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., Kwartalnik Elektroniki i Telekomunikacji” — Electronics and Telecommunications
Quartery jest kontynuatorem tradycji powstalego 47 lat temu kwartalnika p.t. ,,Roz-
prawy Elektrotechniczne”.

Kwartalnik jest czasopismem Komitetu Elektroniki i Telekomunikacji Polskiej
Akademii Nauk. Wydawany jest przez Wydawnictwo Naukowe PWN SA w Warszawie.
Kwartalnik jest czasopismem naukowym, na ktérego tamach sa publikowane artykuty
i komunikaty prezentujace wyniki oryginalnych prac teoretycznych i do§wiadczalnych,
a takze przegladowych. Zwigzane sa one z szeroko rozumianymi dziedzinami wspoét-
czesnej elektroniki, telekomunikacji, mikroelektroniki, optoelektroniki, radiotechniki
i elektroniki medycznej.

Autorami publikacji sa wybitni naukowcy, znani specjalisci o wieloletnim do§wiad-
czeniu, a takze mtodzi badacze — gtownie doktoranci.

Artykuty charakteryzuja si¢ oryginalnym ujeciem zagadnienia, interesujacymi wyni-
kami badan, krytyczna oceng teorii lub metod, omdéwieniem aktualnego stanu, lub
postepu danej galezi techniki oraz omoéwieniem perspektyw rozwojowych. Sposdb
pisania matematycznej czgécl artykutéw zgodny jest z wytycznymi IEC (International
Electronics Commision) oraz ISO (International Organization of Standarization).

Wszystkie publikowane w Kwartalniku artykuty sa recenzowane przez znanych
krajowych specjalitdw, co zapewnia Ze publikacje te sg uznawane jako autorski dorobek
naukowy. Opublikowanie w kwartalniku wynikéw prac naukowych zrealizowanych
w ramach ,,GRANTOw” Komitetu Badan Naukowych spetnia wigc jeden z wymogodw
stawianych tym pracom.

Czasopismo dociera do wszystkich zajmujacych sig elektronika i telekomunikacja
krajowych o$rodkéw naukowych oraz technicznych, a takze szeregu instytucji za-
granicznych. Jest ponadto prenumerowane przez liczne grono specjalistéw i biblioteki.

Kazdy Autor otrzymuje bezplatnie 20 egzemplarzy nadbitek swojego artykutu, co
utatwia przestanie go do indywidualnych wybranych przez Autora os6b i instytucji
w kraju lub za granica. Ulatwia to dodatkowo fakt, ze w Kwartalniku sa publikowane
artykuty w jezyku angielskim.

Nadestane do redakcji artykuly sa publikowane w terminie okoto pét roku, w przy-
padku sprawnej wspoipracy Autora z Redakcja. Wytyczne dla Autoréw dotyczace formy
publikacji sa zamieszczone w zeszytach Kwartalnika, mozna je takze otrzymaé w siedzi-
bie Redakcji.

Artykuty mozna dostarczaé osobifcie, lub poczta pod adresem zamieszczanym na
stronie redakcyjnej w kazdym zeszycie.

Redakcja
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Finite Fields and Fire Codes
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Following the brief introduction into the algebra of the finite fields we develop the
algorithm that supports the search for the efficient two-dimensional Fire cyclic codes. The
analysis of the codes with generating polynomial of degree less than 12 demonstrated that the
efficient codes are sparsely distributed in the set of all possible 2-D Fire codes. The examples of
those codes are submitted. The case study of the parallel encoder and decoder design is
presented.

Keywords: Finite field, two-dimensional Fire code, number theory.

1. INTRODUCTION TO FINITE FIELDS AND FIRE CODES

1.1. FINITE FIELDS [1, 2, 5,6, 7]

For every prime number p and positive integer m there is a finite field F = < F, +,
- > such that # F = p™, where # F denotes the cardinality of the set F, i.e. the order of
the field. The field F is called Galois field with the characteristic p and is denoted by
GF(p™). Every finite field is isomorphic with some Galois field. For instance, one of the
possible representations for the field GF(p) is the field Z, = < Z = 10,1,....p = 1}, +, - >,
where p is a prime, while + and + denote the addition and multiplication modulo p,
respectively.

The multiplicative group G = < G, - > is said to be cyclic group if it contains an
element g such that each element w € G can be represented as g' where i is an integer.
The element g is then called the generator of the group G.



146 T. OSTROWSKI Kwart. Elektr. { Telekom

TOM 47 - 200

If the field F= < F, +, » > is Galois field then the multiplicative group G =<
- {0}, + > is cyclic. The generator of the group G is called the primitive element of th
Galois field F. The order of a non-zero element w € F is the least positive integer e suc
that o¢ = 1.

If Fis a field, then a polynomial in the indeterminate x over the field F is a
expression of the form f(x) = a,x" + - + a,x + a,, where each coefficient a; € F an
n>0. The polynomial is said to be monic if its leading coefficient is equal to 1.

The polynomial ring Flx] = < F[x], +, - > is the ring formed by the set of al
polynomials in the indeterminate x having coefficients from F. The two operations ar
the standard polynomial addition and multiplication, with coefficient arithmetic perfor
med in the field F. The polynomial is said to be irreducible if it cannot be written as th
product of two polynomials, each of poéitiv& degree. If g(x), h(x) € Flx], and h(x) # 0
then ordinary polynomial long division of g(x) by h(x) yields unique polynomials q(x
and r(x) € F[x] such that g(x) = q(x)h(x)+r(x), where deg r(x)<deg h(x). Th
polynomial q(x) is called the quotient, while r(x) is called the remainder. The remainde
is referred to as g(x) mod h(x). The polynomials g(x) and h(x) are said to be congruen
modulo polynomial f(x) if the division g(x) - h(x) by f(x) leaves the remainder 0. This i
denoted by g(x) = h(x) mod f(x). The equivalence class of a polynomial g(x) is the set o
all polynomials in F[x] congruent to g(x) modulo f(x). The equivalence class is denote
by {r(x)}/f(x) where r(x) is the remainder of the division of g(x) by f(x). In the followin
Flx)/f(x) denotes the set of all equivalence classes of the polynomials in Flx] with th
addition and multiplication performed modulo f(x). The equivalence classes are re
presented by the polynomials of degree less than deg f(x). If f(x) is irreducible the
Flx)/f(x) is a field.

A commonly used representation for the elements of the finite field GF(p™), where
p is a prime, is a polynomial basis representation. It is henceforth assumed that m=2,
because if m = 1 then GF(p™) is just Z, and the field arithmetic is performed moduloik
p. If f(x) € Z [x] is an irreducible po]ynomlal of degree m, then Z [ J/f(x) is a finite
field 1som0rph10 with GF(p™). Thus the elements of GF(p™) can be represented by |
the polynomials in Z x] of degree less than m. Furthermore, f(x) has a 1ootf§f
a = [xJ/[f(x) € GF(p’“) and B =(a™",...,a% a', 1) is a polynomial basis of  where the |
GF(p™) over Z,. The irreducible polynomldl f(x) is called a primitive polynomial if — over GF(2)
the equivalence class [x ]/f(x) is a generator of the multiplicative group of all non-zero _ coordinates
elements in GF(p™) = Z,[x}/f(x). Equivalently, the irreducible polynomial f(x) is  also ¢,c+
said to be a primitive polynomlal if its root @ in GE(p™) is the primitive element of ~ following ¢
GF(p™).
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Let m, and m, be the positive integers. Consider an irreducible polynomial p(x) of
degree m, m, over GF(2) whose root a is of order e. Let ¢, and e, be the positive
integers that fulfill the following conditions:
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(i) €& =¢
(i) m, is the least positive integer such that 27 —
(iii) e, and e, are relatively prime.

1 is divisible by e,,

Define p = a®* and y = a*. Thus the order of §§ equals e, and the order of y equals e,.
Furthermore, § is the element of GF(2™) because from condition (ii) the order of
B divides 2™ — 1. Let ¢, and ¢, be such positive integers that their product c,c, is not
divisible by e. Define n, = LCM(c, ,,) and n, = LCM(c,,e,), where LCM denotes least
common multiple.

The 2-D Fire cyclic code C with the row dimension n, and the column dimension n,
is defined as the set of all bivariate polynomials V(x, y) over GF(2) that fulfill the
following conditions:

(i) V& y)=0mod (x>+1, y2+1), ie. V(x, y) =a(x, y) x*+1) + b(x, y) (y*+1),
where a(x, y) and b(x, y) are the polynomials over GF(2),

(i) degx V(x, y)<n,, degy V(x, y)<n,,

iy VB, ) =0.

The elements of the binary codeword matrix are represented by the binary coefficients

v;; in terms x'y’ of the polynomial V(x, y). The code C, is cyclic, ie. the cyclic

permutations of the rows or columns of the codeword matrix results in the valid.

codeword. In the following if not otherwise mentioned the arithmetic is performed

modulo 2.

The check tensor of the code Cy is defined as n; xn, matrix H = [h] ], where each
matrix element h{; is the column vector over GF(2) of length ¢, ¢, +m m,. The vectors
hi, are determined as follows. Let ®(k, 1) be a bijection of the set {(k, I)iOSk<c],
0<l<c,} onto the set {i/0<i<c,c,} and u, denotes the unit vector of length ¢, ¢, whose
i-th coordinate is equal to 1. Then the check tensor H' = [h{;] is computed in the
following manner

h;,j = [u‘I)(i mode,,j mode,) Biyj]T (l)

where the element p'y/ that belongs to GF(2™ ™) is represented by the binary vector
over GF(2) of length m, m, and T denotes the transpose. The number of the binary
coordinates of h{; equals ¢,c,+m m, thus the number of the check bits for the Cy is
also ¢,¢,+m, m,. The polynomial V(x, y) is a valid C, codeword if and only if the
following equality holds

2 vi;h =0 )
O<i<n, '
0<j<n,

where 0 denotes a zero column vector.

The error correcting capability of the code Cp is as follows. If v, and v, are the
positive integers such that v,v, <m m,, and the set S(v,, v,) = {B/|0<i<v,, 0<j<v,}
that consists of v,v, elements of the field GF(2™™) is linearly independent over GF(2)
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then Cj, can correct every burst errors of dimension b, xb, or less including the ,.end

” e hositions i
around” bursts where b, and b, are the positive integers such that: 1

. o -onvenient
(i) b,<min[(c,+1)2, v,], com
. . , are define
(ii) b, <minf(c, + 1)/2, v,]. , -~
. L L L . M II=
The integers v, and v, are not determined a priori, however it is always possible to Giy T =
choose as v, and v, the integers m, and m,, respectively, because the set S(m,, m,) is where |
linearly independent. Alternatively, one can choose as v, and v, the integers mj and m) I, = G m ‘

respectively, where m] is the least positive integer such that 2™ — 1 is divisible by e
and m} = m, my/m;. If the irreducible polynomial p(x) is a primitive polynomial then
one of the above cases is trivial, i.e. m, or mj is equal to 1.
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Fig. 1b. The set II’ of the check positions

For the purpose of the encoder and decoder design one needs to know the positionsé To fir
of the ¢,c,+m, m, check bits of the code Cg. The set II can be the set of check bit  C,, assun
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positions if and only if the set {hj‘jl(i,j) e IT} is linearly independent over GF(2). It is
convenient to use as the positions of ¢, ¢, +m, m, check bits the set IT or the set IT" that
are defined as follows:

() II=II+IL,

Gy II'= H +1T5,

where ={G, plogi<c,,  0<j<c,}, I = {(ie, Si<e,+u,,  0<j<n,},
I1; = (i, )10< i<W, ¢, Sj<c,+W,}. The u, and p, are the positive integers that fulfill the
condition W, U, = m,m,. The sets IT and IT" are depicted in Figs. la and 1b, respectively.
There are following sufficient conditions for the IT and IT” to be the sets of the check bit
positions.

Assume that ¢, is not divisible by e,. The set IT is then the set of the check bit
positions in the following cases:

(i) @S¢y, U,<c,, and the set S(u, u,) is linearly independent over GF(2),
(i) w = My, by =My, and mz Czs
(i) @, =mj, U, = mj, and m} <

Assume that c, is not divisible by e,. The set IT" is then the set of the check bit
positions in the following cases:

i) @, Scy, Uy =Sc,, and the set S(u,, u,) is linearly independent over GF(2),
(i) w, =m;, u,=m,y, and m Sc,,
(iii) W, =mj, p =mj, and my<c,.

The set {h{;|(i,j) € IT or IT'} can be transformed onto the set of c,c,+m,m, unit
vectors. This form of the check tensor denoted as H =:[h; ;] is called the canonical form
of the check tensor. In what follows we consider only the set IT, because in the case of
the set IT; one needs only to change:the notation. To determine the check tensor in the
canonical form it is necessary:to “define the bijection W(k,!) of the set
» 0<l<p,} onto the set {i|0<i<m,m, and the elements
E By +[5‘ ““’“'y‘ mod ©. Then for each-vector h, ; one computes a binary vector 7, ; of
length m, m, that represents &, . as the"linear combmatlon over GF(2) of the lmecu]y
mdependent elements from the set Z={§ ,|(k 1) € I1,}. The bijection W(k, l) maps the
matrix positions of the elements from Z onto the coordinates of vector z; .. It can be
shown that the check tensor in the canonical form H = [h; ;] can be w11tten as follows

h, =tz 1" (3)
where t; ;= u‘l’(nnodc.,Jmodc)+ML and M = [m ”] denotes c,c,xm,m, binary matrix
whose m; ; matrix element is equal to 1 if there is a pair (k1) € I1, such that i = ¥k
mod ¢ .l mod ¢,) and j = W(k,l), otherwise the matrix element is equal to 0.

2. COMPUTATION OF THE CODE PARAMETERS

To find the efficient code parameters we analyzed numerically the possible codes
Cy assuming codeword matrix size which enables the construction of the squares
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16%x 16, 32%x32, 64x064, elc. that are typical for the computer science practice. (i
Unfortunately, there is none My 2N code Cp, where M and N are positive integers
However, the useful feature of the code Cy, is the possibility to assembly the large code We ar
mafrix approximating desired C, dimension- from the several matrices of smaller size only sma
To compute the Cp codes parameters we proposed the following algorithm. examples
our analy
Algorithm 1. Cy code analyzer. m less th
For every ordered pair (n,,n,) of the positive integers such that N_, <n <N, .,
N, <0y <N do
1. Find the following all ordered pairs of positive integers o
(i) (e,,c,) such thatn, = LCM(e,, ¢}) n, o,
(i) (e,.c,) such thatn, = LCM(e,, ¢,) 5 12
7 Find all ordered four-tuples (€, €, €1 c,)
3. For each four-tuple (e, €, Cy» c,) do j3 3!
1.1 Check if the conjunction of the following conditions is true 3362
(i) e, ande,, are relatively prime 13 63
(i)  product e,€, is an odd integer e
(i) product ¢,C, is not divisible by €&, 36
(iv) ¢, #n, or C# My 3435
If the conjunction is true accept the four-tuple and go to step 3.2, otherwise rejec —
it and every other four-tuple that can be rejected on this stage and continue 1
step 3.1 with the next four-tuple
3.2 Search for the least positive integer: ms< M_,, such that o™ _ 1 is divisible b
e,e,. If such integer exists go to step;3:3; otherwise reject all four-tuples with th
first element ¢, and the second clement e, and continue in step 3.1 with the nex We f
four-tuple oy oG modified
3.3 Search the tables of irreducible polynomials for an irreducible polynomial consult [
degree m over GF(2) that has a root-ofiorder e,e, in GF2™). If such polynomial
exists go to step 3.4, otherwise reject all four-tuples tuples with the first
clement e, and the second clement ¢, and continue in step 3.1 with the next
four-tuple Giver

r m, such that 2™ - 1 is divisible by e, and the least

3.4 Compute least positive intege
positive integer m such that amy _ 1 is divisible by e,
3.5 Compute the following parameters of the code C;
(i) e=¢¢&
(i) m, = m/m,
(i) mh = m/m)
(v) A=mm,+CCy — number of the check bits
(v) m=Aimn,— code efficiency
vy T, = entier[(c, + 1)/2]
(vit)y T, = entier[(c,+ 1)/2]
(viil) b, x b, = min(T,, m,) X min(t,, My) — correcting capability if m, and m,
are chosen as v, and V,, respectively

1

2.

design ca

Algor
. Comp
3)
Define
{klo<
e II,
map
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(ix)  biXbj = min(r;, m}) x min(t,, m}) — correcting capability if mj, and m)
are chosen as v, and v,, respectively
We analyzed approximately 3,000 cases of the 2-D Fire cyclic codes. It occurred that
only small amount of them could be useful for the practical purposes. Some codes
examples are collected in Table 1. For the reason of computational efficiency we limited
our analysis to the codes Cp determined by the generating polynomial p(x) of degree
m less than 12.

Fire code pareameters Table 1

T n, € € € ¢ ¢ M m m m m A m v %, byXxb, bjxb
15 12 5 315 3 4 4 4 1 2 2 16 09 2 2 2x1  2x2
33 031 11 31 34F 3 31 10 10 | 5 2 103 010 2 16 2xl 2x5
33 62 1t 31 341 33 2 10 10 1 5 2 76 004 17 1 10x!1 2x!
33 63 1t 3 33 3 21 10 10 1 2 5 73 004 2 11 2x1  2x2
33 65 3 5 15 11 13 4 2 2 4 1147 007 6 7 2x2 x4
34 35 17 5 8 2 7 8 8 1 4 2 22 002 1 4 1Ix1 I x4

3. ENCODER AND DECODER DESIGN

We follow the parallel approach to linear error correcting codes design [7] that is
modified here for the two-dimensional case. Reader interested in serial design can
consult [3].

3.1. ENCODER DESIGN

Given the code C; and the corresponding generating polynomial p(x) the encoder
design can be performed as follows.

Algorithm 2. Encoder design.

I. Compute check tensor H = [h, ] in the canonical form according to the formula
3)

2. Define a bijection ® of the set Q= {(ij)|0<i<n, 0<j<n,} onto the set
{klOSk<n,n2} such that for each (i,j) € II, 0s®(i,j)<c,c,+m, m,, and if (i,j)
€ I, then © (i,j) = ®(i,j), and if (i,j) € I, or II] then ® (i,j) = ¥ (i,j)+c,c,. Then
map the check tensor H = [h, ;] onto (c,c,+m m,)xn,n, matrix H® = (h® ] such
that (i,j)-th column vector of the check tensor H becomes the © (i,j)-th column of the
matrix H®, i.e.
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1 O 0 R O h 0, ¢, ¢y tmym, R he(), n,n,-1 \k 1. Let
» e RO, :
0 1 O oo 0 h 1, €, ¢ tmym, oo he(), n,n,—1 k
syndi
‘ 001 ii input
| | ;
HO = O
|
| where B
2. Givel
o o to de
0 0 L 0 O h c‘l:2+1n,m2~l,c,cz+m,m2 h c,c2+mlm2~1,nlnl~l l 15 pe,
' 7 of e©
3. Compute from tbe matrix H® = [hi‘j] the [n,n, — (¢, ¢, + m, m,)] X n,; n, generator desig
matrix G® = [gﬁj] of the orthogonal vectors as follows ¢ ¢,
3. Reco
NC e ® l
h 0, ¢ ¢y, h 1, ¢ ¢y tmym, h € ¢ Hmy My 1, G, MMy 1 O . 0
) e S
h 0, ¢ cpbm mytl h 1, ¢,c,rmymy+i h c,c1+m,ml~l,clcl—fm,ml—rl 0 1. 0
G® = (5)
| ‘ Con:
I RN
{ ‘1_ the irre
1 4\ primitiv
o | :
E h60 n,n,~1 hgl, n,n,-1 o h clcz+mlml—1,n,nz~l 00... 1 i the pruy
linear ¢
GF(2), ¢
4. Compute the outputs of encoder as the Boolean functions of its inputs as follows. Le Defi
Q =1Qq, Ql,...,Qm‘nz_1)_(,,1],“2“‘02)] be the vector of the encoder inputs. Then th the cor
elements of the Cp code matrix V= [v;l, ie. the outputs of the encoder ar position
determined as (1,h, (1
Define
- _ RO
Vol = Rk W(0,2) -
dimensi
where R®, is the value of the k-th coordinate of the vector R® of length n; n,, &
R@ — Q 3 G@
3.2. DECODER DESIGN
Given the matrix H® of the code C,. the decoder design can be performed as follows
Comput
in the fi

Algorithm 3. Decoder design.
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|, Let R®=[R®, R%,.., R® , ] be the vector of the decoder inputs, where
R®, = vg ' and V@f]m is an element of the Cp code matrix V = [v, ;]. Compute
syndrome vector s = [Sg, $;,..., S ¢,+mm-1] @ the Boolean functions of the decoder
inputs according to the formula

s =R® HOT €

where H®T denotes the transpose of the matrix H®

2. Given the switching logic for the computation of the syndrome vector s design logic
to determine the elements of the error vector e® = [, €%, ,...,e%, , _;] from s. This
is performed by computing the values of s for each allowable in given code C;, value
of €2, followed by the design of the Boolean functions to compute €® from s. The
design of the Boolean function is required only for the coordinates e®; such that
¢, c,+m m,<i<n n,

3. Recover the original message vector Q = [Q, Q..+, Quu,-1)-(c,c,tm mp] 88

— PO (€]
Qi =R i-wluz-fm,m,,+e i+e, ¢y bm m, (8)

3.3. THE DESIGN EXAMPLE

Consider 2-D Fire cyclic code defined by the following parameters: n, = 3, n, = 5,
e,=3,e,=5¢e=15¢,=3,¢,=l,m=4m=2m,=2,A=7,1,=2,1,=1, and
the irreducible polynomial p(x) = x*+x+1 over GF(2). The polynomial p(x) is the
primitive polynomial in GF(2%), thus it has a root a of order 2°~1 = 15. The root a is
the primitive element of GF(2*) and the elements of GF(2%) can be represented as the
linear combination of the elements of the polynomial basis B = (a®, o o', 1) over
GF(2), e.g. a'? = a® +a?+a+ 1. The structure of the field GF(2*) is given in Table 2 [5].

Define p = o’ and y = a®. If m, and m, are chosen as v, and v,, respectively, then
the correcting capability of the code is b,xb, =2x1 or less. The set of the check
positions is the set IT" = I, + I}, where I} = {(0,0), (1,0), (2,0)} and IT; = {(0,1), (0,2),
(1,1), (1,2)}. The check tensor H = [hi‘j] in the canonical form is computed as follows.
Define the bijections ® and W as: ®(0,0) =0, ®(1,0) = 1, ®(2,0) =2; W(O,1) =0,
W(0,2) =1, W(,1) = 2, ¥(1,2) = 3. Find the ¢, ¢, xm, m, matrix M that in our case has
dimension 3 x4, i.e.

0 0 0 0

Compute the elements of the set Z = {&k.,](k,l) e I1)}. The computations are performed
in the field GF(2*) using the polynomial basis representation given in Table 2.




154 T. OSTROWSKI Kwart. Elekir. i Telekom.

Table 2
The elements of GF(2*)
i o mod x*+x+1 vector notation
0 o (0001)
! o 0010y
2 o? (0100)
3 o? (1000)
4 a+1 0011
5 ol+a 0110)
6 o’ +a? (1100)
7 oo+l (1011
8 o+l (0101)
9 o+ (1010)
10 or+a+1 OIthH
i1 ad+at+a 11y
12 oot a+t atn
13 a4 a?+l (110
14 od+1 (1001

In the sim

Eo,l —_ BOYI+ﬁOm0d 3.Y! mod 1 — a3+1

EOZ — ﬁO,YZ_,rBOmod 3.\/2modl = OL3+(12+1
T il ! mod 34,1 mod 1

By =By +p ™y =0+

E!l_z — B1Y2+Bl modS.YZ mod 1 .. (13

Compute the vectors h, ;. The vectors are computed only for the information positions
because in the check positions the vectors h; ; are the unit vectors, e.g. for hy 5

2::’)0'3 o BO,Y3+BO mod3,Y3 mod 1 .. (X3+(X+1 — E1,1+E1,2 thUS
0 and t, , =

0

and t; 5 = Up@moassmeany T M Zg 3 = u,+M-z,,, 1e.
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Finally,

In the similar manner we obtain for, e.g. h, ,

%2.4 — (}2 ,Y4+ﬁ2 mod 3\{4 mod 1 34 2 = EO.I +E0,2+E1,2 thus

and U, , = Ugamoasgmoan + M2, , = w,+M-z, ,, ie.

| 0 |
110 0] )1“0!?1%
N ILINNENEN
;ﬂo 01 1 :lo +§oi:10§
. | o
! ! |
oo ool ol o) o
I
I
0
0
t
hys= | |=/0
0.3 20,3
0
1
]
I
]
4™
0
I
| -
11 0 o o o |o]
| R |
#1001 1| |=lo]+1|=|1
. 0 |
' looo o BN
1 |
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Finally,

1
by, 224 =]
| !
0\
{1

After computing all column vectors h; ; according to the procedure explained abov In our ;

define the bijection © fulfilling the conditions: ©(1,j) = ®(i,)) if (i,j) belongs to I1,, an Q= [Q

O(,j) = W(i,j)+3 if (i) belongs to IT; as follows: V=1v

applyir

00,0 =0 ©0nhH=3 ©003=7 0.1 =11 positiol
010 =1 002=4 004 =8 ©22)=12

eRmH=2 O6d1)=>5 e13)=9 ©623)=13 Voo =

@12 =6 ©14=10 6024 =14 Vio =

The image of the check tensor H under the bijection © is the 7x 15 matrix He

—

o

<

il

o

H@

<

<

<

Given the matrix H® compute the 8% 15 generator matrix G°

0

0 0 0

0

0

0

0

1

0

0

0

1

0

1

1

0

i

1

The de
vector
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G@

0111101 00O0O0O0O0O01

In our example there are 8 information bits thus the vector of the input message is
Q=[(Qp Qn Qp Q; Q, Qs Qg Q,]. The Boolean functions for the output matrix
V = [v;;] are obtained by multiplying the input vector Q by the matrix G® and then
applying the inverse mapping ©~' to the vector R® = Q- G°. This gives for the check
positions:

lained above
ys to I1,, and

Voo = Qo+ Q3 +Qs5
Vo= Qi+ Qy+Qy+Qu+Qs+Q,
V0= Qu+ Qs+ Q, +Q,

« H® Vo = Qu+ Qs +Q,+ Qs+ Q,
Vo, =Q+Q,+Q+Qs+Q+Q,
Vig = Q0+Q1+Q2+Q3+Q4
Via= Qo+ Qy+Qy+Q5+Q;

and for the information positions:

Vo3 = Qp
Vo = Q,
Vig=Q,
Via=Q
Vi, =Q
Vi, = Qs
Vas = Qg
Vo= Q

The decoder design starts from the computation of the switching logic for the syndrome
VECtor s = [S,, S,, S, S, Sy, Ss» S¢]. The transpose of the matrix H® is
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100 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0
0 01 0 0 0 0]
00 010 0
0O 0 0 0 1 00
000 00 10
0 0 0 0 0 0 1
H®"=/1 0 0 0 0 1 1
01 0 0 1 1 O
0O 1 0 1 1 11
110 1 0 1 1
601 1 1 1 10
11 1.0 1 0 1
01 1 100
1 1 1 0 1

and the vector R® of the decoder inputs is R® = [R§, R?,...,RY,] where R = v, ', e.g

are determined as the result of the multiplication R®- H®", i.e.

s, = R§+RY+RY, +RY,
s; = RY+R§ +RY+ R +RY, +RY, + RS,

s, = R§+RP +R% +RY, +RY,
S [S] (S] O @ (€] (C] (€]
sy = Ry +Rg +RYp+ R +RY, + Ry +RY,
RO RO ROLRO L RO L RO | RO
5, = RO+ RO+ RO+ R +RY +RY +RY,
sy = RY+RY+RY+RJ+RY +RY

— RO9. RO, PO RO RO | po
Sg = R(, +R7 +R9 +R10+R12+R14
Multiplication of each allowable values of the error vector €® = [ef, ef,...,e%] by th
matrix H®" results in the correspondence between the values of the error vector ¢® an
the syndrome vector s = e® - H®", depicted in Table 3. This enables the computation 0

Boolean functions that determine the error vector €® from s. It is enough to compute th
Boolean functions only for €9, e?, ef, %, €9, €%, efs, and ef}, e.g.

o _ s < 3 < T ¢ T g
€12 = SuS; S, 555,5585+F 5055, 5;5,5555+5:8,8,5;8,855.
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e e e
i 0 0
0 i 0
0 0 1

0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0o 0 0
0o 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0o 0 0
0o 0 0
I | 0
0 |

0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0O 0 0
I 0 I

0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
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Table 3
The correspondence between error and syndrome vectors
@ ¥ o e? €@ ef @ & o of o o e el e} S; S S, 83 S, S5 8
{ 00 0 0 0 0 0O 0 ©6 0 0 0 0 0 1 0 ¢ 0 0 0 0
¢ 1 0 0 0 0 0 O 0 O 0 0 0 0 O o 1 0 0 0 0 0
o 0 ¢ 0 0 0O 0 0 0 0O 0O 0 06 0 O 0o 0o 1 0 0 0 0
¢ 0 0 1 0 O 0 0 0 0 0 0 0 0 0 60 0 0 1 0 0 0
o 0 0 0 1 0 o 0 o 0 0 0 0 0 0 o 0o 0 o 1 0 0
o 0 0 o 0o 1 0o 0 0 0 0 0 0 0 0 0o 0 0 0o 0 1 O
o 0 0 0o o0 0o 1! 0 O O O 0O 0 0 0 60 0 0 0 0 0 1
o 0 0 0 0 0 0 1 0 O 0O 0 0 0 0 I 0 0 0 0 o 1
o 0 0 00 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0o 1 0 0 1 I 0
o 0 0 0 0 0 0 0 0 I 0 0 0 0 0 o 1 0o 1 ! 1 1
o 0o 0 0 0 0 0O 0 0 O 1t 0 0 0 O 11 0o 1 0o 1 1
¢ 0 0 0 0 0 0O 0O O 0 0o 1 0O 0 O c ¢t 1 1 1 1 0
¢ 0 0 0 0 O 0 0 0 O 0 O ¢+ 0 O 11t o0 1 0 1
o 0 0 0 0o 0 0 0 0o 0 0 0 0 I 0 0o 0o 1 1 1 0 0
o0 0 0 0 0 0 o 0 O 0 O 0 0 0 i o 1t 1 1 0 1
| 1 0 0 0 0o 0 0 0 O 0 0 0 0 0 1t 0o 0 0o 0 0
o ! 1 0 0 0O 0O 0O O 0 0O 0 0 0 ©0 60 1 1 0 0 0 0
¢ 0 0 1t 0 1+ 0 0 0 0 0 0 0 0 0 o o o 1 0 1 0
¢ 0 0o 0 0 1t 0 0 0 O 0 1t 0 0 0 o 1t 1 1 0 0
6o 0 0o 0 t 0 ¢t 0 0 0 0O 0 06 0 0 0 0o o0 o t 0 |
¢ ¢ 0 0 0 0 ! 0 0 0 O O 1 0 0 it 1 0 1 0 0
¢ 0 0 0 0 0 o0 t 0 1t 0 0 0 0 ¢ it o0 110 0
¢ 0 0 0 0 0 0 0 O U 0 0 O oI 0O o 1 1 0o 0 o 1
¢ 0 0 0 0 0O 0O 0O t 0 1 0 0 0 O 10 0 11 0 1
0o 6 0 0 0 6 0 0 0 0 1 0 0 0 0 t 0 1 0 1 1 0
{ 0 I 0 0 0 0 O 0 0O 0 0 0 0 0 10 1 0 0 0 0
o 06 0 0 0 0 0 O t 0 O 0 0 0 | o 0o t 1 0o 1 1
o 0o 0t 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 o t 1 o 1 1 0
o o 0 0 1 0 0 0 0 0 0 O 1 0 0 111 0 1 1 1
6 0 0 0 0 0 0t 0 O 0 O O 1 0 i o t 1 1 1 1

To recover the bit Q, of the original message it is enough to add modulo 2 bits
© o — DO .0 _ )
Ri'wlt:lw&lr‘.,|112 and ei+c,c,+m,mzv c.g., QS - R12+el2 - V2,2+el2'

4. CONCLUSIONS

We developed the algorithm to support the search for the efficient 2-D Fire cyclic
codes. The code analysis was performed by the synthesis of the several thousand cases.
The codes useful for the practical applications were collected in Table 1. These codes
are characterized by the efficient parameters of the error correction, e.g. there was found
2-D Fire code of size 3331 that is able to correct the bursts of dimensions 2x5 = 10
bits or less. The check bits in this case occupy 10 per cent of the codeword matrix. Other
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codes in Table 1 are also characterized by the decent parameters. The parameters of th
codeword matrices allow to assembly the codeword matrix from two or four matrices o
smaller size. The example of the logic design for the small codeword matrix showed tha
for the practical cases computer aided approach is required.
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T. OSTROWSKI
CIALA SKONCZONE 1 KODY FIRE’A
Streszczenie

W ariykule przedstawiono podstawy teorii cial skoficzonych, algorytm wspomagajacy poszukiwan
korzystnych dwuwymiarowych kodéw cyklicznych Fire’a oraz szczegbtowa metodyke projektowania 1o
nolegtych uktadéw kodera i dekodera. Bazujac na teotii dwuwymiarowych kodéw Fire’a opracowano algoryt
wspierajacy dobdr kodéw o wysokiej sprawnosci. Badania komputerowe dla kodéw o wielomianach generyj
cych do stopnia 11 wiacznie pokazaty, Ze tylko niewielka czes¢ wszystkich dwuwymiarowych kodoéw Fire
posiada znaczenie praktyczne. W pracy podano znalezione numerycznie przyklady tych kodéw. Charakteryz
ja si¢ one dobrymi parametrami korekcji. Miedzy innymi znaleziony zostat kod, ktérego wymiary macier
stowa kodowego wynosza 33 x 31, posiadajacy zdolnos¢ korekeji wazystkich bledéw obszarowych o wymi
rach 2% 5 = 10 bitéw lub mniejszych, przy czym pozycje kontrolne zajmuja zaledwie 10 procent powierzch
macierzy stowa kodowego. Skiadanie macierzy stowa kodowego z dwdéch lub czterech macierzy o mniejszys
wymiarach, umozliwia dobranie ukladu kodujacego efektywnego z technicznego i ekonomicznego punk
widzenia.

Stowa kluczowe: Cialo skoficzone, dwuwymiarowy kod Fire’a, teoria liczb.
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ntography. CRC

Dokonano charakterystyki dotychczasowych osiagnigé w dziedzinie badaf modulacji 162~
nicowych z nieréwnomiernym prébkowaniem. Na bazie reguly maksymalizacji SQNR Abate’a
wyznaczono zalezno§ci opisujace poszezegSlne parametry wyjsciowe modulatora NSDM
w funkeji zmian czestotliwosci probkowania. Udowodniono, Ze dla modulacji NSDM istnicje
krok kwantyzacji A, przy kibrym, zmieniajac czestotliwo§é probkowania, mozna uzyskad
minimum szuméw kwantyzacyjnych zaréwno przy minimalnym jak i maksymalnym poziomie
mocy sygnalu wejSciowego. W oparciu o funkcje Lambert W wyznaczono graniczne wartosci
czestotliwosci proébkowania, ktére zapewniaja wymagana dynamike przy minimalnych szumach
kwantyzacji. Przedstawiono dwa sposoby wyznaczania kroku kwantyzacji dla granicznych
pozioméw sygnatu wejsciowego. Dokonano analizy wzajemnych relacji pomiedzy parametrami
wewngtrznymi modulatora NSDM i przedstawiono je w postaci graficznej. Zaleinosci te
pozwalaja na ustalenie logicznego sposobu postepowania podczas doboru parametréw modula-
tor6w z adaptacja czgstotliwosci probkowania. Zaprezentowano kilka przykfadowych dia-
graméw wskazujacych na poprawna kolejno$¢ i sposéb doboru parametréw modulatoréw
réznicowych ze zmienna szybkoscia prébkowania.

ith applications.

y poszukiwanie -
icktowania réw-
owano algorytm .
ianach generuja-
°h kodéw Fire’a
v. Charakteryzu-
/miary macierzy
wych o wymia-
ent powierzchni

zy o mniejszych I. CHARAKTERYSTYKA DOTYCHCZASOWYCH OSIAGNIEC W BADANIACH
icznego punktu MODULACII ROZNICOWYCH Z NIEROWNOMIERNYM PROBKOWANIEM

Stowa kluczowe: modulacje réznicowe, prébkowanie nieréwnomierne, adaptacja czestotliwosci
prébkowania, maksymalizacja stosunku S/N, funkcja Lambert W, dynamika
modulatora, dobdr parametréw modulatora A.

