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ВСТУП

Актуальність теми. Цифрові радіотехнічні системи (РТС) та радіолокаційні станції (РЛС) у складі інформаційно-вимірювальних систем (ІВС) сьогодні широко застосовуються у багатьох галузях, від управління рухом до медицини. Стрімкий науково-технічний прогрес та загальна інформатизація вимагають постійного покращення характеристик таких систем. Вдосконалення існуючих методів обробки сигналів та розробка нових є одним із основних напрямків покращення ефективності роботи РТС та розширення меж їх застосування. Це доводить велика кількість науково-технічних досліджень, що базуються на фундаментальних теоретичних працях Ван Тріса Г., Мідлтона Д., Лєвіна Б. Р.,  Бакулєва П. А., Леванона Н., Сколнік М., Рембовського А. [1 – 7] та інших. Синтез стійких методів частотно-часового аналізу в умовах апріорної невизначеності є концептуальним напрямком підвищення точності та ефективності сучасних ІВС [8, 9]. Вагомий внесок у вирішення теоретичних та практичних питань обробки сигналів та оцінювання їхніх параметрів здійснений фахівцями Національного авіаційного університету (НАУ): Корнільєвим Е. А., Давлет'янцем О. І., Прокопенком І. Г, Омельчуком І. П. [10 – 12].
У той же час питання оцінювання миттєвих значень параметрів періодичних вузькосмугових радіолокаційних сигналів на обмеженому інтервалі спостереження в режимі реального часу залишаються актуальними [13, 14]. Класичні підходи не є достатньо ефективними при роботі з короткою вибіркою сигналу і вимагають аналізу великого обсягу реалізації.
Таким чином, тема дисертаційної роботи, присвяченої питанням створення, вдосконалення та аналізу стійких методів оцінювання миттєвих значень параметрів радіолокаційних сигналів в умовах дії завад, є актуальною.
Зв’язок роботи з науковими програмами, планами, темами. Дисертаційна робота виконана на кафедрі авіаційних радіоелектронних комплексів НАУ в рамках НДР: “Стійкі методи і алгоритми обробки сигналів в інформаційно-вимірювальних системах” (№ 0108U004062, 2008–2010 рр.) та
( № 0111U002320, 2011–2013 рр.).
Мета і завдання дослідження. Метою наукових досліджень є підвищення ефективності оцінювання миттєвих значень параметрів радіолокаційних сигналів шляхом використання спеціалізованих ітераційних алгоритмів, адаптованих до структури функції правдоподібності (ФП). Для досягнення поставленої мети необхідно вирішити наступні завдання.

1. Проаналізувати ефективність сучасних методів та алгоритмів  оцінювання параметрів гармонійного сигналу, зокрема їх миттєвих значень.

2. Розробити алгоритм усунення імпульсних завад за методом розшарування складеної вхідної вибірки суміші сигналу, шуму та завад.

3. Проаналізувати ФП суміші гармонійного сигналу з некорельованим гаусівським шумом та сильнокорельованою завадою.

4. Створити ітераційний алгоритм оцінювання, який враховує структуру проаналізованої функції правдоподібності.

5. Синтезувати метод множинного гарантованого оцінювання параметрів гармонійного сигналу за умови обмеженого та апріорно відомого максимального рівня шуму для одержання початкових наближень.

6. Розробити метод цензурування аномальних оцінок параметрів.

7. Виконати порівняльний статистичний аналіз точності початкових наближень та оцінок за запропонованим ітераційним алгоритмом оцінювання.

8. Здійснити статистичний аналіз ефективності процедури цензурування на прикладі оцінок частоти.

9. Удосконалити систему частотного підлаштування частоти (ЧАПЧ) з використанням розглянутих методів оцінювання та порівняти її ефективність з відомими системами.

10. Розробити програмно-дослідницький комплекс, призначений для досліджень запропонованих алгоритмів, методів оцінювання параметрів та систем підлаштування частоти.

11. Створити програмний комплекс для моделювання роботи РЛС та відображення індикатора кругового огляду на екрані комп’ютера.
Об’єктом досліджень є процес оцінювання миттєвих значень параметрів гармонійних сигналів в цифрових радіотехнічних системах.

Предметом досліджень є стійкі методи та алгоритми оцінювання параметрів гармонійних сигналів.

Методи досліджень. Поставлені в роботі завдання вирішувалися на основі теорій імовірності, кластерного аналізу, оптимізації, спектрального аналізу, статистичної радіотехніки, радіолокації, систем управління, за допомогою яких були отримані математичні співвідношення другого та третього розділу дисертаційної роботи, та за допомогою числових методів комп’ютерного статистичного моделювання, за якими отримані результати досліджень у другому та третьому розділі.
Наукова новизна одержаних результатів дисертаційної роботи.
1. Уперше запропонований та досліджений метод пошуку максимуму функції правдоподібності, який враховує її періодичну структуру, що дозволило отримати новий ітераційний алгоритм оцінювання параметрів гармонійного сигналу в суміші з некорельованим гаусівським шумом та сталою завадою.

2. Уперше запропоновано метод цензурування оцінок параметрів гармонійного сигналу за критерієм співвідношення оцінок потужностей сигналу та нескомпенсованого залишку, що дозволив забезпечити стійкість оцінювання.

3. Отримали подальший розвиток процедури розшарування вибірок, що містять імпульсні завади, для підвищення стійкості оцінювання параметрів.

4. Удосконалена та досліджена двоконтурна структура автоматичного регулятора частоти з роздільним оцінюванням частот вхідного та вихідного сигналу, що дозволила суттєво скоротити час перехідного процесу. 

Обґрунтованість і достовірність наукових положень та висновків обумовлюється коректністю здійснених у дисертаційній роботі аналітичних досліджень, що базуються на апробованих фундаментальних наукових теоріях. Ефективність запропонованих методів оцінювання параметрів і виявлення сигналів та їх переваги  порівняно з відомими підтверджені результатами статистичного моделювання. 

Практичне значення отриманих результатів полягає у тому, що застосування запропонованих методів та алгоритмів дозволить:

· у радіотехнічних системах прийому та передачі вузькосмугових сигналів підвищити точність та стійкість оцінювання миттєвих значень параметрів;

· забезпечити усунення аномальних оцінок за допомогою цензурування;

· збільшити імовірність виявлення цілей в РЛС за рахунок використання алгоритмів оцінювання параметрів у адаптивних алгоритмах виявлення та селекції рухомих цілей (СРЦ);
· розширити динамічний діапазон та зменшити час перехідних процесів у системах ЧАПЧ.
Результати дисертаційної роботи включені у матеріали 6 звітів 2 науково-дослідних робіт НАУ, використані при постановці лабораторних робіт навчальних дисциплін «Математичне моделювання систем і  процесів» та «Системи обробки, передачі та відображення радіолокаційної інформації» кафедри авіаційних радіоелектронних комплексів Інституту аеронавігації НАУ.
Матеріали дисертаційної роботи можуть бути використані в науково-дослідних та проектних  організаціях та у промисловості при створенні перспективних радіотехнічних та радіолокаційних систем.

Особистий внесок здобувача. Дисертаційна робота є результатом самостійних наукових досліджень. У друкованих працях, виконаних разом зі співавторами, автору належить: [15] – дослідження властивостей квазіоптимального алгоритму виявлення; [16, 18, 23, 24, 31–33] – аналіз ФП та розробка алгоритму оцінювання параметрів гармонійного сигналу; [17, 26, 34] – дослідження властивостей процедури цензурування; [18, 23, 24] – аналіз статистичних властивостей адаптивної системи СРЦ; [19, 36] – аналіз статистичних властивостей алгоритму оцінювання миттєвої частоти; [20, 27–29] – дослідження властивостей швидкої системи ЧАПЧ; [21] – розробка структурної схеми пристрою виділення  сигналу  передостаннього  рангу; [22] – спосіб усунення імпульсних завад у сигналі; [25] – розробка алгоритмів гарантованого оцінювання параметрів синусоїди; [30] – аналіз властивостей ФП гармонійного сигналу з імпульсною завадою; [35] – аналіз методів розшарування складених вибірок. 

Апробація результатів дисертаційної роботи. Результати роботи доповідалися та обговорювалися на 9 українських міжнародних науково-технічних конференціях (Політ, Проблеми навігації та управління рухом, Проблеми розвитку глобальної системи зв’язку, навігації, спостереження та організації повітряного руху CNS/ATM, Автоматика, АВІА, Statistical methods of signal and data processing), 4 міжнародних конференціях у Польщі та Німеччині (Signal Processing Symposium, International Radar Symposium).
Публікації. Результати роботи опубліковані в 6-ти наукових статтях,
2-ох патентах на корисну модель, 8-ми збірниках праць науково-технічних конференцій, 6-ти збірниках тез наукових конференцій, 6 звітах про науково-дослідну роботу. Серед них 4 публікації у базі Scopus.
РОЗДІЛ 1.
ХАРАКТЕРИСТИКА МЕТОДІВ ОЦІНЮВАННЯ ПАРАМЕТРІВ
ГАРМОНІЙНИХ СИГНАЛІВ

Аналіз основних питань оцінювання параметрів гармонійних сигналів та огляд присвяченої цьому сучасної науково-технічної літератури, що проводяться далі у розділі, спрямовані, в першу чергу, на висвітлення проблем стосовно оцінювання низькочастотних сигналів на обмеженому інтервалі спостереження, отримання миттєвих значень параметрів та визначення основних напрямків досліджень у дисертаційній роботі.

1.1.  Огляд сигналів, що використовуються в радіолокаційних системах цивільної авіації

В радіолокації використовують три основні види сигналів: неперервні, імпульсні та шумоподібні [5, 37–41]. Історично першими з’явилися аналогові РЛС з неперервними сигнали, що випромінювалися. В загальному вигляді неперервний сигнал можна представити як функцію неперервного часу зі змінними (модульованими) амплітудою, повною фазою сигналу та частотою носійної.

Неперервні сигнали використовуються в основному в РЛС, шо вимірюють швидкість цілей або виявляють рухомі цілі серед нерухомих, а також РЛС з великою дальністю дії. Такі системи мають наступні переваги: відсутність ближньої «мертвої зони», оскільки при неперервному випроміюванні, на відміну від імпульсних систем, відсутня залежність від тривалості імпульсу; більш надійне виділення сигналів рухомих цілей на тлі сильних відбиттів від нерухомих цілей за рахунок більш надійної частотної селекції при немодульованому випромінюванні. Основним недоліком неперервних сигналів є складність розв’язки приймача й передавача, що зазвичай призводить до необхідності розділяти приймальні та передавальні антени, а часто й розносити їх на значні відстані. 
Пізніше з розвитком елементної бази та удосконаленням РЛС почали використовуватися імпульсні сигнали, які дозволили значно підвищити як імовірність їхнього виявлення, так і точність визначення параметрів цілей.

Імпульсні сигнали глобально можна поділити на два види [37]: імпульси виникають періодично, а фаза носійної частоти на початку кожного імпульсу однакова; імпульси можуть бути періодичними або неперіодичними, фаза носійної частоти відповідає певному опорному сигналу, що існує постійно, тобто вона від імпульсу до імпульсу змінюється за відомим законом.

Основним інструментом при роботі з імпульсними сигналами є тіло невизначеності. При синтезі і аналізі імпульсних сигналів йому намагаються надати певної форми, наближеної до бажаної, завдяки чому задовольняються вимоги до радіолокатора за точнісними показниками за дальністю та швидкістю цілі.

Найпростішим імпульсним сигналом є імпульс з прямокутною комплексною обвідною та постійною носійною частотою. Проте такий сигнал має дуже велику невизначеність. Задовільна роздільна здатність може бути досягнута використанням стиснення імпульсу або когерентної послідовності імпульсів.

Наступним типом імпульсів є імпульс з лінійною частотною модуляцією, як найпростішим методом стиснення. При цьому досягається значне зменшення невизначеності за дальністю, яке супроводжується незначним зміщенням при ненульовій доплерівській частоті. Для придушення бокових пелюсток до такого сигналу може використовуватися або амплітудне, або спектральне зважування.

Більш складним сигналом є когерентна послідовність імпульсів, яка в найпростішому випадку являє собою послідовність ідентичних немодульованих імпульсів, а у найскладнішому може бути послідовністю взаємопов’язаних модульованих імпульсів. Зазвичай крім лінійної частотної модуляції застосовують складніші модулюючі закони та послідовності, основними з яких є: послідовність Костаса та нелінійна модуляція.

Ще одним способом стиснення імпульсу є використання фазової маніпуляції всередині імпульсу. Для зміни фази розроблено багато різноманітних кодів, які дають певні автокореляційні функції та функції невизначеності.

Також при стисненні імпульсів використовують амплітудну модуляцію з різними формами обвідної. Найчастіше використовують експоненційний, трикутний, косинусоїдальний та дзвоноподібний імпульси.

Найскладнішими сигналами, що використовуються в радіолокації є шумоподібні сигнали. Їхня суть полягає у варіативності періоду повторення імпульсів і/або форми та параметрів імпульсів, завдяки чому досягається велика ефективна смуга частот при вузькій миттєвій, максимізуються можливі значення доплерівського зсуву та дальності і водночас мінімізуються «сліпі» зони за цими показниками, тобто в цілому покращуються умови для виявлення цілей . Крім того, ці сигнали поділяють за законами зміни їхніх параметрів: випадковими, та псевдовипадковими синтезованими послідовностями. 

Всі згадані вище сигнали можна розділити за спектральним критерієм, а точніше – за його шириною. Широкосмуговими вважаються сигнали, ширина смуги яких сумірна з середньою частотою. До них належать сигнали зі складними видами модуляцій та шумоподібні сигнали. Сигнали, ширина спектру яких значно менша його середньої частоти, вважаються вузькосмуговими. Зазвичай це квазігармонійні сигнали  та сигнали різними видами амплітудної або частотної модуляції [39].
1.2. Особливості задачі оцінювання миттєвих значень параметрів

На вхід будь-якої радіотехнічної системи, зокрема і радіолокатора, надходить сигнал, який містить потрібну для отримувача/користувача інформацію, яка міститься у значеннях тих чи інших параметрів: амплітуди, частоти, фази, часу запізнення, кутів приходу та повороту площини поляризації радіохвиль та ін. В радіолокації та радіонавігації таким чином визначаються параметри цілей та об’єктів, такі як поточні координати, відстань до цілі, її швидкість, напрямок руху. Оскільки таке вимірювання відбувається на тлі завад та шумів, задача вимірювання параметрів сигналу є статистичною. [4]. Оптимальний розв’язок цієї задачі шукають методами теорії статистичних рішень, інакше кажучи – теорії оцінювання параметрів.

Проблема оцінювання миттєвих значень параметрів зазвичай вирішується класичним підходом шляхом визначення похідної повної фази аналітичного сигналу, отриманої за допомогою перетворення Гілберта [42], або обчислення поточного спектру. Обидва методи є близькими за своєю суттю, оскільки перетворення Гілберта, зазвичай, здійснюється за допомогою швидких прямого та оберненого перетворень Фур’є, для чого на практиці необхідно спостерігати до десяти періодів гармонійного сигналу [43]. Очевидно, ці методи неможливо використовувати в режимі реального часу, тому проблема формулюється як оцінювання миттєвих значень параметрів сигналу на короткому інтервалі спостереження, на протязі якого їхні значення повільно змінюються [44]. Це вимагає використання методів оцінювання, які придатні до роботи за короткою вибіркою та при цьому забезпечують достатньо ефективні оцінки.

Такі умови є досить типовими для локаційних систем, оскільки більшість вимірюваних процесів мають малу тривалість або ж їх спектри повільно змінюються у часі [3–6]. Наприклад, при виявленні повільних цілей в РЛС на виході фазового детектора отримується низькочастотна синусоїда доплерівської частоти з гаусівським шумом та з сильно корельованою завадою або без неї [45–48]. При цьому доплерівський зсув можна вважати  стаціонарним тільки на коротких ділянках запису в 0,5 – 2 періоди коливань [49–52]. Для виявлення таких повільних цілей найбільш ефективними є адаптивні алгоритми [53–55] які вимагають оцінки всіх трьох параметрів гармонійного сигналу, потужності шуму та сильнокорельованої завади.

Дуже часто стоїть задача оцінювання лише миттєвої частоти сигналу, зокрема це стосується доплерівських вимірювачів дальності та швидкості, далекомірів з лінійною частотною модуляцією, лазерних доплерівських віброметрів, систем широкосмугового моніторингу, тощо [7, 43, 56].

Ще одним загальним класом систем, де необхідно оцінювати миттєві значення параметрів, зокрема частоти, є системи синхронізації частоти та (додатково) фази й амплітуди [57–63]. Найчастіше такі системи будуються у вигляді структур з замкненим зворотнім зв'язком, за яким відслідковуються зміни параметрів опорного сигналу.

Отже, в даній дисертаційній роботі увага зосереджена на сигналах, які можна вважати гармонійними при спостереженні їх на короткому інтервалі. Цій умові відповідають [38, 39] саме вузькосмугові сигнали. Це можуть бути або класичні амплітудно- та частотно-модульовані сигнали, середня частота яких співпадає с носійною частотою, або квазігармонійні сигнали з пульсуючою амплітудою, фазою та частотою, які є результатом додавання декількох гармонійних складових з близькими частотами.
1.3. Аналіз сучасних методів оцінювання параметрів гармонійних сигналів

1.3.1. Стійкі методи оцінювання
При статистичному оцінюванні параметрів в залежності від особливостей задачі можуть бути реалізовані декілька підходів. У найпростішому випадку, коли є можливість представити невідомі функції в моделях у параметричному параметричному вигляді, їх подають у вигляді конкретних видів розподілу, а побудовані на їх основі методи називаються параметричними. Найпопулярніший метод — метод найменших квадратів [64], розвинутий у XIX столітті у роботах Гауса, є оптимальним у випадку гаусівського розподілу. Але оптимальність оцінок за цим методом втрачається при наявності у вибірці викидів, породжених завадами з розподілами, що мають великі «хвости».
У випадку апріорної невідомості про вид розподілу користуються непараметричними методами, які забезпечують більш широкий підхід до задачі. Вони вимагають лише найбільш загальних припущень про залежності, які слід відновити, наприклад, про неперервність, диференційність тощо. Особливо важливе використання непараметричних методів у випадках, коли побудова параметричної моделі є надзвичайно витратною або й зовсім неможливою [65, 66].
Робастні методи, фактично, займають проміжне місце поміж параметричними і непараметричними за ступенем необхідної апріорної інформації. Поняття робастності передбачає, що оцінки є доволі точними при «основному» розподілі і майже не втрачають точність при певних відхиленнях реального розподілу від гіпотетичного.
Термін «робастність» був введений Дж. Боксом, а перше систематичне викладення теорії робастних оцінок було зроблено П. Хубером [67–70].

Найчастіше для дослідження стійкості використовується модель Тьюкі-Хубера [10, 69]:
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Ця модель також називають моделлю забруднення. Вона показує, що з імовірністю p близькою до 1 у вибірці присутні відліки, які належать відомому основному  розпобілу 
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, а з малою імовірністю 1–p з’являються «погані» значення, що належать до розподілу 
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 з важкими «хвостами», тобто знаходяться на великій відстані від математичного очікування основного розподілу.
Розрізняють три класи робастних оцінок: М-оцінки (оцінки за максимумом правдоподібності), R-оцінки (рангові оцінки) та L-оцінки (оцінки, побудовані на порядкових статистиках) [70, 71]. Основну увагу в роботі приділено оцінкам за максимумом правдоподібності, про що детально буде сказано пізніше.
1.3.2. Огляд методів оцінювання на короткому інтервалі спостереження
Як було сказано вище, вимірювання миттєвих значень параметрів сигналів в радіотехнічних системах є надзвичайно важливим. Одним з ключових завдань є оцінювання параметрів  гармонійного сигналу у реальному часі на обмеженому інтервалі спостереження при дії шумів та завад в умовах повної апріорної параметричної невизначеності. 
Надалі в роботі “коротким” або “обмеженим” вважається час спостереження 
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Проблема оцінювання на обмеженому інтервалі спостереження виникла ще в аналогових пристроях вимірювання [43, 49]. Основні перешкоди обумовлювалися можливістю апаратної реалізації, тому обробка була достатньо примітивною і обмежувалась визначенням окремих параметрів; наприклад, значення напруги розраховувалося як усереднене, або амплітуда фіксувалась за екстремумом сигналу. Для аналізу спектру застосовувалась лінійка аналогових генераторів опорних частот, а у випадку монохромного сигналу вимірювався його період шляхом підрахунку моментів переходу через фіксований (зазвичай нульовий) рівень. Але всі ці методи мають низьку завадостійкість, і на теперішній час практично не застосовуються.

Із розвитком цифрової обробки актуальні методи оцінки параметрів сигналів використовують дискретне їх представлення, що забезпечує універсальність, високу точність, швидкодію та автоматизацію процесів оцінювання [44]. На сьогоднішній день існує велика кількість методів, призначених для оцінювання параметрів гармонійних сигналів, зокрема найбільшу увагу приділено частоті, як основному інформаційному параметру [72, 73]. Алгоритми для оцінювання інших параметрів зазвичай розрізнені та залежні від апріорної інформації, тобто вимагають знання точного значення або попередньо отриманої оцінки частоти [16, 74].

Для одночасного оцінювання усіх параметрів за умов, що гармонійний сигнал спостерігається в адитивній суміші з некорельованим гаусівським шумом, найчастіше використовується метод максимуму правдоподібності [74], який при даних умовах приводить до критерію мінімуму середньоквадратичного відхилення (СКВ) [49].

Тобто задача оцінювання зводиться до пошуку екстремуму деякого функціоналу 
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Оскільки безпосереднє визначення екстремуму, наприклад, за частотою при умові 
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 приводить до складного трансцендентного рівняння, то оцінювання доцільно проводити шляхом послідовного ітераційного пошуку. Основною проблемою для ітераційного методу є забезпечення  його стійкості до впливу шумів та необхідність достатньо точного визначення початкових оцінок параметрів іншими методами.

При практичному застосування цей метод зазвичай передбачає попереднє оцінювання частоти шляхом послідовного перебору набору фіксованих значень та вибору екстремального параметра. Очевидно, що такий спосіб отримання оцінки не є оптимальним ні з точки зору швидкодії, ні точності.

Виходячи з цього, слід використовувати процедури числової оптимізації та ітераційні процедури пошуку екстремуму ФП, при якому оцінки всіх параметрів будуть оптимальними і забезпечувати мінімум дисперсій оцінок. Оскільки ФП є періодичною, вона, очевидно, є полімодальною, що вимагає детального дослідження для створення ефективних оптимізаційних алгоритмів.  Здійснення пошуку потребує задання початкової точки якомога ближче до шуканого екстремуму. Ключовою проблемою стає початкове оцінювання частоти, від точності якого безпосередньо залежить точність початкових оцінок інших параметрів, які отримуються аналітично. Для цього традиційні методи спектрального аналізу, що ґрунтуються на швидкому перетворенні Фур’є, практично непридатні та не дозволяють з необхідною точністю обчислити спектр сигналу за його обмеженою вибіркою. Для обробки сигналів за обмежений час спостереження активно використовуються параметричні методи [75, 76]. Найбільшого розвитку набули різного типу авторегресійні моделі дискретних випадкових процесів [13, 77–79]. 

Також використовують моделі авторегресії ковзного середнього (АРКС), що дозволяють підвищити роздільну здатність та деякі інші характеристики. Запропонована велика кількість методів оцінювання АРКС-параметрів, але всі вони, як правило, потребують значних матричних розрахунків та (або) ітеративних методів оптимізації. З погляду оцінювання низьких частот за малою вибіркою перспективним є метод квазіоптимальної оцінки частоти [80–82], який також ґрунтується на АРКС-моделі, та дозволяє аналітично отримувати оцінку шляхом розв’язання квадратного рівняння. Цей метод детальніше буде розглянуто у другому розділі дисертаційної роботи.
1.3.3. Характеристика систем синхронізації частоти

Системи синхронізації були винайдені і почали активно розвиватися з початку ХХ століття. [83] . Спочатку в основному для синхронного прийому сигналу, а згодом у широкому колі галузей таких як комунікаційні системи, системи контролю двигунів, джерела електричного живлення тощо. Ідеальна система синхронізації повинна забезпечувати швидке і точне підлаштування при високому ступені нечутливості до збурень, гармонік, незбалансованості, стрибків та інших спотворень вхідного сигналу.

Найпростішим але водночас найменш ефективним методом синхронізації є підрахунок перетину нулів, за яким вимірюються та підлаштовуються кожен півперіод сигналу. Відповідно, він є досить повільним та надзвичайно чутливим до будь-яких збурень [84]. 

Найбільш фундаментальним та широко поширеним підходом є використання систем фазового автоматичного підлаштування частоти (ФАПЧ). Типова структура ФАПЧ включає в себе три основних блоки: фазовий дискримінатор, блок керування та керований генератор сигналу. Різниця між фазами опорного та вихідного сигналів вимірюється фазовим детектором, отриманий сигнал пропускається через низькочастотний фільтр та подається до керованого генератора, який формує вихідний сигнал, підлаштований під опорний. Основними недоліками типової схеми ФАПЧ є достатньо вузький діапазон зміни частоти та затяжний перехідний процес.

Існують також інші схеми реалізації принципу ФАПЧ. Однією з таких є ФАПЧ з використанням синхронної системи координат [83]. В їх основу покладено використання перетворення Парка квадратурного вхідного сигналу для переходу до синхронної системи координат, поворот якої відслідковує поворот вектора вхідної напруги. Необхідний квадратурний сигнал штучно отримується з однофазного вхідного сигналу у так званій ортогональній ФАПЧ, або додаванням другої квадратури, отриманої через зворотне перетворення Парка [85] чи з вихідного сигналу, або через перетворення Кларка [83, 85] у трифазній системі. Перевагами такої системи у порівнянні з типовою є більший частотний діапазон та менша чутливість до раптових стрибків фази.

Ще одним типом систем підлаштування фази є так звана покращена ФАПЧ [87], структура якої загалом повторює типову, але включає в себе модифікований і ускладнений фазовий детектор, який у даній системі дозволяє також відслідковувати амплітуду сигналу. Фактично, вона складається з основного зовнішнього кола синхронізації та додаткового внутрішнього кола для оцінювання амплітуди. Основною її перевагою є те, що вона є більш гнучка та дає додаткову інформацію про амплітуду та фазу вхідного сигналу.

Окрім систем ФАПЧ існують також системи ЧАПЧ [88, 89]. Загальний підхід у побудові ЧАПЧ полягає у підлаштуванні частоти вихідного сигналу до частоти опорного сигналу, яка може бути постійною або змінюватися за невідомим законом, подібно до ФАПЧ, в якій фазовий дискримінатор замінено частотним дискримінатором.

Як сказано в [5], ФАПЧ синхронізується з фазою вхідного сигналу, відповідно точність і динамічний відгук її оцінки в перехідних режимах дуже чутливий стрибків фази. З іншого боку, ЧАПЧ оцінює частоту вхідного сигналу, яка не має таких різких змін, і може отримувати і відстежувати сигнали з набагато більшими частотними зсувами, ніж ФАПЧ. Іншою причиною значного поліпшення вимірювальної здатності є зниження параметричної розмірності задачі. Як правило, системи синхронізації можуть переходити до ФАПЧ відстежування після початкової стадії ЧАПЧ [91].

Швидкість підлаштування частоти в системі ЧАПЧ значною мірою визначається інерційністю частотного дискримінатора (ЧД). Зазвичай ЧД включає послідовно включені змішувач (перемножувач) двох сигналів та низькочастотний фільтр (ФНЧ) [88] без прямої оцінки частот. Фундаментальна необхідність у фільтрі для відокремлення низькочастотної складової призводить до значної інерційності управління зі зворотним зв'язком, яка може перевищувати десять періодів гармонійного сигналу.
1.4. Постановка задачі на дослідження

1.4.1. Спрямованість та загальні умови досліджень

Дослідження дисертаційної роботи спрямовані, у першу чергу, на підвищення точності оцінювання параметрів вузькосмугових радіолокаційних сигналів. Увага зосереджується на трьох напрямках підвищення ефективності обробки сигналів: усунення імпульсних завад, безпосередньо оцінювання та усунення аномальних оцінок. На першому етапі для забезпечення стійкості передбачається виявлення та відновлення спотворених сигнальних відліків. На другому етапі відбувається початкове оцінювання параметрів сигналу та потужності завади у випадку її наявності. Далі передбачається використання ітераційних алгоритмів для пошуку оптимальних оцінок за методом максимальної правдоподібності, розробка яких є однією з основних задач дисертаційної роботи.
В результаті роботи ітераційних процедур на виході блоку оцінювання можуть з’являтися аномальні оцінки параметрів, викликані спотворенням внаслідок впливу шумів та завад. Тому подальша обробка сигналів виконується з метою контролю таких збоїв та усунення аномальних оцінок. Розробка методів виявлення таких аномалій також є одним із завдань даної роботи.

Загальна структура комплексу оцінювання параметрів показана на рис. Рис. 1.1. На вхід системи від приймача поступає рівномірно дискретизований за часом гармонійний сигнал у вигляді послідовності відліків 
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Рис. 1.1 – Структурна схема оцінювання параметрів в РТС

Така схема є узагальненою та може бути спрощеною та модифікованою відповідно до особливостей реальної системи. Так, наприклад, в РЛС у виявлювачі рухомих цілей можна здійснити паралельне підключення двох таких блоків для кожного квадратурного каналу. Тоді на виході будуть дві незалежні групи оцінок параметрів квадратурного сигналу доплерівської частоти.

