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Рассматривается цифровой БИХ-фильтр второго порядка прямой формы, оперирующий с фиксированной точкой и одним округлением после суммирования. Анализируются существующие верхние границы амплитуды предельных циклов при нулевом входе фильтра и их фактическая максимальная амплитуда, найденная прямым моделированием с помощью алгоритма исчерпывающего поиска. Установлены области коэффициентов, где максимальная амплитуда легко определяется аналитически.

Введение. Хорошо известно, что при нулевом входе и произвольных внутренних переменных ошибка на выходе БИХ-фильтра, обусловленная округлением в цепях обратной связи, если не становится равной нулю, то принимает детерминированный колебательный характер. На выходе фильтра возникает малый предельный цикл. Важно знать максимальную амплитуду предельных циклов, чтобы оценить степень их допустимости или полностью устранить их путем реквантования на выходе фильтра [1]. Существующие границы на максимальную амплитуду предельных циклов могут давать заниженные или завышенные результаты. Фактическая максимальная амплитуда может быть найдена прямым моделированием с помощью алгоритмов исчерпывающего поиска для всех возможных значений переменных внутри фильтра. Данная работа посвящена проблеме определения максимальной амплитуды предельных циклов в фильтре второго порядка прямой формы при нулевом входе, оперирующим с фиксированной точкой и одним округлением после суммирования. В результате выполненных исследований выявлены области коэффициентов, в которых фактическая амплитуда может быть легко найдена аналитически по известным соотношениям.  

Описание фильтра. Передаточную функцию цифрового БИХ-фильтра второго порядка представим в виде 
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Соответствующее разностное уравнение, в котором учтена операция квантования (округления) Q, имеет вид 
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и описывает структуру фильтра прямой формы. Коэффициенты фильтра находятся в треугольнике устойчивости, т.е. имеет место  условие 
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Положим, что фильтр оперирует с фиксированной точкой, абсолютная величина переменных на входе и внутри фильтра меньше единицы. 

Верхние границы амплитуды предельных циклов. Для обсуждаемого фильтра рассмотрим три известных варианта оценки верхней границы амплитуды предельных циклов при нулевом входе (
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=0). 

Первый вариант оценки  – метод [2] основан на местоположении так называемых эффективных полюсов фильтра, обусловленном округлением. Согласно этому методу максимальная амплитуда предельного цикла при нулевом входе 
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(1)

для полюсов попадающих на единичную окружность и 
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(2)

для полюсов попадающих в точку z=1 или z=-1 на единичной окружности. Здесь q – шаг квантования. Эти формулы получены для квантования (округления) после каждого умножения. Далее приведены соотношения для обсуждаемого нами случая округления после суммирования.  

Второй вариант оценки - широко известный детерминированный метод основан на вычислении  
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l

 - нормы для импульсной характеристики фильтра h(n). В этом случае 
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Для фильтра с полюсным радиусом очень близким к единице и/или с полюсным углом очень близким к 0 или 
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 требуется большое время расчета (3) на компьютере. Были предприняты попытки получения замкнутого выражение для 
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 [3-5]. Так, авторы [3] нашли точное соотношение в случае действительных полюсов, совпадающее с выражением в скобках в (2), и лишь приближенное - в случае комплексно-сопряженных полюсов. Аналогичные результаты получены в [4]. Более точная, но все же приближенная оценка
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 для комплексно-сопряженных полюсов предложена в [5]. 

Не трудно показать, что при 
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 (частный случай комплексно-сопряженных полюсов) норма
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. В тоже время использование соотношений из [3] и [5] приводит к превышению этой нормы 
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 соответственно в 
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 раз, а при 
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 эти превышения стремятся к 2 и 
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 раз.  

Третий вариант оценки верхней границы амплитуды предельного цикла [6] основан на вычислении 
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- нормы для передаточной функции фильтра. При этом  
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 EMBED Equation.3  [image: image22.wmf]
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Можно убедиться, что верхнее выражение для 
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соответствует комплексно-сопряженным полюсам, а нижнее, совпадающее с выражением в скобках в (2), - как действительным, так и комплексно-сопряженным полюсам. Учитывая изложенное ранее можно заключить, что
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для действительных полюсов и для комплексно-сопряженных полюсов при 
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Отсутствие предельных циклов. В рассматриваемом фильтре при нулевом входе предельные циклы отсутствуют, если имеет место условие (см. например [7])
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(5)

Заметим, что в сложных фильтрах, особенно с узкой полосой (пропускания, задерживания или переходной), состоящих из ряда звеньев второго порядка это условие обычно не выполняется. 

Фактическая максимальная амплитуда предельного цикла. Соотношения (1) -(4) не всегда приводят верным оценкам максимальной амплитуды предельных циклов при нулевом входе. Фактическую максимальную амплитуду определим путем прямого моделирования, применив исчерпывающий поиск для возможных значений двух внутренних переменных рассматриваемого фильтра. Диапазон изменения этих переменных ограничим с верху границей (3).

Проведенные нами многочисленные расчеты с использованием алгоритма исчерпывающего поиска [8] и анализ результатов позволили установить области коэффициентов, для которых фактическая максимальная амплитуда предельных циклов может быть  вычислена аналитически согласно табл.1. Здесь подразумевается, что коэффициенты
Таблица 1
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	?
	в остальных случаях


Находятся в описанном выше треугольнике устойчивости, 
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- целая часть x. В табл.1  показана также область отсутствия предельных  циклов  (5), когда 
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 фактическая максимальная амплитуда может быть найдена алгоритмами исчерпывающего поиска, например [8]. По существу мы обнаружили, что два известных соотношения, используемых  в [1-3] для оценки верхней границы амплитуды предельных циклов 
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,  дают фактическую максимальную амплитуду для областей коэффициентов указанных в табл. 1.
На рис.1 для правой половины треугольника устойчивости показаны области коэффициентов представленные в табл. 1. Левая половина зеркально симметрична.
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Заметим, что прямые 
[image: image47.wmf]2

a

=0,6699, 
[image: image48.wmf]2

a

=0,7499  и 
[image: image49.wmf]1

2

a

5

,

0

a

=

на рис.1 являются аппроксимациями более сложных кривых. При этом области коэффициентов, где справедливы два выражения для расчета 
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, несколько шире, чем показанные в табл.1 и на рис.1.
Заключение. Для цифрового БИХ-фильтра второго порядка прямой формы, оперирующего с фиксированной точкой и одним округлением после суммирования, определены области коэффициентов, для которых фактическая максимальная амплитуда предельных циклов при нулевом входе может быть рассчитана по хорошо известным простым формулам. Это интересное обстоятельство позволяет на практике найти фактическую максимальную амплитуду предельных циклов, не прибегая к исчерпывающему поиску, который может оказаться не приемлемым из-за чрезмерных вычислительных затрат.
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MAXIMUM AMPLITUDE OF ZERO-INPUT LIMIT CYCLES IN SECOND-ORDER DIRECT FORM DIGITAL FILTER
Mingazin A.
RADIS Ltd, Russia, Moscow, Zelenograd, 124460, POB 20.
Tel/Fax:  499-735-35-13, e-mail: alexmin@orc.ru
This paper is devoted to determination the maximum amplitude of zero-input limit cycles in the second-order direct form fixed-point digital filter. As a result of researches we have found areas of coefficients in which the actual amplitude may be easily defined analytically by using known equations. 

The difference equation for the considered filter is 

[image: image51.wmf])

y

a

y

a

x

(

Q

y

2

n

2

1

n

1

n

n

-

-

-

-

=


where Q corresponds to operation of quantization (rounding). The filter coefficients are contained inside the stability triangle, i.e. 
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The known evaluations for the maximum amplitude of zero-input limit cycles [1-3] may lead to incorrect results. The actual maximum amplitude we shall define by direct simulation using an exhaustive search [4] for all possible values of the variables
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The fulfilled numerous computations and the analysis of results have allowed us to determine areas of coefficients in that the actual maximum amplitude of limit cycles may be analytically calculated according to the following table:
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	in other cases


Here it is supposed that filter coefficients are inside the stability triangle described above, q is a quantization step,
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 is integer part of x. Two indicated expressions for 
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are known [1-3] as bounds only. Essentially we have found that for the areas presented in the table they give exact values of the maximum amplitude of zero-input limit cycles. In reality the straight lines 
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 are approximations of irregularity curves. Known conditions for the absence of limit cycles (i.e. when 
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 actual values of the maximum amplitude may be found by exhaustive search algorithms for example [4]. 
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МЕТОД РСП РЕШЕНИЯ ОБРАТНОЙ ЗАДАЧИ: МЕСТО В КЛАССЕ СВЕРХРАЗРЕШАЮЩИХ, ТЕОРЕТИЧЕСКИЕ ОСНОВАНИЯ И ПЕРСПЕКТИВЫ

Михайлов Б.А.

ООО НПП «ИНФОТ»

Введение. Основной характеристикой большинства систем являются их пропускная способность, разрешение элементов входного сигнала в выходном сигнале системы. Это приводит к необходимости решения обратной задачи для приближения выходного сигнала системы к входному.

Формирование выходного сигнала 
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 линейной системы с импульсной реакцией (импульсной функцией, импульсной характеристикой, функцией рассеяния точки, аппаратной функцией) 
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 входного сигнала 
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 в присутствии аддитивного шума 
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). Обратная задача состоит в нахождении оценки 
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 входного сигнала по выходному при известной 
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Основания РСП. Из указанных в [1] трех классов приближения здесь интересен третий, соответствующий системам со сверхразрешением на основе восстановления полного спектра входного сигнала посредством аналитического продолжения спектра (АПС), с пределом разрешения согласно теореме Винера-Пэли [2], который теоретически отсутствует, а практически кроется в несовершенстве звеньев системы и наличии шума.

Единственность АПС свидетельствует единственность решения обратной задачи на этой основе. Принципиальная сложность состоит в том, что теорема Винера-Пэли требует финитности входного сигнала, которая не всегда может быть обеспечена. При нефинитном же сигнале участок аналитичного спектра «интервального» сигнала несет ту же информацию о полном «интервальном» сигнале, но смешан с компонентами спектра заинтервальных участков сигнала, методы отделения которых неизвестны. Сказанное относится к непосредственному АПС в спектральной области.