Pomysty zastosowania zmiennej czestotliwosci probkowania byly prezentowane
W zasadzie od momentu, kiedy podczas badan nad modulacjami réznicowymi wykazano
analitycznie (5), iz stosowanie zmian nachylenia krzywej aproksymujacej (predykcii,
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estymacji) sygnat wejsciowy zwicksza zakres dynamiki (zapewnia kompandacjg¢), w kité-
rym sygnal ten moze by¢ przetwarzany. ’

Autorzy pierwszych aplikacji zmiennej czgstotliwosci probkowania pragna wykazac,
ze zastosowanie tej techniki poprawia wiaSciwosci szumowe lub redukuje szybkos¢
transmisji natomiast stopiett skomplikowania rozwiazania sprzetowego jest umiarkowa{
nie maly. Sposréd badaczy, ktorzy zajmowali si¢ systemami pracujacymi ze zmienn
szybkoscia probkowania (kodowania) ze wzgledu na ich osiagnigcia nalezy wymieni¢
kilku najwazniejszych zespotow.

W 1974 r. T.A. Hawkes, P.A. Simonpieri w artykule , Signal Coding Using
Asynchronous Delta Modulation” [1] uzasadniaja stosowanie zmian czgstotliwosel
probkowania transmisja (przechowywaniem) mniejszej liczby probek w okresach ni
wielkich zmian sygnatu wejsciowego a wige poprawa wspétczynnika kompresji bitow
Omawiaja zalozenia algorytmu dziatania prostego systemu ADM ze zmienng czest
liwoscia prébkowania i prezentuja wyniki zastosowania tego systemu do przetwarzan
obrazu. Algorytm uzywany do zmiany okresu probkowania jest identyczny w czes
nadawczej i odbiorczej systemu i dlatego mozliwa jest w czesci odbiorczej rekonstruke
sygnatu kodowanego bez koniecznosci przesytania dodatkowej informacji o diugo
okresu prébkowania.

Ponizej przedstawiono zaproponowany przez Hawkes’a [1] algorytm zmian okre
probkowania':

Opisuje go nastgpujacymi zaleznoSciami:

i1
y(t )= 3 SGN,A+Y (1)
k=1

gdzie SGN, = sgn [x(t,)—y (t,_ )]

oznaczenia:

x(t) — sygnat kodowany (wejsciowy)

y(t) — sygnal aproksymujacy (sygnal wyjsciowy predyktora)

Y(t,) — warto$¢ sygnatu aproksymujacego w chwili t,

A — krok kwantyzacji

W systemie modulacji ze zmianami okresu probkowania biezacy okres pro

kowania jest funkcja poprzedniego okresu i poprzednich wartosci SGN;, co moz

zapisac:

to,—t = —t,_) F(SGN;, SGN,_,,...)

gdy pamieé uktadu modulacji ograniczy si¢ do wartodci biezacej 1 poprzedni

zalezno§¢ powyzsza przybiera postac:

tio—t =@,—t,_ ) F(SGN,;, SGN,_,)

Zaproponowano koincydencyjna logike adaptacji (funkcje F) wzorowana na opra

waniach Jayanta:

F(+1, +1) = F(-1, 1) = A<
F(+1, ~1)=F(1, +1) =B>1

' Na identycznej zasadzie dokonywano adaptacji kroku kwantyzacji
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Z praktycznych wzgledéw zaréwno minimalny jak 1 maksymalny okres préb-

kowania powinien by¢ ograniczony:
T,.,~ z¢ wzglgdu na maksymalne mozliwe nachylenie sygnatu wejSciowego
T,.c okres probkowania nie moze by¢ zbyt dlugi zeby modulator mogt dobrze
kodowal szybkie zmiany sygnatu wejSciowego pojawiajace si¢ po okresie zmian
niewielkich. Krocej przyjecie zbyt diugiego okresu T, powoduje wzrost tzw. czasu
reakcji (czasu martwego) i moze prowadzi¢ do catkowitego pomijania kodowania
krotkich 1 szybkich zmian w sygnale wejSciowym (znikaja one w sygnale od-
tworzonym).

Przyjeto A = 25, B=4,T . = 25T, T =T

Z zaproponowanego algorytmu wynika, ze modulator T.A. Hawkes’a, P.A. Simon-
pieri’ego pracuje tylko z dwoma réznymi okresami probkowania. W pracy por6wnano
dwie pary obrazéw (,,boy’s portait” i ,,air view”), z ktérych jeden wydrukowano nie
stosujac zadnego kodowania a drugi odtworzono po wecze$niejszym zakodowaniu go
metoda proponowana przez Autordw [1]. Jak stwierdzaja 3 krotnej kompresji liczby
bitow niezbednych do zakodowania tych obrazéw, nie towarzyszy zauwazalne pogor-
szenie jakosci obserwowanych obrazéw.

Na przetomie lat 70 i 80-tych Dubnowski i Crochiere [2] badali korzysSci ze
stosowania zmiennej szybkosci bitowej podczas kodowania sygnatu mowy. Jako pierwsi
wykazali analitycznie poprawe wiasciwosci szumowych, ale jedynie podczas modulacii
przypadkowych drga niestacjonarnych. Jako praktyczny przyktad przedstawili propozy-
cie systemu ADPCM ze zmienna bitowg szybkoScia kodowania. Z kolei LoCiero
i Prezas [3] badali korzy$ci z zastosowania zmiennego prébkowania w modulacjach
ADM.

Szeroko udokumentowane rozwazania dotyczace aplikacji zmiennego probkowania
w modulacji réznicowej mozna znalezé w artykule Ch.K. UN’a i D.H. CHO:, ,,Hybrid
Delta Modulation with Variable-Rate Sampling” [4] opublikowanego w 1982 r. Autorzy
przypominaja, Ze w grupie modulacji réznicowych ADM (CFDM, CVSD, HIDM ([5]
i HCDM) jednobitowych ze statg czestotliwos$cia probkowania, najlepsze wiasciwosci
wykazuje modulacja hybrydowa HCDM bedaca zrecznym potaczeniem modulacii
CFDM i CVSD w zwiazku, z czym prezentuje zalety obu tych rozwiazan [5]. Celem
poprawy wiaSciwosci szumowych lub zmniejszenia $redniej szybkoéci bitowej tej
modulacji Autorzy proponujg poza adaptacja kroku A zastosowanie w niej zmiennej
czestotliwosei probkowania.

Algorytm zmian kroku kwantyzacji A nie zmienia si¢ w stosunku do tego stosowa-
nego w HCDM [5]. Natomiast algorytm zmian czestotliwosci probkowania mozna
scharakteryzowac nastepujaco:

* Przyjeto, ze beda stosowane cztery rozne czestotliwo$ci probkowania fp

e {, zmienia si¢ zgodnie ze zmianami u$rednionego (scatkowanego) nachylenia stromo-
Sci sygnatu wejSciowego oznaczanego jako E,. Do ustalenia tej stromosci wykorzys-
tuje si¢ kompandor sylabiczny modulatora HCDM. Ustalono przy tym 3 poziomy
wartosci E. odpowiadajace 3-em wartoSciom u$rednionego nachylenia stromoédci
i gdy:

min
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E. <E, to: f,, = 6kHz
E,<E<E, to:f,= 12kHz
E,<E<E; torf,;= 16kHz
E.>E, to: f, = 24kHz »

Autorzy badali réwniez system z trzema f, (8, 16, 24 kHz). Jak widal wszystki
wybrane f, stanowia catkowita podwielokrotno$¢ 48 kHz.
e Przyjeto, ze szybkos¢ nadawania z modulatora jest stafa a F, = 16 kHz. Oznacza t

koniecznodé uzycia odpowiedniego bufora transmisyjnego, ktory wyréwnuje strumie

bitéw. Problemem byt dobdr dlugosei bufora celem unikniecia jego przetadowania ly

calkowitego opréznienia. Dla obliczenia dtugosci bufora przyjeto klasyczne warun

pracy polegajace na tym, ze:

m gdy bufor jest petny, czestotliwoéé probkowania kodera musi by¢ mniejsza lu
réwna aktualnej czestotliwosci transmitowanego sygnatu

m gdy bufor jest pusty czestotliwoéé probkowania powinna by¢ wigksza lub rowr
czestotliwoscei sygnatu fransmitowanego na zewnatrz

W proponowanym systemie dla unikniecia przetadowania lub catkowitego opu
toszenia bufora przyjeto nastepujace warunki:

w gdy 1,>(9/10)B to f;<F,

w gdy 1.<(1/10)B to ;> F,
gdzie:

B — dhugos¢ bufora, F, — czestotliwo$¢ transmisyjna (tut. 16 kHz), 1,-liczba bitow

w buforze transmisyjnym (wyznaczono L = 3kB)

Przedstawione powyzej warunki prawidtowej pracy bufora maja priorytet nat
warunkami doboru czgstotliwosci probkowania jesliby taki konflikt wystapil.

W pracy [5] przedstawiono algorytm dziatania proponowanego systemu kodowani
i wyniki symulacji komputerowych. Jak stwierdza Un na podstawie symulacyjnyc
badan por()wnawczych2 uzycie zmiennej czestotliwosci probkowania prowadzi do po
prawy maksymalnego stosunku S/N o 3 do 4dB wzgledem modulacji HCDM i CVS
a ponadto znacznie poszerza zakres dynamiki (o ok.35 dB) wzgledem modulacji CVSDh
7aobserwowano rowniez ok. 1-2 dB zysku przy stosowaniu algorytmu z 4 czestotliwo
ciami w stosunku do algorytmu z 3 czestotliwosciami prébkujacymi. Wptyw dhugo$
bufora i jego sterowania jest réwniez omowiony przez Autorow. W artykule [5] Autorz
wykazuja, réwniez, ze wielko§é zysku z uzycia zmiennej f, zalezy od wielko$ci zmi
mocy $redniej procesu wejséciowego tzn. od stopnia jego niestacjonarnoéci. Dla czys
stacjonarnego Pprocesu wejéciowego nie ma, wiec teoretycznie zadnego zysku
sastosowania zmiennej czgstotliwosci prébkowania, jesli chodzi o wiasciwosci szumo

(5].
W ostatnich latach pojawilo sie kilka prac dotyczacych modulacji z nierdwnomi
nym probkowaniem zwanych NSDM (Nonuniform Sampling Delta Modulation) zespolu

skladajacego si¢ z probek mowy zefiskiej 1 meskig
Inopasmowego filtru Butterwortha celem ograniczenit
ltracji sygnalu zdekodowanego ‘

2 poréwnania dokonano dla sygnaltu wejdciowego
o lacznej dhugosci ok. 10 sek. Uzyto 8 biegunowego do
pasma przetwarzanego sygnatu do warto$ci 34 kHzidofi
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pod kierownictwem Y.S. Zhu. Jak wskazuja wyniki prezentowane przez Zhu i in. [6, 7]
sastosowanie nierdwnomiernego prébkowania w modulacjach réznicowych (NSDM
i ANSDM) znacznie poprawia efektywno$é kodowania (zmniejsza $rednia przeptywno$é
bitowa- P, zachowujac wystarczajaca jako$¢ przetwarzania lub poprawia jako$¢
zachowujac Srednig przeptywnoS$¢ bitowg). Dotyczy to w szczegblno$ci modulacji
ANSDM (Adaptive Nonuniform Sampling Delta Modulation). Zasady kodowania i al-
gorytmy modulacji NSDM i ANSDM zostaly przedstawione w opracowaniach [6, 7, 8,
9]. Najistotniejszym jest, iz w modulacjach ANSDM kazdy bit niesie informacje dla
predyktora, nie tylko o znaku czy wielkosSci przyrostu sygnatu, lecz takze o czasie, po
jakim nastapi kolejne probkowanie.

a) :
MODULATOR logika
{ adaptacyjna
a
synchronizowany | A bi
komparator =
integrator feg 'generat‘or ]
impulséw
b)
DEMODULATOR
bi X0
B PP | integrator}b filtr B
4
logika
adaptacyjna

Rys.1. Schemat funkcjonalny modulatora (a) i demodulatora (b) modulacji NSDM wg propozycji Zhu

2. ZALEZNOSCI ANALITYCZNE OPISUJACE MODULATORY NSDM

Celem badan przedstawionych w niniejszej pracy byta ocena podstawowych witas-
ciwo$ci modulacji réznicowej wykorzystujacej zmienng czestotliwos$é probkowania jako
metode poprawy jako$ci przetwarzania np. zakresu dynamiki DR modulatora. W kolej-
nych rozdziatach wyznaczano zaleiznosdci opisujace wybrane parametry wyjsciowe mo-
dulatora NSDM w funkcji zmian czgstotliwoscei probkowania. Przedstawiono sposoby
doboru kroku kwantyzacji w modulacji NSDM. Dokonano analizy wzajemnych relacji
pomiedzy parametrami modulatora NSDM 1 przedstawiono je w postaci graficznej.
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Juz pierwsze badania [10] modulacji NSDM wskazaly na duze znaczenie wias
ciwego doboru jej parametréw wewnetrznych, zaréwno na warto$¢ SQNR jak 1 Srednig;
przeptywnosci bitowej P, . Dlatego w pracy zaprezentowano diagramy wskazujace n
poprawng kolejno$¢ i sposéb doboru parametréw modulatoréw réznicowych NSDM.

W pracy korzystano z opracowan opisujacych badania analityczne i symulacyjn
modulatoréw réznicowych ze stala czestotliwo$cia probkowania [11,12, 13].

Jednak w odréznieniu od tych opracowa dla metody NSDM nalezalo wyznaczy
zalezno§ci wyrazajace poszczegdlne parametry wyjéciowe w funkeji zmian czestotliwo
§ci probkowania f (przy statym kroku A) a nie w funkcji kroku kwantyzacji A prz
statej f. Dlatego tylko niektére ze sprawdzonych wczesniej rozwiazan moga by
uzyteczne przy analizie whasciwosci metody NSDM.

W pracy Abate’a [11] w oparciu o symulacje komputerowe wykazano, ze minimu
mocy szuméw kwantyzacyjnych (N, +N ) w modulacji delta prosta (LDM), dla model
losowego sygnatu mowy (szczegétowo opisanego w pracy O’Neal’a [13] uzyskuje si
gdy:

a = [n2B (1

gdzie:

4

'x()

= dx/dr)

rms

= (A- fp)/\[ﬁ — wzgledny wspdlczynnik przeciazenia stromosci
(1

okresla stosunek szybkosci zmian sygnatu aproksymujacego do szybkosci zmian sygna
wejsciowego,

B = f,/2f, — wsp6lczynnik nadmiarowosci probkowania, A — krok kwantyzacji [V],
f, — maksymalna czestotliwos¢ w widmie sygnalu wejsciowego (czgstotliwos¢ o
ciecia),

/= czestotliwo§é prébkowania, D — wariancja pochodnej x’(t) sygnatu wejscioweg
D = X\/ S — odchylenie standardowe pochodnej x’(t) sygnatu wejsciowego,

x — stata okre§lajaca rodzaj sygnatu wejsciowego,

§ — wariancja (§rednia moc) sygnatu wejsciowego,

VS — odchylenie standardowe sygnatu wejSciowego.

Analizujac dane zebrane w Tabeli 1 mozna stwierdziC, ze minimum mocy szumd
kwantyzacyjnych zalezy przede wszystkim od czestotliwosci probkowania a ponadto
rodzaju i wielko§ci sygnatu wejsciowego x(t). Aby to minimum uzyskac, nalezy t
dobraé krok kwantyzacji A aby spetniony byt warunek Abate’a (1).

2.1. CHARAKTERYSTYKA ZAGADNIEN ROZWIAZYWANYCH W NINIEISZYM OPRACOWANIU.

7 warunku Abate’a (1) wynika rowniez, ze kazda zmiana fp czy poziomu mocy
S sygnalu wejsciowego wymaga zmiany wartoéci kroku A dla uzyskania minimum
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szuméw kwantyzacyjnych. Wida¢, wigc, ze zaden rodzaj modulacji réznicowej z prob-
kowaniem réwnomiernym, w ktorym krok kwantyzacji jest staty nie zapewnia mini-
malizacji szumow kwantyzacji (oczywiScie biorgc pod uwagg, 7e sygnal przetwarzany
moze posiadaé réine poziomy mocy S). Jesli jednak zmianie ulega zaréwno f jak
i S oraz kierunek tych zmian jest wlasciwy to na podstawie réwnania (1) moze okazal
sie, ze ten sam krok pozwoli zapewni¢ niezmienng warto$¢ minimum szuméw kwan-
tyzacji dla roinych par f 1 S. Ujmujac zagadnienie czysto matematycznie nalezy
sprawdzic czy istnieje rzeczywiste rozwiazanie ukladu réwnan (2) wzgledem kroku
A dla kraicowych warto$ci mocy § sygnatu wejSciowego x(t):

A “f;)lﬂﬂx/x Smux = ln (fp max/fo) :> A ' Bl'llﬂx/szx Smax = 11“ (ZBHIHX) (2/)

A .f/.)min/X \[3:;: =In (fp min/fo) =0 Bmin/QfOX \/E—r;: =1In (2Bmin) (2”)

gdZie Bmax :f;) max/Qfo

— nadmiarowos§¢ czestotliwo§ci maksymalnej prébkowania

p max

B,.=/

min pomin

/2f, — nadmiarowos$¢ czgstotliwosci minimalnej probkowania £ .

Powstaja pytania:

e czy istnieje taki krok kwantyzacji A ., kt6ry spetnia réwnania (2° i 27)7. Czyli
inaczej czy dla modulacji NSDM istnieje krok kwantyzacji A, przy ktérym, zmienia-
jac czestotliwos$¢ probkowania f, mozna uzyska¢ minimum szuméw kwantyzacyj-
nych zaré6wno przy minimalnym jak i maksymalnym poziomie mocy S sygnatu
wejsciowego x(t). Jesli bowiem krok taki zostanie znaleziony to mozna bedzie z kolei
wykazac, ze jeSli istnieje on dla kradcowych warto$ci mocy (S .., S,.;,) to rowniez
bedzie on optymalny dla wszystkich mocy posrednich, jedli tylko algorytm zmian
czestotliwosci probkowania pozwoli je ,.dostrajaé” do kazdego z tych poSrednich

poziomdéw mocy.

* jesli istnieje to, jakie sa ograniczenia, co do jego wielkosci?

Uktad rownan (2) 1 (2°) mozna rozwigzaé wzgledem kilku zmiennych. W przypadku
modulacji NSDM interesuje nas rozwiazanie wzgledem granicznych czestotliwodci
probkowania fp wax (Bg lub f (B, . ), ktére zapewnia ,,optymalne” przetwarzanie
dla wymaganej dynamiki.

Jako parametry zadane przyjmuje sig:

— dynamike sygnatu przetwarzanego DR lub VS, i \/TS',M,,,

— czgstotliwo$é maksymalng prébkowania fp wax 1/lub czestotliwo$¢ minimalng

fp min’

— maksymalng czestotliwo$é w widmie sygnatu wejSciowego (czestotliwodc od-

cigcia) f,,

Dalej przedstawiono rozwigzanie uktadu réwnan 2 réwnocze$nie dla dwéch przypa-

dkow:

p min min
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a) poszukiwana jest czestotliwo$¢ minimalna f, ., czyli (B,;,), ktéra zapewnia sp
nienie ukiadu réwnad (2) przy tym samym kroku kwantyzacji A a dana je

czestotliwo$¢ maksymalna probkowania f, ., czyli B, oraz NS, VSim

Zaleznoéci opisujace szumy kwantyzacyjne w modulacji LDM? oraz

podstawowe parametry wejSciowego procesu losowego o widmie scalkowanym

Parametr (funkcja)

Warto§¢ parametru dla sygnatu

‘Josowego o widmie scatkowanym

F(w) — jednostronna moc
widmowa, ggsto§é widma [V¥/Hz]
sygnatu wejsciowego

S o

a)m\ w :
wyarctan|{~—| | 1 +{—
W, Ws

_ w,, 5 e ) ) o /o o )
D ({w F (w) dw — $rednia moc o Jw, “(_3_) Sew.s
w w
(wariancja) pochodnej sygnatu arctan | —2 "
wejéciowego [V/s?] @s
kf, (ed kB 1
a = ——=— — wzgledny i
\/b ﬂ'\/E w}/wm w, 2
wspdlczynnik przeciazenia "‘w‘w—‘ z)“;
stromosci arctan {—-
W
N2 PN s wa? D
= e | | e aa hadhatia
6w B 8B o
(NG-szumy granulacyjne)
N =D\ di g nta® D
e Rvl el Roes aa> R
S48\ B 48B° w?,
(NG-szumy granulacyjne)
N 87[2 D 5 (3 1) 871.2 D B (3 +1)
= e " (Ba+ e M (3
o 27 \wd 27 W’

N, — szumy przeciazenia stromosci

Minimum N, =
3 7 { D\ (InB)?+2,06lnB+1,17
76\t

BS
N, — szumy kwantyzacyjne

7t D [(lnB)2+2,()61nB+1,17

2 3
6 Wy B

L W, . In(2B)
Dla losowego sygnatu telewizyjnego: — = 0.0111 A, = 0.026—- \/-S_
)

.

m

© (2B
Dla Tosowego sygnalu mowy: 2 = 023 i A, , = 0.037 (B INEY
w

m

3 sporzadzono na podstawie pracy Abate [11]

Tabela 1; b) poszuk

tym sar

Z uktac
przy minin
krok kwan
spetniat we

B

mii

Na podstav

=

min

Pojawia
postaci:

Rozwiaz
funkcja ome

Podobnic
kazdej nieze
zbiordéw roz
a wszystkie

Poniewa;
Shannona-K
omega oznac



leker. @ Telekow;
A ——

Tabela j

m

apewnia spe%-i
\ a dana jest

“Smin

TOM 47 ~ 2001 ADAPTACIA CZESTOTLIWOSCI PROBKOWANIA... 169

b) poszukuje si¢ ... (B,,,,), kitora zapewnia spelnienie ukfadu réwnan (2) i (2°) przy
tym samym kroku kwantyzacji A i zadanych f ., czyli B, oraz NS s VS

2.2. WYZNACZANIE GRANICZNYCH CZESTOTLIWOSCI PROBKOWANIA

7 uktadu rownaf (2) znajdujemy warunek, ktéry musi by¢ speiniony, aby zardwno
przy minimalnym jak t maksymalnym poziomie mocy sygnatu wejSciowego S ten sam
krok kwantyzacyjny A zapewniat uzyskanie minimum szuméw kwantyzacyjnych czyli
spetnial warunek Abate’a (1). Czyli poszukiwane sa;

B, = ? (przy ustalonym B lub  B,,, =7 (przy ustalonym B,)

min ma X) max

Na podstawie 2 1 2" otrzymujemy kolejno:

1 Soin 1
Bm'l\ {_‘m = - 11’1(28 n'\\)
Bmin - \[Sma\ In (2Bmin) "

i dalej:

S INCB,, VS, @B,
VS, B, , @B, lub win QB o op

(“S — B min {S T B max max)
min max max min

bB

— . — . ’
min In (2Bmin) IUb (’Bmax =In (ZBmax) (3) i (3 )

Pojawia sig, wiec konieczno§¢ rozwigzania réwnania transcendentnego o ogdlnej
postaci:

n(2x) = ax (3"

Rozwigzaniem réwnania (37) jest funkcja W Lamberta [14] znana réwniez jako
funkcja omega 1 oznaczana W(x) lub W(k, x). Funkcja W Lamberta spetnia warunek:

W(x)* exp(W(x)) = x 4

Podobnie jak réwnanie y exp(y) = x posiada nieskonczong liczbe rozwiazan y dla
kazdej niezerowej wartosci x tak i1 funkcja Lambert W posiada nieskoficzona liczbe
zbiordw rozwigzan (galezi). Galaz podstawowa (k = 0) oznaczana jest jako W(x)
a wszystkie pozostate jako W(k,x).

Poniewaz w rozpatrywanym zagadnieniu (3 i 3”) musi zachodzi¢ B=1 (prawo
Shannona-Kotielnikowa) okazuje sig, ze rozwigzaniem roéwnania (3”) jest galaZz funkcji
omega oznaczana W(—1, x). Funkcja ta posiada rozwigzania rzeczywiste dla x € [0,1/¢]
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gdzie:

e-podstawa logarytmu naturalnego

Ostatecznie, wiec:

— 11](ZBmin) 'Smin o ln(ZBmin)

WL /)

C

W (-1, -b/2) '
min T T oraz Bmax
b
gdzie:
n2B,.) VS, In(2B
b= ( max) max n( m“) DR oraz ¢
Bmﬂx \[Smin Bmax

\ Smin

Warto$¢ kroku kwantyzacyjnego A oblicza si¢ z wzoru 2° lub 2” znajac f, ;, |

Ly max 2 (5) lub (5.

Z przedstawionych rozwigzan wynika, ze wyznaczenie czestotliwosci f,
sprowadza si¢ do obliczania wartodci funkcji Lambert —W(—1, —b/2). Funkcja ta posiad
rozwiazania rzeczywiste dla b/2vc¢/2 € [0, 1/e]. Zostala ona w postaci ogbinej przed

stawiona na rys.2.

Rys. 2. Przebieg funkcji [-W(—x)] -— linia przerywana i funkcji [-W(~1, —x)] — linia ciagta

Rys. 3. przedstawia graficzng posta¢ rozwigzania réwnania (5)
w funkcji parametru b. Réwnanie to ma rozwigzania rzeczywiste d

B

_P— —Oi— oy

min

~W (=1, ~x)

-5

s T

O<b<2/e.

-1
T e

W (-x)

__0’5_',.»”

—1

VSmax - DR* Bmin

6)i(6

=

p min
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row NSDM
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(5)i(5)

(2Bmin)'
R* B

min
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BCC f/; min h‘lb’

min P max
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100 1

10 4

Bmin

1 T T T T T T T T T T T T T )

0 01 015 02 025 03 035 04 045 05 055 06 065 0.7 074
b=DR*[In(2Bmax))/ Bmax]

Rys. 3. Nadmiarowos¢ prébkowania B ,, (wymagana, aby zapewni¢ maksymalizacje SQNR
w catym zakresie dynamiki DR) w funkcji patametru b

Poniewaz funkcja Lambert W(—1, —x) okreslona jest w granicach od 0 do 1/e wobec
tego:

b<2/le lub c<2/e (M)
rozwijajac b 1 ¢ uzyskuje si¢ nastgpujgce zaleznoSci:
dy DR Gy < 2 to B_. > ° lub gd | InGB,,) < 2 to B_. > °
5 — AR i —_ [N T 1o ) —
Ls? y Blnax e O min 2 u g y DI{ Blnin e max 2
(8)1(8)

Wz6r (8) pozwala wyznaczal teoretyczng maksymalng warto§é zakresu dynamiki
DR (w funkcji B,,,), w ktérym modulator NSDM moze przetwarzaé z ustalona jakoscia
(SQNR = const). Poniewaz w granicy nieréwnosci (8) funkcja W(—1, b/2) przyjmuje
warto$¢ 1 a B, warto$¢ ¢/2 to spetnione jest prawo Shannona-Kotielnikowa.

Znajomo$¢ zakresu zmiennej niezaleznej b (6) pozwala wyznaczyC szczegdtowe
zalezno$ci pomiedzy parametrami wchodzacymi w jej sktad oraz ich warto$ci dopusz-
czalne. Dalej przedstawione zostana wykresy sporzadzone na podstawie zaleznoSci
(1+8) a pozwalajace scharakteryzowaé mozliwodci i podstawowe wilasciwosci modulato-
row NSDM.

Dla przyktadu wykres na rys. 4 wskazuje na liniowa zalezno§¢ dynamiki DR
w funkcji parametru b przy B, ,, = const, co wynika z réwnania (6).

Nachylenie krzywych na rys. 4 potwierdza intuicyjnie wyczuwalna zalezno$¢, ze
wieksze wartosci dynamiki DR wymagaja zwigkszenia maksymalnej czestotliwosci
probkowania tu reprezentowanej przez B, ..

Na podstawie nieréwnoSci (8) mozna z kolei sporzadzi¢c wykres DR = f(B
~—r1ys. 5.

ma X>
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Rys.4. Maksymalna mozliwa do uzyskania dynamika DR przy B = 500,

linia ciggla B

max = const (linia przerywana B
= 100) w funkcji parametru b

max

max

DR
140 -
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100 -
80 -

60 -~

40 -

20 <
7 Bmax

1000
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Rys. 5. Maksymalne mozliwe do uzyskania wartoéci dynamiki DR w funkeji B,,,, (Bmin = const).
Linia przerywana dla b = 2/e, linia ciagla dla b = /e

Nieréwno$¢ (8) i rys.5 potwierdzaja, ze optymalng wartodcia parametru b jest jego
wartos¢ graniczna b, = 2/e (nie da si¢ uzyska¢ lepszej relacji migdzy DR a B, niz
wskazuje nachylenie linii przerywanej, b = 2/e na rys. 5). Czyli przy zadanym DR nie
Jjest uzasadnione stosowanie wigkszych czgstotliwoscei granicznych, B__ niZz wynika to

z nieréwnosci (8).

max

2.3. DOBOR WIELKOSCI KROKU KWANTYZACYINEGO A

Dla modulacji LDM po przeksztatceniu zaleznosci (17) dla losowego sygnatu mowy
[11, 13] mozna wykazac, ze optymalny (w tym przypadku taki, przy ktérym szumy
0siggaja minimum) krok A wynosi:

TOM 47 — 201

Znak pr
lajacej rodz
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Wzor A
m.in. iloczy
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W efekc
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jakos¢ (SQN
spelnienie 7
szumoOw kw.
WZIOSLOWI (
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niajacych sl
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Dla mod
sygnatu wej
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i po przyjeci

def
B €,

min

utrzymuje
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In2B
Ay = 037 — Vs 9)

Znak przyblizenia we wzorze (9) wynika z zaokraglenia warto§ci stalej y okres-
lajacej rodzaj sygnatu wejSciowego. Stata y jest w przyblizeniu réwna 0,37 gdy sygnat
wejéciowy poddawany modulacji to proces losowy o widmie szumu bialego scal-
kowanego 1 spetniajacego zalezno$¢: wj)""’— = (.23.

Wzér Abate’a (1”) opisujacy regule minimalizacji szuméw kwantyzacji zawiera
m.in. iloczyn kroku i czgstotliwosci préobkowania. Minimalizacja szuméw kwantyzacyj-
nych moze wigc by¢ dokonana dla réznych krokéw A przy réznych czgstotliwo$ciach
probkowania. W takiej sytuacji wybor kroku optymalnego zalezy od innych czynnikéw.
Przy konieczno$ci przetwarzania przez modulator sygnaléw o réznych poziomach mocy
czynnikiem takim moze by¢ wiasnie minimalna warto§¢ poziomu mocy lub zadana
warto$¢ dynamiki.

W efekcie tego rozumowania przyjeto, ze dla modulacji NSDM krok kwantyzacji
A powinno si¢ wyznaczal przy mocy minimalnej S ., jeSli tylko potrafimy ja wy-
znaczy¢ lub mamy dang (np. wzory 10, 10/, 10”). Jesli bowiem zapewni sie zadana
jako$¢ (SQNR) dla mocy o poziomie minimalnym juz przy minimalnej czestotliwosci to
spetnienie zaleznosci (1+8) pozwala przy tym samym kroku A uzyska¢ minimum
szumdw kwantyzacyjnych az do zalozonego maksymalnego poziomu mocy a to dzigki
wzrostowi czestotliwoSci probkowania. Gérny poziom mocy, ktéra moze byl prze-
twarzana z przyjeta jakoscig bedzie oczywiscie zalezal od maksymalnej czestotliwosci
probkowania f . a w rozwigzaniach praktycznych réwniez od parametrow zapew-
niajacych skuteczne zmiany tej czestotliwodci. Skuteczno$¢ tych zmian zalezy od
przyjetego algorytmu adaptacji.

Dla modulacji NSDM, w ktérej znana jest warto§¢ minimalnego poziomu mocy
sygnatu wejsciowego S krok kwantyzacji A moze by¢ obliczony na podstawie
zaleznosci (27):

B = 500,

max

min? mowy

= ¢onst).

2B, .
A =037 —=2min [ (10)

mowy min
min

lub zaleznodci (27):
Awmin = Amowy/ \ Smin =0.37b (10/)

i po przyjeciu®: b = 2/e i w konsekwencji B_. = e/2 uzyskuje sig:

min

J

~ gt e o WCL ~0/2) /2 = 1.36 przy b = 2/c (maksymal toéci DR uzyskuje si
win = Ly min =~ T =¢ = i, Y. = a d 08 4 C
rnaty mowy » N przy e (maksymalne wartosci DR uzyskuje sig
rym szumy. 2B, ) VS, In(2B,
y ( na X) max = ( U\AK) DR - 2/6)

Bmax \ Smm Bmax

utrzymujac b =
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Ay =A/NS,, 2027 dlab=2/e (1

Czyli w przypadku, gdy znana jest warto§¢ VS, ; 1 utrzymywane jest b = 2/e krok
kwantyzacji A,,,,,, nalezy wyznacza¢ z wzoru (11).

Gdy zadana jest zadana dynamika DR niezbedna (utrzymywane jest b =2
nadmiarowo$¢ probkowania B, wyznacza si¢ na podstawie zaleznoSci (6), ktora
przeksztalceniu przyjmuje posta¢ rownania (12):

S

In(2B,,,) = —=5B
n( de) eDR max

Oznaczajac:

2
7 = 0.735/DR =d (13)

e
rozwiazaniem réwnania (12) podobnie jak poprzednio jest funkcja Lambert W:

WL, —d/2)

BH]Z\X = d

(14)

Wartoé¢ kroku kwantyzacji A optymalng ze wzgledu na jako$C przetwarza
(SQNR), w calym zakresie od minimalnego do maksymalnego poziomu mocy, mozna
wyznaczac za pomoca innych danych niz wystepujace w zaleznosci (10). Na podsta
(6), (67, (8), (8) i (9) uzyskuje si¢ inne postacie wzoru (10) opisujace optymalng
warto$¢ kroku kwantyzacji w zaleznosci od danych, ktérymi dysponuje projekt
modulatora:

In2B —
A’”UW)’ = 037-135_&‘ Smﬂx (15

max

\/Sm,“, oraz zatozona jest warto§¢ B, i zadana jest warto$¢ DR wzgledna warto§
kroku kwantyzacji A,,,, (zapewniajaca maksymalizacje SQNR w zadanym zakres
DR) mozna wyznaczy¢ z rownania:

o In2B
Awmax = Amawy/ Smax = 037'—_1—;"&

Przy zadanej wartoéci parametru DR wzgledny krok kwantyzacji mozna obliczyc¢
podstawie wzoru (17), ktéry powstaje po przeksztatceniu zaleznosci (15") wykorzystuj
réwnanie (12):

—  0.27
Awmax = Amowy/ Smax = ——D_k~ dlab= 2/e
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Rys. 6. (a)-wymagana wzglgdna warto§¢ kroku kwantyzacji (A,,,,.,) W funkciji zadanej dynamiki DR,
(b)-wymagana nadmiarowo$¢ probkowania B, .. dla zapewnienia
zadanej dynamiki DR i utrzymania b = 2/e

Zadang warto§¢ B, ktéra zapewnia zalozona warto§¢ dynamiki DR uzyskuje si¢
w sposdb identyczny jak przedstawiono to w réwnaniach (11+14). Rys.6 ilustruje
poszukiwane zalezno§ci. Na podstawie zadanej dynamiki DR uzyskuje si¢ z jednej
strony krok kwantyzacji A, ., (rys. 6a) a z drugiej wymagana warto$¢ B_, ..

Oczywiscie bezwzgledna warto$é kroku kwantyzacji A vzyskana po przeksztalceniu
wzoru (11) definiujacego A, 1 wzoru (10) definiujacego A jest taka sama.
Ostatecznie spetnione jest A = VS, A, ., = \/S‘EAwmm.

Rys. 7 ilustruje wpltyw wielkosci kroku kwantyzacji A na potozenie dolnego
i gérnego kranca zakresu dynamiki DR sygnatu wejsciowego, w ktorym dzigki adaptaciji
czgstotliwodei prébkowania modulator NSDM utrzymuje stata maksymalng warto$¢
SQNR. Na rys. 7 uwidoczniono ponadto, ze warto§¢ kroku kwantyzacji nie ma
bezposredniego wptywu na wielkos¢ SQNR. Podkresli¢ réwniez nalezy, iz do wy-
znaczenia wartodci kroku kwantyzacji w modulacji NSDM nie wystarcza znajomo$¢

wWhtin
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danych w zaleznosciach (1) i (1), potrzebna jest takze warto$§¢ skuteczna minimalneg
poziomu sygnatu wejSciowego VS, lub warto§¢ maksymalnego poziomu sygnat
wejdciowego VS, 1 dynamika DR.