Згідно із зазначеними у вступі метою та завданням далі вирішуються 
питання синтезу та аналізу ітераційного алгоритму оцінювання за методом максимуму правдоподібності, адаптованого до структури ФП за умови повної апріорної невідомості про значення параметрів сигналу та завад, та методу обробки отриманих оцінок з використанням процедури цензурування. Практична їх цінність обумовлюється збільшенням точності оцінок та зменшенням вимог до ефективного співвідношення потужностей сигнал/шум/завада. Основними припущеннями є: незмінність параметрів сигналу впродовж інтервалу спостереження, адитивність суміші сигналу, гаусівського некорельованого шуму, сильнокорельованої та імпульсної завад. Значення параметрів цих складових вважаються апріорно невідомими, але області їх існування у конкретних практичних випадках обмежуються деякими границями.
1.4.2. Опис моделей сигналів та завад

Згідно з наведеними вище умовами роботи РТС, для загального випадку адитивну модель спостереження вузькосмугового сигналу, що є вхідною для обробки в алгоритмах оцінювання, запишемо у вигляді еквідистантної не обмеженої у часі послідовності:
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де  
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  – сигнальна складова і-го відліку; шум 
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 є некорельованим гаусівським з невідомою дисперсією 
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, яка значно менша за потужність гармонійного сигналу; 
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 – сильнокорельована завада з великою потужністю; 
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 – амплітуда імпульсної завади; 
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, яка набуває значень –1, 1, 0 з відповідними імовірностями 
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 – імовірність появи імпульсної завади; 
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 – початкова фаза реалізації; 
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  – миттєва кутова частота; τ – інтервал дискретизації. 

Для поточного моменту часу i модель ковзного вікна (або “пачки”) розміром
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Причому, відповідно до (1.2) та враховуючи (1.3), число 
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Оцінювання відбувається крок за кроком в режимі ковзного вікна у кожен момент дискретного часу.

Як було сказано вище, у межах короткого інтервалу спостереження сигнал вважається гармонійним, тому послідовність сигнальних складових відліків можна подати детермінованою гармонійною функцією з невідомими параметрами
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де 
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 – амплітуда та початкова фаза гармонійного сигналу. 

У теорії цифрової обробки сигналів у багатьох випадках частота сигналу 
[image: image36.wmf]p

w

=

2

/

f

 та частота дискретизації 
[image: image37.wmf]τ

1/

τ

=

f

 об’єднуються у один параметр [92] як 
[image: image38.wmf]t

=

t

f

f

f

/

, що означає долю частоти дискретизації. На підставі цього з метою уніфікації вигляду функції (1.6) буде використовуватися узагальнюючий параметр – “нормована частота”
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Причому, надалі в роботі під терміном “частота” завжди розуміється саме ця нормована частота, якщо не вказано інше. Вочевидь, поняття нормованої 
частоти еквівалентно зсуву фази між суміжними відліками пачки, оскільки 
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Враховуючи формули (1.4), (1.6), (1.7) вираз для вектора ковзного вікна можна записати у наступному вигляді:
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Щодо сильнокорельованої завади, то на етапі подальших статистичних досліджень, наведених у розділі 2, в якості найбільш простої моделі буде використовуватися однозв’язний марковський процес
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де 

[image: image44.wmf]з

r

  –  коефіцієнт кореляції завади;


[image: image45.wmf]n

g

 – породжуючий некорельований гаусівський шум.

Вираз (1.6) описує сигнальну складову моделі відліків у суто тригонометричній формі. Але при використання квазіоптимального алгоритму оцінювання частоти, який базується на основі авторегресійної моделі ковзного середнього, та при отриманні гарантованих оцінок частоти у пункті 2.2 дисертації детермінований гармонійний сигнал необхідно подавати у еквівалентній рекурентній формі [81]
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де параметр 
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 функціонально пов’язаний з нормованою частотою сигналу як
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Відповідно до теореми Котельникова, з метою забезпечення однозначності між величинами 
[image: image50.wmf]α

 та 
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 необхідно виконання обмеження 
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У рекурентній формулі (1.10) явно присутній тільки один параметр, тому для закладення інформації про початкову фазу та амплітуду  значення першого 
[image: image53.wmf]1

s

 та другого відліків 
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 повинні бути попередньо розраховані за тригонометричною формулою (1.6), а всі наступні вже безпосередньо за (1.10).
1.5. Висновки

На підставі здійсненого у цьому розділі аналізу науково-технічних джерел та постановки задачі на дослідження можна зробити такі висновки.

1. Для оцінювання миттєвих значень параметрів радіолокаційних сигналів у реальному часі придатні лише алгоритми, які дають достатньо ефективні оцінки на обмеженому інтервалі спостереження за короткою вибіркою в режимі ковзного вікна.

2. Вузькосмугові сигнали на короткому інтервалі спостереження можна вважати гармонійними, що дозволяє використовувати алгоритми оцінювання параметрів суто гармонійних сигналів.

3. Для оцінювання параметрів сигналу, що спостерігається в адитивній суміші з некорельованим гаусівським шумом, найчастіше використовується метод максимальної правдоподібності, який внаслідок значної нелінійності функціоналу вимагає використання ітераційних пошукових процедур при наявності достатньо точних початкових оцінок.

4. Існуючі системи частотного підлаштування частоти зазвичай є достатньо інерційними внаслідок непрямого вимірювання різниці частот та необхідності використання низькочастотного фільтра, тому перспективним є безпосереднє роздільне вимірювання частот опорного та вихідного сигналів.

5. Адекватною фізичній суті завдання є адитивна модель суміші гармонійного сигналу, некорельованого гаусівського шуму, сильнокорельованої та імпульсної завад з апріорі невідомими параметрами.
РОЗДІЛ 2. 
РОЗРОБКА РОБАСТНИХ МЕТОДІВ ОЦІНЮВАННЯ ПАРАМЕТРІВ
ГАРМОНІЙНОГО СИГНАЛУ 

1.6. Розшарування складених вибірок як задача кластерного аналізу
Робастне оцінювання параметрів в найпростішому вигляді передбачає виконання наступної послідовності дій [70]:

1) виявлення «помилок» в даних, або відліків, що не належать основному розподілу;
2) обробка виявлених відліків або шляхом їх видалення з початкової вибірки, або їх модифікація іншими розрахованими значеннями;
3) безпосередньо робастне оцінювання за обробленою вибіркою.
Оскільки вхідна вибірка суміші синусоїди з шумом та хаотичною імпульсною завадою є також часовою послідовністю, заваду можна усунути за допомогою фільтрації сигналу, у класичному випадку — медіальним фільтром. Але основним недоліком такого рішення є псування сусідніх «достовірних» відліків, в яких немає імпульсів. Тому виникає необхідність у застосуванні підходу, який базується на аналізі розподілу вхідної вибірки. Передбачається аналіз розподілу амплітуд відліків, знаходження порогу розшарування для розділення вхідної вибірки та інтерполяція тих відліків, що перевищують поріг. Задачу знаходження порогу розшарування можна інтерпретувати як задачу кластерного аналізу  [93, 94]  з розділення об’єктів (відліків), які належать до двох різних класів: основної, нормальної підвибірки, та порівняно малої підвибірки з імпульсними викидами.
В загальному випадку використовуються кластер-процедури, які здійснюють розбиття множини об’єктів (даних, відліків тощо) 
[image: image55.wmf]X

 на непересічні під​множини 
[image: image56.wmf]p
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 – кластери [93]:
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де 
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 –  така множина міток 
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(може бути наперед невідомою), що кожний кластер містить об’єкти, близькі за обраною метрикою 
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,  а об’єкти  різних кластерів суттєво відрізняються. Інакше кажучи, алгоритм кластеризації – це функція 
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, яка кожному об’єкту 
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 ставить у відповідність мітку 
[image: image64.wmf]p

. Вирішення задачі неієрархічного кластерного аналізу здійснюється на основі деякого критерію оптимальності або цільової функції (ЦФ), зазвичай це міра щільності об’єктів у кластері або міра відстані між кластерами. По суті, кожну кластер-процедуру можна розглядати як точний або наближений алгоритм пошуку екстремуму деякої ЦФ.
Отже вибірку суміші (1.3), яка розглядається у даній роботі, можна описати наступною щільністю розподілу ймовірності (ЩРІ)
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	(2.1)


яка відповідає моделі засмічення Тьюкі-Хубера (1.1). Необхідно відділити відліки, які належать розподілу 
[image: image66.wmf]η

f

 від відліків, що представляють собою імпульсну заваду і належеть розподілу 
[image: image67.wmf]ηζ

f

 з великими викидами. Важливо відмітити, що кількість останніх значно менше. Відомо, що за таких умов особливо важливою стає проблема стійкості та точності розшарування складеної вибірки, коли одна з підвибірок є дуже малою (10–20 відліків), або надзвичайно малою (
[image: image68.wmf]1

³

) [95]. Цьому буде приділена особлива увага.
Оскільки порядок дискретних значень 
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 у вибірці для  розшаруваня є не суттєвим, то можна за допомогою перестановки 
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 подати множину відліків у вигляді повного варіаційного ряду 
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який підлягатиме розділенню на дві частини:
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 — ліва підвибірка,
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Позначимо надалі МО та дисперсію підвибірок  (2.2)  як 
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Найбільш поширені методи визначення оптимального порогу розшарування v [10, 35, 94] базуються на критерії мінімальної суми дисперсій, який для двоскладової вибірки можна записати у вигляді:
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Для дослідження ефективності критеріїв розшарування моделювалася  вибірка розміром  N=1000  відліків лише з некорельованим гаусівським шумом потужністю 
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 та однополярною імпульсною завадою певної амплітуди та заданою імовірністю появи. Таким чином складена вибірка складається з основної великої вибірки з шумових відліків та малої вибірки суміші шуму з імпульсами завади. Для оцінювання якості розшарування пропонується оцінювати ймовірності лівої та правої підвибірок (2.2)
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а критерієм точності є різниця між оцінкою 
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 та модельним значенням 
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.
На рис. Рис. 2.1 – Метод мінімуму суми дисперсій ​​– p= 0,1 а) наведено полігон частот (ПЧ) для амплітуди завади 
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, та ймовірності 
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.  Графіки ЦФ (V) критерію (2.3) для 
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 та тієї ж імовірності наведено на рис. Рис. 2.1 – Метод мінімуму суми дисперсій ​​– p= 0,1 б), в), г) відповідно. Ці та наступні графіки ЦФ для зручношого відображення подано зі зміщенням +4 одиниці.
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Рис. 2.1 – Метод мінімуму суми дисперсій ​​– p= 0,1






а) ЦФ – = 3



б) ЦФ – = 2






в) ЦФ – = 3



г) ПЧ –  = 4


	[image: image90.png]



a)
	[image: image91.png]— T T~





в)
	


Оскільки даний критерій має ЦФ з двома мінімумами — істинним та хибним, його стійкість залежить від наявності та глибини правого “істинного” провалу, в зоні якого знаходиться очікуваний поріг розшарування. Отримані оцінки імовірності 
[image: image92.wmf]*
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  показують, що зсув між модами вибірок (амплітуда завади) у три одиниці є достатньо критичним для стійкості. При зсуві у дві одиниці метод стає повністю непрацездатним, оскільки правий провал у кривій ЦФ відсутній, і процедура пошуку ”скочується” до хибного мінімуму, що утворюється перед модою щільності великої вибірки. Зазначимо, що хибний мінімум існує й при великих зсувах, але він, зазвичай, перевищує істинний. 
Отже, як зазначено вище, загальною вадою методу мінімуму суми дисперсій є нестійкість за умов малих імовірностей 
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 та малій амплітуді 
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 завади. З метою уникнення такого явища, тобто підвищення стійкості розшарування, в  роботі пропонується додаткове нормування ЦФ за різницею поточних оцінок імовірностей підвибірок. Нормований критерій матиме вигляд:
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Графіки ЦФ критерію (2.4) для різних імовірностей появи завади та амплітуди 
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 наведено на рис. Рис. 2.2 – Метод мінімуму нормованої суми дисперсій – . Нормування усуває хибний мінімум ЦФ, тобто фактично вирішує питання стійкості, але похибки розшарування достатньо великі. Тобто застосування принципу нормування доцільно у тих практичних випадках, коли хибні рішення не можуть бути апріорно обмежені максимальними значеннями імовірності меншої підвибірки.  
Закономірним є той факт, що збільшення порядку дисперсії у статистичних алгоритмах підвищує їхню чутливість до розкидання відліків, тому можлива ще одна модифікація стійкого оптимізаційного критерію з використанням квадратів дисперсій [22]
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Рис. 2.2 – Метод мінімуму нормованої суми дисперсій – = 4






а) ЦФ – p= 0,02

б) ЦФ – p= 0,05








в) ЦФ – p= 0,1

г) ЦФ – p= 0,2
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На рис. Рис. 2.3 – Метод мінімуму суми квадратів дисперсій ​​ наведено графіки ЦФ критерію (2.5). Якщо порівняти їх з відповідними графіками на рис. Рис. 2.1 – Метод мінімуму суми дисперсій ​​– p= 0,1, отриманими за аналогічних умов, то видно, що істинний мінімум став більш вираженим у порівнянні з критерієм (2.3), але при зближенні вибірок він все одно зникає. Крім того, при дуже при дуже малій імовірності 
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 критерій також стає нестійким, як це показано на рис. Рис. 2.3 – Метод мінімуму суми квадратів дисперсій ​​ г), де видно, що хибний мінімум глибший, ніж правильний.
Об’єднавши обидва запропоновані вище принципи – імовірнісного нормування та квадрату дисперсій – можна отримати модифікацію оптимізаційного критерію у такому вигляді [35]
	
[image: image103.wmf](

)

(

)

[

]

(

)

{

}

2

),

(

4

),

1

(

4

)

(

min

arg

*

*

-

-

s

+

s

=

r

l

N

v

r

N

v

l

v

opt

p

p

y

y

y

.
	(2.6)


На рис. Рис. 2.4 – Метод мінімуму нормованої суми квадратів дисперсій ​​– = 4 наведено графіки ЦФ критерію (2.6) за різних імовірностей малої вибірки. Якщо порівняти їх з графіками інших критеріїв за цих же умов, видно що даний критерій має перевагу. Він точніший, ніж критерій нормованої суми дисперсій при всіх імовірностях, кращий, ніж сума квадратів при малій імовірності 
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Оскільки у початковій вибірці можуть бути як додатні так і від’ємні імпульси завади, для спрощення процедури розшарування доцільно об’єднати від’ємну та додатню половини, взявши модуль
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Якщо у вибірці наявна сильнокорельована завада, перед цим необхідно її скомпенсувати. Найкраще це зробити, оцінивши потужність завади як медіану, яка, як відомо, є найробастнішою та найпростішою оцінкою параметра зсуву розподілу [96]. Тоді вираз (2.7) можна переписати як
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Варіаційний ряд для розшарування будується як 
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Рис. 2.3 – Метод мінімуму суми квадратів дисперсій ​​






а) ЦФ – p= 0,1, = 2


б) ЦФ – p= 0,1,  = 3








в) ЦФ –  p= 0,1, = 4


г) ЦФ – p= 0,02,  = 4
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Рис. 2.4 – Метод мінімуму нормованої суми квадратів дисперсій ​​– = 4 







а) ЦФ – p= 0,02


б) ЦФ – p= 0,05








в) ЦФ –  p= 0,1
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Останнім кроком у вирішенні задачі робастного оцінювання після виявлення імпульсів хаотичної завади є інтерполяція зіпсованих відліків. Найпростішою в реалізації і достатньо ефективною у даному випадку є лінійна інтерполяція між сусідніми відліками суміші.

1.7. Ітераційні алгоритми оцінювання параметрів синусоїдального сигналу
1.7.1. Аналіз функції правдоподібності

Відповідно до прийнятої моделі пачки (1.4) та ЩРІ її відліків (2.1), розглянемо ФП у найзагальнішому випадку для суміші сигналу зі всіма компонентами. Її можна записати у такому вигляді:
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де використано наступні позначення
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Прийнявши нульовою імовірність появи імпульсної завади після її усунення з використанням розшарування, можна відкинути складові 
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. Всі подальші дослідження стосовно оцінювання проводяться окремо для двох випадків наявності та відсутності сильнокорельованої завади у суміші.

Для гармонійного сигналу з шумом без завади логарифм ФП [16] має такий вигляд
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де достатню статистику (ДС) позначено як
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Важливо наголосити, що максимум ФП досягається при мінімумі ДС.

Оскільки функція (2.8) є трипараметричною, фізично неможливо відобразити одночасно її залежність від усіх параметрів, тому доцільно провести аналіз її структури за трьома двопараметричними проекціями для можливих попарних комбінацій параметрів. На рис. Рис. 2.5 – Проекції ДС у координатах: зображено як приклад такі проекції, побудовані у середовищі MatLab, для деякої пачки розміром 32 відліки, за відношення потужностей  сигнал/шум 
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 і таких значень параметрів сигналу: 
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. По осях відкладено абсолютні значення.

За параметрами частота та фаза (амплітуда незмінна) ДС має чітко виражений періодичний характер. Оскільки структура ДС повторюється з періодом фази 
[image: image126.wmf]p

2

, то на графіках показано лише ділянки довкола її істинного значення. Крім того, при істинній частоті з протилежним знаком, ДС також має глобальні мінімуми, які зміщені за фазою відносно глобальних мінімумів при додатній частоті на 
[image: image127.wmf]p

 рад (рис. Рис. 2.6 – Проекція ДС у координатах початкова фаза – частота).
Залежність від частоти значно складніша. Вона полягає у чергуванні різних за глибиною локальних мінімумів (жолобів) та максимумів з приблизно однаковою періодичністю. Як було виявлено в результаті моделювання, довжина інтервалів між мінімумами визначається лише розміром пачки:
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Цей період не є сталим і має незначні флуктуації навіть без шуму.
З наближенням до істинної частоти локальні мінімуми поступово поглиблюються, а біля точки нульового відхилення частоти та фази спостерігається двовимірний глобальний мінімум.
ДС має ще деякі характерні особливості. Всі жолоби розміщуються під однаковим кутом до осі фази, який, як показали результати моделювання,
а) [image: image129.png]Y- pan




б) [image: image130.png]g &8 8 8




в) [image: image131.png]



Рис. 2.5 – Проекції ДС у координатах:

а) частота – початкова фаза;

б) частота – амплітуда;

в) амплітуда – початкова фаза.
приблизно дорівнює:  
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У міру збільшення рівня шуму глобальний мінімум ДС може далі віддалятися від точки істинних значень. Крім того, при збільшенні рівня шуму порушується періодична залежність для інтервалів між локальними мінімумами та тенденція до зниження у напрямку глобального мінімуму. Але оскільки ефективне вимірювання параметрів досягається лише за умов значного перевищення потужності сигналу над шумом, то деякі незначні відмінності суттєво не змінюють загальної структури ДС. Тому наведеного прикладу достатньо для якісного визначення її основних властивостей.

Проекція ДС у координатах частота – амплітуда висвітлює резонансний її характер за частотою, подібний до попереднього варіанта, з тією відмінністю, що жолоби розміщуються паралельно до осі амплітуди.
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Рис. 2.6 – Проекція ДС у координатах початкова фаза – частота
З останньої проекції видно, що залежність ДС від пари амплітуда – фаза також немонотонна, а чутливість до зміни фази дещо більша, ніж до амплітуди. 

Для випадку наявності у суміші сильнокорельованої завади висувається припущення про незначну зміну рівня завади на інтервалі спостереження 
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 , що дозволяє значно спростити подальші розрахунки. ФП можна записати наступним чином [18]
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де ДС позначено як
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Структура функції (2.10) буде подібною до (2.8), проте для неї додатково слід дослідити залежність від сталої складової. Цю залежність показано на проекції у координатах амплітуда – стала на рис. Рис. 2.7 – Проекція ДС у координатах амплітуда – стала. З представленого графіка добре видно, що функція за цими параметрами одномодальна і має єдиний мінімум у точці, яка відповідає істинним значенням.
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Рис. 2.7 – Проекція ДС у координатах амплітуда – стала

З представлених рисунків можна зробити висновок про суттєву
полімодальність ДС за кутовими параметрами, що вимагає для забезпечення стійкості редукції ітераційної процедури оцінки до ієрархічної структури вкладених одновимірних процедур оптимізації [97] окремо за кожним параметром.  Для зменшення кількості ітерацій розподіл за рівнями ієрархії доцільно встановити за збільшенням чутливості ДС до параметрів: стала – амплітуда – фаза – частота, тобто оптимізація за найбільш критичним параметром – частотою – буде здійснюватися найчастіше, а за сталою – найрідше.
1.7.2. Побудова ітераційного алгоритму пошуку екстремуму функції правдоподібності
У випадку відсутності завади задача оцінки параметрів гармонійного сигналу є тривимірною, але зазначений вище “резонансний” характер ДС вимагає виділити процедуру оцінки частоти як окрему одновимірну, оскільки багатовимірний одночасний пошук може призводити до неконтрольованих стрибків між жолобами локальних мінімумів. Причому, значно більша чутливість ДС до відхилень частоти, ніж фази та амплітуди визначає саме процедуру оцінки оптимальної частоти як першочергову в пошуковій процедурі. Надалі умовно зазначимо, що під терміном “оптимальний” параметр розуміється точка мінімуму (або локального мінімуму) ДС за цим параметром.

З урахуванням немонотонного рельєфу ДС за амплітудою та фазою 
також доцільно розділити пошук їх оптимальних значень на дві одновимірні процедури. Причому, пріоритетним є пошук за фазою, оскільки чутливість ДС до неї дещо вища, ніж до амплітуди. Таким чином, внаслідок такої редукції, алгоритм трипараметричної мінімізації будується як трирівнева ієрархічна структура, що наводиться на рис. Рис. 2.8 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку відсутності завади.
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Рис. 2.8 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку відсутності завади

Перед початком пошуку відбувається визначення початкових оцінок параметрів за відомими алгоритмами.

Відповідно до проведеного у першому розділі аналізу для початкового оцінювання частоти використовується квазіоптимальний алгоритм [81], синтезований на основі АРКС-моделі. Для випадку відсутності у вхідній вибірці суміші сильнокорельованої завади алгоритм вимагає послідовного виконання наступних процедур:

1) за вибіркою виміряних значень 
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 розраховується  статистика 
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2) обчислюються два значення параметра 
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3) визначаються дві оцінки нормованої частоти 
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4) обирається та 
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g

, що попадає у зону однозначності 
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Початкові значення амплітуди та фази гармонійного сигналу знаходяться з системи рівнянь правдоподібності, отриманої диференціюванням ФП (2.8) за змінними 
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Після введення нових змінних
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та тотожних перетворень систему можна подати у такому лінійному вигляді:
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	(2.11)


За розв’язком системи (2.11) при відомому значенні  розраховуються початкові оцінки амплітуди та фази:
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які разом з початковою оцінкою частоти визначають тривимірну початкову точку для подальшого пошуку екстремуму ДС.
Далі на кожному рівні мінімізація здійснюється ітераційно за одним з параметрів гармонійного сигналу, а саме: на нижньому І – частоти; на середньому ІІ – фази; на верхньому ІІІ – амплітуди. Характерним для такого вкладеного 
алгоритму пошуку є те, що процедура деякого верхнього рівня завжди використовує локально-оптимальні оцінки інших параметрів, які визначаються в 
результаті попереднього ітераційного пошуку на нижніх рівнях. При цьому під час здійснення кожного нового циклу пошуку на нижчому рівні з верхнього рівня беруться поточні значення інших параметрів.

У випадку присутності в суміші сильнокорельованої завади при розв'язку задачі оцінювання параметрів можна взяти за основу наведений вище алгоритм і ускладнити його у відповідності до ДС (2.10). Оскільки у ній присутній додатковий параметр 
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, проводиться чотирипараметрична оптимізація за чотирирівневою ієрархічною структурою, що наводиться на рис. Рис. 2.9 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку наявності завади.

При наявності сталої складової квазіоптимальний алгоритм [82] початкового оцінювання частоти вимагає виконання дещо інших процедур:
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Рис. 2.9 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку наявності завади

а)  розраховуються три статистики
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2)  обчислюється одне значення параметра
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3)  визначається єдина оцінка частоти  
[image: image158.wmf](

)

2

/

arccos

*

*

a

=

g

. 

Зона однозначності цього методу має межі 
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Після отриманні початкової оцінки частоти гармонійного сигналу початкові значення його амплітуди та фази, а також сталої складової знаходяться з системи рівнянь правдоподібності, отриманої диференціюванням ДС (2.10) за змінними 
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 та 
[image: image162.wmf]x

:


[image: image163.wmf][

]

[

]

[

]

ï

ï

ï

î

ï

ï

ï

í

ì

=

x

-

j

+

g

r

-

-

=

x

¶

L

¶

=

x

-

j

+

g

r

-

j

+

g

r

-

=

j

¶

L

¶

=

x

-

j

+

g

r

-

j

+

g

-

=

r

¶

L

¶

å

å

å

-

=

-

=

-

=

1

0

1

0

1

0

.

0

)

sin(

2

;

0

)

sin(

)

cos(

2

;

0

)

sin(

)

sin(

2

N

n

n

N

n

n

N

n

n

n

x

n

x

n

n

x

n


Після введення нових змінних
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та тотожних перетворень систему можна подати у такому лінійному вигляді:
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	(2.12)


За розв’язком системи (2.12) розраховуються початкові оцінки амплітуди та фази та сталої складової:
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які разом з початковою оцінкою частоти визначають чотиривимірну початкову точку для подальшого пошуку екстремуму ФП.
На рис. Рис. 2.9 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку наявності завади видно, що три нижні рівні пошуку повторюють структуру з рис. Рис. 2.8 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку відсутності завади, до якої приєднаний верхній IV рівень, на якому оптимізується стала складова. Проте, у порівнянні з попереднім алгоритмом на кожному з рівнів додатково передається поточне значення сталої складової.

Додаткові дослідження показали, що методи одночасної багатовимірної оптимізації практично не придатні до оптимізації полімодальної ДС, оскільки зазвичай їх пошукові процедури завершуються в одному з хибних локальних мінімумів.

Відповідно до ієрархії (рис. Рис. 2.8 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку відсутності завади), першочергово розглянемо процедуру мінімізації ДС за частотою. Оскільки початкова фаза та амплітуда сигналу на цьому рівні мають певні фіксовані значення, які “спущені” з верхніх рівнів мінімізації, то здійснюється пошук глобального мінімуму функції однієї змінної 
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, що утворюється як переріз ДС за значеннями цих двох параметрів. Для прикладу на рис. Рис. 2.10 – Переріз ДС за фазою та амплітудою наведений переріз проекції частота – фаза (рис. Рис. 2.5 – Проекції ДС у координатах: а) з початковою оцінкою амплітуди 
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   за початкової оцінки фази 
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рад. Слід зауважити, що наявність зсуву глобального мінімуму функції 
[image: image172.wmf](

)

γ

F

 відносно істинного значення частоти (
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 рад.), що виникає внаслідок похибок початкових та наступних поточних оцінок, не є принциповим на даному рівні оптимізації. 
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Рис. 2.10 – Переріз ДС за фазою та амплітудою
Суттєвою рисою отриманої одновимірної функції є полімодальність. Але виявлені раніше типові властивості ДС – монотонне зменшення значень локальних мінімумів у напрямку глобального мінімуму та розміщення всіх локальних мінімумів з періодом (2.9) – надають можливість побудувати відповідну процедуру багатоекстремальної мінімізації. Розглянемо її на прикладі, коли значення початкової оцінки частоти 
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 попадає у другу справа зону 
локального мінімуму – точка 1 (рис. Рис. 2.10 – Переріз ДС за фазою та амплітудою). 

Процедура пошуку глобального мінімуму складається з наступних етапів:

1) з точки 1 шукається ближній локальний мінімум 
(точка 2), наприклад, за допомогою класичного методу золотого перерізу;

2) за відомим періодом чергування мінімумів (2.9), відносно точки 2 визначаються зони сусідніх правого та лівого локальних мінімумів;

3) аналогічно до етапу а) уточнюються значення цих мінімумів 
(точки 3 та 4); далі здійснюється побудова та аналіз обвідної функції 
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, що утворюється з точок її мінімумів;

4) за трьома знайденими локальними мінімумами визначається напрям їх зменшення; якщо мінімум у середній точці (точка 2) виявиться найменшим, то вона встановлюється як точка глобального мінімуму, і пошук завершується;

5) у напрямку зменшення мінімумів, від крайнього мінімуму на відстані періоду (2.9) визначається зона наступного мінімуму;

6) аналогічно до етапу а) уточнюється локальний мінімум (точка 5);

7) далі пошук здійснюється шляхом циклічного виконання етапів г), д) та е), що приводить до глобального мінімуму – це точка 5 відносно точок 4 та 6. 

Таким чином буде знайдена частота сигналу, що мінімізує ДС за фіксованих значень амплітуди 
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Знайдена точка оптимальної частоти повинна розміщуватися на дні головного жолобу проекції частота – фаза. Цей факт, а також унімодальність цього жолобу за фазою в зоні, що обмежується 
[image: image180.wmf]p
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 від істинного її значення, дає можливість на рівні ІІ здійснювати пошук оптимального значення фази також за процедурою одновимірної мінімізації, шляхом спуску по дну головного жолобу 
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.  Використати для цього можна, наприклад, 
наведену раніше процедуру локальної мінімізації у точці 2.  Причому, на 
рівні ІІ розрахунок поточного значення ФП вже не робиться, а завжди використовується отриманий результат нижнього рівня.

