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АЛГОРИТМ КОМПЛЕКСНОЙ ОЦЕНКИ КАНАЛОВ С MIMO-OFDM,
ОСНОВАННЫЙ НА МНОГОМЕРНОМ ФИЛЬТРЕ КАЛМАНА

Исмаилов А.В., Кукушкин Д.С., Казаков Л.Н.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова, Ярославль
В работе предложен алгоритм оценки и коррекции MIMO-OFDM - канала с частотно-селективными замираниями в условиях воздействия фазового шума на основе многомерного цифрового фильтра Калмана. Модель канала построена в форме авторегрессионной функции на основе модели Джейкса. В качестве модели фазового воздействия использован белый частотный шум. Результаты моделирования подчеркивают высокую эффективность предложенного алгоритма в условиях каналов с частотно-временным рассеянием.

Введение

Ортогональное частотное и пространственное мультиплексирование (MIMO-OFDM) – эффективный в условиях частотно-селективных замираний способ передачи, используемый в системах беспроводных связи. Сигналы MIMO-OFDM характеризуются высокой спектральной эффективностью и низким уровнем межсимвольной интерференции [1, 8].

Для когерентного разделения пространственных и частотных каналов и детектирования информационных символов необходима точная оценка параметров канала, что на практике осложнено их нестационарностью во времени (замираниями) [8].

Вопрос оценки MIMO-OFDM канала рассмотрен достаточно широко [2,3]. Особенность предлагаемого подхода заключается в синтезе оптимального алгоритма оценки на основе многомерного цифрового фильтра Калмана для модели оцениваемого канала, учитывающей как свойства среды распространения, так и искажения, возникающие в приемо-передающем тракте беспроводной системы связи. Полученные оценки используются для ортогонального разделения пространственных каналов.

Описание алгоритма

Сигнал на выходе OFDM демодуляторов на приемной стороне при условии идеальной  символьной и частотной синхронизации может быть записан [4]:
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где n – номер OFDM символа, 
[image: image2.wmf])
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‑ передаваемый информационный сигнал в k-ом частотном подканале, 
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 ‑ коэффициент передачи каждого пространственного канала, 
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 ‑ аддитивный Гауссовскй шум с нулевым средним и дисперсией 
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 ‑ групповая фазовая ошибка, одинаковая для всех частотных подканалов 
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 – фазовый шум в j-ом канале. Таким образом, процесс разделения сводится к умножению на матрицу с обратной характеристикой канала.

	Введем обозначение:
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Полагая, что канал с замираниями описывается Релеевским распределением, для описания спектральной плотности мощности и Допплеровского спектра процесса замираний в работе использована модель Джейкса [5]. В соответствии с этим корреляционная функция для частотной характеристики канала 
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 может быть записана [5]:
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где 
[image: image12.wmf]d
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 ‑ максимальное Допплеровское смещение по частоте, 
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s

 ‑ максимальной разброс задержек лучей в многолучевом канале, T – период OFDM-символа, 
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 ‑ функция Бесселя первого рода нулевого порядка.

Тогда, с учетом независимости 
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, корреляционная функция 
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 может быть определена:
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где 
[image: image19.wmf])
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 ‑ корреляционная функция фазового шума (ФШ) 
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, прошедшего через нелинейный элемент с характеристикой 
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 можно определить с помощью прямого метода анализа нелинейных систем и по теореме Виннера-Хинчина из заданной спектральной плотности мощности (СПМ):
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где 
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 ‑ СПМ белого частотного шума, 
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Изменение канальной матрицы 
[image: image26.wmf])
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 во времени  может быть достаточно точно описано авторегриссионной (АР) моделью. Определим вектор характеристики каждого пространственного канала с учетом действия ФШ, как 
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. При этом АР модель будет выглядеть:
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где 
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и Q – квадратные матрицы размерностью N×N, вычисляемые с помощью системы уравнений Юла-Уокера [5], используя 
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 ‑ вектор белого гауссового шума размерностью N×1.

Для удобства введем обозначение 
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. С учетом этого (5) примет вид:
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где 
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, а матрицы C и G диагональные, где по диагонали стоят элементы: 
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 ‑ единичная и нулевая матрицы размерности N×N. 

	С учетом вышесказанного (1) принимает вид:
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где 
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 ‑ диагональная матрица размерности Nс×Nс, по диагонали которой расположены элементы
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Модель MIMO-OFDM сигнала заданная в форме (6) и (7) позволяет воспользоваться теорией многомерной фильтрации Калмана для оптимальной оценки канальной матрицы 
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 и групповой фазовой ошибки 
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Уравнение для оптимальной системы оценки будет иметь вид:
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где априорная матрица дисперсий 
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Информационные символы 
[image: image62.wmf])
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, необходимые для работы алгоритма, могут быть определены при помощи пилот-сигналов (на первом шаге) и/или в режиме работы с обратной связью (на последующих шагах).

Имитационное моделирование

Для оценки эффективности описанного выше алгоритма проведено компьютерное имитационное моделирование. На рис. 4 представлены зависимости вероятности появления ошибки (Pош) от соотношения периодов когерентности и OFDM-символа (а) и от длины пакета (б) при когерентном приеме. Pош определена в среднем для информационных OFDM-символов, передаваемых после одного обучающего. Результаты подчеркивают высокую эффективность алгоритма. Предлагаемый метод сравнивался с методами оценки канала по пилотным сигналам на основе метода наименьших квадратов, блочного типа (кривая - 1) и комбинированного типа (кривая - 2).
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	Рис. 4 Вероятность ошибочного приема при N=256, QAM-64, с/ш=25дБ, 
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Заключение

Результаты подчеркивают то, что система коррекции придает существенное качество работы приемника с функцией оценки параметров канала с частотно-временным рассеянием и фазовых флуктуаций приемно-передающего тракта, исследуемого типа. Анализ показал, что в условиях доплеровского рассеяния выигрыш предложенных алгоритмов перед методами оценки на основе пилотных каналов увеличивается в зависимости от скорости замираний. В случае более мобильных каналов менее эффективна оценка по пилотным OFDM-символам, а в случае более медленных – оценка по пилотным частотным каналам. Кроме того, алгоритм оценки информационных символов позволяет увеличить длину пакет до 2 раз без повышения уровня ошибок.
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KALMAN-FILTER CHANNEL ESTIMATOR FOR MIMO-OFDM SYSTEMS

Kazakov L., Ismailov A., Kukushkin D.

The Jaroslavl State University, Jaroslavl, Russia 

We present a Kalman-filter method for the estimation and correction of time-frequency-selective fading channels in MIMO-OFDM systems in Phase noise conditions. Based on the Jakes model, an auto-regressive (AR) model of the channel dynamics is built. The Phase noise model is White Frequency noise. Simulations results are demonstrate the performance of the offered algorithm in time-frequency spreads enviroment.

However, the passed throw real wireless channel signal is distortion by Doppler dispersion and phase fluctuation structure have additional component. Analysis of statistical characteristics of the tracing type multitude and phase correction system for MIMO-OFDM in presences of Doppler dispersion and fast fading was performed in this work.

For the purpose of analysis of the system statistical characteristic the imitation model of MIMO-OFDM wireless system was constructed in MATLAB.

The research show, that the synthesized system is effective in presence of fast fading and Doppler dispersion. The advantage of this system over conventional correction approach achieves 3-4 dB. Another use of Kalman-filter channel estimation based on data subchannels is opportunity to increase packet length without quality reduction.

(((((((((((
ЗАДАЧА СЖАТИЯ И ВОССТАНОВЛЕНИЯ СИГНАЛОВ ПОСРЕДСТВОМ ДИСКРЕТНОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ ХААРА 

Казарян М.Л.

Северо – Осетинский государственный университет, 
г. Владикавказ, mara1959@yandex.ru
Введение

В различных задачах, возникающих в радиометрии, аэрокосмических исследованиях, а также в медицине, биологии и других областях сталкиваются с проблемой сокращения избыточности и эффективного кодирования (сжатия) данных, возникающих в связи с переработкой, хранением и передачей огромных потоков информации, представленной в форме цифровых сигналов. 