SQNR

dia kroku A4 r—

|

I Ay> Ay

|
[ B

dla kroku A,

r———-

Rys.7. Hustracja wptywu wielkosci kroku kwantyzacji A na potozenie kraficow zakresu dynamiki DR sygna
wejsciowego, w ktérym SQNR osiaga maksimum (B, B, = const, czyli i DR = const) ‘

2.3.1. Graniczne wartosci kroku kwantyzacji

Na podstawie zalezno$ci (6), (67), (8), (8) i (9) uzyskuje sig:

A
— <2/e (7117

A
”"’r._“’} <2/e oraz ¢ ~—~
O 37 mm O 37
i stad:

—027 l'ﬂln (1

Nierownos¢ (18) ma znaczenie praktyczne podczas projektowania modulatoréw NSDM

mawy

2.4. ANALIZA WYBRANYCH WELASCIWOSCI MODULACJI NSDM W UJECIU GRAFICZNYM

Dobér parametréw modulatora na podstawie analizy szuméw kwantyzacyjnych, ch
czgsto, nie uwzgledniajacej szeregu czynnikow rzeczywiscie wystgpujacych w proces
modulacji, stanowi podstawe pozwalajaca wyznaczaé mozliwosci danego rodzaju mod
lacji i okresla¢ zakres zmian parametrow podczas szczegbtowych symulacji.

Na rys. 8 horyzontalna linia przerywana wytyczona dla granicznej warto§ci czynni
b = 2/e pozwala wyznaczy¢ wartos¢ f ... dla ktérej modulator NSDM zapewnia |
minimalizacje szuméw kwantyzacyjnych w catym zakresie zatoZzonej dynamiki (tutaj
dB). Wykres na rys. 8 podobnie jak poprzednie, wskazuje na to, ze aby zapewn

TOM 47 - X

okreslong

warto§é fm
liwos¢ tpm
Jiwosciom
(5) posiada

Rys. 9. 1

Zwiazek
a maksymal
oczywisty [’
roznicowyckh
wskazuja ne



leker. | Telekom

R ———
minimalnegg
omu sygnaly

ey
S

miki DR sygnaty
onst)

(anidamn

(18)

rOw NSDM.

AFICZNYM

cyjnych, chot
“h w procesie
odzaju modu:
ji.

oSci czynnika
zapewnia jul
miki (tutaj 36
by zapewnié

TOM 47 - 2001 ADAPTACIA CZESTOTLIWOSCI PROBKOWANIA... 177

okre§lona dynamike przetwarzania (tutaj 36dB), nalezy przyja¢ odpowiednio duzg
warto$¢ f, ... Wykres ten przedstawia w efekcie, jaka musi by¢ minimalna czgstot-
liwos€ T, max aby méc uzyskaé zatozong dynamike (36 dB). Widad, iz dopiero czgstot-
liwosciom powyzej ok. 4 MHz odpowiadaja warto§ci parametru b, dla ktérych réwnanie
(5) posiada rozwigzanie rzeczywiste.

2.4 J
2.2 4
2 4
1.8 4
1.6
1.4 4
b 12
1 4
084 2o e
0.6 4
0.4
0.2
0

0

fmax [MHz]

Rys. 8. Wymagana warto$§¢ parametru b przy zatozonej dynamice (36 dB)
w funkcji maksymalnej czestotliwodci prébkowania f

pmax
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& 43 1 — 34— DR nc=8MHz

o, 40 - - DR2 frmo=2MHz
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20 . T . . " . . : . \
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Czestotliwosé max. sygnalu wejsciowego [kHz]

Rys. 9. Mozliwa do uzyskania dynamika przetwarzania w funkcji maksymalnej czestotliwosci f
sygnalu wejsciowego, przy stalej wartosei f réwnej 8MHz dla DR1 1 2MHz dla DR2

pmax

Zwiazek pomiedzy maksymalng czestotliwoscia graniczna sygnalu wejéciowego,
a maksymalng czgstotliwoscig probkowania w sposob poSredni pokazany na rys. 9 jest
oczywisty [Tabela 1] i udowodniony w przypadku wszystkich pozostalych modulacji
réznicowych. Dwie krzywe odpowiadajace odpowiednio f =8MHz i { = 2MHz

pmax pmax
wskazujg na to, ze przy zadanej f,_ . dla zwigkszenia dynamiki mozna obnizy¢
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maksymalng czestotliwo$§¢ sygnatu wejsciowego, albo zmniejszy¢é wymagania, co do
dynamiki przetwarzania i uzyska¢ mozliwos$¢ przetwarzania sygnalu wejéciowego o wie
kszej czestotliwosei graniczne;j.

3. METODYKA DOBORU PARAMETROW MODULATORA NSDM

Analiza przeprowadzona w rozdziatach 2+2.4 obejmuje wyprowadzenie wszystkich
niezbednych wzoréw opisujacych parametry modulatora NSDM oraz pozwala ustali¢
kolejno$¢ obliczen, ktorej nalezy przestrzegac, aby mozliwe bylo wyznaczenie wszyst:
kich niezbednych parametréw modulatora NSDM zalezy od tego, ktére parametry sg
zadane. Metoda ustalania kolejnosci wynika z nastepujacych spostrzezesi:

o do wyznaczenia f, ., wystarcza znajomo$¢ SQNR (Tabela I-wiersz 8) i S, ,

e przy wyznaczaniu kroku kwantyzacji A korzysta sie z wzoréw (1) i (1) lub
bezposrednio z zaleznoSci (11)-gdy znana jest warto$¢ S lub zaleznosci (17)-gdy
znana jest warto$§¢ S . . W tym drugim przypadku niezbedna jest réwniez znajomosé
wymaganego zakresu dynamiki DR.

e do wyznaczenia f . nalezy zna¢ S

e do wyznaczenia S_, nalezy zna¢ S
i(29.

Na rys. 10 przedstawiono kilka przyktadéw poprawnej kolejnofci wyznaczania
poszczegblnych parametréw modulatora NSDM w zaleznosci od danych poczagtkowych,

Spax (lub DR) oraz £, . - wzory (5°) i (6")
f oraz f -— przeksztatcone wzory (2)

pmin? pmax

min?

max min?®

3.1 EFEKTYWNOSC UZYSKANIA OKRESLONEGO ZAKRESU DYNAMIKI
DR W MODULACIJACH CFDM I NSDM

Za jedna z metod oceny poréwnawczej efektywnosci modulacji adaptacyjnych

mozna przyja¢ czuto§¢ dynamiki DR danej modulacji na zmiany parametru zape
niajacego adaptacje krzywej aproksymujacej przebieg modulowany (przy tej sami
jakosci mierzonej np. stosunkiem SQNR). W przypadku modulacji CFDM tym parame
rem jest krok kwantyzacji A natomiast dla modulacji NSDM jest to czestotliwo
probkowania f.

Korzystajac z wzordéw (2°) i (2”) (ich spetnienie zapewnia maksymalizacje SQN
mozna tatwo wykazaé [11], ze dla modulacji CFDM (stata czestotliwosé prébkowani
zmienny krok prébkowania) mamy:

Amax
—A—“‘“ = KA = DR

min

Dla modulacji NSDM (staty krok kwantyzacji, zmienna czgstotliwos$é prébkowani
mozna z kolei zdefiniowac:

/= K,

max “min

3
Smax

DANE:
-4 DR

Oblicz

f p min

s

—

7

|| Oblicz |

3y
5 max

Rys. 10. K
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Rys. 10. Kolejno$¢ wyznaczania parametréw modulatora NSDM dla réznych danych poczatkowych
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Czyli dla modulacji NSDM poszukuje sie: DR = f(B .., B,;,). Rowniez na pod-
stawie wzordw (2) i (27) i zaktadajac B, = e/2 uzyskuje sie:

min

DR n(ZBmax) —_— 2 (19
B e )

max

a wige zalezno$é w postaci uwiktanej. Oznaczajac: B, = KB ;, = eK./2 rozwiazanie
rownania (19) wzgledem K, prowadzi do postaci:
K,

DR = —rdl (20)

ln(e K ) k
2

Oba rozwiazania w postaci graficznej przedstawiono na rys. 11.

7 rys. 11 wida¢, ze system modulacji ze zmiennym krokiem kwantyzacji (CFDM,
CVSD) pod wzgledem czuto$ci zakresu dynamiki DR na zmiany tego kroku jest
systemem znacznie efektywniejszy niz modulacja ze zmienng czgstotliwoscia prob-

kowania (NSDM).

Uzyskane zaleznodci (19), (20) nie méwia nic na temat Sredniej przeptywnos
bitowej Py, (P, okresla liczbe bitow niezbednych do przetworzenia danego sygnatu
modulacji NSDM. Wprawdzie zalozona jako$é (SQNR) dla obu poréwnywanych mod
lacji jest taka sama, ale moze si¢ okazaé, ze wynikowa $rednia przeptywno$¢ P
metody NSDM wyraznie si¢ r6zni od niezbednej f, w metodzie CFDM. Jednak badan
symulacyjne [15] modulacji NSDM wykazaly, ze na wartos¢ SQNR w tej modulac
podobnie jak w CFDM decydujacy wplyw ma przeptywno§¢ bitowa P, (w przypadk
NSDM $rednia przeplywnosé bitowa) natomiast pozostale parametry wptywajg w znac
nie mniejszym stopniu.

401DR +
35 /
30 /

25 /

20 /

15 /

20 40 60 80 100 120 140
K Ka

Rys. 11. Wptyw multiplikacji kroku (linia przerywana) i czestotliwosci prébkowania (linia ciagla)
na warto$¢ zakresu dynamiki odpowiednio w modulacji CFDM i NSDM
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2 na pod- 4. WNIOSKI

Giéownym efektem pracy jest wykazanie na drodze analitycznej, Zze przy statym
wroku kwantyzacji A mozliwe jest utrzymanie stalej wartoSci SQNR dla réznych
pozioméw mocy S sygnatu wejsciowego poprzez stosowanie dla nich réznych czestot-
liwosci probkowania f,. Dlatego mozna stwierdzi¢, Ze system modulacji NSDM zapew-
nia, kompandowanie tzn. nalezy do systeméw adaptacyjnych pozwalajacych na zwiek-
szenie dynamiki przetwarzanego sygnatu w stosunku do modulacji LDM. WartoSci par
Sif, da ktérych SQNR = const przy réznych poziomach mocy sygnatu wejSciowego
mozna wyliczyé z funkcji W Lamberta [14]. Zadaniem przyjmowanego w modulacji
NSDM algorytmu adaptacji f, jest zapewnienie, aby poszczeg6lnym poziomom mocy
§ odpowiadaty optymalne czestotliwosci probkowania f,.

7 warunkéw brzegowych funkcji Lambert W wynika wazna wtasciwo$¢ modulacji
NSDM, polegajaca na tym, ze modulacja ta osiaga najlepsze parametry wyjsciowe gdy
spetniona jest zalezno$¢ (19).

Waznym spostrzezeniem wynikajacym z tej samej zaleznosci jest relacja pomigdzy
jadana dynamika, ktéra ma zapewni¢ modulacja NSDM i wymagana do tego celu
maksymalna czestotliwoscig prébkowania.

(19)

yzwigzanie

(20)

ji (CFDM,
kroku jest
écig prob-

eplywnosci Poréwnanie efektywnosci metod adaptacji kroku kwantyzacji 1 czestotliwo$ci préb-
50 sygnatu) kowania (rys. 11) pokazuje, ze metode NSDM nalezy stosowaé jedynie w przypadkach
;ych modu- silnej niestacjonarnosci procesu wejsciowego poddawanego modulacji. Natomiast na pod-

stawie dotychczasowych badafi eksperymentalnych i w §wietle szybkiego rozwoju technik
DSP wydaje si¢ by¢ w pelni uzasadnione prowadzenie dalszych badaft nad modulacjami
ANSDM, faczacymi adaptacje kroku kwantyzacji i czestotliwodci probkowania.
Zaprezentowana przez Autora metoda wyznaczania podstawowych parametrow
modulacji NSDM S,... S.in fomine Somax Oraz kroku kwantyzacji A jest logiczng
konsekwencja rozwazafd opisanych w rozdz. 2, ale stanowi réwniez podsumowanie
analiz przedstawionych w wielu opracowaniach dotyczacych modulacji réznicowych [6,
7, 8, 10, 15, 16, 17].

'wnoS$¢ P,
rak badanid
j modulacji
' przypadku
ja W Znacz-
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Zastosowanie algorytmu kratowego typu LS w adaptacyjnym

podpasmowym systemie usuwania echa akustycznego

JACEK FALKIEWICZ

Instytut Systemow Elektronicznych, Politechnika Warszawska
ul. Nowowiejska 15/19, 00-665 Warszawa

Otrzymane 2001.02.23
Awroryzowano 2001.03.09

W pracy oméwiono problem adaptacyjnego usuwania echa akustycznego. Przedstawiono
dwie podstawowe klasy algorytméw adaptacyjnych: LMS oraz RLS i poréwnano je pod katem
zastosowania w systemach usuwania echa. Wykazano, ze algorytm kratowy LSL stanowi
rozsadny kompromis przy wyborze filtru adaptacyjnego, od ktérego wymaga si¢ z jednej strony
duzej i niezaleznej od sygnalu wejsciowego szybkosci zbieznoei, z drugiej za$ liniowo zaleznej
od rzedu filtru zloZonosci obliczeniowej oraz stabilnosci numerycznej. Pokazano, ze w poréw-
naniu z algorytmem LSL pracujacym w pelnym pasmie, zastosowanie filtru LSL w podpas-
mowym systemie usuwania echa akustycznego prowadzi do zmniejszenia zlozonosci ob-
liczeniowej calego algorytmu filtracji adaptacyjnej oraz do poprawy skutecznosci thumienia
echa w poczatkowym okresie pracy systemu.

Dziatanie algorytméw zweryfikowano symulacyjnie. Badania symulacyjne przeprowadzo-
no z wykorzystaniem zaréwno sygnaléw syntetycznych, jak i rzeczywistych. Potwierdzily one
dobre wtasciwosci podpasmowego adaptacyjnego systemu usuwania echa akustycznego z filt-
rami LSL, ktéry do analizy i syntezy sygnatéw podpasmowych wykorzystuje bank filtrow
z nadprobkowaniem.

Stowa kluczowe: usuwanie echa akustycznego, algorytmy adaptacyjne, telefoniczne systemy
glodnomowiace

1. WPROWADZENIE

Konstrukcja zapewniajacych swobodna konwersacje systemow telefonii hands-free
oraz telekonferencyjnych terminali audio, ktére nie wymagaja warunkéw studyjnych,
wigze si¢ SciSle z problemem usuwania echa akustycznego. Powstaje ono w wyniku
odbi¢ fal akustycznych w pomieszczeniu oraz sprzgzenia akustycznego miedzy mikro-
fonem i glo$nikiem. Echo powoduje nieprzyjemne wraZenia stuichowe u rozméwcéw,
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polegajace na percepcji znieksztatconych i opdznionych w czasie ich wlasnych wypo:
wiedzi. W szczegdlnie niesprzyjajacych warunkach moze ono doprowadzi¢ do sprzeze.
nia akustycznego objawiajacego si¢ tzw. wyciem. Nowoczesng metoda walki z echem
jest technika filtracji adaptacyjnej. Polega ona na rekursywnej identyfikacji odpowiedzi
impulsowej Srodowiska akustycznego, a nastgpnie na wytworzeniu mozliwie wierng]
repliki sygnatu echa, ktéra odejmuje sie od sygnailu nadawanego. Sposéb powstawaniy
echa akustycznego w systemie telefonii hands-free oraz koncepcje jego adaptacyjnegg
usuwania przedstawiono na rys. 1.

Proces 1
byt duzej :
echa, postav
ITU-T), imp
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nieznanego

warunkow pi
e charal
e wiasc
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Fitr |~ e _
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sygnat e(n) | -y O sobie wyobr:
nadawany ~ s{n) jest zak

d(n)=s(n)+y(n) nione wiasce

procesu iden
Druga p
poglosu typc
salach konfe
ktadng estyr
ktorego cza
pogtosu pon
szerokos¢ 4 |
zastosowad {
duzej liczbie
obliczeniowe
obliczeniowe
Wazng v
systemu usuy
na zmiany pi
mebli [6]. 7
odpowiedzi -
cjonarnego,

Omoéwio
nia echa akus
ktére mozna
oczekuje sie:

rozmbwca B

Rys. 1. Ilustracja powstawania echa akustycznego w systemie telefonii hands-free
i koncepcja jego adaptacyjnego usuwania

Sygnal odebrany x(n), pochodzacy od rozméwcy A, dociera do glosnika i je
emitowany w pomieszczeniu. Dociera on do rozméwcy B oraz —— po przeksztatcen
w otoczeniu akustycznym — do mikrofonu, jako sygnat y(n), ktéry jest sygnatem ech
wtbrnie transmitowanym do rozméwcy A. Aby unikngl tego niepozadanego efekt
nalezy wytworzy¢ replike $(n) sygnatu echa i odjaé¢ ja od sygnatu d(n), pochodzaceg
z wyjscia mikrofonu. Sygnal e(n), bedacy réznica migdzy sygnatem d(n) i estymow
nym sygnalem echa $(n), nazwiemy resztkowym sygnatem echa, ktéry przenika d
rozméwey znajdujacego sie po drugiej stronie tacza.

Wytworzenie repliki echa jest realizowane za pomoca filtru adaptacyjnego, ktéreg
zadaniem jest estymacja zmiennej w czasie odpowiedzi impulsowej pomieszczeni
Jezeli przez h,(0),...,h,(L—1) oznaczymy pierwsze L probek odpowiedzi impulsowse
ktére nalezy wyestymowad, aby zapewnié jej identyfikacje z wymagana doktadnoScia,
zadanie filtru adaptacyjnego sprowadza sie do estymacji wektora £, = [h,(0),:
h,(L—=1)]1" w kazdej chwili n = 1, 2,... Replike $(n) sygnatu echa uzyskuje si¢ w wynik
filtracji sygnatu odebranego x(n) za pomoca transwersalnego filuu SOI o strojony
adaptacyjnie wektorze wspbtczynnikéw f, = [£,(0),....f,(L— 11", bedacym jednoczesn
estymata wektora h.
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Proces identyfikacji jest prowadzony w czasie rzeczywistym, nie moze mie¢ zatem
Zbyt duzej ztozonosci obliczeniowej. Wysokie wymagania co do wartodci thumienia
echa, postawione systemom jego usuwania w normach telekomunikacyjnych (G.167
[TU-T), implikuja natomiast koniecznoS$¢ uzyskania dostatecznie dokladnej estymaty
odpowiedzi impulsowej pomieszczenia. Wymienione wymagania s w praktyce trudne
do spelnienia z uwagi na warunki w jakich przychodzi realizowa¢ zadanie identyfikacji
nieznanego ukladu liniowego, ktéry modeluje Srodowisko akustyczne. Analiza tych
warunkow pozwala wyrdzni¢ dwie przyczyny komplikacji procesu identyfikacji. Sa to:

s charakterystyka sygnatu mowy propagowanego w systemie hands-free;

e wlasciwoS$ci §rodowiska akustycznego. ’

Sygnat mowy charakteryzuje si¢ duza dynamika, silng korelacja oraz niestacjonar-
noscia. Wszytkie wymienione cechy wplywaja niekorzystnie na szybkoéé i dokadnosé
prowadzonej przez filtr adaptacyjny identyfikacji odpowiedzi impulsowej lub, co jest
rownowazne, transmitancji pomieszczenia. Powoduja one spowolnienie zbieznosci oraz
potencjalng utrate stabilnosci algorytméw dziatania filtrow adaptacyjnych. Dodatkowo
nalezy tu rozwazy¢ sygnat s(n) (rys. 1). W przypadku, gdy rozmdéwca A stucha,
arozmowca B moéwi, jest on uzytecznym sygnalem mowy nadawanym do rozmoéwcey A,
natomiast w sytuacji odwrotnej, jest szumem $rodowiska po stronie rozméwcey B. Mozna
sobie wyobrazi¢ sytuacje jednoczesnego nadawania (ang. double talk). Wtedy sygnat
s(n) jest zaktdcajacym sygnatem mowy, ktory, ze wzgledu na swoje wczeSniej wymie-
nione wilasciwosci oraz poziom mocy, moze nawet uniemozliwié przeprowadzenie
procesu identyfikacji.

Druga przyczyna jest zwigzana z wlaSciwos$ciami §rodowiska akustycznego. Czas
pogtosu typowych pomieszczefi biurowych wynosi kilkaset milisekund, za$§ w duzych
salach konferencyjnych przekracza jedna sekunde. Chcac uzyskaé dostatecznie do-
ktadng estymacje transmitancji pomieszczenia, nalezy zastosowal filtr adaptacyjny,
ktérego czas trwania odpowiedzi impulsowej bedzie tego samego rzedu, co czas
pogtosu pomieszczenia. Zaktadajac, ze pasmo transmisyjne dla sygnalu mowy ma
szerokosé 4 kHz (czestotliwosé prébkowania 8 kHz), mozna tatwo obliczyé, ze nalezy
zastosowaé filtr o rzedzie réwnym kilka tysigcy. Strojenie filtru adaptacyjnego o tak
duzej liczbie wspdlczynnik6w, nawet za pomoca algorytméw o niewielkiej ztozonosci
obliczeniowej, wymaga zastosowania procesoréw sygnatowych o znacznej mocy
obliczeniowe].

Wazng wiasciwoscia Srodowiska akustycznego, majaca istotny wpltyw na dziatanie
systemu usuwania echa, jest bardzo duza czuto$é odpowiedzi impulsowej pomieszczenia
na zmiany przestrzenne w jego wnetrzu, takie jak ruch ludzi czy zmiany w ustawieniu
mebli [6]. Z wladciwosci tej wynika konieczno$é identyfikacji zmiennej w czasie
odpowiedzi impulsowej, czyli, innymi stowy, identyfikacji liniowego ukfadu niesta-
cjonarnego.

Oméwione powyzej trudnosci okreslaja specyfike problemu adaptacyjnego usuwa-
nia echa akustycznego i pozwalaja na postawienie wymagafi algorytmom adaptacyjnym,
kiére mozna do usuwania echa potencjalnie wykorzystac. 1 tak, od algorytméw tych
oczekuje sie:
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1. jak najwiekszej szybkosdci zbieznoSci wektora estymat f, do wektora k, niezaley.
nej od charakterystyk sygnatu wejsciowego filtru adaptacyjnego;

2. matego poziomu mocy sygnatu resztkowego echa e(n);
3. dobrej zdolnoSci §ledzenia niestacjonarnosci identyfikowanego systemu (ang
tracking capability); '
4. niewielkiej ztozonoSci obliczeniowej;
5. odpornodci procesu adaptacji na szum Srodowiska s(n) o znacznym poziomig
mocy.
Wydaje sie intuicyjnie oczywistym, Ze wymagania te sg wzajemnie sprzeczne i nig
istnieje jeden dobry algorytm adaptacyjny, ktory spetnitby je wszystkie w zadowalajy
cym stopniu. W czgsci 2 pracy przedstawiono dwie podstawowe klasy algorytméyw
adaptacyjnych (LMS i RLS) oraz przeprowadzono ich poréwnanie pod katem za
stosowania w adaptacyjnym systemie usuwania echa akustycznego (punkt 2.2). Przed
stawiono takze algorytm kratowy LSL (punkt 2.3) bedacy — wedtug autora — rozsad
nym kompromisem, pozwalajacym spetni¢ w pewnym stopniu wymagania postawion
algorytmom usuwania echa. W c¢ze§ci 3 omoéwiono technike filtracjii w podpasmach
ktora pozwala zredukowaé ztozono$¢ obliczeniowg algorytmu LSL oraz zwigkszy
thurnienie echa w poczatkowym okresie jego pracy. Cze$¢ 4 zawiera wyniki badag
symulacyjnych podpasmowego adaptacyjnego systemu usuwania echa akustyczneg
z filtrami LSL, ktory do analizy i syntezy sygnatéw podpasmowych wykorzystuje ban
filréw z nadprébkowaniem. Badania te przeprowadzono uzywajac zaréwno sygnalow
syntetycznych, jak i rzeczywistych.

n?

gdzie x, =
filtru adapt:

2. ALGORYTMY ADAPTACYINE

Narzedziami rekursywnej identyfikacji odpowiedzi impulsowej nieznanego uktady
stanowiacej podstawowsg zasade dzialania systeméw usuwania echa akustycznego, s
algorytmy adaptacyjne. Prezentacja dwoch podstawowych klas algorytméw adaptacyj
nych, tj. LMS (Least Mean Square) i RLS (Recursive Least Squares) zostanie ograniczq
na jedynie do przytoczenia ich rekursji oraz podania podstawowych parametrow
pozwalajacych je poréwnaé. Pominigte zostana wyprowadzenia tych algorytméw, do
stepne w literaturze po§wigconej filtracji adaptacyjnej [9, 14].

Z réwnania
tak dobieran
W tabe
kowymi. Po
Wptyw dob
estymacji w
zostanie dok
Drugi z
funkcji kosz

2.1. ALGORYTMY LMS i RLS

Na rys. 2 przedstawiono schemat adaptacyjnego systemu identyfikacji nieznanego
uktadu niestacjonarnego. Zadaniem filtru adaptacyjnego w tym systemie jest taki
przetworzenie sygnatu x(n), aby biqd estymacji e(n), bedacy roznicq miedzy sygnater
wzorcowym d(n) a sygnatem wyjéciowym filtru $(n) byt minimalny w sensie pewneg
kryterium. Dokonujac minimalizacji funkcji kosztu o nastgpujacej postaci: ~

J, = eXn) = d(n)~3(n) = [dn)~f,xI1,

e

' Pod po.
wspdlczynniké:
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1 , niezale;

n?

gdzie X, = [x(n), x(n—1),..., x(n—L+ 1)]" jest wektorem danych wejsciowych (L — rzad
filtru adaptacyjnego SOIY), otrzymujemy algorytm adaptacyjny LMS.

stemu (ang, s(n)

x(n) yln) + CV+
m poziomig e by )
zeczne 1 nie d(m)
zadowalaja- /!
algorytméw ¢ v

n o - e(n)

- katem za- P f, A0 ’O >
2.2). Przed-
1 —— 10783d-

postawiong
yodpasmach,
. zwigkszyé
yniki badad
kustycznego
zystuje bank
10 sygnatéw

Rys. 2. Schemat adaptacyjnego systemu identyfikacji
nieznanego ukladu niestacjonarnego

Tabela 1

Algorytm LMS

Warunki poczatkowe
fo=0
Dla kolejnych chwil czasu n obliczamy
e(n) = d(”)—fr{xn

‘fn +1 = fn +ae(n)‘xn

1ego uktady,
yCzZNego, $i
v adaptacyj

Z réwnania (1) wynika, ze w kazdej chwili czasu n, wektor wspdtczynnikow filtru f, jest
tak dobierany, aby minimalizowaé chwilowa moc bledu estymacji w tejze chwili.

W tabeli 1 zamieszczono rekursje algorytmu LMS wraz z warunkami poczat-
kowymi. Pojawiajaca sie¢ w drugiej rekursji stata @ jest nazywana krokiem adaptacji.
Wptyw doboru jej wartosci na szybkos$¢ zbieznosci algorytmu, poziom sygnatu btedu
estymacji w stanie ustalonym oraz zdolno$¢ §ledzenia niestacjonarno$ci omodwiony
zostanie doktadnie wpunkcie 2.2.

Drugi z rozwazanych algorytméw — RLS, otrzymujemy w wyniku minimalizacji
funkeji kosztu okres§lonej wzorem:

' Pod pojeciem rzedu filtru adaptacyjnego SOI rozumiemy liczbe jego sukcesywnie aktualizowanych
wspéiczynnikéw.
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14

Jn — 2/1""62@, (2 2.2, F

i=1
gdzie 4 jest statq zapominania, przyjmujaca wartosci z przedziatu (0, 1]. Wprowadze Przypom
nie tego parametru powoduje wykladnicze ,,0knowanie” sygnalu bledu e(n pretendujacyr
tzn. dziatanie polegajace na tym, ze starsze prébki sygnatu biedu estymacji sa brane g s2ybkos¢ zbie
sumarycznej miary bledu J, z odpowiednio mniejsza waga. Za miare »pamiecy’ niestacjonarn

algorytmu RLS mozna przyja¢ odwrotnos¢ dopetnienia wspétczynnika 4 do jednoge
1/(1-4). W przypadku podstawowej wersji algorytmu RLS, stosowanej z reguty d
sygnatow stacjonarnych, przyjmuje si¢ 4 = 1. Dostajemy wtedy rekursywne 1oy
wiazanie klasycznego, dobrze znanego zagadnienia najmniejszych kwadratow, ;
»pamigc” algorytmu jest wtedy nieskoficzona. Przyjmujac A # 1, otrzymujemy tzw.
algorytim RLS z wyktadniczq statq zapominania. Algorytm ten zamieszczono w
beli 2.

odpornoSC pro
w jakim stopr

—

1. Szybkos¢
sygnatu wejsc
macierzy auto

Tabela 2

Algoryim RLS gdzie A, i 4,
za§ S, 1§

max mi

sygnatdw siln
warto$ci wias
dem tego jest
filtru LMS. Z»
§ci, ale jest on

Warunki poczatkowe:
P,=yI y>1
fo=0
Dla kolejnych chwil czasu n obliczamy
e(nn—1) = d(n)—fx,

- Pnulxn
n T
A+x[P . x,

f.=f +kne(n|n»— 1)) Z drugiej stror

ktérym btad e:
1 e-krotnie [15]
P =—P warto§ci whasn

n l —“kanYl‘Pn»l]

n-1

Wystepujaca w tym algorytmie macierz P, o wymiarze dim(P ) = Lx L jes
estymata w chwili n macierzy R™', odwrotnej do macierzy autokorelacji R = E[x, /]
sygnatu wejSciowego x(n) filtru adaptacyjnego (E[-] jest symbolem operatora wartos
oczekiwanej). Symbol e(nfn——l) oznacza tu blad estymacji a priori, w odréznieniu do
wykorzystanego w kryterium minimalizacji (2) bledu a posteriori e(n). Blad estymagji
a posteriori oblicza si¢ wykorzystujac aktualny wektor wspotczynnikéw filtru f,, zas
blad a priori — korzystajac z wektora wspélczynnikéw filtru f, | 7 chwili poprzedniej.
Wektor k, nazywany jest wektorem wzmocnienia algorytmu. ‘

W rezultacie .
A 24,
Szybkosé
Sygnatu wejsci
ezynnikow filts
W gléwnej reku
ten z kolei zal
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2.2. POROWNANIE ALGORYTMOW LMS I RLS POD KATEM ZASTOSOWANIA
W SYSTEMACH USUWANIA ECHA AKUSTYCZNEGO

przypomnijmy raz jeszcze krotko wymagania stawiane algorytmom adaptacyjnym
pl.etgﬂdujaccym do zastosowania w systemach usuwania echa akustycznego: (1) duza
Slybkoéé zbieznodci; (2) maty poziom mocy sygnatu e(n); (3) dobra zdolnos¢ Sledzenia
njestacjonamoéci identyfikowanego systemu; (4) mata zlozono$¢ obliczeniowa; (5)
odpornos¢ procesu thumienia echa na szum $rodowiska s(n). Ponizej przeanalizujemy
w jakim stopniu algorytmy LMS i RLS spetniajg te wymagania.

Wprowadgs
bigdu e(n)
i s3 brane (g
¢ ».pamigey’
do jednosg
z reguty (|
IrSsywne 1oy
wadratéw,
mujemy tzw
CZON0 Wty

1. Szybkos¢ zbieznodci algorytmu LMS silnie zalezy od charakterystyk widmowych
sygnatu wejciowego x(n), ktére sg SciSle powiazane z rozrzutem wartosci wiasnych
macierzy autokorelacji R tego sygnatu [9}:

;{ma\‘ Sln(l\f
A(R) = Smax g Dmas (3)

min min

gdzie A, 1 4,,, sa odpowiednio najwigksza i najmniejsza wartoScia wiasng macierzy R,
788 S, x 1 Sy — najwicksza i najmniejsza wartoScia widma mocy tego sygnatu. Dla
sygnatéw silnie skorelowanych, a takim jest sygnal mowy, o duzym rozrzucie x(R)
warto§ci wlasnych macierzy R, szybko§¢ zbieznoSci algorytmu LMS jest mala. Powo-
dem tego jest jednakowa warto§¢ kroku adaptacji a dla wszystkich wspoiczynnikéw
filtru LMS. Zwiekszenie warto$ci parametru a zwigksza wprawdzie szybko$¢ zbiezno-
ici, ale jest ono ograniczone warunkiem stabilno$ci algorytmu LMS [15]:

2
O<a< . 4

max

Z drugiej strony tzw. stata zbieznosci t,,,¢ algorytmu LMS (definiowana jako czas, po
ktérym btad estymacji najwolniej zbieznego wspétczynnika filtru adaptacyjnego maleje
e-krotnie [15]) jest odwrotnie proporcjonalna do kroku adaptacji oraz najmniejszej
warto§ci wlasnej macierzy R:

1
Trms = (—Z/l— ®)

nin

= L Ljes

‘ W rezultacie stata zbiezno$ci algorytmu LMS nie moze by¢ mniejsza od wartosci
itora wartose Do 20,0

Iroznieniu d Szybkosé zbieznosci algorytmu RLS jest natomiast niezalezna od widma mocy
tad estymac) sygnatu wej$ciowego, dzigki indywidualnej regulacji zbieznosci poszczegdlnych wspot-
filtru : czynnikéw filtru. Regulacja ta odbywa si¢ w wyniku mnozenia btedu a priori e(nln~1)
| poprz w gtéwnej rekursji algorytmu RLS dla wektora f, przez wektor wzmocnienia k,. Wektor

ten z kolei zalezy od macierzy P,, adaptujacej si¢ do macierzy R~'. Tym samym do

n
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regulacji zbieznosci filtru adaptacyjnego, pracujacego wedtug algorytmu RLS, jest whasciwoscei
wykorzystywana informacja o strukturze korelacyjnej sygnatu wejciowego x(n). W efe. (y(R) = 630
keie zapewnia to znacznie szybszg zbiezno§¢ algorytmu RLS w poréwnaniu z algoryt. wplywu szu
mem LMS. nik sygnal—

identyfikow:

Blad wzgled

gdzie h jest
estymowanyi
krzywych za
LMS przy p

i gwattownie
; » ; Szybkosé zb;
~200; 1000 2000 3000 4000 5000 przesunigcie
Numer prébki n mowy wynik
robek okres:
(a) algorytm LMS Enacz,nie leps
0 : : : :
‘ : 2. Parametre
~50- 1 echa e(n) jest
100}
8(n) 1
et / M. ]
200} /@
IR R V) gdzie J,,;, je
/ wienerowskie
-300¢ przy zatozeni
_ , v : sredniokwadrs
S fo00 2000 3000 4000 5000 g6lne algoryu

Numer probki n stacjonarnosci

okreslajg wz
(b) algorytm RLS ja WZOl

Rys. 3. Blad wzgledny d(n) estymacji odpowiedzi impulsowej systemu dla réznych typéw sygnatéw
wejsciowych: (3) szum biaty, (R) = 1; (2) proces AR(4), y(R) = 630; (1) sygnal mowy

Omawiane wladciwosci potwierdzaja rezultaty przeprowadzonych badafi symulacy
nych. Badano szybko$¢ zbieznosci filtréw adaptacyjnych LMS i RLS rzedu L = 12 gdzie tr(R) we
ktérych zadaniem byla rekursywna identyfikacja odpowiedzi impulsowej ukfadu sta Z poréwn
jonarnego o skoficzonej dtugosci réwnej L. Filtry i uktad pobudzano sygnatami o r6znyc LMS wigze <
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U RLS, jeg
x(n). W efg
iu z algoryt

wiasciwosciach  widmowych: szumem biatym (y(R) = 1), procesem AR rzedu 4
(@R = 630) oraz rzeczywistym sygnatlem mowy. W celu uniezaleznienia wynikéw od
wplywu szumu zaktocajacego proces identyfikacji, przyjeto s(n) = 0, zatem wspotczyn-
nik sygnal-szum SNR, zdefiniowany jako stosunek mocy sygnalu wyjéciowego y(n)
identyfikowanego systemu do mocy sygnatu zaktécajacego s(n), wynosit af/of = oo,
Blad wzgledny 6(n) estymacji odpowiedzi impulsowej obliczano wedtlug wzoru:

h-—* 2
d(n) = 1010gﬂ%{;—l, 6)

gdzie h jest wektorem probek odpowiedzi impulsowej identyfikowanego systemu, za$ f,
estymowanym wektorem probek odpowiedzi impulsowej w chwili n. Z poréwnania
krzywych zamieszczonych na rys. 3a i 3b wynika, ze szybko$¢ zbieznodci algorytmu
LMS przy pobudzeniu szumem bialym jest znacznie mniejsza niz dla algorytmu RLS
i gwattownie maleje dla sygnaléw skorelowanych (procesu AR(4) i sygnatlu mowy).
Szybkos¢ zbieznosci algorytmu RLS nie zalezy od sygnatu wej$ciowego. Nieznaczne
przesuni¢cie krzywej wzglednego biedu estymacji w przypadku pobudzania sygnatem
mowy wynika z faktu, iz uzyta do symulacji fraza rozpoczyna sie trwajacym kilkaset
probek okresem ciszy. Tak wiec, ze wzgledu na szybko$c zbieznosci, algorytm RLS jest
mnacznie lepszy od algorytmu LMS.

