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Полиномиальная и трехслойная персептронные цепи с расщепите-
лем на входе каждой из них рассматриваются как универсальные ап-
проксиматоры нелинейных операторов дискретных систем в равно-
мерной и среднеквадратичной метриках. На основе персептронных 
моделей синтезируются нелинейные эквалайзеры для компенсации 
нелинейных искажений в каналах связи. Оценивается точность вос-
становления сигналов и выполняется сравнение персептронных и по-
линомиальных моделей эквалайзеров с расщепителем. 

УДК 621.396.4 

МОДЕЛИРОВАНИЕ НЕЛИНЕЙНЫХ ДИСКРЕТНЫХ СИСТЕМ НА ОСНОВЕ 
ПЕРСЕПТРОНА С РАСЩЕПИТЕЛЕМ 

Ланнэ А.А., Соловьева Е.Б. 

 
Введение 

Применение различных нелинейных 
систем расширяет область использования 
математических моделей, описывающих 
нелинейные устройства по соотношению 
вход-выход. Универсальные формы таких 
математических моделей можно разделить 
на два класса: 

– полиномиальные модели с линейно-
входящими параметрами, к которым относятся усечен-
ный ряд Вольтерры [1, 2], функциональный полином 
Вольтерры [1, 2], многомерный многочлен по семейству 
расщепленных сигналов [3, 4], нелинейная авторегрес-
сионная модель [5]; 

– модели с нелинейно-входящими параметрами – 
различные виды нейронных цепей [6, 7]. Известно, что 
персептронные цепи являются аппроксиматорами функ-
ций и функционалов [8 – 11]. 

Нейронные цепи привлекательны в ситуации, когда 
полиномиальная модель дает медленно уменьшаю-
щуюся с ростом степени полиномиальной модели по-
грешность аппроксимации нелинейного оператора sF , 
однозначно отображающего множество X  входных 
сигналов Xnx ∈)(  во множество oY  выходных сигна-
лов oo Yny ∈)(  нелинейной дискретной системы (НДС) 
согласно уравнению 

( ) ( )[ ]nxFny s
o = . 

Здесь n  – нормированная дискретная переменная 
времени, [ ]nGn ,0∈ , nG  – длительность финитного 
или период периодического дискретного сигнала. 

Трудность нахождения параметров нейронных мо-
делей НДС состоит в решении  с заданной точностью 
аппроксимационной задачи 

Xnx
o nyny

∈
→−

)(
min)()( , (1) 

где ( )ny  – выходной сигнал модели НДС, 

( ) ( )[ ]nxFny = , 

F  – оператор, аппроксимирующий оператор sF  НДС, 
при появлении множества локально оптимальных реше-
ний. В равномерной C  и среднеквадратичной 2L  мет-
риках норма погрешности аппроксимации оператора sF  
оценивается соответственно 

[ ]
( )

[ ])n(xF)n(y)n(xF)n(y o
Xnx

o max −=−
∈

, 

 

[ ] [ ]( )∑
=

−=−
Q

q
q

o
q

o nxFny
Q

nxFny
1

2
)()(1)()( . 

Чем сложнее нейронная модель НДС, тем труднее 
найти решение задачи (1), обеспечивающее заданную 
точность аппроксимации, из-за медленной сходимости 
алгоритма расчета к оптимальному решению и появле-
ния большого числа локальных оптимумов. 

В статье предложены упрощенные персептронные 
модели НДС – полиномиальный и  трехслойный персеп-
троны с расщепителем сигналов (ППР и ТПР соответст-
венно), рассматриваемые как универсальные аппрокси-
маторы оператора sF  в равномерной C , следователь-
но, и в среднеквадратичной 2L  метриках. Поскольку 
расщепитель конструируется на классе входных сигна-
лов НДС, он адаптирован к воздействию НДС, что по-
зволяет уменьшить размерность задачи аппроксимации 
(1) и в результате облегчить процесс ее решения. 

Нелинейные модели НДС на базе расщепителя и 
персептронного преобразователя 

Согласно теории расщепления сигналов [3, 4], опе-
ратор F  НДС представляется композицией двух опера-
торов: оператора pF  расщепителя  и оператора нели-
нейного безынерционного преобразователя (НБП). 

Оператор-расщепитель  pF  преобразует скалярные 
входные сигналы Xnax ∈),( r  НДС, где aGa∈r  – век-
тор параметров сигнала из множества aG  параметров, 
в соответствующие векторные сигналы  

( ) ( )[ ] ( ) ( ) ( )[ ]tpmpppp naxnaxnaxnaxFnax , ..., ,, ,,,, 21
rrrrrr

== , 

где t  – знак транспонирования, таким образом, что-
бы выполнялись условия: 

– векторные сигналы не исчезали, т. е. ( ) 0,
rrr

≠naxp  
при всех aGa∈r , [ ]nGn ,0∈ ; 

– векторные сигналы в каждый момент времени раз-
ные, т. е. при любых 21 aa rr

≠ , aGa ∈1
r , aGa ∈2 r , 
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21 nn ≠ , [ ]nGn ,01∈ , [ ]nGn ,02∈  имеет место неравенство  

( ) ( )2211 ,, naxnax pp
rrrr

≠ . 

Преобразование сигналов оператором pF  рассмот-
рим на следующем примере. Выполним расщепление 
сигнала ( ) ( )nTnTx cos=  в точках 3,2,1,0=n  при 
периоде дискретизации 2/π=T . Из табл. 1. видно, что 
указанный сигнал в разные моменты времени 
( 2/π=nT  и 2/3π ) принимает одинаковые (нулевые) 
значения. Следовательно, сигнал ( )nTx  не расщеплен 
по переменной времени n . 

Оператор-расщепитель pF  преобразует скалярный 
сигнал ( )nTx  в векторный сигнал, например, 

( ) ( ) ( )[ ] t
p nTsin ,nTcosnTx =
r , 

Сигнал ( )nTxp
r

 расщеплен по переменной времени 
n , поскольку, как видно из табл. 1, он не исчезает и его 
значения различны при разных n . 

Таблица 1 

Расщепление сигнала ( ) ( )nTnTx cos=  

n  nT  ( ) ( )nTnTx cos=  ( )nTxp
r

 

0 0 1 [1, 0] t 

1 π/2 0 [0, 1] t 

2 π –1 [–1,0] t 

3 3π/2 0 [0, –1] t 

 
Расщепление сигналов реализуется линейными, не-

линейными, стационарными, нестационарными матема-
тическими преобразованиями [3]. Способы расщепления 
зависят от класса расщепляемого сигнала. Важным кри-
терием выбора способа расщепления является мини-
мальность числа каналов расщепителя (минимальность 
длины вектора расщепленных сигналов). 

