. 

Однако известно, что «слепые» адаптивные алгоритмы чувствительны к помехам, коррелированным с полезным СМ-сигналом. Это проявляется в явлении захвата (выделения) СМ-помехи и подавлении полезного СМ-сигнала. Одной из мер борьбы с этим явлением являются линейные ограничения (Linear Constraints, LC) [3]. Линейные ограничения в «слепых» адаптивных алгоритмах позволяют избегать захвата коррелированным с полезным сигналом помех, что было продемонстрировано в [4] на примере адаптивной антенной решетки (ААР). Однако дальнейшие исследования показали, что эффективность подавления помех в таких решетках определяется степенью корреляции помех с полезным сигналом.

На рис. 1а,г,ж приведены результаты моделирования подавления помех в многолучевой ААР на базе алгоритма [4]. Светлые кривые обозначают исходную диаграмму направленности (ДН) ААР, а темные – ДН в установившемся режиме. Вертикальные стрелки указывают направления на источники принимаемых сигналов. Рассматривалась 3-х лучевая (число лучей 
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) эквидистантная линейная ААР с числом антенн 
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 и ориентацией каждого из основных лучей 
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 относительно нормали к апертуре. На каждом из рисунков показаны ДН одной из решеток многолучевой ААР. Здесь и далее верхний индекс 
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 обозначает номер луча многолучевой ААР. Источник некогерентной помехи располагался в направлении 
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. В каналах ААР отношение сигнал-шум 
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 дБ. По каждому из лучей принимался один из СМ-сигналов с Phase Shift Keying (PSK) модуляцией: PSK-4, PSK-8 и PSK-16 с 
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. Соответственно, для каждой из двух оставшихся ААР эти сигналы являлись коррелированными помехами с 
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 дБ. Из рисунков видно, что в рассматриваемом случае захват коррелированных помех отсутствует (основной луч сохраняет ориентацию в направлении на источник полезного сигнала) и обеспечивается подавление некоррелированной помехи (в направлении на источник помехи формируется провал в ДН). В то же время, достигаемое в процессе адаптации подавление коррелированных помех является незначительным (провалы в ДН в направлении этих помехи небольшие), что не позволяет правильно обнаруживать информационные символы в выходных сигналах многолучевой ААР. 
	[image: image122.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   


	[image: image123.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   



	а)
	б)

	[image: image124.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   


	[image: image125.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   



	г)
	д)

	[image: image126.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   


	[image: image127.emf]-50 0 50

-100

-80

-60

-40

-20

0



, град.

| F(



) |, дБ

   



	ж)
	з)


Рис. 1. Результаты моделирования многолучевой ААР

Для решения проблемы подавления коррелированных помех, направления на источники которых известны, в настоящей работе предлагается накладывать линейные ограничения не только на значение ДН в направления основного луча (например, единичное), но и на значения ДН в направлениях коррелированных источников помех (например, нулевые), совпадающих с направлениями других лучей многолучевой ААР. 

Известно, что число степеней свободы однолучевой ААР равно 
[image: image128.wmf]N

. Если число лучей многолучевой ААР (число коррелированных помех, включая один полезный сигнал) и число некоррелированных помех в сумме не превышают 
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, то ДН однолучевой ААР можно сформировать так, что в направлениях 
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 источников принимаемых сигналов эта ДН будет обладать требуемыми свойствами. 

 При решении в предлагаемой постановке задачи LC адаптивной фильтрации необходимо задать совокупность линейных ограничений для каждой из ДН. Эти ограничения задаются как 
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 – пространственный набег фаз несущего электромагнитного колебания с длиной волны 
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 относительно опорной антенны с номером 1 (в случае эквидистантного расположения антенн на расстоянии 
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 друг от друга). Векторы значений ограничиваемого параметра задаются как 
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, где единица или другое действительное положительное значение) равно требуемому значению ДН в направлении 
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[image: image140.wmf]j

l

¹

 лучей многолучевой ААР. 