2. Parametrem okreSlajacym w sposéb podredni poziom mocy sygnatu resztkowego
echa e(n) jest niedopasowanie M (ang. misadjustment). Jest ono zdefiniowane wzorem:

J~J .
— had )Vll”, ’7
5 (N

min

M

gdzie J,., jest minimalnym btedem Sredniokwadratowym optymalnego rozwiazania
wienerowskiego (tzn. rozwiazania zadania optymalnej filtracji dla kryterium MMSE,
przy zatozeniu funkcji kosztu o postaci J, = E[e*(n)]), za$§ J. jest wartoicig btedu
Sredniokwadratowego, do ktérego zbiegaja si¢ rozwigzania generowane przez poszcze-
golne algorytmy adaptacyjne. Niedopasowanie algorytméw LMS i RLS w przypadku
stacjonarno$ci identyfikowanego systemu oraz stacjonarnoéci sygnatdw x(n) i d(n)
okreslajg wzory [2]:

M, s = atr(R), (8a)
v sygnatéw
10wy 1__/1
RLS = ) L, (8b)

i symulacyj
du [ = 128,
ukiadu stac-
ni o réznych

gdzie t(R) we wzorze (8a) oznacza $lad macierzy R.
Z poréwnania wzoréw (5) i (8a) wynika, ze dobér kroku adaptacji @ algorytmu
LMS wigze sie z kompromisem miedzy szybkoScig zbieznosci algorytmu a jego
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niedopasowaniem. Wraz ze wzrostem warto$ci kroku adaptacji ro$nie szybko$é zbieing.
Sci, ale towarzyszy temu réwniez wzrost niedopasowania. Ze wzoru (8a) wynikg
ponadto, ze algorytm LMS nigdy nie jest w stanie zapewni¢ minimalnego poziomy
mocy sygnatu e(n). Natomiast w przypadku stacjonarnoéci sygnatow x(n) i d(n) ora;
stacjonarno$ci identyfikowanego systemu, rozwigzania generowane przez algorytm RLS
z nieskoniczona ,,pamigcia” (4 = 1) s zbiezne do optymalnego rozwiazania wienerow
kiego. Oznacza to — w tym przypadku — wyzszo$¢ algorytmu RLS nad algorytmen
LMS pod wzgledem niedopasowania.

htedu e(n) w
dku stacjon:
przez algory
i RLS, zmia
ze skiadnik
adaptacji a
je rowniez z
Podobnie, z
7e algorytir

3. Zagadnienie zdolnoSci do Sledzenia przez algorytm niestacjonarnosci uktadu nie jest jednoczesny

tak jednoznaczne, jak problem jego szybkosci zbieznoSci czy poziomu niedopasowani
w warunkach stacjonarno$ci. Aby poréwnaé algorytmy pod tym wzgledem, trzeb
uscislic pojecie niestacjonarnoéci uktadu w rozwazanym kontek$cie. W pracy [1}
wyr6zniono trzy typy niestacjonarnosci: (1) szybkie skokowe zmiany odpowieds
impulsowej systemu; (2) permanentne zmiany deterministyczne, np. liniowy dryft ora
(3) permanentne zmiany losowe tejze odpowiedzi. Z uwagi na pierwszy rodzaj niestac
jonarnosci, zdolno§¢ Sledzenia algorytmu nalezy rozwaza¢ w kontekscie stanu przej§
ciowego. Czas trwania tego stanu zalezy od szybkoSci zbieznosci algorytmu, a wiec dl
tego rodzaju niestacjonarno$ci analiza jego zdolnodci do §ledzenia sprowadza sie d
przeprowadzone] wyzej analizy szybkosci zbieznoSci.

Zmiany transmitancji pomieszczenia spowodowane poruszaniem sie w nim ludz
biorgcych udziatl w telekonferencii majg raczej znamiona niestacjonarnodci drugiego Iy
trzeciego typu. W tych przypadkach zdolno$¢ sledzenia algorytmu nalezy rozpatrywa
w kategoriach stanu ustalonego [10], istotne jest bowiem wéwczas zachowanie algoryt
mu w czasie trwania zmian charakterystyki ukfadu, a nie tylko po ich ustaniu, W tym
przypadku odpowiedZ na pytanie, ktory z algorytméw lepiej sobie radzi ze §ledzeniem
tych zmian nie jest jednoznaczna, poniewaz zalezy to od doboru odpowiednich paramet
réw algorytmow.

Zatézmy, 7ze zmiany wektora wspblczynnikéw odpowiedzi impulsowej syster
niestacjonarnego sg modelowane procesem Markowa pierwszego rzedu, ktérego warian
cja wynosi o3 Niedopasowanie rozwiazaf generowanych zaréwno przez algorytm LMS
jak 1 RLS wyrazaja wtedy dwa sktadniki [2]:

L o}
M, s = atr(R)"‘Z&‘*J-ni,
1-2 1 o} g
M, = L+ tr(R)—*. 9

1+4 2(1-4) Join
Pierwsze skiadniki we wzorach (9a) i (9b) sa zwigzane z bledami estymacji, ktorg §
wynikiem zatoZe poczynionych przy wyprowadzaniu algorytméw (zastapienie gradi .
tu funkcji kosztu jego estymata w przypadku algorytmu LMS oraz ,,oknowanie” sygna

Rys. 4. Blad v
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predu e(n) w przypadku algorytmu RLS). Skiadniki te okreSlaja niedopasowanie w przypa-
dku stacjonarnym. Drugie sktadniki w obu wzorach wynikaja z op67Znienia w §ledzeniu
przez algorytmy zmian transmitancji systemu. Zaréwno w przypadku algorytmu LMS, jak
i RLS, zmiana statej algorytmu (odpowiednio a lub 4), powodujaca zmniejszenie jednego
se sktadnikow, powoduje natychmiast zwiekszenie drugiego. Wzrost wartoSci kroku
adaptacji a w algorytmie LMS, zapewniajacy lepsze Sledzenie niestacjonarnosci, powodu-
je rowniez zwigkszenie bledu ekscesu J,, = J.—J,,;, W czasie, gdy system jest stacjonarny.
podobnie, zmniejszenie wartodci statej zapominania A w algorytmie RLS, ktére sprawia,
7e algorytm lepie] nadaza za zmianami odpowiedzi impulsowej systemu, powoduje
jednoczesny wzrost niedopasowania w przypadku stanu stacjonarnego.

4% 2000 3000 6000 8000 10000
Numer probki n
(a) a = 0,003; A = 0,990
5 r , .

40 H L H H
0 2000 4000 6000 8000 10000

Numer prébki n

(b) a = 0,003; A = 0,999

Rys. 4. Blad wzgledny 6(n) estymacji odpowiedzi impulsowej systemu niestacjonarnego przez algorytmy:
LMS (linia przerywana) i RLS (linia ciagla).
Sygnal x(n) — proces AR(S), x(R) = 100, SNR = 30 dB
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W celu potwierdzenia tych wiasciwoscei algorytméw LMS i RLS przeprowadzong
badania symulacyjne, ktérych wyniki sa zamieszczone na rys. 4a i 4b. Na rysunkach
tych pokazano krzywe wzglednego bledu 8(n) estymacji odpowiedzi impulsowej uklady
niestacjonarnego. Identyfikacje tego uktadu realizowano za pomocg algorytmu LMS
(linia przerywana) oraz algorytmu RLS (linia ciagta). Badano zachowanie si¢ algoryt
moéw w przypadku liniowego dryftu warto$ci prébek odpowiedzi impulsowej nieznanegg
ukfadu, ktére wrzrastaty dwukrotnie w przedziale czasu od 4000 do 6000 prébek. Jakg
sygnat pobudzajacy wybrano proces AR(5) o rozrzucie wartoSci wiasnych macierzy
korelacji y(R) = 100. Jako sygnat zakt6cajacy s(n) przyjeto szum bialy, ktérego mog
zapewniafa stosunek SNR = 30 dB. Dla algorytmu LMS dobrano do§wiadczalnie naj
wiekszg warto$¢ kroku adaptacji, zapewniajaca jego stabilng prace. Przy takim doborzs
poréwnywano zachowanie tego algorytmu w przypadku niestacjonarnosci uktadu z 7z
chowaniem algorytmu RLS dla r6znych wartosci stalej A. Z poréwnania tego wynika, 7z
dobér statej zapominania, ktéry zapewnia mniejszy wzgledny btad estymacji algorytmy
RLS w poréwnaniu z algorytmem LMS w czasie trwania niestacjonarnosci, pociaga 73
sobag wigkszy, niz w przypadku algorytmu LMS poziom tego bledu w przedziatach
czasu, kiedy uktad mozemy uznac za stacjonarny (rys. 4a). Dla odpowiednio wigkszej
wartodci statej A relacje migdzy btedami sg odwrotne (rys. 4b).

Podsumowujac, nalezy stwierdzié, ze nie ma jednoznacznej odpowiedzi na pytanie,
ktory z algorytméw lepiej nadaje si¢ do pracy w warunkach niestacjonarnodci iden
tyfikowanego systemu, poniewaz zalezy to od doboru odpowiednich parametréw robo
czych algorytmow. transwersalne
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4. Ztozono$¢ obliczeniowa algorytmu LMS jest rzedu O(L), za$ algorytmu RLS O(
{15]. Prostota algorytmu LMS jest jego duzym atutem i stanowi zasadniczg przyczy
powszechnoéci stosowania go w adaptacyjnych systemach usuwania echa akustyczneg
Kwadratowa zalezno§¢ ilodci operacji, koniecznych do wykonania w kazdym kro
algorytmu RLS, od rzedu filtru, sprawia, ze w przedstawione] w punkcie 2.1 wer
podstawowej nie moze on by¢ praktycznie wykorzystany w systemach usuwania echa

5. Wymég stabilnej pracy algorytmu w warunkach jednoczesnego nadawania, bad
w przypadku, gdy poziom mocy szumu Srodowiska jest poréwnywalny z mocg sygna
nadawanego okazuje sie byé zbyt wygérowany. Zaden z rozpatrywanych algorytmd!
nie jest w stanie zapewni¢ zadowalajacego dziatania w tak niekorzystnych warunk
Do detekeji stanu jednoczesnego nadawania i zapewnienia odpowiedniego dziafal
w tym stanie stosowane sg dodatkowe metody, ktére w tej pracy nie bedg rozpatrywal
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WNIOSKI
Ze wzgledu na swa prostote, algorytm LMS jest atrakcyjnym narzedziem rekurs
nej identyfikacji odpowiedzi impulsowych o dlugim czasie trwania. Jego podstaw
wadg jest wolna zbieznos¢, zalezna od sygnalu wejSciowego.
Algorytm RLS, charakteryzujacy sie znacznie wigksza od algorytmu LMS i niez Zlotonose
zna od charakterystyk sygnalu wejsciowego szybkoscia zbieznodci oraz mniejst, worzenia jedr
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bledem ekscesu w warunkach stacjonarnosci identyfikowanego ukladu, wydaje sie byé
snacznie lepszym od algorytmu LMS. Mozliwos¢ zastosowania go w systemach usuwa-
nia echa akustycznego w wersji podstawowej wyklucza jednak bardzo duza zlozonogé
obliczeniowa, ktorej przy wysokich rzedach filtru (kilka tysiecy) nie sa w stanie sprostaé
pawet obecnie najszybsze systemy pracujace w czasie rzeczywistym. Algorytmem, ktéry
najlepiej spetniatby wszystkie postawione wymagania bytby algorytm, ktéry zapewnitby
rozwiazanie takie jak algorytm RLS i mialby jednocze$nie zlozono$¢ obliczeniowa
liniowo zalezng od rzedu filtru. W Kolejnym punkcie oméwiono algorytm o takich
wlasnie wiasciwosciach.

2.3. SZYBKI ALGORYTM KRATOWY LSL

Algorytm RLS, ze wzgledu na duza i niezalezng od sygnatu wejSciowego szybkosé
zbieznosci oraz maty poziom mocy sygnatu biedu estymacji, jest bardzo atrakcyjnym
narzedziem rekursywnej identyfikacji odpowiedzi impulsowych nieznanych uktadéw.
Jednakze znaczna zloZono$¢ obliczeniowa (rzedu (O(L?)) wyklucza jego aplikacje
w systemach usuwania echa akustycznego, w ktérych wymagane jest stosowanie filtrow
o rzedzie rownym kilka tysiecy. Znane sg jednak algorytmy, ktére wyznaczaja rekur-
sywne rozwiazanie zagadnienia najmniejszych kwadratéw, majac jednoczesnie liniowo
zalezng od dlugosci filtru ztozono$¢ obliczeniows. Algorytmy te mozna podzielié na
transwersalne i kratowe. Podstawowym algorytmem pierwszej klasy jest szybki filtr
transwersalny FTF (Fast Transversal Filter), za§ do drugiej nalezy szybki algorytm
kratowy LSL (Lattice Least Squares). Znaczace obnizenie zlozonoSci obliczeniowej
algorytmu FTF (ztozono$¢ okoto 7L?) uzyskuje si¢ przez zastapienie kosztownej
obliczeniowo procedury uaktualniania macierzy P,, ktdrej znajomo$¢ pozwala na
wyznaczenie wzmocnienia k, , operacjami wykonywanymi przez trzy filtry transwersal-
ne, korzystajace z niezmienniczo$ci czasowego przesuniecia danych wejSciowych [1].
Filry te (predykeyjny ,,w przod” i ,,wstecz” oraz wzmocnienia) wykorzystuja wektory
danych wejsSciowych z chwili aktualnej i poprzedniej, aby wyznaczy¢ wektor k,
potrzebny do aktualizacji filtru gtéwnego f,. Algorytm FTF jest niestety niestabilny
numerycznie, tzn. kumulacja bigdéw numerycznych, ktéra wystepuje przy jego im-
plementacji w arytmetyce o skoficzonej precyzji prowadzi do rozbiegania sie algorytmu.
W literaturze mozna znalezé opis réznych zabiegdéw, ktorych celem jest zapewnienie
algorytmowi FTF stabilnodci numerycznej, kosztem wigkszego badz mniejszego zwick-
szenia jego ztozonosci obliczeniowej [1, 4, 13]. Badania symulacyjne przeprowadzone
przez autora wykazaty jednak, ze zadna z tych procedur nie jest w stanie zapewnié
stabilnej pracy filtru FTF przy dhugotrwaltym pobudzaniu sygnatem mowy.

Alternatywg dla stabilizowanych numerycznie wersji algorytmu FTF, w skrocie
oznaczanych w literaturze przez SFTEF, jest szybki algorytm kratowy LSL [3, 9]
Podobnie jak w przypadku szybkiego filtru transwersalnego, ztozone obliczenia ak-

? Ziozono$¢ obliczeniowa jest tu rozumiana jako liczba operacji mnozenia i dzielenia konieczna do
Przetworzenia jednej prébki sygnalu wejsciowego
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tualizacji odwrotnodci macierzy autokorelacji sygnatu wejSciowego sa realizowane z wyko: Charakt
rzystaniem filtrow predykcyjnych. RézZnica polega na zastgpieniu transwersalnych predyk: rekursji. Rel
toréw ,,w przéd” 1 ,,wstecz” ich kratowymi odpowiednikami, co pociaga za soba réwniez nych, uaktu
inny spos6b obliczania bledu estymacji e(n). W strukturze kratowej (rys. 5) nie wystepuje rzedu filtru,
Jawnie wektor zawierajacy estymowane probki odpowiedzi impulsowej (odpowiednik wek: fliréw — o
tora f, w strukturze transwersalnej), ktéry mozna jednakze wyznaczy¢ za pomoca odpowied: bledu predyl
niej transformacji liniowej wektora wspdtczynnikéw regresji [K,..., k1%, Tloczyn skalarny m. Cecha ta
tego wektora z wektorem bleddw predykeji ,,wstecz” a priori [eg(n}n—l), e’{(n‘n- (zwickszenie
D),....e2(njn—1)]7, obliczany w kolejnych chwilach czasu n, stanowi estymate sygnah %pékzynnﬂ

wzorcowego d(n). Podobnie, istnieje mozliwos$¢ przeksztalcenia wspdlczynnikéw odbicig
struktury kratowej x4, i k% (m = 1,...,L) na odpowiednie wektory transwersalnych wspgk
czynnikéw predykeji. W tym przypadku jest to jednak transformacija nieliniowa. Ze wzgledy
jednak na to, ze w systemach usuwania echa akustycznego nie ma potrzeby, aby wartode
prébek estymowanej odpowiedzi impulsowej byly bezposrednio znane, a istotny jest tylko
sygnal bledu estymacii e(n), transformacje te nie sg konieczne i w systemach tych moing
zastosowad strukture estymatora procesu tqcznego (ang. joint process estimator) [9, 15}

opartg na algorytmie L.SL.. Na rys. 5 pokazano t¢ strukturg dla przypadku algorytmu LS[

pozadane. Rq
LS duza szy
zalezna od

implementac
z-punktu wid

zaimplementowanego w wersjl opartej na wykorzystaniu bledow predykcji i estymagj T
a priori, ktérego réwnania zamieszczono w tabeli 3. Wersja ta — w odrdznieniu of
niektorych innych — charakteryzuje si¢ bardzo dobra stabilnoscia numeryczng®. Jej 7zhozo €
nos¢ obliczeniowa jest wigcksza niz algorytmu SFTF i wynosi okoto 30L. K
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Rys. 5. Kratowa struktura estymatora procesu tacznego jako implementacja algorytmu LS Fil
wykorzystujacego bledy predykeii i estymacji a priori e
E:i
3 Przez bardzo dobra stabilno$¢ numeryczng autor rozumic stabilng prace algorytmu w dowol
niekorzystnych warunkach. Czesto w literaturze mozna spotkaé algorytmy uznane za pracujace stabil
ktérych whasciwodcei zbadano niestety tylko w okreslonych, korzystnych dla nich warunkach.
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Charakterystyczng cechg algorytméw kratowych jest wystgpowanie dwoéch typéw
rekursji. Rekursje pierwszego typu, podobnie jak w przypadku algorytméw transwersal-
nych, uaktualniajg zmienne algorytmu po czasie, drugiego za$ typu zmienne wzgledem
rzedu filtru. Stad tez pochodzi czesto spotykana w literaturze anglosaskiej nazwa tych
filtrt6w — order-recursive adaptive filters. W rekursjach po rzedzie filtru do obliczenia
pledu predykcji predyktora rzedu m+ 1 konieczna jest znajomos$¢ bledu predyktora rzedu
m. Cecha ta jest bardzo wygodna, bowiem jak wiadomo [3] dotaczenie kolejnych ogniw
(zwigkszenie rzedu filtru) odbywa si¢ bez koniecznosci przeliczania wczedniejszych
wspotczynnikow struktury kratowej od nowa, co w niektérych zastosowaniach jest bardzo
pozadane. Rozwazany tu algorytm LSL cechuje charakterystyczna dla algorytméw klasy
LS duza szybko&¢ zbieznosci (taka, jak klasycznego algorytmu RILS), a ponadto liniowo
salezna od rzedu filtru zioZono$¢ obliczeniowa oraz atrakcyjna z punktu widzenia
implementacji modularnos¢. Wiasciwosci te sprawiajg, ze jest on istotnym narzedziem
7 punktu widzenia aplikacji w systemach usuwania echa akustycznego.

Tabela 3
Rekursje algorytmu LSL

Inicjalizacja p@tli czasowe]: dlam = 1,...,L
e, (0) = gb (—=1)=40, & — mata liczba dodatnia
€L0) = K4(0) = 0 K t(0) =

Inicjalizacja petli po rzedzie: dla n>1

e{(nln—-l):eg(n[n—l) =x(n) ey(nn—1) = d(n) Yoln—1) =1
Predykcja' dlanzlim=1,...,L

eh(n) = el \(n—1)+y, (n=1)[ef (np— D

et (n—1)= xe,,, ((n=2)+y, (n—1)[e. (n=1n-2)]
,,,(n%n—l) =el_ 1(n}n,-—l)+ Kt (n—1)eb _ 1(n~1|n—2)

em(n[n—l) = e,,,,.,(n——lin——2)+ kb(n—1)el, l(n‘nm 1)

V(= 1)e,,1 (n=1jp-2)

K (n—1 -1
K, (n) = K (n—1)— i -T) el (nln~1)
1 —1)
Kb = xbn) - LoD =D )
m l(n)
Vo (n=Dleh (n-1|n=2)P
)/,,,(I'l—l) :’ym"vl(n—l)" Eﬁlﬂl(ﬂ"‘l)
Filtracja: dlanzlim=1,...,L
m(nln-l) m I(I’llf’l"“ 1)— K‘m—!elr)n—l(nlnhl)
b —
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3. PRZETWARZANIE W PODPASMACH JAKO SPOSOB REDUKCJI
ZE.0ZONOSCI OBLICZENIOWEJ FILTROW ADAPTACYINYCH
O WYSOKICH RZEDACH

yizyskac sur
dokonaé sy
interpolacji

Jak podkreSlono we wprowadzeniu, adaptacyjne usuwanie echa akustycznego Wy
maga identyfikacji odpowiedzi impulsowej pomieszczenia o bardzo duzej dlugose
Rzad adaptacyjnego filtru SOI realizujacego proces identyfikacji moze siggaé naweg
kilku tysiecy. Realizacja jego strojenia przy uzyciu nawet najprostszych algorytmoy
adaptacyjnych wymaga wykonania bardzo duzej iloSci operacji arytmetycznych w czagic
Jednego okresu probkowania 7. Technika filtracji adaptacyjnej w podpasmach stanow;
sposOb zmniejszenia ztozonosci obliczeniowej algorytmdéw rekursywnej identyfikacjj
diugich odpowiedzi impulsowych. W literaturze spotyka si¢ najczedciej adaptacyjne
systemy podpasmowe pracujace z filtrami NLMS. Algorytm NLMS r6zni sie o
klasycznego algorytmu LMS jedynie normalizacja wektora poprawki wspétczynnikéy
filru Af, = ae(n)x, wzgledem estymaty chwilowej mocy sygnatu x(n). Za estymat
mocy chwilowej przyjmuje si¢ kwadrat normy euklidesowej wektora x , co prowadzi do
nastgpujacej postaci podstawowej rekursji algorytmu:

()

e

n?

nmw

a

a .
Sos :ﬁﬂ“mﬂﬂ(”)x” =ft————e(n)x,. (10)

0+x,x,

Stala ¢ jest malg liczba zapewniajaca, Zze mianownik bedzie rézny od zera w przypadky
gdy wektor danych x, = 0 (co jest réwnoznaczne z brakiem pobudzenia filtru NLMS).

Autorowi niniejszej pracy znany jest tylko jeden artykul, gdzie zaproponowano
zastosowanie w systemie podpasmowym algorytmu klasy LS [8]. Oméwiono tam
system podpasmowy z filtrami FTF, ktére poddawano asynchronicznej reinicjalizaci
w celu zapewnienia stabilnej pracy. Zastosowanie filtrow LSL. w systemie podp
mowym prowadzi do uzyskania nie tylko mniejszej zlozonoSci obliczeniowej przy
zachowaniu immanentnej dla tego algorytmu stabilno$ci numerycznej, ale roéwniez do
ztagodzenia efektu wzrostu bledu estymacji generowanego przez algorytm LSL w f
»wchodzenia sygnatu w filtr”. Szerzej zjawisko to zostanie omdwione w cze$
w ktérej przedstawione bedg wyniki badai symulacyjnych.
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3.1. KONCEPCJA FILTRACIH ADAPTACYJNEJ W PODPASMACH

Struktura adaptacyjnego filtru podpasmowego (SAF — Subband Adaptive Filt
zostata przedstawiona na rys. 6. Sygnaly x(n) i d(n) poddawane sg dekompozycji
sygnaly podpasmowe. Na proces dekompozycji sktadajg sic dwa etapy. Pierw
— analizy, ktéry przeprowadzany jest przez bank filtréw analizujacych BFA oraz dr
— decymacji DEC. W kazdym z M kanaléw umieszczony jest filtr adaptacyjny F' tetyzujace] sy
i =0,....M~1 o rzedzie znacznie mniejszym od dtugosci L identyfikowanej odpowie Technika
impulsowej. Kazdy z filtréw adaptacyjnych generuje wilasny btad estymacji. Zatem, wady:
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jzyskal sumaryczny sygnal bledu estymacji (ang. full band estimation error), nalezy
dokona¢ syntezy podpasmowych sygnatéw bledu. Do tego celu konieczny jest blok
interpolacji i bank syntezy sygnatéw podpasmowych.

x{n)
} BF A ‘
T 1
DEC
lxo(") lx7(n). B lXMJ(”)
onl ernl g H,(2)
FA2)| |Fl(2) Fal(2) "
( i i
gy ninill
eln) do()
e—| = QJ' ]
e | Bl | & A D[R] _dm *x+ st
s T c A ~
. B
L Ep.1(n) ~ R *—m

B F A - bank filtréw analizujacych
B F S - bank filtréw syntetyzujacych

D E C - decymacia
INT -interpolacja

Rys. 6. Struktura podpasmowego filtru adaptacyjnego (SAF)
zastosowana do usuwania echa akustycznego

Znaczaca redukcja zlozonodci obliczeniowej systemu podpasmowego wynika z ob-
niZenia czestotliwosci probkowania w poszczegélnych kanatach. Przy zastosowaniu
krytycznego probkowania (wspétczynnik decymaciji N jest réwny liczbie podpasm M),
zarowno rzedy filtréw adaptacyjnych w podpasmach, jak i czestotliwo$é ich aktualizacji
maleje M-krotnie. W idealnym przypadku zatem, jesli zaniedbamy obliczenia konieczne
do przeprowadzenia analizy i syntezy sygnatéw podpasmowych, ztozonoéé obliczeniowa
algorytmu filtracji podpasmowej maleje M-krotnie w stosunku do algorytmu pracujace-
g0 w dziedzinie czasu w catym pasmie. Je§li wspotczynnik decymacii bedzie mniejszy
od liczby podpasm (N<M), co oznacza zastosowanie nadprobkowania sygnatéw pod-
pasmowych, to ztozono$¢ obliczeniowa nadal maleje proporcjonalnie do liczby pod-
pasm, lecz ze wspétczynnikiem proporcjonalnosci mniejszym od jednosci. Dalsze
obnizenie zysku obliczeniowego wynika z koniecznosci filtracji analizujacej i syn-
tetyzujacej sygnaty podpasmowe.

Technika filtracji adaptacyjnej w podpasmach posiada niestety dwie zasadnicze
wady:




200 1. FALKIEWICZ Kwart. Elektr. i 'I‘elek()m_“ TOM 47 — 2

1. wprowadzanie przez bloki analizy i syntezy sygnatéow podpasmowych opé
nienia, ktére w systemie usuwania echa akustycznego nie moze przekroczyg
pewnego progu (prog ten jest zwigzany z takim opéZnieniem, ktére jest juz
zauwazalne przez uzytkownika);

2. zmniejszenie szybkosci zbieznosci algorytmu wynikajace ze zjawiska aliasingy,
ktére jest spowodowane niedoskonatoécia filtrow wchodzacych w sktad bankéy
analizy sygnatéw podpasmowych.

Obydwie niedogodnosci sa ze sobg powiazane. Filtry zapewniajace duzy poziom

thumienia w pasmie zaporowym i charakteryzujace sie stromym zboczem przejs.
ciowym charakterystyki amplitudowej (cechy te oslabiaja niekorzystny wptyw aliasin.
gu), musza mie¢ dostatecznie wysoki rzad. Filtry analizujace wysokich rzedéy
powoduja z kolei duze opdéZnienia i, co nie jest bez znaczenia, zwickszaja ztoZonog
obliczeniowa calego algorytmu. Samo zjawisko aliasingu jest na tyle powazne, Ze
wymaga stosowania specjalnych dodatkowych sposobéw zmniejszania jego niekorzys.
tnego oddzialywania na prace catlej struktury podpasmowego filtru adaptacyjnego,
Zaréwno ze studiow literaturowych, jak i z do$§wiadczenia autora wynika, ze najlep
szym sposobem walki z aliasingiem w systemach adaptacyjnej filtracji podpasmow ]
jest zastosowanie do analizy/syntezy sygnatow podpasmowych banku filtréw z nad
probkowaniem. Nalezy doda¢, ze proponowane sa takze inne metody redukcji aliasin
gu w tego typu systemach, jak np. zastosowanie skrosnych filtréw adaptacyjnych [5],
czy wykorzystanie filtréow NOI jako banku analizy/syntezy sygnatéw podpasmowych
{12].

Oryginaln
probkowar
szezegdlng
zwigzaneg

Rys.

32. ZASTOSOWANIE ALGORYTMU LSL W PODPASMOWYM SYSTEMIE Charak
FILTRACJI ADAPTACYINE] Z NADPROBKOWANIEM pokazanego

1 A,(2) nie
Jak podkreSlono wczedniej, w podpasmowych systemach filtracji adaptacyjne towych jes
najczgsciej wykorzystuje si¢ algorytm NLMS. System taki ma nie tylko mniejsz stosowaniu
zozonos8¢ obliczeniows, ale réwniez wickszg szybko$é zbieznosci w poréwnaniu z.al nadprébkow

gorytmem NLMS pracujacym w petnym pasmie. KorzySci wynikajace z zastosowan
filtréw adaptacyjnych typu LSL w systemie podpasmowym sa natomiast nastgpujace;
1. podobnie, jak w przypadku zastosowania filtréw NLMS, maleje ztozono§
obliczeniowa algorytmu podpasmowego w poréwnaniu z algorytmem LS
pracujacym w petlnym pasmie;

2. warto§C thumienia echa w poczatkowym okresie pracy algorytmu jest wicksza ni
warto$¢ thumienia uzyskiwana przy zastosowaniu algorytmu pracujacego w pe

nym pasmie;

3. szybkos¢ zbieznosci podpasmowego systemu filtracji adaptacyijnej z filtrami LS

jest wigksza niz dla algorytméw NLMS — klasycznego i podpasmowego.

Na rys. 7 przedstawiono schemat tréjkanalowego systemu podpasmowej filtrac]
adaptacyjnej zaproponowanego przez Hartenecka w pracy [7], w ktérym do analiz
I syntezy sygnaléw podpasmowych wykorzystano bank filtréw z nadprébkowaniem

A(z) zawie
jego szerok
wspltczynns
singu.
Ponizej
adaptacyjne;
podpasmow:
analizujaceg
adaptacyjne;
impulsowej
tozono$é ¢
C = 30L,. !
mowego wy:




ekir. @ Telekoy; TOM 47 — 2001 ZASTOSOWANIE ALGORYTMU KRATOWEGO TYPU LS... 201

e

wych opg;
przekroczys
tore jest jup

Oryginalnos¢ podejScia Hartenecka do zagadnienia projektowania banku filtréw z nad-
pfébkowaniem polega na zastosowaniu réznych wspélczynnikdw decymacji w po-
szczeg6lnych kanatach. Prowadzi to do uzyskania minimalnego narzutu obliczeniowego
,wigzanego z nadprobkowaniem.

ka aliasingy,
ktad bankoy

l ‘LZ Ramas Ao(z)
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Rys. 7. Schemat tréjkanatowego adaptacyjnego filtru podpasmowego z nadprébkowaniem

IE Charakterystyki amplitudowe filtréw analizujacych wchodzacych w sklad uktadu
pokazanego na rys. 7 spelniajg nastgpujace warunki. Pasma przepustowe filtrow Ay(z)
i A,(z) nie zawieraja pulsacji unormowanej réwnej /2. Szeroko$¢ ich pasm przepus-
adaptacyjngj towych jest woOwczas mniejsza od polowy szerokoSci calego pasma, co przy za-

ko mniejszg
ywnaniu z al:
zastosowania
astgpujace:
je ztozono$t
rytmem LSL

stosowaniu wspoétczynnika decymacji réwnego 2 (dla kanatéw O i 2) prowadzi do
nadprobkowania sygnatéow podpasmowych w tych kanatach. Pasmo przepustowe filtru
A,(z) zawiera sie natomiast w przedziale (7r/3; 27r/3) pulsacji unormowanych, zatem
jego szeroko$¢ jest mniejsza od 1/3 szerokoSci catego pasma. Mozna wigc zastosowac
wspotczynnik decymacji rowny 3, unikajac jednocze$nie niepozadanego zjawiska alia-
singu.

Ponizej przeprowadzimy analize ztozono$ci obliczeniowej podpasmowego filtru
adaptacyjnego z filtrami typu LSL, wykorzystujacego do analizy i syntezy sygnatow
podpasmowych bank filtréw z nadprobkowaniem. Przez L, i L, oznaczymy rzedy filtrow
analizujacego i odpowiednio syntetyzujacego sygnaty podpasmowe, a przez L, rzad filtru
adaptacyjnego pracujacego w pelnym pasmie, wymagany do estymacji odpowiedzi
impulsowej pomieszczenia z akceptowalna dokladno$cia. Jak wspomniano w p. 2.3
dozono§é obliczeniowa algorytmu LSL pracujacego w pelnym pasmie wynosi
C,~=30Lf. Z kolei mozna pokazaé, ze zlozono$¢ obliczeniowa algorytmu podpas-
mowego wyraza si¢ nastepujacym wzorem:

st wieksza nil
jacego w pek

, filtrami LSL
OWELO.
owe;j filtrac
m do analiz)
-6bkowanien;
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L+2. 30L,\ 30L, (11
C=2-3.L +3-L + (22)+33. a)
Omoéw
Przy zatozeniu, ze rzedy filtréw analizujacego i syntetyzujacego sa takie same i WYynosza analizy i s
L(L, =L, = L), ztozono$¢ obliczeniowa algorytmu podpasmowego mozna obliczy¢ oznaczaé |

koxzysta)ac z formuty: w ktérych
Wiasciwos
1 LSL prac
cie SUB-N

11
C, = 9L+ 30L, (11b)

Wspotezynnik ztozonosci obliczeniowej CR (ang. complexity ratio), definiowany jako
stosunek ztozonosci algorytmu podpasmowego do ztozonosci algorytmu pracujacego
W petnym pasmie, jest zatem opisany wzorem: ‘

(w 1] 3 I ) O) 1 I)O b'dd
CR=—"100% = |—+-— —|- 100%. (12 i LSL uzyi
C, 1810 L, | oL uzy
i 1(R) = 100,

Na rys. 8 pokazano wykres zaleznosci wspdtezynnika CR od dtugosci estymowane szych probe
odpowiedzi impulsowej L, przy zatoZeniu, ze rzad filtréw analizujacego i syntetyzujs perymencie
cego jest staly i wynosi L = 100. Z wykresu tego wynika, ze zastosowanie struktury - a}ram.etrem.
podpasmowej jest juz oplacalne przy L,=100. Dla dtugich odpowiedzi (rzedu kilka Kiory jest of
tysigcy), jak ma to miejsce w przypadku estymacji odpowiedzi impulsowej pomiesz
czenia w systemie usuwania echa akustycznego, wspélczynnik ztozonosci obliczeniowe|
przy wykorzystaniu banku tréjkanatlowego dochodzi do 62%. Oznacza to zmniejszenie
naktadu obliczeniowego o 38%. Stosujac do analizy i syntezy sygnatéw podpasmowsych ,
banki filtréw o wigkszej iloéci kanatéw, uzyskuje si¢ jeszcze wigkszy zysk obliczen gdzie k ozn
wy, jednak wraz ze wzrostem. liczby podpasm poprawa ta jest niweczona przer Odleg‘lkl@y@

obniZenie szybkosci zbieznosci spowodowane obecnoécia sktadowych aliasingowych.

130
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Rys. 8. Zalezno§¢ wspéiczynnika zlozonosci obliczeniowej CR od dlugosci estymowanej
odpowiedzi impulsowej przy statej dugosci filtréw analizy/syntezy
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4. WYNIKI BADAN SYMULACYJNYCH

Omowiony wyzej system filtracji adaptacyjnej z filtrami LSL, wykorzystujacy do
analizy 1 syntezy sygnatéw podpasmowych bank filtréw z nadprébkowaniem, bedziemy
oznaczaé SUB-LSL. System ten poddano poréwnawczym badaniom symulacyjnym,
w ktorych uzyto zarbwno sygnatéw syntetycznych, jak 1 rzeczywistego sygnatu mowy.
Yiasciwosci algorytmu SUB-LSL poréwnano z wilasciwosciami algorytméw NLMS
i LSL pracujacych w pelnym pasmie oraz podpasmowego algorytmu NLMS — w skré-
cle SUB-NLMS.

ume i wynosz
yZna obliczyé

(11b)

niowany jakg

1 praCUja,Cego 4.1. WYNIKI UZYSKANE PRZY WYKORZYSTANIU SYGNALOW

SYNTETYCZNYCH

Do badania podpasmowych oraz pracujacych w pelnym pasmie algorytméw NLMS
i LSL uzyto sygnatu AR(5) o rozrzucie warto$ci whasnych macierzy autokorelacji
7(R) = 100, zas jako identyfikowana odpowiedZ impulsowa wykorzystano 1000 pierw-
szych probek rzeczywistej odpowiedzi impulsowej pomieszczenia biurowego. W eks-
perymencie wykorzystano filtry analizujace i syntetyzujace o rzedzie L, =L, = 73.
Parametrem, ktory poddano ocenie byt empiryczny btad Sredniokwadratowy — EMSE,
ktory jest okreSlony ogélnym wzorem:

(12)

estymowar
1 syntetyzujg
anie struktury
(rzedu kilka
wej pomiesz:
obliczeniowe]
zmniejszenie

1 K-1

EMSE(n) = "
k=0

le®(m)?, (13)

gdzie k oznacza numer realizacji sygnatu e(n), za$ K liczbe wszystkich realizacji
podlegajacych usrednianiu. W przeprowadzonych badaniach przyjeto K = 1, tzn. nie
dokonywano usredniania.