Но поинтервальное наличие в узкополосном выходе эквивалентного ФНЧ системы информации о полном входном сигнале стимулировала поиски действенного метода решения обратной задачи третьего класса. Такой метод найден [3, 4], назван редукцией к совершенному прибору (РСП) и базируется на том, что (как поясняется далее):

- при оперировании в первичном пространстве этим методом требование финитности входного сигнала отсутствует;

- АПС обеспечивается финитностью базисных сигналов в аппроксимации входного сигнала;

- восстановление полного спектра входного сигнала производится, соответственно предложенному в рамках РСП принципу подмены, «одним махом» – подменой узкополосных компонент выходного сигнала соответствующими им финитными компонентами входного сигнала, что восстанавливает как линейное, так и радиометрическое разрешение;

- принцип подмены эффективно реализуется обобщенным методом Фурье без использования обратного оператора 
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, что переводит обратную задачу в класс корректных;

- любые сигналы для восстановления насекаются на операционные интервалы на выходе системы, что решает многие теоретические и практические вопросы [4]. В том числе, становятся «посильными» и такие особые случаи нефинитных сигналов, как модулированные сигналы, спектр которых иначе мог бы оказаться смещенным за пределы полосы частот системы.

Метод РСП характеризуется [4] простотой принципов и наиболее высокими в настоящее время шумостойкостью и уровнем сверхразрешения, то есть является простой и совершенной альтернативой подходам А. Н. Тихонова, Н. Винера и др. к решению обратной задачи.

Главный из названных базисов РСП – отсутствие требования финитности входного сигнала при оперировании в первичном пространстве иллюстрируется рисунком 1.
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Рис. 1. Иллюстрация работы РСП в первичном пространстве

В первичном пространстве «хвосты» от заинтервальных элементов сигнала не отличаются от реакций на внутриинтервальные элементы сигнала (общий для всех участков сигнала эквивалентный ФНЧ системы одинаковым образом преобразовывает все отсчеты f(xi) входного сигнала в f(xi)ψ(x-xi)). РСП поточечно преобразовывает реальные размытые импульсные реакции (ИР) системы в δ-функции, при этом «заехавшие» хвосты не отличаются от таких же при подходе к соседним ИР внутри операционного интервала и так же не мешают. Из этого следует отсутствие в первичном пространстве требования финитности входного сигнала 
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Благодаря этому при оперировании в первичном пространстве методом РСП возможно деление на операционные интервалы любого (входного или выходного) сигнала системы. Причем практически более важен второй случай, так как первый чаще не доступен.

Выход эквивалентного ФНЧ, соответствующий любому входному сигналу из 
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 (финитному с любым интервалом финитности, нефинитному), поинтервально несет информацию о полном сигнале каждого интервала и, следовательно, в совокупности – о всем входном сигнале.

Во всех применениях РСП ее эффективность определяется точностью знания ИР эквивалентного ФНЧ, зависящей, в частности, от разрядности АЦП. Разрядность АЦП, в свою очередь, определяет учитываемую протяженность ИР.

Далее представлен метод РСП с уточнением некоторых более ранних формулировок.

Метод РСП решения обратной задачи. Входной для линейной системы сигнал ((х) из 
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 может быть описан приемлемой (с проектным допуском, в первую очередь, по достижимому разрешению) широко известной по форме его оценкой 
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 на каждом операционном интервале как суперпозицией 
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I финитных базисных сигналов 
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 с весами 
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. Проблема такого определения 
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 состоит в зависимости весов 
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 от недоступного на выходе системы сигнала ((х). Обычно эта проблема решается применением обратного оператора 
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 с его принципиально важными недостатками.

Но выходная реакция системы на оценку 
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Следовательно, веса 
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 являются также весовыми коэффициентами в аппроксимации выходного сигнала 
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 суперпозицией базисных сигналов 
[image: image105.wmf])

(

)

(

~

x

x

a

i

i

a

=

(
[image: image106.wmf])

(

x

y

, то есть могут быть определены по выходу системы без использования обратного оператора 
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, что и является вышеуказанным принципом РСП – принципом подмены. Определение весов 
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 предпочтительно на основе преобразования Фурье, так как оно обеспечивает в точках аппроксимации минимальное среднеквадратическое отклонение 
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 от аппроксимируемого сигнала, а за счет интегрального характера определения коэффициентов повышает шумостойкость. Более того, при подпороговых шумах и 
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 в точках аппроксимации обеспечивается равенство 
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. Если особенности требований проекта, особенности входного сигнала не допускают базисных сигналов в виде δ-функций, то точное восстановление относится к базисным сигналам 
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Тем самым решение обратной задачи методом РСП (преобразующее «размытую» ИР реальной системы в δ-функцию как ИР совершенной системы) предопределено, из чего следует: система с аппроксимацией (1) при определении весов 
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 через коэффициенты указанного ряда Фурье является совершенной по восстановлению входного сигнала 
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 операционных интервалов, где Δ – шаг дискретизации, 
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 - отклонение от регулярного шага дискретизации.

Реализуется принцип подмены последовательным выполнением следующих действий:

1. выбор финитных базисных сигналов 
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2. ортогонализация 
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 линейно независимых реакций 
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 системы на базисные сигналы 
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 – операция ортогонализации, Р=1/0
[image: image123.wmf]– признак ортогональности / неортогональности системы сигналов 
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3. определение коэффициентов 
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 разложения реакции 
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 A – область определения сигналов 
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4. определение оценки 
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 входного сигнала 
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 – коэффициенты веса (относительные уровни) сигналов 
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, определяемые конкретным их видом.

Метод РСП подтвержден экспериментами [4, 5]: в рамках теории линейных систем главным экспериментальным фактом является преобразование известной «размытой» ИР реальной системы в δ-функцию как ИР совершенной системы; отсутствие требования финитности входных сигналов в методе РСП подтверждается восстановлением квазинефинитного сигнала (протяженного сюжета в менее протяженных смежных операционных интервалах).

Многие вопросы из состава РСП могут быть самостоятельным предметом исследований с целью повышения ее эффективности. В первую очередь, это поиск методов достаточно точного определения ИР реальных систем, исследование влияния шумов при повышении уровня сверхразрешения, поиск оптимальных методов ортогонализации реакций на базисные сигналы.

Имеющееся исследование [4] влияния шумов говорит о первостепенной необходимости незашумленных реакций на базисные сигналы, что смыкается с понятием эталона и с необходимостью точного знания ИР системы, о наличии эффекта сдерживания влияния шума с повышением уровня сверхразрешения. Этим объясняется, например, следующий результат [16] компьютерного моделирования: при разрядности АЦП не менее 12 и отношении сигнал/шум до -6 дБ РСП без расширения физической полосы частот обеспечивает бессбойную работу радиолинии с 20-кратным повышением ее пропускной способности.

В изложенном описании местоположение базисных сигналов в операционных интервалах, их семантика и другая априорная информация о входном сигнале не регламентируются, то есть являются свободными параметрами. В приложениях, которые не могут обойтись без априорной информации, она может быть использована, соответственно заужая класс входных сигналов в рамках 
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 и меняя интерпретацию результатов РСП.

Автор благодарен Егошкину Н. А. и Чижову А. А. за обсуждения, пусть иногда чрезмерно эмоциональные, проблематики РСП и смежных вопросов.
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RPP METHOD OF THE DECISION OF THE INVERSE PROBLEM: THE PLACE IN THE CLASS SUPERRESOLVING, THE THEORETICAL BASES AND PROSPECTS
Abstract. The reduction to the perfect part (RPP) as a method of the decision of a inverse problem, showing achievement of the highest now noisesteady and superresolution level, does not contain inverse operator 
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 and the narrow-band component of a target signal corresponding to them finite components of an entrance signal is based on the revealed principle of substitution that restores both linear, and the radiometric resolution of elements of a signal. The theoretical bases and method prospects are considered the description of RPP with the specified formulations. RPP method is real and perfect alternative A. Tikhonov's, N. Wiener's to known approaches, etc. to the decision of a inverse problem.
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СОСТОЯНИЕ И ПЕРСПЕКТИВЫ СВЕРХРАЗРЕШАЮЩИХ МЕТОДОВ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ В ЛИНЕЙНЫХ СИСТЕМАХ

Белоруков А.П.1, Михайлов Б.А.2, Скирмунт В.К.3
1НП «Технопарк Протвино», 2ООО НПП «ИНФОТ», 3ФГУП ГНПРКЦ «ЦСКБ-Прогресс»

Введение. Интерес к методам обработки сигналов, позволяющим получать сверхразрешение элементов сигнала (для краткости назовем их сверхразрешающими методами обработки), является не только теоретическим, он связан также с достижением чрезвычайно высокой практической эффективности систем связи, телевидения, радиолокации – фактически всех линейных систем. 

Основной характеристикой большинства систем являются их пропускная способность, разрешение элементов входного сигнала в выходном сигнале системы. Это приводит к необходимости решения обратной задачи для приближения выходного сигнала системы к входному. Приближение может быть трех видов [1]:

- первого класса (поколения) – без расширения частотного спектра восстановленного сигнала за пределы физической полосы частот системы;

- второго класса – с некоторым конечным расширением частотного спектра восстановленного сигнала за пределы физической полосы частот системы;

- третьего класса – с восстановлением полного частотного спектра входного сигнала.

Соответственно понятию сверхразрешения [2], основной интерес для данного доклада представляют приближения второго и третьего классов, но при повышении разрешения от рэлеевского до найквист-шенноновского все методы работают по первому классу.

Формирование выходного сигнала 
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 входного сигнала 
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). Это описание можно представить в операторной форме y=Ax+ν, где 
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 областью определения, ν – шум наблюдения. Обратная задача состоит в нахождении оценки 
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 в операторном представлении) входного сигнала по выходному при известной 
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Для сопоставления подходов по качеству решений используются теоретические пределы разрешения, хотя обычно они формулируются в предположении наблюдения пары точечных объектов одинаковой интенсивности и поэтому «должны интерпретироваться достаточно свободно» [3]. Наиболее часто применяются пределы Рэлея [3] и Найквиста-Шеннона [4]. Эти пределы соответствуют отсутствию какой-либо обработки, расширяющей спектр сигнала. Предел Рэлея при наблюдении через идеальную оптическую систему соответствует радиусу первого нуля функции рассеяния точки. Предел Δ=1/W Найквиста-Шеннона определяется [5] (физической полосой W частот комплексного спектра). При этом предел разрешения по Найквисту-Шеннону выше [1] рэлеевского разрешения в одномерном случае в 1.64 раза, а в двумерном (на изображениях) – в 1.17-1.37 раза.

