Обработка сигналов в системах телекоммуникаций

Обработка сигналов в системах телекоммуникаций


Обработка сигналов в системах телекоммуникаций

Способ оценки и компенсации интерференционных искажений при приеме OFDM-сигналов в многолучевых каналах с замираниями

Андрианов М.Н., Бумагин А.В., Калашников К.С.

ООО «НПП «Цифровые решения»

В настоящее время в задачах беспроводной передачи данных широко используется техника ортогонального частотного разделения каналов (OFDM), позволяющая достичь высокой спектральной эффективности и помехоустойчивости при передаче в частотно-селективных каналах связи. При мобильном приеме OFDM-сигналов в условиях многолучевых каналов происходит нарушение ортогональности поднесущих, приводящее к межканальной интерференции (МКИ), которая при значениях максимального допплеровского сдвига, соизмеримых с расстоянием между поднесущими, существенно затрудняет обработку сигнала. Таким образом, необходима оценка искажений, вызванных МКИ, и их компенсация.

Успешное решение этой задачи позволяет повысить рабочие характеристики алгоритмов, применяемых на различных этапах обработки OFDM-сигнала и, соответственно, помехоустойчивость приема в целом. 

В настоящей работе предложен алгоритм оценки искажений OFDM-сигналов, возникающих вследствие МКИ, основанный на оптимальной интерполяции частотной характеристики канала по критерию минимума среднего квадрата ошибки (СКО), обеспечивающий лучшие по сравнению с широко используемой кусочно-линейной аппроксимацией рабочие характеристики при сопоставимых вычислительных затратах. 

Принимаемый сигнал на каждой из поднесущих можно представить в виде линейной комбинации комплексных амплитуд поднесущих передаваемого сигнала:  
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 - комплексные амплитуды k-й гармоники в m-м передаваемом и принимаемом символах соответственно,
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 - значения частотной характеристики канала (ЧХ) на частоте l-й поднесущей в течение m-го принимаемого символа. Коэффициенты 
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 характеризуют передаточную функцию для полезного сигнала, а 
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В дальнейшем перейдем к векторно-матричной форме записи. Обозначим, 
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. Столбцы матриц 
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, а вектора-столбцы передаваемых и принимаемых данных – соответственно, как 
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 - матричный оператор ДПФ.

Оценка 
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, коэффициентов 
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 может быть получена при помощи известных алгоритмов оценки ЧХ канала [3,4], а оценки 
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 - через оценку значений частотной характеристики канала 
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 в течение длительности символа. Последнюю в силу корреляционных свойств ЧХ канала оценим путем интерполяции по значениям 
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Оптимальный алгоритм интерполяции предполагает учет корреляций как по времени, так и по частоте, что требует значительных вычислительных затрат. Однако информация, обусловленная корреляцией ЧХ по частоте, как правило, в значительной степени учтена при оценке коэффициентов 
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, что позволяет существенно упростить алгоритм интерполяции. В этом случае оценку 
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 предлагается производить согласно выражению:
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Тогда
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Матрица 
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, обеспечивающая оптимальную оценку в смысле минимума СКО, имеет вид:
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Так как 
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 - ошибка оценки, то матрицы 
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 в общем случае зависят от выбранного алгоритма оценивания 
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. При этом в случае применения оптимального в смысле минимума СКО алгоритма, можно записать:


[image: image45.wmf][

]

[

]

[

]

[

]

ha

a

h

R

a

h

e

h

a

h

a

h

R

=

=

+

+

=

=

))

,

(

)

,

(

))

,

(

)

,

(

))

,

(

)

,

(

))

,

(

ˆ

)

,

(

)

,

(

0

0

0

ˆ

l

m

l

m

E

l

m

l

m

E

l

m

l

m

E

l

m

l

m

E

l

m

H

H

H

H



[image: image46.wmf][

]

[

]

[

]

)

,

(

))

,

(

)

,

(

)

,

(

)

,

(

)

,

(

ˆ

)

,

(

ˆ

)

,

(

0

0

0

0

ˆ

ˆ

l

m

l

m

l

m

E

l

m

l

m

E

l

m

l

m

E

l

m

H

H

H

ee

aa

a

a

R

R

e

e

a

a

a

a

R

+

=

+

=

=

.

Таким образом, зависимость интерполирующей матрицы от номера символа и номера поднесущей обусловлена только наличием ошибки оценивания 
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, что в силу малой размерности вектора 
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 и, соответственно, матрицы 
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 обеспечивает невысокую вычислительную сложность алгоритма. 

Таким образом, алгоритм требует априорного задания только корреляционных функций ЧХ канала по времени и частоте (последняя используется при оценке векторов 
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В настоящее время в научно-технической литературе большое внимание уделено кусочно-линейной интерполяции ЧХ канала, которая при сопоставимых вычислительных затратах обеспечивает рабочие характеристики, близкие к оптимальным лишь при значениях максимального допплеровского сдвига в канале до 0,1 расстояния между поднесущими [2]. Кроме того, выигрыш от применения оптимальной интерполяции по сравнению с кусочно-линейной растет с увеличением объема алфавита передаваемых символов.

При моделировании алгоритма использовалась модель канала, предложенная Джейксом [5]. В частности, корреляционная функция ЧХ канала имеет вид: 
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 - функция Бесселя первого рода нулевого порядка, 
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Рис. 1 – Экспериментальные оценки зависимостей вероятности битовой ошибки от нормированного максимального допплеровского сдвига при ОСШ на один бит 30 дБ
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Рис. 2 – Экспериментальные оценки зависимостей вероятности битовой ошибки от ОСШ на 1 бит передаваемой информации

На рис. 1 приведены экспериментальные оценки зависимостей вероятности битовой ошибки от нормированного максимального допплеровского сдвига для случаев линейной интерполяции ЧХ канала и предложенного алгоритма и модуляции КАМ16 и ФМ4. Экспериментальные оценки зависимостей вероятности битовой ошибки от ОСШ на один бит передаваемой информации при модуляции ФМ4 и максимальном относительном допплеровском сдвиге 
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Приведенные графики подтверждают близость рабочих характеристик алгоритмов, основанных на оптимальной и кусочно-линейной интерполяции ЧХ канала при 
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. При больших значениях максимального допплеровского сдвига применение оптимальной интерполяции дает существенный выигрыш в помехоустойчивости системы, особенно, при большом объеме алфавита передаваемых символов. 

Таким образом, предложенный алгоритм с высокой точностью оценить искажения OFDM-сигнала, связанные с МКИ, при относительно невысоких вычислительных затратах. При моделировании алгоритма не были учтены ошибки оценки векторов 
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, а также ошибки при демодуляции, влияние которых является предметом дальнейших исследований. В частности, интерес представляет функционирование предложенного алгоритма совместно с оцениванием ЧХ канала с помощью фильтра Калмана [3] и демодуляцией поднесущих, основанной на QR-разложении матрицы 
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A method of intercarrier interference cancelation for reception of OFDM signals in multipath fading channels

Andrianov M., Bumagin A., Kalashnikov K.

LLC “SPE “Digital Solutions”

Signal fading during mobile reception in OFDM systems leads to loss of orthogonality among subcarriers and thus causes intercarrier interference (ICI). Corresponding distortion is to be estimated and compensated because otherwise system performance is sufficiently degraded. In present work an ICI distortion estimation algorithm based on minimum mean square error interpolation of channel transfer function is proposed and simulation results are presented. Proposed method has higher estimation accuracy compared to widely used piecewise linear interpolation algorithms and low computation complexity.
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ИЗБИРАТЕЛЬНОЕ ВОЗДЕЙСТВИЕ НА ЧАСТОТНЫЕ КОМПОНЕНТЫ РЕЧЕВЫХ СИГНАЛОВ В ЗАДАЧЕ СЖАТИЯ
Болдышев А.В., Прохоренко Е.И., Гарькавая Е.Ю.

Белгородский государственный университет, г. Белгород

Одной из особенностей звуков русской речи является сосредоточенность энергии в достаточно узких частотных диапазонах, суммарная ширина которых гораздо меньше частоты дискретизации [1]. Эта особенность может быть использована в различных направлениях области обработки речевых сообщений, в том числе в задаче сжатия речевых данных. Для этого необходимо точно определять, в каком количестве частотных интервалов сосредоточена необходимая доля энергии. Далее эту особенность будем называть частотной концентрацией, которая определяется минимальным количеством частотных интервалов, в которых сосредоточена заданная доля энергии отрезка речевого сигнала [2]:
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где R – количество частотных интервалов, на которые разбивается частотный диапазон;
t – обозначает один из анализируемых речевых отрезков, порождаемых звуком русской речи;
N – значение длины анализируемого отрезка;
m – доля общей энергии, задаваемая для определения минимального количества частотных интервалов, в которых она сосредоточена. 

Для правых частей (2) выполняется неравенство
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(3)

где 
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 – анализируемый отрезок речевых данных;

Т – операция транспонирования.

Индекс в скобках у слагаемых суммы слева соотношения (3) означает, что части энергий PkN упорядочиваются по убыванию:
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В качестве примера в таблице 1 приведено минимальное количество частотных интервалов, составляющих заданную долю энергии, для звука русской речи «В».

Таблица 1 – звук «В», N=160, R=16.

	m
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	1
	16
	1

	0,96–0,98
	5
	0,3125

	0.92-0,94
	4
	0,25

	0.86–0,9
	3
	0,1875


При заданной доле энергии 0,98 частотная концентрация для приведенного примера составляет 0,3125. Для большинства звуков русской речи величина частотной концентрации составляет порядка 0,35 и только для шумоподобных звуков – порядка 0,55-0,60 [2]. 

На основании сведений о номерах частотных интервалов, в которых сосредоточена заданная доля энергии, можно осуществить сжатие речевых данных за счет хранения только составляющих речевого сигнала, соответствующих этим частотным интервалам.

Одним из способов получения составляющих речевого сигнала, соответствующих выбранным частотным интервалам является субполосное преобразование. В настоящее время наибольшее распространение получил метод субполосного преобразования на основе банка КИХ-фильтров, однако, этот метод обладает рядом недостатков, которые приводят к увеличению погрешностей восстановления данных [3].