Оператор нелинейного безынерционного преобра-
зователя осуществляет отображение векторных сиг-
налов ( )naxp ,rr

 в скалярные выходные сигналы 
( ) Yny ∈  НДС. Математические формы НБП могут 

быть различны. Для построения персептронных НДС 
с расщепителем в качестве моделей НБП использу-
ем следующие структуры:  

1. ППР, описываемый уравнением 

( ) ( )[ ]( ) ( )( )nvGnaxPGny p
L == ,rr

, (2) 

где G  – сигмоидальная функция активации,  

( )[ ]naxP p
L ,rr   – полином степени L  по семейству  

расщепленных сигналов  

( )naxp ,rr
,  ( ) ( )[ ]naxPnv p

L ,rr
= . 

Блок-схема модели (2) НДС показана на рис. 1. 

 

Рис. 1. 
Сигмоидальная функция G  в модели (2) – гипербо-

лический тангенс (биполярное преобразование) 

( )( )
( )
( )nv
nv

e
envG 2

2

1
1

−

−

+

−
= , (3) 

или логистическая (униполярная) функция 

( )( ) ( )nve
nvG −+

=
1

1
. (4) 

На рис. 2, а, б изображены биполярная и униполяр-
ная функции активации соответственно [6, 7]. 

 

     а 

        

      б 

Рис.2 

Полином ( )[ ]naxP p
L ,rr

 расщепленных сигналов,  
содержащийся в персептронной модели (2), имеет вид 

 (5)
 

где степень mIIIL +++= ...21 . 
Следует отметить, что многомерный многочлен (5) 

может быть использован для описания соотношения 
вход-выход НДС. В этом случае он является полиноми-
альной моделью системы. 
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2. ТПР показан на блок-схеме НДС рис. 3. 

 
Рис. 3. 

Слои персептрона сформированы следующим обра-
зом: 

– входной слой образуют элементы ),( naxpj
r

, 
mj ...,,2,1=  вектора расщепленных сигналов ( )naxp ,rr   

– входные сигналы нейронной цепи; 
– скрытый слой содержит матрицу весов 

[ ] [ ]
m,...,2,1j
N,...,2,1iijwW

=
== , вектор смещений [ ] tIbbbb  ..., , , 21=

r  и  

сигмоидальные функции активации G  вида (3) или (4); 
– выходной слой включает вектор весов  

[ ]Icccc  ..., , , 21=
r

и выходной сигнал )(ny  нейронной 
цепи.  Переменная I  определяет число нейронов в 
скрытом слое. 

Согласно блок-схеме, изображенной на рис. 3, трех-
слойная персептронная модель НДС с расщепителем 
имеет вид  














+= ∑∑

==

m

j
ipjij

I

i
i bnaxwGcny

11
),()( r . (6) 

Персептроны с расщепителем сигналов – уни-
версальные аппроксиматоры оператора НДС 

Покажем, что полиномиальный персептрон с расще-
пителем, блок-схема которого изображена на рис. 1, 
является универсальным аппроксиматором оператора 
sF  НДС в метрике C , следовательно, и в метрике 2L . 

Для этого докажем следующую теорему. 
Теорема. При любом 0>ε  существует ППР (2) с 

внутренним полиномом (5) расщепленных сигналов 
конечной степени L  такой, что для всех Xnax ∈),( r , 
где X  – компакт в метрике C , 

( ) ( )[ ]( ) ε≤− naxPGny p
L , rr

. 

Доказательство. Известно, что при расщеплении 
входных сигналов существует полином ( )[ ]naxP p

L ,rr , од-
нозначно описывающий соотношение между множест-
вом воздействий Xnax ∈),( r  и множеством выходных 

Vnav ∈),( r  сигналов полиномиального преобразовате-
ля при справедливости последнего указанного неравен-
ства [3, 4]. Функция активации G  выполняет однознач-
ное нелинейное преобразование согласно выражениям 
(3) или (4).  

Из равенств (2), (3) и (4) получим уравнение 

( )[ ] ( )( )nyn,axP p
L η=

rr
, (7) 

где соответственно 

( )( ) ( )
( )






+
−

−=η
ny
nyny

1
1ln

2
1     и 

( )( ) ( )
( ) 







 −
−=η

ny
nyny 1ln . 

Диапазон изменения  сигнала  ( ) ( )( )nvGny =  в 
уравнении  (7)   показан   на   рис. 2. 

Из выражения (7) следует, что полином ( )[ ]naxP p
L ,rr  

однозначно в метрике C   описывает соотношение меж-
ду множествами сигналов ),( nax r  и ( )( ) ),( navny r

=η . 
Однозначность соотношения (7) приводит к однозначно-
сти его обратного преобразования (2).  

Таким    образом,    нелинейное    преобразование 

( )[ ]( )naxPG p
L ,rr  является оператором, аппроксими- 

рующим в метрике C  и, следовательно, в метрике 2L  
соотношение вход-выход НДС. 

Поскольку трехслойный персептрон, содержащий 
два и более нейронов с сигмоидальными функциями 
активации, описанными усеченным рядом Тейлора, при 
двух и более входных сигналах эквивалентен полино-
миальному персептрону степени 4≥L  [10], из рас-
смотренной теоремы следует утверждение. 

Утверждение. При любом 0>ε  и входных расще-
пленных сигналах существует ТПР (6) с 2≥I , 2≥m  
такой, что для всех Xnax ∈),( r , где X  – компакт, в 
метрике C  

( ) ε≤












+− ∑∑

==

m

j
ipjij

I

i
i bnaxwGcny

11
),( r . 

Таким образом, полиномиальный и трехслойный 
персептроны с расщепителем являются универсаль-
ными аппроксиматорами оператора НДС. Следует 
отметить, что расщепление множества входных сиг-
налов – необходимое условие аппроксимации опера-
тора системы. 

Синтез персептронных эквалайзеров 

Построим полиномиальный и трехслойный перcеп-
троны с расщепителем, моделирующие нелинейный 
эквалайзер (НЭ) на выходе канала связи (КС) при двух-
позиционном воздействии КС ( )nso , принимающим зна-
чения { }1,1− .  