Теоретическая возможность методов третьего класса решения обратной задачи следует из теоремы Винера-Пэли [6], согласно которой существует единственное аналитическое продолжение спектра (АПС) финитных функций из 
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 на всю комплексную плоскость. Но финитность входного сигнала системы не всегда может быть обеспечена простыми методами. К тому же, в дискретных системах практически расчет внеполосных компонент спектра возможен лишь в незначительном объеме (вследствие пошаговости вычисления этих компонент), спектр на выходе неидеального ФНЧ, коим является реальная система, искажен внутри его полосы частот. Всем этим АПС на практике чрезвычайно затрудняется и ограничивается по возможному результату. В итоге, в настоящее время серьезным достижением является представленное ниже решение обратной задачи на основе непосредственного АПС, относящееся ко второму классу приближения.

Однако из теоретической возможности полноценного АПС следует [7], что узкополосный выход ФНЧ несет информацию о полном спектре сигнала. Следовательно, не лишен смысла поиск действенных методов решения обратной задачи третьего класса. Такой метод найден [8, 9], назван редукцией к совершенному прибору (РСП), оказался чрезвычайно простым и базируется, в первую очередь, на следующем [7]:

- для метода РСП требование финитности входного сигнала отсутствует;

- АПС обеспечивается финитностью базисных сигналов в аппроксимации входного сигнала;

- восстановление полного спектра сигнала может, соответственно предложенному принципу подмены, производиться «одним махом» – заменой узкополосных компонент выходного сигнала соответствующими им финитными компонентами входного сигнала.

В настоящем докладе представлены следующие, наиболее эффективные в настоящее время сверхразрешающие методы решения обратной задачи:

1. метод АПС второго класса, представленный Белоруковым А. П.;

2. метод РСП [1, 7] третьего класса;

3. модернизированный проекционный метод (МПМ) [13] третьего класса.

Метод АПС впервые был предложен [11] Б. Фриденом. Выше уже отмечалось, что принципиальная возможность получения методом АПС решений, гораздо более близких к истинным, чем стандартные, следует из известной теоремы Винера-Пэли [6]. Эта теорема гарантирует существование единственной аналитической функции, описывающей спектр финитного сигнала и получаемой преобразованием Фурье этого сигнала. Таким образом, спектр финитного сигнала может быть восстановлен не только внутри физической полосы частот системы, но и вне нее. Идея весьма заманчивая, поэтому впоследствии было предпринято еще несколько попыток повторить работу Б. Фридена, в том числе и в России, к сожалению, с тем же скромным результатом – метод работал только на самых простых моделях. Как показали наши исследования, главным недостатком подхода Б. Фридена является неверная методика расчета обобщенных коэффициентов Фурье – никак не учитывается быстроосциллирующий характер базисных функций. Б. Фриден и его последователи использовали для расчета обобщенных коэффициентов разложения самые простые квадратурные формулы (прямоугольников, трапеций и пр.), которые позволяют правильно рассчитать только первые несколько коэффициентов ряда. Суммирование членов ряда проводилось без использования методов регуляризации и, наконец, не было предложено никаких способов учета дополнительной априорной информации о решении, хотя известно, что регуляризованное решение тем ближе к истинному, чем больший объем априорной информации о решении закладывается в схему счета [15]. 

Все это помешало в свое время использованию этого метода на практике. В предлагаемом здесь подходе указанные недостатки метода Фридена устранены. Решение, как и в классическом методе АПС, ищется в виде суммы обобщенного ряда Фурье по системе функций с двойной ортогональностью, при этом никаких искусственных ограничений (вроде максимума энтропии и пр.) на решение не накладывается, что обеспечивает полное соответствие математической модели реальным данным. Однако коэффициенты ряда Фурье находятся с помощью уникального алгоритма, учитывающего быстроосциллирующий характер базисных функций. Сумма ряда находится с использованием метода регуляризации А. Н. Тихонова [16], а затем итеративно уточняется. Априорная информация о решении при этом учитывается путем использования проекционных операторов ограничения на замкнутые выпуклые множества [17]. Коррекцию искажений спектра полезного сигнала в окрестностях внутренних нулей полосы пропускания системы и подавление шумов с минимальными искажениями полезного сигнала обеспечивают фильтры принципиально нового типа, также построенные на базе АПС. 

Метод АПС был реализован в виде прототипа программного комплекса, состоящего из модулей, легко адаптируемых к любой компьютерной платформе. Результаты опробования прототипа комплекса на модельном материале и реальных данных подтвердили высокую эффективность предлагаемого подхода. Он позволяет повысить разрешенность изображений и сигналов, полученных реальными системами, в полтора-два раза (в зависимости от уровня и характера шумов) только с помощью компьютерной обработки данных, без всяких дополнительных затрат на изменение методики и технологии получения данных. После адаптации и доработки (в основном, в части систем шумоподавления и учета априорной информации) под конкретную задачу, возможно коммерческое использование программного комплекса АПС в системах ДЗЗ, геофизике, компьютерной томографии, дефектоскопии и пр. 

Метод РСП. Входной для линейной системы сигнал ((х) из 
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 может быть описан приемлемой (с проектным допуском, в первую очередь, по достижимому разрешению), широко известной по форме его оценкой 
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I финитных базисных сигналов 
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 с весами 
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. Проблема такого определения 
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 состоит в зависимости весов 
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 от недоступного на выходе системы сигнала ((х). Обычно она решается [например, 12, 17] с использованием обратного оператора 
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, что означает решение некорректной обратной задачи с известными ее недостатками.

Но выходная реакция системы на оценку 
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(шумы наблюдения сопутствуют реакции системы на реальный сигнал и учитываются при вычислении весов 
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Следовательно, веса 
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 являются также весовыми коэффициентами в аппроксимации выходного сигнала системы суперпозицией базисных сигналов 
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, то есть могут быть определены по выходу системы, причем без использования обратного оператора 
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, что и является вышеуказанным принципом РСП – принципом подмены. Определение коэффициентов по этой схеме с использованием преобразования Фурье обеспечивает минимальные среднеквадратические погрешности, причем, как показано в [9], в РСП эти погрешности могут принципиально отсутствовать. Известная «размытая» ИР реальной системы преобразуется в δ-функцию как ИР совершенной системы. Совершенное восстановление входного сигнала 
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 операционных интервалов, где Δ – шаг дискретизации, 
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 - смещение относительно регулярного шага дискретизации.

Поскольку метод РСП решения обратной задачи не содержит обратного оператора 
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 и благодаря интегральному характеру определения весовых коэффициентов методом Фурье, РСП отличается повышенной шумостойкостью, переводит обратную задачу в класс корректных, то есть является реальной и совершенной альтернативой подходам А. Н. Тихонова, Н. Винера и др. к решению обратной задачи. Например [14], при разрядности АЦП не менее 12 и отношении сигнал/шум до -6 дБ РСП без расширения физической полосы частот обеспечивает бессбойную работу радиолинии с 20-кратным повышением ее пропускной способности.

Имеющееся исследование [10] влияния шумов в РСП говорит о первостепенной необходимости незашумленности реакций на базисные сигналы и о наличии эффекта сдерживания влияния шумов с ростом уровня сверхразрешения.

В описании РСП местоположение базисных сигналов в операционных интервалах, их семантика и другая априорная информация о входном сигнале не регламентируются, то есть являются свободными параметрами. В приложениях, которые не могут обойтись без априорной информации, она может быть использована, соответственно заужая класс входных сигналов в рамках 
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 и меняя интерпретацию результатов РСП.

Метод МПМ. Формально все системы с дискретным представлением непрерывных сигналов являются проекционными, но обычно такое представление обусловлено невозможностью рационального непрерывного представления, производится с учетом необходимого разрешения и вынужденно пофрагментной (поинтервальной) обработкой протяженных сигналов и не предполагает использования априорной информации о входном сигнале, кроме его принадлежности 
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. Априорная информация становится необходимой во многих тематических приложениях и в некорректных обратных задачах с использованием обратного оператора 
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, в частности, в варианте ПМ [12], где базисные сигналы, весовые коэффициенты в аппроксимации входного сигнала связываются с конкретными априорными сведениями соответственно приложению к радиолокации.

Метод РСП [9] оказался привлекательным [13] для принципиальной модернизации метода ПМ: в выражении 
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) матрица Грама Q входных базисных сигналов (сигналов γ одиночных целей) заменена на матрицу Грама реакций Aγ системы на базисные сигналы, на этой основе исключен оператор 
[image: image183.wmf]1

-

A

 – принципиальный фактор сложностей в методе ПМ. Эта модернизация дает метод МПМ, уменьшает или даже отменяет необходимость априорных сведений о входном сигнале.

Отработка методов. Для определения возможности и эффективности применения того или иного метода в системе какого-либо конкретного вида требуется дополнительное программное и физическое моделирование. При этом должны использоваться единые методы оценки условий и результатов моделирования, что уточнит приведенные в данном докладе оценки. Поскольку повышение разрешения в линейных системах происходит через заужение их импульсной реакции, то для отработки и сопоставления методов в задачи моделирования необходимо включать отработку по этому базовому критерию. Другой принципиально важной задачей отработки является проверка методов на восстановлении нефинитного сигнала (протяженного сигнала в менее протяженных смежных операционных интервалах), необходимость которой следует из вышеописанных особенностей расширения спектра выходного сигнала за пределы физической полосы частот системы. К важнейшим условиям физического моделирования относится, в первую очередь, адекватность физического стенда реальной системе в части континуального формирования выходного сигнала.
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CONDITION AND PROSPECTS OF SUPERRESOLVING METHODS OF PROCESSING OF SIGNALS IN LINEAR SYSTEMS
Abstract. The most effective methods of the decision of a inverse problem with spectrum restoration of the finite and any signals from 
[image: image184.wmf]2
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 on a narrow-band exit of system are reflected. The account of former lacks, use of new approaches method analytical continuation of a spectrum (ACS) has taken place. Absence of the requirement finity an entrance signal, restoration of its spectrum "at one stroke", definition of parametres of approximation of an entrance signal on a system exit give the simple and perfect decision of a inverse problem RPP method, do by its alternative A.Tikhonov's, N.Wiener's to approaches, etc. to the decision of a inverse problem. Projective method (PМ) is used by the operator of kind 
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, finitedimensional a range of definition A, aprioristic data on an entrance signal. МPМ method is received from PМ by replacement in it of operator 
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 on RPP principle in the redesignated kind that should provide to it the raised characteristics.
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СИНТЕЗ РОБАСТНЫХ УСРЕДНЯЮЩИХ КИХ-ФИЛЬТРОВ НА ОСНОВЕ СПЕКТРАЛЬНЫХ ПРЕДСТАВЛЕНИЙ ПРЕОБРАЗОВАНИЯ ЛАПЛАСА

Мокеев А.В.