В ряде публикаций [1,4] описывается метод субполосного преобразования, оптимальный с точки зрения минимума среднеквадратической погрешности аппроксимации трансформант Фурье исходного отрезка речевого сигнала в заданном частотном интервале. В этих работах также показаны преимущества этого метода перед современными аналогами. В основе предлагаемого метода лежит математический аппарат с использованием субполосной матрицы вида:
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с элементами: 
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где
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 верхняя и нижняя границы частотного интервала.

Эта матрица является симметричной и неотрицательно определённой, поэтому она обладает полной системой ортонормальных собственных векторов, соответствующих неотрицательным собственным числам [3]. 

На основе этих матриц можно вычислять точные значения долей энергий отрезков речевых сигналов в выбранных частотных интервалах: 
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где 
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 – анализируемый отрезок речевых данных.

Данный математический аппарат можно использовать для осуществления избирательного воздействия на выбранные частотные интервалы на основе субполосного преобразования путем формирования составной матрицы, которая вычисляется как сумма субполосных матриц, соответствующих выбранных частотным интервалам, составляющих заданную долю энергии m:
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где  A(r)  – субполосные матрицы, соответствующие тем частотным интервалам, которые составляют заданную долю энергии m. 

Составная матрица обладает полным системой ортонормальных собственных векторов (9), соответствующих неотрицательным собственным числам (10):
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Собственные числа количественно равны сосредоточенным в выбранных частотных интервалах долям энергий соответствующих собственных векторов и удовлетворяют условию: 
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Субполосное преобразование осуществляется следующим образом:
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L

 – корень из диагонального элемента, соответствующего определенному собственному вектору.

С точки зрения сжатия речевых данных, можно поставить задачу нахождения минимального количества собственных значений составной матрицы, при оставлении которых будет достигаться максимальная степень сжатия. Сжатие исходных речевых данных будет осуществляться за счет хранения вектора значений размерностью равной минимальному количеству ненулевых собственных значений. При этом важным условием является минимизация погрешности восстановления исходного отрезка речевых данных, т.е. обеспечение высокого качества воспроизведения исходного речевого сообщения.

Энергию отрезка речевого сигнала можно определить как:  
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где 
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 – первое слагаемое, в котором 
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​– собственные значения суммарной матрицы, величина, которых достаточно большая.

[image: image86.wmf]i

N

J

i

i

l

a

å

+

S

=

S

1

2

 – второе слагаемое,  в котором 
[image: image87.wmf]i

l

​– собственные значения суммарной матрицы, величина, которых достаточно мала (близка к 0). 

Доля этой энергии, которую составляет второе слагаемое, настолько мала, что предполагается ей можно пренебречь без получения существенных искажений.

Таким образом, для оценки минимального количества собственных значений 
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, необходимых для восстановления исходного отрезка речевого сигнала без существенных потерь, можно использовать следующее выражение:
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(14),
где с – некий порог, который показывает, какую долю составляют собственные значения, величина которых близка к 0.

Вычислительные эксперименты.

В качестве исходных данных использовано большое количество речевого материала, который был получен в результате записи естественной речи различных дикторов. Для проведения экспериментальных исследований были выбраны следующие параметры: порог 
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, длительность отрезка речевых данных N=160, количество частотных интервалов R=16, заданная доля энергии отрезка речевого сигнала m=0,86(0,98. В качестве примера в таблице 2 приведено минимальное количество собственных значений  
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 для звука русской речи «В».

Таблица 2 – звук «В», N=160, R=16.

	
	доля энергии m

	Порог с
	0.86
	0.88
	0.9
	0.92
	0.94
	0.96
	0.98

	1
	2
	3
	4
	5
	6
	7
	8

	0.89
	27
	27
	27
	36
	36
	45
	45

	0.9
	28
	28
	28
	37
	37
	46
	46

	0.91
	28
	28
	28
	37
	37
	46
	46

	Продолжение таблицы 2

	1
	2
	3
	4
	5
	6
	7
	8

	0.92
	28
	28
	28
	37
	37
	47
	47

	0.93
	28
	28
	28
	38
	38
	47
	47

	0.94
	29
	29
	29
	38
	38
	48
	48

	0.95
	29
	29
	29
	39
	39
	48
	48

	0.96
	29
	29
	29
	39
	39
	49
	49

	0.97
	30
	30
	30
	39
	39
	49
	49

	0.98
	30
	30
	30
	40
	40
	50
	50

	0.99
	31
	31
	31
	41
	41
	50
	50

	0.995
	31
	31
	31
	41
	41
	51
	51


Как видно из приведенных результатов вычислительных экспериментов, минимальное количество собственных значений составной матрицы  для данного звука в среднем составляет порядка 40, что позволяет говорить о возможность четырехкратного сокращения объема памяти, требуемого для хранения данного звука. Ниже на рисунке 1 приведена полученная степень сжатия для всех звуков русской речи.  Степень сжатия определялась следующим образом: 
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Рис. 1 – Степень сжатия для различных звуков русской речи (с=0.92, m=0.92)

Проведенные вычислительные эксперименты показали высокую эффективность разработанного метода с позиции сжатия речевых данных при сохранении заданного качества воспроизведения. Предлагаемый подход к сжатию речевых сигналов в среднем позволяет достичь степень сжатия около 6-7 раз без существенной потери качества воспроизведения.  Этот показатель можно увеличить за счет использования известных алгоритмов обнаружения и удаления пауз.
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ELECTORAL AFFECTING ON FREQUENCY COMPONENTS OF SPEECH SIGNALS IN TASK OF COMPRESSION
Boldyshev A., Prokhorenko E., Garkavaya E.
Belgorod state university, Belgorod
One of features of sounds of Russian speech is a concentration of energy in narrow enough frequency ranges total width of which far fewer frequency of discretization [1]. This feature can be utillized in different directions the area of treatment of speech reports, including in the task of compression of speech data. For this purpose it is necessary exactly to determine, the necessary stake of energy is concentrated in what amount of frequency intervals. On the basis of information about the numbers of frequency intervals the set stake of energy is concentrated in which, it is possible to carry out the compression of speech data due to storage only of constituents of speech signal, proper these frequency intervals.
Discribed in the article method a mathematical vehicle is underlaid with the use of subband matrix of kind:
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with elements:    
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This mathematical vehicle can be utillized for realization of the electoral affecting the chosen frequency intervals on the basis of subband transformation by forming of component matrix, which is calculated as a sum of subband matrices, proper chosen frequency intervals, constituents the set stake of energy m: 
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where  A(r)  is subband matrices, proper those frequency intervals which make the set stake of energy m. 

Subband transformation is carried out as follows:
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The conducted calculable experiments rotined high efficiency of the developed method from position of compression of speech data at the maintainance of the set quality of reproducing. Offered approach near the compression of speech signals on the average allows to attain degree of compression about 6-7 times without the substantial loss of reproducing quality.  
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ЦИФРОВЫЕ АЛГОРИТМЫ подавления акустических помех и шумов в канале связи на основе динамических характеристик сигнала 

Бузыканов С.Н., Дмитриев В.Т., Виноградова М.Е., Картавенко Я.О.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Введение. Задача подавления акустических помех (АП) и шумов в канале связи и имеет большое практическое значение. Общее качество речи и её разборчивость могут существенно ухудшаться в присутствии шумов и помех, особенно когда сигнал подвергается дальнейшей обработке. Речевые кодеки, устройства распознавания речевых сигналов (РС) и идентификации диктора, разработанные в условиях незашумлённых РС, теряют свою эффективность при наличии АП и шумов каналов связи [1].

С помощью методов помехоустойчивого кодирования и перемежения возможно ослабление влияния шумов в канале связи. Другой возможностью подавления таких шумов является разработка методов первичного кодирования, позволяющих при декодировании существенно уменьшить их влияние. В [2, 3] показана возможность построения алгоритмов первичного кодирования РС на основе их динамических характеристик. Применение информации о первой и второй производной позволяет значительно повысить качество восстановленного РС не только за счет уменьшения влияния шумов в канале связи, но и ослабления АП. 

Знание акустических характеристик помещений и различных сред крайне важно при решении различных задач, связанных с очисткой фонограмм от АП. Обычно системы активного подавления АП используют параметры полезного сигнала (математические модели) при решении задач выделения сигнала из смеси АП [4]. Для различных условий в помещениях различных размеров и форм, с различной отделкой [5], на открытом пространстве в различных погодных условиях и т.д. можно выделить характерные для каждого случая искажения звукозаписи, наблюдаемые на фонограмме. Исследование акустических характеристик среды звукозаписи и создание математических моделей АП, наблюдаемых на фонограмме при различных условиях записи, таким образом, важно при создании алгоритмов шумоподавления.

Цель работы. Разработка цифровых алгоритмов подавления АП и шумов в канале и на основе динамических характеристик РС.

Алгоритмы подавления акустических помех. В [1] показано, что применение при кодировании РС представления Хургина-Яковлева, основанного на представлении РС в виде прореженных в два раза отсчетов сигнала и его производной позволяет получить дополнительный выигрыш в помехоустойчивости при действии АП до 3 дБ.  Для дальнейшего увеличения помехоустойчивости данного алгоритма необходимы алгоритмы эффективного обнаружения АП, для чего нужно более точное представление об их параметрах. Основными характеристиками АП, позволяющими произвести их классификацию, являются частотный спектр и амплитудное распределение [5, 9]. В соответствии с формой спектра и величиной пик-фактора можно выделить следующие виды АП:

- АП со спектром, близким к равномерному, в диапазоне РС (широкополосные);

- АП с преобладанием некоторой группы частот (узкополосные);

- АП с большим значением пик-фактора и скважности (импульсные).

Для описания РС в настоящее время успешно применяются скрытые марковские модели, (они представляют из себя дважды стохастические процессы — марковские цепи по переходам между состояниями и множества стационарных процессов в каждом состоянии цепи) [9], заменившие так называемый метод «динамической деформации времени» (основной его спецификой являлось нелинейное искажение временной оси одной из сравниваемых функций). Подобные модели с соответствующими коэффициентами могут быть использованы и для описания АП.

Система анализа акустической среды звукозаписи включает в себя комплекс программно-аппаратных средств (совокупность микрофонов, средств звукозаписи и программную среду обработки сигнала).