Так как векторы значений ограничиваемого параметра в этом случае являются попарно ортогональными, т.е. удовлетворяют соотношению 
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, то задача минимизации энергии полной среднеквадратичной ошибки 
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 независимых задач, решением которых являются векторы весовых коэффициентов антенных решеток 
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 – номер итерации алгоритма (индекс дискретного времени). 
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 независимых LC алгоритмов адаптивной фильтрации по критерию наименьших квадратов (Recursive Least Squares, RLS) [5], общий вид которых приведен табл. 1. Инициализация 
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Таблица 1. LC RLS-алгоритм
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	Вычисление 
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Таким образом, на каждой итерации алгоритма адаптивной фильтрации подавление коррелированных помех осуществляется за счет линейных ограничений, а подавление некоррелированных помех – за счет, собственно, адаптивной процедуры. Результаты моделирования, подтверждающие это высказывание, представлены на рис. 1б,д,з. Видно, что по сравнению с результатами (рис. 1а,г,ж), в ДН сформированы глубокие провалы в направлениях источников коррелированных помех, которые являются неизменными на каждой итерации работы адаптивных алгоритмов.
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Linearly-constrained adaptive filtering of CM-signals in multi-beam adaptive arrays
Djigan V.

Electronic VLSI Engineering & Embedded Systems (ELVEES) 

R&D Center of Microelectronics

POB 19, Zelenograd, Moscow, Russia 124460 

Tel.: +7-499-731-1961. djigan@elvees.com . URL: http://www.multicore.ru

The paper considers the adaptive processing of Constant Modulus (CM) signals in multi-beam adaptive arrays. The processing is based on the substitution of the multi-extreme cost-function of the adaptive process by the quadratic one [2] and the using of Linear Constraints (LC) [3]. The joint using of the both methods has demonstrated the adaptive filtering algorithm efficiency in application to adaptive arrays, used for the rejection of the interferences which are correlated with desired signal [4]. LC prevents the tone-capture phenomenon when CM desired signal and CM interference are processed.

However, the efficiency of the LC Recursive Least Square (RLS) adaptive filtering algorithms [5] depends on the correlation degree between the desired СМ-signal and the CM-interference. It is demonstrated by left portion of pictures in Fig. 1 (see Russian version of the paper). Gray curves show the initial directional patterns of the multi-beam array and black ones show the patters in the steady-state condition of the adaptive filtering algorithm. 

Fig. 1 shows, that the correlated interferences (in the directions, coincided with the orientation of the rest beams of the multi-beam array) are suppressed insignificantly while uncorrelated interference at 
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 is well suppressed. 

As the directions on the correlated interferences are known (the same as the directions of the beams of the multi-beam array) the additional constraints can be placed to adaptive filtering algorithm to combat the correlated interferences.

The efficiency of the solution, detailed explanation of which is presented in Russian version of the paper, is demonstrated by the right portion of pictures in Fig. 1. The constraints (prescribe gain of the main beam toward the desired signal and zero gain of the directional pattern towards the correlated interferences) ensure permanent un-adaptive suppression of the correlated interferences and adaptive suppression of uncorrelated ones with the unknown location of their sources. 
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Многофункциональный адаптивный фильтр

Богданов И.П.1, Джиган В.И.2
1 НИУ Московский государственный институт электронной техники (МИЭТ)

дом 5, проезд 4806, Зеленоград, г. Москва, Россия 124498

Тел: +7-603-698-6814. ivanbogdan0@gmail.com . http://www.miet.ru
2 Государственное унитарное предприятие г. Москвы Научно-производственный центр

«Электронные вычислительно-информационные системы» (ГУП НПЦ «ЭЛВИС»)
а/я 19, Зеленоград, г. Москва, Россия 124460

Тел.: +7-499-731-1961. Эл. почта: djigan@elvees.com . Интернет: http://www.multicore.ru 

Адаптивная обработка сигналов сегодня является одним из востребованных и широко применяемых на практике направлений в современной цифровой обработке сигналов (ЦОС) [1, 2]. Как правило, под адаптивной обработкой в ЦОС понимается адаптивная фильтрация сигналов [3–6]. Осознавая важность использования адаптивных технологий в современных радиоэлектронных изделиях, производители таких языков программирования как MATLAB, LabVIEW, SystemVue реализовали в своих программных продуктах основные разновидности адаптивных фильтров, которые можно использовать при моделировании адаптивных устройств и систем [7]. Для применения адаптивных фильтров в приложениях реального времени производители цифровых сигнальных процессоров (ЦСП) также создают соответствующие прикладные библиотеки на низкоуровневом языке Assembler своих ЦСП. Примером является библиотека адаптивной фильтрации отечественных ЦСП семейства «Мультикор» [8]. 

Однако для успешного освоения и использования этих программных продуктов необходимо обладать, как минимум, базовыми знаниями в области адаптивной обработки сигналов. Для овладения и закрепления этих знаний разработан многофункциональный адаптивный фильтр, реализованный путем совместного использования языков программирования MATLAB и LabVIEW. 

