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Введение

ифровые фильтры являются

основными устройствами мно-

гих систем цифровой обработки

сигналов (ЦОС). Проектирование

фильтров для систем, реализуемых

на заказных или полузаказных СБИС, связано с реше-

нием задачи получения требуемых характеристик при

минимальном количестве логических элементов на

кристалле. Неудачное решение этой задачи приводит

к бессмысленной трате площади кристалла, к нео-

правданному увеличению потребляемой мощности,

снижению быстродействия, повышению стоимости,

что препятствует желанию разработчиков размещать

свои системы на одном или малом числе кристаллов.

Сложность цифровых фильтров, содержащих ум-

ножители, сумматоры, регистры и другие вспомога-

тельные устройства, определяется главным образом

умножителями. Как правило, высокоскоростные спе-

циализированные системы ЦОС оперируют с фикси-

рованной, а не с плавающей точкой. Максимальная

частота дискретизации достигается применением

параллельной обработки без мультиплексирования.

Сложность и быстродействие самих умножителей

определяются разрядностями коэффициентов и вну-

тренних переменных в фильтре. Поэтому эти разряд-

ности необходимо выбирать минимальными и в то же

время достаточными для удовлетворения заданных

требований к фильтру. 

В практике построения различных систем ЦОС на-

шли широкое применение цифровые фильтры с по-

стоянными коэффициентами. Для таких фильтров

крайне неэффективно применять полные умножите-

ли, особенно при большом их количестве и высокой

разрядности. Полные умножители можно устранить,

представив каждый коэффициент в каноническом

знако-разрядном коде (КЗРК), содержащем мини-

мальное число ненулевых бит (1 или –1). Умножение

на такой коэффициент заменяется операциями

сдвиг/суммирование. Параллельный сдвиг не требу-

ет никаких аппаратных и временных затрат и выпол-

няется простым рассогласованием разрядных шин.

Инверсию знака легко учесть при суммировании. До-

полнительное сокращение числа сумматоров, заме-

няющих умножитель, можно получить, если в знако-

разрядном представлении коэффициента удается

выделить общие подвыражения. Этот прием особен-

но эффективен для структур фильтров, содержащих

умножители с общим входом (блок умножения) или с

объединенными выходами (векторный умножитель).

В этом случае упрощение структуры достигают за

счет использования общих цепей сдвиг/суммирова-

ние для разных умножителей. Цифровые фильтры, в

которых умножения на коэффициенты заменены опе-

рациями сдвиг/суммирование, называют фильтрами

без умножителей. Такие фильтры содержат лишь па-

раллельные сумматоры и регистры, выполняющие

функцию задержки. 

Поскольку требованиям к фильтру могут удовле-

творять многие решения, то возникает задача поиска

решения с минимальным общим числом сумматоров,

заменяющих умножители. Для оценки сложности

всего фильтра в это число включают сумматоры

структуры фильтра, а иногда и регистры, пересчитан-

ные в эквивалентное количество сумматоров. Часто

решают задачу с ограничением на количество сумми-
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рований в представлении каждого коэффициента. В

этом случае общее число сумматоров может оказать-

ся больше минимально необходимого, но полученная

структура может быть более скоростной. 

Найти глобально оптимальное решение этих задач

(задач целочисленного программирования) для про-

извольных требований и любой структуры фильтра на

сегодняшний день не представляется возможным.

Алгоритмы, приводящие к глобальному решению (ал-

горитм полного перебора или целочисленное линей-

ное программирование), могут потребовать чрез-

мерно больших временных затрат даже с применени-

ем высокопроизводительных компьютеров. Однако

существующие и вновь разрабатываемые алгоритмы,

учитывающие специфику задач синтеза цифровых

фильтров, приводят к значительному улучшению ре-

шения за приемлемое время. 