На первом этапе создается база данных АП, полученных при различных условиях записи. На втором этапе производится исследование индивидуальных параметров АП, для чего используется оконное преобразования Фурье с различной шириной и типами окна, так же производится разложение РС в базисе вейвлет-функций. На основании проведенного анализа составлена математическая модель АП, которая применяется при разработке систем их активного подавления.

Алгоритмы подавления помех в канале связи. Одним из самых распространенных методов обработки РС является низкочастотная фильтрация, отсекающая частоты, не содержащие смысловой информации. Однако, при таком способе обработки может существенно снизиться качество и разборчивость речи, что является существенной проблемой при построении систем передачи и обработки РС. Для повышения качества РС предложен и обоснован алгоритм низкочастотной фильтрации в весовом пространстве Соболева [6, 7], учитывающий динамические характеристики обрабатываемой информации. В частности, низкочастотная фильтрация в весовом пространстве Соболева определяется следующей передаточной функцией:
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- частота среза низкочастотного фильтра, 
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- весовой параметр пространства Соболева [6]. Экспериментально доказано, что данная частотная характеристика позволяет повысить разборчивость фильтрованного РС без увеличения полосы занимаемых частот.

Рассмотрено несколько способов подавления шумов в канале связи основанных на динамических свойствах первой и второй производной сигнала, полученной двумя способами: через разность соседних отсчётов и в частотной области. С учетом того, что разница дисперсий у зашумленного сигнала и сигнала без шумов минимальна, а с ростом порядка производной разность между ними значительно увеличивается возможно применить алгоритм сравнения отсчетов первой и второй производной с порогом Uпор=3σ. При этом производные ограничиваются данным порогом, что позволяет избавиться от наиболее заметных на слух искажений РС. В результате исследования был получен алгоритм очистки РС от шумов в канале связи (рис.1) при использовании первой и второй производной РС, позволяющий уменьшить действие широкополосных, узкополосных и импульсных шумов. 

Рассмотрено два варианта получения производной: во временной области – как разница двух соседних отсчетов и в частотной области [8].

Исследование алгоритма подавления шумов в канале связи при использовании его второй производной проводилось методами имитационного моделирования. Целью исследования являлась оценка качества восстановленного рс в зависимости от различных параметров передаваемого сигнала, а так же от характеристик импульсных шумов. Экспериментальные исследования проводились в соответствии с гост р 50840-95. Для проведения исследования был собран материал в виде наборов записей 5 дикторов разного пола в возрасте от 18 до 30 лет. Для качественной оценки восстановленного сигнала приглашались 15 слушателей, при этом полученные оценки усреднялись.
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Рис.1

Исследованы алгоритмы подавления шумов в канале связи на основе первой и второй производных при их реализации как первой разности и в частотной области [3]. Эксперименты проводились при действии широкополосных, узкополосных и импульсных шумов в канале связи. По результатам исследования алгоритмов подавления шумов в канале связи были построены показанные на рис. 2 зависимости качества восстановленного сигнала при действии широкополосных (а), узкополосных (б) и импульсных (в) шумов в канале связи от отношения сигнал-шум в канале связи при использовании в алгоритме подавления помех первой производной, полученной как разность между соседними отсчетами во временной области (1), при использовании первой производной полученной частотным способом (2), а также при использовании второй производной полученной временным (3) и частотным (4) способами.
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Рис. 2.

Как видно из графиков, показанных на рис. 2, наибольшую помехоустойчивость обеспечивает алгоритм получения первой и второй производной во временной области 

Показано, что применение данного алгоритма подавления импульсных помех позволяет получить качество восстановленного рс не ниже 4 баллов согласно гост р 50840-95 даже при плотности импульсной помех 500 импульсов в секунду. Реализация результатов исследований позволит уменьшить чувствительность параметров информационных систем к влиянию помех и искажений, улучшить качество восстановленного рс, а также снизить требования к оборудованию обработки.
Таким образом, из произведенных экспериментов можно сделать вывод, что использование динамических свойств РС позволяет значительно ослабить влияние импульсных помех с высокой эффективностью.
Выводы. Показано, что применение информации о первой и второй производной позволит увеличить помехоустойчивость алгоритмов кодирования РС при действии шумов в канале связи и АП. Применение представления Хургина-Яковлева позволяет получить выигрыш на 3 дБ, что эквивалентно увеличению качества восстановленного сигнала на 0,1 -0,3 балла а применение ограничения по отсчета первой и второй производной позволяет увеличить качество восстановленного РС на 0,2 – 0,4 балла согласно ГОСТ Р 50840-95. Для дополнительного увеличения помехоустойчивости при действии АП необходим учет их параметров.
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Digital algorithm of suppression of acoustic noise and noise in communication channels on the basis of the dynamic characteristics of the signal
Buzykanov S., Dmitriev V., Vinogradovа M., Kartavenko Ya.

Ryazan State Radio Technical University
Proposed use of Sobolev spaces and representations Khurgin-Yakovlev for the construction of the RS coding algorithms. Application submission Khurgin-Yakovlev lets get the win by 3 dB, which is equivalent to increasing the quality of the reconstructed signal at 0.1 -0.3 points.
We consider several ways of suppressing noise in the communication channel based on the dynamic properties of the first and second derivative of the signal obtained in two ways: through the difference between adjacent samples in the frequency domain. It is shown that the application of this algorithm allows the suppression of impulse noise to get the quality of the restored PC at least 4 points according to GOST 50840-95, even at a density of impulse noise 500 pulses per second. The implementation of research results will reduce the sensitivity of the parameters of information systems to the effects of noise and distortion, improve the quality of the restored PC, as well as reduce hardware requirements for processing.
It is shown that the additional increase immunity under the action of AP necessary to take account of their parameters.
(((((((((((
ОЦЕНИВАНИЕ ВЛИЯНИЯ ПОВТОРНЫХ ВЫЗОВОВ НА ХАРАКТЕРИСТИКИ МУЛЬТИСЕРВИСНОЙ СЕТИ

Киреева Н.В., Буранова М.А.

ГОУ ВПО ПГУТИ

Анализ функционирования мультисервисной сети показывает, что недостаток канальной емкости приводит к тому, что в сеть помимо первичного потока, поступает поток повторных заявок. При этом, повторные заявки, не занимая канальный ресурс, перегружают коммутационные системы, резко снижая их производительность.

Рассмотрим однозвенную модель мультисервисной сети. Предположим, что скорость линии, выраженная в основных передаточных единицах, равна V. Для передачи по линии предлагается n потоков широкополосного трафика. Поступление сообщений i-го потока подчиняется пуассоновскому закону с интенсивностью λ, а времена обслуживания сообщений имеют экспоненциальное распределение с параметром, равным α. Учтем, что bi единиц канального ресурса цифровой линии выделяется на обслуживание одного сообщения i-го информационного потока. При отсутствии требуемого числа единиц канального ресурса с вероятностью Hi, через случайное время, имеющее экспоненциальное распределение с параметром μ, посылается повторная заявка на выделение канального ресурса, либо с вероятностью (1-Hi) соответствующая заявка не посылается, сообщение считается потерянным и не возобновляется ни в какой форме. 

Для оценки показателей функционирования звена необходимо определить долю времени пребывания модели в состоянии с фиксированными числом, а также число сообщений каждого вида, находящихся на обслуживании, и число заблокированных сообщений каждого вида, для которых организован процесс повторной заявки на выделение канального ресурса.

Состояние системы можно задать вектором s с целочисленными компонентами: 
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Вероятности стационарных состояний системы Р(t): 
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Если найти значения P(r1,…,rn,c1,…,cn), то можно рассчитать и перечисленные ранее показатели, которые будут использованы для анализа процесса образования потоков повторных вызовов.

Мы предполагаем использование приближенных методов оценки для нахождения стационарных вероятностей. Рассмотрение модели звена мультисервисной сети произвели на основе системы М/М/1. Поток с номером i представляет собой композицию двух пуассоновских потоков. Первый – с интенсивностью λ задает поток первичных заявок на выделение канального ресурса для сообщений i-го потока, второй — с интенсивностью µ задает поток повторных заявок на выделение канального ресурса для сообщений i-го потока. Определяющим моментом реализации данной схемы является необходимость определения неизвестных значений µ, задающих величину интенсивности поступления потока повторных вызовов для каждого сообщения потока.

Учитывая ситуации, когда происходит изменение состояния модели, можно получить систему уравнений равновесия, которая будет являться системой с бесконечным числом уравнений, что значительно затрудняет ее решение. Данная система уравнений была рассмотрена для частных случаев, когда на входе звена сети имеется один, два или три потока входящих вызовов. 
Представим системы уравнений равновесия для трех случаев, когда n=1, n=2 и n=3 потоков широкополосной нагрузки.

Рассмотрим первый случай случай, когда по линии будет передаваться один поток мультисервисного трафика n=1. Все параметры сети сохраняются. 

Система уравнений равновесия имеет вид:
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Теперь посмотрим поведение однозвенной мультисервисной сети при поступлении n=2 потоков широкополосной нагрузки. 

Представим систему уравнений равновесия для этого частного случая.
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При поступлении n=3 потоков широкополосной нагрузки система уравнений равновесия примет вид:
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Решение системы уравнений сводится к нахождению величины вероятности потерь при различных вариантах состояния системы, в этом случае получим суммарную величину нормы потерь при заданных характеристиках звена. Сравнив ее с нормированной величиной, можно определить, удовлетворяет ли канальный ресурс необходимым требованиям.

Был разработан алгоритм оценки и его программная реализация. В результате моделирования получено значение канальной емкости при различных состояниях звена мультисервисной сети.

Разработанная модель позволяет разделить потоки заявок, поступающих в систему, на первичные и повторные и дает возможность с большой степенью достоверности описать процессы поступления и обслуживания потоков сообщений в реальных системах связи. Кроме того, данный алгоритм может быть использован для оценки характеристик пропускной способности систем с эффектом повторных вызовов.

Построенная модель и разработанные методы ее расчета дают возможность рассчитать канальный ресурс мультисервисной линии связи, что позволяет использовать полученные результаты при проектировании сети.
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THE ESTIMATION OF THE RETRIALS INFLUENCE ON THE CHARACTERISTICS OF MULTI-SERVICE NETWORKS

Kireeva N., Buranova M.