Сжатие посредством ДОП (или кодирование с преобразованием) было предложено в конце 60-х, начале 70-х годов как эффективный метод сокращения избыточности изображений и базировалась на преобразовании Фурье, Адамара и Карунена – Лоэва [1]. В дальнейшем ортогональные преобразования использовались не только для анализа изображений, отбора признаков при распознавании образов, обобщенной винеровской фильтрации, но и для обработки различной информации, такой как данные биомедицинских исследований, сейсмических, акустических данных и т.п.[1].

Кодирование с преобразованием  - косвенный метод. Сигнал подвергается унитарному преобразованию с дальнейшим отбором спектральных коэффициентов, используемых при решении задачи сжатия.

Выделяют два основных способа отбора спектральных компонент: зональный и пороговый. Зональный отбор состоит в выделении совокупности компонент, занимающих некоторые фиксированные области спектра, а пороговый метод сжатия сохраняет только те спектральные компоненты, величина которых превышает установленный порог. Отметим, что пороговые системы кодирования обеспечивают более правильный выбор передаваемых отсчетов (с точки зрения величины искажения), но они обладают многими недостатками [],в частности необходимостью кодирования дополнительной информации об адресах передаваемых отсчетов.

Приведем постановку задачи сжатия информации посредством дискретных ортогональных преобразований. Пусть 
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 - исходный вектор данных,  F – ортогональная матрица, S – матрица выбора спектральных компонент размерности  
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, W – матрица восстановления размерности  
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Задача сжатия состоит в выборе F, S, W так, чтобы
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где ρ – некоторая метрика, для определенности можно рассматривать среднеквадратическую метрику.

Содержательно задача сжатия информации сводится к следующему. Исходный вектор x размерности n подвергается ортогональному преобразованию F. Затем посредством матрицы выбора S выбираются m отсчетов сигнала в новой системе координат. (Отметим, что эти выбранные отсчеты и предназначены для передачи, хранения и т.д.). Далее производится «экстраполяция» этих отсчетов посредством матрицы W и при помощи обратного преобразования F-1 восстанавливается исходный вектор. Величина  
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 называется коэффициентом сжатия.

Исследовательская часть

Уточним математическую постановку задачи сжатия сигнала посредством ДОП, приведенную выше.

Пусть 
[image: image72.wmf](
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  исходный вектор данных размерности N, рассматриваемый как реализация некоторого случайного процесса с определенными свойствами и ковариационной матрицей 
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; F – ортогональное преобразование, задаваемое невырожденной  N×N  - матрицей отсчетов базисных функций некоторой ортогональной системы 
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F-1 – обратное преобразование; S – матрица выбора размерности  m×N ранга m,
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m

£

£

1

;
W – матрица восстановления размерности  N×m.
Задача состоит в выборе   F, S, W   таких, что
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где ρ – заданная метрика. (Это может быть метрика, заданная в пространстве l2.)
Замечание.  Если 
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 (T – знак транспонирования), а ρ – среднеквадратическая метрика, то оптимизация производится только по F. Известно, что оптимальным базисом будет базис Карунена - Лоэва, состоящий из собственных векторов ковариационной матрицы 
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[6].Однако реализация сжатия посредством преобразования  Карунена – Лоэва требует выполнения большого объема операций – порядка О(N3). Поэтому в практических исследованиях бывает необходимо выбирать иные системы базисных функций ( такие как тригонометрическая  система Фурье, системы Уолша, Хаара и др.) с разработанными быстрыми алгоритмами реализации сжатия на их основе, требующими порядка О( N) или О(NlogN) операций.

Содержательно указанная задача (1) сводится к следующему.

Исходный вектор – сигнал 
[image: image80.wmf]x

 размерности N подвергается ортогональному преобразованию F, которое приводит к новой, более удобной системе координат. Затем посредством матрицы выбора  S  выбираются  m отсчетов сигнала в новой системе координат. Эти отсчеты  и предназначены для передачи, хранения, распознавания и т.д. При необходимости производится «экстраполяция» этих отсчетов посредством матрицы W . Число 
[image: image81.wmf]m
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 обозначается через k  и называется коэффициентом сжатия.  Задача заключается в отыскании базиса F, матриц S,  W, минимизирующих ошибку восстановления при заданном коэффициенте сжатия k.

Будем рассматривать более простую задачу. Зафиксируем базис F и положим, 
[image: image82.wmf]T
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.Тогда в (1) минимизация производится только по S. В такой постановке эта задача известна как задача отыскания оптимального метода зонного кодирования при сжатии данных посредством преобразования F [9]. Будем исследовать такую задачу для определенных классов широко используемых в цифровой обработке сигналов вещественнозначных ДОП Хаара и других вейфлет преобразований. Сформулируем ее подробно.

Пусть 
[image: image83.wmf]x

 - исходный вектор пространства (Х,ρ) векторов размерности N. F – ортогональная матрица размерности  N×N.

1 шаг. Вектор – сигнал 
[image: image84.wmf]x

 подвергается преобразованию F: 
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2 шаг. Вектор – спектральных компонент 
[image: image86.wmf]y

заменяется посредством «оператора выбора» S на меньший по размерности 
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который и подлежит передаче по каналам связи, хранению и т.д. Величина 
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 называется коэффициентом сжатия.


3 шаг. На приемной стороне полученный вектор 
[image: image90.wmf]y
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 дополняется до размерности N (все компоненты, кроме отобранных, полагаются равными нулю) и подвергается преобразованию  F-1, которое восстанавливает исходный вектор данных с погрешностью  
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(2)
Задача состоит в определении оптимального способа зонного кодирования, т.е. такого выбора заменяемых нулями компонент, который гарантирует при заданном k минимум 
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Очевидно, что заменять нулями целесообразно те компоненты вектора 
[image: image93.wmf]y

, которые малы по абсолютной величине и, следовательно, вносят меньший вклад при восстановлении исходного вектора.  Кроме того, следует иметь в виду, что при построении программ реализации дискретных ортогональных преобразований (ДОП) используется внутренняя структура преобразования. Именно, матрица F разбивается на однотипные блоки, благодаря чему возможно распараллеливание вычислений. Поэтому целесообразно заменять нулями спектральные компоненты, соответствующие целиком блоку (или нескольким блокам) матрицы F. В соответствии с этим удобно ввести следующее обозначение: 
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 называется s – й пачкой вектора 
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В теории функций ортогональных систем классической является  система Хаара. ДПХ основано на ортогональной матрице Хаара, получаемой дискретизацией функций системы Хаара по равномерному разбиению интервала определения, и с успехом применяется исследователями в задачах цифровой обработки сигналов. В ряде технических приложений с использованием ЭВМ функции Хаара оказываются даже более удобными, чем функции Уолша. Это объясняется не только линейной скоростью вычисления преобразования Хаара посредством быстрого быстрого алгоритма (порядка O(N)  операций), но и лучшей по сравнению с другими преобразованиями точностью восстановления при обработке определенных классов случайных сигналов. 

В работе рассматриваются преобразования Хаара и вид матрицы S в задаче сжатия сигналов с помощью этих преобразований.

Утверждение
При сжатии сигнала необходимо заменять нулями последние компоненты спектра для дискретного преобразования Хаара. 

Доказательство.  Матрицу Хаара произвольного порядка 
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можно разбить на подматрицы 
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, каждая из которых формируется из функций Хаара ранга r, 
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, причем известен матричный оператор H1 , который выражает рек-курентные соотношения, порождающие эти подматрицы [1]. 
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В [1] показано, 
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Для произвольного  
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прямоугольная матрица 
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 имеет следующий вид:
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где знаками  + и -   обозначены  
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Пусть
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-матрица Хаара порядка 
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. При этом исследуется следующая экстремальная задача: 
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 .При решении данной задачи используется принцип оптимальности в динамическом программировании [2].

В результате, исследуя задачу на max, получим следующее соотношение:
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Основываясь на (2) и исходя из вида матрицы 
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     (3)

Из формулы (3) следует, что оптимальным на классе 
[image: image117.wmf]d
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 методом зонного кодирования посредством преобразования Хаара является замена нулями компонент последних пачек вектора 
[image: image118.wmf]y

.Утверждение доказано.
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OPTIMAL HAAR COMPRESSION OF DISCRETE SIGNALS
Kazaryan M.