Na rys. 9 1 10 pokazano trajektorie empirycznego bledu Sredniokwadratowego
EMSE uzyskane przy uzyciu do procesu identyfikacji odpowiedzi impulsowej nie-
znanego ukfadu stacjonarnego algorytméw: NLMS, LSL, SUB-NLMS oraz SUB-LSL.
Trajektorie przedstawione na rys. 9 uzyskane zostaty przy braku szumu zaklécajacego
(SNR = o), za§ trajektorie z rys. 10 przy stosunku sygnal-szum réwnym 30 dB. Stala
adaptacji a dla algorytméw typu NLMS oraz wspélezynnik zapominania A dla algoryt-
mow typu LSL mialy w obydwu eksperymentach taka sama warto$¢ i wynosity
odpowiednio: a = 1, 1 = 0,998. W celu wygtadzenia trajektorii EMSE, sygnat bledu
Sredniokwadratowego poddawano filtracji za pomocg filtru SOI o statej odpowiedzi
Impulsowej g(n) = 0,005 dla n = 0,..., 499,

Jak wynika z rys. 9, zastosowanie techniki podpasmowej w odniesieniu do algoryt-
mu NLMS owocuje znaczacym przyspieszeniem zbieznoéci. W przypadku algorytmu
LSL nie obserwujemy tego zjawiska. Co wigcej, algorytm podpasmowy generuje
wiekszy blad ekscesu. Jest to skutkiem zjawiska aliasingu, blad ekscesu zalezy bowiem
od poziomu thumienia filtréw wchodzacych w skiad bankéw analizy i syntezy. Zaletamni