Модель нелинейного КС – модель Винера с линейной 
динамической частью и квадратичной безынерционной 
нелинейностью [11, 12]. Уравнение КС имеет вид 
( ) ( ) ( )nxnxnx 2

11 2.0+= , (8) 

где  ( ) ( )
( ) ( )2ns3482.01ns8704.0

ns3482.0nx
oo

o
1

−+−

+= . (9) 
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На заданном множестве воздействий ( )nso  модель 
КС (выражения (8), (9)) дает конечное множество вы-
ходных сигналов ( )nx .  

Задача НЭ – восстановить сигналы ( )nso  при воз-
действиях ( )nx  согласно операторному уравнению 

( ) ( )[ ]nxFns = . 

Параметры модели оператора F  эквалайзера опре-
деляются в результате решения задачи аппроксимации  

Xnx
o nsns

∈
→−

)(
min)()( . 

Отметим, что линейный фильтр, как следует из вы-
ражения (9), является неминимально-фазовым, следо-
вательно, линейный эквалайзер (инверсный фильтр) 
неустойчив. В результате восстановление сигналов 
возможно только с помощью нелинейного эквалайзера. 

НЭ построим в виде каскадного соединения расще-
пителя и НБП, реализуемого как ППР и ТПР.   

Расщепитель для класса сигналов ( )nx  необходим, 
поскольку при условии  

( ) ( )2−−= nsns oo , (10) 

в точках ( )nx , определяемых из выражения (8) и пока-
занных на рис. 4, наблюдается неоднозначность ото-
бражения вход-выход НЭ. Для устранения неоднознач-
ности следует расщепить сигналы ( )nx , ( ) Xnx ∈ . 

 
Рис.4. 

Согласно [13], вектор расщепленных сигналов  фор-
мируем следующим образом:  

( ) ( ) ( )[ ]1 , −= nxnxnxp
r

. (11) 

В табл. 2 показано, что неоднозначность отображе-
ния  множеств  при условии (10) и,  следовательно, при  
 равенстве ( ) ( ) ( )( )212.01 −+−= nasnasnx oo , где 
 8704.0=a , полученном из (8), (9), устраняется за счет 
расщепления сигналов. 

Эквалайзер реализуем в виде полиномиального (2) и 
трехслойного (6) персептронов с расщепителем (11), а 
также полинома (5) расщепленных сигналов (11) с уче-
том ( ) ( )nsny oo = , ( ) ( )nsny = . 

Нейронные цепи содержат биполярные функции ак-
тивации (3). 

Параметры нейронных моделей определялись алго-
ритмом обратного распространения ошибки [6, 7]. 

Точность восстановления сигналов ( )ns  оценива-
лась в среднеквадратичной метрике по формуле 

( ) ( )[ ]∑
=

−
−

=ε
N

n

o nsns
N 5

2

4
1 ,  

где N  – число передаваемых символов (длина 
последовательностей ( )nso , ( )ns ), 1000=N . 

В табл. 3  приведены  значения среднеквадра-
тичной погрешности восстановления сигналов и ко-
личество параметров Q  в моделях НЭ разной сте-
пени (полином (5) и ППР (2)) и с разным числом ней-
ронов (ТПР (6)). Результаты получены при выполне-
нии 600 циклов расчета в алгоритме обратного рас-
пространения ошибки. Расчет проводился при раз-
ных исходных значениях параметров нейронных мо-
делей. 

 
 
 

Таблица 2 

Вектор расщепленных сигналов на множестве X  при условии (10) 

( )1−nso  ( )2−nso  ( )nxp
r

 

–1 1 ( )[ ]22 2.0,2.0 aaaa +−+−  

–1 –1 ( ) ( )[ ]22 2.0,2.0 aaaa −+−−+−  

1 1 [ ]22 2.0,2.0 aaaa ++  

1 –1 ( )[ ]22 2.0,2.0 aaaa −+−+  
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Таблица 3 

Погрешность ε  и количество параметров Q в моделях НЭ 

Степень L , 
число нейронов I  

Полином расщеплен-
ных сигналов ППР ТПР 

L  = I  ε  Q  ε  Q  ε  Q  
1 0.0282 3 0.0285 3 0.0254 3 
2 0.0278 6 0.0281 6 0.0098 9 
3 0.0216 10 1.2987⋅10–14 10 5.1815⋅10–8 13 
4 0.0060 15 1.2918⋅10–14 15 4.6591⋅10–8 17 

 
Анализ табл. 3 показывает, что: 
– ППР дает более высокую точность обработки при 

меньшей степени внутреннего многочлена расщеплен-
ных сигналов, чем другие модели НЭ с расщепителем; 

– слагаемые четных степеней (2-й и 4-й) полиноми-
ального персептрона с расщепителем не влияют на ка-
чество работы НЭ, поэтому их можно исключить, тем 
самым, упростить модель НЭ. При 1=L → 3=Q , 

3=L → 7=Q , 5=L → 13=Q . 
Выполним компенсацию нелинейных искажений сиг-

налов в присутствии гауссовского шума ( )nξ  в КС. В 
этом случае на НЭ действуют сигналы 
( ) ( ) ( )nnxnx ξ+=~ . 
При разном отношении сигнал/шум 

( ) ( )












ξ= ∑∑

==

N

n

N

n
nnxsnr

5

2

5

2 /lg20 , дБ 

вычислены среднеквадратичная погрешность ε  и лога-
рифм вероятности ошибки на символ ( )BERBER lglg = ,  

где 
N
mBER = , m  – количество ошибок восстановления  

символов (значений) ( )ns . 
Результаты компенсации представлены на рис. 5. На 

рис. 5, а изображены зависимости ( )snrε  при 
5...,,2,1== IL  (кривые 1, 2, …, 5 соответственно). 

Жирными линиями показаны зависимости, полученные 
ППР, тонкими линиями – ТПР. На рис. 5, б изображены 

аналогичные кривые для зависимостей ( )snrBERlg  (в 
некоторых точках snr  значения BERlg  отсутствуют, 
поскольку в этих точках 0=m ). 

Из рис. 5 видно, что при действии в КС гауссовского 
шума полиномиальный персептронный НЭ с расщепи-
телем степени 3≥L  восстанавливает сигналы более 
точно по сравнению с ТПР. 

Заключение 
Дополнение полиномиальной и трехслойной персеп-

тронных моделей НДС расщепителем, включенным на вхо-
де нейронных цепей и адаптированным к входным сигна-
лам, упрощает нелинейные модели, что ведет к сокраще-
нию размерности задачи аппроксимации оператора НДС.  