Povolzhskiy State University of Telecommunications and Informatics

Modern telecommunication systems are even more often used for transfer of the multi-service traffic. The increasing volume of the information processed in links of multi-service networks increases loading on them, creates queues and leads to retrials.
The links model of a multi-service network with retrials has been developed for the analysis of joint service characteristics depending on changing of input parameters, in particular, for the estimation of transfer parameters from one to three streams of the broadband traffic taking into account a possibility of the repetition of the blocked requests for the channel resource allocation for each stream of the multi-service network.

The behavior research of joint service characteristics is conducted in compliance with the changing of input parameters. Systems of balance equations are received depending on quantity of streams. Characteristics of the joint service of requests are defined with the use of the model stationary states considering the number of requests for repetition.
Correlations of densities preservation of message streams arrived in the system, refused owing to insufficiency of the channel resource and served by the system, are researched and received.

The developed model allows to divide streams of requests arriving in the system on primary and retrial ones and gives the chance to describe receiving and servicing processes of message streams in the real communication systems with the big degree of reliability. The developed algorithm can be used for estimating the throughput characteristics of systems with the effect of retrials.
The constructed model and the developed algorithms of its design give an opportunity to calculate the channel resource of the multi-service communication line that allows to use the results in the network designing.

References

1. Stepanov S.N., Kokina O.A. Estimation of a channel resource of multi-service networks with possibility of retrials of the blocked demand//Electrosvyaz.-2009. - № 12.

2. Stepanov S.N. Bases of the teletraffic of multi-service networks. – М.: Eco-trends, 2010.

3. Kuznecov O.I. Link of a multi-service network with retrials // Electrosvyaz. -2006. - № 9.

(((((((((((
Метод порогового детектирования гидроакустического шумоподобного фазоманипулированного сигнала

Бурдинский И.Н., Карабанов И.В., Линник М.А., Миронов А.С.

Тихоокеанский Государственный Университет

Институт проблем морских технологий ДВО РАН

Введение

Прием гидроакустического сигнала – сложная задача, решаемая многими подводными системами, такими как системы связи, навигационные системы, системы дистанционного зондирования. От точности детектирования сигнала будет зависеть достоверность получаемой информации. Например, в системах связи точное определение сигнала обеспечивает точную синхронизацию приемника и излучателя, что значительно влияет на количество ошибок. Такие факторы водной среды, как затухание, шумы среды и многолучевое распространение сигнала, усложняют обработку сигнала, [1,2,3].

Для подвижных подводных систем необходима работа в большом динамическом диапазоне отношения сигнал/шум, это обеспечивает их работу в большом радиусе. Так как метод детектирования также имеет критическое значение при этом, при реализации приемного оборудования необходимо определиться с выбором метода детектирования. В данной работе предлагается новый метод порогового детектирования сигнала, а также выполнено его сравнение с существующими методами посредством компьютерного моделирования. 

Описание методов детектирования сигнала.

В основе методов детектирования сигнала лежит корреляционный анализ, в котором поиск сигнала осуществляется посредством расчета корреляционной функции:
[image: image111.png]-1
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 – последовательность входных отсчетов (обрабатываемый сигнал);  [image: image115.png]


 – сформированный массив отсчетов цифровой копии сигнала; N – длина обрабатываемого сигнала.

В случае несинхронной системы обработки сигналов необходимы пороговые методы.

Фиксированный порог, [4]. Это наиболее простой из методов порогового детектирования. Он прост в реализации, но не подходит для среды с изменяющимися характеристиками, так как не обладает адаптивностью. В данном методе решение о детектировании сигнала принимается на основании выражения

[image: image116.png]Ry > Kpi,





где [image: image118.png]i



 – фиксированное пороговое значение.

Среднее корреляционное значение (MCV), [5]. Данный метод уже относится к адаптивным методам, то есть здесь происходит замер характеристик канала. Здесь используется выражение

[image: image119.png]Ry = Hpey * A




где
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- это среднее корреляционное значение,  [image: image122.png]


 - настроечный параметр.
Мощность приходящего сигнала (RDP), [6]. В следующем адаптивном методе используется выражение
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- мощность принимаемого сигнала,  [image: image126.png]


 - настроечный параметр.
Вторая корреляционная функция, [7]. Это также адаптивный метод. Здесь в выражении детектирования используется вторая корреляционная функция
[image: image127.png]



где
[image: image128.png]



- значение второй корреляционной функции, [image: image130.png]


 - сформированный массив отсчетов цифровой копии второго сигнала той же длительности, что и искомый сигнал, и со схожими характеристиками, [image: image132.png]Hsec



 – настроечный параметр.
Посимвольная обработка. Новый метод, предлагаемый в данной работе. Здесь, как и в методе с фиксированным порогом, используется выражение
[image: image133.png]Ry > Kpi,




где [image: image135.png]i



  - фиксированное пороговое значение. Но в данном методе детектирования сигнала [image: image137.png]


 вычисляется посимвольно. Фазоманипулированный сигнал представляется бинарной последовательностью в виде элементов, принимающих два значения: 1 и -1. Корреляционное значение вычисляется для этой бинарной последовательности:

[image: image138.png]




где [image: image140.png]


 – массив, содержащий последовательность бинарных значений маски(1 и -1); [image: image142.png]


 – промежуточное значение, в котором хранится результат определения значения каждого символа для исследуемого сигнала; [image: image144.png]


 – количество символов в посылке.

Для определения значения символа [image: image146.png]


 использовалось правило:
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где uk – последовательность входных отчетов сигнала;  mi – цифровая копия одного символа; Ns – длина одного символа в дискретных отсчетах.

По сути, данный метод является гибридным между адаптивными и фиксированными методами. Данный метод прост в реализации, но подходит лишь для фазоманипулированного сигнала

Компьютерное моделирование.

Моделирование работы методов проводилось в среде Matlab. Проводилась конструкция гидроакустического шумоподобного фазоманипулированного сигнала, моделировался канал с шумом. При этом начальная фаза принимаемого сигнала задавалась, как случайная величина с равномерным законом распределения. Успешным детектирование при таких экспериментах считалось при условии, что момент прихода сигнала определялся с точностью до символа. Симуляция проводилась для диапазона значений сигнал/шум с шагом в 1 дБ.

Для каждого метода детектирования рассчитывалась вероятность успешного детектирования [image: image149.png]


 при различных отношениях сигнал/шум, как количество событий успешного детектирования к полному количеству испытаний. При каждом отношении сигнал/шум проводилось 273 испытания, что согласно теореме Муавра-Лапласа, с доверительной вероятностью 0,9 позволяет достаточно точно определить вероятность успешного детектирования c доверительным интервалом 0,05. Также рассматривалась вероятность ложного детектирования [image: image151.png]Do



, как количество срабатываний метода детектирования в отсутствии сигнала в канале к количеству испытаний. При анализе методов настроечные параметры [image: image153.png]


 подбирались таким образом, чтобы [image: image155.png]Paer
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, а [image: image159.png]p—0



. Такой выбор обеспечивает успешный прием в широком диапазоне отношений сигнал/шум с минимальным количеством ложных срабатываний детекторов.

Результаты моделирования.

Ниже представлены результаты моделирования для пяти пороговых методов детектирования сигнала, а также  для метода определения момента прихода сигнала по максимальному значению. Моделирование проводилось для сигналов, кодируемых бинарными последовательностями длин 31 и 127. При этом в экспериментах было использовано 2 различных варианта генерации шума:

1) Шум равномерно распределенный в полосе частот приемника (3 кГц) с добавлением импульсной помехи.

2) Шум, записанный при помощи гидроакустической антенны в мелком море.


[image: image160.emf]
Рис. 1. Вероятность детектирования для различных методов детектирования сигнала. Генерация шума по варианту 1.
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Рис. 2. Вероятность детектирования для различных методов детектирования сигнала. Генерация шума по варианту 2.

Заключение.

В данной работе предлагается метод порогового детектирования сигнала посимвольной обработки, а также выполнено его сравнение с существующими методами. Моделирование производилось для сигналов, кодируемых бинарными последовательностями различной длины, и показало схожие между собой результаты. Наихудшим из методов показал себя, как и ожидалось, фиксированный порог. Метод среднего корреляционного значения(MCV) и второй корреляционной функции имели лучшие показатели при моделировании по сравнению с фиксированным порогом. Но они также не очень хороши при низких отношениях сигнал/шум. К числу их недостатков относится высокая частота ложных срабатываний и плохая адаптивность при изменяющихся характеристиках канала. Наилучшим оказался предложенный метод посимвольной обработки, отлично работающий для большого диапазона значений отношения сигнал/шум при различных условиях. Предложенный метод посимвольной обработки, несмотря на его простоту реализации, оказался весьма эффективным, что позволяет судить о перспективности его применения с приемной аппаратуре.
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Threshold Method of Sonar Pseudonoise Phase-shift Signal Detection

Karabanov I., Burdinsky I., Linnik M., Mironov A.

Pacific National University

Institute of Marine Technology Problems FEB RAS

Detection of sonar signals is an important problem solved by many underwater systems such as communication systems, navigation systems, remote sensing systems. The reliability of the received information depends upon the accuracy of detecting the signal. For example, in communication systems the precise determination of the signal provides  the  precise  synchronization of the  receiver and transmitter,  which allows  data  transfer  with  a  minimum  of  errors.  Such  factors  of  the aquatic  environment,  as  attenuation,  noises  and  multipath signal,  make the  signal processing difficult. Received data may contain noise or echoes. Mobile  underwater  systems  need  to operate  in  a  wide  dynamic  range  of  signal  to  noise  ratio (SNR),  they have  to receive  data  at  different  distances. To provide  such an environment it is important to take into account the form  of  transmitted  signals  and  the  method  of detection. 

This work deals with digital signal processing. Different  methods  of  processing of signals in an underwater environment  are  considered. 

The  threshold  methods  of  sonar  pseudo-noise  phase-shift  signal detection, which are used in asynchronous  systems,  when the processing period is undetermined and unknown are analyzed by means of computer modeling for different  noise  models. The authors propose a new method of symbol signal processing, which is effective in case of impulse noise. This work was supported in part by the federal target program «Scientific and teaching staff of innovation in Russia 2009-2013» under Grant No. P497 (May 13, 2010). 
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высокоскоростные последовательные КВ радиомодемы.

Егоров В.В., Маслаков М.Л., Мингалев А.Н.