Северный (Арктический) федеральный университет 

Использование спектральных представлений на основе преобразования Лапласа позволяет эффективно решать задачи анализа и синтеза частотных фильтров при нестационарных входных сигналах, описываемых совокупностью полубесконечных или финитных затухающих колебательных составляющих [1-3]. Подобным образом могут быть описаны и импульсные функции аналоговых фильтров-прототипов. Такой подход существенно упрощает синтез робастных фильтров при использовании критериев оптимальности, обеспечивающих заданные требования по качеству обработки сигналов при различных сочетаниях параметров полезного сигнала и помехи. Например, критерия связанного с обеспечением заданной точности и быстродействия фильтра.

Задача синтеза упрощается за счет изменения формирования требований к частотным характеристикам фильтров -  вместо формирования требований  к частотной характеристике (полоса пропускания, полоса заграждения, переходная область) необходимо составить простые зависимости для передаточной функции фильтра на комплексных частотах составляющих входного сигнала с учетом их изменения. Синтез производится  с повышением числа составляющих импульсных функций до достижения заданных показателей качества обработки сигналов.

В качестве примера в докладе рассматриваются вопросы синтеза цифровых усредняющих КИХ-фильтров автоматических и измерительных устройств энергосистем. Математическое описание аналоговой системы-прототипа представлено в табл. 1.
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 экспоненциальной составляющей, полезной синусоидальной сигнала промышленной частоты 
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Таблица 1.

	№
	Наименование
	Схема/выражения

	1.
	Структурная схема обработки сигнала
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	Описание сигнала 
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	3.
	Входной сигнал фильтра 
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Синтезируемый фильтр должен выделять постоянную (
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) и обладать малой чувствительностью к изменению коэффициента затухания 
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 экспоненциальной составляющей, а также частоты энергосистемы 
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 рад/с. Синтез фильтров произведем на основе использования спектральных представлений преобразования Лапласа и методов многокритериальной оптимизации. При выполнении ограничений на значения АЧХ на комплексных частотах входного сигнала быстродействие фильтра будет определяться длиной его импульсной характеристики. 

Математическое описание  аналогового фильтра-прототипа представим в виде следующей обобщенной импульсной функции (временного окна)
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Для описания КИХ-фильтра достаточно использовать векторы комплексных амплитуд двух компонент импульсной функции 
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, вектор комплексных частот 
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 и длительность импульсной функции фильтра 
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Выполним синтез при следующих условиях:

1. длина фильтра не более 40 мс, класс точности 0,2, отсутствие экспоненциальной составляющей (
[image: image211.wmf]0

0

X

=

), упрощение обобщенного временного окна (1) до обобщенного  косинусоидального временного окна при 
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2. длина фильтра около 50 мс, класс точности 0,2, максимальный уровень экспоненциальной составляющей (
[image: image216.wmf]01

XX

=

&

), количество составляющих импульсной функции (1) 
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Синтез усредняющих КИХ-фильтов произведем с использованием функции fmincon пакета Optimization Toolbox системы MATLAB. Полученные результаты для первого варианта при различной длине фильтра представлены в табл. 2 и на рис.1. 

Таблица 2.
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	2.
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	3.
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Синтезируемые фильтры обладают значительно лучшими статическими и динамическими характеристиками, чем усредняющие КИХ-фильтры  PMU (Phasor Measurement Units) 1133A Power Sentinel американской фирмы Arbiter, в котором используется одно из следующих временных окон: Raised cosine, Hann, Hamming, Blackman, Bartlett, Rectangular, Flat Top, Kaiser, Nutall 4-term при различной длине фильтра,кратной периоду промышленной частоты 
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 [4]. При этом фильтры 1 и 2 используются в алгоритмах обработки сигналов, для которых не требуется обеспечение стабильности  АЧХ в диапазоне 0÷5 Гц [5]. 

Произведем синтез усредняющего фильтра при использовании обобщенной модели КИХ-фильтра (1) при 
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. При использовании различных целевых функций получены два усредняющих КИХ-фильтра с практически идентичными АЧХ: 
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На рис.2 представлены АЧХ фильтров (а) и их импульсные характеристики (2 б, кривые 1 и 2). Импульсные характеристики усредняющих фильтров в отличии от рассмотренных ранее (рис.1) являются асимметричными. Следовательно, точно же такую же АЧХ в сечении 
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будут иметь фильтры с зеркально противоположными импульсными характеристиками (кривые 3 и 4), т.е. 
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 АЧХ фильтров под номером  3 и 4 существенно отличаются  от аналогичных АЧХ фильтров родителей (фильтров 1 и 2). Отсюда следует принципиально важный вывод о неэффективности использования  традиционных АЧХ фильтров (сечение 
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) для анализа функционирования фильтров при непериодических входных сигналах. 
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Рис. 1. АЧХ (а) и импульсные функции (б) усредняющих КИХ-фильтров
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Рис.2. АЧХ в сечении 
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 (б) и импульсные характеристики (в)

Отличие фильтров 1 и 2 состоит в следующем: в первом случае  колебательный характер переходного процесса будет наблюдаться в начале, а во втором случае – по завершению переходного процесса в фильтре. Поэтому совместное использование фильтров с практически идентичной АЧХ позволит выявить факт наличия переходных процессов в фильтрах. 

На основе рассмотренных примеров синтеза можно сделать следующие важные выводы относительно закономерностей временных окон усредняющих КИХ-фильтров:  

1. при использовании косинуидальных временных окон и/или временных окон (1)  при гармонических входных сигналах форма синтезируемых окон близка к симметричной “колоколообразной” или формы в виде  “шляпы” (рис.1 б);

2. при использовании временных окон общего вида (1) при необходимости подавления апериодической составляющей получены окна с явно выраженной асимметричной формой (рис.2 в).

Таким образом, можно констатировать  тот факт, что для обработки сложных полубесконечных или финитных непериодических входных сигналов использование временных окон (1) имеет определенные преимущества. 

Переход от математического описания аналогового фильтра-прототипа к цифровому фильтру производится с помощью одного из следующих известных методов с учетом специфики аналогового КИХ-фильтра [5]. При переходе к цифровому фильтру обеспечивается формирование быстрого алгоритма цифрового КИХ-фильтра.

Рассмотрим пример синтеза цифрового КИХ-фильтра для сигнального процессора с поддержкой операций над данными с фиксированной запятой (4 разряда). При использовании метода инвариантных импульсных характеристик на основе аналогового фильтра-прототипа 2 с комплексной весовой функцией 
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Синтез быстрого алгоритма для цифровых фильтров с целочисленными коэффициентами рассмотрен в работе [5]. На основе предложенного подхода возможен и прямой синтез дискретного или цифрового фильтра.
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ROBUST AVERAGE FIR FILTER SYNTHESIS BASED ON SPECTRAL REPRESENTATIONS OF LAPLACE TRANSFORM 

Mokeev А.

Northern (Arctic) Federal University 

The application of spectral representations on the basis of Laplace transform enables to efficiently solve problems of frequency filter analysis and synthesis at non-stationary input signals, described by a set of semi-infinite or finite damped oscillatory components. Impulse functions of analogue filter-prototypes can be also represented likewise.

This approach significantly simplifies robust filter synthesis with use of optimality criteria, which ensure the specified quality requirements on signal processing at different combinations of useful signal and disturbance. For instance, criteria connected with assurance of the specified filter accuracy and speed.

In case of using spectral representations based on Laplace transform the procedure of setting requirements to filter frequency responses becomes simpler. Then it is necessary to transform from two-dimensional to three-dimensional presentation of filter frequency response,  and instead of establishing the requirements to its frequency response (pass band, rejection band, transition zone) simple dependences for filter transfer function on complex frequencies of input signals components should be formulated. Possible ranges of mentioned complex frequencies variation are also required to consider. The synthesis is carried out with the growth of impulse function components number till the specified signal processing performance will be achieved. 

Digital FIR filter synthesis can be implemented on the basis of the solution obtained for analogue filter-prototype, as well as based straight on discrete or digital filter.
The issues of digital average FIR filter synthesis in automation and measurement devices of power systems, that ensure the specified input signal processing performance, are considered in the report as an example.

The solutions that were derived for the particular case permit to make up the following important conclusions:

1. about low efficiency of using the traditional amplitude-frequency response filters for filter analysis and synthesis at aperiodic input signals comparing to amplitude-frequency response filters based on Laplace transform;

2. time windows with explicit asymmetric form are obtained out of robust average FIR filter synthesis at input aperiodic signals.
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ОЦЕНИВАНИЕ ЭНЕРГЕТИЧЕСКИХ СПЕКТРОВ СЛУЧАЙНЫХ СИГНАЛОВ МЕТОДОМ ПАРАМЕТРИЧЕСКОГО ДПФ

Пономарева О.В.

Ижевский государственный технический университет

Дискретное преобразование Фурье (ДПФ) занимает важное местно в цифровом спектральном анализе, что объясняется рядом его полезных свойств, подробно исследованных в работах [1-4]. Кроме того, ДПФ может быть получено с помощью алгоритмов быстрого преобразования Фурье (БПФ), что резко сокращает объем требуемых вычислений. Обобщением ДПФ является параметрическое дискретное преобразование Фурье (ДПФ-П), использующее разложение по системе параметрических дискретных экспоненциальных функций [5].
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Пара преобразований ДПФ – П задается следующими соотношениями:
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где 
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- коэффициенты ДПФ-П. Из определения ДПФ-П следует, что в отличие от стандартного ДПФ набор анализируемых частот не является фиксированным, а варьируется параметром 
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, что позволяет эффективно оценивать спектр процесса  
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Рассмотрим стохастические свойства коэффициентов ДПФ-П процесса 
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который представляет собой белый дискретный шум с нормальной плотностью распределения и параметрами
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С учетом того, что процесс является действительной последовательностью 
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В общем случае случайные величины 
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зависимы, и их совместная плотность распределения задается следующим соотношением [7]:
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Используя «стандартные» тригонометрические тождества получим:
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где (рис. 1):
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Рис. 1

Из соотношений (5) непосредственно следует, что при значениях параметра 
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независимы, а их дисперсии равны D/2.