Оскільки кожний крок рівня ІІ означає, відносно рівня І, формування 
відповідного перерізу за поточною частотою, то поступове наближення до оптимальної фази також сприяє зменшенню відхилень глобального 
мінімуму функцій 
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, що обробляються на рівні І, від істинної частоти. 
Результатом оптимізації на рівні ІІ є мінімум ДС за двома параметрами,  який знаходиться у точці 7.

Оскільки ДС за амплітудою є унімодальною (див. рис. Рис. 2.5 – Проекції ДС у координатах: б та в), то мінімізація на рівні ІІІ здійснюється подібно до нижчого рівня ІІ, з тією відмінністю, що використовуються  вже результати двох вкладених процедур оптимізації ДС за частотою та фазою. По завершенню ітераційного пошуку на рівні IIІ маємо остаточні оцінки трьох шуканих параметрів  
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При наявності сталої складової її оптимізація на рівнях І-ІІІ за винятком додаткового параметра с проводиться ідентично до описаної вище процедури , а на IV рівні (див. рис. Рис. 2.9 – Загальна структурна схема алгоритму оцінки параметрів гармонійного сигналу для випадку наявності завади) стала мінімізується аналогічно до амплітуди.
1.7.3. Гарантоване оцінювання параметрів гармонійного сигналу
Вище було розглянуто отримання початкових наближень як стохастичних оцінок. Іншим підходом до отримання оцінок є так званий нестохастичний, який активно розвивається останнім часом багатьма дослідниками [98, 99]. Відповідні методи побудови множинних оцінок амплітуди, частоти та початкової фази гармонійного сигналу запропоновані в [100, 101].

Основною складністю, яка виникає у подібних завданнях оцінювання, полягає у тому, що такі параметри як частота й початкова фаза входять у вихідне рівняння спостереження нелінійно. Для початку розглянемо новий метод побудови гарантованих оцінок зазначених параметрів [25], особливістю якого є те, що реалізація алгоритму множинного оцінювання не вимагає ніяких нелінійних операцій. При цьому на відміну від [101] немає ніякої необхідності в апріорних  множинних оцінках амплітуди й частоти вимірюваного сигналу.

Модель спостереження приймається у вигляді (1.8), але без сильнокорельованої завади та аналогічно до [98, 101] з припущенням обмеженості модуля шумових відліків
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при цьому оцінка зверху 
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Пропонований підхід до одержання гарантованих оцінок (2.14) передбачає двоетапне оцінювання параметрів 
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 покладена ідея використання рекурентної форми гармонійного сигналу (1.10), яка після введення нової змінної
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для зручності розрахунків перепишемо у вигляді різницевого рівняння
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Такий прийом дозволяє звести побудову поточних множинних оцінок 
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щодо невідомого 
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Алгоритм одержання поточних оцінок 
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в усіх інших окремих випадках 
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Початкові оцінки в алгоритмі (2.19) – (2.21) приймаються рівними 
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На рис. Рис. 2.11 – Отримання гарантованих оцінок частоти схематично проілюстровано всі можливі ситуації, які можуть виникати на кожному кроці алгоритму в процесі оцінювання. Рис. Рис. 2.11 – Отримання гарантованих оцінок частоти а) відповідає випадку, коли на поточному кроці не уточнюються, оскільки отримані межі ширші від попередніх. На рис. Рис. 2.11 – Отримання гарантованих оцінок частоти б)–в) проілюстровано випадки, коли уточнюється верхня та нижня межа відповідно. І останній варіант на рис. Рис. 2.11 – Отримання гарантованих оцінок частоти г), коли на поточному кроці одночасно уточнюються обидві межі.   
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Рис. 2.11 – Отримання гарантованих оцінок частоти

На рис. Рис. 2.12 – Ілюстрація процесу пошуку гарантованих оцінок частоти проілюстровано процес пошуку, отриманий за результатами разового комп’ютерного моделювання за наступних умов: розмір пачки 
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Рис. 2.12 – Ілюстрація процесу пошуку гарантованих оцінок частоти

Для побудови множинних оцінок 
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Рис. 2.13 – Отримання гарантованих оцінок амплітуди та початкової фази
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За теоремою Вейєрштрасса граничні значення (2.23) досягаються або усередині інтервалу 
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Оскільки множинна оцінка (2.22) слушна для всіх 
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прямокутник з вершинами 
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 уточнюються залежно від того, у якому квадранті перебуває вершина 
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На рис. Рис. 2.14 – Ілюстрація процесу пошуку гарантованих оцінок
амплітуди та фази проілюстровано результат разового комп’ютерного моделювання, проведеного при тих же умовах, що й оцінювання частоти. Тут тонкими чорними лініями зображено всі прямокутники 
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Рис. 2.14 – Ілюстрація процесу пошуку гарантованих оцінок
амплітуди та фази

У рамках методу множинного оцінювання можна досить просто одержати гарантовані оцінки амплітуди, частоти й початкової фази зашумленого гармонійного сигналу за короткій вибірці за умови, що максимальний рівень шуму апріорі відомий.
1.7.4. Статистичні властивості ітераційного алгоритму оцінювання
У роботі методами статистичного моделювання здійснювався аналіз 
показників ефективності фільтрації імпульсних завад, точності запропонованих методів оцінювання параметрів сигналу у суміші з шумами та завадами, ефективності процедури цензурування отриманих оцінок та додатково досліджувалися ефективність адаптивних методів виявлення та селекції рухомих цілей, що використовують ці оцінки.  Комбінації параметрів моделей вхідних сигналів обиралися наближено до реальних ситуацій обробки  сигналів.
Загальна методика статистичного моделювання передбачає генерування випадкових послідовностей вхідних відліків або  їх складових, відповідно до заданих розподілів ймовірностей та характеру зміни у часі, багатократне повторення та накопичення результатів однорідних дослідів, у рамках яких здійснюється обробка цих відліків за досліджуваними алгоритмами, та розрахунок статистичних показників ефективності цих алгоритмів [102].
Статистичні критерії, які використовуються для оцінки ефективності 
методів та алгоритмів обробки сигналів, обумовлюються характером задач. Для алгоритмів оцінювання параметрів це показники їх точності;  наприклад,  для частоти:  середнє  значення 
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 оцінок, що розраховуються за класичними формулами теорії ймовірностей [103, 104]:
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 –  множина дослідів, результати яких відповідають події, за якою 

розраховується показник точності,

L     –  розмір множини 
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   –  отримана оцінка частоти у k-му досліді,
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   –  істинне значення частоти.

В результаті досліджень було встановлено, що процес обробки конкретної пачки відліків може завершитися декількома подіями, в тому числі збоями внаслідок некоректних розрахункових операцій або некоректних значень [16]. Всі можливі події відрізняються певними характерними ознаками. Крім того, події збоїв вилучаються з розрахунків показників точності, а апостеріорні емпіричні значення ймовірностей їхньої появи використовуються як окремі показники ефективності алгоритмів оцінювання.
Якщо в процесі розрахунків виявляються однозначно некоректні поточні результати, то приймається рішення про наявність “збою алгоритму”, наслідком чого є відсутність оцінок параметрів. Виділимо дві події збою. Одна з них – “подія-А” (або початковий збій) – може з’являтися на етапі розрахунку початкової оцінки частоти, коли аргумент арккосинусу виходить за допустимі межі існування [-1, 1]. Характерною ознакою другого збою – “подія-B” (кінцевий збій) –  є отримання, по завершенню алгоритму, деякого від’ємного значення частоти, що свідчить про неможливість оцінити параметри сигналу в заданих умовах. Це трапляється, коли пошукова процедура опиняється в якомусь з побічних жолобів ДС, який має монотонний нахил або внаслідок дії шумів він є глибшим, ніж істинний і приймається за глобальний мінімум. Достатніми чисельними критеріями обох подій збою є ймовірності їх появи.

Ще однією характерною подією – “подія-D”, як показали статистичні 
дослідження, є остаточне завершення процедури оцінки частоти у якомусь 
боковому локальному мінімумі;  тобто є аномальна оцінки частоти. Для системи оцінювання така подія є прихованою, внаслідок чого отримана аномальна оцінка може безконтрольно передаватися у подільші алгоритми обробки даних системи оцінювання. На етапі загального аналізу властивостей алгоритму оцінювання доцільно окремо дослідити характеристики такої події. У якості інтегрального критерію появи грубої оцінки обираємо ймовірність появи; більш детально вони описуються гістограмою з розрахованими моментами, наприклад, математичним сподіванням та дисперсією.

Останньою у повній групі подій залишається ситуація – “подія-С” (названа достовірною оцінкою), коли оцінка частоти потрапляє до зони глобального мінімуму, ширину якої задано рівною періоду чергування мінімумів (2.9). Подібно до попередньої події, критерієм події-С є ймовірність її появи, яку визначимо як достовірність оцінки.

Спочатку була проаналізована ефективність процедури фільтрації імпульсної завади через її вплив на процес оцінювання. При статистичному моделюванні розмір пачки відліків дорівнював 
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, а кількість однорідних дослідів становила 1000, співвідношення потужностей сигнал/шум 20 дБ. За цих же умов отримані і подальші результати у цьому розділі, якщо не вказано інше.
На рис. Рис. 2.15 – Залежності імовірності збою від імовірності появи імпульсної завади наведено графіки залежності імовірності події-А для частоти =0,13, амплітуди завади =6 у трьох різних випадках: без розшарування, з класичним медіальним фільтром та з застосуванням запропонованого розшарування. З графіка видно, що поява імпульсної завади суттєво погіршує працездатність аогритму оцінювання частоти. Медіальний фільтр покращує ситуацію та суттєво зменшує імовірність появи збоїв, проте вона досі залишається високою. У той же час запропонована процедура фільтрації імпульсних завад фактично повністю унеможливлює збої, викликані дією імпульсів завади.
Також було проведено порівняння точності початкових оцінок частоти, отриманих у трьох вищезгаданих випадках відсутності фільтрації, з медіальним фільтром та розшаруванням. Графіки математичного очікування (МО) та СКВ в залежності від імовірності появи імпульсів наведені на рис. Рис. 2.16 – Залежності оцінки частоти від імовірності появи імпульсної завади. Як і зі збоями, при збільшенні імовірності алгоритм фактично не дає достовірних оцінок, а медіальний фільтр приблизно вдвічі покращує точність. У той же час розшарування забезпечує стале математичне очікування і дисперсію.
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Рис. 2.15 – Залежності імовірності збою від імовірності появи імпульсної завади
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Рис. 2.16 – Залежності оцінки частоти від імовірності появи імпульсної завади
Наведені графіки свідчать, що запропонована процедура фільтрації у повній мірі забезпечує робастність алгоритму оцінювання у випадку наявності імпульсної завади.
Тепер порівняємо точність початкових оцінок частоти та остаточних, отриманих після пошукової процедури. На рис. Рис. 2.17 – Графік показників точності оцінювання частоти для різних частот подано графіки залежностей МО та СКВ оцінок від істинного значення частоти при фіксованій вибірці. 
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Рис. 2.17 – Графік показників точності оцінювання частоти для різних частот

Наведений графік ілюструє помітне зменшення СКВ на всьому діапазоні частот та особливо важливим є усунення зміщення МО в області низьких частот, де спостерігається найбільший виграш від використання алгоритму.
На рис. Рис. 2.18 – Графік показників точності оцінювання частоти для різних співвідношень потужностей сигнал/шум наведено залежності при зміні співвідношення потужностей сигнал/шум. Цей графік демонструє, що при фіксованій частоті ітераційний алгоритм дає більший виграш у СКВ та майже не покращує МО оцінок. 
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Рис. 2.18 – Графік показників точності оцінювання частоти для різних співвідношень потужностей сигнал/шум
Наведені вище результати ілюструють, що за сприятливих умов — високого співвідношення сигнал шум та достатньо великій частоті — початкові оцінки є доволі точними і знаходяться поблизу глобального максимуму ФП. У цьому випадку пошукова процедура здійснює лише незначне уточнення. У той же час за несприятливих умов, коли початкові оцінки далеко від максимуму ФП, запропонований алгоритм найкраще проявляє свою ефективність. Крім того, графіки показують, що дисперсія оцінок після оптимізації майже впритул наближається до теоретично можливого мінімуму, розрахованого з нерівності Крамера-Рао за формулою [105]
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У той же час суттєва багатокритеріальність визначення ефективності комплексу оцінювання параметрів потребує детального висвітлення всіх характерних властивостей ітераційної процедури оцінювання, знання яких необхідно для прийняття рішення про можливість застосування в радіотехнічних системах.

Аналіз ефективності алгоритму оцінки параметрів здійснювався на підставі отриманих в результаті статистичного моделювання числових критеріальних показників, зведених до табл. Таблиця 2.1 (при відсутності сильно корельованої завади), для різних значень параметрів сигналу та потужності шуму.
Таблиця 2.1
Показники ефективності оцінювання параметрів без сталої складової

	№ 

з.п.
	Характеристики моделювання
	Початкова оцінка параметрів
	Подія В:

імовірність збою
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/

S


дБ
	Кількість

періодів
	Нормована частота
	Зміщення оцінок, %
	Подія А: імовірність збою
	

	
	
	
	
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	
	

	1
	3
	5
	1,00
	0,10
	-0,56
	-9,05
	0,000
	0,000


	2
	0
	5
	1,00
	0,50
	-0,68
	-21,85
	0,010
	0,002

	3
	7
	2,5
	0,50
	-0,60
	0,37
	-4,17
	0,000
	0,000

	4
	3
	2,5
	0,50
	-2,00
	-1,31
	-17,50
	0,022
	0,002

	5
	13
	1
	0,20
	-1,00
	0,32
	-1,45
	0,002
	0,002

	6
	5
	1
	0,20
	4,50
	-3,57
	-10,12
	0,122
	0,056

	7
	3
	1
	0,20
	28,50
	-11,27
	-28,85
	0,270
	0,058


Продовження (горизонтальне) Таблиці 2.1
	№ 

з.п.
	Подія С – достовірна оцінка
	Подія D – хибна оцінка

	
	Імовірність

події С
	Зміщення оцінок, %
	СКВ оцінок, %
	Імовірність

події D
	Зміщення оцінки частоти,%

	
	
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	
	

	1
	0,998
	0,00
	4,70
	-0,19
	3,92
	1,30
	14,00
	0,002
	-52,90

	2
	0,962
	0,00
	15,9
	-0,21
	5,57
	3,47
	23,83
	0,026
	1,10

	3
	1,000
	0,00
	1,80
	-0,05
	2,48
	-0,13
	8,73
	0,000
	-100,00

	4
	0,972
	0,00
	7,00
	-0,03
	3,93
	-0,75
	15,60
	0,004
	-96,60

	5
	0,996
	0,00
	2,00
	0,06
	1,26
	0,25
	3,86
	0,000
	-100,00

	6
	0,822
	-0,50
	4,50
	0,05
	2,55
	-0,66
	10,69
	0,000
	-100,00

	7
	0,664
	-1,00
	13,0
	0,16
	3,92
	-2,25
	18,35
	0,008
	88,00


Оскільки дослідження показали, що точність оцінки початкової фази мало залежить від істинного її значення, то результати наводяться тільки для одного її значення 
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. Результати статистичних досліджень виявили, що ефективність оцінювання у значній мірі залежить від часу спостереження. Якщо він становить декілька періодів сигналу, то достовірність та точність оцінок достатньо високі. Коли ж сигнал доступний для вимірювання лише на інтервалі часу, що менший за один його період, то ефективність починає різко падати, а для підвищення достовірності оцінок необхідно забезпечувати відношення потужностей сигнал/шум у більше 10–15 дБ. Причому, в першу чергу, суттєво погіршується точність початкової оцінки частоти, та, як наслідок, збільшуються імовірності збоїв та похибок. Було встановлено, що пошуковий алгоритм є більш чутливим до додатної помилки початкової оцінки частоти, починаючи приблизно з 20%, а від’ємні помилки до –50% ще можуть бути скореговані в подальшому процесі  ітераційного оцінювання. 

Якщо за малих рівнів потужності сигналу пошук приводить до достовірної зони (подія-С), то зміщення оцінок частоти та амплітуди, що є достатньо великими для початкових оцінок, суттєво зменшуються після завершення пошуку. Причому, СКВ оцінок частоти дещо менше, ніж оцінок початкової фази та амплітуди. Зазначимо, що у табл. Таблиця 2.1 наводяться величини зміщення та СКВ відносно істинних значень параметрів (у відсотках).

Крім того, як видно з табл. Таблиця 2.1, однією з невирішених проблем залишається висока ймовірність збою алгоритму початкового оцінювання частоти у випадку спостереження сигналу на протязі близько одного періоду при слабких співвідношеннях потужностей сигнал/шум.

У табл. Таблиця 2.2 наведено статистичні показники ефективності для випадку наявності сталої завади. Видно, що при збільшенні її потужності точність оцінювання суттєво погіршується, причому більш критичним є співвідношення потужності завади до потужності шуму. Різке погіршення відбувається,  якщо це співвідношення перевищує 10 дБ.
Також досліджено збій пошукового алгоритму, коли на виході отримувалося від’ємне значення частоти. Встановлено, що така поведінка викликана значним відхиленням від істинного значення початкової оцінки фази більше як на 
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, внаслідок чого в процесі пошуку знаходиться хибний глобальний мінімум в області не додатніх, а від'ємних значень частоти. Щоб цього позбутися, на ви-
Таблиця 2.2
Показники ефективності оцінювання параметрів зі сталою складовою

	№ 

з.п.
	Характеристики моделювання
	Початкова оцінка параметрів
	Подія В:

імовірність збою
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	Нормована частота
	Зміщення оцінок, %
	Подія А: імовірність збою
	

	
	
	
	
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	Стала
	
	

	1
	10
	10
	1,00
	-0,10
	0,03
	-1,65
	-16,53
	0,000
	0,000

	2
	7
	10
	1,00
	-0,50
	-0,30
	-8,06
	-16,59
	0,000
	0,030

	3
	13
	10
	0,50
	2,40
	-8,81
	-26,70
	-4,61
	0,030
	0,110

	4
	13
	20
	0,50
	17,40
	-19,47
	-38,59
	-11,89
	0,070
	0,390

	5
	17
	20
	0,50
	6,00
	-10,78
	-19,71
	-12,69
	0,010
	0,190

	6
	20
	13
	0,2
	85,50
	-24,12
	-63,15
	-18,37
	0,300
	0,360

	7
	17
	13
	0,2
	136,50
	-16,70
	-74,33
	-17,60
	0,330
	0,450


Продовження (горизонтальне) Таблиці 2.2
	№ 

з.п.
	Подія С – достовірна оцінка
	Подія D – хибна оцінка

	
	Імовірність

події С
	Зміщення оцінок, %
	СКВ оцінок, %
	Імовірність

події D
	Зміщення оцінки частоти,%

	
	
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	Стала
	Частота
	Фаза
	Амплітуда
	Стала
	
	

	1
	1,000
	-0,10
	0,80
	0,21
	2,05
	1,36
	7,45
	-13,33
	25,09
	0,000
	-100,00

	2
	0,960
	-0,30
	10,20
	0,64
	3,57
	2,28
	14,9
	-14,49
	24,80
	0,010
	-99,50

	3
	0,800
	-0,40
	27,40
	0,27
	2,28
	-0,13
	29,2
	-11,38
	33,47
	0,060
	5,80

	4
	0,430
	-1,20
	42,80
	1,27
	3,31
	-1,88
	51,0
	-12,80
	42,61
	0,110
	-29,00

	5
	0,740
	0,00
	28,60
	0,37
	3,81
	-4,08
	35,4
	-11,01
	34,54
	0,060
	-40,80

	6
	0,340
	-2,50
	3,50
	0,91
	1,86
	3,67
	8,84
	-16,47
	23,89
	0,000
	-100,00

	7
	0,200
	-3,00
	22,00
	0,88
	2,34
	4,45
	26,2
	-14,13
	28,73
	0,020
	205,50


ході циклу пошуку за фазою перевіряється умова, чи від'ємна частота. Якщо умова виконується, знак вихідної оцінки частоти змінюється на протилежний, а оцінка фази зміщується на 
[image: image290.wmf]p
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. Дослідження показали, що така штучна процедура незначною мірою покращує ефективність та достовірність оцінювання параметрів.

З практичної точки зору, виявлення збоїв дає можливість захищати 
інформаційну систему-користувача від їх впливу. Значно неприємнішою є 
поява неконтрольованої грубої похибки оцінки частоти, навіть з меншою 
ймовірністю, оскільки це може привести до катастрофічних наслідків. Примітним є те, що кінцевий зсув частоти, зазвичай, перевищує значення періоду чергування локальних мінімумів (2.9), тому для захисту від такої події необхідно проводити процедуру цензурування результатів оцінювання. Окремо зазначимо, що за інших розмірів пачки відліків, характерні властивості пошукового алгоритму оцінювання параметрів гармонійного сигналу якісно не змінювалися, але чисельно покращувалися з її збільшенням.

Також проводилися дослідження з метою підвищення ефективності пошукової процедури. Як відомо, теоретично найкращим методом для пошуку екстремуму унімодальної функції однієї змінної є метод золотого перерізу, проте, як показали дослідження, використання цього методу для пошуку екстремальних значень параметрів дає невеликий виграш у точності оцінки у порівнянні з оцінками, отриманими звичайним методом покрокового спуску. Окрім того, при використанні методу золотого перерізу на всіх рівнях оптимізації кількість ітерацій збільшується в декілька разів, що безпосередньо відображається на швидкодії алгоритму в цілому. При збільшенні початкового кроку пошуку та при зменшенні інтервалу локалізації для процедури золотого перерізу з метою зменшення кількості ітерацій також неефективне. Це можна пояснити декількома причинами.

· На початковому етапі пошуку зона екстремуму невідома, тому для пошуку цієї зони у будь-якому випадку раніше застосовується покроковий алгоритм спуску. І вже після того, як буде знайдена точка мінімуму між двома сусідніми точками, ці крайні точки вважаються межами зони екстремуму і використовуються у процедурі золотого перерізу. Це й призводить до надлишку в кількості циклів пошуку.

· Збільшення кроку пошуку з одного боку сприяє швидшому знаходженню зони локального мінімуму при значній похибці початкової оцінки, а з іншого - розширює її при достатньо точній оцінці. Тому статистично кількість ітерацій в даному випадку при збереженні точності все одно більша, ніж без використання золотого перерізу.

· Основною причиною похибки кінцевої оцінки частоти є власне спотвореність вихідних даних, пачки суміші сигналу з шумом. Тому використання методу золотого перерізу призводить тільки до незначного підвищення точності. Тобто використання покрокового спуску сам по собі дає достатню точність за даних умов.

Ще одним з напрямків досліджень були хибні оцінки та причини їх виникнення. Встановлено, що алгоритм вибору шуканого глобального мінімуму як найменшого і центрального серед трьох послідовних локальних мінімумів є найшвидшим і цілком достатнім для правильного знаходження глобального мінімуму. Це пояснюється тим, що за умов ефективного оцінювання та не залежно від розміру пачки початкова аналітична оцінка буде знаходитись не далі другого локального мінімуму від основного глобального. В інших випадках при великій потужності шуму початкова оцінка може бути надто далеко від істинного значення, де закономірність у зменшенні локальних мінімумів може бути порушена, внаслідок чого пошукова процедура починає працювати неправильно і дає хибний результат.
1.7.5. Застосування ітераційного алгоритму оцінювання в адаптивних алгоритмах виявлення рухомих цілей

Селекція рухомих цілей та виявлення на тлі перешкод – чи не основні функції сучасних локаційних систем різного застосування. РЛС використовують для цього ефект Доплера, внаслідок якого у відбитого радіосигналу з'являється зсув частоти, що залежить від швидкості цілі.

Перспективні напрямки підвищення практичної придатності методів виявлення і СРЦ ґрунтуються на поглибленні статистичного аналізу всіх наявних радіолокаційних даних з метою адаптації до поточних параметрами цілей, перешкод і шуму. Причому, з різних способів подолання апріорної невизначеності найбільшого поширення набув емпіричний байєсівський підхід, згідно з яким невідомі параметри в оптимальному алгоритмі виявлення замінюються їх обґрунтованими оцінками. 

У такій постановці питання виявлення та селекції однієї цілі з постійною швидкістю імпульсно-доплерівської РЛС переходить в площину виявлення на виході квадратурного детектора прийомопередавача дискретизованого невідомого комплексного гармонійного сигналу доплерівської частоти
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як це запропоновано в статті [15].

Використовуючи оптимальний когерентний алгоритм виявлення детермінованого сигналу при відомій дисперсії шуму 
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, де C – поріг прийняття рішення відповідно до емпіричного байєсівського підходу[23, 54, 106], адаптивний алгоритм СРЦ запишеться у такому вигляді:
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де 
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 – оцінки дисперсій шуму в квадратурних каналах, інші оцінки також позначені 
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. Причому оцінки сигналу відновлюються за формулами (2.25) з підстановкою у них оцінок параметрів
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А оцінки дисперсій шуму розраховуються з врахуванням моделі суміші (1.8) без імпульсної завади як
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окремо для кожної квадратурної складової.
Отже адаптивний метод СРЦ вимагає виконання такої послідовності дій: ітераційне оцінювання параметрів кожної з квадратур вихідного сигналу квадратурного детектора, зокрема початкове оцінювання частоти за квазіоптимальним алгоритмом та визначення інших параметрів із системи рівнянь (2.12), відновлення модельних відліків сигналу за формулами (2.27), розрахунок дисперсії шуму за рівняннями (2.28), обчислення статистики і порівняння з порогом відповідно до виразу (2.26).
Практичну цінність запропонованого адаптивного методу СРЦ доводять результати статистичних досліджень у порівнянні з методом однократної черезперіодної компенсації (ЧПК).
З наведених, як приклад, на рис. Рис. 2.19 – Швидкісні характеристики: швидкісних характеристик обох методів видно, що розглянутий адаптивний метод СРЦ з використанням оцінок параметрів  дає можливість здійснювати ефективну селекцію повільних цілей у діапазоні малих частот Доплера  
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рад., де процедура ЧПК є повністю непрацездатною.
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Рис. 2.19 – Швидкісні характеристики:
1 –  Адаптивний алгоритм,  r = 1

2 –  Адаптивний алгоритм,  r = 0,95

3 –  ЧПК,  r = 1

4 –  ЧПК,  r = 0,95

1.8. Дослідження методу цензурування оцінок

1.8.1. Критерій цензурування

З метою спрощення дослідження впливу точності оцінок на якість функціонування інформаційних систем доцільно ввести поняття ”неточних” та ”хибних ” оцінок. Надалі оцінки з незначними відхиленнями від істинного значення, при яких зберігається стійка дієздатність, називаються “неточними”, а оцінки з грубими відхиленнями, які призводять до інформаційних збоїв, – “хибними”. Доцільно обмежити контроль точності тільки частотою, оскільки серед усіх параметрів вона є найбільш критичною [74]. Все це обумовлює використання рівномірної симетричної штрафної функції [17]
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де 
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 – похибка оцінки частоти, 
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 – штраф одиничного збою системи,
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 – максимально допустиме (або критичне) відхилення оцінки частоти від істинного значення. Дана штрафна функція передбачає, що відхилення від істинного значення як в сторону збільшення, так і в сторону зменшення є рівноцінними. Її можна модифікувати відповідно до заданих умов у кожному окремому практичному випадку шляхом зміни меж гранично допустимих відхилень. 

Для зменшення чутливості вимірювальних системи до появи хибних оцінок пропонується метод цензурування результатів вимірювання частоти, яке передбачає виявлення таких помилок та їх усунення від подальшого використання у розрахунках. У ситуаціях, коли діапазон можливих частот сигналу достатньо широкий, цензурування на підставі тільки однієї отриманої оцінки частоти не має сенсу, оскільки при цьому неможливо задати ефективний критерій цензурування. Але з евристичних міркувань можна вважати, що більш достовірними є ті результати вимірювання частоти, за яких потужність сигналу 
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 значно перевищує потужність шуму 
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, і використовувати правило прийняття рішення про появу помилкової оцінки [17] як
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де  d – поріг прийняття рішення про хибу, якщо справджується нерівність, а зірочками позначені відповідні оцінки. Дане правило вимагає, після оцінювання параметрів, відновлення самого сигналу подібно до формул (2.27) для однієї квадратури та визначення рівня потужності шуму за формулою (2.28).
Відповідно до прийнятої штрафної функції позитивний ефект цензурування визначається усередненою величиною тієї частки штрафів 
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, яких вдається уникнути з імовірністю 
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. З іншого боку, поява пропусків даних одночасно призводить до втрат, які, припускаючи однаковою вартість одиночних пропусків 
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, усереднюються за імовірністю 
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 цих подій як 
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. При цьому слід окремо зазначити, що пропуск одного результату вимірювання вже є контрольованою системою подією, і тому можна стверджувати, що у багатьох випадках реальна втрата від цього буде значно меншою, ніж при неконтрольованому збої, який є результатом помилки (
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На підставі зазначеного, узагальнений чисельний критерій ефективності цензурування грубих помилок оцінювання частоти [17, 26] може бути запропонований у такому вигляді:
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Вочевидь, додатне його значення буде свідчити про доцільність застосування процедури цензурування; нормування за ймовірностями не є принциповим, але дозволяє у більшій мірі підкреслити вартісний характер такого критерію.