Вопреки, а скорее, благодаря грандиозным успехам

в технологии интегральных схем интерес к синтезу и

реализации цифровых фильтров без умножителей не

ослабел, а наоборот, возрос. Это связано со стремле-

нием разработчиков интегрировать в один кристалл су-

ществующие или вновь создаваемые высокоскорост-

ные системы ЦОС. В последние годы появилось доста-

точно много публикаций, посвященных проектирова-

нию цифровых фильтров без умножителей. Как прави-

ло, требования к характеристикам определяют в ча-

стотной области для заданной структуры фильтра. Во-

просы проектирования КИХ-фильтров отражены в [1-

15], а БИХ-фильтров – в [8, 13, 16-25]. Для КИХ-филь-

тров чаще используют прямые формы. Работы [7-10]

посвящены синтезу банков фильтров на основе КИХ-

структур. В [7, 11, 12] рассмотрены специальные КИХ-

структуры с дробной задержкой. Каскадным БИХ-

фильтрам уделено внимание в [20], а фильтрам на ос-

нове фазовых цепей – в [16-19, 21-25]. Фазовая цепь

обычно строится на базе каскада волновых фазовых

звеньев не выше 2-го порядка. Синтез БИХ-фильтров с

приближенно линейной ФЧХ рассмотрен в [16, 17],

банков БИХ-фильтров – в [8, 19], а синтез КИХ и БИХ-

фильтров на основе предфильтра и корректора – в [13].

Проблеме сокращения числа сумматоров, заменяю-

щих умножители путем выделения общих подвыраже-

ний в знако-разрядном представлении коэффициен-

тов, посвящены статьи [7, 14, 15, 20]. 

Почти во всех публикациях для синтеза цифровых

фильтров без умножителей использована вариация

коэффициентов (ВК) на дискретном множестве зна-

чений. Синтез специальных фильтров с предвари-

тельным выбором исходных параметров и c после-

дующей ВК применен в [17-19]. Синтезу фильтров с

помощью вариации исходных параметров (ВИП) по-

священы работы [3, 20-22]. На ряде примеров из раз-

ных публикаций были показаны хорошие потенциаль-

ные возможности метода ВИП, основным преимуще-

ством которого в сравнении с методом ВК является

малое число варьируемых параметров, не зависящее

от порядка фильтра и его структуры. 

Цель данной статьи двойная – иллюстрация эф-

фективности метода ВИП и привлечение внимания

разработчиков высокоскоростных специализирован-

ных систем ЦОС к решению проблемы проектирова-

ния цифровых фильтров без умножителей. После

краткого описания идеи метода ВИП представлен

ряд различных структур цифровых фильтров, полу-

ченных этим методом, и проведен анализ их сложно-

сти и скоростных свойств. 

Метод вариации исходных параметров

В инженерной практике распространен следующий

простой подход к проектированию цифровых филь-

тров с квантованными коэффициентами, и в частно-

сти фильтров без умножителей: сначала для выбран-

ных метода аппроксимации АЧХ и структуры рассчи-

тывается фильтр с непрерывными коэффициентами,

затем коэффициенты квантуются (округляются), начи-

ная с некоторого достаточно грубого шага квантова-

ния, равного степени числа 2, с последующим его

уменьшением до тех пор, пока АЧХ фильтра не будет

удовлетворять заданному плану допусков. Далее ко-

эффициенты можно представить в КЗРК и получить

соответствующую структуру без умножителей. 

В этой методике имеется неопределенность в вы-

боре исходных параметров, по которым выполняется

расчет фильтра с непрерывными (неквантованными)

коэффициентами. Действительно, существует некая

допустимая область исходных параметров, и трудно

отдать предпочтение бесконечному числу точек в

этой области, приводящих к такому же числу допу-

стимых АЧХ. Под методом простого округления (ПО)

понимают описанный подход, когда исходные пара-

метры задаются так, чтобы взвешенная максималь-

ная ошибка аппроксимации АЧХ была минимальной.

Как известно, метод ПО очень часто дает неопти-

мальные результаты.

Имеются три возможности улучшить решения, по-

лучаемые методом ПО. Это использование методов

ВК, ВИП или их сочетания. Для каждого из методов мо-

гут быть предложены различные алгоритмы. Метод

ВИП изучен в меньшей степени. Ниже этот метод и его

особенности изложены в конспективной форме. 
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Область допустимых исходных параметров.

Для синтеза фильтров необходимо задать исходные

параметры. Соответствующий порядок передаточной

функции обычно выбирается так, что требования к ха-

рактеристике фильтра удовлетворяются с запасом.

При этом существует некоторая область допустимых

исходных параметров S. Расчет фильтра для любой

точки в S приводит к приемлемой (допустимой) ха-

рактеристике. 