ОАО “Российский институт мощного радиостроения”

КВ радиоканал позволяет обеспечить передачу информации на значительные расстояния при малой мощности передатчиков без промежуточных ретрансляционных станций. Однако данный диапазон характеризуется ярко выраженной многолучёвостью и нестационарностью характеристик радиоканала. Следствием распространения радиоволн по нескольким путям и сложения их в точке приёма является межсимвольная интерференция (МСИ), приводящая к увеличению вероятности ошибки. Для снижения влияния МСИ используют защитные интервалы (ЗИ) между соседними символами, что приводит к снижению информационной скорости системы передачи данных. Поэтому значительный интерес для систем с последовательной передачей сигналов (СППД) представляет использование адаптивной коррекции сигналов на приёмной стороне [1].

Сущность адаптивной коррекции заключается в построении фильтра, компенсирующего искажения сигнала, внесённые многолучевым радиоканалом. Процесс передачи данных заключается в поочерёдной посылке информационных блоков и тестовых блоков, служащих для анализа характеристик канала связи и определения коэффициентов корректирующего фильтра. Периодичность посылки тестовых блоков определяется таким образом, чтобы характеристики канала связи изменялись между двумя соседними тестовыми блоками незначительно. Корректирующий фильтр настраивается так, чтобы импульсная характеристика системы “канал связи + фильтр” приближались к единичному импульсу [2].

На приёмной стороне отсчеты входного сигнала 
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 должен обеспечивать минимум среднего квадрата ошибки.

Наиболее известным и широко распространённым является метод наименьших квадратов (Leas Mean Square, LMS). Поиск вектора весовых коэффициентов фильтра осуществляется за счёт градиентного спуска к минимуму рабочей функции. На практике чаще всего вместо градиента функции используется его несмещённая оценка. Если не производится усреднение, то компоненты градиента обязательно содержат большую составляющую шума. Дальнейшее развитие данного метода привело к появлению рекурсивного метода наименьших квадратов (RLS). В процессе поиска минимума целевой функции с использованием градиента в методе LMS при каждом сдвиге уравнение решается заново. В методе RLS учитывается тот факт, что большая часть входных данных остается такой же, как и на предыдущем шаге. Суть метода заключается в том, что на каждом шаге ищется не полное решение матричного уравнения, а всего лишь добавка к решению, полученному на предыдущем шаге [3].

Также значительный интерес представляет метод коррекции сигнала в частотной области. Передаточную функцию канала связи можно записать в виде:
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 – спектры сигнала на выходе канала связи и тестового сигнала.

Обратная к ней функция является передаточной функцией корректирующего фильтра. Импульсные характеристики канала связи и корректирующего фильтра получаются путем преобразования Фурье от соответствующей передаточной функции. Однако функция 
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 носит случайный характер, поэтому передаточные функции могут не иметь преобразования Фурье за счет влияния высоких частот случайной функции 
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 (за счет «несогласованности» стремления к нулю функций 
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) [4]. Но даже если эти функции имеют преобразование Фурье, то его уклонение функции от нуля может быть сколь угодно большим. Таким образом, необходимо подавить влияние высоких частот, умножая передаточные функции на соответствующий множитель 
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, называющийся стабилизирующим множителем [4]. В качестве стабилизирующего множителя удобно использовать тихоновский стабилизатор p-го порядка вида [4]:
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Проведённое моделирование показало, что при конкретном 
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 оптимальное значение 
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 находится в некотором относительно небольшом диапазоне, в частности для 
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. На практике отношение сигнал/шум неизвестно и может изменяться, поэтому в дальнейшем используется заранее выбранное значение 
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 из этого диапазона.

Чтобы оценить эффективность фильтрации будем сравнивать образец тестового сигнала 
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 с сигналом на выходе корректирующего фильтра 
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. В качестве меры «близости» двух векторов можно использовать косинус угла между ними. Уклонение 
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 между образцом 
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 вычисляется следующим образом:
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В качестве ещё одной меры можно использовать среднее значение квадратического уклонения:
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Проведём сравнительный анализ характеристик рассмотренных фильтров. В таблице приведены экспериментальные значения при отношении С/Ш 30 дБ и при отсутствии шума (указано в скобках), характеризующие точность коррекции сигнала.

	
	E
	T

	Число отсчётов сигнала
	1024
	1024

	RLS
	0,0328 (3,284e-5)
	0,0356 (2,9556e-5)

	Коррекция в частотной области
	0,0406 (2,2204e-16)
	0,0397 (8,3376e-21)


Аналогичные результаты были получены и при использовании тестовой последовательности длины 127. Таким образом, увеличение длины теста не даёт лучшего результата, а в силу изменчивости характеристик канала удобнее использовать короткие ПСП. Результаты работы алгоритмов RLS и коррекции в частотной области оказались достаточно близки. Алгоритм RLS оказался более устойчив при наличии шума, но его главным недостатком является вычислительная трудоёмкость. Эти алгоритмы можно использовать как отдельно, так и совместно (например, поиск характеристики фильтра алгоритмом RLS, а коррекция методом регуляризации). 

В использующемся в СППД сигнале можно выделить отдельные блоки, состоящие из тестовой и информационной частей (посылки). Наиболее простой реализацией СППД является система с ЗИ между тестовой и информационной частями. Длительность ЗИ выбирается исходя из условия минимизации наложения друг на друга тестовых и информационных частей посылок, пришедших по различным путям распространения сигнала. В этом случае на тестовую часть посылки не накладывается информационная, поэтому не возникает дополнительных помех при вычислении импульсных характеристик канала связи и корректирующего фильтра.

Для увеличения информационной скорости передачи данных необходимо отказаться от использования ЗИ. Рассмотрим вариант реализации СППД без ЗИ с адаптивной коррекцией сигналов на приёмной стороне и с обратной связью (ОС) по решению. На k-й посылке можно использовать импульсную характеристику корректирующего фильтра, полученную на предыдущей посылке, обработать с её помощью сигнал, продемодулировать информационную часть текущей посылки. Затем заново её промодулировать и пропустить через фильтр с импульсной характеристикой канала связи, вычисленной на предыдущем шаге. Полученный сигнал вычитается из сигнала, пришедшего по радиоканалу. В результате в исходном сигнале выделяется тестовая часть посылки, избавленная от влияния информационной части посылки.

Было проведено моделирование со следующими параметрами системы передачи данных: частота дискретизации 
[image: image191.wmf]16
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 кГц; частота следования символов 
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 и 
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 симв/с; рабочая полоса частот: стандартный канал ТЧ – 3100 Гц; тестовая последовательность ПСП длины 15; информационных бит в посылке: 30 бит; фазовая модуляция с количеством позиций фазы – 2.

Результаты моделирования представлены на рис. 1.
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Рис. 1. Вероятность ошибки на бит при 
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 симв/с.

При использовании ЗИ удаётся обеспечить наименьшую вероятность ошибочного приёма при заданном значении отношения сигнал/помеха 
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. Однако, при этом информационная скорость уменьшается почти в 2 раза относительно технической. При отсутствии ЗИ и ОС по решению вероятность ошибки значительно выше. Кроме того, даже при отсутствии шума вероятность ошибки составляет 
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 симв/с. Применение ОС по решению даёт определённый выигрыш. По сравнению со случаем наличия ЗИ скорость передачи информации выше на 25-50%. По сравнению с использованием алгоритма без ЗИ и без ОС по решению, при 
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 дБ энергетический выигрыш составляет порядка 3 дБ. При большем 
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 снижается практически до 0.

Представляется перспективным дальнейшее усовершенствование СППД, заключающееся в отказе от использования тестовых посылок. Для этого предлагается использовать для расчёта импульсных характеристик канала связи и корректирующего фильтра часть уже демодулированных информационных символов. Среди этих символов необходимо найти последовательность, обладающую хорошими спектральными свойствами, т.е. занимающую всю полосу сигнала и не имеющую нулей в этой полосе. Проведенное моделирование показало, что таких последовательностей достаточно много. По этой последовательности настраивается корректирующий фильтр, с помощью которого производится обработка следующей части информационных символов до обнаружения новой последовательности, подходящей для использования в качестве тестовой. В рассмотренном выше варианте реализации системы передачи данных длина тестовой последовательности была равна 15. Дополнительным преимуществом предлагаемого похода является то, что длина последовательности из информационных символов, используемой в качестве тестовой, может быть произвольной. Это повышает вероятность обнаружения такой последовательности. Временной интервал между появлением последовательностей с необходимыми свойствами является случайным. Моделирование показало, что последовательности произвольной длины с нужными свойствами появляются в потоке информационных символов достаточно часто. Серьёзный недостаток такого подхода проявляется при использовании последовательности с ошибочно демодулированными символами в качестве тестовой. Это приводит к серийному размножению ошибок. Для того чтобы избежать такого явления, необходимо изменить структуру используемого помехоустойчивого кода. Кодовые блоки необходимо сделать такой длины, чтобы во время их передачи характеристики канала связи оставались квазистационарными. Может быть использован каскадный код с достаточно коротким внутренним кодом. Как известно, уменьшение длины кода, приводит к снижению его помехоустойчивости, что может быть компенсировано увеличением избыточности кода, что в свою очередь приводит к снижению информационной скорости системы передачи данных. В существующих на сегодняшний день системах соотношение длины тестовой и информационной части посылки составляет, как правило, 1:2, следовательно, отказ от тестовых посылок позволяет увеличить информационную скорость в 1,5 раза, что значительно превышает потери в информационной скорости, связанные с необходимостью использования более мощных кодов. Таким образом, общая информационная скорость системы возрастает. Для каналов с высоким отношением сигнал/помеха может быть использован каскадный код с внутренним кодом, работающим в режиме обнаружения ошибок. В этом случае можно использовать код с меньшей избыточностью. При таком подходе поиск последовательностей, которые будут использоваться в качестве тестовых, производится только в тех кодовых блоках внутреннего кода, в которых не было зафиксировано наличие ошибок. Для повышения надёжности СППД и поддержания цикловой синхронизации в поток информационных символов предлагается вставить заранее известные на приёмной стороне тестовые последовательности. Такие вставки производятся достаточно редко и снижают информационную скорость СППД незначительно.
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компенсация частотного смещения при приеме ОФМ сигналов

Егоров В.В., Тимофеев А.Е.