Персептронные модели с расщепителем являются 
универсальными аппроксиматорами оператора НДС в 
равномерной и среднеквадратичной метриках, следова-
тельно, они гарантируют получение математических моде-
лей НДС с заданной точностью. Сложность нахождения 
параметров персептронных моделей заключается в опре-
делении глобального оптимума на фоне множества ло-
кальных оптимальных решений задачи аппроксимации 
нелинейного оператора. 

В рассмотренном примере синтеза НЭ показано, что 
полиномиальный персептронный эквалайзер с расщепите-
лем   обеспечивает высокую   точность   компенсации   
нелинейных  искажений  сигналов  в  КС  при  меньшей 
степени  внутреннего  многочлена  по  сравнению  с  ТПР и 

 

 
    а) 

 
       б) 

Рис. 5 
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полиномиальной моделью НЭ с расщепителем (см. табл. 3). 
Превосходство ППР над его аналогами сохраняется в при-
сутствии гауссовского шума в КС (см. рис. 5). 
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Представлен тематический обзор методов и алгоритмов адап-
тивной компенсации эхо-сигналов, возникающих в телефонных сетях 
при передачи речи и данных. Первая часть обзора охватывает работы, 
опубликованные в период с 1996 года по 1990 год и отражает основные 
концепции решения проблемы эхо-компенсации, получившие развитие в 
эти годы. Указываются причины возникновения эхо-сигналов в теле-
фонных сетях, приводятся модели их генерации и сравнительные ха-
рактеристики различных эхо-компенсаторов. 

УДК 621.395 

ЦИФРОВАЯ ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ В ЗАДАЧАХ ЭХО-КОМПЕНСАЦИИ: 
тематический обзор (часть 1) 

Кузнецов Е.П., Витязев В.В. 

 

Введение 

Исторически сложилось так, что 
абонентское оборудование телефонных 
сетей общего пользования (ТФОП), в целях 
экономии, подключается к автоматической 
телефонной станции (АТС) по двухпроводным 
или, что тоже самое, абонентским линиям (АЛ). 
Таким образом, исходящий и принимаемый 
сигналы переносятся одной и той же парой 
проводов. В случае значительной протяженности линии 
связи резко возрастает ослабление сигнала при передаче. 
Чтобы скомпенсировать потери вносимые линией передачи 
применяют промежуточные усилители (повторители), что, в 
свою очередь, требует наличие линии с разделением при-
нимаемого и передаваемого сигналов. Такая линия называ-
ется четырехпроводной или магистральной (МЛ). Устройст-
во, посредством которого осуществляется переход с АЛ на 
МЛ и наоборот, называется дифференциальной системой 
(ДС). Идеальная развязка двух и четырехпроводных линий 
будет осуществляться только в случае точного соответствия 
импедансов АЛ и МЛ. Во всех остальных случаях будет про-
исходить утечка части энергии принятого сигнала в цепь 
передачи. Вследствие этого происходит возвращение пере-
данного сигнала обратно к говорящему абоненту в виде 
ослабленной и задержанной копии, называемой электриче-
ским эхом.  

Борьба с эхо-сигналами в ТФОП, заключающаяся в их 
заграждении и компенсации, продолжается уже ни один 
десяток лет и сохраняет свою актуальность до сегодняш-
него дня, о чем свидетельствуют новые разработки в этой 
области, в частности, представленные в материалах ис-
следований, публикуемых в настоящем выпуске журнала. 

Методы и алгоритмы эхо-компенсации, первона-
чально разработанные для передачи в ТФОП речевых 
сигналов, получили дальнейшее развитие в системах 
передачи данных как в ТФОП, так и в ISDN (цифровых 
сетях с интеграцией служб ). Мощным стимулом исполь-
зования все более сложных алгоритмов эхо-
компенсации стало появление в середине 80-х годов 
прошлого столетия цифровых сигнальных процессоров, 
эффективно реализующих в реальном времени цифро-
вые адаптивные фильтры.  

Новой областью применения адаптивных алгоритмов 
эхо-компесации является борьба с акустическими эхо-
сигналами в таких технических приложениях как: мобиль-
ная связь, телеконференцсвязь, телефонные аппараты с 
функцией «громкой связи». Отличительная особенность 

акустических эхо-сигналов заключается в их значительной 
временной протяженности, что требует существенного 
увеличения порядка адаптивного фильтра-компенсатора и, 
как следствие, вычислительных  затрат на реализацию. 
Это потребовало разработки принципиально новых подхо-
дов к построению эхо-компенсаторов, в частности , с ис-
пользованием субполосной фильтрации и многоскорост-
ной обработки сигналов. 

Цель настоящей статьи – тематический обзор научных 
публикаций, отражающих в историческом аспекте пробле-
мы эхо-компенсации и их последовательное решение ме-
тодами ЦОС и DSP-технологий, начиная с первых работ, 
вышедших еще в середине 60-х годов прошлого столетия, 
и до наших дней. Обзор включает две части. В части 1, 
представляемой вашему вниманию, рассмотрен период с 
1966 года  по 1990 год., а в части 2 будет продолжен обзор 
работ, опубликованных с 1991 года по настоящее время. 

Эхо-компенсация в ТФОП при передаче речи 

В 1966 году американские ученые Ф. Бэкер и Г. 
Рудин наряду с M. Сондхи и А. Прести, работающие в 
научно-исследовательской лаборатории Bell 
Laboratories, предложили кардинально новый на то 
время подход к решению проблемы борьбы с элек-
трическим эхо-сигналом, возникающим при разговоре 
абонентов ТФОП [1, 2]. Они первыми стали применять 
к решению данной проблемы наработки теории адап-
тивной фильтрации сигналов, полученные в своих 
исследованиях Н. Винером и Б. Уидроу [3],  получив в 
результате структурную схему совершенно нового 
устройства, которое они назвали эхо-компенсатором 
(echo canceller). В отличие от эхо-заградителя, кото-
рый обладал целым рядом недостатков (искажения 
при коммутации, низкая эффективность работы при 
больших задержках эхо-сигнала, невозможность ра-
боты в дуплексном режиме приемопередачи), эхо-
компенсатор (ЭК) работал по совершенно другому 
принципу. 
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Рис. 1. Классическая схема построения эхо-компенсатора. 