Коэффициенты фильтра как функции исходных

параметров. Искомые коэффициенты фильтра явля-

ются некоторыми функциями исходных параметров.

Вид функций зависит от метода аппроксимации тре-

буемой характеристики. Квантование коэффициентов

делает эти функции дискретными. В области исход-

ных параметров они образуют сложные пересечения. 

Замена переменных. Квантование коэффициен-

тов, рассчитанных для точки в S, может привести к неу-

довлетворительной характеристике фильтра. Однако

применение ВК может исправить эту ситуацию. Вместо

ВК можно использовать ВИП. Такая замена перемен-

ных приводит к поиску точки в S, для которой после

расчета и квантования коэффициентов характеристика

будет наилучшей или допустимой.

Уменьшение размерности. Размерность вектора

коэффициентов зависит от порядка фильтра и его

структуры, а вектора исходных параметров – от типа

фильтра и вида аппроксимации и не зависит от поряд-

ка фильтра и структуры. Например, для ФНЧ Золотаре-

ва-Кауэра (эллиптические фильтры) размерность век-

тора параметров равна всего трем. 

Структура области S. В общем случае структура S

имеет сложный дискретный характер. Каждому зна-

чению вектора квантованных коэффициентов соот-

ветствует определенная подобласть в S. Число подо-

бластей ограничено и уменьшается с увеличением

шага квантования q. Необходимо обнаружить под-

область, для которой характеристика фильтра будет

приемлемой. 

Утрата размера и равномерности шага вариа-

ции. Обычно коэффициенты квантуются с равномер-

ным шагом q, равным степени числа 2. Поэтому очень

легко варьировать значениями квантованных коэффи-

циентов. Упомянутые подобласти в S имеют разные

размеры и формы. Поэтому перебрать их без пропу-

сков и повторов оценок качества характеристики за-

труднительно. Замена ВК на ВИП приводит к утрате

размера и равномерности шага вариации.

Определение и коррекция размера шага. На

конечном интервале изменения того или иного ис-

ходного параметра имеется ограниченное число

отрезков разной длины, каждому из них соответству-

ет свой вектор квантованных коэффициентов. Векто-

ры для соседних отрезков отличаются на величину q.

Этот факт позволяет в процессе поиска решения

определять и корректировать текущий размер шага

вариации, чтобы на каждом отрезке делать лишь од-

ну оценку качества характеристики фильтра.

Хорошие начальные точки. Начальные точки в

области S можно выбрать так, что в соответствующих

им векторах коэффициентов часть компонентов ока-

жется квантованной с шагом qmax без преднамеренно-

го их квантования. При q=qmax в S имеется хотя бы од-

на из упомянутых точек, а при q>qmax они отсутствуют.

Выбор точек желательно выполнить так, чтобы эти

квантованные компоненты были из числа домини-

рующих, т.е. наиболее сильно влияющих на характе-

ристику фильтра. Для определения начальных точек

можно использовать метод ветвей и границ.

Цифровые фильтры Чебышева, Золотарева-Кауэ-

ра и др., строго говоря, нельзя называть таковыми

после квантования их коэффициентов. Метод получе-

ния хороших начальных точек приводит к интересным

результатам. Так, существуют простейшие ФНЧ и

ФВЧ с квантованными коэффициентами, а именно

фильтры Чебышева и Золотарева-Кауэра второго по-

рядка, а также фильтры Золотарева-Кауэра третьего

порядка (в том числе полуполосные), реализованные

как параллельное соединение двух фазовых звеньев.

Для этих простейших фильтров метод приводит к ре-

шениям с глобально минимальной длиной слова ко-

эффициентов или с глобально минимальным числом

сумматоров в реализациях без умножителей. Имеет-

ся в виду глобальность в пределах выбранной ап-

проксимации.

Метод получения начальных точек часто дает допу-

стимые решения без дополнительной ВИП. Шаг qmax

является хорошей верхней границей для q. Допусти-

мые решения с квантованными коэффициентами

можно получить и для начальных точек вне области S,

но вблизи ее границ.

Стратегия поиска решений. Одна из возможных

стратегий поиска решений с помощью ВИП заключа-

ется в следующем. Изменяется один из исходных па-

раметров в окрестности текущей начальной точки.