Notrh-Osetian State University
The digital spectral transform method is the main compression tool in various and image processing applications. As the data being processed are typically of random nature, spectral transform compression in general provides better reliability of the estimated statistical characteristics of a stochastic process. The optimal zone coding method provides a minimum error of reconstruction for certain compression ratio. In order to determine optimal zone coding method for the chosen transform one has an obtain the estimates of its spectra in a given class of signals. After a suitable spectral transform is chosen and performed [1], two basic compression procedures, known as zone and threshold coding, are commonly being applied to the spectral vector. This task consider on a general class of Lipschitz input vectors for classical discrete orthogonal Haar transform.

In article the following statement is proved - at zone coding by means of Haar transformations by the least informative are last components of a spectrum. 

(((((((((((
ДЕКОМПОЗИЦИЯ НА ЭМПИРИЧЕСКИЕ МОДЫ С ПАРАБОЛИЧЕСКОЙ ИНТЕРПОЛЯЦИЕЙ ОГИБАЮЩИХ В ЗАДАЧАХ ОЧИСТКИ СИГНАЛОВ ОТ ШУМА 

Клионский Д.М.

Санкт-Петербургский государственный электротехнический университет “ЛЭТИ”
1. Понятие эмпирической моды. Эмпирическая мода (ЭМ) [1] – функция, заданная непрерывно или дискретно, имеющая произвольную форму и аналитическую запись, но непременно удовлетворяющая двум необходимым условиям:

1. Общее число максимумов и минимумов такой функции (т. е. общее число экстремумов) должно быть строго равно числу нулей функции либо отличаться от числа нулей по модулю не более, чем на единицу:
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где 
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 – число максимумов, минимумов и нулей функции соответственно, не считая краевые отсчеты сигнала, которые иногда могут оказаться единственными экстремумами;

2. Локальное (мгновенное) среднее значение функции, определенное в виде полусуммы двух огибающих, верхней, полученной путем интерполяции найденных локальных максимумов и нижней, полученной путем интерполяции найденных локальных минимумов, – должно быть меньше или равно заранее определенному пороговому значению 
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где 
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 – значения верхней и нижней огибающих сигнала в 
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-й момент времени; 
[image: image127.wmf]N

 – общее количество сигнальных отсчетов.
2. Алгоритм декомпозиции на эмпирические моды (ДЭМ) со сплайн-интерполяцией огибающих  Алгоритм ДЭМ [1] представлен ниже в виде упорядоченных этапов и соответствующей иллюстрирующей его блок-схемы.
Шаг 1. Рассматривается текущий остаток 
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 – первый остаток, который и есть сам исходный сигнал 
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. Определяются его экстремумы:
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где 
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 – наборы максимумов и минимумов соответственно.
Далее по найденным экстремумам строятся две огибающие с помощью интерполяции кубическими сплайнами (в общем случае возможны и другие способы интерполяции):
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где 
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 – верхняя и нижняя огибающие, построенные, соответственно, по найденным локальным максимумам и минимумам; 
[image: image139.wmf]j

 – номер итерации процесса отсеивания. 

После этого определяется полусумма двух огибающих (локальное среднее значение, зависящее от времени) и выполняется переход к шагу 2:
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Шаг 2. Найденное среднее значение вычитается из сигнала (текущего остатка), и полученный результат 
[image: image141.wmf]()
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 оказывается “претендентом” на то, чтобы стать очередной ЭМ:
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Однако необходимо проверить два обязательных условия отнесения функции к классу ЭМ. Если оба условия выполняются, то выполняется переход к шагу 3. Если какое-либо из них нарушено, то осуществляется возврат к шагу 1, но теперь в качестве исходного сигнала (текущего остатка) выступает полученный на втором шаге результат. Тем самым начинается процесс отсеивания, который может быть записан в следующем виде:
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где 
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 – среднее значение функции на 
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-й итерации процесса отсеивания; 
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 – текущий результат на 
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-й итерации отсеивания; 
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 – общее число итераций для ЭМ.

На итерации с номером 
[image: image153.wmf]iter

 процесс отсеивания для извлечения очередной ЭМ прекращается и осуществляется переход к шагу 3.

Шаг 3. После извлечения ЭМ в ее окончательном виде осуществляется ее вычитание из текущего остатка для формирования нового (т. е. для обновления остатка):
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где 
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 – полученная ЭМ; 
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 – текущий остаток; 
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 – новый остаток.

Шаг 4. Далее осуществляется переход к шагу 1, где в качестве функции, из которой будут извлекаться ЭМ с более высокими номерами (т. е. в качестве текущего остатка), выступит тот остаток, который был получен на третьем шаге, т. е. 
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3. ДЭМ с параболической интерполяцией огибающих. Классический алгоритм ДЭМ, описанный выше, использует кубические сплайны в качестве средства интерполяции огибающих, что гарантирует относительно небольшую вычислительную сложность (при определении коэффициентов полиномов третьей степени на участках между локальными экстремумами) и точное аналитическое представление. Основные недостатки – явления “всплесков”, краевые эффекты и отрицательное влияние ошибок в определении местоположения экстремумов. Именно последние вносят довольно серьезную погрешность при выполнении ДЭМ, поскольку при их неточном определении возможно появление избыточности (возникновения в разложении компонент, являющихся следствием неточностей выполнения алгоритма ДЭМ, а не структурных особенностей сигнала) и искажения структуры самих компонент. Параболическая интерполяция огибающих направлена на более точное определение местоположения экстремумов и препятствие появлению ложных компонент, не имеющих физического смысла (т.е. являющихся неинформативными для конкретного сигнала). Сам алгоритм заключается в следующем:
1) Выбирается 3 первых отсчета исходного сигнала 
[image: image159.wmf]()
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2) По трем отсчетам строится квадратичный полином вида 
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 – коэффициенты подлежащие определению (для их нахождения необходимо решить систему из трех уравнений с тремя неизвестными);

3) Если коэффициент при старшей (второй) степени отличен от нуля (
[image: image162.wmf]0
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), то среди трех точек есть экстремум, который располагается посередине (вторая точка в последовательности из трех точек). Координата экстремума уточненным способом определяется как координата вершины параболы: 
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4) Если коэффициент при старшей степени равен нулю, то все 3 точки лежат на одной прямой (с положительным или отрицательным наклоном), и среди них нет экстремума. Далее необходимо сдвинуть скользящее окно (включающее 3 точки, среди которых ищут экстремальную) на 1 точку вправо и повторить ту же последовательность действий.

Следует отметить, что на практике коэффициент при старшей степени сравнивается не с нулем, а с некоторым порогом по той причине, что всегда присутствуют погрешности вычисления (сами вычисления проводятся не в аналитических, а численных системах, например, MATLAB). Таким образом, условие наличия экстремума среди трех точек выглядит как  
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 ‑ отсутствие экстремума;

В данном методе точность определения экстремумов повышается за счет определения их местоположения как координаты вершины параболы. Огибающая в методе ДЭМ будет состоять из кусочно-квадратичных участков, а не кусочно-кубических, как при кубической сплайн-интерполяции. Это уменьшает вычислительную сложность и устраняет ряд побочных эффектов (уменьшаются по амплитуде краевые эффекты и всплески). Далее алгоритм параболической ДЭМ будет применен к задаче очистки сигналов от шума.

4.  Очистка сигналов от шума на основе ДЭМ. Рассмотрим новый подход к выявлению шумовых ЭМ, характерных сигнальных составляющих и тренда с последующей очисткой сигнала от шума. Основной отличительной особенностью подхода является предварительная классификация всех ЭМ и идентификация шумовых. Для этого модель исходного сигнала представим в следующем виде:
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где 
[image: image167.wmf]s

 – исходный сигнал; 
[image: image168.wmf]x

 – матрица регрессоров; 
[image: image169.wmf]b

 – вектор неизвестных коэффициентов, определяющих удельный вес регрессоров при описании исходного сигнала и подлежащих оцениванию (на основании значений этих коэффициентов будет формироваться статистика, осуществляющая классификацию ЭМ); 
[image: image170.wmf]e

 – белый гауссовский шум с параметрами 
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 Теперь на основе ДЭМ запишем связь между ЭМ и исходным сигналом на основании свойства полноты:
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где 
[image: image173.wmf]()

M

rk

 ‑ результирующий остаток в разложении. Из первого слагаемого правой части можно выделить отдельно самую первую ЭМ, которая будет являться представлением шума, присутствующего в сигнале, поскольку в силу наиболее сильно выраженного по сравнению со всеми остальными ЭМ высокочастотного характера первую ЭМ можно трактовать как представление исходного шума:


[image: image174.wmf]11

1

22

()()()()()()().