 
Суть принципа состояла в использовании того факта, 

что эхо-сигнал является искаженной копией передаваемо-
го речевого сигнала, поэтому информация о его основных 
параметрах априори известна. Согласно предложенной 
схеме (рис. 1), при разговоре сигнал от ближнего абонента 

( )x n  поступал одновременно как в линию, так и на адап-
тивный цифровой фильтр (АЦФ), в роли которого выступал 
адаптивный трансверсальный фильтр, работающий по 
алгоритму метода наименьших квадратов (МНК)13. АЦФ 
автоматически производил подстройку значений своих 
коэффициентов с целью воспроизведения амплитудно-
частотной характеристики (АЧХ), которая бы соответство-
вала АЧХ тракта образования эхо-сигнала24 в рамках вы-
бранного критерия качества. Далее сигнал с выхода АЦФ 
ˆ( )y n  вычитался из эхо-сигнала ( )y n , играющего в дан-
ном случае роль обучающего сигнала, компенсируя таким 
образом наличие последнего в линии. На основе сигнала 
ошибки компенсации ˆ( ) ( ) ( )e n y n y n= −  по алгоритму 
МНК производилась перестройка значений коэффициен-
тов kw . В настоящее время схема, предложенная специа-
листами Bell Laboratories на основе адаптивного трансвер-
сального фильтра, работающего по алгоритму МНК во 
временной области, считается классическим вариантом 
структурной реализации ЭК. 

Рассмотрим достоинства и недостатки, которыми об-
ладает классическая схема построения ЭК. Как было опи-
сано выше, основным рабочим блоком ЭК является АЦФ. 
Использование АЦФ на основе трансверсального фильтра 
обеспечивает классической схеме ЭК абсолютную устой-
чивость, поскольку трансверсальный фильтр является 
фильтром с конечной импульсной характеристикой. С дру-
гой стороны, при работе с эхо-сигналами, имеющими 
большую длительность (более 50 мс) как, например, в слу-
чае использования абонентами спутниковой телефонной 
связи или при международном звонке, порядок эквива-
лентного КИХ-фильтра будет составлять несколько сотен 
(стандартная частота дискретизации в ТФОП – 8 кГц). 
Поэтому реализация по классической схеме ЭК, способ-

                                                 
1 В зарубежной литературе данный алгоритм носит назва-

ние LMS – least mean square. 
2 Тракт образования эхо-сигнала (эхо-тракт) включает в себя 

совокупность цепей, непосредственно участвующих в генерации 
эхо-сигнала. В данном случае сюда входит часть магистральных 
линий (МЛ), дифференциальная система (ДС) и абонентская 
линия (АЛ) удаленного абонента. 

ного бороться с такими эхо-сигналами будет сопряжена 
со значительными вычислительными затратами. 

В качестве алгоритма адаптации в ЭК, построенном 
по классической схеме, используется алгоритм МНК. Этот 
алгоритм в силу своей простоты является, пожалуй, са-
мым распространенным в теории адаптивной обработки 
сигналов. Математически данный алгоритм задается 
следующим реккурентным соотношением: 

( ) ( 1) ( ) ( )n n e n nµ= − + ⋅ ⋅W W X , где 
max0 µµ <<  – 

шаг адаптации. По сути, данный алгоритм является ме-
тодом наискорейшего спуска, в котором сделано одно 
важное допущение: вместо градиента статистически ус-
редненного квадрата ошибки { }2 ( )E e n∇  используется 
градиент его мгновенного значения – 2 ( )e n∇  [4]. Анализ 
сходимости алгоритма показывает [5], что верхняя грани-
ца для размера шага µ  является меньшей, чем при ис-
пользовании истинных значений градиента:  

1 1 1 ,max 2( ) ( 1)trace Nk xk

µ
λ σ

= = =
∑ +R

  

где kλ  – собственные (характеристические) числа авто-
корреляционной матрицы входного процесса R , а 2

xσ  – 
средний квадрат входного сигнала АЦФ. Основным дос-
тоинством данного алгоритма является его предельная 
вычислительная простота. Алгоритм МНК может быть 
реализован в реальных системах без проведения опе-
рации возведения в квадрат, умножения и вычисления 
производных, и поэтому он прост и эффективен. Если не 
проводится усреднение, то компоненты градиента обя-
зательно содержат большую составляющую шума, но 
этот шум уменьшается самим процессом адаптации с 
течением времени. Платой за простоту является мед-
ленная сходимость и повышенная ошибка в установив-
шемся режиме – коэффициенты фильтра всегда флук-
туируют вокруг оптимальных значений, что увеличивает 
уровень выходного шума. Это объясняется тем, что 
оценка градиента в данном алгоритме является очень 
грубой. Кроме того, скорость сходимости алгоритма МНК 
зависит обратно пропорционально от значений собст-
венных чисел kλ  автокорреляционной матрицы R , по-
этому, когда входным сигналом является окрашенный 
шум или речь, данный алгоритм будет сходиться крайне 
медленно [4,6]. 
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Рис. 2. Схема эхо-компенсатора с использованием де-
тектора одновременного разговора. 

ТФОП как среда для передачи речевого сигнала обла-
дает целым рядом характеристик и особенностей, в том 
числе отрицательно влияющих на качество передаваемой 
информации. Далее рассмотрим те из них, которые будут 
представлять основные трудности для реализации эффек-
тивной эхо-компенсации.  

1. Любая линия связи, в том числе ТФОП, вносит в сиг-
нал такой вид искажений как задержка. Задержка эхо-
сигнала зависит от общей длины установившейся линии 
связи, которая в общем случае является произвольной и 
зависит от того, куда именно звонит абонент. Таким обра-
зом, величина задержки эхо-сигнала может варьироваться. 
При достаточно большой величине задержки (100 мс и бо-
лее) для эффективной эхо-компенсации требуется построе-
ние АЦФ, имеющего очень высокий порядок (800 и более). 
Как уже отмечалось, это является серьезной проблемой при 
практической реализации ЭК. Подходы к решению этой про-
блемы будут рассмотрены ниже. 

2. При одновременном разговоре двух абонентов сиг-
нал удаленного абонента будет являться для ЭК адди-
тивной помехой, которая чаще всего приводит к расхож-
дению алгоритма адаптации и, как следствие, неточной 
настройке АЦФ. Для решения этой проблемы было пред-
ложено дополнить классическую схему еще одним бло-
ком – детектором одновременного разговора [7], который 
при регистрации одновременного разговора разрывал 
цепь обратной связи, тем самым, останавливая процесс 
адаптации АЦФ и предотвращая его расстройку (рис. 2). 
Даже допуская тот факт, что детектор одновременного 
разговора (ДОР) производит переключение из одного 
режима в другой с высокой скоростью, есть вероятность 
того, что в то время когда процесс адаптации АЦФ приос-
тановлен, возможны изменения в тракте образования 
эхо-сигнала, приводящие к увеличению уровня сигнала 
ошибки компенсации. Существует также альтернативный 
вариант, когда при регистрации одновременного разгово-
ра процесс адаптации АЦФ не останавливается, а пере-
ключается на «малый» шаг адаптации µ  и продолжает 
процедуру настройки ЭК. 