Поиск (с учетом упомянутой коррекции шага) ведется

на отрезке, ограниченном зоной постоянства доми-

нирующих коэффициентов. Значение параметра,

приводящего к лучшей характеристике фильтра, фик-

сируется. Изменяется другой параметр и т.д., пока не

будет найдено допустимое решение или не будут ис-

черпаны все параметры. В последнем случае шаг
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квантования уменьшается и все повторяется. На ка-

чество решения и время его поиска влияют очеред-

ности перечисления начальных точек и варьируемых

параметров. Для синтеза фильтров без умножителей

определяются все допустимые решения при q0 и q0/2

с целью выбора из них варианта с минимальным об-

щим числом сумматоров. Здесь q0 – значение q, для

которого найдено первое допустимое решение.

Примеры синтеза цифровых

фильтров без умножителей

В методе ВИП коэффициенты не могут произвольно

изменяться, т.к. связаны функциональными зависимо-

стями с исходными параметрами, и может показаться,

что этот метод даст заведомо худшие результаты син-

теза в сравнении с методом ВК. Однако это не под-

тверждается на практике. С помощью ВИП получены

превосходные результаты при решении задач синтеза

БИХ- и КИХ-фильтров без умножителей. В частности,

это подтверждают примеры синтеза пяти фильтров на

основе фазовых цепей из недавно опубликованной ра-

боты [25], где использован метод ВК, в котором опре-

деляются и перебираются все допустимые дискретные

значения коэффициентов. Для четырех фильтров ме-

тод ВИП приводит к аналогичному числу сумматоров,

заменяющих умножители, а для одного фильтра – к 12

сумматорам вместо 11. При этом решение соответ-

ствует начальной точке. Для данного фильтра число

возможных комбинаций дискретных значений коэффи-

циентов примерно равно 114.10
6

[25].

Ниже представлены некоторые примеры синтеза с

помощью ВИП различных цифровых фильтров без

умножителей, таких, как ФНЧ, ФВЧ, полосовые и ре-

жекторные фильтры (ПФ и РФ). Приводимые гранич-

ные частоты нормированы относительно частоты

дискретизации. 

Пример 1. Требования к АЧХ ФНЧ: 

. неравномерность в полосе пропускания � 0,174 дБ;

. минимальное ослабление в полосе

задерживания � 60 дБ;

. граничные частоты полос: 0,166667 и 0,188056.

Синтез каскадного БИХ-фильтра 10-го порядка был

выполнен в [20]. В данном и следующем примерах за-

дача получения минимального общего числа суммато-

ров в блоках умножения и задача уменьшения отноше-

ния (шум округления)/сигнал решены совместно с уче-

том масштабирования, полюсно-нулевого объедине-

ния и упорядочения звеньев. Соответствующая струк-

тура представлена на рис. 1а. Каждое звено 2-го по-

рядка выполнено по обращенной прямой форме (рис.

1б). Жирный отрезок и указанное рядом число, равное

степени 2, означают, что в данной точке необходим

сдвиг данных в соответствии с этим числом и инверсия

знака, если это число отрицательное. Коэффициенты

B0i
, i=0,1,…,5, равны степени числа 2, и поэтому в каж-

дом звене выполняются только три умножения на ко-

эффициенты –A1i
,  –A2i

, –B1i
, i=1,2,…,5.

Согласно рис. 1б, для замены блока умножения в

каждом звене требуется не более трех сумматоров и,

таким образом, вместо 15 умножителей используется

всего 12 сумматоров. Весь фильтр содержит 32 сумма-

тора и 24 элемента задержки. Если для синтеза филь-

тра использовать метод ПО, то для замены всех умно-

жителей потребуется 41 сумматор, а весь фильтр будет

содержать 61 сумматор. 

Максимальный коэффициент передачи равен 0,694.

Для синусоидального сигнала отношение (шум окру-

гления)/сигнал на выходе структуры рис. 1а равно

(17,7-6b) дБ. Здесь b – число бит (включая знак), сохра-

няемое после единственного округления во входном

сумматоре каждого звена. 

Самая длинная цепь вычислений (между элемента-

ми задержки) в фильтре без умножителей состоит из

3-x сумматоров. В то же время в соответствующем

фильтре на умножителях эта цепь содержит умножи-

тель и сумматор при условии, что B0i
, i=0,1,…,5, равны

степени числа 2.