В спектральном анализе статистическую устойчивость энергетического спектра принято характеризовать числом степеней свободы
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Найдем моменты случайной величины 
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 воспользовавшись методом производящих функций
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где I – единичная матрица

Подставляя (3) в (6) и используя интеграл вида [7]:  
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Нетрудно установить, что:
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Вычисляя первую и вторую производные производящей функции, найдем математическое ожидание и дисперсию случайной величины 
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Откуда
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Из выражения (10) непосредственно следует, при 
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Рис. 2

Полученные результаты могут быть использованы при анализе случайных процессов со скрытыми периодичностями, например в задачах пассивной гидролокации, виброакустической диагностике машин. При обнаружении и классификации кораблей главным образом используется структура тональных компонент(тональные компоненты в спектрах возникают за счет работы механизмов судна). При виброакустической диагностике машин используется тот факт, что акустические сигналы многих машин характеризуются наличием гармонических рядов разнообразной природы. 

Таким образом, предлагаемый подход к анализу стационарных дискретных процессов, заданных на конечных интервалах и содержащихся гармонические компоненты, позволяет устранить паразитную амплитудную модуляцию спектра, используя вариацию параметра в ДПФ-П. При этом по сравнению со стандартным методом ДПФ, с одной стороны, уменьшается требуемый объем памяти, с другой – существенно сокращается время обработки.
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STOCHASTIC PROPERTIES OF SPECTRAL ESTIMATIONS RECEIVED BY A METHOD OF PARAMETRICAL DISCRETE TRANSFORMATION OF FURE

Ponomareva O.

Izhevsk State Technical University

Consider the stochastic properties of the coefficients of the DFT-D process
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 which is a discrete white noise with a normal density distribution and the parameters  
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Given that the process is effective sequence 
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In the spectral analysis of the statistical stability of the energy spectrum to characterize the number of degrees of freedom
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We find the moments of a random variable 
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Calculating the first and second derivatives of the generating function, we find the expectation and variance of random variable 
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From the expression follows immediately, if, 
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 ½ the number of degrees of freedom is exactly equal to two.

Thus, the proposed approach to the analysis of discrete stationary processes defined on finite intervals and contained harmonic components, eliminates the parasitic amplitude modulation of the spectrum, using a variation of the parameter in the DFT-P. However, compared with the standard method, on the one hand, reduces the required storage capacity, on the other - is substantially reduced processing time.
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ОБЕСПЕЧЕНИЕ БАЗОВОЙ ПОДГОТОВКИ ПО ЦИФРОВОЙ ОБРАБОТКЕ СИГНАЛОВ В НОВОМ УЧЕБНОМ ПЛАНЕ БАКАЛАВРОВ 

Солонина А.И., Клионский Д.М.

Санкт-Петербургский государственный университет телекоммуникаций им. проф. М.А. Бонч-Бруевича

Переход к двухуровнему обучению студентов в соответствии с новым Федеральным государственным общеобразовательным стандартом высшего профессионального образования по направлениям Инфокоммуникационные технологии и системы связи (210700) и Радиотехника (210400) предполагает новый современный подход к целям и задачам образования.

Двухуровневое обучение, принятое большинством стран Европы в рамках Болонского процесса, к которому Россия присоединилась в 2003 году, имеет следующую основную мотивацию:

1. Количество технических специальностей в современном мире «множится в геометрической прогрессии». Области приложения полученных в вузе знаний существенно расширяются. Адаптация к конкретному приложению оказывается более эффективной, если выпускник вуза получил фундаментальное образование в рамках широкого направления, а не относительно более узкой специальности.   

2. Функционально будущая работа выпускника вуза может быть отнесена к одному из двух уровней, условно обозначенных как Research (концептуальная разработка идей, методов, алгоритмов, технологий и т. п.) и Development (техническое или программное воплощение разработок уровня Research).

Этим двум уровням сопоставлено два уровня образования – базовое в рамках широкого направления (бакалавр) и углубленное в относительно более узкой области данного направления (магистр). Количество (и, разумеется, качество) магистратур определяет профессиональный уровень вуза.

3. Двухуровневое обучение дает «больший маневр» студенту. После получения степени бакалавра появляется возможность выбора: приступить к работе; продолжить образование в магистратуре по интересующей тематике; поработать и затем пойти в магистратуру для повышения уровня образования; поступить в магистратуру другого вуза и т. д.

4. Единая для европейского пространства двухуровневая модель высшего образования  снимает вопрос о признании дипломов и позволяет создать единое экономическое пространство рабочей силы.    

Тенденции в направлениях Инфокоммуникационные технологии и системы связи и Радиотехника связаны с повсеместным распространением методов цифровой обработки сигналов (ЦОС).

В рамках указанных направлений одним из перспективных научно-технических направлений является разработка новых методов и алгоритмов ЦОС для различных приложений, и на их основе – создание программных продуктов (soft-продуктов) или их реализации в виде устройств (hard-продуктов) на базе цифровых процессоров обработки сигналов (ЦПОС), ПЛИС и т. п.

Сложность технологии создания подобных продуктов требует высокого уровня профессиональной подготовки бакалавров и магистров в области ЦОС.

Радикально меняется характер работы инженера – она все больше сводится к компьютерному моделированию и проектированию, приемы которого успешно осваиваются современными студентами.

Базовая подготовка бакалавров по ЦОС подразумевает изучение основ теории ЦОС, базовых методов и алгоритмов ЦОС, технологии их компьютерного моделирования и реализации на современной элементной базе. В целом, это дает системное представление о технологии создания soft- и hard-продуктов.  

Обеспечение такой подготовки предполагает включение в новый учебный план бакалавров следующего цикла дисциплин: 

1.  «Технология моделирования в MATLAB» – дисциплина по выбору, 4-й семестр.

Рабочая программа дисциплины включает разделы, связанные с изучением программных средств MATLAB общего назначения (ядра MATLAB).

Программная среда (система) MATLAB является общепризнанным мировым универсальным стандартом в области компьютерных технологий для самых разных приложений в науке и технике и постоянно расширяется и совершенствуется, к чему привлекаются лучшие специалисты разных стран. К основным преимуществам MATLAB относятся:

· алгоритмический язык MATLAB сверхвысокого уровня с матричной обработкой данных, колоссальной библиотекой стандартных функций, огромным разнообразием графических средств, удобными средствами создания и отладки программ;

· широкий набор специальных программных средств (Toolbox’в), сгруппированных по назначению или области применения;

· широкий набор средств графического интерфейса пользователя (GUI) без использования языка MATLAB;

· широкий набор средств Simulink (подсистемы MATLAB) для блочного моделирования динамических систем. 

2. «Цифровая обработка сигналов» – обязательная дисциплина, 5-й семестр.

Рабочая программа дисциплины включает разделы, связанные с изучением основ теории ЦОС: линейные дискретные системы; синтез и анализ цифровых фильтров; описание дискретных сигналов в частотной области; алгоритмы ДПФ и БПФ; эффекты квантования в цифровых системах.

3. «Методы и алгоритмы ЦОС» – дисциплина по выбору, 6-й семестр.

Рабочая программа дисциплины включает разделы, связанные с изучением базовых методов и алгоритмов ЦОС: спектральный анализ (непараметрические и параметрические методы); многоскоростная обработка сигналов; адаптивная цифровая фильтрация; обработка сигналов с использованием вейвлет-преобразования и др.

4. «Реализация алгоритмов ЦОС» – дисциплина по выбору, 6-й (7-й) семестр.

Рабочая программа дисциплины включает разделы, связанные с изучением элементной базы и технологии создания устройств ЦОС: обзор современной элементной базы (ЦПОС, ПЛИС и др.); знакомство с конкретным ЦПОС (ПЛИС); реализация базовых алгоритмов ЦОС с использованием программных средств разработки и отладки ЦПОС (ПЛИС). 

Полученные базовые знания будут востребованы в других дисциплинах профессионального цикла, где применяются методы ЦОС.

Для обеспечения лабораторной базы дисциплин 2, 3 подготавливается к печати методическое руководство «Технология моделирования ЦОС в MATLAB», включающее цикл из 15-ти работ по изучаемым темам. Структурно работы организованы одинаково и включают следующие типовые разделы:

· цель работы; 

· краткая теоретическая справка; 

· список литературы; 

· содержание работы; 

· задание на лабораторную работу;

· типовой script-файл для выполнения лабораторной работы;

· задание на самостоятельную работу (создание собственных function-файлов);

· отчет и контрольные вопросы.      

К руководству будет прилагаться CD-диск со script-файлами всех работ. 

Дальнейшее развитие в изучении технологии компьютерного моделирования ЦОС связано с применением Simulink для моделирования динамических систем. Ограниченный объем часов не позволяет полноценно познакомить бакалавров с моделированием ЦОС в Simulink – такая подготовка ориентирована на магистров, однако фрагментарно несколько лабораторных работ целесообразно поставить.    

С этой целью подготовлено к изданию учебное пособие «Цифровая обработка сигналов. Моделирование в Simulink», направленность которого отражена в его содержании:      

ЧАСТЬ I. Знакомство с системой Simulink. 

ГЛАВА 1. Simulink как подсистема MATLAB. 

ГЛАВА 2. Технология создания S-модели системы. 

ГЛАВА 3. Технология моделирования системы. 

ГЛАВА 4. Сигналы. 

ГЛАВА 5. Средства анализа сигналов.

ГЛАВА 6. Математические преобразования.

ГЛАВА 7. Средства управления сигналами.

ГЛАВА 8. Подсистемы.

ГЛАВА 9. Собственная библиотека.

ГЛАВА 10. Отладка S-модели систем.

ЧАСТЬ II. Моделирование цифровой обработки сигналов средствами Simulink. 

ГЛАВА 11. Дискретные сигналы. 

ГЛАВА 12. Линейные дискретные системы. 

ГЛАВА 13. Системы цифровой фильтрации. 

ГЛАВА 14. Системы цифровой фильтрации с фиксированной точкой.

ГЛАВА 15. Средства вычисления ДПФ.

ГЛАВА 16. Многоскоростные системы ЦОС.

ГЛАВА 17. Системы адаптивной фильтрации.

ГЛАВА 18. Средства спектрального анализа сигналов.