--

==

=++=++

åå

MM

iMiM

ii

skckckrkekckrk






(11)

Поскольку точная сходимость суммы всех ЭМ и результирующего остатка к исходному сигналу математически строго не доказана (эта сходимость обычно рассматривается в инженерном смысле, т. е. путем оценки абсолютной разности между исходным сигналом и суммой всех ЭМ), введем весовые коэффициенты для каждой ЭМ, определяемые в соответствии с методом наименьших квадратов. При этом должна улучшиться точность восстановления исходного сигнала:
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где 
[image: image176.wmf]b

 – вектор весовых коэффициентов. Данное выражение можно переписать в более общем векторно-матричном виде:
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где 
[image: image178.wmf]C

 – матрица, в столбцах которой хранятся отсчеты ЭМ (число столбцов на единицу меньше общего числа функций в разложении, так как первая ЭМ выступает как представление исходного шума и не включается в эту матрицу). МНК-оценка вектора  
[image: image179.wmf]b

 определяется формулой:
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Для коэффициентов можно сформировать интервальную оценку, т. е. найти границы интервала, в который конкретный коэффициент модели попадает с заданной доверительной вероятностью 
[image: image181.wmf].
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 Границы доверительного интервала (ДИ) определяются следующим образом: 
[image: image182.wmf]{

}

{

}

11

,

();()

--

éù

Î

-+

ëû

))

))

TT

i

ii

iiii

tCCtCC

gg

b

bsbs


(15)

где 
[image: image183.wmf],
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 – истинное значение коэффициента и его оценка соответственно, а 
[image: image184.wmf]t
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 – квантиль распределения Стьюдента с 
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 степенями свободы.
На основе данных коэффициентов сформируем классификационную статистику, которая часто используется для проверки значимости коэффициентов регрессии [3]. Значения данной статистики позволят распределять ЭМ по группам (шумовые и т.д.)  и удалять шум из сигнала

[image: image186.wmf]{

}

µ

{

}

1

1

/,

-

=

)

e

ii

ii

TV

bs

 

(16)

где 
[image: image187.wmf]V

– матрица ковариаций ЭМ, определяемая как 
[image: image188.wmf]=
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[image: image189.wmf]µ
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 – СКО шума, которое можно определить по первой ЭМ с использованием, например, робастной медианной оценки [3].

Ниже показан результат очистки от шума волноподобного процесса длиной 2048 отсчетов со стандартным отклонением, равным 0.05. Для разложения использовалась параболическая ДЭМ, после чего определялись коэффициенты 
[image: image190.wmf]b

 и вычислялась статистика 
[image: image191.wmf]1

T

. В качестве дискриминирующей процедуры использовался алгоритм кластер-анализа k-means [2] с числом кластеров, равным двум. На рис. 1 показан зашумленный сигнал и результат очистки от шума. Выделенный в результате эксперимента шум имеет СКО 0.0490, что подтверждает высокую точность рассмотренного метода очистки сигналов от шума.
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Рис. 1 Зашумленный волноподобный процесс (слева) и очищенный процесс (справа)
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EMPIRICAL MODE DECOMPOSITION WITH PARABOLIC ENVELOPE INTERPOLATION IN THE TASKS OF SIGNAL DENOISING

Klionsky D.
Saint-Petersburg Electrotechnical University "LETI"
Empirical mode decomposition (EMD) is a well-known and widely used technique intended for the analysis and processing of complex non-stationary signals with the aim of studying their structure and different local features. EMD acts to decompose the original signal into a set of functions called IMFs (Intrinsic mode functions), which can have an arbitrary analytical expression or be represented only numerically and which can be given both as continuous functions or discrete-time sequences Nonetheless they must always satisfy the two following properties (conditions) that are fair for any function called an IMF:

1) The total number of extrema equals the total number of zero-crossings or differs from it at most by 1;

2) The local mean calculated as a half-sum of two envelopes – the upper one interpolating local maxima and the lower one interpolating local minima – must equal zero. These envelopes are constructed by using local minima (lower envelope) and local maxima (upper envelope) with the use of cubic splines employed as an interpolating tool. 

Cubic splines are a good means of interpolation since here in this algorithm they help find a compromise between the desirable accuracy of the envelope construction and calculation complexity. Furthermore, splines are not discontinuous in the interpolation knots and the same kind of behavior retains for their derivatives of the first and second. Nonetheless cubic splines have several disadvantages. For example they can cause undershoots and overshoots. Besides, inevitable end effects result in additional problems in EMD – high edge (end) oscillations. These negative effects can lead to the so-called EMD-redundancy, which means that there can appear components that do not have any physical sense. Such components, as is clear from the explanation above, originate from end effects and also from errors made when determining extrema locations. In order to deal with spurious extrema locations we suggest a new technique directed at specifying them. When they are found accurately it is easier to eliminate redundancy.

Parabolic interpolation uses a sliding window consisting of 3 points and a quadratic polynomial is constructed. Then the leading coefficient is tested for being equal to zero – in this case there is no extremum in the sequence of these 3 points. Otherwise, if the coefficient is smaller or bigger than zero, we have found an extremum which lies in the middle of the sequence in question. Having done this it is now possible to calculate the exact position of the extrema by finding the top of the parabola. All this will allow us to avoid determining extrema inaccurately and finally we will manage to obtain a meaningful EMD. For example when performing classical EMD with the spline interpolation for a multiharmonic signal we expect to see several IMFs and their number is supposed to be the same as that of harmonics. However in practice we normally get the exact opposite and therefore parabolic interpolation becomes urgent. It helps remove all spurious IMFs and operate with the decomposition consisting of pure harmonics.

In the second part of our paper we demonstrated the effectiveness of the parabolic interpolation by applying it to signal denoising. We also used a classical regression approach and before carrying out denoising succeeded in classifying all IMFs into noise-like, trend-like, and signal patterns. Only noise-like IMFs are further subjected to denoising.
(((((((((((
ОЦЕНИВАНИЕ СПЕКТРАЛЬНОЙ ПЛОТНОСТИ ТЕЛЕМЕТРИЧЕСКИХ ДАННЫХ НА ОСНОВЕ ТЕОРИИ ВЕЙВЛЕТОВ

Клионский Д.М.

Санкт-Петербургский государственный электротехнический университет “ЛЭТИ”
1. Оптимальная обработка данных со сложных динамических объектов. Для задач слежения за различными классами сложных динамических объектов (СДО) [1,2], например, при испытании новых образцов ракетной и космической техники или новых летательных аппаратов, используются различные средства наблюдений: радиотехнические, оптические, GPS и др. Для расчета параметров траектории по результатам этих внешнетраекторных измерений [1] необходимо использовать специализированное программно-математическое обеспечение. Это связано, прежде всего, со спецификой самого измерительного средства, а также с условиями проведения эксперимента. Наличие большого числа возмущающих факторов и высокие требования к точности и достоверности измерений обусловили развитие математических средств обработки случайных процессов на основе использования современных достижений в вычислительной математике, линейной алгебре, математической статистике, теории оптимизации, анализе временных рядов, частотно-временном анализе, теории вейвлетов, цифровой обработке сигналов, теории искусственного интеллекта и др. научных областях.

Основными математическими трудностями при оптимальной обработке результатов измерений являются проблемы фильтрации случайных погрешностей при неизвестных законах их распределения на фоне динамического процесса с неизвестной моделью, а также оценивание систематических погрешностей. Для этого необходимо использовать специализированный математический инструментарий по фильтрации случайных погрешностей как для активного участка траектории, так и для пассивного при обработке результатов измерений. Это особенно важно тогда, когда особенно существенны требования, предъявляемые к качеству обработки.