3. Реально достижимый предел сигнала ошибки компен-
сации никогда не будет равен нулю, так как всегда будет 
дополнен аддитивными шумами и нелинейными искаже-

ниями, которые постоянно присутствуют в линии связи. 
Поэтому даже при достаточно точной настройке ЭК будет 
существовать остаточный сигнал ошибки. Для борьбы с 
этим нежелательным эффектом было предложено устано-
вить на выходе ЭК симметричный ограничитель (center 
clipper) [8]. В отличие от эхо-заградителя, ограничитель не 
разрывал цепь во время одновременного разговора, по-
скольку имел малый порог срабатывания. 

4. Частотный сдвиг (frequency offset) всех спектральных 
составляющих сигнала, обусловленный операциями моду-
ляции/демодуляции, представляет собой еще одну пробле-
му, которую необходимо принимать во внимание при по-
строении ЭК, работающего в ТФОП. Обычно величина час-
тотного сдвига составляет 1 – 5 Гц, но даже такое незначи-
тельное отклонение играет большую роль для качественной 
настройки АЦФ. Для ЭК частотный сдвиг отражается, преж-
де всего, на процессе адаптации АЦФ, так как вносит посто-
янное изменение фазы (phase roll, phase jitter) эхо-сигнала, 
поэтому для эффективной компенсации требуется, чтобы 
процесс адаптации мог быстро отрабатывать такие измене-
ния без снижения качества работы. Первые попытки по-
строения ЭК работающего в присутствии частотного сдвига 
описаны в [9]. Ниже будут рассмотрены другие подходы к 
решению этой проблемы предложенные позднее.  

Выход в 1966 году публикаций Ф. Бэкера, Г. Рудина, М. 
Сондхи и А. Прести ознаменовал начало первого этапа раз-
вития методов и алгоритмов адаптивной эхо-компенсации 
(1966 - 1975 гг.). В этот период многие ученые таких стран 
мира как Австралия [9], Германия [10], Франция [11], Япония 
[12] активно ведут исследования возможности использова-
ния различных методов адаптивной обработки сигналов для 
решения задачи эхо-компенсации при передаче голоса в 
ТФОП. В это же время ведутся интенсивные разработки 
специалистами крупных американских научных лаборато-
рий: Bell Laboratories [13, 14] и COMSAT Laboratories [15 – 
17]. Причем исследования COMSAT Laboratories направ-
лены в основном на использование техники эхо-
компенсации для борьбы с эхо-сигналами в системах спут-
никовой телефонной связи, в то время как Bell Laboratories 
занимается теми же проблемами, но для случая передачи 
речи в ТФОП. В данный период можно выделить одно об-
щее направление, характерное для всех исследований. 
Оно связано с анализом возможности практического при-
менения классической схемы ЭК, созданием первых тесто-
вых моделей ЭК и оценкой эффективности их работы в 
таких технических приложениях как телефонная связь на 
дальние расстояния и спутниковая телефонная связь. То 
есть в тех технических приложениях, где работа эхо-
заградителей оказывалась до тех пор мало эффективной. 

Эхо-компенсация в ТФОП при передаче данных 

Если до 1976-го года большинство исследовательских 
работ в области адаптивной эхо-компенсации были в 
основном связаны с рассмотрением проблем борьбы с 
электрическим эхо-сигналом при передаче голосовой 
информации (echo cancellation in speech transmission), то, 
начиная с середины 70-х, все большее внимание начина-
ет уделяться аналогичным проблемам, возникающим при 
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передаче данных (echo cancellation in data  transmission) 
[18 – 20]. Это, прежде всего, связано с разработкой мо-
демных протоколов передачи данных по коммутируемым 
телефонным каналам (КТК) V.21, V.22, V.22 bis (voiceband 
data modem), а немного позднее появлением новой тех-
ники цифровой комбинированной передачи данных и ре-
чи по проводным линиям связи – ISDN (Integrated Services 
Digital Network - цифровая сеть с интеграцией служб). 
Таким образом, можно считать, что с 1976 года начинает-
ся следующий этап развития техники и методов адап-
тивной эхо-компенсации (1976 - 1986 гг.). 

Разделение методов эхо-компенсации по области 
применения на эхо-компенсацию для систем передачи 
речи (СПР) и систем передачи данных (СПД) объясняется 
как минимум двумя причинами: различными технически-
ми требованиями, выполнение которых необходимо для 
обеспечения надежной работы каждой из систем и раз-
личной природой сигналов данных и речи.  Поэтому ЭК 
для СПД будет обладать целым рядом особенностей, 
отличающих его от ЭК для СПР. Рассмотрим их более 
подробно.  

1. Обучающим сигналом такого ЭК является последо-
вательность передаваемых символов, которые, в общем 

случае, принимают значения из фиксированного набора, 
что несколько упрощает реализацию ЭК [21].  

2. Передача данных в дуплексном режиме подразуме-
вает тот факт, что передаваемые сигналы будет присутст-
вовать одновременно в двух направлениях, причем прак-
тически постоянно (исключение составляет процедура 
вхождения в связь). Таким образом, ЭК для дуплексной 
СПД должен быть способен проводить адаптацию в при-
сутствии сигнала удаленного модема. 

3. Для надежной работы СПД требуется бóльшая сте-
пень подавления эхо-сигнала, чем это необходимо для 
случая СПР. Таким образом, ЭК для СПД должен обла-
дать повышенной точностью.   

4. В случае разработки ЭК для СПР задачи синхрони-
зации и  эквалайзинга (выравнивания характеристик ка-
нала связи) не играют большой роли. Для СПД эти зада-
чи являются ключевыми, и без их решения тяжело до-
биться эффективной работы ЭК [22]. Основная особен-
ность здесь касается синхронизации и состоит в том, что 
скорости сигналов на входе и выходе ЭК не равны, по-
этому для устойчивой работы ЭК кроме всего прочего 
требуется еще и жесткая синхронизация.  