Этот фильтр рассматривается в настоящей работе. В нем реализованы такие алгоритмы вычисления весовых коэффициентов (ВК) как алгоритм Ньютона, алгоритм наискорейшего спуска, алгоритм наименьшего квадрата (Least Mean Squares, LMS) и рекурсивный алгоритм по критерию наименьших квадратов (Recursive Least Squares, RLS) для адаптивных фильтров с двумя действительными ВК. Внешний вид виртуального инструмента, реализующего многофункциональный фильтр, приведен на рис. 1. Исходные данные для моделирования в инструменте вводятся в численном виде. Результаты моделирования выбранного алгоритма адаптивной фильтрации выводятся как в численном, так и в графическом (двух- и трехмерные графики) видах.
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Рис. 1. Многофункциональный адаптивный фильтр

Применение алгоритмов Ньютона и наискорейшего спуска подразумевает, что статистические характеристики входного 
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В процессе работы исследуемые адаптивные алгоритмы итерационно вычисляют координаты минимума целевой функции (винеровское решение) 
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В многофункциональном адаптивном фильтре решается задача линейного предсказания текущего значения сигнала 
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Таблица 1. LMS-алгоритм

	 Вычисления
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Моделирование LMS-алгоритма осуществляется с помощью уравнений, представленных в табл. 1. LMS-алгоритм является упрощенной версией алгоритма наискорейшего спуска. В LMS-алгоритме градиент определяется на основе только текущих значений обрабатываемых сигналов как 
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Аналогично моделируется и RLS-алгоритм на основе леммы об обращении матрицы, табл. 2, где 
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Таблица 2. RLS-алгоритм 

	Вычисления
	Ссылки
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Таким образом, представленный в настоящей работе многофункциональный адаптивный фильтр является простым и удобным инструментом, который может быть использован для самостоятельного изучения и исследования свойств основных алгоритмов адаптивной фильтрации. Он также может применяться для иллюстрации лекционных материалов по ЦОС и в качестве инструмента при проведении лабораторных практикумов.

Литература
1.
Benesty J., Huang Y. (Eds). Adaptive signal processing: applications to real-world problems. – Berlin, Heidelberg, New York, Springer-Verlag, 2003. – 356 p.

2.
Джиган В.И. Адаптивные фильтры и их приложения в радиотехнике и связи // Современная электроника. – 2009. – №9. – C. 56–63 (часть 1). – 2010. ​– №1. – С. 72–77 (часть 2). – 2010. – №2. – С. 70–77 (часть 3).

3.
Уидроу Б., Стирнз С. Адаптивная обработка сигналов. Пер. с англ. под ред. Шахгильдяна В.В. – М.: Радио и связь, 1989. – 440 с.
4.
Sayed A.H. Fundamentals of adaptive filtering. – NJ, Hoboken: John Wiley and Sons, Inc., 2003. – 1125 p.

5.
Haykin S. Adaptive filter theory (4-th edition). – Prentice Hall, 2001. – 936 p.
6.
Diniz P.S.R. Adaptive filtering algorithms and practical implementation. Third edition. – New York, Springer Science + Business Media, 2008. – 627 p.
7.
Джиган В.И. Адаптивны фильтры: теория и практика // Материалы 8-й Международной научно-практической конференции «Образовательные, научные и инженерные приложения в среде LabVIEW и технологии National Instruments». (Российский университет дружбы народов, 20 – 21 ноября 2009 г.). – Москва, 2009. – C. 310–313.

8.
Джиган В.И. Прикладная библиотека адаптивных алгоритмов // Электроника: Наука, Технологии, Бизнес. – 2006. – №1. – С. 60–65.

Multifunctional adaptive Filer
Bogdanov I.1, Djigan V.2
1National Research University Moscow State Institute of Electronic Technology (MIET)
Тel.: +7-603-698-6814. E-mail: ivanbogdan0@gmail.com . URL: http://www.miet.ru

2Electronic VLSI Engineering & Embedded Systems (ELVEES) 

R&D Center of Microelectronics

POB 19, Zelenograd, Moscow, Russia 124460 

Tel.: +7-499-731-1961. E-mail: djigan@elvees.com . URL: http://www.multicore.ru

Adaptive signal processing is one of the widely used fields in modern digital signal processing [1, 2]. Adaptive processing actually means adaptive filtering of signals [3–6]. Realizing the importance of adaptive technology in modern radio and electronic products, the developers of MATLAB, LabVIEW and SystemVue programming languages implemented some versions of adaptive filters which can be used in simulation of adaptive devices and systems [7]. For real-time application of adaptive filters the developers of digital signal processors (DSPs) also create application libraries in Assembler language for their DSPs. An example of the library is adaptive library for "Multicore" Russian DSP family [8].