ГЛАВА 19. Средства вейвлет-преобразования. 

Представляется, что обе книги будут полезны не только для студентов и преподавателей, но и для научно-технических специалистов, чья работа связана с ЦОС.

Поддержка
Данная статья поддержана в рамках федеральной целевой программы “Научные и научно-педагогические кадры инновационной России” на 2009-2013 годы.
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PROVIDING A NEW EDUCATIONAL BACHELOR PROGRAM IN THE FIELD OF DIGITAL SIGNAL PROCESSING 
Solonina A., Klionskiy D.
Saint-Petersburg State University of Telecommunications after prof. M. Bonch-Bruevich

The present paper is devoted to the discussion of the discipline “Digital Signal Processing” (DSP) in the light of a new educational bachelor program (curriculum for the basic training of bachelors) for the following specialized fields: Information and Telecommunication Technologies and Communication Systems (210700), and Radio-engineering (210400).

The DSP basis for bachelors must include fundamentals of the DSP theory, DSP main methods and algorithms accompanied by computer simulation as well as their implementation with the use of up-to-date microelectronics.

We suggest the realization of our DSP bachelor program by means of the following set of disciplines:

1. MATLAB simulation techniques.

2. Digital Signal Processing.

3. DSP methods and algorithms.

4. DSP algorithms implementation. 

Manual «DSP simulation techniques in MATLAB» and text-book «DSP. Simulation in Simulink» are currently being published to support the Lab practice for the above mentioned disciplines.
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уменьшение вычислительной сложности алгоритма вычисления точного значения доли энергии отрезка эмпирических данных в заданном частотном интервале

Туяков С.В.

Белгородский Государственный Университет

Очевидно, что рассмотрение вопроса вычисления доли энергии отрезка (вектора) дискретизованных по аргументу значений исследуемых функций в заданном частотном интервале имеет большой интерес во многих задачах цифровой обработки сигналов.

Вычисление точного значения доли энергии отрезка эмпирических данных в заданном частотном интервале.

В монографии [1] разработан метод вычисления точного значения доли энергии отрезка эмпирических данных в заданном частотном интервале. Особенностью приведенного метода является то, что все вычисления производятся во временной области, без явного перехода в частотную область. В основе метода лежит применение матриц. В монографии предложено именовать данные матрицы субполосными.

Вычисление доли энергии сигнала в заданном частотном интервале 
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) осуществляется по следующей формуле (1) [1]:
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где 
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 вектор эмпирических данных с энергией 
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где 
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 - субполосная матрица.

Соответственно, если энергия вектора эмпирических данных отлична от единицы, то формула (1) будет нам давать часть энергии.

Очевидно, что вычислительная сложность формулы (1) составляет 
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 операций умножения.

Попробуем уменьшить вычислительную сложность данного алгоритма.

Субполосная матрица обладает рядом свойств. Субполосная матрица является симметричной (т.е.  
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). Данные свойства позволяют эффективно использовать теорию разбиения матрицы на блоки и работы с ними [2].

Для определенности будем считать, что длина вектора эмпирических данных равна целой степени двух
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где n – некоторое положительное число.

Разобьем исходную субполосную матрицу 
[image: image325.wmf]r

A

 на четыре блока, каждый размерности 
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(3).

Теперь формулу (1) можно представить в виде
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Имеет смысл исходный вектор 
[image: image329.wmf](

)

T

N

f

f

f

f

,...,

,

2

1

=

 разбить на два подвектора, каждый длиной 
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С учетом обозначений (5) соотношение (4) можно преобразовать к виду
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В последнем равенстве средние слагаемые равны  
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Тогда, с учетом (7) формула (6) примет вид  
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Вычислительная сложность формулы (8) составляет 
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 операций умножения. Очевидно, что при достаточно большом 
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 величина выигрыша будет составлять 
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 (отношение вычислительной сложности формулы (1) к вычислительной сложности формулы (8)).

Необходимо заметить, что матрица 
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 также является симметричной и персимметричной. Поэтому матрицу 
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 можно опять разбить на четыре блока, каждый размерности 
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Очевидно, что векторы вида (5) необходимо также разбить на подвектора, каждый длиной 
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Формула (8) с учетом (9), (10) и свойства полученных слагаемых (7) примет вид
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Вычислительная сложность формулы (11) составляет 
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 операций умножения. При достаточно большом 
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 величина выигрыша формулы (11) будет составлять 
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 по отношению к первоначальной формуле (1).

В свою очередь матрица 
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 также является симметричной и персимметричной, и рассмотренный процесс можно продолжать до тех пор, пока размерность получающейся матрицы 
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На последнем шаге, для слагаемых, в которых участвует матрица 
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Учитывая, что размерность матрицы 
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 равны единице, количество таких слагаемых равно 
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Очевидно, что при 
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 в формуле (13) можно обойтись без операции умножения.

Необходимо отметить, что получающиеся в результате данного процесса матрицы 
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 сохраняют только свойство персимметричности. Очевидно, что данное свойство также можно использовать для уменьшения количества операций умножения. Но в данной работе этот аспект не будет рассмотрен.

Поэтому подсчитаем количество операций умножения для всех слагаемых, в которых участвуют матрицы 
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Для m-го шага, одного слагаемого необходимо вычислить
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операций умножения. Таких слагаемых
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где через 
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 обозначили общее количество операций умножения в слагаемых, в которых участвуют матрицы 
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После преобразований, формула (15) примет вид
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Таким образом, вычислительную сложность алгоритма (формула (1)) можно уменьшить почти в два раза, используя только то, что субполосная матрица является симметричной и персимметричной.
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reduction of computing complexity of ALGORITHM of CALCULATION of EXACT value of fraction energy of a segment empirical data in the given frequency interval

Tuyakov S.

The Belgorod State University

It is obvious, that consideration of a question of calculation of fraction energy of a segment (vector) sampling on argument of values of investigated functions in the given frequency interval has the big interest in many problems of digital signal processing.

Calculation of exact value of fraction energy of a segment empirical data in the given frequency interval.

In the monography [1] the method of calculation of exact value of fraction energy of a segment empirical data in the given frequency interval is developed.

Calculation of fraction energy of a signal in the given frequency interval 
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) is carried out under the following formula (1) [1]:
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where a vector 
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It is obvious, that computing complexity of the formula (1) makes 
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Let's try to reduce computing complexity of the given algorithm.

The subband matrix possesses a number of properties. The subband matrix is symmetrical (i.e.
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). The given properties allow using effectively the theory of splitting of a matrix on blocks and works with them [2].

Let's count up quantity of operations of multiplication for all composed in which matrixes participate
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multiplication operations. Such composed
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where through have designated 
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total of operations of multiplication in composed in which matrixes participate
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After transformations, the formula (15) will become
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Thus, computing complexity of algorithm (the formula (1)) can be reduced almost twice, using only that the subband matrix is symmetrical and persymmetrical.

(((((((((((
ВЛИЯНИЕ КВАНТОВАНИЯ ПО УРОВНЮ И СРЕЗАНИЯ ПО ПОРОГУ НА ТОЧНОСТЬ СПЕКТРАЛЬНОГО АНАЛИЗА ГАРМОНИЧЕСКОГО СИГНАЛА

Ханян Г.С.

Центральный институт авиационного моторостроения им. П.И. Баранова, г. Москва

Квантование сигнала по уровню рассматривается в целом ряде работ – от раннего до настоящего времени развития цос [1]-[5]. Однако связанные с ним эффекты нельзя признать до конца изученными. Так, в известных пособиях по теории и практике обработки сигналов [1]-[3] дело ограничивается описанием явления и обоснованием вероятностных распределений шума (ошибки) округления. Среди цитируемого (далеко не полного) списка литературы можно отметить работы [4]-[5], где эффекты квантования исследуются применительно к одной из обширных областей цос – цифровой фильтрации. В другой важной области цос – дискретном спектральном анализе – ощущается заметный пробел в литературе, и настоящая работа имеет целью, если не восполнить его, то показать одно из направлений исследования проблемы. 
Квантование по уровню имеет место при аналого-цифровом преобразовании сигнала и его обработке вычислительными устройствами с конечным числом разрядов памяти. В последнем случае представляет интерес, в качестве наглядного примера, квантование базисных функций (синусов и косинусов) дпф, вычисляемого как прямым (но медленным) способом, так и посредством алгоритма быстрого преобразования фурье (бпф), имеющего многочисленные версии [6]. Кроме того, квантование по уровню нередко сопровождается срезанием сигнала по порогу, устанавливаемому, например, для защиты от перегрузки. Вопросы влияния этих и других способов ограничения сигнала на точность преобразования фурье актуальны с точки зрения метрологии спектрального анализа как средства измерения амплитудно-фазо-частотных характеристик. Ответы на эти вопросы позволят производителям и заказчикам микроэлектронной техники точнее согласовывать функциональные возможности того или иного изделия отрасли с возможностями, заявленными при его проектировании. 
Квантование с числом уровней l(2 и порогом срезания  b>0 описывается формулой 
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(1)

Преобразующей аналоговое (континуально подробное) число s в квантованное значение s(.

За модель исследуемого процесса удобно принять фрагмент гармонического сигнала
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(2)

Служащего, в силу принципа суперпозиции (линейности преобразования фурье), конструктивным элементом переменных физических процессов различной природы. 
Эксперименты по определению влияния квантования и срезания на результаты спектрального анализа проводились с помощью программы цифровой обработки сигналов quatrix.exe® [7], в которую были внедрены вычисления по формуле (1).
Эффект квантования или срезания определялся путем сравнения измеренных в эксперименте частот f, амплитуд a, фаз ( с программно-заданными значениями f0, a0, (0.

Параметры сигнала оценивались по спектрам амплитуд am и фаз фm
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Вычисляемых на частотах fm=m/t выполнением дискретного преобразования фурье над цифровой реализации сигнала sn=s(tn), заданной на отсчетах времени tn=nt/n–t/2.

Среди множества значений частотной переменной m в (3) выделен бин m0 – адрес максимального пика в спектре амплитуд, представляющий грубую оценку безразмерной частоты f0t=m0+(0. Дробный добавок (0, ответственный за наиболее существенный источник погрешностей – эффект просачивания, определялся по боковым соседям максимального пика [8]. Амплитуда и фаза сигнала, искаженные просачиванием, уточнялись разработанными там же методами фокусировки и альтернирования.
На рис. 1а изображены осциллограмма и спектр гармонического сигнала длительностью t=1 с и длиной n=2048 отсчетов, с амплитудой a0=1 в и полуцелой частотой  f0t=256,5. Отсчеты сигнала квантованы с большим числом уровней l=4096. 