5. В случае СПР адаптация ЭК должна проводиться 
при каждом новом сеансе связи. При этом сам процесс 

адаптации проводится непосредственно во время разго-
вора абонентов, что искажает передаваемую речь. Для 
СПД процесс адаптации ЭК является частью процедуры 
вхождения в связь, то есть при этом передается лишь 
служебная информация, а не информационные символы. 
Отсюда возникает требование высокой скорости сходи-
мости алгоритма.  

6. Передача данных по КТК с использованием модем-
ных протоколов V.xx (рис. 3) и применение технологии 
ISDN (рис. 4) имеют свои специфические отличия, кото-
рые также необходимо принимать во внимание при раз-
работке ЭК для конкретного технического приложения. 

Во-первых, скорость передачи данных по стандартному 
КТК шириной 3,1 кГц (300…3400 Гц) значительно меньше 
скорости передачи по ISDN-каналу (2B+D = 144 кбит/с), 
который обладает достаточно широкой полосой. Хотя 
ISDN-канал является более «чистой» средой для переда-
чи данных, проблему здесь составляет наличие так назы-
ваемых линий привязки, которые представляют собой 
разомкнутые АЛ, вносящие в линию дополнительный 
дисбаланс импедансов. Во-вторых, технология ISDN пре-
дусматривает передачу данных в основной полосе час-
тот, то есть без модуляции передаваемых данных, в то 
время как модемные протоколы V.xx всегда используют 
модуляцию для переноса спектра передаваемых данных 

Рис. 3. Передача данных по КТК с использованием модемов, работающих в дуплексном режиме с применением 
эхо-компенсатора 

 
Рис. 4. Передача данных с использованием технологии ISDN 
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Рис. 5. Эхо-компенсатор для дуплексной СПД. а) – последовательная форма построения; б) – параллельная фор-
ма построения. 

 
на несущую частоту. Поскольку модуляция является не-
линейной операцией, система становится подверженной 
действию нелинейных искажений, фазового сдвига, а 
также ухода несущей частоты.  

7. Как видно из рис. 3, в системе присутствует два ти-
па эхо-сигналов: от ближней ДС (ближнее эхо) и от даль-
ней ДС (дальнее эхо). Если при передаче речи ближнее 
эхо не вносило существенных искажений, а наоборот 
делало ее более естественной, благодаря так называе-
мому местному эффекту, то для СПД его наличие может 
привести к серьезным ошибкам, снижающим верность и 
скорость передачи. 

Первая экспериментальная модель ЭК для дуплекс-
ной СПД была предложена В. Коллом и С. Вейнштейном 
несколько раньше рассматриваемого периода времени, 
а именно в 1973 году [23]. Данная схема (рис. 5) пред-
полагала последовательную настройку ЭК на приемной 
и передающей сторонах по обучающему сигналу, после 
чего непосредственно начинается передача данных. 
Структурная схема отличается от классической тем, что 
здесь применяется секционирование обучающей после-
довательности на составляющие ближнего и дальнего 
эхо-сигналов, для чего в схеме предусмотрен блок тран-
зитной задержки. Необходимая длина линии транзитной 
задержки определяется на начальном этапе соедине-
ния. Компенсация ближнего и дальнего эхо-сигналов 
производится отдельно с помощью АЦФN и АЦФF, соот-
ветственно. При этом предлагаются две структурные 
формы построения ЭК: последовательная и параллель-
ная (рис. 1.12 а, б). 

Подход к построению ЭК,  рассмотренный в дан-
ной работе,  послужил прототипом для  создания 
схемы так называемого ЭК управляемого данными, 
которая была предложена в 1976 г. К. Мюллером 
[21]. Структурная реализация такого ЭК показана на 
рис. 6. Главной отличительной особенностью такого 
ЭК является то, что обучающий сигнал подается 
непосредственно от источника данных, а не с выхо-
да передатчика (ПРД). При этом компенсация сама 
по себе может производиться, как в цифровом, так 
и в аналоговом виде. Для систем, работающих как в 
основной полосе (СПДОП) (при этом блок обработ-
ки отсутствует), так и использующих  модуляцию 
(СПДМ) (при этом блок обработки работает как мо-

дулятор, включенный параллельно с основным пе-
редатчиком); постоянно  (ЭК работает на битовой 
скорости,  при  этом  требуется  наличие  фильтра-
интерполятора  на выходе),  так и только в момен-
ты появления символов  (ЭК работает на символь-
ной скорости синхронно с входным сигналом при-
емника).  

В качестве основных результатов работы 
К. Мюллера можно отметить следующие.  Объем 
вычислительных затрат на реализацию компенса-
тора может быть уменьшен благодаря тому,  что ЭК 
в данной схеме работает с бинарными сигналами 
(±1) на символьной скорости,  и, следовательно, 
операции умножения могут быть заменены более 
простыми операциями сложения и вычитания.   
Анализ особенностей работы алгоритма адаптации, 
в качестве которого выступал МНК,  показал, что 
скорость сходимости в такой схеме ЭК прямо про-
порциональна порядку используемого АЦФ,  в то 
время как размер шага адаптации  µ   имеет об-
ратно пропорциональную зависимость от порядка 
фильтра. 

 
Рис. 6. Эхо-компенсатор, управляемый данными для 
дуплексной системы передачи данных. 

В 1977 году наработки, полученные в своих иссле-
дованиях К. Мюллером, были успешно применены С. 
Вейнштейном для анализа работы ЭК в дуплексной 
СПДМ [24]. Схема такого ЭК (рис. 7) обладает двумя 
основными отличиями от схемы К. Мюллера: ЭК ра-
ботает на битовой скорости (1/T), что не требует син-
хронизации с сигналом удаленного модема, но при 
этом на выходе стоит фильтр-интерполятор (ФИ), вы-
равнивающий скорости передачи; сигнал ошибки ком-
пенсации, по которому проводится адаптация (см. 
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рис. 7), является локальным для приемника (ПРМ), 
что значительно упрощает процедуру эквалайзинга. 
Еще одной особенностью является наличие в схеме 
ЭК модуляторов (Мод) и возможности применения 
блока коррекции частотного сдвига и изменения фазы 
(Корр f, φ).  
 

 
Рис. 7. Эхо-компесатор для СПДМ.  