Российский Институт Мощного Радиостроения  (ОАО «РИМР»)

При передаче данных по радиоканалу возникает задача оперативной оценки смещения спектра сигнала на приемной стороне, после чего, на основании полученной оценки, производится компенсация частотного смещения. Смещение частоты может происходить как из-за эффекта Доплера при движении объектов, так и вследствие частотной нестабильности или погрешности в настройке опорных генераторов приемника и передатчика. Особенно это существенно при работе в режимах с дискретной относительной фазовой модуляцией (ОФМ), когда смещение частоты на единицы герц способно привести к невозможности приема сигнала. Для уменьшения влияния частотного смещения в системах связи применяют высокостабильные генераторы опорных частот, либо используют способы определения и компенсации смещения частоты. Однако использование высокоточных опорных генераторов, обеспечивающих относительную расстройку частоты порядка 10-8 не всегда приемлемо из-за их относительно высокой стоимости, либо необходимости внесения существенных изменений в конструкцию уже находящейся в эксплуатации приемо-передающей аппаратуры.

В большинстве случаев, в канал связи передают тестовую последовательность, в качестве которой чаще всего используется пилот-тон. На принимающей стороне частотную расстройку определяют по результатам обработки тестовой последовательности, в соответствии с некоторым алгоритмом. Однако передача тест-сигнала в виде пилот-тона одновременно с информационным сигналом приведет к некоторому уменьшению отношения сигнал-помеха в канале связи и, как следствие, увеличению вероятности ошибки на бит. Чередование передачи тестовой последовательности и полезной информации приведет к существенному уменьшению фактической скорости передачи данных, что также нежелательно.

Предлагаемый ниже способ позволяет определять смещение частоты на приемной стороне непосредственно по рабочему сигналу. Благодаря использованию методов статистической обработки основного информационного параметра, которым в данном случае является разность фаз на двух соседних посылках, предполагается получение оценки смещения спектра сигнала с достаточной для практического применения оперативностью и точностью.

Рассмотрим случай многоканальной передачи данных по коротковолновому радиоканалу в режиме ОФМ в полосе телефонного канала шириной 3100 Гц. Пусть длительность элементарной посылки сигнала 
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 -длительность используемого для минимизации влияния многолучевого распространения в коротковолновом канале защитного интервала, 
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 -интервал анализа принимаемого сигнала. Формируемый модулятором групповой сигнал представляет собой сумму гармонических колебаний, ортогональных на длительности 
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где K -количество субканалов;  
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 –целое число.

После переноса передатчиком спектра сформированного модулятором сигнала на рабочую частоту в КВ диапазоне и обратного переноса спектра приемником, на демодулятор поступает сигнал 
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, смещенный по частоте относительно исходного на некоторую величину 
[image: image214.wmf]k

k

0

1

w

w

w

-

=

D

.

В режиме ОФМ, когда основным информационным параметром является разность начальных фаз текущей и предыдущей элементарных посылок, смещение частоты сигнала на 
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 приведет к смещению разности фаз в отсутствии помех на величину 
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Если набег фазы из-за смещения частоты не превышает значения 
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, возможно определение смещения частоты по отклонению значения разности фаз на выходе демодулятора от ожидаемого значения при передаче рабочего сигнала в режиме двухпозиционной ОФМ, когда еще неискаженные (ожидаемые) значения разности фаз на выходе модулятора принимают значения 0 и π.

Демодулятор приемной стороны для каждого k –го субканала на длительности m -й посылки формирует значения разности фаз 
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 , которые будут отличаться от заданных на выходе модулятора значений вследствие частотного смещения и канальных помех. Для получения оценки среднего значения отклонения разности фазы  от ожидаемого значения  воспользуемся статистическими методами обработки угловых измерений [1]. Тогда оценку 
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 на длительности, соответствующей M элементарным посылкам, можно определить в виде выражения:
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где 
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 ; m –номер элементарной посылки; k –номер субканала; 
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 от ближайшего ожидаемого значения,  равного 0 или π в режиме двухпозиционной ОФМ. 

Использование такой статистики позволяет снять вопрос о числовых границах задания области определения фазы, а также автоматически снизить влияние ненадежных исходных данных, поскольку вклад фазовых отклонений от среднего значения на 
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 окажется несущественным.

Тогда частотное смещение можно представить в виде: 
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Операцию смешения по частоте аналитического сигнала на величину
[image: image230.wmf]w

D

 можно осуществить с помощью простого преобразования:
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Основная проблема, при условии известного на приемной стороне значения смещения частоты, заключается в том, что в подавляющем большинстве случаев на демодулятор поступает сигнал в вещественном виде 
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Получить программными методами аналитический сигнал 
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 из вещественного сигнала 
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, без переноса спектра сигнала в высокочастотную область, можно при помощи матричных преобразований Фурье и Гильберта [2]. Применив N –точечное дискретное преобразование Фурье на длительности анализа элементарной посылки 
[image: image235.wmf]à

T

 к последовательности равноотстоящих отсчетов сигнала 
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, получим его дискретный спектр:
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Спектр вещественного сигнала определен как в области положительных, так и в области отрицательных частот, тогда как спектр аналитического сигнала определен лишь в неотрицательной частотной области. Для получения спектра аналитического сигнала умножим вектор 
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 на квадратную матрицу B размера N, элементы которой: 
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Таким образом, получаем вектор спектра аналитического сигнала 
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Используя обратное дискретное преобразование Фурье, получим аналитический сигнал 
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Умножая вектор 
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 на квадратную матрицу С размером N, элементы которой
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получим комплексный вектор 
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 , осуществив тем самым компенсацию частотного смещения принятого сигнала на величину 
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Вышеизложенные преобразования можно записать в операторном виде:
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Вещественную часть полученного аналитического сигнала 
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 можно использовать для последующей обработки методами ЦОС в качестве восстановленного на длительности интервала анализа исходного сигнала, поступающего далее на вход демодулятора.

Описанный алгоритм позволяет компенсировать частотное смещение практически в реальном масштабе времени для случаев, когда величина частотного смещения не превышает значения 
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 и может использоваться как в одночастотных, так и в многочастотных (параллельных) модемах передачи данных систем радиосвязи, размещаемых на различных стационарных, либо низкоскоростных подвижных объектах и позволяет существенно сократить, по сравнению с классическим методом, объем вычислений.
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Об одном методе повышения эффективности использования выделенного частотного ресурса в системах с OFDM

Жиляков Е.Г., Белов С.П., Ушаков Д.И.
Белгородский государственный университет

Тенденция развития современных систем беспроводного широкополосного доступа направлена на обеспечение высокой скорости передачи информации при заданном качестве сервиса (QoS), что позволяет использовать абонентам, для реализации информационного обмена, мультимедийные приложения реального времени. Сегодня бесспорным лидером в предоставлении мультисервисных услуг с высоким качеством, посредством использования беспроводного широкополосного доступа, являются системы использующие Orthogonal frequency division multiplex (OFDM) такие как Wi-Fi, WiMAX, LTE[1]. 

Широкое внедрение OFDM обусловлено тем, что данный способ формирования канальных сигналов позволяет минимизировать межсимвольную интерференцию в передаваемом сигнале и обладает высокой спектральной эффективностью, кроме этого OFDM отличается простотой технической реализации, т.к. модуляция и демодуляция сигнала может быть выполнена в дискретной форме с использованием быстрого преобразования Фурье (БПФ), [2]. Вместе с тем необходимо отметить, что используемые в OFDM сигнально-кодовые конструкции в виде ортогональных базисов с прямоугольной формой модулирующего импульса, частотная характеристика которого имеет вид, описываемый выражением (Sin(x))/x, не позволяет минимизировать частотную локализацию канального сигнала и, таким образом, обеспечить минимальную чувствительность к межканальной интерференции [3,4]. Поэтому в указанной технологии, приходится вводить защитные частотные интервалы (ЗИ) представляющие, из себя несколько поднесущих, на которых информация не передаётся [5,6]. Введение защитных интервалов позволяет уменьшить уровень внеполосных излучений сигнала и, как следствие, минимизировать влияние на смежные каналы интерференционных помех, но данный подход существенно снижает эффективность использования выделенного частотного ресурса. Как показал анализ литературы [5-8], величина заградительных полос в системе с OFDM составляет около 25% от всего выделенного частотного ресурса.

В статье рассматривается новый метод формирования канальных сигналов с точки зрения повышения эффективности использования выделенного частотного ресурса в системах WiMAX. Суть метода заключается в том, что вместо базиса Фурье, применяемого в настоящее время для формирования канальных сигналов в системе WiMAX, используется базис собственных векторов субполосных матриц, векторы которого обладают лучшей частотно-временной локализацией, обеспечивая меньший уровень внеполосных излучений синтезируемого канального сигнала.

В предлагаемом методе используется принцип формирования дискретных канальных сигналов, основанный на решении вариационной задачи, приведенной в [9], по минимизации просачивания энергии сигнала за выделенный частотный интервал. Математически это выражается следующим соотношением:
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где: 
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 - энергия в заданном частотном интервале, ширина которого равна (νr+1– νr);  I=diag(1,…,1) - единичная матрица;
 Ar={aik} - субполосная матрица, соответствующая r-ому частотному интервалу с элементами вида: 
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r-ый диапазон соответствует:
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Здесь предполагается выполнение неравенства 0≤ νr ≤ νr+1≤π.

Для формирования канальных сигналов необходимо вычислить собственные вектора и собственные числа матрицы Ar. 
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 - собственные вектора субполосных матриц;

λi  - собственные числа векторов qi  
λ1 > λ2 > … > λi ≈1

где: i,k=1,…,N;
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Таким образом, формируемый канальный сигнал можно представить соотношением: 
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где:
[image: image261.wmf]x
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 - сформированный канальный сигнал;
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 - информационный вектор;

eJ- любое число;
Необходимо отметить, что энергия сигнала за пределами заданного  частотного интервала вычисляется согласно выражению вида:
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Поскольку собственные вектора ортогональны, то для восстановления информационного вектора канального сигнала можно использовать следующее соотношение: 
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где: 
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  -  восстановленный информационный вектор;
Предлагаемый метод позволяет определить канальный сигнал 
[image: image266.wmf]x
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, оптимальный в смысле минимума просачивания энергии за пределы выделенного частотного интервала, при восстановлении точных значений информационного вектора.