2.. Классификация телеметрических данных. Интенсивно развивающееся в последние годы направление обработки и анализа телеметрических и внешнетраекторных измерений (ТМИ и ВТИ) связано с обработкой и анализом процессов, отражающих состояние объекта в процессе полета. Прежде всего, необходимо решать задачи связанные с многомерным характером протекающих процессов, их нестационарностью, зачастую колоссальным объемом данных и наличием большого числа различных возмущающих факторов. Под ТМИ [1,2] понимается показатель физического процесса, события или явления, значение или поведение которого подлежит измерению или контролю телеметрической системой. ВТИ направлены на непосредственное или опосредованное вычисление параметров, характеризующих положение и движение некоторого объекта в пространстве.
При обработке сигналов, поступивших от СДО, рассматривают медленно меняющиеся параметры (ММП) и быстро меняющиеся параметры (БМП) [1,2]. Основное количественное отличие между ними состоит в разных эффективной ширине спектра и, как следствие, скорости изменения во времени. При этом качественного отличия между ними может не наблюдаться, т. к. они могут описывать работу одного и того же СДО. ММП являются наиболее многочисленными в данной группе и характеризуются спектром частот, группирующимся в диапазоне от 0 до нескольких десятков Гц, т. е. они имеют спектр, сосредоточенный в области низких частот. К ММП относятся температурные параметры, параметры давления, изменения которых происходят достаточно медленно. БМП имеют частотный спектр, более широкий, чем ММП. Верхние граничные частоты могут достигать значений нескольких десятков и сотен кГц – точное значение верхней границы строго не определено. БМП можно разделить по типам используемых датчиков при регистрации данных: вибрационные процессы, виброударные процессы, акустические процессы и переходные процессы. Последние три категории всегда являются нестационарными, в то время как первая включает в себя как стационарные, так и нестационарные процессы. 

Виброизмерения [1,2] на объекте проводятся в соответствии с задачами на летные испытания на основании программы ТМИ БМП. Вибрационные процессы на значительных участках можно отнести к классу стационарных процессов. Здесь возникает естественная необходимость использования аппарата спектрального анализа для получения спектральной плотности вибрационных процессов на основе моделей временных рядов, а также с использованием процедур из вейвлет-анализа, на основе которого получаются значительно более качественные оценки спектральной плотности, чем оценки на основе традиционно используемого преобразования Фурье [1]. Прежде всего, оценки являются менее осциллирующими, чем классическая Фурье-периодограмма, имеют лучшее разрешение по частоте, позволяющее эффективно разрешать близко расположенные частоты, более точно передают частотное содержание процесса. Пример обработки данных на основе Фурье-периодограммы и на основе моделей временных рядов приведен на рис. 1.
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Рис. 1. Спектральная плотность, рассчитанная на основе Фурье-периодограммы (слева) и на основе модели авторегрессии (справа)

3. Оценивание спектральной плотности. Оценивание спектральной плотности является исключительно важной задачей для различных приложений, связанных с обработкой телеметрических и внешнетраекторных данных. В настоящее время существует несколько основных методов оценивания спектральной плотности (в реальности оценивается, как правило, спектральная плотность мощности (СПМ), которая является априорно положительной величиной). Одним из первых и традиционных является метод периодограмм (Фурье-периодограмм):

1) Фурье-периодограмма:
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где 
[image: image195.wmf]()

xn

исходный сигнал, 
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 ‑ длина сигнала 
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 - частота дискретизации. Из-за наличия в сигнале шума и ряда свойств периодограммы (смещенность, несостоятельность) на графиках этих оценок СПМ можно заметить интенсивные осцилляции, не ослабевающие с увеличением длины последовательности. Таким образом, для улучшения качества оценки СПМ на основе периодограммы необходимо применить к ней некоторое сглаживание, например, взвесить исходный сигнал с помощью окна 
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. В результате приходим к т.н. модифицированной периодограмме:
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где 
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 ‑ оконная функция (окно). Такая оценка позволяет справиться с эффектом “просачивания”, когда энергия сигнала распределяется по боковым лепесткам оконной функции. Кроме того, выбирая соответствующим образом окно, можно варьировать (в некоторых случаях) уровнем боковых лепестков оконной функции. Пример периодограммы и ее сглаженного варианта показан на рис. 2 

2) Авторегрессионные спектральные оценки. Они направлены на представление сигнала посредством некоторой модели, на основе которой аналитически записывается оценка СПМ. Данные методы обладают большей гибкостью, поскольку позволяют выбирать класс моделей, устанавливать их порядок. Данные спектральные оценки обладают высоким разрешением и удобны для представления СПМ, содержащих острые пики и глубокие впадины. Однако есть и ряд негативных факторов: искажение структуры СПМ при неверном определении порядка модели, расщепление спектральных линий и пр.
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Рис. 2. Периодограмма и ее сглаженное представление
3) В качестве нового подхода к оцениванию СПМ предлагается подход, основанный на использовании вейвлетов. Вейвлеты являются функциями с хорошей временной и частотной локализацией, а вследствие наличия большого многообразия базисов, позволяют лучше учитывать свойства конкретного сигнала. Далее будет представлен подход к оцениванию СПМ на основе вейвлетов.

4) Оценивание СПМ на основе теории вейвлетов. Довольно часто оцениваемые СПМ удовлетворяют мультипликативной модели:
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 одинаково распределенные переменные 
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 случайные переменные с одной степенью свободы. Преобразуем данную мультипликативную модель путем логарифмирования обеих частей:
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Среднее значение 
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 равняется нулю, а сами переменные являются статистически независимыми. Как показано в [3], для 
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После выполненных преобразований можно сформулировать основные этапы нового подхода к оцениванию СПМ на основе теории вейвлетов. Пусть имеется временной ряд 
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 дискретных отсчетов. Этот временной ряд имеет гауссовское распределение с некоторыми средним значением и дисперсией. Для наглядности положим 
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. В этом случае оценка логарифма СПМ 
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 рассчитывается следующим образом :

1) Выбирается вейвлет-базис и проводится мультиразрешающий анализ исходного сигнала (выполняется полное вейвлет-разложение исходного сигнала в соответствии со схемой банка фильтров);

2) Все полученные компоненты разбиваются на 2 группы: первая группа включает в себя компоненты, ответственные за воспроизведение низкочастотной составляющей исходного сигнала, а вторая группа состоит из компонент, ответственных за воспроизведение низкочастотной составляющей сигнала;

3) Путем сложения всех низкочастотных компонент мы получаем тренд (общую глобальную тенденцию в данных), который удаляется из исходных данных перед оцениванием СПМ, поскольку тренд вносит искажения в низкочастотной части СПМ;

4) После удаления тренда вычисляем прологарифмированную периодограмму:
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5) Применяем дискретное преобразование Фурье к 
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6) Применяем мягкий порог 
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 и вычисляется по соответствующей формуле (для грубых и тонких уровней соответственно):
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 - специальные константы, которые можно найти в [3];

7) Сглаженная периодограмма получается путем вычисления обратного дискретного преобразования Фурье.

Поддержка
Данная статья поддержана в рамках федеральной целевой программы “Научные и научно-педагогические кадры инновационной России” на 2009-2013 годы.
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SPECTRAL DENSITY ESTIMATION OF TELEMETRIC DATA BY MEANS OF A WAVELET-BASED APPROACH

Klionsky D.
Saint-Petersburg Electrotechnical University "LETI"

The problem of different complex dynamic objects (CDO) tracking [1] encountered, for example, when testing new samples of space and rocket hardware or new aircraft require us to use a number of specially constructed observation facilities: radio, optical, GPS, etc. For the purpose of calculating trajectory parameters on the basis of trajectory measurements [1] it is necessary to employ special software and mathematical base. This is connected with the features of instruments involved and with the conditions under which a particular experiment is conducted. The presence of an enormous number of disturbing factors (apparatus faults, unreliable measurements made by ground based equipment, influence of the signal propagation medium, errors in geodesic tools, signal reflection by the CDO’s surface (during the passive location) and phase pattern of the antenna installed on board (during the active location), the influence of a rocket blast and other numerous error sources) and heightened requirements to the accuracy and reliability of measurements led to the development of mathematical tools and methods aimed at dealing with random processes and intended to rest upon advanced achievements in several mathematical areas. These areas encompass computational mathematics, linear algebra, mathematical statistics, optimization theory, time series analysis, time-frequency analysis, wavelet theory, digital signal processing, artificial intelligence and other knowledge domains.