Этот же сигнал, квантованный с небольшим числом уровней l=16 показан на рис. 1б и на рис. 1в – с l=4096 уровнями, но срезанный по амплитуде с порогом b=2/3 в. 
Из сравнения этих иллюстраций видно, насколько слабо отражается на виде спектра амплитуд сильное изменение вида осциллограммы. Искажение спектра заметнее при срезании сигнала, о чем свидетельствует гармоника на частоте 767,5 гц.
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Рис. 1. Осциллограммы и спектры амплитуд синусоиды при различных условиях квантования и срезания
На рис. 2 приведены амплитудно-частотные характеристики, снятые при n=32 и ( 0=90( в зависимости от t, с шагом по частоте 1/8 от начала спектра до частоты найквиста n/2. Амплитуда построена: жирной линией – методом фокусировки, тонкой – без поправки (пиковое значение на бине m0). Кружочками показана частота сигнала ft.
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Рис. 2. Амплитудно-частотные характеристики сигнала при различном числе уровней l его квантования
Результат измерения амплитуды, близкий к идеальному a =1 обеспечивается при l(8 применением фокусировки. Колебания амплитуды, вычисленной без поправки, объясняются просачиванием, занижающим ее на полуцелых частотах до ~64% от a0.

Измерения частоты практически ложатся на программно-заданную линию за исключением центральной зоны спектра при двухуровневом квантовании и краев спектра при любом числе уровней квантования. Малое число уровней (l<8) завышает результат измерения амплитуды (на 20–30 %), не затрагивая характер чисто спектральных недостатков (эффектов просачивания и краевого). 
На рис. 3 приведены результаты измерения фазы в зависимости от числа уровней квантования l. Характеристики снималась в середине спектра (на бине m0=n/4) для фаз (0, выбираемой из дискретного ряда значений 0(, (30(, (45(, (60(, (90(. 
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Рис. 3. Фазовые характеристики, снятые в отсутствии и при максимальном эффекте просачивания
Результаты измерения для длинных n=2048 и коротких n=32 реализаций совпадают, когда просачивание отсутствует ((0=0). Искажение фазы либо отсутствует вообще (для фаз 0(, –45(), либо при малых l оно значительно и может носить как «пилообразный» характер (для фаз –30(, –60(), так и иметь место только при четном числе уровней (для фазы –90(). При максимальном просачивании ((0=1/2) искажение фазы зависит от длины реализации. Оно незначительно при n=2048 и пропорционально самой фазе (0 при n=32. При l>64 результат измерения фазы стремится к асимптотическому пределу. 
Для исследования влияния срезания по порогу были сняты амплитудные и фазовые характеристики сигнала длиной n=512 отсчетов (рис. 4). Переменной оси абсцисс является фактор переполнения – параметр a0, показывающий во сколько раз амплитуда сигнала (2) больше границы среза b=1 формулы (1). Частота равнялась 128+(0, где (0 принимал значения 0 и ½. Задавалось большое (l=4096, тонкая линия) и малое (l=4, точки) число уровней квантования. Фаза (0 изменялась линейно от –60( до +60(. 
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Рис. 4. Амплитуда a и фаза ( гармонического сигнала в зависимости от порога срезания
Результаты эксперимента различаются по случаям (0. При максимальном просачивании измерения фазы идеально ложатся на программно-заданную линию, в то время как в отсутствии просачивания они носят «рваный», кусочно-постоянный характер, к тому же, различаясь при малых значениях a0 случаями по l (это различие заметно проявляется и для измерений амплитуды). Что касается амплитуды, срезание приводит к ее завышению примерно на 30 %. Срезанный сигнал при неограниченном росте a0 приближается к сигналу с двумя-тремя уровнями квантования. 
Для исследования эффектов квантования базисных функций преобразования фурье имитировались три ситуации. В первой квантованию подвергались отсчеты сигнала (2) с амплитудой a0=b=1. Вторая создавалась квантованием базисных отсчетов дпф (3) при прохождении циклов по m и n при их прямом вычислении, третья – квантованием элементов таблицы синусов и косинусов бпф при их предварительном вычислении. 
На рис. 1г сигнал практически континуален, – имеет l=4096 уровней, квантованию же с числом уровней l=8 подвергаются базисные отсчеты дпф и бпф. Видно слабое в целом, но заметное на пике амплитуды различие спектров дпф и бпф друг от друга, что говорит о влиянии квантования базисных функций (фактически,  их округления) на метрологические свойства быстрых вычислительных алгоритмов. 
На рис. 5 приведены частотные, амплитудные и фазовые характеристики, снятые для фазы (0=0 в отсутствии (f0t=64) и при максимальном (f0t=64,5) эффекте просачивания. 
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Рис. 5. Результаты измерения частоты, амплитуды и фазы синусоиды с целой и полуцелой частотой в зависимости от числа уровней квантования сигнала и базисных функций дпф и бпф
В первом случае, начиная с числа уровней квантования l=3 получается идеальный результат измерения частоты: f=f0 (как для сигнала, так и для базисных функций преобразования фурье). Во втором случае значение ft колеблется между ближайшими бинами 64 и 65, отдавая им «равное предпочтение» при прямом вычислении дпф. Поведение кривых амплитуды a и фазы ( во всех трех способах квантования также существенно зависит от эффекта просачивания. Более близкие между собой результаты дают квантование отсчетов сигнала и базисных отсчетов дпф. 

Исследования показали, что квантование по уровню, сильно меняющее внешний вид сигнала, слабо влияет на точность результатов спектрального анализа. С достаточной точностью частота сигнала определяется при числе уровней l>2, амплитуда – при l>8, фаза – при l>64. При срезании сигнала искажения амплитуды и фазы более заметны. 

В областях цос, где могут найти применение методы спектрального анализа, обработку большого объема данных от большого числа источников (датчиков) сбора данных (стендовые испытания изделий авиакосмической отрасли, метеорология, мониторинг окружающей среды и технических объектов большой протяженности: железных дорог, нефте- и газопроводов и т.д.) Вполне можно проводить с многократным сжатием информации за счет выбора малого числа уровней квантования сигналов. Это делает оправданным спрос на проектирование, выпуск и приобретение электронно-вычислительных устройств с малым числом разрядов представления информации.
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LEVEL QUANTIZATION AND THRESHOLD CLIPPING EFFECT ON THE ACCURACY OF HARMONIC SIGNAL’S SPECTRAL ANALYSIS

Khanyan G.

Central Institute of Aviation Motors named after P. I. Baranov, Moscow, Russia

The paper studies the influence of signal quantization levels number on accuracy of the results of spectral analysis applied to the harmonic signal as a structural element of oscillating physical processes of various nature. The overflow effect (signal threshold clipping due to shortage of the quantizing device bits) is also considered. 
A formula is derived for transforming a real number s to its nearest quantization level s(.

Numerical modeling of signal’s digital realizations as well as its fourier transform’s basis functions (sines and cosines) is performed to construct characteristics – dependencies between program-assigned signal parameters (frequencies, amplitudes, phases) and those measured in the course of digital processing under various quantization and clipping conditions. 
During the research it was established that level quantization, which dramatically changes the signal appearance, has little effect on the precision of spectral analysis results. Frequencies of process harmonics are determined with a sufficient accuracy for l>2 signal quantization levels, amplitudes  – for l>8 levels, and phases – for l>64. The amplitude and phase spectra distortions are more noticeable in case of the signal clipping rather than its quantization. 
The main conclusion made in this work is that in those dsp areas where spectral analysis methods can be applied, processing a large amounts of data from many sources (sensors) of data acquisition (aviation engines stand testing, meteorology, monitoring of environment and engineering facilities of great length: railways, oil and gas pipelines, etc.) Can be carried out with multiple data contraction by selecting a small number of quantization levels for the signals. This justifies demand for designing, producing and purchasing electronic and computing devices with a small number of bits of data provided. 
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Непараметрические оценки плотности вероятности и её производных на основе семейства атомарных функций

Кравченко В.Ф., Чуриков Д.В.

Институт радиотехники и электроники им. В.А. Котельникова РАН,

125009, Москва, Моховая ул., д. 11, корп. 7, olegk@lianet.ru, mpio_nice@mail.ru
Рассмотрены непараметрические оценки плотности вероятности и её производных. На основе атомарных функций (АФ) предложены новые конструкции весовых функций (ВФ) с компактным носителем, позволяющие строить допустимые оценки, как самой плотности вероятности, так и её производных 1- и 2-го порядков.

Работа состоит из двух частей. В первой на основе теории АФ построены конструкции новых весовых функций, а во второй они применены для непараметрической оценки функций плотности вероятности и её производных.

Конструкции допустимых весовых функций

Рассмотрим на примере АФ 
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 с собой. Эта функция четная, бесконечно дифференцируема с носителем 
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Носителем (1) является интервал 
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. Следует заметить, что её ПФ для четного индекса имеет вид

[image: image405.wmf](

)

(

)

2

,2

1

sin/

()exp

/

l

k

al

k

k

a

chxixdx

a

w

w

w

¥

¥

=

-¥

æö

ç÷

-=

ç÷

èø

Õ

ò

,




(2)

неотрицательно,  а также не превосходит единицы. Допустимые ВФ строим в частотной области с помощью выражения 
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 которое удовлетворяет тем же условиям.