Как показало компьютерное моделирование, сигналы сформированные на основе базиса собственных векторов субполосных матриц обладают достаточно низким уровнем внеполосных излучений (рис.1). Как было отмечено выше (4), степень локализации энергии в выделенном частотном интервале можно контролировать значениями собственных чисел, выбирая такие собственные векторы собственные числа которых не превышают заданного значения. Данное значение называется «коэффициентом локализации» и выражается в процентах. На рис. 1 показано, как изменяется уровень внеполосных излучений синтезируемого сигнала (концентрация энергии в заданном частотном интервале) при изменении коэффициента локализации. Сплошной линией показана спектральная плотность классического OFDM сигнала применяемого в настоящее время в системах WiMAX (ширина полосы – 20 МГц, длительность полезной части сигнала – 12,8 мкс., количество поднесущих – 256). Можно заметить, что данный сигнал обладает высоким уровнем внеполосных излучений ≈ -37 дБ, что свидетельствует о низкой степени  локализации канального сигнала. Как видно из рис. 1 сигнал с таким же уровнем внеполосных излучений можно синтезировать если использовать собственные векторы со степенью локализации ≈0.6 т.е. 60%. Поэтому можно сказать, что в используемых, в настоящее время в системах WiMAX канальных сигналах, только 60% энергии сосредоточено в заданной полосе частот.

Также необходимо отметить, что при уменьшении коэффициента локализации с λ(0.999 (99.9%) до λ(0.6 (60%) увеличивается количество используемых для передачи информации векторов, поэтому число передаваемых символов также возрастает. Зависимость количества передаваемых символов от значения степени локализации энергии отражена в таблице 1.
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Рис. 1 - Спектральные плотности синтезируемого сигнала при различных λ

Таблица 1. Параметры синтезируемых сигналов при различных значениях λ

	Значение λ


	Количество используемых векторов
	Уровень внеполосных излучений, синтезируемого сигнала, дБ

	0.6
	256
	-38

	0.8
	254
	-50

	0.9
	252
	-55

	0.95
	250
	-58

	0.99
	248
	-62

	0.999
	246
	-65
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Рис. 2 - Спектральные плотности сигналов: 1 – классический сигнал в системе WiMAX; 2 – сигнал сформированный с использованием предлагаемого метода

Таким образом, используя свойство минимизации энергии за выделенным частотным диапазоном в синтезируемых канальных сигналах, можно снизить требования к величине защитного интервала. Это позволяет формировать канальный сигнал в более широкой полосе частот (не превышая при этом границы выделенного частотного ресурса), что обеспечит передачу большего количества информационных символов в одном канале, при минимальном уровене внеполосных излучений (рис. 2). Используя, степень локализации можно адаптивно подстраиваться под требуемый уровень межканальной интерференции, и количество передаваемых символов, регулируя пороговое значение собственного числа сформированных векторов.

Результаты компьютерного моделирования позволяют сделать вывод, что применение базиса собственных векторов субполосных матриц в системе WiMAX, позволяет обеспечить высокую степень частотной локализации формируемого канального сигнала, что не удаётся достичь, применяя базис Фурье. На основании этого можно увеличить количество, одновременно передающих информацию каналов, таким образом, повысить эффективность использования выделенного частотного ресурса.
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ON THE METHOD OF INCREASING EFFICIENCY detected frequency resources in the system with OFDM

Zhilyakov E., Belov S., Ushakov D.

Belgorod state university

Today is the undisputed leader in the provision of communications services with high quality through the use of broadband wireless access systems are using Orthogonal frequency division multiplex (OFDM), such as Wi-Fi, WiMAX, LTE [1].

However, it should be noted that used in the OFDM signal-code constructions in the form of orthogonal bases with a rectangular shape of the modulating pulse, not to minimize the frequency localization of the channel signal and thus provide a minimum sensitivity to interchannel interference [3,4]. Therefore, this technology is necessary to introduce protective frequency intervals (ZI) to be from a number of subcarriers on which information is transmitted. Bandwidth barrage of bands in a system with OFDM is approximately 25% of the total allocated frequency resources [5-8].

The article describes a new method of forming channel signals in terms of efficiency of the selected frequency resource systems WiMAX. The method is that instead of Fourier basis, used at present for the formation of channel signals in the system of WiMAX, using a basis of eigenvectors subbands matrices whose vectors have a better time-frequency localization, providing a lower level of out-of-band emission of the synthesized channel signal.

Ar={aik} – subband matrix corresponding r-th frequency range with the elements of the form: 
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r-th range corresponds: 
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 - eigenvectors subband matrices;

Formed by the channel signal can be represented by:
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where: 
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 - shaped channel signal;
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- information vector;  eJ- any number;

Simulation results suggest that the use of basis eigenvectors subbands matrices in the WiMAX, provides a high degree of frequency localization of the formed channel signal that can not be achieved by applying the Fourier basis. On this basis it can increase the number of simultaneously transmitting information channels, so that more efficient use of allocated frequency resource.
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ВЫДЕЛЕНИЕ ПАРАМЕТРОВ МОДЕЛИ РЕЧЕВОГО

СИГНАЛА НА СЕГМЕНТАХ ОДИНАКОВОЙ ПРИРОДЫ ОБРАЗОВАНИЯ

Иванов Б.Р., Афанасьев А.А., Илюшин М.В.

Академия ФСО России

В настоящее время практически вся аппаратура передачи речи, используемая в системах связи на низких скоростях передачи, в качестве основного способа кодирования/декодирования речевых сигналов (РС) использует метод линейного предсказания.  Это объясняется значительным качественным превосходством аналого-цифрового преобразования речи на основе метода линейного предсказания над другими методами  в  диапазоне скоростей кодирования менее 16 кбит/с. [1,2] К его отличительным особенностям, используемым при кодировании РС, следует отнести высокую степень согласованности анализа речи на основе метода линейного предсказания с природой речевого сигнала, что выражается в локально-стационарном характере модели речеобразования, используемой в вокодерах с линейным предсказанием.  

Подход, основанный на определении значений параметров в модели речеобразования путем кратковременного анализа сегментов речи фиксированной длительности от 10 до 30 мс, реализован в основной массе кодеков, предлагаемых различными рекомендациями [3]. При этом все они реализуют постоянную скорость кодирования. Большинство систем обработки и кодирования речи используют фиксированный сегмент анализа речевых данных, что является существенным недостатком данных устройств в условиях перехода к системам с пакетной передачей и переменной скоростью кодирования. При исследованиях динамики изменения характеристик речевого сигнала методом кратковременного анализа важной задачей является выбор длительности сегментов, для которых оцениваются кратковременная энергия, текущий спектр, число пересечений нуля и т. д. Однако интерес представляет тот факт, что для различных звуков формируемой речи длительности устоявшегося процесса излучения значительно превышают     10 … 30 мс [4].

Длительность отдельных звуков речи (фонем) составляет от 20 до 350 мс [4]. При этом гласные звуки имеют большую длительность, чем согласные. Темп речи может изменяться в широких пределах, причем длительность гласных звуков изменяется в большей степени. Максимально возможный интервал одновременно анализируемых данных составляет 60-80 мс, что связано с требованиями по задержке речевого сигнала при его передаче, определяемыми рекомендаций G.114 Международного союза электросвязи. Таким образом,  если на протяжении 60-80 мс не произошло смены природы формирования речевого сигнала, то новый анализ начинают, используя данные об интервалах корреляции предыдущего сегмента. Использование такого подхода к формированию сегментов обработки речи позволяет выделять сегменты, имеющие одинаковую природу формирования звука в речевом аппарате человека.

Увеличение длительности кратковременного анализа приведет к тому, что параметры формирующей (передаточной) функции системы обработки и сигнала возбуждения будут сохраняться на всем протяжении анализа, что эквивалентно сокращению средней скорости передачи речевого сигнала. 

При синтезе и анализе систем передачи речи используются различные абстрактные модели речевого процесса, более или менее соответствующие реальной действительности. Наиболее часто встречающейся является модель речевого сигнала, представляющая собой стационарный гауссовский процесс с медленно меняющейся дисперсией и постоянной усредненной спектральной плотностью мощности, определяемой экспериментально с использованием усреднения по времени на коротких смежных интервалах. Данную модель достаточно хорошо описывает метод линейного предсказания, являющийся в настоящее время основой большинства стандартов низкоскоростного речевого кодирования. Анализ значений линейных спектральных частот (ЛСЧ), описывающих передаточную функцию синтезирующего фильтра, показывает, что на смежных сегментах речевого сигнала одинаковой природы образования значения ЛСЧ изменяются незначительно. 

Так как речевой сигнал является случайным нестационарным процессом, для которого характерны изменения параметров основного тона, значений коэффициентов, характеризующих передаточную функцию голосового тракта и вида сигнала возбуждения, то повышение пропускной способности сетей связи с коммутацией пакетов при их совместном использовании c приложениями IP – телефонии и передачи данных возможно за счет реализации алгоритмов речевого кодирования с переменной скоростью.

В качестве примера рассмотрим вокализованный сегмент данных на интервале нескольких периодов основного тона.
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Рис. 1. Вокализованный сегмент данных на интервале нескольких периодов основного тона

Одним из принципиальных моментов при формировании конечной границы интервала анализа речевого сегмента является вычисление периода основного тона и изменение ряда значений интервалов корреляции.  Его вычисление показано в [5]. При этом границы сегмента формируются на основании выражений (1)-(3).
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где 
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– длительность сегмента анализа; 
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– номер отсчета в начале сегмента; 
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 – номер отсчета в конце сегмента;  
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– интервал дискретизации.

Согласно выражениям (1) - (3) в активном сегменте речи выделяется переход огибающей сигнала через нулевое значение и от положения отсчета со значением наиболее близким нулю выбирается длина сегмента соответствующая 20 мс и рассчитывается значение частоты основного тона и сигнала тон-шум. Если принимается решение о вокализованности анализируемого сигнала, то  увеличивается длительность сегмента квазистационарности на количество отсчетов кратное периоду основного тона, но не более чем на 60 мс с обязательной проверкой на вокализованность следующих сегментов по 20 мс. Если принимается решение о шумоподобности следующего сегмента, то граница сегмента анализа выбирается кратной количеству отсчетов на периоде основного тона, но не более половины следующего сегмента длительностью 20 мс. В том случае, если принимается решение о шумоподобности анализируемого сегмента, то длина сегмента анализа уменьшается,  а граница сегмента формируется на значении близком нулю и кратном вычисленному периоду основного тона. Важным параметром при этом является тенденции в изменении ряда значений интервалов корреляции при сдвиге сегмента данных.