However, for efficient using of the products it is necessary to have basic knowledge in the field of adaptive signal processing. The multifunctional adaptive filter implemented by sharing MATLAB and LabVIEW programming languages is developed for mastering this knowledge.

This filter is considered in the paper. It can operate using one of adaptive algorithms like Newton's algorithm, steepest descent algorithm, Least Mean Square (LMS) or Recursive Least Squares (RLS) algorithm for two real valued weights.The filer graphic user interface is shown in Fig. 1 (see Russian version of the paper). 

The adaptive filter presented in this paper can be used for both research and educational purposes.
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КОНТРОЛЬ И ОБЕСПЕЧЕНИЕ УСТОЙЧИВОСТИ РАЗДЕЛЕНИЯ СИГНАЛОВ В МНОГОКАНАЛЬНЫХ ОБРАТНЫХ ФИЛЬТРАХ

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

Задачей многоканальной обратной фильтрации является определение сигналов источников (недоступных для прямых измерений) по измеренным в доступных точках сигналам приемников, т.е. разделение и восстановление сигналов источников. В общем случае решение задачи разделения сигналов 
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 в приемниках  может быть представлено как 
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 сигналы источников и приемников соответственно в дискретный момент времени 
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 разделяющей матрицы 
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 импульсных характеристик. В частотной области решение задачи разделения описывается в виде 
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 - разделяющая матрица частотных коэффициентов передачи равная 
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, если смешивающая матрица частотных коэффициентов передачи каналов 
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 не является сингулярной. Динамические характеристики каналов 
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 являются квазистационарными, т.е. изменяются в зависимости от некоторого параметра 
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 (времени, температуры, взаимного положения источников и приемников).

Решение задачи разделения источников сигналов реализуется многоканальными обратными фильтрами и необходимо в различных областях практической деятельности: технической и медицинской диагностике, радиосвязи, радиолокации гидроакустике и др. 

Из общего решения следует, что задача разделения сигналов относится к классу обратных задач, которые в общем случае могут быть некорректными [1]. Из свойства некорректности задачи разделения сигналов следует, что её решение может быть неустойчивым, т.е. малые изменения параметров смешивающей матрицы 
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 приводят к недопустимо большим изменениям решения, т.е. неустойчивости вычисления сигналов 
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. Для существования точного решения задачи и его единственности необходимо, чтобы параметры объекта, описываемого моделью образования сигналов, удовлетворяли ряду априорных ограничений, например, смешивающая матрица должна быть обратимой, полиномы описывающие передаточные функции каналов 
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  не должны иметь общих корней, количество источников N и приемников M  сигналов должно быть одинаковым и др.

В реальных условиях априорные ограничения могут быть нарушены, т.к. параметры объекта могут изменяться из-за эволюции объекта во времени, погрешности измерения параметров, неточности изготовления и других причин, которые невозможно предсказать. Таким образом, реальная и расчетная модели будут отличаться, вследствие чего решение из устойчивого может стать неустойчивым и поэтому непригодным для практического применения. Другими словами, в реальных условиях априорная неопределенность значений параметров  может привести к неустойчивости решения. В дальнейшем под априорной неопределенностью будем понимать вариации параметров каналов 
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Поэтому в процессе решения задачи разделения сигналов  необходимо контролировать устойчивость решения и, при возникновении неустойчивости, так изменять параметры реальной модели (компенсировать возникающие изменения параметров), чтобы процесс разделения стал устойчивым. Величина возможных изменений параметров реальной модели ограничивается методической ошибкой разделения сигналов вследствие различия параметров реальной модели и скорректированной. 

На основе теории возмущений [2] разработан алгоритм контроля устойчивости разделения сигналов путем определения интервалов изменения элементов 
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 смешивающей матрицы 
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, в которых обеспечивается устойчивость решения задачи при абсолютных, относительных и критических вариациях элементов [3]. Под критическими вариациями понимаются минимальные по норме вариации параметров, приводящие исходную смешивающую матрицу 
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 к вырожденной. Достоинством алгоритма является определение минимальных вариаций параметров,  которые приводят многоканальный фильтр к неустойчивости. 