In modern signal processing there many different ways of estimating the power spectral density of a process. One the approaches widely used now, which swiftly won first place after its appearance, is the classical Fourier periodogram based on the calculation of the Fourier transform. As a rule Fourier periodogram is a very convenient way of finding a rather coarse spectral estimate. To obtain the samples of the power spectral density we need to compute the Discrete Fourier Transform (DFT), which can be performed by the Fast Fourier Transform (FFT). Computation is rather quick and does not require too much time, and the interpretation of the results is usually transparent. These facts strengthen the impression that the Fourier transform is a suitable means of estimating the power spectral density. However, apart from advantages there are many drawbacks, which should not be ignored or left without proper attention. First, the Fourier transform is inadequate for non-stationary data, which are come across very often in telemetry. Second, the spectral estimate itself is often highly oscillating which is the consequence of it being biased. Third, the Fourier transform is global and it is difficult for it to take into account local features of data. As noted above, the data are often non-stationary and this non-stationarity can be caused by different reasons. For example, one of the reasons is the mean value unequal to zero and leading to high-magnitude components in the low-frequency domain. Furthermore, there might be some hidden modulations in data responsible for the change of several signal parameters (amplitude, frequency). 

In this paper we suggest a new approach to estimating the power spectral density based on the wavelet transform. Our approach is based on calculating the logarithms of a periodogram and then employing a thresholding technique to process wavelet coefficients of the periodogram’s logarithm. The calculation of these thresholds is based on finding special statistical distributions of the periodogram’s logarithm. Before applying this approach to data it is necessary to remove trend, which can produce errors in the low-frequency domain. After that we show that such a method of calculating the periodogram allows us to obtain accurate estimates of power spectral density.
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сокращение размерности описания медико-биологических процессов на основе обобщенного оператора преобразования

Краснобаев Д.А.

Технологический институт федерального государственного автономного образовательного учреждения высшего профессионального образования 

«Южный федеральный университет» в г. Таганроге

Известные методы сокращения размерности описания сложных сигналов (на основе минимизации энтропии, с использованием ортогональных разложений, с использованием критерия разброса, с использованием статистических характеристик, на основе максимизации дивергенции) [1, 2, 3] с целью улучшения их разделимости (повышения достоверности классификации) иногда приводят к противоречивым рекомендациям по выбору эффективных признаков. Например, при  выборе признаков методом минимизации внутриклассового разброса наблюдений выбирается некоторое количество преобразованных признаков, соответствующих  минимальным собственным числам, а при использовании критерия максимизации межклассового расстояния необходимо выбирать некоторое количество преобразованных признаков, соответствующих, в отличие от предыдущего метода, максимальным собственным числам [1].

Причина этого заключается в отсутствии явной связи критериев, основанных на понятии расстояния, с основными показателями качества распознавания, в частности, с главным из них - достоверностью. Поэтому на практике бывает трудно отдать предпочтение какому-то определенному критерию и сделать обоснованный выбор между противоречащими рекомендациями.

В [4] предлагается вариант усовершенствованного критерия, объединяющего два указанных выше, а также предложено преобразование исходного признакового пространства, позволяющее заменить 
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 первоначальных признаков 
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одним единственным признаком и при этом обеспечить ту же вероятность правильного распознавания, которая получилась бы при использовании всех 
[image: image238.wmf]q

 первоначальных признаков. Однако использование этих методов возможно лишь при распознавании полностью известных гауссовых процессов.

В [5] предложена методика поиска оператора преобразования исходного сигнала x(t), с целью такого укрупнения его описания, которое в дальнейшем позволит связать заданный уровень достоверности классификации сигналов с эффективностью используемой модели сигнала. При этом в качестве базовой модели использованы неизоморфные модели сложных сигналов в виде класса случайных процессов.

Во многих прикладных задачах распознавания случайных сигналов [6, 7] имеется возможность нахождения эффективных признаков, которые являются существенно нелинейными функциями исходных признаков. В таких случаях основная задача, позволяющая в дальнейшем упростить алгоритмы решающего правила, состоит в нахождении подходящего нелинейного преобразования для рассматриваемых признаков. Рассмотрим один из подходов к решению таких задач, предложенный в [5].

Любая реализация случайного сигнала с ограниченным спектром определяется совокупностью своих мгновенных значений в дискретные  моменты времени, определяемые  теоремой Котельникова. С точки зрения задачи распознавания реализацию случайного  процесса 
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 можно рассматривать в качестве объекта, характеризуемого вектором признаков 
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 - выборки из реализации процесса 
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Тогда, ограничиваясь стационарными процессами 
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 исходной реализации равносильно преобразованию компонент вектора признаков 
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, при этом если в качестве укрупненного описания этого процесса взят оператор математического ожидания, то он будет определяться выражением


[image: image246.wmf]ò

¥

¥

-

=

=

,

)

(

)

(

]

[

dx

x

x

y

M

L

w

j

 


(1)
где 
[image: image247.wmf]);

(

x

y

j

=



[image: image248.wmf])

(

x

w

 - плотность распределения стационарного случайного процесса;
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 - обозначает операцию математического ожидания над величиной, указанной в квадратных скобках.

Для процессов, обладающих свойством эргодичности, можно переписать выражение (1) на интервале в виде [8]


[image: image250.wmf]ò

å

=

¥

®

D

=

=

p

T

q

n

n

n

q

p

t

t

x

q

dt

t

x

T

0

1

,

)]

(

[

1

lim

)]

(

[(

1

j

j


где 
[image: image251.wmf]p

T

 - длительность анализируемой реализации процесса;
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 - интервал дискретизации процесса 
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При конечном значении 
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определяет некоторую поверхность в пространстве признаков и если параметры этой поверхности выбраны так, что удовлетворяется система неравенств вида
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 - объект первого или второго класса, то эта поверхность может служить разделяющей [9].

Из определения оператора (1) можно сделать вывод, что функция нелинейного преобразования может  быть детерминированной функцией без наложенных на нее ограничений. Однако интересный, с точки зрения практических приложений, результат может быть получен, если в качестве последней используется функция, отвечающая свойствам функции распределения вероятностей     
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символ 
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  означает вероятность события, указанного в квадратных скобках. В этом случае результат преобразования может быть записан 
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где 
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- плотность распределения некоторого опорного процесса 
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 не коррелированного с анализируемым процессом 
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Из (3) следует, что интервал распределения опорного процесса должен быть не меньше интервала распределения анализируемого процесса. Можно видеть, что в частном случае, когда функция распределения опорного сигнала 
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то результат (2) определяет моменты распределения 
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Функции распределения опорного сигнала 
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 выбираются на этапе обучения из условия получения максимальной достоверности классификации.

В общем случае вычисление значения функционала (2) предполагает знание плотности распределения процесса 
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 и функции распределения (или плотности вероятности) опорного процесса 
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. На первый взгляд такая форма преобразования может показаться абсурдной, так как для распознавания сигнала достаточно знания плотности распределения 
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, однако следует иметь в виду, что на практике эта плотность, как правило, не известна, а имеется в распоряжении кластеризованная выборка из реализации процесса 
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, по которой можно сформировать оценку 
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 его плотности распределения, но и это делать нет необходимости в силу специфики практической реализации оценок функционала (2).

Такой подход к определению системы эффективных признаков позволяет отобразить многомерное пространство исходных признаков в одномерное пространство функционалов, при этом убирается излишняя детализация описания процесса, присущая данному конкретному представителю распознаваемого класса процессов. Обобщенная информация о распознаваемых классах сигналов содержится в преобразованной системе признаков-функционалов в той мере, в какой она существенна для разделения сигналов.
Хотя исходная система признаков в общем случае нелинейно связана с редуцированной системой признаков-функционалов, однако построение решающего правила (разделяющей поверхности) в случае системы независимых признаков возможно в классе линейных классификаторов, где, как известно [1,9], наилучшим является байесовский классификатор, минимизирующий ошибки классификации.

Для построения в дальнейшем разделяющих поверхностей и оценок вероятности правильной классификации необходимо знать статистические характеристики функционалов (1) и  (2), при этом будем полагать, что исходная система признаков является независимой и представляет собой мгновенные значения реализаций стационарных процессов, взятые через интервал 
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Достаточно подробный вывод выражений для статистических характеристик рассматриваемых функционалов можно найти в [5, разд. 2.3].

В практических приложениях в распоряжении исследователя часто имеются лишь оценки плотностей распределения, поэтому приведем выражения для вычисления математического ожидания и среднеквадратического отклонения функционала по оценкам функции одномерной плотности вероятности:

для функции преобразования φ(х)
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для функции распределения 
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здесь 
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 – интервал квантования анализируемого процесса 
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 – количество уровней квантования процесса 
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 - математическое ожидание оценки плотности вероятности процесса 
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Таким образом, в обоих рассмотренных случаях могут быть определены оценки статистических характеристик результата преобразования исходного сложного сигнала, необходимые для построения разделяющих поверхностей в пространстве неизоморфных моделей сигналов.
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ABBREVIATION OF description OF MEDICAL AND BIOLOGIC PROCESSES ON THE BASIS OF THE GENERALISED OPERATOR OF CONVERSION
Krasnobayev D.