Допустимые оценки плотности вероятности

Пусть 
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 независимых наблюдений случайной величины 
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 с неизвестной функцией плотности вероятности 
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 называется допустимой, если её ПФ неотрицательно и не превосходит 1 для всех вещественных частот. Критерием качества оценки 
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Здесь угловые скобки означают усреднение по ансамблю. Если ВФ является допустимой, то ИСКО получаемой с её помощью оценки не может быть уменьшена одновременно для всех плотностей вероятности 
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Например, 
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Рис. 1. Вид весовых функций 
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Оценку величины 
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, то получим допустимые весовые функции порядков 
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Аналогично для второй производной ФПВ
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Физические характеристики


Для исследования спектральных ядер воспользуемся модифицированными физическими характеристиками [1-3]: ширина функции спектральной плотности (ФСП) по уровню –3 дБ (
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[image: image451.wmf]9

g

, норма ВФ в пространстве 
[image: image452.wmf]2

L

 (E), константа неопределенности (
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Таблица 1. Физические характеристики ВФ 
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	2
	2
	1,720
	1,391
	-46,586
	0,764
	0,50232

	
	3
	2,692
	1,444
	-34,029
	0,973
	0,50758

	
	4
	3,813
	1,412
	-30,492
	1,138
	0,51347

	
	5
	4,785
	1,375
	-28,989
	1,279
	0,51827

	
	6
	5,607
	1,467
	-28,214
	1,405
	0,52201

	4
	2
	1,234
	1,394
	-93,172
	0,647
	0,50043

	
	3
	2,019
	1,370
	-68,057
	0,825
	0,50076

	
	4
	2,692
	1,417
	-60,982
	0,965
	0,50093

	
	5
	3,439
	1,391
	-57,977
	1,084
	0,50102

	
	6
	4,112
	1,409
	-56,416
	1,191
	0,50108

	6
	2
	0,997
	1,425
	-139,755
	0,586
	0,50018

	
	3
	1,645
	1,394
	-102,082
	0,747
	0,50032

	
	4
	2,243
	1,400
	-91,469
	0,874
	0,50038

	
	5
	2,791
	1,429
	-86,966
	0,983
	0,50042

	
	6
	3,364
	1,444
	-84,624
	1,080
	0,50044


Выводы

На основе АФ предложены новые конструкции ВФ с компактным носителем. На их основе построены допустимые непараметрические оценки плотности вероятности и её производных 1- и 2-го порядков. Проведенный численный эксперимент, а также физический анализ результатов подтвердили непараметрическое оценивание функции плотности вероятности с помощью новых ВФ.
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Nonparametric of probability density function and its derivatives estimations on the basis of atomic functions family

Kravchenko V., Churikov D.

Kotel’nikov Institute of Radio Engineering and Electronics of RAS, Moscow 

125009, Moscow, Mokhovaya str., 11, building 7, E-mails: olegk@lianet.ru, mpio_nice@mail.ru

Abstract. Nonparametric probability density function and its derivatives estimation are considered. On the basis of atomic functions (AF) the new constructions of weight functions (WF) with the compact support are offered. These WFs allow building the admissible estimations of probabilities density function and its 1st and 2nd derivatives. The carried out physical analysis confirms quality of the new WF.
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ЦИФРОВОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ ШИРОКОГО КЛАССА СЛУЧАЙНЫХ ПРОЦЕССОВ РАДИОСИГНАЛОВ КОМБИНИРОВАННЫМИ НЕЛИНЕЙНЫМИ МОДЕЛЯМИ, ОСНОВАННЫМИ НА МОДЕЛЯХ МЕТОДА “ГУСЕНИЦА”–SSA И СЕЗОННОЙ АРССЭ

Щелкалин В.Н., Тевяшев А.Д.

Кафедра Прикладной математики Харьковского национального университета радиоэлектроники, Харьков, Украина

Развитие теории цифрового моделирования и моделирования вообще определяется степенью математического описания процессов и явлений, имеющих место в различных отраслях науки и техники. Радиотехнические процессы обладают рядом специфических свойств, главными из которых являются их разнообразная статистическая природа и высокая скорость протекания. Достоверному моделированию процессов радиосигналов препятствуют: случайные искажения радиосигнала при распространении через турбулентную среду, неизбежное наличие разнообразных внешних и внутренних помех, в связи с чем происходит случайная модуляция радиосигналов по амплитуде, частоте и фазе. Поэтому возникает необходимость при разработке цифровых моделей уделять значительное внимание нахождению алгоритмов для формирования на ЭВМ широкого класса случайных процессов, составляющих основу математических моделей радиосигналов, радиопомех и различных флуктуаций в радиотехнике.

В настоящее время к недостаткам цифрового моделирования следует отнести сравнительно невысокое быстродействие и малый уровень формализации и автоматизируемости. В связи с этим основным направлением при разработке методов цифрового моделирования радиосистем является нахождение цифровых моделей наиболее удобных для реализации на ЭВМ и наиболее эффективных с точки зрения выбранного критерия, в качестве которого обычно используется критерий минимума вычислительных затрат при заданной точности моделирования.
Главная идея разработанной методики заключается в совместном использовании двух таких моделей как сезонная модель авторегрессии – скользящего среднего с экзогенными переменными (которая представляет собой усовершенствованную динамическую модификацию метода регрессионного анализа) и модели метода “Гусеница”–SSA (который является динамической модификацией метода главных компонент) с возможным усложнением передаточной функции модели одним из способов. При этом в зависимости от описанных ниже способов обучения моделей и в зависимости от таких требований к моделям как: скорость обучения, трудоёмкость, эффективность, можно строить либо модели совместного использования сезонной АРССЭ (САРССЭ) и метода “Гусеница”–SSA с нелинейным усложнением передаточной функции, либо сезонные модели нелинейной авторегрессии – спектрально проинтегрированного скользящего среднего с экзогенными переменными (сезонная нелинейная АРСПССЭ модель). Таким образом, произведена успешная попытка спустя около сорока лет после создания модели АРПСС и около тридцати лет после создания метода “Гусеница”–SSA объединить их в одну модель. Использование такой комбинации двух простых моделей продиктовано тем, что отдельно эти модели имеют ряд недостатков, а совместное их использование приводит к синергии, значительно повышая эффективность конечной модели, ее робастность и адекватность.
Предлагаемая модель совместного использования метода “Гусеница”–SSA и сезонной модели авторегрессии – скользящего среднего с экзогенными переменными и нелинейным обобщением имеет, после приведения её от дробно–разностного (иррационального) к разностному уравнению, следующий вид:
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 – вектор математических ожиданий временных рядов, представляющих главные компоненты, 
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 – структурная идентификация методом группового учёта аргументов (МГУА, GMDH); или 
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Процесс нахождения таких комбинированных моделей совместного использования сезонной модели АРССЭ и метода “Гусеница”–SSA, более подробно описанный в [3], может быть продолжительным в связи с ресурсоемкостью метода “Гусеница”–SSA. Поэтому рекуррентный метод SSA–прогнозирования можно использовать в качестве грубой идентификации структуры и параметров полинома 
[image: image519.wmf])
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 так называемой полиномиальной модели, которая является более общей моделью по отношению к модели Бокса–Дженкинса и отличается присутствием 
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 – модель Бокса–Дженкинса:
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 – общая полиномиальная модель;
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 – общая полиномиальная модель с негауссовскими цветными шумами.








(2)

Начальные коэффициенты полиномов 
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 и их количество можно брать равными коэффициентам 
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 моделей рекуррентного SSA–прогнозирования для сигнала 
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 соответственно, а затем итерационно подстраивать вместе с остальными коэффициентами модели (2) при помощи оптимизационного метода Левенберга–Марквардта. Модель (2) существенно обыгрывает по времени обучения комбинированную модель совместного использования сезонной модели АРССЭ и метода “Гусеница”–SSA (1), и может по праву называться сезонной моделью авторегрессии – спектрально проинтегрированного скользящего среднего с экзогенными переменными и, с учётом нелинейной аддитивной части модели и приведенной от иррационального вида к разностному, может быть записана следующим образом:


[image: image530.wmf]+

å

×

+

×

=

å

å

=

S

+

+

=

D

-

D

+

D

=

D

D

+

D

N

i

i

a

d

n

n

L

j

t

j

t

l

t

k

j

r

i

i

t

k

i

u

t

l

t

k

h

a

p

g

z

1

1

1

~

~

~

ˆ



[image: image531.wmf],
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 – коэффициенты полинома 
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Следует отметить, что совместное использование приведенных выше методов подразумевает, что параметрическая идентификация осуществляет вычисление оценок параметров сезонной модели АРССЭ и нелинейного обобщения авторегрессии на главных компонентах, при этом минимизируя сумму квадратов отклонений ошибок моделирования аддитивной, приведенной выше модели, с учетом модели SSA, которая в течение моделирования не имеет параметров, а метод Левенберга–Марквардта [1, 2], вычисляя параметры остальных аддитивных частей модели помогает определить внешний вид модели “Гусеница”–SSA, служащей здесь в первую очередь тренд–сезонной квазиполигармонической компонентой временного ряда, отражающей долгосрочную зависимость процесса и, в случае отбора в модели SSA матриц разложения, соответствующих собственным числам с малыми значениями, позволяет в том числе совместно с моделью АРСС достаточно хорошо моделировать и временные ряды с цветными шумами. Для параметрической идентификации предлагаемой модели метод Левенберга–Марквардта модифицирован, используя процедуру, которая придает методу робастности по Хуберу и позволяет отфильтровывать в сигналах импульсные помехи.

Таким образом, для получения адекватных моделей случайных процессов радиосигналов необходимо комбинировать модели с разными структурами, включая нелинейные модели, которые являются взаимодополняющими при их конкурентном обучении. Построение такой модели является с одной стороны модификацией метода “Гусеница”–SSA с автоматическим выделение сигнала на фоне помех, с другой стороны является развитием методики Бокса–Дженкинса, но уже для построения класса полиномиальных моделей, являющихся более общим классом, чем класс моделей Бокса–Дженкинса и устраняет основной недостаток таких моделей – предположение линейности процесса. Также предложенная модель может быть интерпретирована как развитие моделей теории Красовского А. А. по автоматизированному управлению и может также использоваться в теории управления и обобщена на случай, когда выходные значения модели являются не скалярами, а векторами, т. е. для моделирования, прогнозирования и управления многомерными многосвязными процессами.
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DIGITAL MODELLING OF A WIDE CLASS OF RADIOSIGNAL CAUSAL PROCESSES BY COMBINED MATHEMATICAL NONLINEAR MODELS BASED ON MODELS OF "CATERPILLAR"–SSA METHOD AND SEASONAL ARMAX (BOX–JENKINS)

In presented work the further development of technique for models constructing, technique of Box–Jenkins, and improvement of themselves autoregression – integrated moving average models (ARIMA), designed about forty years ago and remaining in present time as one of the most efficient models for modeling, exceeding their own rivals on whole row of criterions such as: economy on parameters quantity, labour content of models building algorithm and resource–density of their realization, on formalization and automation is produced. An economical algorithm of digital modeling of a wide class of radiosignal causal processes is presented.
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Зависимость числа степеней свободы от Q





параметр Q





отсчеты: 1,2…N/2-1





Функция F(k+θ)=sin(2π(k+Q))/N(sin(2π(k+Q)/N))
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