Для определения интервалов параметров для устойчивого разделения сигналов необходимо решать две задачи: определять направления вариации параметров 
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 и определять величину вариации параметров 
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 для критических, абсолютных и относительных законов изменения вариации. Решение этих задач в дальнейшем будет рассматриваться для параметров, соответствующих определенной частоте 
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 и определенному значению 
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, поэтому для упрощения эти параметры в обозначении  
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 будут опущены, т.е. обозначение будет иметь вид 
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Направления вариации параметров определяются с помощью предлагаемых в работе матриц направлений 
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 следующим образом: 
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Матрицы 
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 определяют сингулярные направления изменения параметров, т.е. направления в сторону уменьшения модуля определителя 
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. На основе этих матриц можно определить матрицы сингулярных вариаций 
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 - шаг изменения параметров матрицы вариаций.

Как было отмечено выше, наряду с определением направления вариации параметров важно определять величину расстояния до ближайшей точки сингулярности для различных законов вариаций параметров, что позволит определить матрицу 
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 интервалов изменения параметров.

Матрицу сингулярных интервалов параметров 
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 предлагается вычислять путем нахождения корней уравнения 
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, в условиях ограничений, задаваемых законом вариации параметров (относительных, абсолютных, критических). Для определения корней этого уравнения можно использовать различные численные методы, среди которых выбран метод Ньютона, выделяющийся своей эффективностью и невысокой вычислительной сложностью. 

Определение параметров матрицы 
[image: image295.wmf]H

~

 в точке сингулярности описывается рекуррентным выражением 
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 в выбранном направлении определяется следующим образом: 
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 - матрица направления, которая в зависимости от выбранного вида возмущений равна 
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. Тогда, используя обобщенное понятие производной на случай нескольких переменных, производная 
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В итоге матрица сингулярных интервалов параметров вычисляется как разность матриц 
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Вычисленные матрицы сингулярных интервалов параметров модели 
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, от исходного состоянии до точки сингулярности и полученные на её основе матрицы 
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 интервалов параметров устойчивого разделения могут быть использованы для контроля устойчивости решения задачи разделения сигналов. Принцип контроля устойчивости заключается в следующем: для каждой частоты 
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  и значения вектора 
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 сравниваются интервалы возмущения параметров объекта матрицы 
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, с вычисленными интервалами параметров устойчивого разделения матрицы 
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 находятся внутри интервалов, задаваемых матрицей 
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, то решение задачи считается гарантированно устойчивым. В противном случае устойчивость решения не гарантируется.

Заметим, что изложенный принцип контроля устойчивости предполагает, что возмущения параметров объекта относятся к одному из видов возмущений: абсолютному, относительному, критическому или их сочетаниям.

В случае определения неустойчивого состояния необходимо изменить (скорректировать) параметры реальной модели таким образом, чтобы они попали в область интервалов параметров устойчивого разделения 
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. Коррекция параметров модели, т.е. параметров смешивающей матрицы 
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, производится в направлении, противоположному тому, которое привело к неустойчивости, т.е. в направлении противоположному направлению, задаваемому матрицей 
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. Эта матрица используется для расчета скорректированной (устойчивой) разделяющей матрицы 
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. Величина возможных изменений параметров реальной модели ограничивается методической ошибкой разделения сигналов вследствие различия параметров реальной модели и скорректированной. 

Для обеспечения устойчивости решения задачи разделения сигналов в работе предлагается использовать регуляризирующие операторы вида 
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 для квадратных и неквадратных смешивающих матриц соответственно. Вид этих операторов отражают сущность предлагаемого метода обеспечения устойчивости разделения сигналов.

Тогда регуляризированные решения задачи разделения сигналов можно представить в виде уравнений
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где слагаемое 
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 выполняет роль стабилизатора решения. Действительно, коррекция параметров модели должна производиться в направлении, противоположному тому, которое привело к неустойчивости, т.е. в направлении противоположному направлению, задаваемому матрицей 
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. Величина же коррекции определяется вычисляемым параметром регуляризации 
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Пример результатов моделирования на разработанном авторами программном комплексе ПКРВС [4] многоканальной обратной фильтрации без регуляризации и с регуляризацией  решения по предложенному алгоритму приведен на рисунке.  Моделируемые тестовые сигналы задавались с приведенной погрешностью, эквивалентной 8 разрядам АЦП.