Якісно еквівалентним до попереднього є також інший – відносний критерії ефективності
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з тією різницею, що позитивний ефект цензурування спостерігається при перевищенні одиниці. Надалі в роботі використовується саме цей критерій.
1.8.2. Статистичні властивості процедури цензурування

Спочатку проаналізуємо вплив процедури цензурування на точність оцінок частоти, які залишаються після неї. На рис. Рис. 2.20 – Полігони частот оцінок: наведені полігони частот щільності розподілу імовірностей (ЩРІ) оцінок без цензурування та з ним, що отримані за таких основних умов моделювання: кількість однорідних експериментів 
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 (також в усіх інших дослідах); інтервал спостереження 
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 дорівнює періоду 
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 сигналу; 
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рад. Пороги прийняття рішення для ймовірностей пропуску 
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 Під полігонами частот для прикладу показана штрафна функція (2.29) із критичними відхиленнями 
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Як видно, внаслідок цензурування зі збільшенням порогу d відбувається звуження “правого крила” та зменшення зміщення оцінки частоти з 0,02 до –0,004 рад. При цьому рівень зменшення імовірності збоїв розраховується як різниця між ймовірностями помилок без цензурування та з ним
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 відповідні емпіричні ЩРІ. 

Встановлено також, за менших номінальних частот сигналу, розмірів пачки або інтервалів спостереження процедура цензурування призводить також до звуження й “лівого крила”, що видно з наведеного на рис. Рис. 2.21 – Полігони частот оцінок: прикладу. Але необхідно зазначити, що у таких випадках для збереження СКВ оцінок необхідно збільшувати відношення потужностей сигнал/шум, яке у цьому прикладі дорівнювало 
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На другому етапі здійснювалися дослідження у рамках критерію ефективності (2.30). Необхідно зразу зазначити суттєву залежність всіх імовірнісних показників та ефективності від номінальної частоти сигналу, що є наслідком покращення з її збільшенням точності квазіоптимального алгоритму оцінювання [81].

Так, графіки критерію ефективності цензурування (2.30) та імовірності втрат як функцій від частоти сигналу наведені на рис. Рис. 2.22 – Залежності від частоти:. Моделювання здійснювалося за таких умов: 
[image: image332.wmf]пр

зб

C

C

=

, 
[image: image333.wmf]4

/

2

=

s

S

P

, 
[image: image334.wmf]04

,

0

кр

=

D

f

рад., N=32; при цьому інтервал спостереження змінювався як 
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. Характерним є те, що за рівністю величин штрафу від збою та втрати від пропуску значення ефективності не перевищує рівня 0,8. Це свідчить про домінування імовірності пропусків (
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) та підтверджує доцільність цензурування, якщо штраф перевищує приблизно у 1,5 рази величину втрат. 
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Привертає також увагу залежність ефективності від ширини критичної зони, що показано на рис. Рис. 2.23 – Залежності ефективності від
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 для двох значень імовірності пропуску. Спостерігається наявність екстремуму поблизу координати 
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, після якого відбувається різке погіршення ефективності.

1.9. Висновки

1. Використання методів розшарування вхідної вибірки забезпечує практично повне усунення імпульсних завад та забезпечує стійкість алгоритмів оцінювання, синтезованих для нормального закону розподілу.
2. Функція правдоподібності гармонійного сигналу має складну полі модальну періодичну структуру, зумовлений наявністю у функціоналі двох кутових параметрів: початкової фази та частоти, що унеможливлює застосування класичних методів оптимізації та потребує синтезу спеціалізованого багаторівневого ітераційного пошукового алгоритму.

3. Оцінки отримані з використанням оптимізаційного алгоритму мають у 2–4 рази менше СКВ у порівнянні з початковими аналітичними оцінками, зокрема у них практично відсутнє зміщення математичного очікування, але виграш у ефективності знижується при підвищенні співвідношення потужностей сигнал/шум, оскільки аналітичні оцінки за таких умов вже достатньо точні.

4. Використання методу множинного оцінювання при умові обмеженості максимальної амплітуди шуму дозволяє шляхом розв’язання простих систем нерівностей отримати гарантовані оцінки параметрів гармонійного сигналу, проте точність оцінювання різко падає при підвищенні потужності шуму.

5. В процесі виконання алгоритмів оцінювання можуть виникати збої розрахунків, коли неможливо отримати оцінки, проте також можливі оцінки з грубими похибками, для усунення яких використовується цензурування. 

6. При відсутності апріорних відомостей про параметри сигналу найкращим є критерій співвідношення оцінок потужностей сигналу та шуму, використання якого звужує полігони частот розподілу та зменшує величину зсуву математичного очікування.

7. Удосконалений адаптивний метод селекції рухомих цілей з використанням запропонованих оцінок параметрів дозволяє виявляти  повільні цілі з радіальною швидкістю у 3…4 рази меншою, ніж необхідно для їх виявлення класичною процедурою однократної ЧПК.
РОЗДІЛ 3.
УДОСКОНАЛЕННЯ ТА АНАЛІЗ СИСТЕМИ
ШВИДКОЇ ЧАСТОТНОЇ СИНХРОНІЗАЦІЇ

1.10. Властивості алгоритму оцінювання миттєвої частоти

Розглянемо властивості алгоритму оцінювання частоти, які не були розглянуті раніше, але є важливими для його використання в реальних системах, зокрема в запропонованій системі підлаштування частоти. Очевидно, різні аспекти практичного застосування мають свої специфічні умови і потребують  детального аналізу. 

Дослідження проводилися шляхом статистичного моделювання за наступних загальних умов, якщо інше не вказано у тексті: частота сигналу 
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, потужність адитивного білого гаусівського шуму 
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, розмір ковзного вікна відповідає одному періоду сигналу та становить 16 відліків, початкова фаза сигналу у кожній спробі є випадковою. У якості фільтрів використовуються низькочастотний та смуговий фільтри Батерворта. Під “спробою” розуміється оцінювання у кожному окремо взятому вікні. Задля недопущення кореляції між спробами їхні вікна не перекриваються. На наведених графіках співвідношення сигнал-шум подане в абсолютних величинах, а похибки нормовані за номінальною частотою.
1.10.1. Похибки оцінювання при гармонійній заваді

Поява додаткової гармоніки 
[image: image344.wmf]z

 іншої частоти 
[image: image345.wmf]z

f

 та потужності 
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 значно погіршує точність оцінювання, оскільки квазіоптимальний алгоритм оцінювання не має жодних фільтруючих властивостей. На рис. Рис. 3.1 – МО оцінки при гармонійній заваді показано графік МО оцінки в залежності від співвідношення частот та потужностей сигналу та завади 
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 при відсутності шуму. Випадковість оцінок зумовлена випадковістю початкових фаз сигналу та завади, а СКВ лежить у межах 9% відносно номінальної частоти. Отримана поверхня 
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Рис. 3.1 – МО оцінки при гармонійній заваді

Встановлено, що розмір вікна та частота дискретизації практично не впливає на точність оцінки, якщо частоти 
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та 
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 значно менші від частоти Найквіста.
1.10.2. Вплив девіації частоти на точність оцінювання

У випадку нестаціонарного сигналу, коли його МЧ значно змінюється у межах одного вікна значення оцінки повинно залежати від швидкості цієї зміни. Наприклад, при лінійній частотній модуляції (ЛЧМ) оцінка приблизно дорівнює середній між початковою 
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 та кінцевою 
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 частотами у вікні:
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Характер похибки 
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 показано на рис. Рис. 3.2 – Оцінка частоти сигналу з ЛЧМ. Відмінність між графіками для різних розмірів вікна викликана різною фазовою відстанню між відліками. Слід зауважити, що наведений графік отриманий при умові, що початкова частота у пачці зафіксована, а кінцева змінюється у відповідних межах.
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Рис. 3.2 – Оцінка частоти сигналу з ЛЧМ
1.10.3. Оцінювання частоти шумового процесу

Розглянемо властивості квазіоптимального алгоритму при оцінюванні шуму без сигналу. Послідовність шумового процесу отримувалася з породжуючого білого гаусівського шуму на виході формуючих ФНЧ та смугових фільтрів (СФ) першого та другого порядків, як це показано у Табл. Таблиця 3.1. Смуга пропускання наведена у відсотках відносно центральної частоти 
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 , частота зрізу низькочастотного фільтру 
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. Результати досліджень отримані для номінальної частоти 1 Гц.
Отже, встановлено, що оцінка частоти шумового процесу на виході фільтру 2-го порядку майже пропорційна 
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 або 
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. Спектр шуму після фільру 1-го порядку більш високочастотний, що, відповідно, призводить до зсуву оцінки. Слід зауважити, що залежності МО для фільтрів 1-го порядку (див. табл. Таблиця 3.1) є майже лінійними, а ця лінійність зберігається у 5% діапазоні 0.3–3 Гц. Це ж стосується і СКВ, яке подано як стале.
1.10.4. Похибки оцінювання при корельованому шумі

Наведені вище результати будуть корисні для подальшого дослідження впливу попередньої фільтрації вхідного сигналу на точність отриманих оцінок при дії різноманітних спотворюючи факторів (корельованих шумів, завад, гармонік). Розглянемо оцінювання частоти гармонійного сигналу з корельованим шумом. Дослідження проводилися при одній додатковій умові: у всіх випадках забезпечується бажане співвідношення сигнал-шум 
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 відносно потужності корельованого шуму на виході формуючого фільтру 
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Таблиця 3.1
Точність оцінювання частоти шумового процесу


	Шумовий процес
	Характеристика
	МО
	СКВ

	
	Вікно

Фільтр
	32
	16
	32
	16

	Білий гаусівський
	---
	3.8
	1.7
	2.5
	1.2

	Низькочастотний
	ФНЧ, 1 пор.
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0.8


	0.7+0.5
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	0.45
	0.5

	
	ФНЧ, 2 пор.
	0,8
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	0,7
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	0.3
	0.3

	Вузько-смуговий
	СФ, 1-пор., 10%
	0.5+0.9
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	0.5+0.75
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	0.3
	0.3

	
	СФ, 2 пор., 10%
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	0.15
	0.15

	
	СФ, 1 пор., 20%
	0.5+
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	0.5+0.75
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	0.35
	0.4

	
	СФ, 2 пор., 20%
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	0.13
	0.18


Поверхня МО оцінки 
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 при використанні формуючого ФНЧ 1-го порядку  показана на рис. Рис. 3.3 – МО оцінки для формуючого ФНЧ 1-го порядку.  Похибки оцінювання зменшуються лише коли частота зрізу формуючого фільтру, яку називатимемо оптимальною 
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, наближається до половини частоти сигналу.  Це зумовлено наявністю значної високочастотної складової.

У той же час відсутня значна залежність 
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 від співвідношення сигнал-шум SNR. Також встановлено, що поверхня середньоквадратичної похибки (СКП) має мінімум при тій же оптимальній частоті 
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 0.5 МГц, що й МО, а її значення у цій точці приблизно дорівнює 
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Аналогічні дослідження для ширшого відносно періоду сигналу вікна показують, що воно не має великого впливу на МО оцінки і дає графік, схожий на рис. Рис. 3.3 – МО оцінки для формуючого ФНЧ 1-го порядку. Але СКП зменшується за кореневою залежністю. Такий ефект також спостерігався і в інших дослідженнях, представлених далі, тому наводяться лише результати для вікна в один період.
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Рис. 3.3 – МО оцінки для формуючого ФНЧ 1-го порядку

При використанні формуючого ФНЧ 2-го порядку з великою крутизною амплітудно-частотної характеристики енергетичний вплив високочастотних компонент значно зменшується у порівнянні з фільтрами 1-го порядку. Тому оптимальна частота зрізу трохи вище і становить 
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 (рис. Рис. 3.4 – МО оцінки для формуючого ФНЧ 2-го порядку).

[image: image383.png]



Рис. 3.4 – МО оцінки для формуючого ФНЧ 2-го порядку

Цей фільтр також характеризується значним зниженням відхилення МО навколо 
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 та його різким зростанням при 
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Подібні графіки можна отримати при використанні СФ. На рис. Рис. 3.5 – МО оцінки для формуючого СФ (±10%) 1-го порядку та рис. Рис. 3.6 – МО оцінки для формуючого СФ (±10%) 2-го порядку наведено графіки для формуючих СФ 1-го та 2-го порядку відповідно з шириною смуги  ± 10 % 

[image: image386.emf]1

2

3

4

5

0

0.5

1

1.5

2

0.7

0.8

0.9

1

1.1

1.2

1.3

1.4

x 10

6

SNR

Cut-Off Freq


Рис. 3.5 – МО оцінки для формуючого СФ (±10%) 1-го порядку
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Рис. 3.6 – МО оцінки для формуючого СФ (±10%) 2-го порядку

Видно, що для фільтру першого порядку оптимальна частота зрізу трохи нижча, ніж частота сигналу 
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 , а для фільтру другого порядку вони приблизно однакові 
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. Це доводить, що умовою малих похибок алгоритму оцінювання є симетричність спектру завади відносно частоти сигналу.
1.10.5. Доцільність попередньої фільтрації вхідної суміші

Результати попереднього пункту мають, у першу чергу, суто пізнавальний сенс. На практиці кореляційний шумовий процес буде утворюватися внаслідок попередньої фільтрації до застосування квазіоптимального алгоритму оцінювання. Ситуація є подібною, але з тією суттєвою різницею, що параметром суміші є відношення с/ш на вході фільтру 
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 та на виході  с/ш вже залежить від настройки фільтру й не контролюється.

Графік МО оцінок (рис. Рис. 3.7 – МО оцінки для попереднього НЧ фільтру 1-го порядку) при застосуванні ФНЧ 1-порядку має велику плоску ділянку поблизу номіналу частоти, що демонструє велику робочу зону. Це підтверджує й наведена на рис. Рис. 3.8 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку поверхня СКП. Вона має також таку характерну рису як зменшення аргументу мінімуму СКП при збільшенні SNR. Це пояснюється тим, що при потужнішому сигналі можна ефективніше давити шум за рахунок додаткового придушення «надлишкової» потужності сигналу. Також при цьому допускається значна апріорна невизначеність частоти.
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Рис. 3.7 – МО оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку
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Рис. 3.8 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку

Деякого покращення МО оцінок можна досягнути, зменшивши кількість відліків у вікні. Це демонструє поверхня для випадку восьми відліків (рис. Рис. 3.9 – МО оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку), де різке зростання похибки за незначних співвідношень сигнал/шум не спостерігається. Але треба мати на увазі, що зменшення кількості відліків призводить до збільшення СКП.  
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Рис. 3.9 – МО оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку

Більш ефективним можна вважати застосування ФНЧ 2-го порядку, поверхня СКП якого наведена на рис. Рис. 3.10 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 2-го порядку. Так у порівнянні з рис. Рис. 3.8 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку значення СКП у точках оптимуму зменшується у 2…3 рази, але коли частота зрізу стає меншою за 
[image: image394.wmf]S

S

f

f

7

,

0

<

, що є означає придушення корисного сигналу, СКП різко зростає.
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Рис. 3.10 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 2-го порядку

Застосування смугових фільтрів, які дозволяють ще зменшити СКП в оптимальних точках, вимагає достатньо точного узгодження їх частотної настройки до діапазону можливих частот сигналу. Згідно з графіком МО на рис. Рис. 3.11 – МО оцінки для попереднього СФ 1-го порядку, отриманого для СФ 1-го порядку із шириною смуги у 20%, діапазон апріорної невизначеності не повинен виходити за значення 0,8…1,2 відносно істинного значення.
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Рис. 3.11 – МО оцінки для попереднього СФ 1-го порядку
1.10.6. Покращення оцінок частоти періодичних негармонійних сигналів

Визначений позитивний вплив попередньої фільтрації суміші стає також корисним при оцінюванні частоти періодичних негармонійних сигналів, основною рисою яких є наявність гармонійних складових вищих порядків. Як приклад на рис. Рис. 3.12 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку наведена поверхня СКП оцінки частоти меандру з фільтром 1-го порядку.
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Рис. 3.12 – СКП оцінки для попереднього ФНЧ 1-го порядку

Характерною особливістю є поступове зміщення 
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 в бік нуля, що обумовлено від’ємним значенням другої похідної амплітудно-частотної характеристики фільтрів Батерворта у високочастотній області.

Доцільність попередньої фільтрації слідує з того факту, що без неї помилки оцінки частоти меандру перевищують (навіть без шуму) +50% і практично стають марними.

Додатково було визначено, що значення СКП оцінок частоти трапеціїдальних сигналів, рівень гармонік яких значно менший, відносно меандру зменшується у 4…6 разів.
1.10.7. Виявлення частотного тренду

Як уже було сказано, квазіоптимальний алгоритм оцінювання дає достатньо ефективні оцінки частоти на короткому інтервалі спостереження, а за малого рівня шуму навіть на половині періоду, що наближає нас до фактичної миттєвої частоти та надає можливість спостерігати її тренд у часі. Для прикладу розглянемо обробку пачки ЛЧМ-сигналу із попередньою фільтрацією ФНЧ 1-го порядку. Як приклад наведені результати вимірювання миттєвої частоти ЛЧМ-сигналу, частота якого змінюється від 0,9 до 1,8 МГц  впродовж 10 мкс (рис. Рис. 3.13 – СКП оцінки для сигналу з ЛЧМ), частота дискретизації становила 16 МГц. 

[image: image399.png]18
16
14

12
mse ;4





Рис. 3.13 – СКП оцінки для сигналу з ЛЧМ
1.11. Опис структури удосконаленої системи синхронізації частоти
Окремим великим класом радіотехнічних систем, де може використовуватися оцінка МЧ, є системи частотної синхронізації. Саме на прикладі таких систем буде перевірена можливість практичного використання розглянутих раніше алгоритмів та методів оцінювання. 
Пропонується удосконалена система ЧАПЧ, схема якої подана на рис. Рис. 3.14 – Структура запропонованої системи ЧАПЧ, побудована на базі відомої системи з ЧД, блоку керування (БК), керованого генератора (КГ) з впровадженням декількох нововведень з метою покращення характеристик. Найвагомішим є використання ЧД з роздільним оцінюванням частот, що в свою чергу дозволяє впровадити розімкнений контур для прискорення перехідного процесу та вхідний адаптивний ФНЧ для придушення високочастотних завад.
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Рис. 3.14 – Структура запропонованої системи ЧАПЧ

Особливості кожного з блоків запропонованої системи та аналіз її характеристик буде розглянуто далі.
1.11.1. Швидкий частотний дискримінатор

Для вирішення завдання покращення швидкодії ЧАПЧ пропонується використання нового ЧД, блок-схема якого наведена на рис. Рис. 3.15 – Структура запропонованого частотного дискримінатора. У ньому миттєві частоти вхідного та вихідного сигналів отримуються незалежно у блоках швидкого оцінювання частоти, Це дозволяє додатково використати значення оцінки миттєвої частоти вхідного сигналу у розімкненому контурі управління. Суттєвою є відсутність фільтру різницевого сигналу, на відміну від класичного.
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Рис. 3.15 – Структура запропонованого частотного дискримінатора

Наступним принциповим питанням є використання швидкого алгоритму оцінювання частоти за короткою вибіркою, розглянутого раніше.

Одиничне значення миттєвої частоти в певній точці j дискретного часу розраховується на основі декількох (кількістю N) попередніх послідовних відліків сигналу і утворюють так зване вікно. Розмір цього вікна повинен бути принаймні чотири відліки, що зумовлено особливістю алгоритму. Збільшення цього розміру в реальних системах дозволяє підвищити стійкість до дії завад.

Для поточного часу j опорний та вихідний сигнали, які обробляються паралельно у двох блоках оцінки частоти, модель вікна може бути записана у вигляді векторів
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А модель швидкого ЧД може бути подана як
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де миттєві частоти оцінюються за векторами відліків у ковзних вікнах крок за кроком у кожен момент дискретного часу.
Використання запропонованого швидкого ЧД  призводить до необхідності проведення спеціальних досліджень: вплив розімкненого контуру і адаптивної фільтрації на ефективність підлаштування частоти. Якість регулювання частоти визначається стабільністю і тривалістю перехідного процесу та величиною усталеної помилки.

Оскільки швидкий ЧД є нелінійним елементом, поведінка замкнутого контуру управління за частотою не може бути точно описана в рамках класичної теорії управління. Таким чином, початкові дослідження запропонованої ЧАПЧ, як нової системи, здійснюється за допомогою комп'ютерного моделювання.
1.11.2. Модель керованого генератора

Дискретизований гармонійний вихідний сигнал 
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(

u

 з бажаною частотою генерується КГ, модель якого включає три структурні блоки (рис. Рис. 3.16 – Схема керованого генератора). 

[image: image408.png]



Рис. 3.16 – Схема керованого генератора

З метою наближення до реальних технічних систем вважається, що залежність частоти КГ від керуючого сигналу 
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 (регулювальна характеристика) є нелінійною та в загальному вигляді може бути подана за допомогою функціонального перетворення
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 є дійсним приростом фази генератора на j-ому кроці, а МЧ вихідного сигналу дорівнює 
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 Поточна фаза 
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 як сума всіх приростів фази між сусідніми відліками
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1.11.3. Блок керування з замкненим та розімкненим контуром

Розглянемо найпростішу модель БК першого порядку, що забезпечує астатизм ЧАПЧ за частотою. У такому випадку він може бути поданим наступною структурною схемою на рис. Рис. 3.17 – Структурна схема блоку керування.

Відповідна математична модель може бути записана як 
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 – коефіцієнти підсилення замкненого та розімкненого контурів, 
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 – різниця між значеннями оцінок миттєвих частот 
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 опорного та вихідного сигналів.
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Рис. 3.17 – Структурна схема блоку керування

В першу чергу слід зазначити, що при лінійній регулювальній характеристиці (
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) підлаштування частоти у системі ЧАПЧ може бути здійснене тільки за рахунок розімкненого контуру. В такому випадку замкнений контур стає непотрібним.

Тому подальші дослідження здійснено для випадку нелінійної регулювальної характеристики. Для прикладу була використана наступна залежність
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Та прийняти наступні умови комп’ютерного моделювання: діапазон частоти опорного сигналу 25% – 400% від номінального значення 1 МГц; частота дискретизації 50 МГц (
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мкс); розмір ковзного вікна M=50, що відповідає одному періоду номінального сигналу. Про інші відмінні умови буде сказано у кожному окремому випадку, де це буде потрібно.

Рис. Рис. 3.18 – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з розімкненим контуром при нелінійній характеристиці показує прискорення перехідного процесу за рахунок розімкненого контуру при фіксованому коефіцієнті підсилення замкненого: 
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Рис. 3.18 – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з розімкненим контуром при нелінійній характеристиці

Максимальне значення коефіцієнту підсилення р.к. Кр=0,9, при якому отриманий найкращий результат, є близьким до межі стійкості для заданого діапазону частот (16 разів). У різних ситуаціях тривалість аперіодичного перехідного процесу (до рівня 5% відхилення) становила 3-5 періодів сигналу. При зменшенні діапазону частот є можливість дещо скоротити цей час за рахунок збільшення Кр.

Було також встановлено, що квадратична та обернено квадратична нелінійність призводить до значного звуження частотного діапазону системи з точки зору її стійкості.
1.11.4. Адаптивний попередній фільтр

Основним недоліком оцінювача [81] є чутливість до наявності завад (зокрема вищих гармонік) та шумів, особливо у низькочастотному діапазоні. Для зменшення впливу цих факторів доцільно застосовувати попередню фільтрацію вхідного сигналу [84, 107, 109, 110]. Саме наявність оцінки його миттєвої частоти  надає можливість здійснювати в запропонованій швидкій ЧАПЧ адаптацію смуги фільтру. Це означає, що коефіцієнти 
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  передавальної функції 
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модифікуються на кожному поточному кроці j за законами синтезу фільтрів
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Смуга пропускання залежить від отриманої оцінки миттєвої частоти.

Адаптивний фільтр як елемент швидкої ЧАПЧ показано на рис. Рис. 3.19 – Структура адаптивного фільтра. Попередні дослідження показали, що застосування ФНЧ Батерворта першого порядку забезпечує мінімальні похибки оцінок частоти при забезпеченні достатнього частотного діапазону (діапазону стійкості системи). Тому на ньому в надалі зосереджується увага.
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Рис. 3.19 – Структура адаптивного фільтра

Першим принциповим моментом є доцільності застотування адаптивного фільтру є підтримання максимального співвідношення потужності сигнал/шум та мінімальної похибки оцінювання частоти, що досягаються при частоті зрізу фільтру, яка дорівнює частоті сигналу. Це доводять наведені на рис. Рис. 3.20 – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з синусоїдальним опорним сигналом графіки перехідних процесів для співвідношення потужностей сигнал/шум -10 дБ. Загальний вигляд перехідного процесу показаний на рис а, а для можливості детального їх сприйняття на наступних рисунках окремо показані збільшені фрагменти для кожної частоти.

Вочевидь, за відсутності фільтру ЧАПЧ є практично недієздатною при такому рівні шуму. Застосування неадаптивного фільтру, налаштованого на номінальну частоту, також суттєво зменшує похибку відслідковування частоти низькочастотного сигналу, але погіршує точність у зоні високочастотного сигналу внаслідок його придушення.
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Адаптивний фільтр дозволяє ще більше зменшити похибку підлаштування частоти низькочастотного сигналу, та суттєво покращити точність при високій частоті. Незначний програш при номінальній частоті відносно неадаптивного фільтру зумовлений флуктуаціями оцінок та, відповідно, частоти зрізу. Також помітно, що наявність фільтру практично не затягує перехідний процес.

Другий позитивний ефект від застосування адаптивного фільтру проявляється у придушенні вищих гармонік, які спричиняють появу похибок в оцінці частоти основного тону періодичних несинусоїдальних сигналів. Далі це розглядається на прикладі трикутного сигналу без шуму. 

На рис. Рис. 3.21 – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з періодичним пилкоподібним опорним сигналом показані перехідні процеси системи з адаптивним фільтром та без нього. Видно, що адаптивний фільтр забезпечує достатньо високу точність відслідковування основної частоти пилкоподібного сигналу.
1.12. Комп’ютерне моделювання динаміки системи та її компонентів

1.12.1. Перехідні процеси вимірювача частоти

Перш за все, проведемо дослідження перехідних характеристик блоку оцінювання частоти. За базові умови прийнято частоту дискретизації 50 МГц та розмір вибірки ковзного вікна 50 відліків (тривалість 1 мкс). На рис. Рис. 3.22 – Перехідні процеси блоку вимірювання при раптовому стрибку частоти в момент нульової фази наведено графіки зміни оцінок миттємої частоти на виході блоку оцінювання  при стрибках частоти а) вверх та б) вниз.
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Рис. 3.22 – Перехідні процеси блоку вимірювання при раптовому стрибку частоти в момент нульової фази

З графіків видно, що процес є нелінійним та аперіодичним, а його тривалість відповідає тривалості ковзного вікна. Встановлено, що флуктуації частоти під час перехідного процесу певною мірою залежать від поточної фази в момент стрибка частоти. Наявність шуму не має значного впливу та тривалість процесу та дає лише незначні флуктуації часу моменту закінчення переходу.

На рис. Рис. 3.23 – Перехідні процеси блоку вимірювання при раптовому стрибку частоти в момент нульової фази при наявності попереднього
ФНЧ Батерворта 1-го порядку наведено перехідні процеси оцінок миттєвої частоти при додатковому використанні попереднього ФНЧ Батерворта 1-го порядку за умов, аналогічних попередньо описаним ситуаціям. 

[image: image437.png]x10

28

26

R
~ i

[11] © ‘e1o1oeR

<

B

21 215 22 225
Yac [c] x10

205

195





[image: image438.png]x10

10

B ©

[11] © ‘e1o1oeR

225

22

215

21

205

x10

Yac [c]




Рис. 3.23 – Перехідні процеси блоку вимірювання при раптовому стрибку частоти в момент нульової фази при наявності попереднього
ФНЧ Батерворта 1-го порядку

Графіки демонструють незначне збільшення тривалості перехідного процесу та перегерулювання, а усталений режим досягається через час, що приблизно дорівнює подвійній тривалості ковзного вікна. Очевидно, такі зміни викликані інерційністю, яку вносить фільтр в перехідний процес зміни форми самого сигналу.
1.12.2. Динамічні характеристики запропонованої ЧАПЧ

Спершу розглянемо перехідні процеси після стрибка частоти при різних значеннях частоти, розміру ковзного вікна та можливогого додаткового значення центральної частоти, яке вводиться в контур керування поряд з сигналом блоку керування. На рис. Рис. 3.24 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку частоти наведено графіки перехідних процесів для двох різних стрибків частоти до (1) 3 та (2) 10  МГц. 
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Рис. 3.24 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку частоти 
З цього графіка добре видно, що тривалість перехідного процесу не залежить від різниці між старою та новою частотами.

На рис. Рис. 3.25 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку частоти для різних тривалостей ковзного вікна наведено графіки перехідних процесів для різних тривалостей ковзного вікна 1) 0.25 мкс, 2) 0.5 мкс, 3) 1 мкс, 4) 2 мкс.
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Рис. 3.25 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку частоти для різних тривалостей ковзного вікна 
З наведених графіків можна зробити висновок, що тривалість перехідного процесу прямо пропорційна тривалості вікна.