eczona prze
singowych,

wanej
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Rys. 9. Trajektorie empirycznego bledu Sredniokwadratowego EMSE estymacji odpowiedzi impulsowe;
uzyskane przy zastosowaniu podpasmowych (linie ciagte) i pracujacych w petnym pasmie
(linie przerywane) algorytméw NLMS i LSL (SNR = oo)

~~~~~~

0 2000 4000 6000 8000 10000
Numer probki n
Rys. 10. Trajektorie empirycznego btedu §redniokwadratowego EMSE estymacji odpowiedzi impulsowej
uzyskane przy zastosowaniu podpasmowych (linie ciagle) i pracujacych w pelnym pasmie
(linie przerywane) algorytméw NLMS i LSL (SNR = 30 dB)

Na rys. 11
Izystaniu omaw
dza niezbicie v
mem SUB-NL]
NLMS. Algory
dwny 45 dB,
uzyskiwane prz
0siagaja tej grai
kowym okresie
algorytmy.

podpasmowej wersji algorytmu LSL sa jednak niewatpliwie mniejsza ztozono$¢ ob-
liczeniowa oraz mniejszy poziom btedu EMSE osiagany w poczatkowym okresie pracy
algorytmu. W obecnosci szumu zaklécajacego druga zaleta jest znacznie tatwiej zauwa: ;
zalna. Na rys. 10 mozna zobaczy¢, ze poziom btedu EMSE dla algorytmu SUB-LSL jest
w poczatkowej fazie jego pracy o okoto 5 dB mniejszy niz dla pelnopasmowego
algorytmu LSL. Okazuje si¢ réwniez, Ze w obecnosci sygnatu zakl6cajacego, poziomy |
btedu EMSE uzyskiwane przez algorytmy typu LSL w stanie ustalonym* maja bardzo |
Opisane pos
Pasmowej z filtr:
Niem stosowany

* Stan ustalony oznacza tu okres pracy algorytmu po osiagnieciu zbieznodci, przy zalozeniu stacjonarng:
$ci sygnaldw x(n) i d(n) oraz stacjonarno$ci identyfikowanego systemu.
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p()dobne warto$ci. Zastowanie algorytmu LSL w systemie podpasmowym prowadzi
satem do obnizenia jego ztozonosci obliczeniowej oraz do poprawy jego dziatania
w poczatkowym okresie pracy.

42. WYNIKI UZYSKANE PRZY WYKORZYSTANIU RZECZYWISTEGO SYGNALU MOWY

Badania symulacyjne przeprowadzono réwniez z wykorzystaniem rzeczywistego

sygnatlu mowy oraz zmierzonej odpowiedzi impulsowej pomieszczenia biurowego.
W eksperymencie uzyto dwusekundowej frazy (16000 probek) skladajacej sie z dwoéch
angielskich stow: substitute i convenience, wypowiedzianych meskim glosem. Od-
powiedZ impulsowa pomieszczenia biurowego o wymiarach: szeroko$¢ 3,5 m, dhugosé
52 m, wysoko$¢ 2,8 m, miata czas trwania rowny 350 ms, co przy czestotliwosci
probkowania 8 kHz daje 2800 prébek. W przypadku uzycia algorytmu podpasmowego
filey —adaptacyjne w  poszczegdlnych — kanatach miaty nastepujace  rzedy:
Lip=Ly = 1500, L, =1000. Stata adaptacji w przypadku algorytméw typu NLMS
wynosita @ = 0,7, za§ wspétczynnik zapominania algorytmu SUB-LSL mial warto$é
4=0,995.
Do oceny algorytméw usuwania echa akustycznego pracujacych z rzeczywistym
sygnatem mowy jako sygnalem wejsciowym wykorzystano powszechnie stosowany do
tego celu parametr oznaczany akronimem ERLE (ang. Echo Return Loss Enhancement).
Wskaznik ten jest obliczany zwykle nie dla kazdej chwili czasu, lecz dla blokéw
frwajacych 32 ms:

npulsowej
mie

P-1

2 YA (nP+i)
ERLE(n) = 10 logm—;%—m——w, P = 256, (14)
L eXnP+i)
i=0
impulsowe] Na rys. 11 przedstawiono trajektorie thumienia echa ERLE, uzyskane przy wyko-

iZystaniu omawianych w pracy algorytméw. Przedstawione na rysunku wyniki dowo-
dza niezbicie wyzszosci algorytmu SUB-LSL zaréwno nad podpasmowym algoryt-
mem SUB-NLMS, jak i klasycznym pracujacym w pelnym pasmie algorytmem
NLMS. Algorytm SUB-LSL zapewnia juz po 750 ms pracy poziom tlumienie echa
owny 45 dB, ktdry jest wymagany przez standard G.167, podczas gdy tlumienie

0siagajg tej granicy podczas calego doswiadczenia. Nawet w newralgicznym poczat-
kowym okresie pracy algorytm SUB-LSL osiaga ttumienie echa wyzsze niz pozostate

pasmoweg
algorytmy.

10, POZIOM,
naja bardz
Opisane powyzej do§wiadczenia symulacyjne dowodza, ze algorytm filtracji pod-
Pasmowej z filtrami LSL pracujacymi w poszczeg6lnych kanalach moze by¢ z powodze-

iu stacjonah :
lem stosowany w adaptacyjnych systemach usuwania echa akustycznego.

Wzyskiwane przez dwa pozostate badane w tej serii eksperymentéw algorytmy nie
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5. PODSUMOWANIE

W artykule przedstawiono podpasmowy algorytm filtracji adaptacyjnej wykorzys
tujgcy filtry kratowe typu LSL. Zaprezentowano dwie podstawowe klasy algorytmow
adaptacyjnych — LMS 1 RLS, a nastgpnie dokonano ich krytycznego pordwnania pad
katem zastosowania w adaptacyjnym systemie usuwania echa akustycznego. Przg-
prowadzona analiza poréwnawcza tych dwoch klas algorytméw pozwolita na sfor
mutowanie wymagan, jakie powinien spetniaé algorytm zastosowany w systemie usuwa
nia echa. Omoéwiono algorytm kratowy LSL, ktory zdaniem autora w duzej mierze
spetnia te wymagania. Wykazano, ze zastosowanie algorytmu LSL w systemie podpa
mowym dodatkowo poprawia niektére wiaSciwodci systemu usuwania echa, istotn
z praktycznego punktu widzenia. Stosujac algorytm podpasmowy SUB-LSL, uzyskuj
sic wieksza szybko$¢ zbieznoSci oraz wyisze ttumienie echa niz ma to miejsce piz
zastosowaniu algorytméw NLMS i SUB-NLMS. W poréwnaniu z algorytmem LS
pracujacym w pelnym pasmie, algorytm SUB-LSL ma mniejszg ztozonos¢ obliczeniow
oraz uzyskuje wigkszy poziom tlumienia w fazie ,,wchodzenia sygnatu w filtr”. Wy
wymienione cechy algorytmu SUB-LSL potwierdzity badania symulacyjne, w ktoryc
wykorzystano zaréwno sygnaty syntetyczne, jak i rzeczywisty sygnat mowy.
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J. FALKIEWICZ

APPLICATION OF LATTICE LS-TYPE ALGORITHM IN SUBBAND
ADAPTIVE ECHO CANCELLATION SYSTEM

Summary

In this paper the problem of adaptive echo cancellation is presented. Classical adaptive algorithms (LMS
and RLS) are discussed and compared from the point of view of their application in acoustic echo cancellation
systems. The key requirements for acoustic echo cancellation algorithms are formulated. On the one hand fast
and signal independent convergence is necessary, on the other hand low computational complexity and
fumerical stability are needed. It has been shown that L.SL algorithm meet this requirements well. In
comparison with fullband LSL algorithm, LSL in subband scheme leads to decrease of computational
complexity and to improvement of echo suppression at the work beginning. The proposed algorithm has been
verified via computer simulations using both synthetic and real signals. Simulation results confirm the good
performance of the subband adaptive filtering system with LSL filters in subbands.
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Prawdopodobiefistwo falszywego alarmu detektora log-t
w obecnosci skorelowanych zakiocen typu K
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Otrzymano 2001.02.05
Autoryzowano 2001.03.30

W artykule przedstawiono strukture tak zwanego detektora log-t, ktdry utrzymuje staty
poziom prawdopodobiefistwa falszywego alarmu w szerokim zakresie zmian parametrow
nieskorelowanych zakl6ced biernych o niegaussowskich modelach probabilistycznych: logaryt-
mo-normalnym, Weibulla i typu K. Metodg symulacji Monte Carlo oszacowano charakterystyke
operacyjng tego detektora w przypadku, kiedy probki zakl6eent typu K sa silnie skorelowane,
tak jak ma to czgsto miejsce w rzeczywisto§ci. Uzyskane wyniki wskazuja na praktyczna
niezalezno$¢ prawdopodobiefistwa falszywego alarmu od stopnia skorelowania zaki6ces, co
potwierdza duza przydatnos$é struktury log-t w detekeji SPFA w obecnosci radiolokacyjnych
zakidceft biernych.

Stowa kluczowe. detekcja, radiolokacja, zakiécenia bierne.

1. WPROWADZENIE

Jednym z podstawowych zadafi, stawianych systemom radiolokacyjnym, jest pod-
jecie decyzji o obecnosci lub braku sygnalu uzytecznego, czyli o obecnoci lub braku
wykrywanego obiektu. Decyzje taka podejmuje urzadzenie, nazywane detektorem,
aprocedura decyzyjna jest oparta na kryterium, od ktérego zalezy struktura oraz jako$¢
detektora. Poniewaz do apretury anteny radaru dociera réwniez wiele sygnatow elektro-
magnetycznych, ktére sa sygnalami zaklocajacymi, to decyzje detektora mozna opisaé
dyskretna zmienna losowa d, przyjmujaca warto$ci binarne {0,1}, oznaczajace od-
powiednio:

d=0 — obecnos§¢ samych zaktécen (przyjecie hipotezy H,),

d=1-— obecno$é¢ sygnatu uzytecznego (przyjecie hipotezy H,).

Przyjecie kazdej z dwu hipotez jest obarczone ryzykiem popetnienia bedu. Obrazuje to
tabela 1, w ktérej przedstawiono kombinacje decyzji, uwarunkowanych rzeczywista
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Tabela
Zaleznosci operacyjne detektora dwudecyzyjnego
Rzeczywiste zdarzenie Opis:
H, , H, detektore
0 Poprawne niewykrycie sygnalu Btedne niewykrycie sygnalu
) uzytecznego uzytecznego
Decyzja
detektora Bledne wykrycie sygnatu Poprawne wykrycie sygnatu -
1 uzytecznego uzytecznego
— falszywy alarm — poprawna detekcja
sytuacja. W dwoéch przypadkach decyzje sa podejmowane prawidtowo, w dwdch
biednie. Podjecie decyzji d =1 w sytuacji, gdy w rzeczywisto§ci wystepuja same Na po
zaki6cenia (prawdziwa jest hipoteza H,), nazywane jest bltedem falszywego alarmy Wyznaczo

(FA). Podjecie takiej samej decyzji, kiedy prawdziwa jest hipoteza H,, nosi nazwe
poprawnej detekeji (PD). Warunkowe prawdopodobiefistwa podjecia decyzji d = |
nosza nazwe odpowiednio prawdopodobiefistwa falszywego alarmu (PFA) oraz
prawdopodobiefistwa poprawnej detekcji (PPD) i tworza zestaw, okre§lany mia-
nem charakterystyki operacyjnej detektora [12]. Charakterystyka operacyjna opisuje
catkowicie probabilistyczne cechy detektora, poniewaz pozostale warunkowe praw-
dopodobiefistwa podejmowania decyzji d =0 sa uzupelnieniem PFA oraz PD do
warto§ci 1.

Projektowanie optymalnych detektoréw polega najogélniej rzecz biorac na takim
doborze procedury decyzyjnej, zeby uzyska¢ maksymalng warto§¢ PD przy minimalng]
wartosci PFA. Jest to mozliwe do spetnienia w przypadku tak zwanej detekcji paramet-
rycznej, kiedy przy znajomosci modeli probabilistycznych zakl6ceri oraz sygnatu uzyte-
cznego mozna zastosowal odpowiednie reguly decyzyjne (np. maksymalnej wiarygod-
nosci, Bayesa, Neymana-Pearsona) [4]. W praktyce informacja o przychodzacym syg-
nale jest ograniczona, w zwiazku z czym stosuje si¢ suboptymalne metody detekcji,
oparte na.przyklad na procedurach nieparametrycznych, ,,distribution free’’ lub ,r
bust’’ {10].

W technice radiolokacyjnej szczegblnie wazng klase stanowia detektory, ktdre
niezaleznie od zmian parametréw czy tez statystyk zaklocefi utrzymuja staty poziom
prawdopodobiefistwa fatszywego alarmu (SPFA) [1,11]. Stosowane we wspdiczesnych }
radarach detektory SPFA umozliwiaja w znacznym stopniu zautomatyzowanie procest
wykrywania obiektéw uzytecznych, zapewniajac wiasciwe i stabilne poziomy praw-
dopodobiefistw podjecia blednych decyzji. W kolejnych rozdziatach artykulu zostal
przedstawiona struktura detektora progowego, ktéry w szerokim zakresie zmian para
metrow zakidcef biernych (clutter) utrzymuje stale prawdopodobiefistwo falszywego
alarmu. Poniewaz dotychczasowe analizy dotyczyly sytuacji, w ktorej probki zakioced
byly nieskorelowane, wyznaczono metodami symulacji Monte Carlo zalezno$é PFA od
stopnia skorelowania zakl6cen biernych o modelu probabilistycznym typu K.

gdzie x, —
W uki
Decyzja d

Mozn:
ax?, gdzie
W przypad
biefistwa o
od tych pa
Przeds
SPFA sygr
nych, mod;
tozktadow
Prawdopod
normalnyct
natomiast 7
poziom PF,
Oprécz
biernych isi
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Tabela | 2. DETEKTOR LOG-T
™ Opisany po raz pierwszy w pracy [2] tak zwany detektor log-t jest progowym
B detektorem, kitérego schemat blokowy przedstawiono na rysunku 1.
ygnatu
X Statystyka Komparator
ygnatu B t B T > d
1\
Rys. 1. Schemat blokowy detektora log-t
w dwdch

Na podstawie ciagu N probek sygnatu wejsciowego x = {x,, x,, ..., X;, ..., Xy} zostaje

puja same i
wyznaczona warto$C statystyki 7, zgodnie z zaleznoScia:

200 alarmy
NOSi nazwe
cyzji d=1 |
PFA) oraz
§lany mia-
jna opisuje
OWe praw-
raz. PD do

1 N
Inx,—— 2. Inx,
Ni=l
t= (H)
1 N 1 N 2
\jﬁ Z Inx, —~ W,E Inx,

i=1

gdzie x, — aktualnie badana prébka sygnatu (jedna z ciagu wejSciowego x).

W uktadzie komparatora warto$¢ statystyki ¢ jest poréwnywana z warto$cig progu 1.
\c na takim Decyzja d jest podejmowana zgodnie z regula:
minimalnej
cji paramet-
rnatu uzyte-
j wiarygod-
zacym Syg-
dy detekcji,
>’ Jub 1o

2
1V dla t2T 2)

Je {0 dla t<T
Mozna tatwo wykazac, ze je§li kazda z probek x; zostanie zastgpiona przez wielkoS¢
axf, gdzie a i B s parametrami, to warto$¢ statystyki ¢ nie ulegnie zmianie. Dlatego
w przypadku, kiedy sygnat x jest zakioceniem modelowanym rozktadem prawdopodo-
biefistwa 0 dwu parametrach — skali i ksztaltu, to statystyka detektora log-t nie zalezy
od tych parametréw i PFA detektora réwniez od nich nie zalezy {2].
Przedstawiona wyzej wlasciwos¢ detektora log-t zostata wykorzystana do detekcji
SPFA sygnatéw uzytecznych, znajdujacych si¢ na tle niegaussowskich zakléceri bier-
nych, modelowanych rozktadami log-normal i Weibulla [2]. Obydwa naleza do klasy
tozktadéw dwuparametrycznych, z ktérych jeden jest parametrem skali a drugi ksztattu.
Prawdopodobiefistwo falszywego alarmu detektora log-t w obecnosci zaki6cen log-
normalnych 1 Weibulla zalezy tylko od warto$ci progu T oraz liczby N prébek sygnatu,
hatomiast zmiany warto$ci parametréw modeli probabilistycznych nie maja wptywu na
poziom PFA.
Oprécz dwoch wymienionych niegaussowskich modeli radiolokacyjnych zaktoceit
biernych istnieje jeszcze wiele innych, z ktérych najczesciej stosuje si¢ model oparty na

ktory, ktore
taty poziom
polczesnych
inie procesu
lomy praw:
kutu zostala
zmian para
fatszywego
ki zaktocef
10$¢ PFA od
K.
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rozktadzie typu K [5]. Jest to bardzo uniwersalny model, ktéry dobrze oddaje dynamik
zaktbcen (,kolczasto$¢”), jednoczesnie nie przerysowujac ,,ogonéw” rozktadu. Mode
ten stosuje sie zaréwno do opisu réznego rodzaju zaklocedt meteorologicznych (szcze
golnie odbi¢ od chmur lub Sciany deszczu) jak i zakiécefi od powierzchni ziemi [7]
Funkcja gestosci prawdopodobiefistwa amplitudy x probek zakioceri typu K jest wyra
na zalezno$cia:
Pr(X) = —%7(—%{) K, (X)), X=0

gdzie ¢ i v — parametry rozkladu,

I" () — funkcja gamma,

K,_, () — modyfikowana funkcja Bessela (funkcja Mc Donalda) rzedu v~ 1.
Parametr ¢ jest parametrem skali, w zwiazku z tym PFA detektora log-t nie zalezy of
zmian wartoSci ¢. Drugi parametru rozktadu — v — nie jest niestety parametrem
ksztattu, chociaz odgrywa podobng role. W zwiazku z tym PFA detektora log-t zalezy
nie tylko od wartosci progu 7" oraz liczby prébek N, ale réwniez w jakim$ stopniu od
zmian parametru v.

Przy zatozeniu braku korelacji miedzy probkami sygnatu oraz przy liczbie N dazy
cej do nieskonczonosci, prawdopodobiedstwo fatszywego alarmu detektora log-t w obe
cnofci zakiocent typu K mozna wyznaczyé z dystrybuanty zmiennej losowej z:

metodami sy
to zblizone
zaktdceniacl
wa falszyw
petnego .ok
nych przepr
ktécen typu

M rozdziale.

7=
g

gdzie x — zmienna losowa o rozkladzie danym zaleznoscig (3),
m — warto$¢ Srednia zmiennej In x,
0 — odchylenie standardowe zmiennej In x.

_ Wystept
PFA wyraza si¢ wzorem [6];

skorelowane
wazaniami s
rozktadéw p
parametrow
_ noSci skorelc
jest SPFA. W
wplyw parar
przy zatozer
praktycznie 1
¢ji Monte C
korelacji mig
typu K. Stop

2

T T 1 y [T
exp{v[xé‘(fz, v)+-2—21—-+5‘11(v) -~2—]}><Kv{2 exp [—ZC(Z, V) +

PFA = 2
T T

2

T 1 Y
-\ —t
24 TP 2]}

gdzie: { (-,-) — uogdlniona funkcja zeta,

W (-) — funkcja psi,

y — stata Bulera (y = 0,577...),

pozostate oznaczenia jak we wzorze (3).
Przebieg zaleznosci (5) w funkcji parametru v, dla ustalonej wartosci progu 7, pokazand
na rysunku 2.

Dla innych wartosci progu T przebieg krzywej PFA w funkcji parametru v jes

podobny, ulegajac jedynie przesunieciu wzdtuz osi pionowej. Réwniez oszacowani
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c dynamikg | PFA
adu. Model® ¢
ych (szcze- é 1.5x1072 +
| ziemi [7), ' Neo
est wyrazo- % N

i 1x107

@ | :
. 0.5x10
i 0 i 2 3 v

du v—1. ;
e zalezy od |
parametren
log-t zalezy
§ stopniu od

Rys. 2. PFA detektora log-t w obecnosci nieskorelowanych zakidcef typu K

metodami symulacyjnymi przebiegu PFA dla skoficzonych wartodci liczby N przynios-
to zblizone rezultaty [6]. Na tej podstawie mozna przyjaé, ze przy nieskorelowanych
zaktoceniach typu K detektor log-t prawie utrzymuje staty poziom prawdopodobiefist-
wa falszywego alarmu dla wartodci parametru v wigkszych od 1. Dla uzyskania
petnego ,,obrazu” PFA tego detektora w obecnoSci niegaussowskich zaktécefi bier-
nych przeprowadzono badania symulacyjne w warunkach skorelowania probek za-
kidcen typu K. Warunki i wyniki tej symulacji zostaly przedstawione w nastgpnym
rozdziale.

bie N daza-
log-t w obe-
]z

3. BADANIA SYMULACYJNE

Wystepujace w rzeczywistosci radiolokacyjne zakldcenia bierne sa na og6t silnie
skorelowane, zar6éwno przestrzennie jak i czasowo. Zgodnie z wcze$niejszymi roz-
wazaniami sama statystyka detektora log-t nie zalezy od parametréw ksztattu i skali
tozktadéw prawdopodobiefistwa. W ten sposéb zostaje wyeliminowany wplyw tego typu
parametréw na poziom prawdopodobiefistwa falszywego alarmu, zatem nawet w obec-
fodci skorelowanych zaktécenn o modeln Weibulla i logarytmo-normalnym detektor log-t
jest SPEFA. W przypadku skorelowanych zaktécen typu K detektor ten réwniez eliminuje
wplyw parametru skali ¢, natomiast uzyskanie zaleZnodci analitycznej na PFA (nawet
przy zatozeniu N —» o), pozwalajacej na okreSlenie wplywu drugiego parametru, jest
praktycznie niemozliwe. W tej sytuacji zostaly przeprowadzone badania metoda symula-
¢ji Monte Carlo, ktérych podstawowym celem byto okreSlenie w jaki sposéb stopiefi
korelacji miedzy probkami zakl6cen zmienia zalezno$é PFA od parametru v rozktadu
y T, pokazan typu K. Stopien skorelowania okre$lono zgodnie z zaleznoScia:

), V) +

_ E[X,»xj]"E[xi]E{xj] lj: 1. 2 N (6)

R. . ) [,
\D?(x,) D*(x,)

oszacowatl
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gdzie E[ ] oznacza usrednianie probabilistyczne a D*(x) wariancje zmiennej x. Dl
Ii—j} =1 R, jest nazywane wspotczynnikiem korelacji, oznaczanym jako o. ‘
Eksperymenty symulacyjne wykonano za pomocg komputera klasy PC, wykorzys.
tujac pakiet MATLAB [9] jako narzedzie programowe. Do wygenerowania ciggy
N skorelowanych probek zaklécen typu K wykorzystano algorytm, opisany w [§]
Badania zostaly przeprowadzone w dwoch grupach:
1. Dla ustalonych wartosci parametru v szacowano warto$¢ PFA przy réznych poziomach
progu T, oddzielnie dla dwéch warto$ci wspdtczynnika korelacji — o = 0,2 oraz. ¢ = 0§

2. Dla ustalonych wartosci PFA szacowano zmiany wartosci progu T w zaleznosci of
zmian parametru v oraz liczby prébek N, oddzielnie dla dwéch warto$ci wspétezyn '
nika korelacji — ¢ = 0,2 oraz ¢ = 0,8,
Dla okreslonego zestawu parametréw kazdy eksperyment powtarzano 10000 razy, ¢
umozliwito oszacowanie PFA z doktadnoscia okoto 107 [3].
Wybrane wyniki badafi symulacyjnych pierwszej grupy zostaly przedstawion

na rysunkach 3-6. Kazdy z nich zawiera dwa wykresy — goérny przedstawia petn
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Rys. 3. Zalezno$é PFA od progu detekeji T dla ¢ = 0.2 oraz v = 1.0
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prCbieg PFA w funkcji progu T, drugi, dolny wykres, jest powigkszonym fragmentem
pierwszego, co umozliwia precyzyjne okreslenie Zadanych parametréw.

Wyniki badan z zakresu drugiej grupy zobrazowano na rysunkach 7 i 8. Zaleznos§¢
warto§ci progu od zmian parametru v, przy stabilizacji warto§¢ PFA, przedstawiono
jednoczesnie dla niskiego i wysokiego stopnia korelacji. W ten sposéb wyznaczono na
plaszczyZnie zakres mozliwych zmian progu T dla dwoch typowych wartosci PFA: 107
oraz 107,

Wszystkie zaprezentowane wyniki uzyskano przy licznosci proby N = 100. Jest to
typowa liczba probek, mozliwa do uzyskania przy pojedynczym oSwietleniu tak zwanej
elementarnej komoérki rozréznialno$ei przestrzennej radaru, charakteryzowanej przez
szeroko$¢ katowa listka gtéwnego charakterystyki promieniowania anteny i dtugo$é
impulsu sondujacego.

2.2
2
1.8
T
1.6 /
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v

Rys. 7. Zaleznoéé progu T od parametru v oraz stopnia korelacji przy PFA = 107
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Rys. 8. Zaleznos§¢ progu T od parametru v oraz stopnia korelacji przy PFA = 107
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e

Na podstawie przeprowadzonych symulacji mozna stwierdzi¢, ze zmiany stopni
korelacji migdzy probkami zaktécen typu K nie maja istotnego wplywu na poziom PFA
przy odpowiednim doborze warto§ci progu. Dzieje sig tak w duzym zakresie zmiap
warto$ci parametru v rozktadu prawdopodobiefistwa amplitud zakliocesi.

clutter like lo
K-distributed

Przedstawiona analiza oraz wyniki przeprowadzonych badafi symulacyjnych po- 1D
probability pr

zwalaja na sformulowanie wniosku, ze detektor log-t jest detektorem SPFA w szerokiiy
zakresie zmian parametréw rozktadéw amplitud niegaussowskich zaktdcen biernych,
Wiasciwosc ta zostaje zachowana réwniez przy znacznym stopniu skorelowania probek
zaktoceri. Uzyskane wyniki umozliwiaja dobér odpowiedniej wartoéci progu detektora,
tak, zeby utrzyma¢ zaloZony maksymalny poziom prawdopodobiefistwa falszywegg
alarmu.

Na koniec warto podkreslié, ze przy zadanym poziomie PFA warto$ci progéw dla
réznych modeli zaktcen sa rézne. Dlatego ostateczna postaé detektora SPFA, opartegg
na statystyce log-t, powinna zawieraé element adaptacyjny, dopasowujacy warto§¢ progu
do aktualnego modelu probabilistycznego zakidcen. Wymaga to zastosowania dodat-
kowego urzadzenia, klasyfikujacego rzeczywiste prébki zakidcen ze wzgledu na ich
realny rozktad prawdopodobiefistwa.
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e zmian FALSE ALARM PROBABILITY OF LOG-T DETECTOR
IN CORRELATED K-DISTRIBUTED CLUTTER

Summary

The log-t detector is described in this paper. The CFAR properties of this detector in non-Gaussian radar
clutter like log-normal, Weibull and K-distributed are discussed. The operating characteristic for correlated
K-distributed clutter are evaluated by using the Monte Carlo simulation. The results show that the false alarm
probabilily practically does not depend on v parameter of clutter distribution.
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Klasyfikator Kullbacka-Leiblera
w obecnosci skorelowanych zakt6cen biernych
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W artykule przedstawiono problematyke klasyfikacji radiolokacyjnych zaktécesi bier-
nych, kiérej celem jest rozpoznanie modelu probabilistycznego tych zakiécefi. Ze znanych
struktur, na podstawie przyjetych zalozeft i warunkéw, wybrano klasyfikator oparty na
pojeciu $redniej miary Kullbacka-Leiblera. Wykorzystujac technike symulacji Monte Carlo
dokonano kompleksowej oceny tego klasyfikatora w przypadku wystgpowania skorelowanych
niegaussowskich zakiécent biernych, o modelach logarytmo-normalnym, Weibulla badZ typu
K. Oszacowano warunkowe prawdopodobiefistwa podejmowania poprawnych i blednych
decyzji w funkcji zmian parametréw zaklécesi i stopnia ich skorelowania, a takze w zalezno-
§ci od licznosci préby. Uzyskane wyniki pozwalaja na ocene badanego systemu, jako
urzadzenia o wysokiej wiarygodnosci podejmowanych decyzji i spelniajacego postawione
warunki, przede wszystkim aplikacyjne.

Stowa kluczowe: klasyfikacja, radiolokacja, zaklécenia bierne.

1. WPROWADZENIE

Wystepujace w radiolokacji do$¢ powszechnie zakiocenia bierne powstaja na skutek
przypadkowych odbié fali elektromagnetycznej od naturalnych przeszkod, znajdujacych
sie na drodze jej transmisji. Taka sytuacja w powaznym stopniu ogranicza mozliwosci
Wykrywania i obserwacji, prowadzonej za pomoca radaru, a nawet przy braku bezpo-
Stedniego zagrozenia utrudnia badZ uniemozliwia poprawng identyfikacje obserwowa-
nych celow.

Stosowane wspoélczesnie techniki automatycznej detekcji sygnatéw uzytecznych
I thimienia zaki6ced powoduja utrate wiele uzytecznych informacji o otaczajacej
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przestrzeni elektromagnetycznej i dodatkowo uniemozliwiaja operatorowi rozpoznanie
rodzaju eliminowanych zakl6cefi — obraz na wskazniku syntetycznym zawiera gléwnie

radiolokac
najblizszy

specjalne symbole a ingerencja czlowieka jest ograniczona do minimum. W tej sytuacijj Glow
niezwykle waznym jest kontynuowanie badari nad coraz lepsza identyfikacja i klasyfika- 7 WYZej W
cja radiolokacyjnych zakiécent biernych, tak, aby automatyczne podejmowanie decyzji cecha wsy
w obecnos$ci tych zakidcen byto obarczone jak najmniejszym bledem. wa, 0 W
W przypadku radiolokacyjnych zakiécefi biernych mozna wyrdzni¢ dwa podstawo- postaci fu
we cele klasyfikaciji: pedzie dal
1. Rozpoznanie Zrédla powstawania zaktéced. W tym przypadku klasami sa wymienio- Urzac
ne w podrozdziale 1.1 typy zaktdcen, takie jak zaklécenia atmosferyczne, morskie, bek sygna
ladowe, pochodzace od stad ptakéw, insektow itp. , a zasada, |
2. Przyporzadkowanie modelu matematycznego przychodzacemu zaktocenin. W tym | ng. Okresl
przypadku klasami moga byé modele probabilistyczne badZ inne, ktérych cechy dajg | Paran
si¢ uja¢ w odpowiednie reguty analityczne. jest 28], |
Pierwszy z wymienionych celéw ma praktyczne znaczenie dla uzytkownika stacji |
radiolokacyjnej, ktéry moze na podstawie podjetej decyzji klasyfikacyjnej uruchamia¢
odpowiednie procedury, eliminujace lub ograniczajace wplyw zaki6eefi. Tego typy
klasyfikacji zostala poSwiecona monografia [29], a szereg szczegdlowych rozwiazan
urzadzen klasyfikacyjnych znaleZé mozna w pracach [10], [11], [12], [21], [23]. gdzie L ¢

stapienia s
l-tej klasy.
Regut:
(28], [29],
maksymali
podjecia pe
stwem pop
kowego [2

Drugi cel jest szczegdlnie uzyteczny przy projektowaniu toréw odbiorczych radaru.
Wspdtczesny, automatyczny detektor dziata w oparciu o ,,wyrafinowane” metody
decyzyjne, dostosowujac je najczgSciej w sposéb adaptacyjny do aktualnej postaci
przetwarzanego sygnatu wejsciowego [2], [S], [7], [22]. Projektowanie takich zaawan-
sowanych systemow, wykrywajacych sygnaly uzyteczne o poziomie nizszym od pozio-
mu zakidcen, jest praktycznie niemozliwe bez znajomosci modeli matematycznych tych
zaklocen. Zagadnienia te stanowia niezwykle wazny obszar badaf nad sygnafami
radiolokacyjnymi. W efekcie wigkszo§¢é wspoétczesnie konstruowanych detektordw,
pracujacych w obecnosci zaktéceen biernych, zawiera blok funkcjonalny, klasyfikujacy te
zaktocenia ze wzgledu na ich hipotetyczny model matematyczny [5], [7], [9], [17], [19);
[34]. Przyjmujac jako cel klasyfikacji rozpoznanie, jaki model matematyczny najlepie]
opisuje przychodzace zaklocenia bierne, nalezy okresli¢ klasy oraz reguly decyzyjne,
ktore moga realizowac postawiony cel. Ze wzgledu na losowy charakter zaki6cen klasy
tworzy sie w sposob niejako ,,naturalny”, w oparciu o cechy probabilistyczne procesow.
stochastycznych, modelujacych zaktécenia bierne. Z wielu mozliwych cech, przydat
nych do okre§lenia klas zaki6ceni, dwie sg najczesciej wykorzystywane, tj. zaleznoSel
korelacyjne (funkcja autokorelacji lub widmo mocy) oraz brzegowy rozktad praw-
dopodobiefstwa amplitudy zaktocen [3], [4], [6], [8], [10], [12], [14], [20], 2t
W zwiazku z wymienionymi wyzej zastosowaniami w procedurach detekcji, do dalszych
rozwazan zdefiniowano trzy nastgpujace klasy: V
1. klasa zakléce opisanych modelem logarytmo-normalnym, nazywana w skrocie LN,
2. klasa zakl6cen opisana modelem Weibulla, nazywana w skrocie WB, '
3. klasa zakt6cen opisana modelem typu K, nazywana w skrocie TK.
Klasy te odpowiadaja wspbtczesnie stosowanym tak zwanym niegaussowskim modelon

gdzie P(x,)
_miast P(d,,
¥ nalezy d
kowym pra
Niestet
klasyfikator
poprawnej

do znalezie
Sprecy:
zasadnicze

ta. Nalezg «
leguty decy
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oznanie radiolokacyjnych zaklécefi biernych, ktore opisujg whaSciwosci tych zaktdcen w sposédb
gtébwnie |  najblizszy rzeczywistosci {16}, [32].
sytuacji Gtéwnym zadaniem klasyfikatora jest podjecie jednoznacznej decyzji, do ktorej
asyfika- 7 wyzej wymienionych trzech klas nalezy analizowane zaklocenie. Ze wzgledu na to, ze
decyzji cecha wspblng obiektéw, nalezacych do'tej samej klasy, jest rozktad prawdopodobienst-
wa, to w konsekwencji omawiana procedura klasyfikacji prowadzi do rozpoznania
dstawo- postaci funkcji gestoSci prawdopodobiefistwa probek zaktocen. Wiasnie ta procedura
pedzie dalej nazywana klasyfikacja radiolokacyjnych zakt6cei biernych.
/mienio- Urzadzenie, ktére podejmuje decyzje o przynalezno$ci ciagu obserwowanych pré-
morskie, bek sygnatu x = {x, x,, ...., x,} do jednej z okre§lonych klas, nosi nazwe klasyfikatora,
a zasada, na podstawie ktorej jest dokonywana klasyfikacja, nazywa sie regula decyzyj-
W tym na. Okreslenie reguly decyzyjnej determinuje strukture klasyfikatora.
chy daja | Parametrem stuzacym do oceny klasyfikatora jest §rednie ryzyko F, ktérego miarg
jest [281], [29], [31;
ka stacji .
ichamiaé F=1-3 P(x, d)), (1)
g0 typu I=1
yzwiazah
1. gdzie L oznacza liczbe klas a P(x, d,) jest prawdopodobiefistwem tacznym wy-
h radaru, stapienia sygnatu x z I-tej klasy oraz podjecia decyzji d, o przynaleznosci sygnatu x do
metody [-tej klasy. .
i postaci Reguta decyzyjna minimalizujaca §rednie ryzyko F nazywa si¢ regula optymalna
Zaawan- {28], {29], [31]. Latwo zauwazy¢, ze minimalizacje $redniego ryzyka F mozna zastapié
»d pozio- maksymalizacja sumy w wyrazeniu (1), ktéra jest $rednim prawdopodobiefistwem
1ych tych podjecia poprawnej decyzji klasyfikacyjnej, nazywanym dalej $rednim prawdopodobiefi-
ygnatami stwem poprawnej klasyfikacji PPK. Korzystajac z definicji prawdopodobiefistwa warun-
tektorow, kowego [25] Srednie prawdopodobiefistwo poprawnej klasyfikacji mozna wyrazi¢ jako:
ikujacy te ,
170, 19 PPK = Y. P(x) P(d/x) 2)
najlepie] =1
lecyzyjne,

gdzie P(x,) jest prawdopodobieiistwem a priori wystapienia obiektu x z klasy [ , nato-

cen klasy :
_miast P(d,/x,) jest prawdopodobiefistwem podjecia decyzji d, pod warunkiem, Ze obiekt

procesow |

, przydat | % nalezy do klasy /. To ostatnie prawdopodobiefistwo bedzie dalej nazywane warun-
salesnotel | kowym prawdopodobiefistwem poprawnej klasyfikacji PPK |-
tad praw- Niestety, do§¢ czesto prawdopodobiefistwa a priori nie sa znane. W tej sytuacji

Klasyfikator jest oceniany wiasnie na podstawie warunkowych prawdopodobiefistw
poprawnej klasyfikacji. Optymalizacja struktury klasyfikatora sprowadza si¢ wowczas
do znalezienia reguty decyzyjnej, dla ktérej wszystkie PPK 1, sa maksymalne.

Sprecyzowany wczesniej cel klasyfikacji oraz zdefiniowane klasy wyznaczajg
zasadnicze obszary poszukiwan regut decyzyjnych, okreSlajacych strukture klasyfikato-
ra. Naleza do nich migdzy innymi testy stuzace do weryfikacji hipotez statystycznych,
teguty decyzyjne statystycznej teorii decyzji oraz miary poréwnawcze teorii informacji

201, 121 |
o dalszych

rocie LN

1 modelot .
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[4], (8], [25], [28], [31], [33]. Coraz czg¢iciej podejmowane sa proby zastosowanyy
metod, ktére mozna okresli¢ mianem niestandardowych, jak na przyklad uzycie siegi
neuronowych badZ element6éw teorii chaosu [3], [11], [13], [18], [30].
Specyfika zastosowan radiolokacyjnych pozwala na sformutowanie dodatkowych
warunko6w, ktore powinien spetnia¢ klasyfikator zakl6cedi biernych. Zaweza to mozliwg.
Sci wyboru regut decyzyjnych, precyzujac jednoczesnie kryteria ich przyjecia. Warunkj
te sg nastepujace:
1. Prawdopodobiefistwa a priori wystapienia kazdej klasy zaklécen sa nieznane.
2. Klasyfikacja powinna by¢ mozliwa nawet przy stosunkowo matej liczbie probek
sygnatu (50-100).
Klasyfikator powinien by¢ mato wrazliwy na zmiany parametréw zaktécen.
4. Struktura klasyfikatora powinna by¢ fizycznie realizowalna, a decyzje powinny by
podejmowane w czasie rzeczywistym.
5. Probki zakiécerh moga byé silnie skorelowane.
Ostatni z powyzszych warunkéw jest szczeg6lnie krytyczny, poniewaz wiekszos
znanych testow decyzyjnych, mozliwych do zastosowania jako reguta decyzyjna klasyfi.
katora, zaklada niezaleznos¢ statystyczna badanych probek sygnahu, natomiast radio-
lokacyjne zaktécenia bierne charakteryzuja sie znaczna korelacja Przestrzenno-czasows
(61, [9], [16], [26].
W monografii [16] dokonano obszernej analizy wielu regut decyzyjnych, iden-
tyfikujacych statystyki sygnatéw o charakterze stochastycznym, pod katem zastoso-
wail w radiolokacji. Przeprowadzono takze testy symulacyjne, pozwalajace na ocene |
wybranych struktur klasyfikatoréw. Dwa z nich — oparty na Sredniej informacji
Kullbacka-Leiblera oraz na sieci neuronowej Kohonena — spetniajg w najwigkszym
stopniu postawione warunki, przy czym pierwszy zostal zbadany przy zalozeniu |
braku korelacji migdzy probkami zaktécen. Wysoka wiarygodno$é podejmowanych
decyzji oraz teoretyczna mozliwo$¢ zastosowania klasyfikatora Kullbacka-Leiblera |
w przypadku zaklocen skorelowanych, stanowity imperatyw do podjecia dalszych ;
badan nad ta struktura. Wyniki tych badafi zostaly przedstawione w dalszej czesei |
niniejszej pracy.

Jezeli pré
kladem pr
rozkladow
wynosi [1

(o8]

Estymator
z definicji
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Ibacka-Lei
rozktadéw
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2. STRUKTURA KLASYFIKATORA KULLBACKA-LEIBLERA
W pracy [1] H. Akaike wskazal na mozliwos¢ wykorzystania zmodyfikowangj
miary Kullbacka, znanej jako $rednia informacja Kullbacka-Leiblera, do oceny stopnia

dopasowania rozktadu prawdopodobiefistwa probek sygnatu do analizowanego modelu.
Srednia informacja Kullbacka-Leiblera jest zdefiniowana wzorem:

I(p; p) = C(p; p)—C(p; pp, €)

gdzie p i p, sa funkcjami lacznej gestosci prawdopodobiefistwa losowych probek {x;
i=1, .., N} zmiennej X, a C(p; p,) wyraza si¢ zaleznoscia:
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e ———

sowania | Cip; p) = J...fp(x‘, v X log pCey, o, xy) dxydxy, 4
cie sieci | XX
Jezeli probki {x;} sa wzajemnie niezaleine statystycznie, p(...) jest nieznanym roz-
ttkg\yych kladem prawdopodobiefistwa tych probek a p,(...) reprezentuje jeden z hipotetycznych
nozliwo- o L . DR . )
Warunk; rozklac}ow (z grupy L analizowanych modeli), to naturalny estymator wielkosci C(p; p,)
wynosi [1]:
J ) N
e probek Cp; p) = Z glp, ()], (5)
. Estymator ten nalezy do klasy estymatoréw wiarygodnosci i nie zalezy od nieznanej
inny by¢ z definicji postaci rozkladu p(...). W miejsce parametréw rozktadu p,( .) nalezy podstawié
ich estymatory, otrzymane metoda najwigkszej wiarygodnosci. Srednia informacja Kul-
. lbacka-Leiblera I(p; p,) jest nieujemna i przyjmuje warto$¢ zero w przypadku réwnosci
vickszos¢ rozktadow p oraz p, . Poniewaz maksymalizacja C(p; p,) minimalizuje warto$¢ I(p; p,) [1],
a klasyfi- to wybor tego modelu, dla ktorego warto$¢ estymatora wyznaczona z zaleznosci (5) jest
st radio- najwigksza, moze stanowi proste kryterium decyzyjne klasyfikatora.
-CZasowy

Klasyfikator stosowany do analizy radiolokacyjnych zaktocesi biernych, dziatajacy
w oparciu o Srednig informacje Kullbacka-Leiblera, zostal po raz pierwszy opisany
w pracy [19], a ograniczone w swoim zakresie wyniki jego testowania opublikowano
w pracach [14], [16]. Ograniczenie to dotyczy przede wszystkim zagadnienia korelacji
probek zaktocenh — badania byty prowadzone przy zatozeniu niezaleznosci stochastycz-
nej tychze prébek, co jest uwarunkowane stosowaniem estymatoréw najwiekszej wiary-
godnosci parametréw rozpatrywanych modeli probabilistycznych. Jednak wykorzystanie
estymatoréw otrzymanych metoda momentdéw daje teoretyczne podstawy do klasyfikacji
zakioeeni skorelowanych, przy czym ze wzgledu na obciazenie tych estymatoréow
rdwniez estymator (5) bedzie obcigzony i nalezy spodziewaé sie gorszych wynikow
klasyfikacji.

Przyjmujac trzy wymienione we wstgpie modele zakléced mozna wyznaczyé es-
tymatory $redniej informacji Kullbacka-Leiblera. Na podstawie postaci funkcji gestogci
prawdopodobiefistwa, podanych w [hab.], estymatory te wynosza odpowiednio:

ch, iden-
7astoso-
na oceng
1formacji
vickszym
zatozeniu
owanych
-Leiblera
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] c7esc

fikowanej C(}Z Pin) =

— exp|———= , (6)
1y stopnia Mo om 8x, 27
y modelu: N :
: . 1 afx; ! X
coni- S W) o
(3
P . A 1 & 28 [ex. VP
[Obek {xl’ C(p, [)YK) = ’ﬁlz log{r(‘,}) ( ) e l(cx) (8)




226 A. JAKUBIAK, M. MUCZKO Kwart. Elektr. i Telekom, TOM 48 — 2

gdzie T'() jest funkcjg gamma, K () — modyfikowana funkcja Bessela rzedu m,

natomiast d, §, a, b, ¢, 9 sa estymatorami parametréw rozkladéw LN, WB i TK. T
Wyznaczone metodg momentéw estymatory parametréw dane sa zaleznoSciami [16]:
- e
d=—= )
E{X*}
o B ‘ iy
S = ln T (10) |
g s
| %
7 i I | Etx?
a= ) D [ S
66 ||
[ —
. |
A . ya\/g )
b =ex (m + , 12 !
Pimy p (12) Bl
) 2EX{X*%)
V= mres Alry2y’ (13)
E{X*} -2E*{X*}
\[ 5 . Dla kaz
¢ =2V = , 14 s
b ) (14 e%t)'/matj
Wyznac:
. , . Araan B . . . ) 3. Wybiere
gdzie y jest stata Eulera, a i, E{X*}, E{X*} oraz & wyznacza si¢ z ciagu prébek
zaktocen {x; i =1, ..., N} odpowiednio:
1 N
iy = — 2.X,, (15)
N Klasyfi
| ¥ zostal szcz
EX?) = — 3x2 (16) zatozeniu k
N2 zliwa. W el
. bek zakléce
&= 4/i Z(X;“ﬁix)2 amn wisko plj()g]
N, Stopien
zgodnie z 7
R 1 ¥
E{X*} = ~A—/2x?. ) (18)

t

{

i

Schemat funkcjonalny klasyfikatora Kullbacka- Leiblera przedstawia rysunek 1.
Poszczegblne etapy algorytmu dziatania klasyfikatora Kullbacka-Leiblera sa na-
stgpujace:
1. Na podstawie probek zaktécen {x,} oblicza sie wartosci estymatoréw parametrow
wszystkich rozpatrywanych modeli zakt6cen, wedtug zaleznosci 9-14.
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(13) Rys. 1. Schemat funkcjonalny klasyfikatora Kullbacka-Leiblera
2. Dla kazdego z rozpatrywanych modeli zakldcent wyznacza si¢ z probek {x,} warto§é
(14) estymatora C, podstawiajac do zalezno$ci 6-8 warto$ci estymatoréw parametréw,
wyznaczone w pierwszym kroku.
Sbek 3. Wybiera sie ten model zakt6cen, dla ktérego warto$é estymatora C jest najwigksza.
ru prébe
3. WYNIKI SYMULACII MONTE CARLO
(15)
Klasyfikator Kullbacka-Leiblera, dziatajacy zgodnie z przedstawionym algorytmem,
zostat szczegblowo przetestowany za pomoca metody Monte Carlo, poniewaz przy
(16) zatozeniu korelacji zaktécen analityczna ocena jego parametrow jest praktycznie niemo-
liwa. W eksperymentach symulacyjnych wykorzystano generatory skorelowanych pro-
bek zaktoceri, opisane w [15], natomiast same procedury utworzono w oparciu o §rodo-
(17) - wisko programowe MATLAB [24].
Stopiefi skorelowania migdzy probkami okreS§lono wsp6tczynnikiem korelacji o,
zgodnie z zaleznoscia;
a8 E |- Elx,]E
xx, . 1=Elx1Elx,
0=R ;= L, "*2"],__2&"”] i=1,2,..,N-1 )]
unek 1. D)D)
era sa n& i . L . 2 L . .
gdzie E[ ] oznacza uérednianie probabilistyczne a D*(x) wariancje zmiennej x.
arametrow Ze wzgledu na brak mozliwoéci wyznaczenia prawdopodobiefistwa a priori wy-

Stapienia danego modelu zakidcen, oszacowano warunkowe PPK, oddzielnie dla kai-
 dego 7z rozpatrywanych modeli.
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W tabelach 1+3 przedstawiono wyniki badad symulacyjnych warunkowych praw.
dopodobienistw poprawnej klasyfikacji klasyfikatora Kullbacka-Leiblera dla réznych
wartodci wspdtczynnika korelacji zaklocen o modelach odpowiednio: logarytmo-normal-