Результаты компьютерного моделирования показывают эффективность для практических приложений предложенных алгоритмов контроля и обеспечения устойчивости работы многоканальных обратных фильтров.
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Рис.1. Результаты моделирования многоканальной обратной фильтрации:

а) сигналы источников, б) смеси сигналов источников, в) результаты разделения сигналов без регуляризации (неустойчивое разделение), г) результаты разделения сигналов с регуляризацией (устойчивое разделение с приведенной ошибкой 3.84%)
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MONITORING AND PROVIDING OF STABILITY OF SOURCE SEPARATION IN MULTICHANNEL INVERSE FILTERING 

Zasov V., Nikonorov E.
Samara State Railway University

The task of multichannel inverse filtering is to determine a source signal which is not accessible to direct measurements. In general case the solution for the problem of signal separation 
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 in receivers may be presented as 
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 are the signals of sources and receivers respectively at a discrete moment of time 
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 of the separating matrix 
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 of the impulse responses. In frequency domain solution for the problem described as 
[image: image338.wmf](

)

(

)

(

)

ω

,

ω

ω

X

l

W

S

×

=

, where 
[image: image339.wmf](

)

l

W

,

ω

 is the separation matrix of frequency coefficients of transmission equaled to 
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 is not singular. Dynamic characteristics of channels are quasistationary, i.e. change depending on some parameter 
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 (time, temperature, mutual position of sources and receivers).
From general solution it follows that the problem of signal separation belongs to the class of problems that in general case can be ill-conditioned. Such property shows us that the solution for the problem can be unstable, i.e. even a slight change of parameters of the mixing matrix 
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 leads to an unacceptable variety of solution. That is why in the process of solving the signal separation problem it is essential to monitor the stability of solution and, in case of such instability, to change the parameters of the real model (to compensate for the changes of parameters) to make the process of signal separation to become more stable.

There is an algorithm designed to monitor the stability of signal separation by defining the changing intervals of elements 
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 of the mixing matrix 
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 which provide the stability for the problem solution with absolute, relative and critical element variations. The advantage of such algorithm is the defining of minimal parameter variations that lead the system to instability.

In case of defining such unstable condition it is essential to change (adjust) the parameters of the real model to fall into intervals of stable separation. Parameter adjustment of the model is conducted in the direction, opposite to the one that led to instability, i.e. the direction opposite to one defined by matrix 
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. This matrix is used to calculate the adjusted (stable) separating matrix 
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. The size of possible changes of parameters of the real model is limited to a methodical error of signal separation as the result of difference of the real model and adjusted one. This is essence of the proposed principle of stabilizing the signal separation process.
Results of computer modeling are presented.
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ОПТИМИЗАЦИЯ ЧАСТОТЫ ДИСКРЕТИЗАЦИИ СИГНАЛА ПРИ ИСПОЛЬЗОВАНИИ МЕТОДА ПРОНИ 

Ибряева О.Л., Семенов А.С., Шестаков А.Л.

Южно-Уральский государственный университет, Челябинск

Метод Прони находит широкое применение в спектральном анализе сигналов, в частности, в задачах идентификации целей [1]. В ряде работ [2, 3] отмечалась зависимость характеристик этого метода от частоты дискретизации 
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 обрабатываемого сигнала. В настоящем докладе проанализированы причины этой зависимости и предложен алгоритм нахождения частоты дискретизации, минимизирующей погрешность решений, получаемых методом Прони при обработке зашумленного сигнала. 

Рассмотрим сигнал 
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. Метод Прони позволяет определить параметры 
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 – период дискретизации сигнала. При этом требуется [4] решить системы линейных уравнений с матрицами, 
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Для системы линейных уравнений 
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 – относительная погрешность задания матрицы 
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[image: image387.wmf]V
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 Из результатов работы [6] следует аналогичный результат для числа обусловленности матрицы Вандермонда. С учетом введенных обозначений можем записать оценку: 
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С помощью этой теоремы можно получить достаточное условие идеальной обусловленности матрицы 
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Из теорем 1 и 2 можно получить следующий результат.