Тепер дослідимо можливість введення в контур керування сигналу середньої частоти, який зустрічаєтсья в багатьох системах [84, 87] для прискорення перехідного процесу та збільшення робочого діапазону. Графіки перехідних процесів для сигналу частотою 1) 0,1 2) 0,5 3) 0,8 4) 1 МГц  наведено на рис. Рис. 3.26 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку
частоти для різних значень центральної частоти. 
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Рис. 3.26 – Перехідні процеси системи ЧАПЧ при раптовому стрибку
частоти для різних значень центральної частоти
Добре видно, що  додавання сигналу центральної частоти фактично не впливає на перехідний процес при зміні частоти сигналу, а лише на початковий етап захоплення частоти – ближче значення прискорює перехідний процес. Очевидно при 
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 МГц система відразу працює на потрібній частоті і перехідний процес відсутній. Можливе також значення додаткового сигналу, що перевищує частоту вхідного сигналу, але воно не повинно перевищувати значення, при якому нормована частота дорівнюватиме 
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 рад, оскільки при перевищенні система втрачає стійкість.

Тепер порівняємо характеристики запропонованої системи з типовою схемою ЧАПЧ. На рис. Рис. 3.27 – Перехідні процеси типової ЧАПЧ а) показано часову діаграму зміни частоти КГ, що була отримана за допомогою комп'ютерного моделювання при типових умовах моделювання, початкова частота опорного сигналу – 
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 = 1 МГц, стрибок  частоти опорного сигналу до 0,67 МГц в момент часу 20 мкс та 1,5 МГц при 40 мкс; співвідношення сигнал/шум  20 дБ;  у контурі використовується експоненційний фільтр з частотою зрізу
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 МГц; коефіцієнт підсилення замкненого контуру 
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Рис. 3.27 – Перехідні процеси типової ЧАПЧ

Цей графік демонструє максимально можливу зміну частоти (динамічний діапазон), яка дорівнює приблизно 2,2 рази. Цей діапазон може бути отриманий для довільної основної частоти після відповідних підлаштувань частоти зрізу контурного фільтра і коефіцієнта підсилення. Характерною рисою є наявність згасаючих коливальних процесів, які викликані наявністю жорсткого фільтра нижніх частот, який необхідний для придушення високочастотної гармонійної складової. Тривалість перехідного процесу при максимальному стрибку частоти перевищує 12 мкс (приблизно 18 періодів нової частоти). Вплив шуму проявляється у наявності незначних коливань частоти в усталеному режимі, але в цілому його дія нейтралізована дією фільтру.
У деяких практичних випадках допускається набагато менший діапазон зміни частоти, наприклад ±10%, як це показано на рис. Рис. 3.27 – Перехідні процеси типової ЧАПЧ б). Принциповим моментом є оптимальні значення параметрів, які забезпечують найкращу швидкість відгуку для кожного діапазону зміни частоти. У цьому випадку 
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Дослідження системи з ФНЧ Батерворта 1-го порядку показало результати, схожі на експоненційний фільтр. У той же час фільтр 2-го порядку звужує системи динамічний діапазон і значно затягує перехідний процес, тому його використання у більшості випадків недоцільне.

Перехідний процес запропонованої системи (рис. Рис. 3.28 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ а) отримано за вищезазначених умов моделювання при розмірі вікна в один період і коефіцієнті підсилення 
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. Видно, що система стабілізується приблизно за 3 мкс ( 3 періоди номінальної частоти) практично без перерегулювання, тобто швидкість у кілька разів більша, ніж у типової системи . Іншою значною перевагою є більш широкий робочий частотний діапазон ( ~ 100 разів), що демонструє рис. Рис. 3.28 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ б).

Коливання частоти,  яке є побічним ефектом роботи з дискретизованим сигналом, значно посилюється на високій частоті (яка дорівнює чверті від частоти дискретизації). Відсутність інерційних елементів автоматично означає відсутність до додаткових обмежень робочого діапазону і затримок перехідного процесу.
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Рис. 3.28 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ

Хоча ця система усереднено стабілізує частоту гармонійного сигналу, але допускає фазові флуктуації в діапазоні 
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, які додатково стимулює присутність шуму. Спостерігається дещо підвищена чутливість до шуму в порівнянні з базовою системою (рис. Рис. 3.29 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ а). Крім того, додаткова фільтрація різницевого сигналу 
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 у модулі оцінювання не зменшує вплив шуму (що видно з рис. Рис. 3.29 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ б для експоненціального фільтра з частотою зрізу 
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 МГц), тому є недоцільною. Значно більш ефективним є використання попереднього фільтру, як це показано раніше.
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Рис. 3.29 – Перехідні процеси запропонованої ЧАПЧ
1.13. Висновки

1. Застосування нового частотного дискримінатора дозволяє покращити точність відслідковування частоти у порівнянні з класичною системою а використання розімкненого контуру та адаптивного попереднього фільтру додатково покращує характеристики системи.

2. Адаптивний фільтр суттєво зменшує похибку системи синхронізації, якщо вхідний сигнал спотворений шумами та високими гармоніками.

3. Найоптимальнішим з погляду точності та швидкодії системи є використання низькочастотного попереднього фільтру першого порядку з частотою зрізу, яка дорівнює частоті основної гармоніки вхідного сигналу.

4. Перехідний процес блоку оцінювання частоти має нелінійні флуктуації, а його тривалість залежить лише від тривалості ковзного вікна та не залежить від діапазону зміни частоти та потужності шуму.

5.  При лінійній частотній модуляції та наявності у вибірці сигналів декількох частот алгоритм оцінювання з використанням авторегресії ковзного середнього дає значення оцінки близьке до зваженого за потужністю середнього арифметичного всіх наявних частот. 
РОЗДІЛ 4.
РОЗРОБКА ДОСЛІДНИЦЬКОГО ПРОГРАМНОГО КОМПЛЕКСУ

У дисертаційній роботі запропоновані варіанти програмної (в середовищі Matlab) та технічної реалізації на базі програмованих логічних інтегральних схем (ПЛІС) розглянутих у роботі алгоритмів оцінювання та фільтрації.
1.14. Призначення та структура програмного комплексу
Дослідницький програмний комплекс розроблявся з метою  забезпечення програмного середовища для проведення статистичних досліджень ефективності алгоритмів та систем, описаних у попередніх розділах. Визначено, що він повинен забезпечувати моделювання випадкових величин із заданими ймовірнісними розподілами, сигналів з потрібними параметрами або імпорт потрібних даних зі стороннього джерела; обробку інформації розглянутими алгоритмами та системами без обмежень на часові затрати; збереження оброблених даних, а також  отримання статистичних та інших показників ефективності.
На рис. Рис. 4.1 – Структура дослідницького програмного комплексу наведена структура дослідницького програмного комплексу. Глобально він поділений на дві принципово відмінні складові – допоміжну бібліотеку підпрограм та основний набір дослідницьких програм. Бібліотека підпрограм утворює середовище для здійснення комплексних досліджень алгоритмів та систем. Програми першої групи призначені для моделювання сигнально-завадових сумішей та їх складових за заданими параметрами детермінованих та випадкових величин. Передбачена можливість створення одновимірних або комплексних моделей. Програми групи оцінювання реалізовують усі розглянуті у роботі алгоритми оцінювання параметрів сигналу. Наступна група включає в себе набір оптимізаційних підпрограм, які входять до складу ітераційного алгоритму оцінювання. Блок «Фільтрація» включає у себе підпрограми для фільтрації часових послідовностей сигналу, у тому числі медіальний фільтр, фільтри з нескінченною імпульсною характеристикою та процедури усунення імпульсної завади з вхідної вибірки. Статистичні процедури призначені для розрахунку статистичних показників алгоритмів обробки, зокрема імовірностей хибної тривоги та характеристик виявлення алгоритмів виявлення. До допоміжних процедур належать всі інші підпрограми, які не увійшли до попередніх груп, та призначені для виконання певних сервісних операцій. 
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Рис. 4.1 – Структура дослідницького програмного комплексу
Дослідницькі програми забезпечують безпосереднє моделювання всіх процедур та процесів, пов’язаних з оцінюванням параметрів сигналів, розшаруванням вибірки, цензуруванням оцінок, підлаштуванням частоти, імітацією роботи РЛС та виявленням раділо локаційних сигналів. Програма для розшарування вибірки дозволяє досліджувати різноманітні алгоритми знаходження порогу розшарування на прикладі різних моделей сигнальної вибірки, порівнювати їх ефективність за статистичними показниками та візуально. Програма оцінювання параметрів гармонійного сигналу дозволяє отримати статистичні показники запропонованих алгоритмів оцінювання як самостійно, так і у комплексі з процедурами розшарування та цензурування. Програма досліджень систем ЧАПЧ забезпечує моделювання систем синхронізації за класичною та удосконаленою структурними схемами, дослідження динамічних характеристик систем, зокрема блоків оцінювання миттєвої частоти. Програма для імітації індикатора кругового огляду РЛС фактично є основою програмного підкомплексу моделювання РЛС, який включає в себе як алгоритми обробки радіолокаційної інформації, спеціальні програми для візуалізації даних, та елементи графічного інтерфейсу користувача. Завдяки цьому комплекс може бути використано незалежно сторонніми людьми, наприклад при проведенні лабораторних робіт.

Програмний комплекс імітації  роботи РЛС дозволяє моделювати роботу радіолокаційної станції протягом одного періоду огляду, зокрема імітувати надісланий та прийнятий сигнали, проводити обробку цих сигналів декількома стандартними алгоритмами та процедурами. Прийнятий сигнал моделюється у вигляді квадратурної суміші сигналів, відбитих від декількох цілей з довільними координатами, швидкістю та потужністю відбитого сигналу, некорельованого гаусівського шуму та хаотичної імпульсної завади. Програма дозволяє змінювати основні параметри радіолокатора, такі як тривалість імпульсу, частота запускаючих імпульсів, тривалість повного огляду, ширина діаграми спрямованості. Серед доступних реалізованих алгоритмів та процедур обробки є амплітудний, фазовий детектори, розглянутий в роботі адаптивний виявлювач, декілька алгоритмів амплітудної обробки за дальністю, азимутальний виявлювач, процедура оцінювання азимуту. Окрім візуальної індикації програма дозволяє також проводити статистичні розрахунки ефективності алгоритмів обробки радіолокаційних сигналів, у тому числі підраховувати пороги для забезпечення сталої імовірності хибної тривоги, будувати характеристики виявлення та графіки точності оцінок азимуту цілі.
1.15. Реалізація оцінювача миттєвої частоти на мові VHDL
ПЛІС – це виріб електроніки, який поєднує в собі конструктивні особливості репрограмованих пристроїв та дискретної логіки. На відміну від звичайних цифрових мікросхем, логіка функціонування ПЛІС не визначається виробником при виготовленні, а задається за допомогою програмування. Для цього використовуються програматори і налагоджувальні середовища, що дозволяють задати бажану структуру цифрового пристрою у вигляді принципової електричної схеми або програми на спеціальних мовах опису апаратури (Verilog, VHDL, AHDL та інші) поряд  з іншими графічними формалізмами, що підходять для опису функціональної поведінки на системному рівні, наприклад, часові діаграми, графи зміни станів тощо. Зокрема, VHDL є де-факто стандартом в європейській дизайн-спільноті для апаратного опису і для великої частки інструментів синтезу та моделювання.

Головна перевага VHDL пов'язана з можливістю задання поведінки системи за допомогою змішаного опису на різних рівнях абстракції: функціональний, регістрових передач і структурний. Таким чином VHDL забезпечує високу гнучкість як під час опису дизайну так і фаз моделювання. Крім того, VHDL підтримує ієрархічну підхід до проектування, де опис елементів, що утворюють ієрархію і забезпечують глобальну функціональність. Такий підхід забезпечує також можливість використання змішаного опису частин на різних ієрархічних рівнях.

Інші переваги VHDL пов'язані з можливістю легкого задання потоків даних та потоків управління системи та підтримкою модульного підходу до проектування. Таким чином проектувальник має можливість повторного використання існуючих компонентів. Так VHDL підтримує визначення функцій і процедур для розділення складного опису на дрібніші та простіші функціональні блоки. Вони можуть бути зберігатися як самостійні файли, скомпільовані і перевірені окремо.
Інколи для опису структури використовують засоби на зразок Xilinx System Generator або Altera DSP Builder. Це спеціальні додатки для конструювання структур систем на ПЛІС. Це програмна платформа яка використовує  Simulink, що входить до складу MATLAB, для виконання високорівневого опису систем цифрової обробки сигналів у зручному графічному середовищі з подальшим автоматичним генеруванням програмного коду VHDL для синтезу апаратної реалізації набазі ПЛІС.

На рис. Рис. 4.2 – Структура  наведено блок оцінювання миттєвої частоти, реалізованому на мові VHDL на архітектурному (функціональному) рівні. На кожному такті системного часу відбувається зчитування нового значення вхідного сигналу та обчислення та виведення одного значення миттєвої частоти. 
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Рис. 4.2 – Структура блоку оцінювання миттєвої частоти
Блок приймає на вхід значення поточного відліку xi та видає значення миттєвої частоти fr. Запропонована структура включає в себе як стандартні блоки перемножування, додавання, інверсії, затримки на один такт, так і спеціалізовані модулі для складних математикних функцій. Причому, реалізації функцій кореня квадратного (sqrt) та арккосинуса (arccos) взяті зі стандартної бібліотеки ieee.math_real.all. Також на схемі не розкрита структура спеціального логічного блоку DD, завданням якого є вибір одного з двох значень a1, a2, який потрапляє у задані межі 
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 або видачу нуля у випадку наявності збою в процедурі розрахунку арккосинусу. Текст головної програми моделювання наведено у додатку А. 4 Програма вимірювача миттєвої частоти на VHDL.
1.16. Висновки

1. Дослідницький програмний комплекс забезпечує середовище для проведення імітаційного та статистичного моделювання алгоритмів обробки сигналів та декількох систем, в яких можливе практичне їх застосування.

2. Програми та підпрограми комплексу виконані за  модульним принципом, що спрощує їхню інтеграцію в інші комплекси, забезпечує можливість відокремлення та сприяє гнучкості при комбінуванні.

3. Розроблена програма імітації роботи РЛС забезпечує достатній інструментарій для дослідження типових алгоритмів обробки радіолокаційних сигналів, а також дозволяє легко інтегрувати сторонні нетипові компоненти.
4. Можливість апаратної реалізації розглянутих  в роботі методів перевірена на прикладі програми оцінювача миттєвої частоти на мові програмування логічних схем VHDL.
ВИСНОВКИ

У результаті виконаних досліджень вирішена актуальна науково-прикладна задача підвищення ефективності оцінювання параметрів гармонійних сигналів за рахунок використання ітераційних алгоритмів, адаптованих до структури ФП.
1. Для оцінювання миттєвих значень параметрів вузькосмугових радіолокаційних сигналів у реальному часі придатні лише алгоритми, які дають достатньо ефективні оцінки на обмеженому інтервалі спостереження в режимі ковзного вікна.

2. Запропонований метод множинного оцінювання дозволяє шляхом розв’язання простих систем нерівностей отримати гарантовані оцінки параметрів гармонійного сигналу за короткою вибіркою при відомому та обмеженому максимальному рівні шуму.

3. Запропонований ітераційний алгоритм оптимізації ФП, адаптований до її структури, майже повністю усуває зміщення МО та у 2–4 рази зменшує дисперсію оцінок параметрів у порівнянні з початковими оцінками за відомими алгоритмами.

4. Застосування процедури цензурування за критерієм співвідношення оцінок потужностей сигнал/шум майже повністю усуває аномальні оцінки частоти на виході блоку оцінювання.

5. Удосконалена на підставі запропонованих методів оцінювання параметрів система ЧАПЧ має набагато кращі частотні динамічні характеристики у порівнянні з класичною системою, зокрема в 3–6 разів швидший перехідний процес та робочий діапазон приблизно 10–1000% від номінальної частоти.

6. Розроблений дослідницький програмний комплекс забезпечує середовище для проведення імітаційного та статистичного моделювання розглянутих у роботі алгоритмів обробки сигналів, систем ЧАПЧ та РЛС.
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63. Gwo-Jia Jong. Simultaneous Frequency and Harmonic Magnitude Estimation Using Decoupled Modules and Multirate Sampling / [Gwo-Jia Jong, Chen-Shen Huang, Peng-Linag Peng, Gwo-Jiung Horng]  // International Journal of Innovative Computing, Information and Control. — 2013. — Vol. 9, № 1. — pp. 269–285.
64. Прикладная статистика. Основы эконометрики: [уч. для ВУЗов: в 2 т. 2-е изд., испр.]. — Т. 2: Айвазян С А. Основы эконометрики. — М.: Юнити-Дана, 2001. — 432 с.

65. Деврой Л. Непараметрическое оценивание плотности / Л. Деврой, Л. Дьерфи. — М.: Мир, 1988. — 408 с.

66. Райбман Н.С. Что такое идентификация / Н. С. Райбман. — М.: Наука, 1970. — 119 с.

67. Stigler S. M. Robustness history / S. M. Stigler// The American Statistician. — 2010. — Vol. 64, № 4. — pp. 277–281.
68. Atkinson A. C. Detecting shocks: outliers and breaks in time series / A. C. Atkinson, S. J. Koopman, N. Shephard // Journal of Econometrics. — 1997. — Vol. 80. — pp. 387–422.

69. Орлов А. И. Прикладная статистика / А. И. Орлов. — М.: Экзамен, 2004. — 483 с.
70. Хьюбер Дж. П. Робастность в статистике:[пер. с англ.] / Дж. П. Хьюбер. — М. : Мир, 1984. — 304 с.: ил.
71. Jurečková J. M-, L-, and R-estimators // Handbook of Statistics: Nonparametric Methods. — [2nd ed.]. — Elsevier, 1984. — Vol. 4. — pp. 463–485.
72. Прокопенко І. Г. Методи і засоби обробки сигналів. Оцінювання, виявлення, фільтрація. / І. Г. Прокопенко. — К.: НАУ, 2001. — 204 с.
73. Куликов Е. И. Оценка параметров сигналов на фоне помех 
/ Е. И. Куликов, А. П. Трифонов. — М.: Сов. радио, 1978. — 296 с.
74. Минц М. Я. Оперативный метод измерения параметров гармо-нического сигнала / М. Я. Минц, В. Н. Чинков // Измерительная техника. — 1995. —  № 7. — С. 47–51.
75. Кей С. М.  Современные   методы   спектрального   анализа:  Обзор / С. М. Кей, С. Л. Марпл // ТИИЭР. — 1981. — Т. 69, № 11. — С. 5–51.

76. Kay S. M. Modern Spectral Estimation: Theory and Application / S. M. Kay. —  Prentice Hall, 1999. — 560 p.
77. Дженкинс Г.  Спектральный анализ и его приложения. Пер. с англ. /  Г. Дженкинс, Д. Ватс. — М.: Мир, 1971. — вып. 1. — 316 с.

78. Дженкинс Г.  Спектральный анализ и его приложения. Пер. с англ. /  Г. Дженкинс, Д. Ватс. — М.: Мир, 1972. — вып. 2. — 287 с.

79. Бокс Дж. Анализ временных рядов: Прогноз  и управление / Дж. Бокс, Г.  Дженкинс. — М.: Мир, 1974. — вып. 1. — 406 с.

80. Пат. 41445 Україна, МПК (2009) G 01 R 23/00. Спосіб вимірювання частоти гармонічного сигналу / Омельчук І. П., Прокопенко І. Г.; заявник і патентовласник Національний авіаційний університет. — № u200814165; заявл. 09.12.08; опубл. 25.05.09, Бюл. № 10. — 4 c.
81. Прокопенко І. Г. Квазіоптимальна оцінка частоти гармонічного сигналу на обмеженому інтервалі спостереження / І. Г.  Прокопенко, І. П. Омельчук  //  Електроніка та системи  управління. — 2009. — № 1 (19). — С. 39–45.
82. Прокопенко І. Г. Синтез квазіоптимальної оцінки частоти гармонічного сигналу із сталою складовою / І. Г. Прокопенко, І. П. Омельчук // Вісник Державного університету інформаційно-комунікаційних технологій. — 2009. — Т. 7, № 1. — С. 63–69.

83. Xiao-Qiang Guo. Phase locked loop and synchronization methods for gridinterfaced converters: a review / Xiao-Qiang Guo, Wei-Yang Wu, He-Rong Gu //  PRZEGLĄD ELEKTROTECHNICZNY (Electrical Review). — 2011. — №4. — pp. 182—187. — ISSN 0033-2097.
84. Cacciato M. Robustness Evaluation of Phase-Locked Loop Algorithms for Single-phase Distributed Generation Systems / [M. Cacciato, A. Consoli, V. Crisafulli, G. Scarcella, G. Scelba] // International Symposium on Power Electronics, Electrical Drives, Automation and Motion SPEEDAM–2010: International conference, Pisa, Italy, 14–16 June 2010.: conf. proc. — Pisa, 2010. — pp. 914–919.
85. Silva S. M. Performance Evaluation of PLL algorithms for  single-phase grid-connected systems / [S. M. Silva, B. M. Lopes, B. J. C. Fiho, R. P. Campana, W. C. Bosventura] // Industry Applications Conference IAS–2004: International conference, Seattle, USA, 3–7 Oct. 2004.: conf. proc. — Seattle, 2004. — Vol. 4. — pp. 2259–2263.
86. Eren S. Robustness Evaluation of Phase-Locked Loop Algorithms for Single-phase Distributed Generation Systems / [S. Eren, M. Karimi-Ghartemani, A. Bakhshai] // World Wind Energy Conference: International conference, Kingston, Canada, 24–26 June 2008.: conf. proc. — Kingston, 2008.
87. Karimi-Ghartemani M. A  New Phase-Locked Loop  (PLL)  System / M. Karimi-Ghartemani, M.R. Iravani // Midwest Symposium on Circuits and Systems MWSCAS–2001: International conference, Dayton, Ohio, USA, 14–17 Aug. 2001.: conf. proc. — Dayton, 2001. — Vol. 1. — pp. 421–424.
88. Клэппер Дж. Системы фазовой и частоной автоподстройки частоты / Клэппер Дж., Фрэнкл Дж.; пер с англ. под. ред. А. Ф. Фомина. — М.: Энергия, 1977. — 440 с.
89. Curran J. T. Improving the Design of Frequency Lock Loops for GNSS Receivers / James T. Curran, G´erard Lachapelle, Colin C. Murphy // IEEE transactions on aerospace and electronic systems. — 2012. — Vol. 48, №. 1.— pp. 850–868
90. Rodríguez P. Multiresonant Frequency-Locked Loop for Grid Synchronization of Power Converters Under Distorted Grid Conditions / P. Rodríguez, A. Luna, I. Candela, R. Mujal, R. Teodorescu, F. Blaabjerg // IEEE transactions on industrial electronics. — 2012. — Vol. 58, №. 1. — pp. 127–138.
91. Kamel A. M. Design and Testing of an Intelligent GPS Tracking Loop for Noise Reduction and High Dynamics Applications / Ahmet M. Kamel // 23rd International Technical Meeting of the Satellite Division of the Institute of Navigation 2010 (ION GNSS 2010): International conference, Portland, USA, 21–24 Sept. 2010.: conf. proc. — Portland, 2001.
92. Марпл-мл. С. Л. Цифровой спектральный анализ и его приложения / С. Л. Марпл-мл.; пер. с англ., под ред. И. С. Рыжака. — М.: Мир, 1990. — 584 с.

93. Дюран Б. Кластерный анализ / Дюран Б. Оделл, П.; пер с англ. под ред А. Я. Боярского — М.: Финансы и статистика, 1977. — 128 с.

94.  Everitt B. S. Cluster Analysis / [Brian S. Everitt, Sabine Landau, Morven Leese, Daniel Stahl]. — [5th ed.]. — London: Wiley, 2011. — 330 p.

95. Гаскаров Д. В. Малая выборка / Д. В. Гаскаров, В. И. Шаповалов. — М.: Статистика,1978. — 248 с.

96. Епанечников В. А. Непараметрическая оценка многомерной плотности // Теория вероятностей и ее применения. 1969. — Т. 14. — Вып. 1. — С. 156—162.

97. Стронгин Р. Г. Численные методы в многоэкстремальных задачах /    Р. Г. Стронгин. — М.: Наука, 1978 — 240 с.

98. Кунцевич В. М. Управление в условиях неопределённости: гарантированные результаты в задачах управления и идентификации: [монограф.] / В. М. Кунцевич. — К:, Наук. думка, 2006 — 284 с. — (Проект «Наук. кн.»). — ISBN 966-00-0532-6
99. Житецкий Л. С. Адаптивные системы управления с параметрическими и непараметрическими неопределённостями / Л. С. Житецкий, В. И. Скурихин. — К.: Наук. думка, 2010 — 304 c. — (Проект «Наук. кн.»).
100. Jaulin L. Guaranteed nonlinear set estimation via interval analysis //  Bounding Approaches to System Identification. — New York, 1996. — Chapt. 23 — pp. 363–381

101. Кунцевич В. М. Гарантированные оценки для некоторых классов функций, нелинейных по параметрам / В. М. Кунцевич // Проблемы управления и информатики. —2005. — №3. —  С. 17–26.
102. Соболь И. М. Численные моды Монте-Карло / И. М. Соболь. — М.: Наука, 1973. — 511 с. 

103. Шалыгин А. С. Прикладные методы статистического моделирования / А. С. Шалыгин, Ю. И. Палагин. — Л.: Машиностроение, — 1986. — 320 с.
104. Вентцель Е. С. Теория вероятностей / Е. С. Вентцель. — М. : Наука, 1969. — 576 с.

105. 1974Rife D. C. Single-Tone Parameter Estimation from Qiscrete-Time Observation / D. C. Rife, R. R. Boorstyn // IEEE Transactions on Information Theory. — 1974. — Vol. IT–20, №5. — pp. 591–598.
106. Репин В. Г. Статистический синтез при априорной неопределенности и адаптацbя информационных систем / В. Г. Репин, Г. П. Тартаковский. — М.: Сов. радио,  1977. — 432 с.

107. Pat. № CN201004621Y, CN, IPC H03L7/18. Mutual loop circuit device for decimal fraction frequency division lock / Weigang Sun, Huainan Ma, Wenshen Wang.; publ. date: 09.01.2008.

108. Haykin S. Adaptive Filter Theory / Simon Haykin. — [4th ed.]. — Prentice Hall, 2001. — 936 p.
109. Kušljevic M. D. A Simple Method for Design of Adaptive Filters for Sinusoidal Signals / Miodrag D. Kušljević  // IEEE transactions on instrumentation and measurement. — 2008. — Vol. 57, No. 10. — pp. 2242–2249.
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ДОДАТОК А.  Програмний дослідницький комплекс

Програмний дослідницький комплекс включає у себе бібліотеку з 24 підпрограм та чотири основні дослідницькі програми. Загальна структура подана на рис. Рис. А.1   Їхні назви подані напівжирним курсивним шрифтом у відповідних структурних блоках. 

[image: image459]
Рис. А.1 – Структура дослідницького програмного комплексу

А. 1 Програмний комплекс оцінювання параметрів 
А 1.1 Програма дослідження розшарування вхідної вибірки з імпульсною завадою
Програма для дослідження розшарування дозволяє розраховувати статистичні показники ефективності різних критеріїв розшарування, варіантів інтерполяції, а також інших методів усунення імпульсних завад. Основним змінним компонентом є підпрограма фільтрації імпульсних завад impulse_filter_drv, блок-схума якої наведена на рис. Рис. А.2 – Структура підпрограми фільтрації вибірки, а текст у додатку А 1.3 Тексти програм. Блок схема основної програми Separation наведена на рис. Рис. А.3 – Структура програми дослідження розшарування.
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Рис. А.2 – Структура підпрограми фільтрації вибірки
[image: image461.png]carmany y sxizsii saoipm





Рис. А.3 – Структура програми дослідження розшарування
А 1.2 Процедури оцінювання параметрів гармонійного сигналу
Програмний комплекс дослідження алгоритмів оцінювання параметрів складається з однієї основної програми, бібліотеки програмних компонентів та допоміжних підпрограм. Він дозволяє моделювати коротку послідовність відліків сигналу (одну пачку) заданої довжини у суміші з декількома типами завад,  оцінювати значення параметрів за відповідними алгоритмами зі сталою складовою або без неї. На рис. Рис. А.4 – Узагальнена структура програми дослідження зображено узагальнений алгоритм функціонування основної програми оцінювання параметрів ParamEst, яка також включає в себе цензурування оцінок.

В комплексі використовуються підпрограми початкового оцінювання частоти двох типів: для простого гармонійного сигналу та для гармонійного сигналу зі сталою складовою. Структура підпрограми першого типу ARMA наведена на рис А.5, а підпрограми другого типу ARMA_const – на рис. А.6, тексти – у додатку А 1.3 Тексти програм. Як видно, для роботи під програм достатньо передачі на вхід лише масиву значень сигналу без жодної додаткової інформації.
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Рис. А.4 – Узагальнена структура програми дослідження
Відповідно до підпрограми оцінки частоти підпрограма оцінки параметрів також має два типи. Підпрограма першого типу AMSFI оцінює значення амплітуди та початкової фази сигналу, а підпрограма другого типу AMSFIC також оцінює амплітуду сталої складової (блок-схема на рис. Рис. А.7 – Структура підпрограми початкового оцінювання параметрів для випадку наявності сталої складової). Алгоритм для підпрограми першого типу відрізняється тим, що в ньому розв’язується система нижчого порядку і не обчислюється значення третього невідомого параметра 
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A

. Для роботи підпрограми крім самого масиву відліків сигналу необхідне і значення початкової оцінки частоти, знайдене на попередньому кроці.
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Рис. А.5 – Структура підпрограми 

Рис. А.6 – Структура підпрограми
    оцінювання частоти без сталої

     оцінювання частоти зі сталою
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Рис. А.7 – Структура підпрограми початкового оцінювання параметрів для випадку наявності сталої складової

Ітераційна процедура пошуку LF_optimization (рис. Рис. А.8 – Структура підпрограми багатовимірної оптимізації) призначена для уточнення знайдених раніше значень оцінок параметрів сигналу шляхом пошуку мінімуму багатовимірної функції правдоподібності. В її основі лежить рекурсивна процедура , яка реалізує поетапний пошук за кожним параметром. Приклад алгоритму локальної оптимізації частоти у процесі виконання рекурсії наведено на рис. Рис. А.9 – Алгоритм локальної мінімізації за частотою.  Якщо у вхідній вибірці стала складова відсутня, то оптимізація верхнього рівня не виконується і значення сталої не передаються на нижчий рівень.