nym, Weibulla i typu K. We wszystkich przypadkach przyjeto typowe dla danych
modeli wartoéci parametréw s, a, v [16], natomiast pozostate, bedace parametrami skali,
sg rowne 1. Liczno§¢ proby N = 100 jest typowa iloScig probek, uzyskiwanych przy

Tabela |

Parametry klasyfikatora Kullbacka-Leiblera w obecnodci zaklécen
logarytmo-normalnych (s = 1,3)

Wspotczynnik . Prawdopodobienistwa btednych decyzji
korelacji ¢ LN Weibeull Typu K Brak
0,10 0,98 0,00 0,01 0,00
0,50 0,89 0,02 0,09 0,00
0,70 0,78 0,02 0,19 0,01
0,90 0,73 0,03 0,23 0,01
Tabela 2
Parametry klasyfikatora Kullbacka-Leiblera w obecnosci zakiécer Weibulla
(a=1
Wspétczynnik . Prawdopodobiefistwa btednych decyzji
korelacji @ W8 lLog-normalny] Typu K Brak
0,10 0,99 0,01 0,00 0,00
0,50 0,99 0,01 0,00 0,00
0,70 0,98 0,02 0,00 0,00
0,90 0,94 0,04 0,02 0,00
Tabela 3
Parametry klasyfikatora Kullbacka-Leiblera w obecnosci zaklécen typu
K (v=15)
Wspétezynnik - Prawdopodobiefistwa btednych decyzji
korelacji @ K Weibull  [Log-normalny Brak
0,10 0,97 0,03 0,00 0,00
0,50 0,99 0,01 0,00 0,00
0,70 0,99 0,00 0,00 0,01
0,90 0,99 0,00 0,00 0,01

|
|

0,2 4+
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Rys. 2. Wplyw stopnia korelacji na prawdopodobienistwo poprawnej klasyfikacji
w obecnodci zaktécen logarytmo-normalnych
PPK
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Rys. 3. Wplyw stopnia korelacji na prawdopodobiefistwo poprawnej klasyfikacji
w obecnofci zaki6cefi Weibulla
PPK
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Rys. 4. Wplyw stopnia korelacji na prawdopodobiefistwo poprawnej klasyfikacji
w obecno§ci zakidcefi typu K
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pojedynczym ,,08wietleniu” tak zwanej komorki elementarnej [22]. W tabelach umiesy. ¢ AK. Gu

czone zostaly takze wyniki oszacowania prawdopodobiefistwa blednych decyzji, g No 2, 19
znaczy rozpoznania innego modelu, niz na wejciu klasyfikatora, badZ nie przyjecie 9. S Hayl
zadnego z modeli (oznaczone jako brak). Radar, Sc
Warunkowe prawdopodobiefistwa poprawnej klasyfikacji w zalezno$ci od stopnjy 10. 8. I: ayk
skorelowania probek zaklocen zostaly przedstawione w formie wykreséw na rysunkach " gi Ecalyhi
2+4, Networks
12. S.Hayk

79, No 6,

4. WNIOSKI 13. 1. Hertz

Wesley, |

14 A Jaku

Przedstawione wyniki badad symulacyjnych pozwalaja na sformutowanie ogdlnegy loquium,
wniosku o mozliwosci zastosowania klasyfikatora Kullbacka-Leiblera do identyfikacji 15. A Jaku
modeli probabilistycznych zaktécefi nawet w przypadku ich znacznej korelacji. Wargp. | nikaiTel
kowe prawdopodobiefistwa poprawnej klasyfikacji sa szczegblnie wysokie w obecnogci 18 f\'ljzaék\f\/
zaktocen Weibulla lub typu K. W przypadku zakiécedn logarytmo-normalnych moina 17 :\ Jai“,
zaobserwowac pewien spadek PPK przy korelacji powyzej 0,5 polaczony ze wzroster Publishers
prawdopodobiefistwa btednej decyzji, wskazujacej na model typu K. 8. A Jaku
Przyjmujac hipotetycznie, ze prawdopodobiefistwo a priori wystapienia kazdego Edinghbu

z rozpatrywanych modeli jest jednakowe 1 wynosi 1/3, mozna wyznaczy¢ Srednie ryzyko 19 :\a ! i):(i[?
badanego klasyfikatora. Dla wysokiego stopnia skorelowania probek zakiocen (o = 0.9) 50 A ]1 ak UL
$rednie ryzyko przyjmuje warto§¢ 7= 0,11; przy nieco nizszej korelacji (o =0,7) Intern. AN
7 = 0,08. Utrzymanie $redniego ryzyka na poziomie 10% §wiadczy o duzej wiarygodiio- .SB. Kes
§ci podejmowanych decyzji przez klasyfikator Kullbacka-Leiblera w obecnoSci zaki6eef clutter. 18
skorelowanych. ; ‘ JMKOI;):.E
Na koniec nalezy podkreéli¢, ze przeprowadzono takze badania klasyfikatora dla ' June 1986,
innych typowych wartoSci parametrow rozktadéw zaktécess, uzyskujac wyniki zblizone - MATLAB
do przedstawionych w pracy. Natick, M.
L. Pawic

JR.Rile
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A. JAKUBIAK, M. MUCZKO
THE KULLBACK-LEIBLER CLASSIFIER IN CORRELATED CLUTTER

Summary

The problem of radar clutter statistics classification is described in this paper. The structure of classifie;
based on Kullback-Leibler mean information was choosen from many others, according to the assumeg
conditions. The conditional probabilities of correct and wrong decisions in presens of correlated non-gaussigy
clutter were evaluated by using the Monte Carlo method. The results show that the classifier decision
practically does not depend on clutter correlation level.

1mj

Keywords: classification, radar, clutter
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Uktady mnozace przez staly wspdiczynnik

non-gaussian implementowane w uktadach programowalnych FPGA

ifier decision
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Ponizszy artykul przedstawia rézne architektury rownolegle ukladéw mnozacych o stalym
wspSiczynniku mnozenia, implementowanych w ukiadach programowalnych FPGA. W pierw-
szej czesci artykulu zostaly opisane uklady mnozace bezmnoine MM (ang. Multiplierless
Multiplication). Uklady MM wykorzystuja reprezentacj¢ kanoniczna cyfry ze znakiem CSD
(ang. Canonic Sign Digir) lub/i dzielnie wspélnej podstruktury SS (ang. Sub-structure Sharing).
Opisany zostal réwniez nowy, zoptymalizowany pod katem generowanego ukiadu MM al-
gorytm konwersji z kodu uzupetnien do dwoéch do reprezentacji CSD. Druga cze$¢ artykutu
zostala po$wiecona uktadom mmnozacym wykorzystujacym pamigé typu LUT (ang. Look-Up
Table) i nazywanym w skrécie LM (ang. LUT based Multiplication). W konsekwencji opisano
wykorzystywanie réznych modutéw pamieci oraz znajdowanie optymalnej kombinacji pamig¢
— uktad dodajacy. Dia ukladéw mnozacych LM rozwazona zostata réwniez redukcja szeroko-
$ci magistrali adresowej dla kazdej kom6rki pamieci jak réwniez mozliwo$¢ dzielenia wspélnej
pamigci dla komérek pamigci o tej samej zawarto$ci. W ostatniej czesci artykutu podano wyniki
implementacji dla uktadéw firmy Xilinx serii XC4000 oraz Virtex.

Stowa kluczowe: uklady dedykowane, procesory specjalizowane, uklady programowalne,
arytmetyka rozproszona

1. WPROWADZENIE

Mnozenie jest jedng z podstawowych operacji w cyfrowym przetwarzaniu danych.
Niestety dla niektérych aplikacji, uklad procesora ogélnego przeznaczenia jak réwniez
uktad procesora DSP nie pozwalajg sprosta postawionym wymaganiom czasowym,
dlatego w tej sytuacji nalezy zastosowaé uklady dedykowane ASIC (ang. Application
Specific Integrated Circuit) lub uklady programowalne FPGA (ang. Field Programmab-
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le Gate Array). Architektura ukfadu mnozacego dla uktadéw ASIC i FPGA wydaje sie
by¢ taka sama — implementacja ukladu mnozacego przebiega w podobny sposgl
i wykorzystywany jest podobny algorytm, jak np. uktad mnozarki rownoleglej typy
macierzowego (ang. parrallel-array) [1] czy tez z wykorzystaniem drzewka Wallace [21.
Jednakze najbardziej znaczaca réznica pomiedzy uktadami FPGA a ukladami ASIC Jjest
to ze uktady FPGA moga by¢ tatwo i szybko przeprogramowane. To z kolei umozliwig
zmiang wspolczynnika mnozenia dla uktadéw FPGA albo przez zmiane wartodei
jednego z argumentu mnozenia dla ukladu mnozacego o zmiennym wspotczynniki
mnozenia VCM (ang. Variable Coefficient Multiplier) lub tez zamiane architektury
uktadu mnozacego o statym wspétczynniku mnozenia KCM (ang. Constant Coeficient
Multiplier), dla kiérego wspétczynnik mnozenia jest okreslony przez strukture ukiady,
Uktad mnozacy KCM w poréwnaniu z uktadem VCM zajmuje duzo mniej powierzchn;
(26-33% ukladu VCM dla FPGA [3, 4]) i dlatego jest uktadem zalecanym pod
warunkiem, ze wspOlczynnik mnozenia jest relatywnie staly [5] podczas procesy |
obliczeniowego.

W uktadach FPGA logika jest implementowana poprzez wykorzystanie pamieci
typu LUT (ang. Look-Up Table), dlatego naturalng architektura implementacji mnozenia
KCM wydaje si¢ by¢ mnozenie z wykorzystaniem pamieci LUT w uktadach LM (ang.
LUT based Multiplication). W celu zmniejszenia rozmiaru pamieci LUT, duza pamieé
LUT jest dzielona na mniejsze pamigci w potaczeniu z odpowiednimi uktadami
dodajacymi [3, 4, 6]. Z drugiej strony w ukladach ASIC, KCM jest implementowany
z wykorzystaniem uktadéw mnozacych bezmnoznych MM (ang. Multiplierless Multi-
plication) wykorzystujac operacje dodawania i odejmowania [7]. W konsekwencji
architektury KCM implementowane w ukfadach ASIC i FPGA s3 inne. Uktady FPGA
nowszej generacji posiadaja wbudowany uklad propagacji przeniesienia dla ukladu
dodajacego z przeniesieniem skroSnym (ang. ripple-carry adder) dzieki czemu uklad
dodajacy zajmuje dwa razy mniejsza powierzchnie ukiadu scalonego i jego szybkosé
ulegta znaczacej poprawie [8]. Jednakze ulepszenie uktadu dodajacego nie zostato
uwzglednione w efektywnosci architektur MM i LM dla uktadéw FPGA i w konsekwen-
cji architektura MM nie jest zalecana dla ukladéw FPGA. Dlatego celem tej publikacji
jest poréwnanie wynikéw implementacji LM i MM w ukladach FPGA z uwzgled-
nieniem ich wzajemnej relacji czasowo-powierzchniowe;.
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W pierwszej czedci artykutu opisane zostaty uklady MM wykorzystujace reprezen- £ operac

. . . , BTN o jmowaniz
tacj¢ kanoniczng cyfry ze znakiem CSD (ang. Canonic Sign Digit) i dzielenie wspdlnej iedynek 1

podstruktury SS (ang. Sub-structure Sharing). Zaprezentowany zostat rowniez nowy,
zmodyfikowany algorytm konwersji z kodu uzupetniefi do dwéch do kodu CSD, ktory
uwzglednia budowe ukladu dodajacego w uktadach FPGA. W dalszej czesci artykutu
szczegOlnie rozpatrywana jest architektura LM. Uktady FPGA posiadajg rézne moduly
pamigci, np. uklady Virtex firmy Xilinx posiadaja pamieci 16x 1, 32x 1, 256 x 1, itd.),
dlatego znalezienie optymalnej kombinacji tych pamieci i ukladéw dodajacych jest
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skomplikowanym zadaniem, ktéremu poswigcono duzo uwagi. Ponadto, niektére komé- liczby B -
rki pamigci moga posiada¢ skrécong szeroko§¢ magistrali adresowej lub tez dwie (& algorytmt

nawet wiecej) komoérki pamigci posiadajace te sama zawarto$é, przez co moga by¢
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ydaje sie zastapione tylko przez jedna, wspdlng komérke pamieci. W tym miejscu nalezy zwrdcié

/ $posoh uwage, ze kazdy etap referowanej pracy jest potwierdzony rzeczywistymi wynikami

rtej typu padani, weryfikujac w ten spos6b prowadzone rozwazania i stawiane tezy dotyczace

llace [2]. réznych architektur.

ASIC jest

mozZliwia ) ]

wartosei 2. UKLADY MNOZACE BEZMNOZNE (MM)

czynniku

hitektury Uktad mnozacy o statym wspodtczynniku mnozenia KCM jest najezesciej implemen-

oeficient towany w postaci bezmnoinej MM (ang. Multiplierless Multiplication) czyli przy

> ukladu, wykorzystaniu tylko ukltadéw dodajacych i odejmujacych oraz przesuniecia bitowego,

vierzchni ktorych struktura jest okre§lona przez warto§¢ wspélczynnika mnozenia, a konkretnie

rym pod jego binarnej reprezentacji BR. Dla przyktadu: A-B, gdzie B = /4 = 1110, moze by¢
procesu zaimplementowane jako (A << 1) + (A << 2) + (A <« 3), gdzie ,,A <<n” oznacza przesunig-

cie bitowe liczby A o n bitéw w lewo. Nalezy podkresli¢, ze koszt (zajmowany obszar

pamieci ukiadu scalonego) uktadu mnozacego zalezy bezpoSrednio od wartodci wspdétczynnika

nnozenia mnozacego — liczba jedynek w jego binarnej reprezentacji powinna by¢ jak najmniej-

LM (ang. sza. W zwiazku z tym wiele algorytméw zostato tak zorganizowanych, aby sprostaé

a pamigé temu wymogowi w celu zmniejszenia kosztéw implementacji uktadu mnozacego, np. dla

uktadami filtrbw FIR [9]. Jednakze w tym artykule warto§¢ wspéiczynnika mnozZenia jest

entowany narzuconym parametrem wejsciowym, ktérego warto$§¢ nie moze by¢ zmieniona.

ss Multi-

sekwencii s

dy EPGA 2.1. POSTAC KANONICZNA CYFRY ZE ZNAKIEM (CSD)

a uldadu W reprezentacji CSD redukcje obszaru zajmowanego przez uklad mnozacy uzys-

rr‘lu gﬁldi kuje si¢ poprzez redukcje jedynek w reprezentacji liczby [10]. W reprezentacji CSD
?Z?/ t(;;; w porownaniu z BR (reprezentacja binarna) wprowadzona zostatla dodatkowa cyfra
iséli)\s)ven— T majaca warto$¢ —1 i symbolizujaca operacje odejmowania. Uzycie reprezentacji CSD

powoduje, ze mnozenie moze byé przeprowadzone z uzyciem mniejszej liczby operacji
dodawania (odejmowania) w pordéwnaniu z reprezentacja binarna. W poprzednim
przyktadzie dla BR: mnozenie A-B, gdzie B =14 =1110,=100T0., wymagato
2 operacji dodawania, natomiast dla CSD wymagana jest tylko jedna operacja ode-

publikacji
uwzgled-

repre/zen—l jmowania: (A <<4)—(A << 1). Przecigtnie reprezentacja CSD zawiera o 33% mniej
wspolne] . o . e y
o7 now jedynek niz BR [10], co pociaga oszczednodei rzedu 33%.
ISIL) kt()l)'/}; Dodatkowa cyfra T umozliwia zakodowanie cyfry binarnej na wiele réznych

sposobdw. Przyktadowo liczba 11 = 1011, moze by¢ zakodowana w nastgpujacy spo-
s6b: 1011 gp = 8+2+1, 110T g, = 8+4—1, 10101 gy = 16—4—1. Sposéb kodowa-
nia liczby w kodzie CSD decyduje o koszcie uktadu mnozacego, dlatego konwersja do
kodu CSD zostanie przedstawiona bardziej szczegbtowo.

Standardowa konwersja z reprezentacji binarnej (lub uzupetnien do dwoch — TC)
liczby B=b, |, b, ,,....b, do reprezentacji CSD D =d,_,, d,_,,...,d, przebiega wedtug
algorytmu przedstawionego na rysunku 1 [7].

i artykutu
e moduly
yx 1, itd.),
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bre komod-
7 dwie (@
moga by¢

n-12
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Rys. 1. Algorytm konwersji do reprezentacji CSD

Podstawa dziatania powyzszego algorytmu jest zatozenie, ze w kodzie CSD nie
moga wystapi¢ obok siebie dwie (lub wigcej) jedynki. W przeciwnym przypadku na
pozycje najmniej znaczacej jedynki wpisywany jest symbol 1. Dzieje si¢ to wedhg
zaleznosci 011..11 = 100..0T. Jak wida¢ w rezultacie dzialania tego algorytmu liczba
operacji odejmowania lub dodawania ulega zmniejszeniu lub pozostaje niezmieniona,

Warto w tym miejscu podkresli¢, Ze powyZszy algorytm konwersji do CSD traktuje Stfmd_
operacj¢ dodawania i odejmowania jako operacje réwnowazne, tzn. zajmujace takg samg operacje ¢
powierzchnie ukladu scalonego. Dla przykladu, liczba 3 = 11, podlega konwersji na niejszych
10T co nie zmniejsza liczby operacji, a wprowadza odejmowanie zamiast dodawanie. aby konw
W przypadku uktadéw FPGA operacje dodawania i odejmowania nie sa sobie ; prquadzot
rownowazne. Aby to wykaza¢ przyblizona zostanie struktura uktadu dodajacego 1 ode- tacji CSD!
jmujacego implementowanego w uktadach FPGA. Operacja dodawania § = A + B wyko- W cel
rzystuje nastgpujace operacje: MCSD) 2
3 ‘ i J-ty bit re
s, = a; xor b, xor ¢, M B(M=A-

if a, = b, then ¢, = a, else ¢, = ¢, ;. 2

Podobnie operacja odejmowania S = A — B moze by¢ wyrazona jako:

s, = a,; xor not b, xor c, )
. Funkc,
, = . d . a, = Cag 4) : -
if a, = not b, then ¢, a, else ¢, = ¢,_, ( i dekremenr
Dla uktadéw FPGA (np. uklady serii XC4000 firmy Xilinx) operacje (1) i (3) sa a d%)r:(;fr),

implementowane w czterowejéciowych pamieciach LUT, ktére moga zaimplementowat
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dowolng funkcje logiczng czterech argumentdéw. Operacje (2) i (4) sa implementowane
w dedykowanym ukladzie logiki przeniesienia [8], dzieki czemu sygnatl przeniesienia
propagowany jest 5-50 razy szybciej niz w przypadku standardowych operacji oraz nie
zajmuje dodatkowej powierzchni ukiadu. Poréwnujac operacje (1-4) mozna zobaczy¢,
je operacja odejmowania wymaga tylko dodatkowej operacji negacji bitéw b,, dlatego
zatoienie réwnowazno$ci (tego samego kosztu) operacji odejmowania i dodawania
wydaje si¢ byC speinione, co zreszta jest potwierdzone w ogbélnym przypadku dla
uktadéw FPGA. Jednakze dla dodawania, dla ktérego jeden z argumentow jest przesu-
niety bitowo w lewo, bity mniej znaczace (LSB) argumentu drugiego sa bezposrednio
kopiowane na wyjscie, dzigki czemu zmniejsza si¢ koszt uktadu dodajacego. Niestety
w przypadku operacji odejmowania bity LSB odjemnika nie mogg by¢ kopiowane na
wyjécie poniewaz bity te musza by¢ zanegowane i musi zosta¢ dodana jedynka do
najmniej znaczacego bitu (¢, = 1 w przypadku odejmowania, patrz operacje (3, 4)).
W konsekwencji operacje dodawania i odejmowania nie sg réwnowazne. Na przyktad
dla operacji mnozenia przez 3 = 11, = 10 T, (dla BR) LSB moze by¢ skopiowany
bezposrednio na wyjicie, natomiast dla CSD nie jest to mozliwe. Dia uktadéw ASIC,
dodatkowe operacje negacji i dodanie jedynki do LSB moga byé zaimplementowane na
pétsumatorach, ktérych koszt jest znacznie nizszy. Niestety w przypadku uktadéw
FPGA koszt pelnego sumatora i potsumatora jest w przyblizeniu taki sam.

2.2. ZMODYFIKOWANY ALGORYTM KONWERSIJI DO CSD

Standardowy algorytm konwersji reprezentacji BR do kodu CSD zaklada, ze
operacje dodawania i odejmowania sa sobie réwnowaine, czyli nie uwzglednia wczes-
niejszych rozwazaf. W konsekwencji algorytm konwersji zostal zmodyfikowany tak,
aby konwersja do symbolu T (symbolizujacego operacje odejmowania) zostata prze-
prowadzona tylko wtedy, gdy liczba operacji (liczba niezerowych symboli w reprezen-
tacji CSD) ulega zmniejszeniu.

W celu opisania zmodyfikowanego algorytmu konwersji do CSD (nazywanego dalej
MCSD) zostanie wprowadzona nowa funkcja Q(, j), gdzie j 2 i. Niech b, reprezentuje
Jty bit reprezentacji binarnej (lub uzupetniefi do dwdch) wspédtczynnika mnozenia
B(M = A B). Funkcja Q(i, j) niech bedzie zdefiniowana iteracyjnie:

QG 0n=0

QU N+1  gdy bj+l:1

06, -1 gdy b, =0 ®

Q(i,j+1)={

Funkcja Q(, j) jest inkrementowana jezeli binarny symbol b,
i dekrementowana jezeli jest zerem.

Zmodyfikowany algorytm konwersji (MCSD) jest pokazany na rysunku 2. Konwer-
sja do symbolu T ma miejsce tylko wtedy gdy ogdlna liczba operacji ulegnie zmniej-

jest jedynka
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szeniu. W konsekwencji liczba kolejnych jedynek w BR musi by¢ réwna co najmniej 3,
Jezeli natomiast zero przerywa sasiadujace jedynki wtedy liczba kolejnych jedynek (po
odrzuceniu zera) powinna by¢ zwigkszona o 2, lub tez réwnowaznie, licznik jedynek
powinien by¢ zmniejszony o 1, jak to ma miejsce w przypadku funkcji Q(, ). Proces
liczenia jedynek (funkcja Q(, j)) powinien by¢ zakoficzony w momencie kiedy funkcja
Q(i, j) jest mniejsza od zera — wstawiony ma by¢ symbol O lub 1, lub tez jezeli jest

réwna 2 — wstawiony symbol 1.

i={
carry = fulse

7astapio
wprowa
zmian 3
7 zastos
WPTOWa(
tylko jec

|

tb, = | and carry)
or
(b; - O and not carry)

Inng
06 jy<2 wspOlne;
< eimi > przez. lic
Py (sign biy " poOmMOoCnic
carry = fulse carry = true Operacji (
I I
Oper
kombinac
_ optymaliz
! Optymaliz
G i CSD, a
Rys. 2. Zmodyfikowany algorytm konwersji do CSD (gdzie: b, —i-ty bit BR, Q(, j) — funkcja zdefiniowana
w réwnaniu (5), w — szeroko$¢ wspdlczynnika mnozenia-1 czyli liczba bitéw, na ktérych nalezy
zapisa¢ wspotczynnik mnozenia-1)
Poréy
Przyktadowe wyniki dla standardowego i zmodyfikowanego algorytmu konwersji V‘f)’mk Iw
podane sg w Tabeli 1. Dla liczby 3 i // standartowy algorytm wprowadzit symbol 1, nika mno:
mimo tego, Ze liczba operacji nie ulegia zmianie, a jedynie operacja dodawania jest ksymalneg
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mniej 3 zastapiona operacja odejmowania. Zmodyfikowany algorytm w tym przypadku nie
nek (po wprowadza zadnych zmian co jest w zgodzie z przyjetym zatozeniem wprowadzania
jedynek zmian W kodzie tylko w wypadku redukcji liczby operacji. W przypadku liczby
. Proces 7 zastosowanie znaku 1 zmniejsza liczbe operacji dlatego oba algorytmy konwersji
funkcia wprowadzaja ten symbol. W przypadku liczby 23 zmodyfikowany algorytm wprowadza
zeli jest tylko jeden symbol 1 natomiast algorytm standardowy az dwa symbole T.
Tabela 1
Przyklad wynikéw dla standardowego i zmodyfikowanego
algorytmu konwersji do CSD
Wspdtczynnik BR CSD MCSD
3 1 107 1
7 1 1001 100 1
1 1011 10101 1ot
23 10111 101001 100 T
2.3. DZIELENIE WSPOLNEJ PODSTRUKTURY (SS)

Inng metoda redukcji obszaru zajmowanego przez uktad mnozacy jest dzielnie
wspOlnej podstruktury SS (ang. Sub-structure Sharing) [11]. Na przyklad, mnozenie
przez liczbe 27 = 11011, moze byé zrealizowane z uzyciem dodatkowej zmiennej
pomocniczej fmp, tak jak to pokazano w ponizszym rownaniu, dla ktérego liczba
operacji dodawania zostata zmniejszona z 3 do 2.

tmp = a+(a<k1)
©
27 a = tmp+ (tmp << 3)

Operacja SS moze by¢ réwniez przeprowadzona na reprezentacji CSD, dlatego
kombinacja SS i CSD zostala rowniez uwzgledniona podczas implementacii algorytmu
optymalizacji generowanego uktadu. Z drugiej jednak strony, CSD moze zakl6cad
optymalizacj¢ SS, dlatego algorytm SS zostat zaimplementowany zaréwno na BR jak
i CSD, a wybrany zostat lepszy rezultat.

lefiniowana
1alezy 2.4. WYNIKI DOSWIADCZALNE

Poréwnanie opisanych w tym rozdziale technik jest trudne ze wzgledu na to, ze
onwersji wynik i wyb6r optymalnego algorytmu w duzym stopniu zalezy od wartosci wspotczyn-
ymbol T, nika mnozenia. Jednakze mozna wyciagna¢ ogélne wnioski dotyczace $redniego i ma-

Jania jest ksymalnego kosztu uktadu oraz liczby wystapien najlepszego algorytmu.
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Wyniki do§wiadczalne zostang przedstawione dla 8-bitowego wejicia bez-znaky
(najbardziej popularny format danych dla przetwarzania obrazu) oraz wspdlczynnikéw
mnozenia o szerokodci K = 3 —12 bitébw. Wyniki podane sg w Tabeli 2.

Tabela 2

Srednia i maksymalna liczba komdrek CLB dla XC4000 oraz odpowiadajaca im liczba operacji dodawania
(odejmowania) L dla najlepszego algorytmu (wybieranego osobno dla kazdego wspélczynnika mnozenia),
K - maksymalna szeroko§¢ wspdiczynnika mnozenia (wspélczynnik mnozenia w zakresie [1, 25X 1),
Najlepszy algorytm — liczba wspéiczynnikéw mnozenia dla ktérych podany algorytm daje najlepszy
rezultat, jezeli rezultat (koszt w CLB a nie liczba operacji) dwéch algorytméw jest taki sam to wybierany
jest algorytm wcze$niejszy (w tabeli bardziej na lewo)

Srednio Max. Najlepszy algorytm
K CLB L CLB L Wsp6t. BR CSD SS CSD-SS
3 | 21 | os7 | ss ! 7 6 ] 0 0|
4 4,13 0,87 9 2 11 i2 3 0 0
5 5,52 1,16 10 2 23 22 9 0 0
6 6,92 1,44 14,5 3 43 39 17 4 0
7 8,44 1,75 15 3 75 68 43 16 0
8 9,8 2,03 17 3 183 114 94 44 3
9 11,1 2,31 20,5 4 309 188 193 107 15
10 12,3 2,57 23,5 4 747 300 407 254 62
11 13,6 2,83 24,5 4 1463 478 797 579 193
12 14,9 3,08 27,5 4 3381 746 1510 1285 554

Analizujac wyniki w Tabeli 2 mozna zauwazyé, Ze algorytmy optymalizacji
(CSD, SS, CSD-SS) sa bardziej skuteczne dla szerszych wspéiczynnikéw mnozenia.
Srednia liczba operacji dla BR jest w przyblizeniu réwna K/2-1, co dla K = 12 daje
5, w poréwnaniu z 3,08 z zastosowaniem technik optymalizacji. Sredni koszt ukfadu
mnozacego wzrasta w przyblizeniu liniowo ze wzrostem szeroko$ci wspétczynnika
mnozenia K, jak to jest pokazane na wykresie (rys. 3 — linia Avg). Podobny
jest przebieg maksymalnego kosztu (na wykresie linia Max), chociaz dla tego
przebiegu odchylenia sa znacznie wigksze, szczegélne dla K, dla ktérego nastepuje
wzrost maksymalnej liczby operacji L (dla K =4, 6, 9). Warto zwrdci¢ uwage, 7¢
wystepuje wzrost kosztu maksymalnego pomimo, ze liczba operacji pozostaje stafa.
W konsekwencji, wyboér najlepszego algorytmu nie zalezy tylko od liczby operacji
dodawania (odejmowania), ale musi zostaé uwzgledniony catkowity koszt uktadu
mnozacego.

Koszt ukladu mnozacego silnie zalezy od wartosci wspéiczynnika mnozacego €0
jest pokazane na wykresie (rys. 4). Mozna zauwazy¢, ze najbardziej kosztowny ukfad
mnozacy wystepuje dla wspolczynnika o warto$ci 60-75% petnego zakresu binarnego.
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dla tego
" nastepuje .
uwage, i 3. UKLADY MNOZACE Z WYKORZYSTANIEM PAMIECI LUT (LM)
staje stata.
)y operacjt 3.1. ZASADA DZIALANIA
szt ukladu -
t Obliczenie dowolnej ograniczonej warto$ciowo funkcji mozliwe jest z wykorzys-
ozacego ¢ | taniem pamieci typu LUT, na ktérej wejicie adresowe podane sa wartoSci argumentow,
Wny uklad | ana wyjsciu otrzymuje si¢ wynik funkcji. Teoretycznie zastosowanie pamieci LUT daje

binarnegd- | najszybsza implementacje funkcji poniewaZ nie jest wymagane zastosowanie zadnych
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ukfadéw arytmetycznych. Niestety, zastosowanie w praktyce pojedynczej pamieci LUT
dla mnozenia jest mozliwe tylko dla matych warto$ci argumentu, poniewaz wielkoé¢
pamigci wzrasta wykladniczo wraz z szeroko$cig argumentu. Na przykiad, dla
L-bitowego argumentu i K- bitowego wspétczynnika mnozenia, wymagana jest pamie¢
o rozmiarze (L+K)-2". Dlatego praktycznym rozwigzaniem jest zastosowanie kom-
binacji matych pamigci LUT i uktadéw dodajacych, poprzez rozbicie argumentu, uzycie
matych pamigci LUT i nastgpnie odpowiednie dodanie wyj$¢ pamigci LUT [3,6,12].
Przyktad takiego uktadu mnozacego jest pokazany na rysunku 5, gdzie operacja
mnozenia Y =A-B jest przeprowadzona wedlug zaleznosci Y =2%B-A
+B-A

biry 7-4
bity 3-0°

wejscie
48
L~
474 A4 Do
LUT LUT komorel
B A Osiagnie
(ang. D«
A712 A 12 najbardz
8 ktorego |
J/ A4 osiggnad
i jezeli te
412 7e komo
do zasto
16 adresowe
wyjscie silnie od

wymagat
techniki.
_ kie mozl

Rys. 5. Uktad mnozacy LM dla szeroko$ci argumentu L = §
1 szerokoéci wspotczynnika mnozacego K = 8

Zawarto$¢ pamieci LUT dla mnozenia ¥ = A - B moze by¢ obliczona bezposrednio
z mnozenia tak jak to jest pokazane na przyktadzie w Tabeli 3.

Warto zwrdcié uwage, ze zawarto$¢ komérek pamieci LUT zalezy tylko od linii
adresowych o wadze mniejszej lub réwnej wadze komoérki wyjsciowej. Dlatego w przed- W U
stawionym przykladzie w Tabeli 3, komérka pamieci y, zalezy tylko od linii adresowej przeprow
ay; y, zalezy od a, i a; itd. W rezultacie szeroko$¢ linii adresowej wzrasta z waga bitu  ukladéw
wyjéciowego pamigci LUT. Maksymalna szeroko$¢ magistrali adresowej jest jednak 16x1 or
ograniczona od géry przez szeroko$¢ n magistrali adresowej pamigci LUT. W rezultacie wiekszy
szeroko§¢ magistrali adresowej komérki y, w ogdlnym przypadku wynosi MAX(i+ 1, n). '/, CLB/
W konsekwencji n— I najmniej znaczacych bitéw pamieci wymaga mniejszej szerokosci zaimplem
magistrali adresowej, a przez to i mniejszych rozmiaréw pamigci, co powoduje znaczacy koszt) do
redukcje kosztéw pamigci i bedzie oznaczane dalej jako LAWR (ang. LSBs Address W k
Width Reduction). Oraz ukta
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>ci LUT Tabela 3
vielkos¢ Zawarto$¢ komérek pamigei LUT (y,-y,) dla réznych wartoci
fad, Fﬂa argumentu podanego na magistrale adresows; wspétczynnik mno-
- pamigd zenia wynosi 19; szeroko$¢ adresu — szerokosé magistrali adreso-
ie kom- wej dla poszczegblnych komdrek pamigci
1, uzycie Adres | warto§¢ |y, Vs Vs ¥s ¥4 Yo
3,6,12].
. 0 0 0 0 0 0 0 0
operacja
Ly 7.4+ ! 19 ol 1 oo | ]
2 38 1 0 0 1 1 0
3 57 1 1 1 0 0 1
Szerokosé adresu 1 1 2 2 2 1
Dodatkowa redukcje szeroko$¢ magistrali adresowej mozna zaobserwowaé dla
komérek pamieci, dla ktérych zawarto§¢ pamigei nie zalezy od pewnej linii adresowej.
Osiagniete dzieki tej metodzie oszczednosei beda dalej w skrécie nazywane jako DAWR
(ang. Don’t care Address Width Reduction). DAWR jest z reguly obserwowany dla
najbardziej znaczgcych bitéw pamigci LUT, co potwierdza przyklad w Tabeli 3, dla
kiorego DAWR wystepuje dla komoérek pamieci ys i y,. Dodatkowe oszczednosci mozna
osiagna¢ dzigki dzieleniu wspélnych komérek pamigci MS (ang. Memory Sharing),
jezeli te komorki maja taka sama zawarto§é. Na przykiadzie Tabeli 3 mozna zauwazyd,
ze komorki pamieci y, i y, sa takie same, dlatego tylko jedna z nich jest wystarczajaca
do zastosowania. Warto w tym miejscu podkresli¢, ze redukcje szerokosci magistrali
adresowej DAWR oraz dzielenie wspélnej pamieci MS nie mozna uogélnié i zaleza one
silnie od wartosci wspétczynnika mnozenia i szeroko$ci magistrali adresowej. Ponadto,
wymagany jest zaawansowany algorytm przeszukujacy i implementujacy wspomniane
techniki. W przedstawionych rozwazaniach zastosowano algorytm poréwnujacy wszyst-
kie mozliwe kombinacje komérek i linii adresowych.
hosrednio
3.2. IMPLEMENTACJIA UKLADU LM W UKEADACH EPGA
y od linii
w przed- W ukladzie mnozacym rozbicie duzej pamieci LUT na mniejsze powinno by¢
\dresowe] przeprowadzone z uwzglednieniem relacji koszt-rozmiar pamieci oraz koszt-rozmiar

waga bitu
st jednak
rezultacie
((i+1, 1)
zerokosci
- 7naczacy
s Address

_ Uktadéw dodajacych. Uklady serii XC4000 firmy Xilinx maja wbudowane pamieci
16X 1 oraz 32x1, jednakze koszt pamieci 32x 1 jest réwny 1 CLB i jest dwa razy
wickszy niz dla pamieci 16x 1 ('/, CLB). Koszt uktadu dodajacego jest rowny
', CLB/bit. Ponadto, istnieje dodatkowa wirtualna pamig¢ 2x1, ktéra moze byé
zaimplementowana jako bezposrednie polaczenie (z ominieciem pamieci — zerowy
- koszt) do ukfadu dodajacego.

W konsekwencji, znalezienie optymalnej kombinacji réznych moduléw pamieci
_ oraz ukladow dodajacych jest skomplikowanym zadaniem, ktére zalezy od rozmiaru
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danej wejSciowej i narzuconej warto$ci wspdiczynnika mnozenia. Na podstawie prze-
prowadzonych badan do§wiadczalnych, dla danej wejsciowej duzo wigkszej niz 4 prefe-
rowanym rozmiarem pamieci jest pamigé 16x 1. Jezeli jednak szeroko$é argumentu nie
dzieli si¢ przez 4, mogg by¢é uzyte rézne bloki pamieci.

a) we b) we 0 we
+6 4 /i"é
~74 A2 A4 A5
Pam. Pam. Pam. Pam.
16x1 16x1 16x1 32x1
| [ |
+ -+ -+
wy wy wy

Rys. 6. Réine korzystne metody implementacji-uktadu mnozacego LM
dla szeroko$ci danej wejSciowej réwnej 6

Rysunek 6 przedstawia kilka dobrych rozwiazan uktadu mnozacego; koszt uktadéw
mnozacych implementowanych w ukladach XC4000 wyniesie dla poszczegblnych
rozwigzaii odpowiednio: a) 11'/, CLB, b) 12 CLB, c¢) 12 CLB. Jak wida¢ roznica
kosztéw dla poszczegdlnych rozwiazafi jest niewielka. Uog6lniajac, jednym z najlep-
szych rozwigzaf jest uklad, ktéry uzywa tylko pamieci 16x 1. Jezeli pozostaje tylko
jedna linia adresowa, ktéra jest niepodzielna przez 4, nalezy uzy¢ bezpoSredniego
potaczenia do uktadu dodajacego.

Uktady serii Virtex firmy Xilinx oferuja jeszcze bogatszy wybdr pamigci. Oprocz
pamigci 16x 1 i 32x 1 wprowadzono w uktadach Virtex dodatkowe duze bloki pamieci
BSR (ang. Block Select RAM) o rozmiarze 4kb i réinej szerokosci magistrali danych:
dkx1, 2kx2, 1kx4, 512x8, 256x16 [13]. Powierzchnia krzemu zajmowana przez
pojedynczy BSR jest porownywalna do powierzchni zajmowanej przez 16 Virtex CLB
(64 RAM 16x 1). Jednakze rzeczywisty koszt tych pamigci moze zaleze¢ od wolnych
zasobéw uktadu FPGA, np. uklad ma juz zajete wszystkie CLB, ale ma jeszcze wolne
zasoby BSR, dlatego rzeczywista zalezno$¢ kosztéw tych pamigci nalezy dostosowaé do
aktualnego projektu. Wykres na rysunku 7 przedstawia ekwiwalentny koszt pamigci
BSR (dodatkowy koszt uktadu po zastapieniu pamieci BSR pamigciami 16x 1 i 32X1
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i podzieleniu przez liczbe uzytych BSR) dla réinych szerokosci wejscia i wspétczynnika
mnozenia. Na podstawie tego wykresu mozna odczytaé, ze pojedyncza pamieé¢ BSR
moze byC zastapiona przez §rednio 8-11 VCLB (okoto 32-44 RAM 16x 1).

) /\\ P

/

X
o

ihe
cwy

09 . . . . . : . . : .
4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
Szeroko$d danej wejsciowe} | wspdlczynnikow

Rys. 7. Powierzchnia uktadu LM dla réznej szerokosci magistrali wejsciowej i wspélczynnika mnozenia K:
a) powierzchnia (podawana dla Virtex CLB (1 VCLB = 2 XC4000 CLB) w skali 1:10 dla LM
z uzyciem tylko pamigci 16x 1 i 32x1; b) liczba uzytych blokéw BSR 256 x 16; ¢) ekwiwalentny
koszt (podawany dla VCLB) jednego bloku BSR w poréwnaniu z rozwiazaniem
przy uzyciu tylko pamigci 16 x1 1 32x 1

Bloki pamigci BSR sg relatywnie duze i dlatego trudno jest znalezé architekture
uktadu mnozacego, dla ktérej sa one catkowicie wykorzystane, a stopiefi wykorzystania
blokéw pamieci bardzo wptywa na ich ekwiwalentny koszt. Konsekwentnie, dla matej
szerokosci magistrali wejSciowej i wspotczynnika mnozenia K (K<8) ekwiwalentny
koszt BSR jest raczej maty (rys. 7), co nie zacheca do uzycia tych pamieci. Dla K< /3
ekwiwalentny koszt BSR wzrasta. Natomiast dla K> 13, dwa lub wigcej bloki BSR sa
uzyte co wymaga uzycia dodatkowych uktadéw arytmetycznych oraz ponownie pojawia
si¢ problem pelnego wykorzystania pamieci BSR (wystepuje efekt ziarnistoéci duzych
blokéw BSR), przez co zmniejsza sie ekwiwalentny koszt pamieci BSR. Dla K = 16,
liczba uzytych blokéw BSR wzrasta gwaltownie, jako ze bloki BSR s3 grupowane
W pary stanowigce w sumie duzg pamie¢ 256 X 32, co réwniez zmniejsza ekwiwalentny
koszt BSR. Dalsze zwickszanie K powoduje wzrost ekwiwalentnego kosztu, wydaje sic
Jednak, ze warto$¢ maksymalna 11 nie zostanie przekroczona.

Wykres A na rysunku 7 pokazuje koszt LM przy uzyciu tylko pamieci 16x 1
132x1. Mozna zauwazyé gwattowny wzrost kosztu ukladu mnozacego dla K = 9, 13,
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17, 23, kiedy to K przekracza liczbe podzielng przez 4 — liczbe wejS¢ do pamieci
16X 1.

W przedstawionych rozwazaniach w celu znalezienia optymalnej architektury
uktadu mnozacego wykorzystano technike przeszukiwania wszystkich mozliwych kom-
binacji (ang. exhausted search). Zostaly rozpatrzone wszystkie mozliwe i korzystne
kombinacje pamieci BSR (32x1 i 16x 1) oraz ukladéw dodajacych i zostal wybrany
najlepszy uktad. W celu wizualizacji rozwazanych architektur na rysunku 8 przed-
stawiono przyktad ukiadu mnozacego, w ktérym uzyto kombinacje réZznych pamieci
RAM 1 uktadu dodajacego. W przyktadzie tym (jak i we wszystkich rozwazaniach
w tym podrozdziale) nie uwzgledniono mozliwej optymalizacji MS i DAWR, ze
wzgledu na ich Sciste powiazanie z warto$ciag wspdiczynnika mnozenia. Dlatego po
uwzglednieniu tych optymalizacji schemat na rysunku 8 moze ulec dalszej komplikaciji.

Warto podkre§li¢, ze opisane tutaj wyniki zostaly uzyskane dzieki specjalnie
zaprojektowanemu w tym celu pakietowi AuToCon (ang. Automated Tool for Con-
volution processor design) napisanemu w jezyku C++ 1 VHDL, ktéry automatycznie
generuje optymalng architekture uktadu mnozacego. Dokladne opisanie dziatania tego
narzedzia przekracza ramy tego artykutu. Program AuToCon nie zaklada jakichkolwiek
zwigzkoéw pomiedzy kosztami modutéw pamieci i uktadéw dodajacych, dlatego moduty
pamiegci moga by¢ dowolnie zdefiniowane i program moze by¢ uzyty dla roznych rodzin
uktadéw FPGA, a takze dla projektow ASIC. Parametrami wejSciowymi jest koszt
uktadow dodajgcych oraz rozmiar i koszt modutéw pamigci. WyjSciem programu jest
plik tekstowy VHDL, ktéry po syntezie moze by¢ zaimplementowany do dowolnego
ukiadu FPGA.

N > o)

P 7 //5 //4 //1 //7 P //4 //1
256%16 32x1 3x16x1 | 2x1 | 256x16 32x1 3x16x1 || 2x1 |
M6 41 43 /}/1 X6 41 43 ,|/1

421 A
| 14
+ 27
21
28

Rys. 8. Uklad mnozacy LM dla K = 14

W przedstawionych rozwazaniach uwzgledniono jedynie uklady serii XC4000
i Virtex firmy Xilinx, ale podobne wiasciwo$ci majg réwniez inne uktady FPGA. Na
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przykiad, uktady Apex 20k firmy Altera [14] maja podobne relacje kosztéw jak
w przypadku ukladow Virtex. Apex posiada czterowej$ciowa pamieci LUT 16x 1
i dedykowany uklad generacji przeniesienia w kazdym elemencie logicznym LE (ang.
Logic Element) oraz posiada duze bloki pamieci (128x 16, 256x8, 512x4, 1024 %2
12048 x 1) w ESB (ang. Embedded System Block). Rozmiar pamieci dla ukladéw Apex
jest o potowe mniejszy niz w przypadku BSR uktadéw Virtex, jakkolwiek w przewaza-
jacej wigkszosci 4kb BSR nie jest w petni wykorzystany i dlatego réwnie znaczaca
réznicg jest brak pamieci 32x 1 dla uktadéw Apex.

Nalezy zwr6ci¢ uwage, ze liczba uzytych blokéw BSR zalezy od relacji kosztow.
Na przyktad, dla 16-bitowego uktadu mnozacego (K = 16) liczba BSR wzrasta z maleja-
cym kosztem pamieci BSR, jak to jest pokazane w Tabeli 4.

Tabela 4

Wptyw kosztu bloku pamigci BSR na architekture LM dla K = 16;
dla kosztéw: 16x1 0,25 VCLB oraz sumator = 0,25 VCLB /bit

Koszt BSR Koszt Koszt Ekw. koszt
[OVCLB] liczba BSRs | LUT RAM Sumatora BSR
[VCLB] [VCLB] [VCLB]
<6,25 4 0 6 725

Bloki pamigci BSR podczas implementacji bardzo czgsto nie sq w pelni wykorzys-
tywane (patrz przykiadowy schemat z rysunku 8, w ktérym jedna linia adresowa pamieci
BSR nie zostata uzyta), co moze sugerowaé o ich nieoptymalnych rozmiarach. Pamieci
BSR: 4kx1,2kx2, 1 kx4 oraz 512 x 8 nigdy nie zostaly uzyte, a wykorzystywane byly
tylko pamigci 256 x 16. W konsekwencji korzystne wydaje sie wprowadzenie pamigci
o szerszej magistrali danych, np. 128 x32. Uog6lniajac, mozna stwierdzié, ze optymalna
wielko§¢ pamieci, aby zostala w petni wykorzystana powinna by¢ nastepujaca:

Wy= W+ W,—W, )

gdzie: Wy, — szerokos¢ magistrali danych; W, — szerokos¢ wspotczynnika konwolucjiy
W, — szerokos¢ magistrali adresowej; W, — szerokos¢ magistrali adresowej
nastepnej mniej kosztownej pamieci, dla ukfadu Virtex W, = 5.

Podstawiajac do réwnania (7) W, = 13, W, =8, W, = 5 otrzymujemy W, = 16, co
odpowiada pamieci 256x 16, i dlatego maksymalny ekwiwalentny koszt pamigci BSR
jest obserwowany na rysunku 7 dla szeroko$ci wspétczynnika mnozenia K = /3.

Dodatkowe oszczedno§ci mozna uzyskaé w przypadku, gdy binarny zakres wejécia

| nie jest w pelni wykorzystywany. Na przykiad, dla zakresu danej wejsciowej 0-127
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(zakres binarny) oraz dla zakresu 0-99 (zakres dziesigtny) i wspdiczynnika mnozenia
réwnego 81, wynik implementacji uktadu mnozacego wynosi odpowiednio: 14,5 CLB
oraz 13,5 CLB (dla XC4000).

Ponadto zoptymalizowa¢ moiZna arytmetyke liczb ujemnych. Generalnie obszar
optymalizacji moze by¢ podzielony na cztery zakresy:

e Wspotczynnik mnozenia i dana wejSciowa jest dodatnia — nie uzyskuje si¢ zadnej
optymalizacji.

e Wspobtczynnik jest dodatni, a dana wejSciowa jest zapisana w kodzie uzupetnien do
dwoch. W tym przypadku tylko najbardziej znaczacy blok pamieci operuje na
liczbach ujemnych i dodatnich, pozostate bloki tylko na liczbach dodatnich. W tym
przypadku réwniez nie mozna uzyskac zadnej optymalizacji.

o Ujemny wspélczynnik mnozenia i dodatnia dana wejsciowa. Wszystkie pamigci LUT
operuja na danych ujemnych (w kodzie uzupetlniei do dwéch — TC), dlatego
dodawanie moze byé zastapione odejmowaniem i dzigki temu wszystkie pamigci bedg
pracowaly tylko na dodatnich liczbach (wspétczynnik mnozenia jest zanegowany,
a przez to dodatni). W konsekwencji bit znaku nie bedzie musiat by¢ implemen-
towany i wszystkie pamigci LUT beda o jeden bit wezsze. Niestety podwdjne

odejmowanie (s = —a— b) nie moze by¢ zaimplementowane w uktadach FPGA i musi
by¢ odtozone do nastepnego poziomu dodajacego (s = —(a+Db)), co powoduje, 7e
wynik dodawania jest zanegowany (s = —a—b—c—... = —(a+b+c+...)), a takZe na

koniec konieczne jest dokonanie dodatkowej operacji negacji co jest raczej kosztow-
ne. Dlatego najlepszym rozwigzaniem jest uzycie odejmowania dla wszystkich pamie-
ci LUT z wyjatkiem ostatniej najmniej znaczacej. Dzigki temu przetamany jest
faficuch podwojnego odejmowania. Wybér padt na LSB LUT poniewaz w tym
wypadku mozliwe jest kopiowanie bitéw LSB przy przesunieciu bitowym dwich
argumentéw jak to bylo opisane w podrozdziale 2.1.

e Ujemny wspétczynnik mnozenia i dana wejsciowa w formacie uzupetniefi do dwoch.
W tym przypadku wszystkie pamigci oprocz MSB LUT operuja na danych ujemnych
i dlatego powinny by¢ zaimplementowane tak jak w poprzednim zakresie. MSB LUT
operuje jednak na danych w kodzie uzupehieni do dwoch dlatego jego wyjScie moze