Теорема 3. Пусть сигнал 
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Если же 
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Предложенный метод отыскания 
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[image: image440.wmf]÷

ø

ö

ç

è

æ

+

×

+

÷

ø

ö

ç

è

æ

+

×

+

÷

ø

ö

ç

è

æ

+

×

=

-

-

-

5

1400

2

cos

7

4

1100

2

cos

6

3

500

2

cos

5

)

(

250

200

100

p

p

p

p

p

p

t

e

t

e

t

e

t

s

t

t

t

. На рис. 1 построена зависимость логарифмов чисел обусловленности матриц 
[image: image441.wmf]M

и 
[image: image442.wmf]V

 при различных значениях частоты дискретизации 
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	Рис. 1 Зависимость чисел обусловленности матриц  М и V от частоты дискретизации сигнала 
	Рис. 2 Зависимость среднего значения ошибки восстановления сигнала от его частоты дискретизации 
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· В докладе рассмотрен вопрос выбора частоты дискретизации сигнала, повышающей устойчивость алгоритма Прони при воздействии на сигнал аддитивного шума.  Предложен простой и эффективный алгоритм нахождения оптимальной частоты дискретизации.
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OPTIMIZING THE SAMPLING RATE WHEN USING PRONY METHOD

Abstract The sampling rate influence on the accuracy of signal parameters determination by Prony method is considered. It is shown that some matrices conditionality is the reason of this influence. The matrices conditionality is studied and a procedure for choice of optimum sampling frequency is proposed. 
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СИСТЕМА ЛОКАЦИИ НА ОСНОВЕ OFDM-СИГНАЛА 

Иванов А.А.1, Левин А.Б.1, Асланов Т.Г.2
1ФГУП «НПП «Дельта», 2МГТУ им. Н.Э. Баумана

Исследованы цифровые сигналы с ортогональным частотным уплотнением (OFDM) применительно к системам локации. Разработан алгоритм обнаружения целей. 

Основной задачей системы локации является извлечение информации об объекте локации, а именно обнаружение объекта, определение скорости и дальности [1]. В процессе функционирования на локационную систему помимо внутренних шумов и искажений приёмопередающего тракта воздействуют искусственные и естественные пассивные помехи, среда распространения сигнала, подстилающая поверхность. Подавляющее большинство разработанных локационных систем построены на импульсно-доплеровском принципе обнаружения целей на фоне помех. При этом полоса пропускания тракта и защищённость от помех были второстепенными характеристиками.

Прогресс в области постановки помех требует применения в локационной системе сложных шумоподобных сигналов, корреляционная функция которых стремится к дельта-функции. Такие сигналы обеспечивают отличное разрешение по дальности и необходимую помехозащищённость. Одним из новых направлений в локации является применение OFDM-сигналов, которые нашли широкое применение в широкополосных системах передачи информации благодаря помехозащищённости и спектральной эффективности. Помимо систем связи сигналы с ортогональным частотным уплотнением с успехом могут применяться в локаторах.

Идея построения радара на базе сигналов с частотным уплотнением впервые предложена Леваноном и Мозесоном в 2000 году в книге «Радиолокационные сигналы», авторы назвали подобный радар самым перспективным ввиду его спектральных характеристик. Однако до сих пор не разработаны прикладные алгоритмы обнаружения и распознавания целей, поскольку технические возможности реализации подобной системы локации стали доступны только в последние годы.
При использовании OFDM-сигналов в системах локации форма спектра излучаемого сигнала близка к прямоугольной [2-3]. Обязательными элементом приёмного устройства подобной системы являются схема синхронизации и блок определения импульсной характеристики (ИХ) канала распространения сигнала. С помощью схемы синхронизации определяется дальность до цели, при этом используются автокорреляционные свойства сигнала. В момент синхронизации (максимума корреляции) определяется относительная радиальная скорость цели. При совмещении приёмника и передатчика известен излучаемый сигнал, поэтому нетрудно определить ИХ канала. Затем с помощью базы данных можно выделить информативные признаки, сравнить их с эталоном, таким образом, реализуется система «свой – чужой» [1]. 

1. Функциональная схема системы локации.

Рассмотрим обобщенную функциональную схему системы локации, использующей OFDM-сигнал, которая представлена на рис. 1 [1]. Для определения параметров цели введено периодическое повторение полезного излучаемого сигнала – «защитный интервал» (ЗИ). На приёмной стороне изначально не известен момент прихода отражённого сигнала. При относительном движении приёмопередатчика и объекта локации возникает частотное рассогласование излучённого и отражённого сигналов, которое обусловлено доплеровским сдвигом. Отражённый сигнал является результатом прохождения излучённого сигнала через многолучевой канал распространения, ИХ которого определяется средой распространения и формой объекта локации.  
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Рис. 1. Функциональная схема системы локации, использующей OFDM, где +ЗИ – формирователь защитного интервала, -ЗИ – блок удаления защитного интервала, КМ – квадратурный модулятор, КД – квадратурный демодулятор, ЦАП – цифро-аналоговый преобразователь, АЦП –аналого-цифровой преобразователь, М – модулятор, Д – демодулятор, Гпч – генератор промежуточной частоты,  Грч – генератор радио-частоты, С – схема синхронизации, * – оператор свёртки, ВУ – вычислительное устройство.