[image: image467.png]( ITouaTox

OTpIMAaHHS MACHBY
BUITIKIB CYMIIII

* *

. . .
Ta OLIHOK Y, P, @, C,

MiHiMi3aIig 3a
CTAJIO0 CKIA0BOIO

MiHiMi3aIig 3a
AMILLTY IO

MiHiMi3aIig 3a
(azoro

MiHiMi3aIlg TI00aabHa

3a YaCTOTOKO <

MiHiMi3aIligd JTOKaJIbHa
32 YaCTOTOKO

BuseaeHHS 3HAUCHD

PR . .
Vinin > Prnin, Pnin, Covin

Kinern )





Рис. А.8 – Структура підпрограми багатовимірної оптимізації
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Рис. А.9 – Алгоритм локальної мінімізації за частотою
А 1.3 Тексти програм
Separation

clear

clc

Ts=1e-6;
% Період сигналу 

Tw=1e-6;
% Тривалість вікна
Nw=50;
% Розмір вікна
Fs=Nw/Tw;
% Частота дискретизації
Kk=500;
% Кількість ітерацій
Ps=0.5;
% Потужність сигналу
Pn=0.005; 
% Потужність шуму
Pi=0.1;

% Імовірність появи завади
Ui=3;

% Амплітуда імпульсу
Pc=0;

% Потужність корельовано завади 
rc=0.99;
% Коефіцієнт кореляції
Nn=Nw;

aPar=0:0.015:0.3;

Kp=length(aPar);

    det=0;

    det2=0;

    fls=0;

    fls2=0;

    aFr0=zeros(1,Kk);

    aFr1=zeros(1,Kk);

    aFr2=zeros(1,Kk);

    for k=1:Kk

        mn=zeros(1,Nn);

        ms=zeros(1,Nn);

        mi=zeros(1,Nn);

                        % Сигнал та шум
        Pi=aPar(p);

        U0=sqrt(2*Ps);

        phet=2*pi*rand(1);%0;%pi/2;%0;%

        for i=1:Nn

            ms(i)=U0*sin(phet);

            mn(i)=+sqrt(-2 * Pn* log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

            phet=phet+2*pi/(Ts*Fs);

        end

                        % ХІЗ
        for i=1:Nn

            if rand<=Pi

                mi(i)=Ui*sign(rand-0.5);%*ceil(rand*2);%

            end 

        end

                        % Корельована завада
        mc=sqrt(2*Pc);%corgaus(Nn,Pc, rc);

                        % Змішування
        my = ms + mn + mi + mc;

                        % Фільтрація
        [aFilt] = Med_Filtr(my,5,0);%impulse_filter_abs(my);

        [aFl] = impulse_filter_abs(my);

        [aFilt2] = impulse_filter_drv(aFl);

                    % Оцінювання частоти

        aFr0(k) = ARMA(my);

        aFr1(k) = ARMA(aFilt);

        aFr2(k) = ARMA(aFilt2);

    end

    k0=0; k1=0; k2=0;

    mo0=0; mo1=0; mo2=0;

    for k=1:Kk

        if aFr0(k) ~=0

            k0 = k0 + 1;

            mo0 = mo0 + aFr0(k);

        end

        if aFr1(k) ~=0

            k1 = k1 + 1;

            mo1 = mo1 + aFr1(k);

        end

        if aFr2(k) ~=0

            k2 = k2 + 1;

            mo2 = mo2 + aFr2(k);

        end

    end

    aP0(p)=(Kk-k0)/Kk; aP1(p)=(Kk-k1)/Kk; aP2(p)=(Kk-k2)/Kk;

    mo0=mo0/k0; mo1=mo1/k1; mo2=mo2/k2;

    aMO0(p)=mo0; aMO1(p)=mo1; aMO2(p)=mo2;

    skv0=0;

    skv1=0;

    skv2=0;

    for k=1:Kk

        if aFr0(k) ~=0

            skv0 = skv0 + (aFr0(k) - mo0) ^ 2;

        end

        if aFr1(k) ~=0

            skv1 = skv1 + (aFr1(k) - mo1) ^ 2;

        end

        if aFr2(k) ~=0

            skv2 = skv2 + (aFr2(k) - mo2) ^ 2;

        end

    end    

    aSKV0(p)=sqrt(skv0/k0);

    aSKV1(p)=sqrt(skv1/k1);

    aSKV2(p)=sqrt(skv2/k2);

end

figure(1)

hold on

plot(aPar,aMO0,'k',aPar,aMO1,'b',aPar,aMO2,'r',aPar,aSKV0,'k--',aPar,aSKV1,'b--',aPar,aSKV2,'r--', aPar,aP0,'k--o',aPar,aP1,'b--o',aPar,aP2,'r--o')

xlabel('Імовірність імпульсної завади p')

ylabel('Імовірність збою алгоритму')

%ylabel('Частота \gamma,[рад]')

hold off
ParamEst
clear

clc

Niter=500;

Ts=1e-6;     
% Період сигналу 

Tw=1e-6;     
% Тривалість вікна

Nw=20;     
% Розмір вікна

Nn=Nw;

Fs=Nw/Tw;   
% Частота дискретизації

Ps=0.5;
% Потужність сигналу
U0=sqrt(Ps*2);
% Амплітуда сигналу

Pn=0.05;
% Потужність шуму
Ui=5;

% Амплітуда імпульсу
Pi=0.00;
% Імовірність появи ХІЗ
Pc=0;

% Потужність корельовано завади
rc=0.99;
% Коефіцієнт кореляції
gama=2*pi*1/Ts/Fs;

aPar=5:25;

Kp=length(aPar);

for p=1:Kp;

    Pn=Ps/(10^(aPar(p)/10));

    aEst0=zeros(1,Niter);

    aEst1=zeros(1,Niter);

    aEst2=zeros(1,Niter);

    for m=1:Niter

        

%Сигнал та шум
        clear my

        ms=zeros(1,Nn);

        mn=zeros(1,Nn);

        mi=zeros(1,Nn);

        phet=2*pi*rand(1);

        for i=1:Nn

            ms(i)=U0*sin(phet);

            mn(i)=sqrt(-2 * Pn* log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

            phet=phet+gama;%2*pi/(Ts*Fs);

        end

                        % ХІЗ
        for i=1:Nn

            if rand<=Pi

                mi(i)=Ui*sign(rand-0.5);

            end 

        end

                        % Корельована завада
        mc=corgaus(Nn,Pc, rc);%sqrt(2*Pc);%

                        % Змішування
        my = ms + mn + mi + mc;

        %************Оцінювання 
        aEst0(m) = ARMA(my);

        if aEst0(m) ==0

            Fi0 = 0;

            Ams0 = 0;

            Kstep = 0;

        else

            [Ams0, Fi0] = AMSFI(my,aEst0(m));

            Fi0 = normalizeAngle(Fi0);

            [aEst1(m), ~, ~, ~] = MLF_estimation (my, aEst0(m), Fi0, Ams0);

        end

        aEst2(m)=0;
    end

    k0=0; k1=0; k2=0;

    mo0=0; mo1=0; mo2=0;

    for m=1:Niter

        if aEst0(m) ~=0

            k0 = k0 + 1;

            mo0 = mo0 + aEst0(m);

        end

        if aEst1(m) ~=0

            k1 = k1 + 1;

            mo1 = mo1 + aEst1(m);

        end

        if aEst2(m) ~=0

            k2 = k2 + 1;

            mo2 = mo2 + aEst2(m);

        end

    end

    aP0(p)=(Niter-k0)/Niter; aP1(p)=(Niter-k1)/Niter; aP2(p)=(Niter-k2)/Niter;

    mo0=mo0/k0; mo1=mo1/k1; mo2=mo2/k2;

    tru=gama;%sqrt(Pc*2) + 1;%

    aMO0(p)=mo0 - tru; aMO1(p)=mo1 - tru; aMO2(p)=mo2 - tru;

    skv0=0;

    skv1=0;

    skv2=0;

    for m=1:Niter

        if aEst0(m) ~=0

            skv0 = skv0 + (aEst0(m) - mo0) ^ 2;

        end

        if aEst1(m) ~=0

            skv1 = skv1 + (aEst1(m) - mo1) ^ 2;

        end

        if aEst2(m) ~=0

            skv2 = skv2 + (aEst2(m) - mo2) ^ 2;

        end

    end    

    aSKV0(p)=sqrt(skv0/k0); aSKV1(p)=sqrt(skv1/k1);  aSKV2(p)=sqrt(skv2/k2);

end

figure(1)

plot(aPar,aMO0,'k',aPar,aMO1,'b',aPar,aSKV0,'k--',aPar,aSKV1,'b--')

xlabel('Співвідношення сигнал/шум [дБ]')

ylabel('Зміщення МО та СКВ')

ARMA

function eFr=ARMA(my)

% Функція оцінювання нормованої частоти за АРКС моделлю 2-го порядку

Nn=length(my);

ZB1 = 0; ZB2 = 0; ZB3 = 0;      %Накопичення розрахункових сум
for n=3:Nn

    ZB1 = ZB1 + (my(n) + my(n - 2)) ^ 2;
    ZB2 = ZB2 + my(n - 1) ^ 2;

    ZB3 = ZB3 + (my(n) + my(n - 2)) * my(n - 1);

end

if ZB3 ~= 0

    b = (ZB1 - 2 * ZB2) / ZB3;           

    Dd = sqrt((b / 2) ^ 2 + 2);             

    Xc = (b / 2 + Dd) / 2;

    if abs(Xc) > 1

        eFr = 0;

    else

        eFr=acos(Xc);              %Нормована частота
    end    

else

    eFr = 0;

end 
ARMA_const

function eFr=ARMA_const(my)

% Функція оцінювання нормованої частоти за АРКС моделлю 3-го порядку

Nn=length(my);

Zy2 = 0; Zz2 = 0; Zyz = 0;       %Накопичення розрахункових сум

for i = 4:Nn                                 

    Y = my(i) - my(i - 1) + my(i - 2) - my(i - 3);

    Z = my(i - 2) - my(i - 1);

    Zy2 = Zy2 + Y ^ 2;

    Zz2 = Zz2 + Z ^ 2;

    Zyz = Zyz + Y * Z;

end

A = Zz2 - Zyz;                       %Розрахунок коефіцієнтів рівняння

B = 2 * Zz2 - Zy2;

C = 2 * Zyz - Zy2;

if A ~= 0    

    Ld = B ^ 2 - 4 * A * C; 

    Xc = (-B + sqrt(Ld)) / (4 * A);

    if abs(Xc) > 1

        eFr = 0;

    else

        eFr=acos(Xc);               %Нормована частота

    end 

else

    eFr = 0;

end
AMSFI

function [eAms,eFi]=AMSFI(my,eFr)

%Функція оцінювання амплітуди та початкової фази при заданій нормованій частоті

Nn=length(my);

S2 = 0;C2 = 0;Cs = 0;US = 0;UC = 0;

for i = 1:Nn - 1

    C2 = C2 + cos(i * eFr) ^ 2;

    S2 = S2 + sin(i * eFr) ^ 2;

    Cs = Cs + cos(i * eFr) * sin(i * eFr);

    US = US + my(i + 1) * sin(i * eFr);

    UC = UC + my(i + 1) * cos(i * eFr);

end

Dd = S2 * C2 - Cs * Cs;

DX = US * C2 - Cs * UC;

DY = S2 * UC - US * Cs;

X = DX / Dd;

Y = DY / Dd;

eAms = sqrt(X^2 + Y^2);

eFi = eFazedet (X,Y);

  function eFi=eFazedet (X,Y)

 if abs(X) < 0.0000000001

 
X = 0.0000000001;

 end 

eFi = atan(Y / X);

if X < 0


eFi = 3.141593 + eFi;

end

if eFi < 0


eFi = 6.283186 + eFi;

end

AMSFIC

function [eAmS,eFi,eAmC]=AMSFIC(my,eFr)

%Функція оцінювання амплітуди та початкової фази при заданій нормованій частоті

%вхід;  %my()   - відліки пачки 1,2...N                     СИНУСОЇДА!!!

        %eFr    - нормована частота

%вихід; %eAmS   - амплітуда синусоїди

        %eFi    - поч.фаза синусоїди

        %eAmC   - амлітуда сталої

Nn=length(my);

C = 0; S = 0; S2 = 0; C2 = 0; Cs = 0; Uu = 0; Us = 0; Uc = 0;

for i = 1 : Nn - 1

    C = C + cos(i * eFr);

    S = S + sin(i * eFr);

    C2 = C2 + cos(i * eFr) ^ 2;

    S2 = S2 + sin(i * eFr) ^ 2;

    Cs = Cs + cos(i * eFr) * sin(i * eFr);

    Uu = Uu + my(i + 1);

    Us = Us + my(i + 1) * sin(i * eFr);

    Uc = Uc + my(i + 1) * cos(i * eFr);

end

        %Розрахунок визначників системи рівнянь

Dd = S * C * Cs + S * C * Cs + Nn * S2 * C2 - Nn * Cs ^ 2 - S ^ 2 * C2 - S2 * C ^ 2;

DX = Uu * Cs * C + C * S * Uc + Nn * Us * C2 - Nn * Cs * Uc - Uu * S * C2 - Us * C ^ 2;

DY = S * Us * C + Uu * S * Cs + Nn * S2 * Uc - Nn * Us * Cs - S ^ 2 * Uc - Uu * S2 * C;

Dz = S * Cs * Uc + C * Us * Cs + Uu * S2 * C2 - Uu * Cs ^ 2 - S * Us * C2 - C * S2 * Uc;

        %Розв'язок системи рівнянь

X = DX / Dd;

Y = DY / Dd;

eAmC = Dz / Dd;                      %Амплітуда сталої

eAmS = sqrt(X^2 + Y^2);             %Амплітуда синусоїди

eFi = eFazedet (X,Y);               %Поч.фаза синусоїди         

 function eFi=eFazedet (X,Y)

 if abs(X) < 0.0000000001

 
X = 0.0000000001;

 end 

eFi = atan(Y / X);

if X < 0


eFi = pi + eFi;

end

if eFi < 0


eFi = 2*pi + eFi;

end
CorGauss

function [xcg]=corgaus(Nn,Pw, r)

% Формування одновимірного корельованого гаусівського шуму

xcg=zeros(1,Nn);

Gx=sqrt(-2 * Pw * log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

xcg(1) =Gx; 

for i=2:Nn

    Gx=sqrt(-2 * Pw * log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

    xcg(i) = xcg(i - 1) * r + sqrt(1 - r ^ 2) * Gx;

end

impulse_filter_abs

function [aFilt]=impulse_filter_abs(aIn)

% Фільтрація імпульсних завад з розшаруванням за модулем сигналу

Kk = length(aIn);          % Розмір вибірки

Ki=Kk;

Kstop=1;%Kk;

it = 0;

aMapE = zeros(1,Kk);    % накопичувальний масив виключень оброблених точок

aInor=aIn;

while Ki > 0 && it < Kstop%

    aMapI = zeros(1,Kk);    % масив маски виявлених імпульсів

    it = it + 1;

    [aXord, aInd] = sort(abs(aIn));     % сортування зі збереженням індексів

    [~, Thr_num] = sample_separation (2, aXord);

    [~, SKVL, ~, ~, ~, ~, ~, ~]=sep_stat_calc (1, aXord, Kk);

    sig3 = median(aXord) + SKVL * 4;

                                % Формування масиву міток імпульсів

    if Thr_num == Kk                        % якщо глобальний мінімум в останньому відліку

        if aXord(Kk) > sig3 

            aMapI(aInd(Kk)) = 1;

        end

    else

        for k = Kk:-1:Thr_num

            aMapI(aInd(k)) = 1;

        end

    end    

    Ki = sum(aMapI);           % Кількість виявлених імпульсів

                            % Інтерполяція імпульсів

    if Ki >0

        k = 1;

        pr = 0;

        while k <= Kk

            if aMapI(k) == 1

                if pr == 0

                    st = k - 1;

                    fn = Kk + 1;

                    pr = 1;

                end

                k = k + 1;

            else

                if pr == 1

                    fn = k;

                    [aIn, aMapE]=zeroing(aIn, st, fn, aMapE);

                    clear st fn

                    pr = 0;

                end

                k = k + 1;

            end

        end

        if pr == 1

            [aIn, aMapE]=zeroing(aIn, st, fn, aMapE);

            clear pr;

        end

    end

end

aFilt=aInor; clear aInor;

Ki=sum(aMapE);

    if Ki >0

        k = 1;

        pr = 0;

        while k <= Kk

            if aMapE(k) == 1

                if pr == 0

                    st = k - 1;

                    fn = Kk + 1;

                    pr = 1;

                end

                k = k + 1;

            else

                if pr == 1

                    fn = k;

                    [aFilt]=interpol(aFilt, st, fn);

                    clear st fn

                    pr = 0;

                end

                k = k + 1;

            end

        end

        if pr == 1

            [aFilt]=interpol(aFilt, st, fn);

            clear pr;

        end

    end

function [aFill, aMapE]=zeroing(aIn, st, fn, aMapE)

Kk = length(aIn);

aFill = aIn;

if st == 0

    for k = fn-1:-1:1

        aFill(k) = 0;

        aMapE(k) = 1;

    end

else if fn == Kk + 1

        for k = st+1:Kk

            aFill(k) = 0;

            aMapE(k) = 1;

        end

    else

        for k = st + 1 : fn - 1

            aFill(k) = 0;

            aMapE(k) = 1;

        end

    end

end

function [aFill]=interpol(aIn, st, fn)

Kk = length(aIn);

aFill = aIn;

if st == 0 && fn == Kk + 1

     clear st fn        % заглушка

else if st == 0

        for k = fn-1:-1:1

            aFill(k) = aFill(k + 1) - (aFill(k + 3) - aFill(k + 1))/2;

        end

    else if fn == Kk + 1

            for k = st+1:Kk

                aFill(k) = aFill(k - 1) + (aFill(k - 1) - aFill(k - 3))/2;

            end

        else

            for k = st + 1 : fn - 1

                aFill(k) =  -(fn - k) * (aIn(fn) - aIn(st)) / (fn - st) + aIn(fn);

            end

        end

    end

end

Med_Filtr
function [med]=Med_Filtr(x,M,d)  

    % МЕДІАННИЙ ФІЛЬТР процесу х

% M     - розмір вікна !! тількі непарне 

% d=1   - ввімкнення віддзеркалення крайніх відліків

if rem(M,2) == 0

    Mi = M + 1;

else

    Mi = M;

end

med = x;

ed = length(x);   hl = (Mi-1)/2; 

if d == 1

    xproc = [x(2:hl+1) x x(ed-hl:ed-1)];

    for k = 1:ed

        vect = xproc(k:k+Mi-1);  

        med(k) = median(vect);

    end

else

    for k = hl+1:ed-hl

        vect = x(k-hl:k+hl);  

        med(k) = median(vect);

    end

end
MLF_estimation

function [eFr, eFi, eAms, eAmC] = MLF_estimation (MY, Fr0, Fi0, Ams0, varargin)

aPar(1) = Fr0;

aPar(2) = Fi0;

aPar(3) = Ams0;

aPar(5) = 0;

aPar(6) = 0;

aPath = zeros(4,1);

if ~isempty(varargin)

    aPar(4) = varargin{1};

    [~,aPar,aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, 4);

    eAmC = aPar(4);    

else

    aPar(4) = 0;

    [~,aPar,aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, 3);

    eAmC = 0;

end

eFr = aPar(1);

eFi = aPar(2);

eAms = aPar(3);
LF_optimization

function [LF,aPar,aPath]=LF_optimization(MY, aPar,aPath, Lvl)

% Локальна оптимізація ФП за частотою

% 'вхід:  'aPar(1)-частота

%         'aPar(2)-фаза

%         'aPar(3)-амплітуда

%         'aPar(4)-стала

%         'aPar(5)-поточна кількість ітерацій

% 'вихід: 'LF-значення функції правдоподібності

%         'MParL(7)-локальне значення частоти

Nn=length(MY); 

if Lvl == -1

    Zz = 0;

    for n = 1:Nn   %ЦИКЛ ПО ВІДЛІКАХ СИГНАЛУ

        Zz = Zz + (MY(n) - aPar(3) * sin(aPar(1) * (n - 1) + aPar(2))-aPar(4)) ^ 2;

    end

    if aPar(5) > 50000

        Zz = 0+aPar(5)-50001;

        %save('my_fault.mat', 'MY')

    end

    LF = Zz / Nn;

    aPar(5) = aPar(5) + 1;

    aPath(1,aPar(5)) = aPar(1);

    aPath(2,aPar(5)) = aPar(2);

    aPath(3,aPar(5)) = aPar(3);

    aPath(4,aPar(5)) = aPar(4);

    aPath(5,aPar(5)) = LF;

else

    Lvp = Lvl - 1;                      % Додаткова змінна для задання рівня оптимізації

    switch Lvl

        case 0

            %Gama = aPar(1);

            stp = 0.4 * pi / Nn;%0.005 * pi / Nn;

            prec = 0.01 * pi / Nn;

            Lvl = 1;

            Lvp = -1;

        case 1

            if  aPar(6) == 0

                stp = 2.2 * pi / Nn;

            else

                stp = 0.1 * pi / Nn;%0.005 * pi / Nn;

                prec = 0.01 * pi / Nn;

                Lvp = -1;

            end

        case 2

            stp = pi / 60;%pi / 720;

            prec = pi / 180;

        case 3

            stp = 0.05;%0.001;

            prec = 0.05;

        case 4

            stp = 0.001;

    end

        [LFpr1,aPar,aPath] = LF_optimization(MY, aPar,aPath, Lvp);

        cur = aPar(Lvl);

        aPar(Lvl) = cur - stp;

        [LFpr0,aPar,aPath] = LF_optimization(MY, aPar,aPath, Lvp);

        aPar(Lvl) = cur + stp;

        [LFpr2,aPar,aPath] = LF_optimization(MY, aPar,aPath, Lvp);

        if LFpr0 > LFpr1 && LFpr2 > LFpr1

            aPar(Lvl) = cur;

            LF = LFpr1;

            if Lvp ~= 0% && Lvp ~= 2 %Lvp == -1 || Lvp == 1

                [LF,aPar, aPath]=goldsec(MY, cur - stp, cur + stp, aPar, aPath, prec, Lvl, Lvp);

            end

        else

            if LFpr0 < LFpr2 && cur - stp > 0

                cur = cur - stp;

                while ~(LFpr0 > LFpr1 && LFpr2 > LFpr1) && LFpr2 > LFpr0 && cur > 0 

                    cur = cur - stp;

                    LFpr2 = LFpr1; LFpr1 = LFpr0;

                    aPar(Lvl) = cur;

                    [LFpr0, aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

                    cur = aPar(Lvl);

                end;

                LF = LFpr1;

                aPar(Lvl) = cur + stp;

                if Lvp ~= 0% && Lvp ~= 2 %Lvp == -1 || Lvp == 1

                    [LF,aPar, aPath]=goldsec(MY, cur, cur + 2 * stp, aPar, aPath, prec, Lvl, Lvp);

                end

            else

                cur = cur + stp;

                while ~(LFpr0 > LFpr1 && LFpr2 > LFpr1)&& LFpr0 > LFpr2 && cur > 0

                    cur = cur + stp;

                    LFpr0 = LFpr1; LFpr1 = LFpr2;

                    aPar(Lvl) = cur;

                    [LFpr2, aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

                    cur = aPar(Lvl);

                end

                LF = LFpr1;

                aPar(Lvl) = cur - stp;

                if Lvp ~= 0% && Lvp ~= 2 %Lvp == -1 || Lvp == 1

                    [LF,aPar, aPath]=goldsec(MY, cur - 2 * stp, cur, aPar, aPath, prec, Lvl, Lvp);

                end

            end

        end

        if Lvp == 0

            aPar(6)=1;

        end

end

Goldsec
function [LF,aPar,aPath]=goldsec(MY, X1, X4, aPar, aPath, prec, Lvl,Lvp)

%вхід:  %X1-ліва точка

        %X4-права точка

        %Mpar-вхідні параметри функції

        %prec-точність

%вихід: %LF-екстремум функції

        %aPar-екстремальне значення аргумента

X2 = X1 + (X4 - X1) * 0.382;

X3 = X4 - (X4 - X1) * 0.382;

aPar(Lvl) = X2;

[ZFn2, aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

aPar(Lvl) = X3;

[ZFn3,aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

while X4 - X1 > prec

    if ZFn3 > ZFn2 || ZFn3 == ZFn2

        X4 = X3;

        X3 = X2;

        X2 = X1 + X4 - X3;

        ZFn3 = ZFn2;

        aPar(Lvl) = X2;

        [ZFn2,aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

    else

        X1 = X2;

        X2 = X3;

        X3 = X4 - (X2 - X1);

        ZFn2 = ZFn3;

        aPar(Lvl) = X3;

        [ZFn3,aPar, aPath] = LF_optimization(MY, aPar, aPath, Lvp);

    end

end

if ZFn2 > ZFn3

    aPar(Lvl) = X3;

    LF = ZFn3;

else

    aPar(Lvl) = X2;

    LF = ZFn2;

end
А. 2 Програмний комплекс моделювання систем синхронізації
А 2.1 Уніфікована програма моделювання систем синхронізації
Для моделювання системи підлаштування частоти використовується одна універсальна програма FLLsym, яка дозволяє використовувати на вибір різні варіанти системи. Загальна блок-схема наведена на  рис. Рис. А.10 – Алгоритм програми моделювання системи синхронізації частоти, текст програми – у Додатку А 2.2 Тексти програм. У програмі заздалегідь повністю моделюється послідовність суміші вхідного сигналу, шуму та завад, а потім у циклі при зміні лічильника дискретного часу здійснюється симуляція роботи системи синхронізації. Програма може видавати результати або у числовому вигляді або у вигляді графіків будь-якого з сигналів що присутні у системі.
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Рис. А.10 – Алгоритм програми моделювання системи синхронізації частоти

А 2.2 Тексти програм
FLLSym
clear
clc
Ts=1e-6;     %Період сигналу 

Tw=1e-6;     %Тривалість вікна

Nw=50;     %Розмір вікна

Tr=6e-5;     %Тривалість реалізації

Fs=Nw/Tw;   %Частота дискретизації

Nn=round(Tr*Fs); %Розмір реалізації

Fr=1/Ts;    %Частота сигналу

swv=2;       %Вибір варіанту системи (1-2-3)

swuf=-1;      %Вибір фільтру в каналі управління (-1,0,1,2)

swyf=1;      %Вибір вхідного фільтру (-1,0,1,2)

sweyf=-1;      %Вибір фільтру оцінки вхідного сигналу (-1,0,1,2)

swexf=-1;      %Вибір вхідного оцінки вихідного сигналу (-1,0,1,2)

wad=0;       %Увімкнення адаптації вікна (0,1)

fyad=1;       %Увімкнення адаптації частоти зрізу фільтру вхідного сигналу (0,1)

Nwmu=5;         %Для медіального фільтру в каналі управління

Nwmy=5;         %Для медіального фільтру на вході

Nwmey=5;         %Для медіального фільтру в каналі управління

Nwmex=5;         %Для медіального фільтру на вході

Ks=0;      %Коефіцієнт підсилення допоміжної підставки

Ke=0;      %Коефіцієнт підсилення розімкненого контуру

Mlv=0;      %Рівень модуляції частоти

U0=1;       %Амплітуда сигналу

stype=1;    %Форма сигналу

Pn=0.05;    %Потужність шуму у вхідному сигналі

% Налаштування відповідно до варіанту системи

switch swv
    case 1


% Класична ФАПЧ

        Ki=0;




% коефіцієнт інтегратора

        Kp=1;    %1     0.25
% коефіцієнт прямого зв'язку

        ph=pi/2;



% початкова фаза вихідного сигналу

        phet=0;




% початкова фаза опорного сигналу

        Fcou=0.15*Fr;  %0.08  1
% частота зрізу фільтру в каналі управління

        Fcoy=Fr;



% частота зрізу фільтру вхідного сигналу

   case 2


% Нова ЧАПЧ

        Ki=1;%  K=Ki/Nw         % коефіцієнт інтегратора

        Kp=0; 

        ph=0;

        phet=0;

        Fcou=1*Fr;

        Fcoy=Fr;

end

% Початкові умови для фільтрів
ziu=0;            % в каналі управління

ziy=0;            % вхідного сигналу

ziey=0;           % оцінки частоти/фази вхідного сигналу

ziex=0;           % оцінки частоти/фази вихідного сигналу

Fcoey=Fr;

% Частота зрізу фільтру оцінки частоти/фази вхідного сигналу

Fcoex=Fr;

% Частота зрізу фільтру оцінки частоти/фази вихідного сигналу

if swv==1


% службові перемикачі

    fad=0;

    if swuf==-1

        swuf=0;

    end
end
kpr=0;                      %службовий лічильник для адаптації вікна

% Моделювання послідовності вхідного сигналу

for i=1:round(Nn/2)  

    aphet(i)=phet;