Taganrog Institute of Technology - Federal Autonomous State-Owned Educational Establishment 
of Higher Vocational Education “Southern Federal University”.

Known methods of abbreviation of dimensions of a description of the compound signals sometimes lead to contradictory guidelines for choice effective attributes. The reason of it consists in lack of explicit bound of criterions, which based on concept of distance, with the basic quality indexes of identification, in particular, with the main of them - reliability. In many applied problems of random signals identification there is a possibility of finding of effective attributes which are essentially nonlinear functions of initial attributes. In such cases the main priority, which permitting further to simplify algorithms of the decision rule, consists in finding of applicable nonlinear conversion for observed attributes.

Any realization of a random signal with a bounded spectrum is spotted by assemblage of the instantaneous values in the discrete points by sampling theorem. For stationary process nonlinear conversion of original realization is equivalent to conversion a component of attribute vector, thus, if in the capacity of enlargement description of this process the expectation operator is taken. From operator definition it is possible to draw a conclusion, that function of nonlinear conversion can be the determined function without the limitations superimposed on it. Interesting practical the effect can be gained, if probability distribution function is used in the capacity of function of nonlinear conversion. Reference signal distribution functions are chosen at a grade level from a condition of acquisition of the maximum reliability of classification. In general scaling of value of functional guesses knowledge of a density of process and a distribution function (or probability density) reference process. It is necessary to mean, that in practice a density function, as a rule, it is not known, but there is the clustered sampling of process.

Such approach to definition of system of effective attributes allows representing many-dimensional space of original attributes in one-dimensional space of functional, excessive detailing of definition of the process, proper in the concrete representative of the recognized class of processes is thus removed. The generalized information on recognized classes of signals contains in the converted system of attributes-functional in that standard in what it is essential to separation of signals.

Though the original system of attributes is generally nonlinearly bound to the reduced system of attributes-functional, however decision rule construct (a dividing surface) in case of system of independent attributes was possibly in the class of the linear classifiers where the best is the Bayes classifier minimizing errors of classification.

For construct further dividing surfaces and estimates of probability of correct classification it is necessary to know statistical performances of functional, we will assume thus, that the original system of attributes is independent and represents instantaneous values of implementation of the stable processes, taken through an interval. There are only estimates of a density function in practical applications at the disposal of the researcher often.

Thus, in both observed cases estimates of statistical performances of effect of conversion of the original complicated signal, necessary for construct of dividing surfaces in space of nonisomorphic models of signals can be spotted.
(((((((((((
УСОВЕРШЕНСТВОВАННАЯ МЕТОДИКА СИНТЕЗА КАНОНИЧЕСКИХ СТРУКТУР РЕКУРСИВНЫХ ЦИФРОВЫХ ФИЛЬТРОВ

Лесников В.А., Наумович Т.В., Частиков А.В.

Вятский государственный университет

Известно, что цифровые фильтры (ЦФ) с заданной передаточной функцией могут быть реализованы с помощью большого числа структурных схем [1 - 4]. Структуры ЦФ различаются чувствительностью к точности представления коэффициентов, уровнем шумов округления результатов арифметических операций. Среди структур рекурсивных ЦФ известны так называемые канонические формы, определяемые как структуры, характеризующиеся минимальным числом блоков задержки (равным порядку фильтра) и минимальным числом блоков умножения [1, 2]. Для ЦФ 
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-го порядка с передаточной функцией
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(1)

Широко известны две классические канонические формы – каноническая форма I и каноническая форма II, получаемая из формы I при помощи транспонирования [1 – 4]. В работах [5, 6] лестничные канонические структуры. Авторы в своих работах [8 – 11] предложили новые методы получения канонических структур.

В настоящей работе предлагается методика, дополняющая предложения, сделанные в [8 – 11]. Так же, как и в этих работах, здесь считается, что каноническая структура характеризуется минимальным числом операций задержки на интервал дискретизации (
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), минимальным числом операций умножения (
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) и минимальным числом операций сложения (
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). Однако требование минимальности числа узлов схемы было снято, так как удалось выяснить, что существуют канонические структуры и с большим числом узлов структурной схемы, а увеличение числа узлов может и не приводить к усложнению схемы.

В работах [4, 7, 12 - 14] показано, что любая структура ЦФ может быть описана топологической матрицей 
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 которой представляет собой коэффициент передачи от узла с номером 
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 к узлу с номером 
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 (предполагается, что все узлы структуры ЦФ пронумерованы рядом натуральных чисел, начиная с единицы).

Работу ЦФ на структурном уровне можно описать [4, 7] разностным матричным уравнением
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где 
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 – вектор отсчетов, вычисляемых во всех узлах ЦФ в момент времени 
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 – интервал дискретизации; 
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 - часть топологической матрицы, соответствующая структуре ЦФ, из которой исключены блоки задержки; 
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 - часть топологической матрицы, которая определяет положение блоков задержки; 
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 - вектор, все элементы которого равны нулю, за исключением равного единице элемента с номером 
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 - номер входного узла ЦФ; 
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 – отсчеты входной последовательности ЦФ. Взяв от (2) 
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- преобразование, получим выражение 
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где 
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, вычисляемых в узлах структурной схемы ЦФ.

Из уравнения (3) получим
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где 
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 - единичная матрица. Передаточная функция ЦФ будет равна
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где 
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 - номер выходного узла ЦФ.

Матрица 
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 для любого ЦФ с 
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узлами в результате соответствующей перенумерации узлов может быть приведена к виду нижней треугольной матрицы (на диагонали – нулевые элементы). Например, для 
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Матрица 
[image: image329.wmf]d

T

)

 для канонических структур после перенумерации будет содержать 
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 элементов 
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 выше главной диагонали, причем в одной строке и в одном столбце может быть не более одного элемента 
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, остальные элементы матрицы равны нулю [4, 8 – 10].

Алгоритм синтеза имеет следующий вид.
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Задается размерность топологической матрицы 
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, равная числу узлов структурной матрицы.

Задается опорная избыточная структура ЦФ, определяемая матрицей 
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 выбираются таким образом, чтобы ЦФ имел «полноценную» передаточную функцию, т. е. коэффициенты 
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) передаточной функции были независимыми переменными, при этом передаточная функция имеет 
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 степеней свободы. Методика задания 
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 описана в работах авторов [12 – 14].
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Если выполняются соотношения 
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не являются константами, то соответствующая структура является канонической.

Проводится анализ полученных структур с целью отбрасывания структур, сводящихся к структурам с меньшим числом узлов.

На рис. 1 и 2 представлены примеры синтезированных канонических структур для 
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	Рис. 1. Каноническая структура с 
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	Рис. 2. Каноническая структура с 
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Предложенная методика применима для рекурсивных ЦФ произвольного порядка. Анализ шумов округления для синтезированных ЦФ выполняется стандартными методами, описанными, например, в [15].

Работа выполнена при поддержке РФФИ (проект №
10-07-00528 - «Теоретико-числовые и алгебраические аспекты структурного синтеза линейных цифровых систем обработки сигналов»).
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THE ADVANCED TECHNIQUE OF SYNTHESIS OF CANONIC STRUCTURES OF IIR DIGITAL FILTERS

Lesnikov V., Naumovich T., Chastikov A.

Vyatka State University, Kirov, Russia

It is known that IIR digital filters may be realized in the infinite number of structures. Among structures so-called canonic structures are known. They are characterized by minimal number of a delay elements and the minimal numbers of multipliers and adders. 

In this paper the new advanced approach is submitted, allowing to synthesize all possible canonic structures of filters of the any order.

For realization of the offered approach the description of structure is used by a topological matrix. Dimension of a square topological matrix is equal to number of nodes of the block diagram. Elements of a topological matrix are equal to coefficient of transfer between corresponding nodes. The technique of exhaustive search of values of elements of a topological matrix is offered. As a result of search the number of operations of multiplication should be equal 2n+1, and the number of operations of addition should be equal 2n. n is the order of the filter.