2. Структура передаваемого OFDM - сигнала.

Для анализа метода синхронизации необходимо рассмотреть формальное описание передаваемого сигнала. Полезная часть излучаемого сигнала по свойству дискретного преобразования Фурье (ДПФ) может быть представлена в виде [4-5] 
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где 
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 - комплексная амплитуда, 
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 - период дискретизации, 
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 - количество отсчетов в ДПФ. До полезной части символа передаётся ЗИ длительностью 
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, который является её периодическим повторением, тогда 
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 - длительность сигнала после введения ЗИ. При этом 
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, поскольку в локации более важно обнаружение, нежели распознавание [1]. Последовательно излучаются две одинаковые части длиной 
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, поэтому сигнал имеет вид 
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3. Искажения принятого сигнала относительно излучённого

Согласно [4] с учётом выражений (1-2) представим принятый сигнал на входе приёмника в виде:
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где 
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 - задержка излучённого сигнала, а 
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 - ИХ канала распространения. Доплеровский сдвиг сигнала по частоте возникает вследствие относительного движения и равен 
[image: image480.wmf]c

п

md

www

D=+

, где  
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 -  сдвиг частоты на целое количество гармоник, а 
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 - сдвиг сигнала по частоте на значение, которое не превосходит 
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. При этом 
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» в формуле (3) означает свёртку сигналов. В дискретном представлении сигнал (3) имеет вид
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 - доплеровская частота, то 
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 в формуле (4). 

4. Алгоритм обнаружения

Для синтеза соотношений, определяющих задержку до цели и доплеровский сдвиг, используем корреляционные свойства сигнала во временной области. Согласно [5-7] рассмотрим произвольный отрезок реализации принятого сигнала в виде набора дискретных отсчётов, который начинается с номера 
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Запишем совместную плотность распределения вероятностей (ПРВ) отсчётов сигнала (3) в соответствии с равенством (4) в случае синхронизации, т.е. когда 
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 представляет собой один символ, получим 
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При этом распределения доплеровского сдвига 
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 являются априорно неизвестными, их можно опустить, получим 
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В этом случае ПРВ 
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 состоит из произведений ПРВ попарно коррелированных отсчётов полезной части сигнала и защитного интервала, т.е. 
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где 
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 - корреляционная сумма на интервале длиной 
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, причём 
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. Тогда условие максимума ФП согласно формуле (5) представляет собой систему уравнений
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Поскольку 
[image: image513.wmf](

)

Kk

 можно считать постоянной и независимой от 
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, то условие (6) можно представить в виде [1]:
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Таким образом, получены максимально правдоподобные оценки сдвигов отражённого сигнала по времени и частоте, которые пропорциональны дальности до объекта и радиальной относительной скорости объекта соответственно (
[image: image518.wmf]l

 - длина волны Грч на рис. 1, 
[image: image519.wmf]c

 - скорость света). Функциональная схема алгоритма (7) представлена на рис. 2.
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Рис. 2. Функциональная схема, реализующая алгоритм определения параметров движения объекта. Обозначения: ( )*-комплексное сопряжение; abs и arg – вычислители абсолютного значения и аргумента комплексной величины соответственно; argmax – вычислитель аргумента максимального значения.
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OFDM-SIGNAL BASED RADAR-SYSTEM
Ivanov A.1, Levin A.1, Aslanov T.2
1«NPP «Delta», 2BMSTU

The principles of radar-system on basis of OFDM-signals by means of mathematical formulation are investigated in the paper. A functional scheme of the active radiolocation system using OFDM-signal processing is developed. The functionality of such system allows resolving a lot of radar problems, for example, target detection and positioning determination, target recognition by using objects database.

Also mathematical formulation of the OFDM-signal structure and distortion between emitted signal and received signal are examined.

The algorithm of target detection is described in the last part of the paper. In this chapter maximum likelihood estimation of the time and frequency bias of reflected signal is obtained by investigation of OFDM-signals statistical characteristics. 
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