    Fr_real(i)=(1-Mlv*sin(2*pi*(i-1)/((Ts*Fs*5))))*2*pi/(Ts*Fs)*1;

    phet=phet+Fr_real(i);

end

for i=round(Nn/2)+1:Nn

    aphet(i)=phet;

    Fr_real(i)=(1-Mlv*sin(2*pi*(i-1)/((Ts*Fs*5))))*2*pi/(Ts*Fs)*7;

    phet=phet+Fr_real(i);    

end

switch stype

    case 1    

        for i=1:Nn

            ypf(i)=U0*sin(aphet(i));                    %Синусоїда

        end

    case 2    

        for i=1:Nn

            ypf(i)=U0*sawtooth(aphet(i),0.5);           %Пилка

        end

    case 3    

        for i=1:Nn

            ypf(i)=U0*sawtooth(aphet(i),0.5);           %Трапеція

            if ypf(i)>0.5

                ypf(i)=0.5;

            end

            if ypf(i)<-0.5

                ypf(i)=-0.5;

            end

        end

    case 4    

        for i=1:Nn

            ypf(i)=U0*sin(aphet(i));                    %Меандр

            if ypf(i)>=0

                ypf(i)=1;

            else

                ypf(i)=-1;

            end

        end

end

%Додавання гаусівського шуму

for i=1:Nn

    ypf(i)=ypf(i)+sqrt(-2 * Pn * log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

end

yf=ypf;



% Цикл першого вікна

for i=2:Nw 

                    % Утворення різницевого сигналу

    switch swv

        case 1

            upf(i)=x(i-1)*yf(i-1);

    end        

                    % Фільтрація сигналу управління

     [uf,ziu]=filterselect(swuf,uf,upf,i,ziu,Fs,Fcou,Fcou,Nwmu);

    ui(i)=ui(i-1)+aKi(i)*uf(i);

% інтегрування різницевого сигналу

    up(i)=aKp(i)*uf(i);



% підсилення пропорційного сигналу

    us(i)=2*pi/(Ts*Fs)*Ks;


% додавання допоміжної підставки

    u(i)=ui(i)+up(i)+us(i)+ue(i);
% формування суварного сигналу управління    

    ph=ph+u(i);%real(0.3*u(i)^(3/4));         % інтегрування у генераторі з нелінійністю

    x(i)=U0*sin(ph);%+sqrt(-2 * 0.001 * log(rand(1))) * sin(2*pi * rand(1));

xsh(i)=U0*sin(ph-pi/2);
end

for i=Nw+1:Nn                





% Утворення різницевого сигналу   

    switch swv

        case 1

            upf(i)=x(i-1)*yf(i-1);

        case {2}





% Адаптація розміру вікна

            if wad==0

                aNw(i)=Nw;

            else 

                if eFry(i-1)==0

% захист при нульовій оцінці

                    aNw(i)=Nw;

                else

                    eFryhz=eFry(i-1)*Fs/(2*pi);

                    aNw(i)=round(Fs/eFryhz);    % Адаптація під частоту ВХІДНОГО сигналу 

                    if aNw(i)-aNw(i-1)>=1

% Обмеження приросту до +1 на два кроки

                        aNw(i)=aNw(i-1)+rem(kpr,2);


                        kpr=kpr+1;

                    end

                end

            end  




% Оцінювання частот вхідного сигналу
            my=fliplr(yf(i-aNw(i):i-1));

            eFry(i)=ARMA(my);

            if eFry(i)==0
% усунення нульових оцінок значенням з попередньго кроку

                eFry(i)=eFry(i-1);

            end







% вихідного сигналу

            mx=fliplr(x(i-aNw(i):i-1));

            eFrx(i)=ARMA(mx);

            if eFrx(i)==0
% усунення нульових оцінок значенням з попередньго кроку

                eFrx(i)=eFrx(i-1);

            end




% Фільтрація сигналів оцінок

            if swv==2

                [eFryf,ziey]=filterselect(sweyf,eFryf,eFry,i,ziey,Fs,Fcoey,Fcoey,Nwmey); 

                [eFrxf,ziex]=filterselect(swexf,eFrxf,eFrx,i,ziex,Fs,Fcoex,Fcoex,Nwmex);

                upf(i)=eFryf(i)-eFrxf(i);

            end

    end

                    %Фільтрація вхідного сигналу

        if swv==2 || 3

            if fyad~=0


% адаптація частоти зрізу до частоти

                Fcoy=eFryf(i)*Fs/(2*pi); %


                if Fcoy==0

                    Fcoy=Fr;

                end

            end

        end
    [yf,ziy]=filterselect(swyf,yf,ypf,i,ziy,Fs,Fcoy,Fcoy,Nwmy);             

                    %Фільтрація сигналу управління

    [uf,ziu]=filterselect(swuf,uf,upf,i,ziu,Fs,Fcou,Fcou,Nwmu);

                    %Адаптація коефіцієнту підсилення до розміру вікна

    switch swv

        case 2

            aKi(i)=Ki/aNw(i);

    end

    ui(i)=ui(i-1)+aKi(i)*uf(i);

% інтегрування різницевого сигналу

    up(i)=aKp(i)*uf(i);



% підсилення пропорційного сигналу

    us(i)=2*pi/(Ts*Fs)*Ks;


% додавання допоміжної підставки

    ue(i)=eFry(i)*Ke;



% підсилення розімкненого контуру

    u(i)=ui(i)+up(i)+us(i)+ue(i);
% формування сумарного сигналу управління

    ph=ph+u(i);%real(0.3*u(i)^(3/4));         % інтегрування у генераторі з нелінійністю

    x(i)=U0*sin(ph);

    xsh(i)=U0*sin(ph-pi/2);
end

%------------------- ДРУК ГРАФІКІВ ----------------

i=1:1:Nn;

j=1:1:Nn+1;

[xp,yp]=freqplot(x,Fs);

hF=figure(3);

plot(xp,yp)

hold on

plot(i/Fs,Fr_real*Fs/(2*pi))

xlabel('Час t, [c]')

ylabel('Частота \omega, [Гц]')

Signalmod
function mx=Signalmod(Pn,Ps,Fr,Fi0,MLv,MFrF,MFrA,MFrP,k,mtype)

% Генерація модульованого сигналу з шумом

%Fr – gama
mn=Gauss(Pn,k);

Ams=sqrt(Ps*2);

switch mtype

    case 1    



for i=1:k




ph=Fr*(i-1)+Fi0;




phM=MFrA*(i-1);




d=sin(phM);




%if d>=0




%
d=1;




%else




%
d=-1;




%end




mx(i) = (1-MLv*d)*Ams*sin(ph)+mn(i);



end


case 2



for i=1:k




ph=Fr*(i-1)+Fi0;




phM=MFrP*(i-1);




d=sin(phM);




if d>=0





d=1;




else





d=-1;




end




mx(i) = Ams*sin(ph+d*pi/2)+mn(i);



end


case 3

           mx(1) = Ams*sin(Fi0)+mn(1);

            ph=Fi0;



for i=2:k




phM=MFrF*(i-1);




d=sin(phM);




if d>=0





d=1;

            else





d=-1;

            end

            ph=ph+(1-MLv*d)*Fr;




mx(i) = Ams*sin(ph)+mn(i);



end

    case 4

           mx(1) = Ams*sin(Fi0)+mn(1);

        ph=Fi0;



for i=2:k




phMf=MFrF*(i-1);

            phMa=MFrA*(i-1);




df=sin(phMf);




da=sin(phMa);

            ph=ph+(1-MLv*df)*Fr;




mx(i) = (1-MLv*da)*Ams*sin(ph)+mn(i);



end

end
filterselect
function [xf,zi]=filterselect(swf,xf,xpf,i,zi,Fs,Fco1,Fco2,Nwm)

% Функція вибору фільтру

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   swf          - порядок фыльтру (0 - експоненційний)

%   type        - тип фільтру

%   Fs          - частота дискретизації

%   Fco1

- перша частота/частота зрізу фільтру

%
Fco2

- друга частота фільтру

%
zi


- початкові умови

%
yfpi        - поточне вхідне значення         

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   yfi         - поточне відфільтроване значення

%
zf


- кінцеві умови

%swf - filter type

%xf - filtered array

%xpf - input array

%zi - filter initial conditions

%i - number of current element

switch swf

    case -1

        xf(i)=xpf(i); 

    case {0,1,2}

        [xf(i),zf]= multifilter(swf,'low',Fs,Fco1,Fco2,zi,xpf(i));

        zi=zf;

    case 3

        if i>=Nwm

            mx=xpf(i-Nwm+1:i);

            xf(i)=median(mx);

        else

            xf(i)=upf(i);

        end

end

multifilter
function [yfi,zf]= multifilter(nf,type,Fs,Fco1,Fco2,zi,yfpi)

% Функція мультифільтру в реальному часі (експоненційний; Батерворт довільного порядку та типу)

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   nf          - порядок фыльтру (0 - експоненційний)

%   type        - тип фільтру

%   Fs          - частота дискретизації

%   Fco1

- перша частота/частота зрізу фільтру

%
Fco2

- друга частота фільтру

%
zi


- початкові умови

%
yfpi        - поточне вхідне значення         

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   yfi         - поточне відфільтроване значення

%
zf


- кінцеві умови

    switch nf

        case 0








% експоненційний

            al=exp(-2*pi*Fco1/Fs);

            yfi=zi(1,1)*al+(1-al)*yfpi;

            zf(1,1)=yfi;

        otherwise








% Батерворт

            switch type

                case 'low'

                    Wnf = [Fco1*2/Fs];


                [bf,af] = butter(nf,Wnf,type);

                case 'high'

                    Wnf = [Fco1*2/Fs];


                [bf,af] = butter(nf,Wnf,type);

                case 'stop'

                    Wnf = [Fco1*2/Fs Fco2*2/Fs];


                [bf,af] = butter(nf,Wnf,type);

                case 'bandpass'

                    Wnf = [Fco1*2/Fs Fco2*2/Fs];


                [bf,af] = butter(nf,Wnf,type);

            end

                if length(zi)==1

                    ln=max(length(bf),length(af));

                    for i=1:2

                        for j=1:ln

                            zi(i,j)=0;

                        end

                    end

                end

            zi(1,1)=yfpi;

            yfi=0;

            for i=1:length(bf)

                yfi=yfi+zi(1,i)*bf(i);

            end

            for i=2:length(af)

                yfi=yfi-zi(2,i)*af(i);

            end

            zi(2,1)=yfi;

            for i=length(bf):-1:2

                zf(1,i)=zi(1,i-1);

            end

            for i=length(af):-1:2

                zf(2,i)=zi(2,i-1);

            end

    end  

А. 3 Програмний комплекс моделювання РЛС

А 3.1 Основна програма комплексу моделювання РЛС

Головна грограма Radar фактично є підпрограмою, для якої первинною є системна програма графічної оболонки. Блок-схема з її структурою наведена на рис. Рис. А.11 – Структурна схема головної програми комплексу моделювання РЛС, а текст – у Додатку А 3.5 Тексти програм.  

[image: image470.png]Breterma napayeTpi
e —

Caya6osi miarotosai
‘mpomeaypr

Mozemoanss curgany KT

Mozemoanss PIITT
; 1
AnmuiTy ER ZeTeRTOp Pasosuit TeTexTop
Veepeamosau | | Pamkysatsmik APTIK BUABTIOBAY PyXOMIIX nitelt
— — T

ASHMYTATBHAH BEABTIOBAT

Onirmosanms asmiyTy mii

Onismosanms IXT, XB

TMixrotoska 20 Bizobpaertt

Bizobpanerns
inuKaTopa ToKaTopa Ta
BiKOH 3 ZOTOMROIO
inpopyarieto





Рис. А.11 – Структурна схема головної програми комплексу моделювання РЛС

А 3.2 Підпрограми моделювання суміші прийнятого радіолокаціного сигналу

В комплексі використовуються три окремі підпрограми моделювання: для сигналів від цілей, шуму та ХІЗ. Структура першої підпрограми target_generator наведена на рис. Рис. А.12 – Структура підпрограми моделювання сигналу, другої підпрограми noise_generator – на рис. Рис. А.13 – Структура підпрограми моделювання шуму, , а третьої CPI_generator  – на рис. Рис. А.14 – Структура підпрограми моделювання ХІЗ. Тексти підпрограм – у Додатку А 3.5 Тексти програм. Підпрограма моделювання сигналу приймає на вхід масиви параметрів усіх цілей та параметри локатора; генерує значення сигналу у кожному з елементів РЛП, що належать до пачки; видає двовимірні масиви квадратур РЛП. Підпрограма моделювання шуму приймає на вхід параметр потужності шуму та параметри локатора; генерує випадкове значення у кожному елементі РЛП; видає двовимірні масиви квадратур РЛП. Підпрограма моделювання ХІЗ приймає на вхід параметри потужності та імовірності ХІЗ та параметри локатора; генерує значення сигналу у випадково вибраних  елементах РЛП; видає двовимірні масиви квадратур РЛП.
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Рис. А.12 – Структура підпрограми моделювання сигналу
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Рис. А.13 – Структура підпрограми моделювання шуму
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Рис. А.14 – Структура підпрограми моделювання ХІЗ
А 3.3 Програми моделювання фазового детектора та адаптивного виявлювача

Підпрограма фазового детектора phase_detector (рис. Рис. А.15 – Алгоритм підпрограми фазового детектора) додатково приймає на вхід опорний сигнал та видає масив значень, пропорційних косинусу різниці фаз між опорним та прийнятим сигналом у кожному елементі розділення. Підпрограма адаптивного виявлювача adaptive_detector (рис. Рис. А.16 – Алгоритм підпрограми адаптивного виявлювача) призначена для виявлення рухомих цілей за квадратурним сигналом з виходу фазового детектора. Здійснює обробку вхідних квадратур в режимі азимутального ковзного вікна та видає бінаризований масив з виявленими цілями.
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Рис. А.15 – Алгоритм підпрограми фазового детектора
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Рис. А.16 – Алгоритм підпрограми адаптивного виявлювача
А 3.4 Процедури азимутальної обробки радіолокаційної інформації

Процедури азимутальної обробки призначені для виділення пачок радіолокаційних сигналів, відбитих від цілей, серед випадкових нерегулярних завад та оцінюванні координат виявлених цілей. Структура першої підпрограми для виявлення за азимутом rw_azmth наведена на рис. Рис. А.17 – Структура підпрограми виявлення за азимутом. Програма приймає на вхід бінарний масив значень, отриманих на попередньому кроці обробки; здійснює накопичення у ковзному вікні за азимутом та порівняння з порогом; видає бінарний масив з виявленими цілями. Друга підпрограма для оцінювання азимуту цілей azmth_est (рис. Рис. А.18 – Структура підпрограми оцінювання азимуту цілей), приймає вихідний масив попередньої програми; виявляє межі пачки сигналів від кожної цілі та оцінює її азимут; видає бінарний масив з точковими відмітками цілей.
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Рис. А.17 – Структура підпрограми виявлення за азимутом
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Рис. А.18 – Структура підпрограми оцінювання азимуту цілей
А 3.5 Тексти програм
Radar
function radar(ogl_rad,zi_dur,kd_lng,zi_freq,obr_time,rad_freq,pk_size_ovr,tg_pwr_max,dn_wdth,tg_azmt_a,tg_dist_a,tg_pwr_a,tg_spd_a,tg_num,ns_pwr,nsn_pwr,cpi_pb,cpi_pwr,sgn_chk,cpi_chk,ns_chk,varu_chk,itr_num,itr_num2,thr_val,thr_prc,rwd_size,rwd_case,rwa_size,rnk,azmt_est,pic_prn_a);

%****************************RADAR******************

% Розрахунок допоміжних параметрів

kd_num=round(ogl_rad/kd_lng);            % кількість КД         

zi_num=zi_freq*obr_time;                 % кількість ЗІ

pk_size=dn_wdth/360*zi_num;              % розмір пачки

w=1e9;                                   % частота випромінювання (move)

tau=2*kd_lng/3e8;                        % тривалість імпульсу

if pk_size_ovr>0        % перевизначення розміру пачки, якщо був введений

    pk_size=pk_size_ovr;

end

an=zi_num;

dn=kd_num;

% Обмеження дальності огляду

if ogl_rad>270

    ogl_rad=270;

end

if ogl_rad<20

    ogl_rad=20;

end

% Перевірка та корекція параметрів цілей 

for tc=1:tg_num                 % перебір цілей

    if tg_dist_a(tc)>ogl_rad        % обмеження дальності

        tg_dist_a(tc)=ogl_rad;     

    end

    if tg_azmt_a(tc)<=round((dn_wdth+1)/2)       

        tg_azmt_a(tc)=round((dn_wdth+1)/2) ;

    end

    if tg_azmt_a(tc)>360-round((dn_wdth+1)/2)        

        tg_azmt_a(tc)=360-round((dn_wdth+1)/2) ;

    end

end

[Rn,asit,abitmap,map1,amap,amap2,pdet_val_a,mo_a,skv_a]= internal_init;    

if pic_prn_a(1)==1 || pic_prn_a(7)==1    

    %  Службові процедури для виводу індикатора

    [Rn,axrec,ayrec,abitmap,map1,amap,amap2]= auxilary_proc (an,dn);

    avelx=zeros(dn,an);

    avely=zeros(dn,an);

    axref=zeros(dn,an);

    ayref=zeros(dn,an);

    % ------------ МОДЕЛЮВАННЯ ----------------------

            %Когерентний гетеродин

    for a=1:an
        for d=1:dn

            phi=normalizeAngle(2*w*tau*(d-0.5));    % фаза

            axref(d,a)=sin(phi);                    % квадратури 

            ayref(d,a)=cos(phi);

        end

    end

    % СТВОРЕННЯ АДИТИВНОЇ СУМІШІ РАДІОСИГНАЛУ:

    %   Цілі

    if sgn_chk==1   % прапор включення до суміші =1

        [axrec,ayrec]=targets_generator (tg_num,kd_lng,zi_freq,rad_freq,pk_size,tg_dist_a,tg_azmt_a,tg_pwr_a,tg_spd_a,zi_num,axrec,ayrec);

    end
    %   ХІЗ         

    if cpi_chk==1   % прапор включення до суміші =1

        [axrec,ayrec]=CPI_generator(an,dn,cpi_pwr,cpi_pb,axrec,ayrec);

    end
    %   Шум

    if ns_chk==1    % прапор включення до суміші =1

        [axrec,ayrec]=noise_generator(an,dn,ns_pwr,nsn_pwr,axrec,ayrec);

    end

    % Створення відеосигналу - Амплітудний детектор

    [asit]=amplitude_detector(an,dn,axrec,ayrec); 

    % Фазовий детектор

    [avelx,avely]=phase_detector(an,dn,axrec,ayrec,axref,ayref,avelx,avely);

    % Застосування ВАРУ

    if varu_chk==1                      

        ref=30;                         % номер референсного кільця

        [asit]=varu(asit,dn,an,ref);

    end

    % ------------ ОБРОБКА ----------------------

    % Обробка за дальністю

    [asit,abitmap]=range_proc (an,dn,asit,abitmap,thr_val,rwd_size,rwd_case,rnk);

    % Адаптивний виявлювач

    if azmt_est==3

        thr=150;

        [abitmap]=adapt_detector(pk_size,an,dn,avelx,avely,thr,abitmap);

    end

    % Обробка за азимутом

    [abitmap]= azmth_proc (rwa_size,an,dn,abitmap,thr_prc,azmt_est);

end
% ------------ СТАТИСТИЧНІ РОЗРАХУНКИ ----------------------

% Виявлення одного імпульсу: ІХТ, ХВ

if itr_num>1

    [pdet_val_a]=ihthiz(itr_num,tg_pwr_a,tg_pwr_max,ns_pwr,thr_val);

end

% Виявлення пачки: ХВ

if itr_num2>1

    [mo_a,skv_a,pdet_val_a]=hv2(itr_num2,pk_size,ns_pwr,tg_pwr_max,thr_val,thr_prc,azmt_est);

end

% --------------- ВІДОБРАЖЕННЯ ВІКОН ------------------

fig_visual (pic_prn_a,ogl_rad,zi_dur,kd_lng,zi_freq,obr_time,rad_freq,dn_wdth,kd_num,zi_num,pk_size,an,dn,Rn,amap,amap2,asit,abitmap,map1,tg_azmt_a,tg_pwr_a,itr_num,pdet_val_a,ns_pwr,tg_pwr_max,azmt_est,mo_a,skv_a)

targets_generator
function [axrec,ayrec]=targets_generator (tg_num,kd_lng,zi_freq,rad_freq,pk_size,tg_dist_a,tg_azmt_a,tg_pwr_a,tg_spd_a,an,axrec,ayrec)

% ГЕНЕРАТОР СИГНАЛІВ ВІД ЦІЛЕЙ  

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   tg_num      - кількість цілей  

%   ogl_rad     - дальність огляду (км)  

%   kd_lng      - довжина кільця дальності (км)

%   rad_freq    - частота випромінювання

%   pk_size     - розмір пачки 

%   tg_dist_a   - масив дальностей цілей  

%   tg_azmt_a   - масив азимутів цілей 

%   tg_pwr_a    - масив потужностей цілей 

%   tg_spd_a    - масив швидкостей цілей 

%   an          - кількість ЗІ за оберт антени 

%   axrec       - масив РЛП - квадратурний сигнал: sin
%   ayrec       -                                : cos
% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   axrec    

%   ayrec
for tc=1:tg_num                 % перебір цілей    

    tg_dist=tg_dist_a(tc);    

    tg_kd=round(tg_dist/kd_lng);    % обчислення номеру кільця дальності

                                % Відбитий радіо-сигнал від цілі

    tg_az=round(tg_azmt_a(tc)/360*an);      % дискретний азимут цілі  

    tg_ampl=sqrt(2*tg_pwr_a(tc));           % амплітуда 

    tg_phi=rand*2*pi;                       % випадкова початкова фаза 

    tg_dop=4*pi*tg_spd_a(tc)*rad_freq/(3e8*zi_freq);    % частота Доплера        

    st=tg_az-round((pk_size-1)/2);          % початок пачки

    fn=st+pk_size-1;                          % кінець пачки

    for it=st:fn                            % цикл пачки

                               % генерація квадратурного значення пачки

        axrec(tg_kd,it)=axrec(tg_kd,it)+tg_ampl*sin(tg_phi);

        ayrec(tg_kd,it)=ayrec(tg_kd,it)+tg_ampl*cos(tg_phi);

        tg_phi=tg_phi+tg_dop;       % поточна фаза пачки 

    end    

end
noise_generator

function [axrec,ayrec]=noise_generator(an,dn,ns_pwr,nsn_pwr,axrec,ayrec)

% ГЕНЕРАТОР (НЕ)СТАЦІОНАРНОГО ГАУСІВСЬКОГО ШУМУ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   ns_pwr      - потужність шуму

%   nsn_pwr     - розмах нестаціонарності шуму

%   axrec       - масив РЛП - квадратурний сигнал: sin
%   ayrec       -                                : cos
% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   axrec    

%   ayrec  

if ns_pwr>0                     % обхід за відсутності шуму    

    dsin_min=50; dsin_max=90;       % зона нестаціонарності (у КД)

    if nsn_pwr>ns_pwr               % обмеження розмаху

        nsn_pwr=ns_pwr;

    end    

    for d=1:dn                      % формування масиву нестаціонарності

        if d<=dsin_min                  % стаціонарний шум на початку

            ns_pwr_a(d)=ns_pwr;

        else

            if d<dsin_max               % нестаціонарний шум

                ns_pwr_a(d)=ns_pwr-nsn_pwr*sin((d-dsin_min)/(dsin_max-dsin_min)*2*pi);

            else

                ns_pwr_a(d)=ns_pwr;     % стаціонарний шум у кінці

            end
        end
    end                 
    for a=1:an

% Додавання шуму до елементів РЛП
        for d=1:dn

            ns_phi=rand*2*pi;           % випадкова фаза

            ns_ampl=sqrt(-2* ns_pwr_a(d) * log(rand));  % випадкова амплітуда

            axrec(d,a)=axrec(d,a)+ns_ampl*sin(ns_phi);

            ayrec(d,a)=ayrec(d,a)+ns_ampl*cos(ns_phi);

        end

    end

end

CPI_generator
function [axrec,ayrec]=CPI_generator(an,dn,hiz_pwr,hiz_pb,axrec,ayrec)

% ГЕНЕРАТОР ХАОТИЧНОЇ ІМПУЛЬСНОЇ ЗАВАДИ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   hiz_pwr     - потужність ХІЗ

%   hiz_pb      - імовірність ХІЗ

%   axrec       - масив РЛП - квадратурний сигнал: sin
%   ayrec       -                                : cos
% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   axrec,    ayrec    

if hiz_pwr>0|hiz_pb>0               % обхід за відсутності ХІЗ

    hiz_ampl=sqrt(hiz_pwr);         % амплітуда ХІЗ 

    for a=1:an                      % перебір елементів РЛП

        for d=1:dn

            if rand<=hiz_pb         % генерування квадратур однієї ХІЗ

                hiz_phi=rand*2*pi;      % випадкова фаза

                                        % додавання ХІЗ в елемент РЛП

                axrec(d,a)=axrec(d,a)+hiz_ampl*sin(hiz_phi);     

                ayrec(d,a)=ayrec(d,a)+hiz_ampl*cos(hiz_phi);

            end

        end

    end

end
phase_detector
function [avelx,avely]=phase_detector(an,dn,axrec,ayrec,axref,ayref,avelx,avely)

%   ФАЗОВИЙ ДЕТЕКТОР по всіх елементах РЛП

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   axrec       - масив РЛП - квадратурний сигнал: sin
%   ayrec       -                                : cos
%   axref       - масив когерентного квадратурного сигналу  : sin
%   ayref       -                                           : cos
%   avel         

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   avel        - масив різниць фаз 

for a=1:an

    for d=1:dn

        if abs(axref(d,a)) == 0

            x=0.0000000001;

        else

            x=axref(d,a);

        end

        phref=atan(ayref(d,a)/x);

        if x < 0

            phref = pi + phref;

        end

        if phref < 0

            phref = 2*pi + phref;

        end

        if abs(axrec(d,a)) == 0

            x=0.0000000001;

        else

            x=axrec(d,a);

        end

        phrec=atan(ayrec(d,a)/x);

        if x < 0

            phrec = pi + phrec;

        end

        if phrec < 0

            phrec = 2*pi + phrec;

        end

        ph=normalizeAngle(phref - phrec,0);

        avelx(d,a)=sin(ph);      

        avely(d,a)=cos(ph);  

    end

end

adapt_detector
function [adet]=adapt_detector(rwa_size,an,dn,avelx,avely,thr,adet)

%   Адаптивний ДЕТЕКТОР по всіх елементах РЛП

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   avel        - масив квадратур з виходу фазового детектора

%   thr         - поріг виявлення

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   adet        - бінарний масив виявлення 

midl=round((rwa_size+1)/2); % номер середнього відліку у вікні

half=rwa_size-midl;         % кільк. відліків від останнього до середнього

for d=1:dn          %ПЕРЕБІР ЗА КІЛЬЦЯМИ ДАЛЬНОСТІ

    abit_out=zeros(1,an);        % вихідний масив одного кільця дальності

    ax_in=avelx(d,:);        % вхідні віліки одного кільця дальності

    ay_in=avely(d,:);    

    wind_x=ax_in(1:rwa_size-1);  % початкове вікно без останнього відліку

    wind_y=ay_in(1:rwa_size-1);  % початкове вікно без останнього відліку    

    for a=midl:an-midl+1    % ПЕРЕБІР АЗИМУТУ, прив'язка до середини вікна        

        wind_x(rwa_size)=ax_in(a+half);  % дозапис у вікно поточного відліку

        wind_y(rwa_size)=ay_in(a+half);  % дозапис у вікно поточного відліку

        eFrx=ARMA(wind_x);

        eFry=ARMA(wind_y);

        if eFrx==0

% запис нульових оцінок фази/амплітуди при нульовій частоті

            eAmsx=0;

            eFix=0;

        else

            [eAmsx, eFix]=AMSFI(wind_x,eFrx);

        end

        if eFry==0

% запис нульових оцінок фази/амплітуди при нульовій частоті

            eAmsy=0;

            eFiy=0;

        else

            [eAmsy, eFiy]=AMSFI(wind_y,eFry);

        end        

        for i=1:rwa_size    % відновлення сигналу в квадратурах

            msxr(i)=eAmsx*sin(eFrx*(i-1)+eFix);

            msyr(i) =eAmsy*sin(eFry*(i-1)+eFiy);

        end        

        stdx=0;

        stdy=0;

        for i=1:rwa_size    % оцінювання рівня шуму

            stdx=stdx+(wind_x(i)-msxr(i))^2;

            stdy=stdy+(wind_y(i)-msyr(i))^2;

        end

        stdx=stdx/rwa_size;

        stdy=stdy/rwa_size;

        corx=0;

        cory=0;

        for i=1:rwa_size    % оцінювання рівня шуму

            corx=corx+wind_x(i)*msxr(i);

            cory=cory+wind_y(i)*msyr(i);

        end

        stt=corx/stdx+cory/stdy;                

        if stt>=thr          % порівняння з порогом прийняття рішення

            abit_out(a)=1;   % виявлена ціль

        end

        wind_x(1)=[];          % вилучення давнього відліку з вікна

        wind_y(1)=[];          % вилучення давнього відліку з вікна

    end    

    adet(d,:)=abit_out;  % запис цілей кільця дальності у масив огляду

end

rw_azmth
function [abitmap]=rw_azmth(rwa_size,an,dn,abitmap,thr_prc)