Такой подход позволяет получить сегменты начало и окончание которых будут иметь одинаковые знаки конечной разности первого порядка. При этом с высокой вероятностью можно утверждать, что начальный и конечный отсчеты во вновь сформированном сегменте будут иметь значения близкие нулю, что значительно уменьшит возможные искажения на стыках сегментов. Значения ЛСЧ, полученные на данных сегментах, показаны на рис. 2. Такой способ выделения параметров модели речевого сигнала на сегментах одинаковой природы образования достаточно хорошо соотносится с квазистационарным характером речевого сигнала на временных интервалах, соответствующих режиму установившихся звуков.
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Рис. 2. Значения линейных спектральных частот на вокализованном интервале  речевых данных одинаковой природы образования

Полученные значения ЛСЧ позволяют утверждать о высокой корреляции между параметрами, описывающими значения максимумов амплитудно-частотной характеристики речевого тракта на близлежащих сегментах речи одинаковой природы образования, что может быть использовано при синтезе речевого сигнала в системах низкоскоростного кодирования речевых данных с переменной скоростью передачи.  
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PARAMETER ALLOCATION OF THE SPEECH
SIGNAL MODEL ON SEGMENTS OF NATURE IDENTICAL FORMATION
Ivanov B., Afanasjev A., Ilushin M.

Now practically all equipment of a speech transmission used in communication systems on low speeds of transfer, as the basic way of coding/decoding of speech signals uses a method of a linear prediction.  
At researches of a speech signal characteristics change dynamic by a method of the short-term analysis, the important problem is the choice of segments duration for which short-term energy, a current spectrum, number of crossings of zero etc. are estimated. It is interesting, that the duration of the settled process considerably exceed 10-30 ms for formed speech of various sounds. One of the basic moments in construction of speech segment final border of analysis interval is calculation of the basic tone period and changing of some correlation interval values.  The increase in the short-term analysis duration will lead to remaining of the parameters of processing system forming function and an excitation signal on all extent of the analysis that is equivalent to reduction of speech signal average transfer speed. The offered way of a speech signal model parameter allocation on segments of the nature identical formation corresponds fine with almost stationary character of a speech signal on the time intervals corresponding to a mode of established sounds.
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СПОСОБ ОБРАБОТКИ СПЕКТРА РЕЧЕВОГО СИГНАЛА

Колоколов А.С.

Институт проблем управления им. В.А.Трапезникова РАН, Москва

Предварительная обработка речевого сигнала является важным моментом в системах распознавания речи. С её помощью, во-первых, достигается существенное сжатие информации за счёт частотного анализа речевой волны, заканчивающегося получением кратковременного амплитудного спектра сигнала 
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. Для этих целей обычно используется гребёнка из сравнительно небольшого числа полосовых фильтров. Во-вторых, создаётся устойчивое к уровню сигнала, частотным искажениям и фоновым шумам первичное описание речевого сигнала, необходимое для выявления его информативных признаков, используемых для распознавания фонем. С этой целью производится специальная обработка спектра речевого сигнала.

Примером подобной обработки является полосовая фильтрация логарифмического амплитудного спектра [1,2], сохраняющая спектральные пики, связанные с резонансами речевого тракта. В её результате формируется преобразованный спектр
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где: 
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– кратковременный логарифмический амплитудный спектр речевого сигнала, 
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​– импульсная характеристика полосового фильтра, являющаяся чётной функцией, т.е. 
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 показан на рис.1а.

Рассмотренную выше обработку логарифмического спектра (1) можно трактовать как процесс выявления в логарифмическом спектре локальных неоднородностей, связанных с максимумами в передаточной функции речевого тракта 
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, представляющими резонансы речевого тракта, которые определяют фонетическое качество звука.
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Рис.1. Вид весовых функций для полосовой фильтрации спектра.

Ниже предлагается ещё один способ обработки спектральной огибающей, также основанный на полосовой фильтрации логарифмического спектра, который совместно с рассмотренным выше способом обработки (1) целесообразно использовать в системах распознавания речи с целью получения более стабильного описания речевого сигнала в частотной области.

Максимумы в спектре речевого сигнала являются не единственным видом локальных спектральных неоднородностей, которые определяют фонетическое качество звука. Ряд речевых звуков, примерами которых являются некоторые гласные, звонкая смычка или фрикативные звуки имеют характерные, выраженные локальные наклоны спектра, положение которых по шкале частот также определяет фонетическое качество звука.

Отмеченные наклоны в спектре предлагается выделять с помощью полосовой фильтрации логарифмического спектра фильтром с нечётной импульсной характеристикой. Результат такой фильтрации определяется выражением 
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где 
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. Типичный вид импульсной характеристики 
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, который можно использовать для подобной полосовой фильтрации, приведён на рис.1б. В результате преобразования (2) локальные наклоны в спектре 
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 представляются в зависимости от знака наклона положительными или отрицательными пиками в 
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, положения которых определяют места локальных наклонов в 
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Результат преобразования (2) целесообразно представить с помощью двух отдельных составляющих
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(3)

раздельно описывающих положительные и отрицательные наклоны в логарифмическом спектре 
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. В этом случае последовательное выполнение преобразований (2) и (3) можно трактовать как результат работы двух специфических детекторов неоднородностей в логарифмической спектральной огибающей сигнала, реагирующих на присутствие в спектре резких положительных и отрицательных локальных наклонов, характеризуемых определённым диапазоном крутизны и протяжённости.

Ширину и форму импульсной характеристики 
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 полосового фильтра следует выбирать так, чтобы в результате фильтрации логарифмического спектра 
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 в виде хорошо выраженных пиков представлялись резкие локальные наклоны, присутствующие в передаточной функции речевого тракта 
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 но при этом подавлялась быстро изменяющаяся с частотой составляющая спектра 
[image: image315.wmf])

,

(

t

f

F

, описывающая гармоническую структуру голосового источника.

Важной особенностью преобразований (2) и (3), основанных на полосовой фильтрации, является их нечувствительность к амплитуде речевого сигнала. Это следует из того, что умножение сигнала на константу проявляется в виде постоянной аддитивной составляющей в 
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, которая исключается в результате полосовой фильтрации. Поэтому отпадает необходимость в нормализации, обработанных спектров 
[image: image317.wmf])

,

(

2

t

f

F

, 
[image: image318.wmf])

,

(

2

t

f

F

+

 и 
[image: image319.wmf])

,

(

2

t

f

F

-

 по амплитуде.

Кроме того, благодаря полосовой фильтрации 
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 при преобразованиях (2) и (3), как и в случае преобразования (1), следует ожидать эффекта малой изменчивости обработанного спектра при наличии частотных искажений, создаваемых фильтром с частотной характеристикой медленно изменяющейся с частотой, и фоновых широкополосных шумов со спектральной плотностью медленно изменяющейся с частотой.

Предложенный способ был проверен на реальных фрагментах речевого сигнала, которые искажались с помощью дифференцирования. В проведённом исследовании образцы речевых сигналов вводились в ЭВМ с динамического микрофона через 16-и разрядную звуковую карту при частоте дискретизации 22,05 кГц. Логарифмические спектры речевых образцов получались с помощью частотного анализатора, в общих чертах учитывающего особенности частотного анализа звука в слуховой системе. Для этих целей использовалась гребенка из 35 цифровых полосовых фильтров, центральные частоты которых располагались равномерно по шкале Барков [3] с шагом 0,57 Барк, начиная с 1,95 Барк (200 Гц). Частотные характеристики фильтров слухового частотного анализатора аппроксимировались полосовыми фильтрами Баттерворта четвёртого порядка с наклонами частотной характеристики 12 дБ/окт и шириной полосы пропускания 1,5 Барка. Гребёнка цифровых фильтров была реализована в частотной области на основе 512-точечного быстрого преобразования Фурье, и с её помощью для отдельных фреймов речевых сигналов длительностью 512 отсчётов рассчитывались их логарифмические спектры 
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, где 
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- номер фильтра частотного анализатора, 
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 - номер фрейма. Для полосовой фильтрации спектра 
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 использовалась весовая функция
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где 
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- функция Кронекера, 
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. В этом случае вычисление свёртки сводилось к суммированию взвешенных спектральных отсчётов. Следует отметить, что применяемая для фильтрации спектра весовая функция (4) по сути является импульсной характеристикой гребенчатого фильтра с двумя лепестками. Однако вследствие того, что спектры 
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 находились с помощью гребёнки фильтров с относительно широкими полосами пропускания, имело место сглаживание спектральной огибающей и, как следствие, подавление в ней высокочастотных составляющих, представляющих гармоники основного тона. Поэтому использование весовой функции (4) при фильтрации спектра было равнозначно его полосовой фильтрации. Полученные обработанные спектры 
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 сглаживались низкочастотным фильтром с импульсной характеристикой
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На рис.2а приведены спектры 
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 для гласного (э( в слове (семь(. На рис.2б даны те же спектры для продифференцированного сигнала гласного.
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Из рисунков можно видеть, что искажения, обусловленные дифференцированием, приводит к существенным различиям спектра гласного 
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, достигающим 20 дБ. Однако это различие существенно меньше у спектров 
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, полученных в результате предложенной обработки спектра, и не превышает величины 4-5 дБ.
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Рис.2. Исходный 
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 и обработанный с помощью полосовой фильтрации 
[image: image337.wmf])
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 спектры для фрагмента гласного «э» в слове «семь». а – исходный сигнал, б – продифференцированный сигнал.

Рис.3. Исходный 
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 и обработанный с помощью полосовой фильтрации 
[image: image339.wmf])
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 спектры для фрагмента звонкой смычки в слове «да». а – исходный сигнал, б – продифференцированный сигнал.

Аналогичный эффект стабилизации обработанного спектра с помощью предложенного способа также иллюстрирует рис.3  для случая звонкой смычки в слоге «да».
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