Пример 2. Требования к АЧХ ПФ: 

. неравномерность в полосе пропускания � 0,521дБ;

. минимальное ослабление в полосе 

задерживания � 40 дБ;

. граничные частоты полос: 0,191667; 0,205556;

0,233333 и 0,247222.

Синтез каскадного БИХ-фильтра 8-го порядка был

выполнен в [20]. Форма звеньев и представление коэф-

фициентов B0i
– как в примере 1. Для данного фильтра

B00=1/16 (см. рис. 1а). На рис. 2 показаны блоки умноже-

ния для каждого звена этого фильтра. Для замены блока

из 3-х умножителей в каждом звене требуется не более

трех сумматоров. Таким образом, вместо 12 умножите-

лей используется всего 9 сумматоров. Весь фильтр со-

стоит из 24 сумматоров и 19 элементов задержки. Если

для синтеза фильтра использовать метод ПО, то для за-

мены всех умножителей потребуется 32 сумматора и

весь фильтр будет содержать 47 сумматоров.

Максимальный коэффициент передачи равен 0,942.

Для синусоидального сигнала отношение (шум округле-

ния)/сигнал на выходе фильтра равно (18-6b) дБ. Самая

длинная цепь вычислений состоит из 2-x сумматоров.
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Пример 3. Требования к АЧХ ФНЧ: 

. неравномерность в полосе

пропускания � 0,5 дБ;

. минимальное ослабление в полосе задержива-

ния � 25 дБ;

. граничные частоты полос: 0,15 и 0,3.

Синтез БИХ-фильтра Золотарева-Кауэра 3-го

порядка на основе параллельного соединения двух

фазовых цепей был выполнен в [21]. Соответ-

ствующая структура показана на рис. 3а. В данном

случае фазовые цепи представляют собой звенья

1-го и 2-го порядка прямой формы. Для замены 3-х

умножителей в фильтре сумматоры не требуются,

т.к. найденные коэффициенты фильтра равны сте-

пени числа 2. Если для синтеза фильтра использо-

вать метод ПО, то для такой замены потребуется 2

сумматора. 

Для синусоидального сигнала отношение (шум

округления)/сигнал на выходе фильтра равно

(-3,7-6b) дБ в предположении, что округление до

b бит в каждом звене выполняется после последнего

этапа суммирования. 

На рис. 3б для сравнения дана каскадная структура

этого фильтра. Форма звеньев прямая. В этой структу-

ре имеются 6 вместо 7 сумматоров, как на рис. 3а. Для

замены 4-х умножителей сумматоры также не нужны.

Если для синтеза фильтра использовать метод ПО, то

для такой замены потребуется 5 сумматоров. 

Для синусоидального сигнала отношение (шум окру-

гления)/сигнал на выходе фильтра равно (2-6b) дБ, что

на 5,7 дБ больше, чем для структуры на рис. 3а. 

Максимальный коэффициент передачи для структур

на рис. 3а, б равен 1. Самая длинная цепь вычислений

в каждом из фильтров состоит из 3-x сумматоров. В со-

Рис. 1. Каскадный ФНЧ 10-го порядка (а).

Структура звена 2-го порядка и реализация блоков умножения на сумматорах для каждого звена (б) 
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ответствующих фильтрах на умножителях эта цепь со-

держит умножитель и 3 сумматора.

Пример 4. Требования к АЧХ полуполосного

фильтра: 

. минимальное ослабление в полосе задержива-

ния � 46 дБ;

. граничная частота полосы задерживания: 0,28.

Этим данным удовлетворяет полуполосный БИХ-

фильтр 9-го порядка на основе параллельного соеди-

нения двух фазовых цепей, синтезированный в [21].

На рис. 4 представлена структура двухполосного

блока синтеза с коэффициентом интерполяции 2 на

базе этого фильтра. Каждая фазовая цепь реализова-

на каскадным соединением звеньев прямой формы. 

Для замены 4-х умножителей в фильтре требуется

5 сумматоров. Если для синтеза фильтра использо-

вать метод ПО, то для такой замены потребуется 8

сумматоров. 

Самая длинная цепь вычислений состоит из 5-ти

сумматоров. В фильтре на умножителях эта цепь со-

держит умножитель и 3 сумматора.