In figures examples of the canonic structures synthesized as a result of use of the offered technique are shown.
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	Fig. 1. Canonic structure with transfer function 
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	Fig. 1. Canonic structure with transfer function 
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Эквалайзеры на основе многоканальных адаптивных фильтров с самоорганизующейся структурой

Линович А.Ю.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Задача обратного моделирования является одной из важных и распространённых задач адаптивной обработки сигналов. Постановка задачи в общем виде и методы решения задачи обратного моделирования приводятся в [1]. В рамках цифровой обработки сигналов создано много адаптивных алгоритмов, удовлетворяющих потребностям самых разнообразных приложений. Несмотря на это, теория цифровых адаптивных фильтров продолжает быстро развиваться в наше время, что связано с потребностями современного общества в повышении качества систем связи и быстрым ростом объёмов передаваемой информации.

Одно из направлений цифровой адаптивной фильтрации связано с применением многоканальных адаптивных фильтров в задачах обратного моделирования. Успехи данного направления объясняются применением методов многоскоростной обработки сигналов, основные положения которой подробно рассмотрены в [2]. Переход к адаптивным фильтрам с многоканальной структурой позволяет повысить качество настройки, снизить вычислительные затраты, а кроме того даёт ряд преимуществ, связанных с возможностью гибкого формирования структуры адаптивного фильтра.

В случае применения в эквалайзерах многоканальных адаптивных фильтров с самоорганизующейся структурой можно, с одной стороны, изменять структуру и качественные показатели подсистем анализа-синтеза, а, с другой стороны, появляется возможность динамически выбирать порядки внутриканальных адаптивных фильтров. Реализация этих двух подходов позволяет выделить два наиболее важных направления в развитии алгоритмов адаптивной настройки многоканальных адаптивных фильтров. Первый подход приводит к созданию адаптивных фильтров с динамическим выбором каналов, описанных, например, в [3] и [4]. Второй подход позволяет создать многоканальные эквалайзеры с динамическим выбором порядков внутриканальных адаптивных фильтров.

Целью доклада является обзор современного состояния теории многоканальных адаптивных фильтров с самоорганизующейся структурой, а также обсуждение результатов применения самоорганизации в структурах эквалайзеров.

Структура многоканального адаптивного фильтра (МАФ) с зависимой обработкой в каналах в упрощённом виде показана на рис. 1. Имеются разные варианты построения таких МАФ. Особенность изображённой на рис. 1 структуры состоит в том, что в ней для формирования выходного сигнала y(n) не используется подсистема синтеза, а внутриканальные адаптивные фильтры работают на высокой частоте дискретизации. Хотя все адаптивные фильтры работают без понижения частоты дискретизации, частоту обращения к ним всё же удаётся понизить в M раз.

Пусть, как и прежде, 
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 — вектор весовых коэффициентов адаптивного фильтра на k-ой итерации, L — порядок адаптивного КИХ-фильтра. В отличие от МАФ с независимой обработкой, в структуре, изображённой на рис. 1, во всех каналах используется один и тот же адаптивный фильтр, настраиваемый по единому сигналу ошибки e(n), собранному подсистемой синтеза из внутриканальных сигналов ошибки, вычисленных в отдельных каналах МАФ. Операцию свёртки с учётом децимации можно записать в следующей форме:
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Где
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(2)

— вектор отсчётов входного сигнала, поступающего в i-й канал МАФ. 

Основная особенность выражений (1) и (2) состоит в том, что в них не используется прореживание входного сигнала. Поэтому полифазный метод построения подсистем анализа для МАФ с зависимой обработкой в каналах применить не удаётся. Следовательно, применение таких МАФ не приводит к сокращению объёма вычислительных затрат и обеспечивает преимущество только с позиции улучшения качественных характеристик адаптивного фильтра.

Поскольку адаптивный фильтр настраивается без понижения частоты дискретизации, после завершения процесса настройки подсистемы анализа можно исключить из структуры МАФ, что позволяет повысить точность восстановления сигнала и полностью устранить временную задержку, вносимую в обрабатываемый сигнал подсистемами анализа.
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Рис. 1. Эквалайзер на основе МАФ с зависимой обработкой в каналах

Для МАФ с зависимой обработкой в каналах правила исключения можно ввести следующим образом. Правило обновления весовых коэффициентов:
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где 
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 — множество каналов МАФ, для которых выполняется неравенство (правило выбора каналов)
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(4)

где β — положительный коэффициент относительного повышения порога (выбирается произвольно), K — интервал усреднения.

Не трудно оценить затраты на реализацию предлагаемой схемы эквалайзера. Эквалайзер на основе МАФ с зависимой обработкой требует 
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 = (N+N/M) LH + (1 + 3N/M) L = 3639 умножений на отсчёт. При расчётах для определённости предполагается, что LH = 80. N — число каналов МАФ, L — число настраиваемых весовых коэффициентов (порядок МАФ), LH — порядок фильтров подсистемы анализа, LG — порядок фильтров подсистемы синтеза (предполагается, что LH = LG), M — коэффициент децимации. 
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T

V

 — объём вычислительных затрат, определяемый как среднее число операций комплексного умножения, выполняемых за время Ts, равное шагу дискретизации входного сигнала МАФ.

Для сравнения, эквалайзеру, использующему для настройки стандартный алгоритм НМНК необходимо 3∙512 = 1536 умножений.

При использовании МАФ с самоорганизующейся структурой вычислительные затраты на реализацию эквалайзеров сокращаются и составляют для рассмотренной на рис. 1 структуры 
[image: image390.wmf]s

T

V

 = (N+N/M) LH + (1 + N/M) L + 2N(k)L/M = 2469…3639 умножений на отсчёт.

Использование методов самоорганизации в алгоритмах настройки МАФ позволяет значительно снизить вычислительные затраты на их реализацию и создаёт возможность повышения эффективности работы эквалайзеров при ограничениях, накладываемых производительностью выбранной элементной базы. Применение эквалайзеров с динамическим выбором каналов (ДКЭ) на основе МАФ с зависимой обработкой в каналах более выгодно, чем на основе МАФ с независимой обработкой, с точки зрения повышения качественных характеристик процесса настройки. Кроме того, ДКЭ на основе МАФ с зависимой обработкой не вносят дополнительной задержки в обработку сигнала. Применение ДКЭ на основе МАФ с независимой обработкой позволяет значительно снизить вычислительные затраты.

Литература

1. Уидроу Б.,Стирнз С. Адаптивная обработка сигналов: Пер. с англ.– М: Радио и связь, 1989.–440 с.

2. Витязев В.В. Цифровая частотная селекция сигналов. – М: Радио и связь, 1993. – 240 с.

3. Линович А.Ю. Эквалайзер с адаптивной многоканальной структурой // 12-я международная конференция и выставка «Цифровая обработка сигналов и ее применение», Москва. – Март, 2010 – М: Тез. докл. Т.1.

4. Kim S.E., Choi Y.S., Song M.K., Song W.J. A subband adaptive filtering algorithm employing dynamic selection of subband filters // IEEE signal processing letters. 2010. – № 3. – pp. 245 – 248.

Subband Equalizers with the Self-organizing Structure

Linovich A.

Ryazan State Radio Engineering University

The inverse modeling is an important problem in the adaptive signal processing theory. The general statement of this problem and methods of its solution are considered in lots of books. There are many adaptive algorithms in the digital signal processing theory which satisfy many different applications. Though the theory of digital adaptive filters continues to develop rapidly nowadays what can be explained by the requirements of the modern society in improving of telecommunication service and by swift growth of data transmission.

In the digital adaptive filtering theory one of the directions concerns the subband adaptive equalization. The advantages for this area of investigations are provided by involving methods of the multirate signal processing theory. Multichannel organization makes possible improving the adaptation quality, reducing computational complexity, and besides gives the series of advantages in flexible organizing of the structure.

In case of subband adaptive filtering in equalizers, it is possible, on the one hand, to change the structure and the quality characteristics of the analysis/synthesis subsystems and, on the other hand, to choose adaptive filter orders in subchannels dynamically. Both these ways allow us to point out the most important directions in developing of the adaptive algorithms for the self-organizing subband adaptive filters. The first way results in adaptive filtering with dynamic channel selecting. The second one allows creating of subband equalizers with dynamic order specifying for the in-channel adaptive filters.

The purposes of the report are the review of the theory of the self-organizing adaptive filters and the discussing the use of self-organizing in equalization.
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