%   ВИЯВЛЮВАЧ У КОВЗНОМУ ВІКНІ ЗА АЗИМУТОМ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   rwa_size    - розмір вікна по азимуту 

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   abitmap     - бінаризований масив відео-сигналів

%   thr_prc     - поріг виявлення 

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   abitmap     - бінаризований масив виявлених сигналів

                    % Службові масиви

midl=round((rwa_size+1)/2); % номер середнього відліку у вікні

half=rwa_size-midl;         % кільк. відліків від останнього до середнього

for d=1:dn          %ПЕРЕБІР ЗА КІЛЬЦЯМИ ДАЛЬНОСТІ

    abit_out=zeros(1,an);        % вихідний масив одного кільця дальності

    abit_in=abitmap(d,:);        % вхідні віліки одного кільця дальності    

    wind=abit_in(1:rwa_size-1);  % початкове вікно без останнього відліку

    cnt=0;

    for i=1:rwa_size-1            % розрахунок одиниць у початковому вікні

        if wind(i)==1

            cnt=cnt+1;

        end

    end    

    for a=midl:an-midl+1    % ПЕРЕБІР АЗИМУТУ, прив'язка до середини вікна        

        wind(rwa_size)=abit_in(a+half);  % дозапис у вікно поточного відліку

        if wind(rwa_size)==1

            cnt=cnt+1;       % доповнення у суму поточного відліку

        end        

        if cnt/rwa_size>=thr_prc     % порівняння з порогом прийняття рішення

            abit_out(a)=1;   % виявлена ціль

        end        

        if wind(1)==1

            cnt=cnt-1;       % вилучення із суми давнього відліку

        end

        wind(1)=[];          % вилучення давнього відліку з вікна

    end    

    abitmap(d,:)=abit_out;  % запис цілей кільця дальності у масив огляду

end
azmth_est

function [abitmap]=azmth_est(an,dn,abitmap)

%   ОЦІНЮВАЧ АЗИМУТУ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   rwa_size    - розмір вікна по азимуту 

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   abitmap     - бінаризований масив виявлених сигналів цілей

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   abitmap     - бінаризований масив - РЛП відміток цілей

thr_prc=2;         % критерій кінця пачки за кількістю послідовних нулів 

ansa=zeros(dn,an);          % проміжне РЛП відміток цілей

for d=2:dn-1      % ПЕРЕБІР КД

                    % Початкові встановлення 

    zr_cnt=0;           % лічильник послідовних нулів у кінці пачки

    dt_fl=0;            % прапор фіксації цілі       

    for a=1:an      % ПЕРЕБІР ЗА АЗИМУТОМ        

        if dt_fl==0 & abitmap(d,a)==1   % фіксація початку пачки цілі

            dt_fl=1;    % встановлення флагу цілі

            amin=a;     % азимут початку пачки

        end        

        if dt_fl==1 & abitmap(d,a)==0   % фіксація нуля після пачки

            zr_cnt=zr_cnt+1;            % підрахунок нулів

        else
            zr_cnt=0;            % скидання лічильника при появі одиниці

        end                

        if zr_cnt>=thr_prc      % критерій кількості нулів після пачки     

            amax=a-thr_prc;             % азимут кінця пачки

            adtg=round((amax+amin)/2);  % азимут цілі            

            ansa(d,adtg)=1;     % формування відмітки-хрест цілі

            ansa(d,adtg-1)=1;

            ansa(d,adtg+1)=1;

            ansa(d-1,adtg)=1;

            ansa(d+1,adtg)=1;            

            dt_fl=0;            % скидання прапора цілі

            zr_cnt=0;           % скидання лічильника нулів

        end

    end    

end

abitmap=ansa;      % запис вихідного масиву - поля цілей
ihthiz
function [pdet_val_a]=ihthiz(itr_num,tg_pwr_a,tg_pwr_max,ns_pwr,thr_val)

% Розрахунок ІХТ та ХВ одного відліку

if tg_pwr_a(1)==0                   % Розрахунок ІХТ

    pdet_val_a=zeros(3,2);

    for i=1:3

        pdet_val=0;

        for it=1:itr_num

            ns_amp=sqrt(-2* ns_pwr * log(rand));

            if ns_amp>sqrt(thr_val)

                pdet_val=pdet_val+1;

            end

        end

        pdet_val_a(i,1)=pdet_val/(itr_num);

    end

    for i=1:3

        pdet_val=0;

        for it=1:itr_num*5

            ns_amp=sqrt(-2* ns_pwr * log(rand));

            if ns_amp>sqrt(thr_val)

                pdet_val=pdet_val+1;

            end

        end

        pdet_val_a(i,2)=pdet_val/(itr_num*5);

    end

else                                % Розрахунок ХВ

    for tg_pwr=1:tg_pwr_max

        tg_ampl=sqrt(tg_pwr);

        pdet_val=0;

        for it=1:itr_num

            ns_amp=sqrt(-2* ns_pwr * log(rand));

            mx_amp=sqrt(tg_ampl^2+ns_amp^2-2*tg_ampl*ns_amp*cos(2 * pi * rand));

            if mx_amp>sqrt(thr_val)

                pdet_val=pdet_val+1;

            end

        end

        pdet_val_a(tg_pwr)=pdet_val/(itr_num);

    end

end
gridpaint
function [amap]=gridpaint(amap,ogl_rad,Rg)

% СТВОРЕННЯ КООРДИНАТНОЇ СІТКИ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   ogl_rad         - дальність огляду

%   Rg              - кількість пікселів на дальності

%   amap         

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   amap            - масив пікселів координатної сітки

gr_brtn=100;    % яскравість сітки

%-------------- Відмітки дальності -------------------

if ogl_rad<=50


vi_dal=5;                   % п'ятикілометрові відмітки

else


if ogl_rad<=100



vi_dal=10;


else



vi_dal=25;


end

end


dngr=round(ogl_rad/vi_dal); % кількість відміток


for dgr=1:dngr-1            % перебір відміток

        angr=2*2*pi*vi_dal*dgr*Rg/ogl_rad;    % кількість дискрет



for agr=1:angr                      % перебір дискрет




phi=2*pi*(agr-1)/angr;              % азимут дискрети




x=-round(dgr*cos(phi)*Rg/dngr);     % координати пікселя




y=round(dgr*sin(phi)*Rg/dngr);




if rem(dgr,5)==0                % вибір кожного 5-го кільця

                amap(Rg+1+x,Rg+1+y)=gr_brtn*2;  % засвічення яскрав. пікселя кожного 5-го кільця

            else

                amap(Rg+1+x,Rg+1+y)=gr_brtn;        % засвічення пікселя




end



end


end

%-------------- Азимутальні 10-градусні відмітки -------------------

angr=36;     % кількість відміток

for agr=1:angr

    for dgr=1:Rg



phi=2*pi*(agr-1)/angr;              % азимут відмітки



x=-round(dgr*cos(phi));             % координати пікселя



y=round(dgr*sin(phi));

        if rem(agr-1,3)==0              % вибір кожної 3-ї відмітки

            amap(Rg+1+x,Rg+1+y)=gr_brtn*2;  % засвічення яскрав. пікселя кожної 3-ї відмітки

        else

            amap(Rg+1+x,Rg+1+y)=gr_brtn;        % засвічення пікселя

        end

    end

end

coord_conv

function [amap]=coord_conv(asit,an,dn,Rg,amap)

% КОНВЕРТАЦІЯ ВІДЕОСИГНАЛУ У ПІКСЕЛІ

% ВХІДНІ ЗМІННІ

%   asit        - масив відеосигналів

%   an          - кількість ЗІ за один огляд

%   dn          - кількість КД

%   Rg              - кількість пікселів на дальності

%   amap         

% ВИХІДНІ ЗМІННІ

%   amap            - масив пікселів індикатора

for a=1:an


for d=1:dn

            % Розрахунок координат центрального пікселя плями



phi=2*pi*(a-1)/an;



cs=sin(phi);



sn=cos(phi);



x=round(d*cs*Rg/dn-sign(cs)*Rg/dn/2);



y=-round(d*sn*Rg/dn-sign(sn)*Rg/dn/2);



xn=Rg+1+x;



yn=Rg+1+y;

                % Обмеження для крайніх плям



if xn<=3




xn=3;



end



if xn>Rg*2-2




xn=Rg*2-2;



end



if yn<=3




yn=3;



end



if yn>Rg*2-2




yn=Rg*2-2;

        end

                % Формування плями та накладання



if asit(d,a)>0




for lt=xn-1:xn+1    % формування центрального квадрату 3*3





amap(yn+1,lt)=max(asit(d,a),amap(yn+1,lt));





amap(yn,lt)=max(asit(d,a),amap(yn,lt));





amap(yn-1,lt)=max(asit(d,a),amap(yn-1,lt));

            end

                      % засвічення крайніх пікселів половинної яскравості




amap(yn+2,xn)=max(asit(d,a)/2,amap(yn+2,xn));




amap(yn-2,xn)=max(asit(d,a)/2,amap(yn-2,xn));




amap(yn,xn+2)=max(asit(d,a)/2,amap(yn,xn+2));




amap(yn,xn-2)=max(asit(d,a)/2,amap(yn,xn-2));



end


end

end
А. 4 Програма вимірювача миттєвої частоти на VHDL
library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

use ieee.math_real.all;

entity in_freq_estimator is

port ( xi : in real; fr : out real);

end in_freq_estimator;

architecture Behavioral of in_freq_estimator is

constant LB:
real:=0.0;

constant HB:
real:=1.57079_63267_94896_61923;

signal a1,a2,d1,d2,d3,m1,m2,m3,m4,m5,m6,q1,q2,s1,s2,s3,s4,s5,s6,s7,z1,z2 : real;

begin

process(xi)

begin


z1<=xi'last_value;


z2<=z1'last_value;


m1<=z1*z1;


m2<=m1*2;


m3<=z1*z2;


m4<=xi*z1;


s1<=xi*z2;


s2<=m3*m4;


m5<=s1*s1;


m6<=s2*2;


s3<=-m2*m5;


d1<=s3/m6;

end process;

process(d)

begin


s4<=d1*2;


s5<=d1*2;


q1<=sqrt(s4);


g2<=sqrt(s5);


s6<=d1+q1;


s7<=d1-q2;


d2<=s6/2;


d3<=s7/2;


a1<=arccos(d2);


a2<=arccos(d3);


if( a1>LB ) then



if( a1 < HB ) then




fr<=a1;



elsif( a2 > LB ) then




if( a2 < HB ) then





fr<=a2;




else





fr<=0;




end if



else




fr<=0;



end if;


elsif( a2 > LB ) then



if( a2 < HB ) then




fr<=a2;



else




fr<=0;



end if


else



fr<=0;


end if;


end if; 

end process;

end Behavioral;
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Б. 1 Акт впровадження результатів науково-дослідної роботи у навчальний процес з дисципліни «Математичне моделювання систем і процесів»
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Б. 2 Витяг з методичних рекомендацій до виконання курсової роботи з дисципліни “Математичне моделювання систем та процесів”
Мета курсової роботи
Курсова робота виконується з метою закріплення та поглиблення теоретичних знань, набутих студентами у процесі засвоєння навчального матеріалу дисципліни в галузі математичного моделювання процесів і систем, та отримання навичок комп’ютерного їх моделювання при проведенні наукових досліджень із використанням сучасного програмного середовища MatLab. Зокрема, це стосується питань синтезу лінійних цифрових систем, у тому числі фільтрів, задач створення адекватних моделей суміші звукових корисних сигналів із завадами та шумами, що діють на ці системи, та методології дослідження часових, частотних та ймовірнісних характеристик створених моделей процесів та систем.
Особлива увага приділяється розвитку системного погляду на процес розробки прикладного програмного забезпечення та самостійного його налагоджування, що сприяє більш глибокому розумінню як загальних принципів, так і характерних особливостей застосованих алгоритмів обробки сигналів. Центральною ланкою вважається використання загальнодоступних пакетів розширення MatLab, зокрема – макрофункцій пакета Signal Processing Toolbox.

Практичний результат виконання КР – це розвиток вміння досліджувати принципи дії функціональних схем реальних систем на підставі методів математичного моделювання за допомогою самостійно розроблених програмних комплексів.

Склад, обсяг і структура курсової роботи
Курсова робота складається з пояснювальної записки, обсягом 30–40 сторінок тексту. У пояснювальній записці наводиться теоретичний матеріал, необхідний для обґрунтування методики моделювання заданих процесів та системи фільтрації,  опис виконаних підготовчих робіт, у тому числі розрахункових програм, та результати всіх проведених досліджень, включаючи числові таблиці та графіки.

Обсяг роботи визначається програмою досліджень, що структурно поділена на чотири етапи, які складаються з послідовності цілісних кроків. На першому етапі необхідно дослідити різні моделі записаного мовного сигналу (слова, сегмента, фонем), а на другому етапі провести подібні дослідження для моделі спотвореного завадами мовного процесу. Третій етап присвячений синтезу та аналізу моделей групи цифрових фільтрів, що узгоджені зі спектром корисного мовного сигналу, з яких на четвертому етапі створюється модель фільтрової системи та оцінюється якість обробки нею спотвореної суміші.

Програма досліджень курсової роботи

Етап 1. Дослідження реального мовного сигналу:

· крок 1.1 – теоретичне обґрунтування досліджень етапу; 

· крок 1.2 – розробка універсальної функції (підпрограми) аналізу характеристик процесу (ФА_П);

· крок 1.3 – запис мовного сигналу (слова), виділення заданого звукового сегмента та його аналіз за допомогою ФА_П;

· крок 1.4 – виділення приголосної та голосної фонем (букв) із сегмента та їх аналіз за допомогою ФА_П.

Етап 2. Моделювання складеного процесу як адитивної суміші сигналу із завадами та їх дослідження:

· крок 2.1 – теоретичне обґрунтування досліджень етапу; 

· крок 2.2 – моделювання детермінованого завадового процесу та його аналіз за допомогою ФА_П;

· крок 2.3 – моделювання стохастичного завадового процесу та його аналіз за допомогою ФА_П;

· крок 2.4 – створення адитивної суміші (спотвореного процесу) звукового сегмента з детермінованим та стохастичним завадовими процесами та її аналіз за допомогою ФА_П.

Етап 3. Синтез та аналіз моделей фільтрів системи:

· крок 3.1 – теоретичне обґрунтування досліджень етапу; 

· крок 3.2 – створення універсальної функції (підпрограми) аналізу моделей фільтрів та лінійної системи (ФА_С);

· крок 3.3 – обґрунтування частотних параметрів фільтрів системи;

· крок 3.4 – синтез фільтрів системи та їхній аналіз за допомогою функції ФА_С.

Етап 4. Синтез та аналіз моделі фільтрової системи:

· крок 4.1 – теоретичне обґрунтування досліджень етапу; 

· крок 4.2 – формування структури фільтрової системи та визначення її передавальної функції (ПФ);

· крок 4.3 – дослідження характеристик фільтрової системи за допомогою ФА_С;

· крок 4.4 – дослідження за допомогою ФА_П спотвореного процесу після його обробки системою фільтрів;

· крок 4.5 – аудіооцінювання якості виділення звукового сегмента системою фільтрів та узгодженості спектрів фільтрованого процесу та неспотвореного звукового сегмента.

Методичні рекомендації до виконання етапів роботи

На початку розробки програмного комплексу значення первинних параметрів, що незмінно використовуються далі у декількох script-файлах (сценаріях), доцільно задати в окремому script-файлі ініціалізації та зберегти їх у конфігураційному mat-файлі в спеціальній папці Fold_Cur робочої директорії з зазначенням повного шляху. Для початку – це частота дискретизації сигналу та тривалість його запису. 

Рекомендується надалі усі налагоджені script-файли розміщувати у папці Lib_Scr.

Далі наводяться рекомендації згідно з етапами.

Етап 1. Дослідження реального мовного сигналу.

Теоретичне обґрунтування досліджень даного етапу здійснюється у ракурсі огляду методів створення часових та частотних математичних моделей детермінованих процесів , особливостей їх дискретизації, розрахунку частотного спектра та інших параметрів, наприклад, постійної складової, екстремумів.

Оскільки процедура первинного аналізу різних процесів є досить типова, то доцільно об’єднати в універсальну функцію аналізу процесу (ФА_П) набір необхідних операцій: 

· відображення часової реалізації процесу, використавши графічні MatLab-функції (надалі скрізь скорочено «функція») plot( ), steam( ) або інші; 

· розрахунок дискретного перетворення Фур’є за допомогою функції fft( ) та отримання амплітудного спектра з використанням функції fftshift( );

· визначення інших типових параметрів процесу.

Використовувати розроблені функції буде зручніше, якщо вони зберігатимуться в окремій папці Lib_Fun робочої директорії. 

Щоб впевнитися в працездатності функції ФА_П, необхідно провести її тестування на синусоїдальному та імпульсному сигналах, створивши тестовий script-файл. Імена таких файлів доцільно починати однаково, наприклад, із <t_...>.


Як корисний процес, що підлягає дослідженню в КР, пропонується обрати реальний мовний сигнал – окреме слово, в якому заданий склад є наголошеним. Його аудіозапис здійснюється безпосередньо у MatLab з мікрофона за допомогою функції wavrecord( ), де вказуються необхідні значення параметрів – <кількість відліків>,<частота дискретизації>, ’double’. Створена при цьому змінна є одновимірним масивом. 

Для збереження записаного процесу у звуковий файл використовується функція wavwrite (<векторна змінна>, <частота дискретизації>, ’<w_назва файла>.wav’). MatLab автоматично створить звуковий файл із вказаною назвою у поточній робочій папці (якщо не вказано повний шлях до файла). Розміщується цей файл у папці Fold_In робочої директорії.

Межі заданого сегмента визначаються візуально на графіку часової реалізації слова за амплітудними провалами. Значення процесу, що знаходяться у цих межах, переписуються у новий масив, який також зберігається у окремому файлі. 

Правильність визначення меж сегмента можна перевірити,  прослухавши його за допомогою функції sound (<векторна змінна>, <частота дискретизації>).

Часова реалізація сегмента поділяється на дві фонеми (приголосна та голосна), межа між яким визначається візуально. Ці фонеми аналізуються подібно до аналізу сегмента.

Слід зазначити, що процес розробки прикладного програмного середовища стає значно ефективніший при функціональному структуруванні. У даному випадку це значить, що для кожного етапу необхідно розробляти окремий script-файл, а обмін даними між ними здійснювати за допомогою механізму збереження-зчитування у допоміжних wav- та mat-файлах, які пропонується розміщувати у папці Fold_Cur робочої директорії. При цьому не відкидається можливість створення декількох послідовних script-файлів одного етапу.

Таким чином, результатами виконання етапу 1, що надаються у електронному та паперовому вигляді при захисті КР, будуть: теоретичне обґрунтування; тексти script-файла досліджень мовного сигналу, файл-функції аналізу процесу ФА_П, script-файла тестування ФА_П, структури алгоритмів цих програмних модулів з коротким описом; wav-файли слова, сегмента, фонем та всі отримані результати їх досліджень у числовій та графічній формах.

Етап 2. Моделювання складеного процесу як адитивної суміші сигналу із завадами та їх дослідження.

Розгляд  випадкових процесів, на відміну від розглянутих вище детермінованих, є більшим багатогранним, оскільки значна увага повинна приділятися імовірнісним моделям. Тому необхідно доповнити теоретичний матеріал першого етапу описом загальних принципів математичного та комп’ютерного моделювання і аналізу випадкових процесів (згідно з заданим типом стохастичної завади) та суміші з ними. Передусім це стосується типових характеристик: математичного очікування (МО), дисперсії, кореляційної функції, емпіричного розподілу імовірності – гістограми.

Відповідно до цього необхідно розширити процедури аналізу функції ФА_П, використовуючи фукції:   mean( ), std( ), xcorr( ), hist( ) .

На наступних кроках моделюються та аналізуються за допомогою функції ФА_П спотворюючі процеси (згідно з завданням): детермінований та стохастичний завадові процеси. Надалі вони використовуються для створення адитивної суміші (спотвореної) із збереженою реалізацією сегмента (корисного сигналу). Для зручності подальшої обробки MatLab-фукціями всі зазначені процеси доцільно зберігати відразу в mat-файлах командою save ( ).

Загалом методологія дослідження стохастичних процесів подібна до розглянутої на етапі 1. При цьому, перелік результатів ще доповнюється необхідними математичними моделями та аналізом імовірнісних характеристик.

Етап 3. Синтез та аналіз моделей  цифрових фільтрів.

Фільтрація є однією з найважливіших процедур обробки процесів, оскільки спрямована або на безпосереднє виділення корисного сигналу, або на придушення спотворюючих його завад. У КР ідентифікуючою їх ознакою вважається спектр частот, що дозволяє застосовувати багатий арсенал типових фільтрів.

Окремо слід зазначити, що сучасні системи обробки сигналів у багатьох випадках – цифрові. Тобто синтезовані у MatLab фільтри можна розглядати не лише як моделі, а й реальні структури обробки сигналів, що можуть бути реалізовані програмно або апаратно, на вхід яких поступають дискретні процеси.

У теоретичній частині цього етапу необхідно дати короткий опис типів, основних параметрів, характеристик та властивостей фільтрів, що синтезуються за завданням.

Далі слід дослідити процес як суміш завад із звуковим сегментом. За останнім визначаються спектральні властивості фільтрової системи, а саме: на його спектрі фіксуються послідовні межі умовно суттєвих та несуттєвих частотних смуг за перепадами його щільності. Достатньо виділити 2–3 суттєві зони та зберегти їхні межі у конфігураційному файлі.

Відповідно до цього за встановленою у варіанті структурою системи визначають кількість, типи, смуги та порядок фільтрів. Тобто у даний момент фактично будується структурна схема фільтрової системи, але спочатку необхідно дослідити властивості окремих фільтрів. Визначені частоти їх зберігаються у конфігураційному файлі (папка Fold_Cur). 

Процедура дослідження кожного фільтра починається з його синтезу – отримання коефіцієнтів ПФ за заданими типом, видом, порядком фільтра та частотами зрізу. Збережені раніше значення частот зрізу фільтрів заздалегідь зчитуються з конфігураційного файла командою load( ). Синтез здійснюється за допомогою потрібної функції. Так, для фільтра Чебишева – це cheby1( ). Передавальна функція фільтра формується оператором tf ( )  та зберігається у конфігураційному файлі.

Безпосередньо аналіз фільтру спрямовується на розрахунок основних характеристик: 

impz( )      – імпульсна характеристика;

tf2zp( )      – діаграма нулів та полюсів;

freqz( )      – амплітудно-частотна характеристика (АЧХ);

angle( )      – фазо-частотна характеристика (ФЧХ).

Подібно до ФА_П необхідно створити файл-функцію ФА_С, що об’єднує всі необхідні процедури аналізу фільтра (та системи).

Результатами виконання етапу 3 повинні бути: теоретичний огляд; тексти script-файла синтезу фільтрів, файл-функції аналізу фільтра ФА_С, структури алгоритмів цих програмних модулів із коротким описом; mat-файли проміжних даних; передавальні функції фільтрів та всі отримані результати їх досліджень у числовій та графічній формах. 

Етап 4. Синтез та аналіз моделі фільтрової системи.

Модель цифрової лінійної системи (ЛС) становить собою послідовні та паралельні довільні комбінації лінійних ланок, якими в даній КР є лінійні фільтри. Внаслідок цього ПФ  будь-якої ЛС  є дробово-раціональною, тобто фактично ця система може розглядатися як звичайний фільтр. Тобто процедура аналізу ЛС повністю аналогічна до розглянутої на етапі 3, що дозволяє використовувати для її аналізу розроблену файл-функцію  ФА_С.

Структурно модель фільтрової системи будується, відповідно до завдання, на підставі вже синтезованих фільтрів так, щоб максимально придушити завадові компоненти у спотвореній суміші сегмента. При цьому смугові фільтри, що пропускають частотні смуги сигналу, необхідно  підключати паралельно, а режекторні, які придушують завади – послідовно. Високочастотні фільтри (ФВЧ) та низькочастотні (ФНЧ), залежно від функціонального призначення, можуть включатися у канал проходження сигналу і паралельно, і послідовно.

Передавальна функція ЛС математично формується з ПФ фільтрів шляхом їх додавання для паралельних ланок та множення для послідовних. Коефіцієнти чисельника та знаменника передавальної функції виділяються в окремі змінні за допомогою функції tfdata ( ).

Заключні кроки КР присвячені оцінці якості виділення розробленою фільтровою системою корисного сигналу (звукового сегмента) зі спотвореної суміші.  Імітаційне моделювання процесу фільтрації здійснюється за допомогою функції filter ( ) з використанням визначених  коефіцієнтів ПФ синтезованої  системи. Перший крок – це аудіопрослуховування суміші до та після фільтрації; другий – візуальне порівняння їхніх спектрів; третій – розрахунок чисельного показника якості фільтрації як ступеня відхилення спектра фільтрованого процесу від спектра неспотвореного сегмента:
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де  N – кількість спектральних складових, 
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– їх значення у спектрі неспотвореного корисного сигналу та фільтрованого спотвореного процесу відповідно.

Результатами виконання етапу 4 повинні бути теоретичний огляд; структурна схема синтезованої системи та її ПФ; текст script-файла дослідження системи, його алгоритм та опис;  результати дослідження характеристик системи та якості фільтрації нею спотвореної суміші.
Б. 3 Акт впровадження результатів науково-дослідної роботи у навчальний процес з дисципліни «Системи обробки, передачі та відображення радіолокаційної інформації»
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Б. 4 Методичні рекомендації до виконання лабораторної роботи “Алгоритми виявлення рухомих радіолокаційних цілей”
Мета роботи: статистичні дослідження алгоритмів виявлення рухомих радіолокаційних.

Теоретична підготовка до роботи.     Вивчити основні принципи:

· роботи РЛС та структури радіолокаційних сигналів;
· синтезу адаптивного алгоритму виявлення радіолокаційних цілей; 

· визначення ефективності виявлення цілей;
· функціонування програмного комплексу “Radar”.

Завдання до роботи:  

1. Отримати характеристики виявлення алгоритмів виявлення —класичного ЧПК та розглянутого адаптивного — для розмірів пачки 16 та 32, а також декількох швидкостей цілей.
2. Виконати візуальне порівняння ефективності алгоритмів за різних умов досліджень.

Засоби досліджень: 
Обладнання: персональний комп’ютер – PС з  ОС Windows; 

програмне забезпечення – MATLAB, комплексу “Radar”. 

Виконання роботи:

1. Відкрити головне вікно комплексу “Radar” у середовищі Matlab.

2. Запустити на виконання завдання, яке відповідає за отримання характеристик виявлення.
3. У діалоговому вікні вибрати опцію «Імовірність хибної тривоги», а потім відповідний алгоритм; задати значення порогу, розмір вибірки та отримати значення імовірності хибної тривоги. 
4. Шляхом перебору отримати значення порогу для обох алгоритмів, тарозмірів вибірки 16 та 32, що забезпечують імовірність 10-4; записати значення у таблицю 1.











    Табл. 1
	Розмір вибірки

Алгоритм
	16
	32

	ЧПК
	
	

	Адаптивний
	
	


5. Повторно запустити завдання, вибрати опцію «характеристики виявлення» та, вказавши відповідні параметри і знадені раніше пороги, отримати графіки з характеристиками виявлення для двох розмірів вибірок та 4-5 швидкостей у діапазоні 50–1000 км/год.
6. Запустити завдання, яке відповідає за візуалізацію індикатора кругового огляду з залученням алгоритмів виявлення. Для декількох комбінацій параметрів з попередніх кроків та декількох співвідношень сигнал/шум, які треба задати у діалоговому вікні, за допомогою індикатора кругового огляду візуально порівняти ефективність роботи обох алгоритмів.

Зміст звіту:

1. Мета та програма роботи.

2. Структурні схеми алгоритмів виявлення.

3. Таблиці та графіки результатів досліджень, знімки екрану з індикатором кругового огляду. 

4. Висновки по роботі

Контрольні питання:

1. Як швидкість цілі відображається у структурі сигналу?
2. Основні принципи синтезу адаптивного алгоритму виявлення?

3. У чому суть імовірності хибної тривоги?

4. Чим визначається ефективність алгоритмів виявлення цілей?

5. Які основні залежності ефективності алгоритмів виявлення від зміни основних параметрів?

Рекомендована література: 

1. Зі списку використаних джерел дисертації – [16, 37, 47, 54].

2. Тексти програм пакету “Radar”.
Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�2�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �20� – Полігони частот оцінок:


1 – без цензурування;


2 – цензурування з � EMBED Equation.3  ���;


3 – цензурування з � EMBED Equation.3  ���.





штрафна функція
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N=32








Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�2�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �21� – Полігони частот оцінок:


1 – без цензурування;


2 – цензурування з � EMBED Equation.3  ���;


3 – цензурування з � EMBED Equation.3  ���.
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Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�2�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �22� – Залежності від частоти:


           1 – ефективності;


           2 – втрат від пропусків.
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Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�2�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �23� – Залежності ефективності від


� EMBED Equation.3  ���:  1 – � EMBED Equation.3  ���;   2 – � EMBED Equation.3  ���





�


Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�3�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �21� – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з періодичним пилкоподібним опорним сигналом





�


Рис. � SEQ Chpt \* ARABIC \c�3�.� SEQ Малюнок \* ARABIC �20� – Перехідні процеси швидкої ЧАПЧ з синусоїдальним опорним сигналом
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