Пример 5. Требования к АЧХ ФНЧ: 

. неравномерность в полосе пропускания 

от 0 до 0,075 � 0,4 дБ;

. неравномерность в полосе пропускания

от 0,075 до 0,09375 � 0,7 дБ;

. неравномерность в полосе пропускания 

от 0,09375 до 0,10625 � 1,1 дБ;

. минимальное ослабление в полосе задержива-

ния от 0,14375 до 0,5 � 30,2 дБ.

Синтез 38 отводного КИХ-фильтра с минимальным об-

щим числом сумматоров был выполнен в [3]. Соответ-

Рис. 2. Реализация блоков умножения на сумматорах для звеньев каскадного полосового фильтра 8-го порядка
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ствующая структура (обращенная форма) показана на

рис. 5. Как видим, для замены 19-ти умножителей в

фильтре требуется всего 3 сумматора. Узлы внизу, на рис.

5б, соответствуют выходам умножителей на рис. 5а. Так,

например, узел с цифрами 0, 1, 10 соответствует выходам

умножителей на коэффициенты h0, h1, h10. Значение h2 = 0,

и поэтому в блоке умножения нет узла с цифрой 2.

Максимальный коэффициент передачи равен 5,37.

Самая длинная цепь вычислений состоит из 3-x сум-

маторов. В фильтре на умножителях эта цепь содер-

жит умножитель и сумматор.

Пример 6. Требования к симметричным допол-

няющим по мощности характеристикам ФНЧ/ФВЧ и

РФ/ПФ: 

. минимальное ослабление АЧХ в полосе задержи-

вания � 20 дБ;

. граничные частоты для ФНЧ/ФВЧ: 0,185; 0,315;

. граничные частоты для РФ/ПФ: 0,0925; 0,1575;

0,3425; 0,4075.

Для получения всех 4-х типов фильтров достаточно

синтезировать ФНЧ. Требованиям удовлетворяет по-

луполосный ФНЧ Золотарева-Кауэра 3-го порядка из

каталога в [22]. Это фильтр № 5, передаточная функ-

ция которого описывается только одним коэффици-

ентом, равным 0,5. Структура пары симметричных

дополняющих фильтров на основе волнового фазово-

го звена k-го порядка представлена на рис. 6. При

k=2 выходы соответствуют ФНЧ и ФВЧ, а при k=4 –

РФ и ПФ. Порядок РФ (ПФ) равен 6. 

Самая длинная цепь вычислений в фильтре состоит

из 3-x сумматоров. В эквивалентном фильтре на

4-х умножителях эта цепь содержит умножитель и 2

сумматора.

Рис. 3. ФНЧ Золотарева-Кауэра 3-го порядка на основе параллельного соединения двух фазовых цепей 1-го и 2-го

порядка прямой формы (а), на основе каскадного соединения звеньев 1-го и 2-го порядка прямой формы (б)
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Рис. 5. Структура ФНЧ (а) и реализация его блока умножения на сумматорах (б)

Рис. 4. Структура двухполосного блока синтеза на базе полуполосного фильтра 9-го порядка 
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Заключение

Интерес к синтезу цифровых фильтров без умножи-

телей подтверждается многими публикациями за по-

следние годы и вызван стремлением разработчиков

интегрировать в кристалл существующие или вновь

создаваемые высокоскоростные системы ЦОС. Из-

вестные алгоритмы синтеза, применимые к заданной

структуре фильтра, базируются на методах вариации

коэффициентов и исходных параметров или их сочета-

нии. По мере ужесточения требований к характеристи-

кам фильтров растет число их коэффициентов, что мо-

жет оказаться препятствием для применения метода

вариации коэффициентов. От этого недостатка свобо-

ден метод вариации исходных параметров, который

дает хорошие результаты, что было продемонстриро-

вано в данной статье на ряде примеров синтеза раз-

личных по сложности цифровых фильтров. Поскольку

глобальность полученных решений не гарантирована,

то можно попытаться их улучшить применением других

алгоритмов и/или других известных или новых структур

фильтров. 

Синтез цифровых фильтров без умножителей при

неизвестной исходной структуре или, иначе говоря,

проблема комбинирования элементов задержки,

сдвига, инверсии и суммирования с целью получения

желаемых характеристик цифровых фильтров при

минимальной сложности реализации на кристалле,

остается чрезвычайно трудной задачей.
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