by¢ dodawane do wyniku. Jednakze ta operacja dodawania moze zakltociC etap
bezposredniego kopiowania LSB dla pozostatych operacji odejmowania. Dlatego
korzystne wydaje sie rowniez dla tej pamieci zastosowanie operacji odejmowania,
czyli uktad dziata podobnie jak dla poprzedniego zakresu.

4. POROWNANIE UKEADOW MNOZACYCH

4.1. POWIERZCHNIA UKLADU

W przedstawionych rozwazaniach oméwiono dwie rézne techniki implementacji
KCM: LM oraz MM. Dlatego powstaje pytanie, kt6ra z nich jest bardziej efektywna.
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OZeNnia Wykres na rysunku 9 przedstawia ich wzajemne zaleznosci uwzgledniajac wartosci

» CLB érednie zajmowanej powierzchni. Analizujac wykres na rysunku 9 mozna zauwazyc, ze
dla XC4000 uktad LM jest preferowany dla K<4, a dla K=35 najlepszy rezultat jest

obszar 7 reguly osiagnigty dla ukladu MM. Warto jednak zwrdci¢ uwage, Zze wybdr pomiedzy
uktadami LM i MM zalezy od wybranego wspéiczynnika mnozenia i wykres z rysunku

zadnej 9 pokazuje tylko statystyczna relacje pomiedzy tymi uktadami. Dlatego obie architek-
tury powinny by¢ przeanalizowane 1 lepsza z nich wybrana dla konkretnego przypadku.

iefi do Jednakze, analizujac stosunek MM/best mozna dojs¢ do wniosku, ze dla K>5 zysk

uje na z uzycia ukfadu LM jest minimalny i jego znaczenie spada wraz ze wzrostem K.

W tym

i LUT 15 —

@ LMMM -

dlatego 14 1—{ B MMibest __ I T
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dwoéjne
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dwoch. Rys. 9. Relacja pomiedzy stosunkiem $rednich powierzchni ukladu XC4000 zajetych przez LM/MM

emnych oraz MM /best. Wynik dla réznej szerokosci K danej wejéciowej (zakres danej wejsciowej

3B LUT 0+2%—1) i wspélczynnika mnozenia (zakres: 1 +2%~1)

ie moze

ié elap Z wykresu na rysunku 9 1 Tabeli 2 mozna wysnué bardziej ogblny wniosek: dla uktadu

D 1ateig;> MM optymalizacja typu CSD i SS jest coraz bardziej skuteczna wraz ze wzrostem K.

owania,

Kolejnym aspektem wzajemnych poréwnai jest badanie relacji ilo§ciowych jak
duzg redukcje powierzchni mozna osiagnaé dzigki zastosowaniu technik optymalizacji
MS i DAWR dla LM. Wedtug wynikéw doswiadczalnych uzyskuje sig §rednio zmniej-
szenie powierzchni uktadu o 5+20% w zalezno$ci od szerokosci wejScia K, przy czym
optymalizacja ta jest bardziej skuteczna dla matych pamieci LUT.

42. CZESTOTLIWOSC PRACY

mentacji

ity W poprzednim rozdziale rozwazana byta tylko powierzchnia zajmowanego uktadu.
exty g

W rzeczywistym ukladzie nalezy jednak rozwazy¢ zaréwno powierzchnie jak i czestot-
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Rys. 10. Srednia zajmowana powxerzchma.ukladu mnozacego (bez potpkpwoém) i ok{es zegara z/bez Pona
potokowosci dla MM, LM i Core Generator [15]. Wynik implementacji
dla uktadu XC4000E-1, 8-bitowej danej bez znaku CSD. Al
oraz losowo wybranych wspotczynnikéw mnozenia: 41, 108, 132, 190, 225 dodawani
bitéw pr:
liwo$¢ pracy ukladu (w szczegélnosci stosunek warto§ci powierzchni do czestotliwosci T w kod
pracy ukfadu). W konsekwencji, aby zwigkszy¢ przepustowo$¢ uktadu mnozacego ogdlna lic
nalezy zastosowal architektur¢ potokowa tym bardziej, ze po kazdym elemencie blokow p:
logicznym uktady FPGA zawieraja wbudowane rejestry typu D. Dlatego w pierwszym nego roz
przyblizeniu zastosowanie architektury potokowej nie wymaga dodatkowej powierzchni a szybko§
ukfadu FPGA. Jednakze, niektére sygnaly nie wymagajg logiki, dlatego czesto rejestry w ramach
potokowe musza by¢ uzyte bez powiazanej logiki, zgodnie z zasada tnij-wstaw (ang. Przed
cut-ser) [7]. W konsekwencji dla catkowicie potokowej architektury (rejestry wystepuja przez stak
po kazdej logice), powierzchnia zajmowana przez uklad jest okre§lona raczej przez wykonany
liczbe rejestréw niz liczbe uzytej logiki (uktadéw dodajacych i pamieci). Dodatkowa wanego o
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powierzchnia zajmowana przez uktad potokowy znajduje si¢ w zakresie 0-50% i redu-
kuje si¢ do zera dla mniejszej liczby etapdw potokowodci gdy np. rejestry s implemen-
towane co dwa poziomy logiki. Jednakze redukcja liczby etapéw potokowych powoduje
zmniejszenie czestotliwosci taktowania uktadu. Z drugiej strony, architektura potokowa
powoduje znaczne zwigkszenie czestotliwosci pracy uktadu i dlatego w wigkszosci
przypadkéw mozna zaakceptowac wzrost powierzchni uktadu potokowego, szczeg6lnie
wtedy gdy nie jest on duzy. Warto podkresli¢, ze koszt rejestréw zostal réwniez brany
pod uwage podczas poszukiwania optymalnej architektury ukladu mnozacego. Dla
przyktadu, technika optymalizacji SS ma tendencje do implementacji duzej liczy
rejestrOw w przeciwiefistwie do techniki CSD i dlatego metoda CSD jest skuteczniejsza
dla architektury potokowe;.

Wykresy na rysunku 10 przedstawiaja §rednia powierzchnie i okres zegara dla
uktadow MM 1 LM. Widaé, ze uklady MM sg bardziej efektywne niz LM i charak-
teryzuja si¢ tylko nieznacznym spadkiem czestotliwodci pracy spowodowanej propaga-
cja przeniesienia w dedykowanym ukladzie dodajacym. Spadek szybkoséci w niektérych
przypadkach moze powodowaé, ze przy poréwnywalnych powierzchniach uktadu bar-
dziej optymalng architekturg jest uktad LM. Wykres na rysunku 10 przedstawia réwniez
wynik implementacji dla komercyjnego programu Core Generator [15]. Uwidacznia on
takze, ze rozwigzanie ukladéw MM i LM opracowane w ramach referowanych w tym
artykule badafl przewyzsza to rozwiazanie komercyjne.

5. WNIOSKI

W prezentowanych rozwazaniach przedstawiono dwie r6zne architektury implemen-
tacji mnozenia: LM 1 MM. Wyniki do§wiadczalne pokazuja, ze dla matych szerokosci
wejscia 1 wspdlczynnika mnozenia uktady LM sg z reguty lepsze, ale ze wzrostem tych
szerokosci uktady MM staja sie coraz bardziej atrakcyjne i przewyiszaja uktady LM.
Dzieje sie tak dzigki wigkszej efektywnosci optymalizacji CSD i SS.

/bez Ponadto, podano ulepszony algorytm konwersji z reprezentacji binarnej do kodu
CSD. Algorytm ten uwzglednia fakt, ze koszt odejmowania jest wyzszy od kosztu
dodawania poniewaz dla odejmowania nie zachodzi kopiowanie najmniej znaczacych

. bitbw przesunigtego w prawo odjemnika, W konsekwencji odejmowanie (symbol
liwosci i T w kodzie CSD) jest implementowane tylko wtedy gdy dzieki temu zmniejszy sie
7.4Ceg0 | ogolna liczba operacji. Oprécz tego, dla architektury LM opisane zostato uzycie réznych
mencie . blokéw pamieci, co wymaga uzycia zaawansowanych technik i wyszukiwania optymal-

WSZYm nego rozwiazania. Na zakofczenie zostaly podane relacje pomigdzy powierzchnia,

erzchni | aszybkoscia omawianych architektur. Warto w tym miejscu podkreslié, ze osiagniete

rejestry | wramach prezentowanych badan rozwiazanie przewyZsza rozwiazanie komercyjne.

w (ang. : Przedstawiono takze rézne metody i rezultaty implementacji dla uktadu mnozacego

stepuja | przez staly wspdtczynnik. Warto podkresli¢, ze najwigkszy zakres pracy, kiéry zostat

j przez . wykonany w ramach prowadzonych badan, zostal wlozony w opracowanie zautomatyzo-

latkowa . Wwanego oprogramowania narzedziowego AuToCon do syntezy tych ukladéw. Dzicki
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temu, bez udziatu cztowieka i bez jego rozleglej wiedzy na temat budowy ukladéw
mnozacych w uktadach FPGA, generowany jest kod VHDL uktadu mnozacego, ktéry po
syntezie moze by¢ implementowany do rzeczywistego ukladu FPGA. Zbudowane
oprogramowanie wspomagajace AuToCon nie zaklada jakichkolwiek wstepnych relacji
kosztow i dlatego moze by¢ uzyte dla dowolnego uktadu FPGA, a nawet uktadéw typy
ASIC. Parametrami wejSciowymi programu AuToCon sa: zakres danej wejSciowe;,
warto§¢ wspbiczynnika mnozenia, koszt uktadu dodajacego 1 rejesttdw oraz rozmiar
i koszt pamieci. W konsekwencji dzigki opracowanemu oprogramowaniu AuToCon, nie
tylko zredukowany zostat koszt uktadu mnozacego przez staty wspétczynnik, ale
réwniez znaczaco zostat skrdcony czas realizacji projektu.
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K. WIATR, E. JAMRO
CONSTANT COEFFICIENT MULTIPLICATION IN FPGA STRUCTURES

‘ Summary

This paper investigates different architectures implementing bit-parallel constant coefficient multi-
plication in FPGA structures. At first the multiplierless multiplication (MM) architectures employing Canonic
Sign Digit (CSD) and sub-structure sharing methods are addressed, and a novel algorithm for the conversion
from two’s complement to CSD representation is presented. In the second part of this paper the Look up table
based Multiplication (LM) is investigated. Correspondingly, the usage of different memory modules and
finding the optimal combination of the memory and adders are considered. The LM architecture considers also
reduction of the address width for each memory cell and the possibility of memory sub-structure sharing (the
search for the same memory cells is implemented). Finally the implementation results for Xilinx XC4000 and
Virtex families are presented. As a result, the MM generally surpasses the LM architecture, however the actual
choice between these two architectures is coefficient and input parameters dependent.

Keywords: dedicated circuits, specialised processors, programmable logic devices, distributed arithmetic
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Szerokopasmowy uktad formowania
wiazki antenowej dookdlnego systemu
namiaru Zrédet promieniowania
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Systemy namiaru zrédel promieniowania clektromagnetycznego uzywane s do wy-
krywania i pomiaru parametréw sygnaltéw promieniowanych przez rézne urzadzenia. Wykorzy-
stuja one czesto monoimpulsowe sposoby pracy. Zbudowane s3 z dookélnej sieci antenowej
oraz ukladu formowania wiazki antenowej. W artykule przedstawiono ukiad formowania
zlozony z szesciu sprzggaczy kwadraturowych i dwéch prowadnic falowych. Ponadto zamiesz-
czono oméwienie metody i wynik analizy teoretycznej wraz z wynikami pomiaréw modelu
pracujacego w pa$mie 2+4GHz.

Stowa kluczowe: namiar, ukiad formowania, sprzegacz kierunkowy, promieniowanie elektro-
magnetyczne

1. NAMIAR ZRODEE. PROMIENIUJACYCH

W rozpoznaniu elektronicznym, w zaleznoéci od jego zadan wykorzystywany jest
pomiar wielu parametréw sygnatéw. Najczesciej okre$lana jest czestotliwo$é, parametry
| czasowe, a nastepnie rodzaj i lokalizacja Zrodla. Dla okre§lenia parametréw sygnaléw
| radioelektronicznych, trwajacych niekiedy dziesiatki lub setki nanosekund potrzebne sg
. odbiorniki szerokopasmowe. Do grupy tej zalicza si¢ odbiorniki detektorowe, natych-
miastowego pomiaru czestotliwosci oraz superheterodynowe nie przestrajane odbiorniki
macierzowe. W obecnej chwili najczesciej wykorzystywanym jest odbiornik natych-
| miastowego pomiaru czestotliwoéci NPCz. Gwarantuje on pomiar parametréw w sys-
. temie monoimpulsowym.

Przeprowadzone analizy i testy potwierdzaja, 7e wykonanie dokladnego i szybkiego
Namiaru Zrédta promieniowania elektromagnetycznego pracujacego losowo lub krétko-
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trwale, mozliwe jest jedynie przy zastosowaniu metod monoimpulsowych. Namiar moze
by¢ realizowany metodg fazowa, amplitudowa lub amplitudowo-fazowa. Wyrdzniane
metody fazowe opieraja si¢ na wykorzystaniu réznicy faz ¢ sygnaléw odbieranych przez
minimum dwie anteny odpowiednio usytuowane (rys. 1). Wystepujaca rézZnica drog
(AR = R,-R)) sygnaléw odbieranych przez anteny powoduje uzaleznienie okreSlane;
warto$ci kata 0 jako namiaru.

R2

® h R1

Rys. 1. Zasada funkcjonowania monoimpulsowo-fazowej metody namiaru

Réznica faz sygnatéw ¢ wywolana roznica drég AR oraz namiar 6 mozna oceni¢
korzystajac z zaleznoSci:

d 3
Q= Zyrim sinff 0= arcsin% (h

gdzie: A — dtugos¢ fali, d — baza
Doktadno$é namiaru wykrywanego promieniowania zalezy od doktadnosci pomiaru
roznicy faz analizowanych sygnatow:

A
—d?i = 272:% ccos@  AO = B

70 @

Zni—-cos()

gdzie: A ¢ — blad okreslenia réznicy faz sygnatow.

Poréwnujac metody monoimpulsowego pomiaru wspotrzednych katowych mozna stwie-
rdzi¢, ze doktadnosci metod fazowych sa o rzad wyzsze od dokladnosci uzyskiwanych
metodami amplitudowymi. Stosujac metodg fazowego interferometru mozna uzyskac
doktadnoéé rzedu 0.1°+3°, a dalszy wzrost precyzji pomiaru moze byC osiggniety
poprzez stosowanie modyfikacji rozwiazaf ukladowych.
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Przyktadem dookélnego systemu namiaru jest ukiad anten potaczony z wielowrot-
nikiem mikrofalowym bedacym uktadem formowania wigzki antenowej (rys.2) {1, 3, 6].
Fazy sygnaléw na wyjéciach ukladu formowania sygnatéw sg funkcjami réznicy drog od
wejécia do wyjScia. Jednocze$nie sg one zmodulowane w amplitudzie wlasno$ciami
kierunkowymi anten. Analiza przesunigé fazowych sygnatéw z odpowiednio dobranych
wyj$¢ pozwala na natychmiastowe okreélenie kierunku na Zrédio promieniowania
znajdujacych sig w obserwowanym obszarze. Szybki pomiar réznicy faz umozliwia
mikrofalowy dyskryminator fazy (MDF) [8].

Zespdt
anten

Uktad formowania
wigzki antenowej

Mikrofalowy
Dyskryminator
Fazy
(MDF)

ocenit

Rys.2. Schemat blokowy dookélnego systemu namiaru

Tak wigc, dookdlny system automatycznego wykrywania sygnatéw radiolokacyjnych
skfada si¢ z cylindrycznego szyku antenowego, uktadu formujacego wiagzke antenowa
oraz uktadu MDF jako miernika fazy. Szyk antenowy zbudowany jest z 2n jednakowych
anten roztozonych regularnie na okrggu. Zaleta uktadu kotowego jest to, ze moze on by¢
stosowany do przeszukiwania przestrzeni w zakresie 360° lub mniejszym bez konieczno-
_ $ci mechanicznego obracania systemu antenowego [3, 4, 5].

yorniaru

2. UKEAD FORMOWANIA WIAZEK ANTENOWYCH

Uktad formowania wiazek antenowych rozdziela sygnaty wejsciowe do poszczegdl-
nych wyj$é, wprowadzajac odpowiednie przesunigcia fazowe [3,5,6]. Przyktadowe
rozwigzanie sieci formowania przedstawiono na rys. 3. Moce sygnatéw wejSciowych sg
dzielone na wszystkie wyjécia réwnomiernie i posiadaja stale r6inice faz migdzy
wyjSciami. Analiza parametréw ukladu formujacego pozwala znalezé wrota wyjsciowe,
dla ktérych réznice faz miedzy sygnatami wyjSciowymi odpowiadaja katowemu roz-

a stwie-
'wanych
uzyskaé
iagniety
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mieszczeniu anten odbiorczych dofaczanych do jego wejsé. Ceche ta okresla odpowiedni
dobor przesuwnikéw fazy w potaczeniu z wielkoscia sieci formowania. Oznacza to, 7e
analizujac wilasnosci fazowe sygnatéw w okre§lonych wrotach wyjsciowych uktady,
otrzymamy informacje odpowiadajaca kierunkowi odbieranego sygnatu.

wrota wejsSciowe
1 2 3 4

L1 L3 L4 L2

| l l
5 6 7 8
wrota wyjsciowe

cym uk
polozen
nie pos
pIZEsSuw
uklad f
wystepu

Rys. 3. Struktura ukladu formowania wiazki antenowej systemu 4-antenowego

Prezentowany uklad skiada sie z czterech sprzggaczy 3dB/90° i czterech odcinkdw linii
je faczacych (L,+L,). Odcinki L, 1 L, oraz L, i L, sa parami rowne. Jednoczes$nie
odcinki L, i L, sa dluzsze o 1/8 dlugosci fali od odcinkéw L, i L,. Odpowiada to
przesunigciu fazowemu 45° na $rodkowej czestotliwosci pasma pracy uktadu. Parametry
elementdéw skladowych sg tak dobrane, aby droga fazowa od wejscia do wyjscia
charakteryzowala si¢ zatozona réznicg faz. Dla §rodkowej czgstotliwosci pasma pracy,
zmiany faz ¢ miedzy odpowiednimi wyjsciami i wejSciami oraz réznice faz A miedzy
wrotami wyjSciowymi 7-5 i 7-6 dla uktadu z rys. 2 przedstawiono w tabeli 1.

OkreSlajac réznice faz sygnatdéw na wyj. 7 1 wyj. 5 lub na wyj. 7 i wyj.
6 zauwazymy, ze odpowiadaja one rozlozeniu anten na kole w punktach o azymucie
45°, 135°,225°1 315°. Réznica migdzy parami wyj$¢ 7 i 5 oraz 7 i 6 polega na innym
kierunku obiegu kota przy zatozeniu tego samego potaczenia anten z wejSciami. Mierzac
zatem rdznice faz sygnatéw z odpowiednich wyj$¢ mozemy okresli¢, z ktérego wejscia
sygnal pochodzi. Jezeli do wejs¢ dotaczone sa anteny kierunkowe to uzyskujemy
mozliwos¢ okreslenia namiaru Zrodta odbieranego promieniowania. Wyznaczajac roznice
faz miedzy wybrang para wyj$¢, otrzymamy odwzorowanie przestrzennego usytuowania
anten. Wymienione wartoSci réznic faz A przedstawione w tabeli 1 wynikaja z paramet-
row i struktury ukladu formujgcego. Blad namiaru wyrazi sie rdznica warto$ci kata
obliczonego i rzeczywistego kata przychodzenia sygnatu ©. W prawidlowo funkcjonuja-
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Tabela 1
Wartodci zmian faz sygnaléw
Nr wyj.
5 6 7 8 P95 P9
Nr wej.
—45°
1 45° | 135° | 90° | 180° | +45°
(+315%)
—-135° -225°
2 135° 1 225° | 0° 90° | (+225°%
(+135°)
+225°
3 90° 0° | 225° | 135° | +135°
(+135°)
—45°
4 180° | 90° | 135° | 45° +45°
(+315°)

cym uktadzie wskazanie miernika fazy dotaczonego do wyjs¢ sieci okre§laé bedzie katowe
polozenia anten, a tym samym warto$ci namiaru Zrodta. Przedstawiony ukiad formowania
nie posiada jednak wiasno§ci ukladu szerokopasmowego ze wzgledu na wystepujace
przesuwniki fazy zrealizowane na odcinkach linii diugich. Na rys. 4 przedstawiono podobny
uktad formowania sygnaléw, gdzie w roli elementu gwarantujacego przesunigcie fazy
wystepuje uklad tandemowego polaczenia dwéch sprzggaczy z liniami odniesienia L, 1 L,.

wrota wejsciowe
1 2 3 4

> |><

L1 =< L2
C ]

>

! I l !
5 6 7 8

Rys.4. Uklad formowania wigzki antenowej systemu cztero antenowego
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Wartosci faz sygnaléw migdzy poszczegélnymi wrotami wyjsciowymi, a wejsciowymi
oraz réznice faz A@ migdzy wrotami wyjéciowymi 7-5 i 7-6 dla §rodkowej czestotliwo-
$ci pasma pracy przedstawiono w tabeli 2. Okre§lajac r6znice faz sygnaldéw na wyj.
71 wyj. 5 lub na wyj. 7 i wyj. 6 zauwazymy, ze odpowiadaja one rozfoZeniu anten
podobnie jak w poprzednim przypadku na kole w punktach 45°, 135°, 225° i 315°.
Wykorzystanie podukiadu tandemowego potaczenia dwoch sprzegaczy kierunkowych

w miejsce dwoch krzyzujacych sie linii transmisyjnych zmienia cechy uktadu.
Tab
Zmiany faz sygnatéw abela 2
Nr wyj.
5 6 7 8 P05 PP
Nr wej.
+45°
1 —135°] 135° {-180°] 90° —45°
(-315%)
135° 225°
2 135° | 45° | -90° |-180°
(-225°) | (~135°9
+315°
3 —180°| ~90° | 45° | 135° | -135°
(~45°)
45°
4 90° |-180°} 1353° |-135° ~45°
(-315%

Upraszcza realizacje techniczna, a jednocze$nie umozliwia wykonanie w technologii
NLP na wspdlnym podtozu.

Rozwazania analityczne przeprowadzono dla uktadu zawierajacego bezstratne
sprzegacze zblizeniowe 3dB o transmitancjach: do wrét bezposrednich:

Vi F

- S — T} ef% (3)
\f~—~kzcos(~)+jsin® 7|

T,

do wrét sprzezonych:
Jksin®

= e =|C.le/? “)
N1-#2 cos®+;sin® €l

Cs

gdzie: f, — czestotliwo$¢ Srodkowa odpowiadajaca dtugosci fali 4,
® — elektryczna dlugosé sprzegacza, k — wspotczynnik sprzeZenia sprzegacza

n f
©=_.1 ®)]
2 £
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vymi 3. UKLAD WZGLEDNEJ ZMIANY FAZY

liwo-

Wyj. | Zasadniczymi elementami sieci formujacej oprécz sprzegaczy kierunkowych sa
anten § przesuwniki fazy (PF). W wersji podstawowej moga by¢ zrealizowane w oparciu o linie
315°, . dlugie. Linia transmisyjna o okre$lonej dtugosci [ powoduje opdZnienie fazowe ¢ /:
wych §

! 27
g
? ¢, =—1 (0)
| A
bela 2 %
| gdzie: A — dhugosé fali elektromagnetycznej,
E Réznica faz wynikajaca z réznicy dhugosci pomiedzy dwiema liniami L,, L, w funkcji
% czestotliwosci jest proporcjonalna do réznicy ich dhugosci. Charakterystyki fazowe oraz
. wnoszong wzgledng réznicg faz dwoch réznych linii przedstawiono na rys. 5.
%
: ~55
i 5
4 B
. Bl e — e P -
e S L A I E
| \ ---------
| ¢ L 120 — T
z - \
% ¢ 12 155
% co
4
E ~194
§
% —~225
. 2010° 250107 3e10? 350107 40107
§ f
% [Hz]
. -
0logli % R
. L
.
stratne . s \
. T
b ri-¢r2 ~45 45
A3)
53 \\
T s 259107 3e10? 350107 4e10”
(4)
;
Hz)
Rys.5. Wiasnodci fazowe linii transmisyjnych w funkcji czestotliwodei
cgacza

Przedstawiony uklad na rys. 3 wykorzystuje linie dugie jako przesuwniki fazy. Niestety
fatwo zauwazy¢, ze posiada on cechy ukfadu ,,waskopasmowego”. Zmiany wartoSci

(5)
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wnoszonej roznicy faz w funkcji czestotliwosci (rys. 5) beda przyczyng btedow
w ukladzie pracujacym szerokopasmowo.

Przeprowadzona analiza teoretyczna oraz uzyskane wyniki do§wiadczen przyczynity
si¢ do zrealizowania modelu przesuwnika fazy z wykorzystaniem tandemowego polacze-
nia dwoch sprzegaczy kierunkowych. Strukturg przesuwnika przedstawiono na rys. 6 [2].

a) b)
SK1 SK2 SK 1 SK2
Th
Cs
2x 3 dB/90° 2% 3 dB/90°

Rys.6. Tandemowy przesuwnik fazy: a) struktura ukladu; b) graf przeptywu

Traktujac powyzszy czterowrotnik jako zastgpcze ,,skrzyzowanie linii” nalezy oczeki-
wac, Ze jego wiasnoSci w postaci warto§ci modutéw parametréw S okreSlajacych

wlasnosci  transmisyjne  wynosi¢  powinny  odpowiednio:  [S,,| =1S,,| =0,
|S4l| = |S32i = 1. Oznacza to, ze sygnat doprowadzony do wrét 1 propaguje sie wylacz-
a) 1.05
IT 44[ ! —
- I
0.95
2010° 25010 310° 350107 4010°
£ (me)
b) 0.15
|7 31 |00 k
0 9 9 9 9 9
2010 2510 3410 3510 410
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Rys. 7. Charakterystyki amplitudowo-czestotliwosdciowe tandemowego ukladu |, skrzyzowania™:
a) zmiany amplitudy sygnalu we wrotach wyjéciowych 4
b) zmiany amplitudy sygnalu we wrotach wyjéciowych 3

TOM 47

nie do
tanderr
nia” p
dla cze

b)




lekom. TOM 47 - 2001 SZEROKOPASMOWY UKEAD FORMOWANIA... 263
edéw nie do wrot 4, a w przypadku wrét 2 — do wrét 3. Uproszczony graf przeptywu dla
tandemowego potaczenia dwéch sprzegaczy kierunkowych petniacych role ,,skrzyzowa-
2ynity nia” przedstawiono na rys. 6b. Transmitancje T,,,, _,, okreslajace wlasnosci tandemu
tacze- dla czestotliwosci Srodkowej pasma pracy posiadaja postaé:
6 [2]. :
| PR T
Tys =(C-C)+(T, T) =—e+—e7 = —(e7+¢77)
' o 2 2 2
(7N
. 1 =z 1 = z x
Ths 1 =(C TY)+(T, C)=—€"T4+—¢e77 = — (724 ¢77)
‘ ‘ ‘ 2 2 2
a) 0
‘o
=] __45 T o
czeki- el
jacych § 0 TR — s :
2' = 0) % T, ..
ytacz- i Os4 135 — e
§ ~180
~225
, 9 9 9 9 9
4 § 2e10 2.5010 3s10 3.5¢10 4010
— | f [Hz)]
.
§ b) =35
S 2
|
7 3 L Rk Y
. [e—
~45 e———
— M
-50
2.10° 2.5010° 3010° 3.5010° 4010°
f [Hz]

Rys. 8. Charakterystyki fazowo-czgstotliwodciowe tandemowego ukladu ,,skrzyzowania™:
a) faza sygnatu we wrotach wyjéciowych 4 — ¢ (f) i linii odniesienia S, — ¢, ()
b) réznica faz sygnatu z wrét wyjsciowych 4 i linii odniesienia (¢, (D)~ @, ()
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Tak wiec tandemowe ,,skrzyzowanie” charakteryzuje si¢ bezstratnym przesytaniem
sygnatu i wnoszeniem §ci§le okreSlonego przesunigcia fazy. Wyznaczone na podstawie
obliczent wiasno$ci amplitudowo-czgstotliwosciowe tandemu przy zatozeniu obecnosci
sygnatu wejéciowego we wrotach 1, przedstawiono na rys. 7. Poniewaz rozwazany uktad
ma petnié role przesuwnika fazy w ukfadzie formowania, nalezy uwzgledni¢ jego
charakterystyki fazowe w stosunku do linii odniesienia. W roli odniesienia wystepuje
linia przesylowa, dobrana tak by uzyska¢ zatozone parametry ukiadu formujacego
(tabela 2). Wyznaczone na podstawie obliczefi wiasnosci fazowe w stosunku do linii
odniesienia S,, przy zalozeniu obecnosci sygnatu wejsciowego we wrotach 1, przed-
stawiono na rys. 8.

Uzyskane charakterystyki fazowo-czestotliwosciowe uktadu skrzyzowania pozwala-
ja stwierdzi¢, ze uklad tandemowego polaczenia sprzegaczy z uwzglednieniem od-
niesienia do linii dlugiej zapewnia uktadowi formowania wiasnosci szerokopasmowe.
Odchylenia fazy rzedu £1.5 stopnia w pasmie 2+4GHz w pordwnaniu z innymi Zrédtami
btedéw nie stanowia gtéownego Zrodta bledéw uktadu namiaru.

4. CZESTOTLIWOSCIOWA ANALIZA WEASNOSCI SZEROKOPASMOWEGO
UKEADU FORMUJACEGO WIAZKI ANTENOWE

Przeprowadzenie pelnej analizy czgstotliwosciowej uktadu formowania wymaga
wykonania do$¢ ztozonych obliczen. Celem wykazania ogblnych wiasnoSci uktadu,
ponizsze rozwazania oparto na wykorzystaniu uproszczonego grafu przeptywu ukladu
formowania, ktérego struktur¢ przedstawiono na rys. 4. Uwzgledniajac zastosowanie
poduktadu tandemu w ukiadzie formowania uzyskany graf przeptywu sygnatoéw przed-
stawiono na rys. 9. Analiza cech uktadu przy zalozeniu bezstratnosci elementéw,
pozwala otrzyma¢ w i-tych wrotach wyjsciowych (5+8) ukfadu formowania sygnaty
opisane transmitancjami Y (f)+Ys(f) (9). Celem ulatwien w opisie, wprowadzono

pomocniczo opis wlasnosci transmisyjnych tandemu zgodnie 7 jego grafem (rys.6a) Wy .
i grafem ogdlnym ukladu formowania wiazki antenowe; (rys.9). -
T, () =X, CN+ X, Ty () We
¢
T, () = X, T,(N+X,- C(P) Wy,
®) -
Ty, (f) = [Ty, () - T, (1) + T, () Co(H] - C,(NHTo, () - CN + T, () - T, (N1 T, () W g
_.6_.

T, (f) = [Ty () C,(N+ T, () Ty (A1 C(H T, (N T,(H+T,, (N - C, (N1 T, ()

Transmitancje T, (f)+T,, (f) okreflaja transmisje sygnatow wejsciowych X1+X4 w ob-
wodzie ,,skrzyzowania”. Wyjsciowe uogélnione transmitancje zespolone od wejécia do
wyjscia uktadu opisane sg zaleznosciami:
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Rys. 9. Uproszczony graf przeptywu ukladu formowania wiazki antenowej
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Symbole X,, X,, X,, X, oznaczaja sygnaly podawane na odpowiednie wejscia 1,2, 314,
Symbole Y (f), Yo (), Y, () i Yg(f) oznaczaja sygnaty wychodzace z odpowiednich
wyjs¢ 5, 6, 7 1 8. Transmitancje odcinkow linii faczacych sprzggacze 0znaczono przez
S., () i S, (). Tak przedstawiony algorytm programu pozwala na analiz¢ dowolnego
ukladu mikrofalowego z czterema wejSciami i czterema wyjSciami. Dla innych ukladow
zmianie ulegna jedynie parametry wewnetrzne sieci mikrofalowej, ktore musza by¢
zdefiniowane oddzielnie dla kazdego z nich. W perspektywie algorytm ten umozliwi
analize systemu namiaru z dolaczonymi na wejscia antenami. Szczegdlnie bedzie
przydatny gdy sygnal pojawi si¢ na dwoch wejSciach, co jest normalne gdy sygnat
przyjdzie z kierunkéw zblizonych do styku charakterystyk kierunkowych sasiednich
anten. Przebieg zmian amplitud na poszczegdlnych wyjSciach przy doprowadzeniu
sygnatu na wejécie 1 przedstawiono na rys. 10.

Istotniejszym parametrem uktadu sa zmiany faz sygnatéw (¢ +¢,) w poszczegdl-
nych wrotach wyjsciowych, ktére przedstawiono na rys.11.

P
|

-
~J

R 225 7
¢ \’(\‘\K\‘\
__;i ~270 X
=315
360 ]
2910 2,5'!09 3"’[09 3.5']09 4’109

f [Hz}

Rys. 11. Charakterystyki fazowe ukladu formowania przy pobudzeniu wrét wejscia 1

Idea pracy ukladu formowania wykorzystuje roznice faz sygnatow w wskazanych
wrotach wyjéciowych. Wartosci te odwzorowuja kierunek odbioru. Doktadno$¢ oceny
réznic faz decyduje o dokladnosci systemu. Na rys.12 przedstawiono przebieg zmian
réznic faz sygnatéw miedzy wrotami 7 i 5 oraz 7 io. :

Otrzymane warto§ci poprawnie wskazuja na wartoéci +45° i —45°. Wartosci odchylef
w funkcji czestotliwo$ci od wymienionych wartosci jako wielko§¢ wnoszonego bledu
O¢ przedstawiono na rys.13.
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Rys.13. Warto$ci bledéw fazowych ukladu formowania

WartoSci odchyledt fazy rzedu +5°+-10° zaleznie od kombinacji wyjsc (ocenianego
kierunku) na kraficach pasma pracy sa wartosciami wystarczajacymi dla wielu za-
stosowail. Przykfadowo urzadzenia ostrzegania i wstepnego wykrywania nie wymagaja
znacznych doktadnosci pomiaru kata. Uwzgledniajac prosta budowe systemu i wykorzy-
stujgc uzyskane wyniki analizy, nalezy stwierdzi¢, ze uktad spetnia zadania uktadu
formowania wiazki i umozliwia realizacje wersji uktadu w technologii NLP.

5. WYNIK BADAN DOSWIADCZALNYCH

Dla potrzeb weryfikacji zbudowano uktad wg rys. 4. W czesci Srodkowej za-
stosowano uktfad tandemu. W modelu zastosowane zostaly sprzegacze wykonane z NLP
jako sprzegacze o strukturze palczastej, zwane sprzggaczami Lang’a i odcinki NLP.
Materiatem podtozowym byt laminat szklano-epoksydowy o wzglednej przenikalnosci
diclektrycznej &, = 4.6 i grubosci h = 1.5mm. Przykladowe przebiegi zmian mocy
sygnatu od wejScia 1 do poszczegdlnych wyj$¢ przedstawiono na rys. 14.
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Rys. 14. Przebieg zmian amplitud sygnalow wyjéciowych w uktadzie formowania
wiazki antenowej ze ,.skrzyzowaniem”

Wystepujace odchylenia w przebiegu zmian amplitud sygnatu w paSmie pracy s
wynikiem istnienia odbi¢ spowodowanych brakiem dopasowan. Spadek amplitud w gor-
nym zakresie czgstotliwodci jest wynikiem wnoszonego thumienia przez laminat wraz z¢
wzrostem czestotliwosei. Z punktu widzenia wiasnosci uktadu formowania, waznym jest
zapewnienie stalej zmiany faz w szerokim pasmie pracy. Zmiany faz sygnatow do
poszczegdlnych wrot wyjsciowych przy obecnoéci sygnatu wejSciowego we wrotach
wejéciowych 1 przedstawiono na rys.15.
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Rys. 15. Przebieg zmian faz sygnaléw do wyjs¢ ukladu formujacego
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W ocenie kierunku odbioru sygnatu wykorzystuje sie réznice faz sygnaléw w wrotach
wyjSciowych uktadu. Wybierajac wrota wyjSciowe nr 5, 6 i 7 jako wrota do oceny
kierunku w badanym uktladzie, uzyskano przebiegi réznic faz w pa$mie 2+4GHz, ktére
przedstawiono na rys. 16.
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Rys. 16. Przebieg zmian réznic faz sygnatéw we wrotach 7-5 oraz 7-6

20

15 I A

L I = v 2
s PO 2 .
P e

-5 -\‘\ AMM/}(
-10 s W e A5

LN e 45

©
<
="

2 2.5 3 3.5 4
f(GHz)

Rys. 17. Doktadno$¢ oceny ,kierunku”

Nieréwnomierno$é charakterystyk réznicy faz miedzy wrotami wyjSciowymi w przy-
padku jest konsekwencja istnienia odbi¢ wewnetrznych poszezegdlnych podzespotow.
Uzyskane wartodci réznic faz pozwalaja bezposrednio przyporzadkowal wejscia
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uktadu formowania wiazki dla oceny kierunku przychodzenia sygnatu w zorientowanym
systemie namiaru. Na podstawie uzyskanych rezultatéw pomiaréw okre§lone zostaty
bledy wnoszonych zmian faz w stosunku do wartoéci oczekiwanych zwiazanych
z kierunkiem, jako wielkoSci bezwzgledne odchylert wnoszonych przez uklad badany
w stosunku do cech ukiadu idealizowanegd rozwazanego teoretycznie. Dokladnosé
oceny ,kierunku” +45° i —45° w pasmie 2+4GHz w postaci bledu bezwzglednego
przedstawiono na rys. 17.

Przebieg wykreS§lonych charakterystyk wnoszonego bledu katowego wskazuje, ze
uktad formowania wiazki antenowej ze ,,skrzyzowaniem” zapewnia duzg dokladnosé
ocen. Wystepuje rownomierny charakter zmian biedu. State odchylenia wartosci wzgle-
dem zera w funkcji czestotliwodci pozwalaja wnioskowaé o obecnosci btedu sys-
tematycznego wywolanego odbiciami wewnatrz uktadu. Zaproponowany uktad for-
mowania wiazki antenowej dla 4-ro antenowego systemu namiaru kierunku ma cechy
uktadu szerokopasmowego. Szeroko$¢ pasma pracy zalezy od wiasno$ci czestotliwos-
ciowych sprzegaczy 3dB/90°. Stosujac sprzggacze wielooktawowe, mozna znacznie
poszerzyC szeroko$¢ pasma pracy ukltadu formowania wiazki antenowej.

6. PODSUMOWANIE

W wyniku przeprowadzonej analizy nalezy stwierdzié, ze istnieje mozliwoéé
budowy zintegrowanego ukfadu formowania wiazki antenowej w technologii NLP, jako
ukladu o duzym stopniu scalenia. Wyniki pomiaréw do$wiadczalnych wskazuja na
prawidlowo§¢ postawionych na wstepie zatozei o szerokopasmowosci uktadu. Przed-
stawiona konstrukcja pozwala na budowe calego ukladu na jednej plaszczyZnie, co
znacznie upraszcza technologie wykonania i zmniejsza koszty budowy urzadzenia.
Zastosowanie anten szerokopasmowych typu szerokopasmowej anteny tubowej oraz
sprzggaczy wielooktawowych umozliwi budowe wielooktawowego prostego monoim-
pulsowego systemu namiaru Zrédla promieniowania elektromagnetycznego. Przy roz-
budowanej strukturze przekazywania sygnatéw, uklad moze byé wykorzystany jako
urzadzenie ostrzegania lub wstgpnego wykrywania sygnatéw promieniowania elek-
tromagnetycznego.
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B. STEC. Z. CHUDY, L. KACHEL

WIDEBAND ANNTENAS BEAM FORMING CURCUIT IN CIRCLE
DIRECTION FINDING SYSTEM

Summary

Receivers are main compenents of communication, detecting and warning systems. They are used to
detect and measure parameters of signals radiated by different power sources. They contain antenna arrays and
beam forming networks. Analysis of phase shifts between signals at corresponding outputs permits to estimate
the direction of source of radiation. So constructed circuit makes it possible to measure any direction of
incoming signals without movement of antennas and observes all 360° or part of space in azimuth. The
antenna arrdy can be composed of 4, 8, 16, 32 etc. antennas. Four antennas receiving system is the simplest
arrangement, in which signal forming circuit can be used. The paper introduces a new two design of signal
forming circuit composed of quadrate couplers and phase shifters. The method and results of theoretical
analysis as well as results of measurements in the range of 2+4GHz are also presented.

Keywords: direction finding, forming circuit, directional coupler, phase shifter, electromagnetic radiation
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INFORMATION FOR AUTHORS OF K.ET

The editorial stuff will accept for publishing only original monographic and survey papers concerning widely
understood electronics. Because of the fact that KWATRALNIK ELEKTRONIKI I TELEKOMUNIKACII is
a journal of the Committee for Electronics and Telecommunications of Polish Academy of Science, it presents
scientific works concerning theoretical bases and applications from the field of electronics, telecommunica-
tions, microelectronics, optoelectronics, radioelectronics and medical electronics.

Articles should be characterised by original depiction of a problem, its own classification, critical opinion
(concerning theories or methods), discussion of an actual state or a progress of a given branch of a technique
and discussion of development perspectives.

An article published in other magazines can not be submitted for publishing in K.E.T.

The size of an article can not exceed 30 pages, 1800 character each, including figures and tables.

Basic requirements
The article should be submitted to the editorial stuff as a one side, clear, black and white computer printout in
two copies. The article should be prepared in English or Polish. Floppy disc with an electronic version of the
article should be enclosed. Preferred wordprocessors: WORD 6 or 8.
Layout of the article.
- Title.
— Author (first name and surname of author/authors).
Workplace (institution, address and e-mail).
Concise summary in a language article is prepared in (with keywords).
— Main text with following layout:
¢ Introduction
Theory (if applicable)
Numerical results (if applicable)
Paragraph |
Paragraph 2

t

@ @ © © © ©

Conclusions
Acknowledgements (if applicable),
e References
- Summary in additional language:
e Title (in Polish, if article was prepared in English and vice versa)
e Author (firs name initials and surname)
e One page summary (in Polish, if article was prepared in English and vice versa).
Pages should have continues numbering.

Main text

Main text can not contain formatting such as spacing, underlining, words written in capital letters (except
words that are commonly written in capital letters). Author can mark suggested formatting with pencil on the
margin of the article using commonly accepted adjusting marks.

Text should be written with double line spacing with 35 mro left and right margin. Titles and subtitles should
be written with small letters. Titles and subtitles should be numbered using no more than 3 levels (i.e. 4.1.1.).

Tables

Tables with their titles should be placed on separate page at the end of the atticle. Titles of rows and columns
should be written in small letters with double line spacing. Annotations concerning tables should be placed directly be-
low the table. Tables should be numbered . with Arabic numbers on the top of each table. Table can consist algorithm
and program listings. In such cases original layout of the table will be preserved. Table should be cited in the text.



Mathematical formulas

Characters, numbers, letters and spacing of the formula should be adequate to layout of main text. Indexes
should be properly lowered or raised above the basic line and clearly written. Special characters such as lines,
arrows, dots should be placed exactly over symbols which they are attributed to. Formulas should be numbered
with Arabic numbers place in brackets on the right side of the page. Units of measure, letter and graphic
symbols should be printed according to requirements of IEE (International Electronical Commission) and ISO
(International Organisation of Standardisation).

References

References should be placed at the and of the main text with the subtitle ,,References’. References should be

numbered (without brackets) adequately to references placed in the text. Examples of periodical (1],

non-periodical [2] and book [3] references:

1. F. Valdoni: A new millimetre wave satelite. E.T.T. 1990, vol.2, no 5, pp. 141-148

2. K. Anderson: A recource allocation framework. XVI International Symposium, Stockholm (Sweden), May
1991. paper A 2.4

3. Y.P. Tvidis: Operation and modelling of the MOS transistors. New York, McGraw-Hill, 1987, p. 553

Figures

Figures should be clearly drawn on plain or millimetre paper in the format not smaller than 9x 12 cm. Figures
can be also printed (preferred editor — CorelDRAW). Photos or diapositives will be accepted in black and
white format not grater than 10x 15 cm. On the margin of each drawing and on the back side of each photo
author name and abbreviation of the title of article should be placed. Figure's captures should be placed on
separate page. Figures should be cited in the text.

Additional information

On the separate page following information should be placed:

- mailing address (home or office),

— phone (home or/and office),

— e-mail.

Author is entitled to free of charge 20 copies of article. Additional copies or the whole magazine can be
ordered at publisher at the one’s expense.

Author is obliged to perform the author’s correction, which should be accomplished within 3 days starting
from the date of receiving of the text from the editorial stuff. Corrected text should be return to the editorial
stuff personally or by mail. Correction marks should be placed on the margin of copies received from the
editorial stuff or if needed on separate pages. In the case when the correction is not returned in said time limit,
correction will be performed by technical editorial stuff of the publisher.

In case of changing of workplace or home address Authors are asked to inform the editorial stuff.
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Subscritpion for external subscribers:

The promotional subscription price in 2001 is'$ 90 including postage for institutions.
At subscriber’s request this journal will be air maild at additional postage to 50% dross
proce to European countries nad 65% overseas.
~ Foreign Trade Enterprise ARS Polona, Krakowskie Przedmiescie 7, 00-068 War-
szawa, Poland,

— RUCH S.A. tel. (4822) 53-28-819, 53-28-823, fax 53-28-731.

Pragne Pafistwa zawiadomié, ze mozna juz zamawiaé prenumeratg czasopism nauko-
wych w Wydawnictwie Naukowym PWN. Z pewnoscig usprawni to obstuge prenumera-
toréw i pozwoli zebra¢ informacje o czytelnikach.

Zamowienia mozna skladaé telefonicznie pod numerami (022) 695-42-74, (022)
695-40-47, przysta¢ faksem pod nr (022) 695-42-70, lub listownie (wzor zamédwienia
jest dostgpny w Dziale Publikacji Zleconych Wydawnictwa Naukowego S.A.).