Экспериментальным путем было установлено, что 
размер шага адаптации алгоритма µ , обеспечиваю-
щий максимальную скорость сходимости в такой 
структуре, приближенно равен 1/ 2N , где N  – число 
комплексных коэффициентов АЦФ. При этом при ис-
пользовании МНК на основе действительного сигнала 
ошибки на адаптацию требуется в два раза большее 
время, чем при использовании аналитического сигна-
ла ошибки. Для адаптации ЭК здесь был использован 
модифицированный алгоритм МНК с нормализацией 
по мощности (НМ-МНК). Отличие НМ-МНК состоит в 
том, что шаг адаптации рассчитывается исходя из 
значения мощности входного сигнала:  

. 
Это позволило избежать расхождения алгоритма 

во время дуплексной приемопередаче. Среди недос-
татков данной схемы можно выделить достаточно 
продолжительное время, требуемое на настройку 
АЦФ, а также дополнительные вычислительные за-
траты, связанные с обработкой сигналов в ком-
плексной форме. 

Как было отмечено выше, частотный сдвиг спек-
тральных составляющих и изменение фазы сигнала 
вносят серьезные искажения, сказывающиеся на 
качестве работы ЭК. Если ЭК для СПДМ С. Вейн-
штейна только предполагал возможность примене-
ния блока коррекции частоты и фазы, то уже в 1978 
году Р. Гитлин  и Дж. Томпсон  в своей работе [25] 
предложили использовать совместно с ЭК схему 
фазовой автоподстройки частоты (ФАПЧ). На рис. 8 
показана структурная схема адаптивного ЭК, ис-
пользующего ФАПЧ. Поскольку принимается во 
внимание наличие частотного сдвига, эхо-сигнал 
примет вид: 

( ) ( ) ( ) cos ( ) ( ) siny n x n w n x n w nϕ ϕ= ∗ ⋅ + ∗ ⋅% , где ∗  –  

оператор свертки, ( )x n%  – преобразование Гильберта от 
сигнала ( )x n . При этом алгоритм адаптации будет вы-
глядеть следующим образом: 

ˆ ˆ( ) ( 1) ( ) ( ) [ ( ) cos ( ) ( ) sin ( )],
ˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( 1) ( ) ( ) [ ( ) ( ) cos ( ) ( ) ( ) sin ( )],

ˆ ˆ ˆ( ) ( 1) .

w n w n n e n x n n x n n
n n n e n w n x n n w n x n n
n n

µ ϕ ϕ
ϕ ϕ β ϕ ϕ

ϕ ϕ ϕ

= − + ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅
′ ′∆ =∆ − + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅

= − +∆

%

%
  

Здесь: ( ), ( )n nµ β  – шаг адаптации для подстройки 
АЦФ и системы ФАПЧ соответственно. Согласно прове-
денным авторами экспериментов, такой подход обеспе-
чивал эффективную работу ЭК при уходе несущей час-
тоты до 8 Гц.  

 

 
Рис. 8. Структурная схема адаптивного эхо-
компенсатора с использованием ФАПЧ. 

Очевидно, что такая схема построения ЭК требует 
дополнительных вычислительных затрат, связанных с 
реализацией фильтра Гильберта и точного вычисления 
функций синуса и косинуса. Кроме того, эффективность 
работы ЭК здесь существенным образом зависит от 
мощности сигнала удаленного модема и мощности само-
го эхо-сигнала [26]. Позже данная схема была усовер-
шенствована О. Макши и К. Парком, которые добавили 
схему контроля мощности дальнего эхо-сигнала, и, ис-
пользуя результаты своей предыдущей работы [27], до-
бились уменьшения вычислительных затрат и улучшения 
производительности ЭК [28]. Среди работ, посвященных 
проблеме качественной настройке ЭК при наличии ухода 
несущей частоты, проведенных в последующие годы, 
следует выделить работу  [29], в которой был проведен 
анализ производительности и отмечены преимущества 
использования схемы ЭК с комплексным АЦФ, реализо-
ванным на основе новой перекрестной структуры, и рабо-
ту [30], где рассматривалось применение ЭК, работающе-
го в присутствии ближнего и дальнего эхо-сигналов для 
дуплексного модема 4800 бис/с. 

Для борьбы с эхо-сигналами, возникающими в тех или 
иных технических приложениях, все вышеописанные ме-
тодики опирались на теорию адаптивной обработки сигна-
лов, в частности, ее применение для решения задачи пря-
мого моделирования характеристик динамической систе-
мы. В начале 80-х был предложен подход, который осно-
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вывался на устранении самой причины возникновения 
электрического эхо-сигнала, а именно нарушения условия 
баланса ДС. Для этого предлагалось использовать вместо 
обычных адаптивные ДС, которые производили автомати-
ческую балансировку при изменении характеристик линии. 
Более подробно данный метод описан в [31], а его приме-
нение в [32]. Несколько позднее, в работе [33], был описан 
сходный по идее подход, рассматривающий возможность 
применения оптронной ДС. Несмотря на то, что данный 
подход был существенно проще эхо-компенсации, он не 
нашел широкого применения в практических приложениях. 

Еще одним альтернативным методом эхо-компенсации, 
возникшим в этот период, был метод, предложенный норвеж-
скими учеными Н. Холте и С. Стюфлоттеном [34]. Они назва-
ли этот новый подход методом выборки из памяти. Суть его 
заключалась в следующем: если предположить, что ИХ эхо-
тракта имеет конечную длительность, то эхо-сигнал ie  будет 
являться функцией только N  последних переданных ин-
формационных символов ia . Так как принимаемый сигнал 
цифровой, эхо-компенсацию необходимо проводить только в 
моменты детектирования данных. Таким образом, в моменты 
появления символов существует конечный набор (2N ) воз-
можных отсчетов эхо-сигнала, который не сложно записать и 
сохранить в регистре памяти. Выбор нужного значения осу-
ществляется с помощью адреса, который формируется N  
последними переданными информационными символами 
(рис. 9а). 

 
Рис. 9. Схема эхо-компенсатора на основе метода вы-
борок из памяти. а) – общая структура; б) – реализа-
ция на основе модифицированного алгоритма сто-
хастической итерации. 

Опираясь на работу [35], в качестве алгоритма адапта-
ции авторы предложили использовать модификацию алго-
ритма стохастической итерации, которая состояла в исполь-
зовании для адаптации не самого значения сигнала ошибки, 
а лишь его знака. Поскольку эта операция нарушает точ-
ность процедуры квантования, для сглаживания характери-
стики квантования добавляют дополнительный шум iv  
(рис. 9б). При этом выражение для сигнала ошибки записы-
вается в виде: 1ˆ ˆ sign( + )i i i ie e r v+ = + ∆ , где ∆  – шаг, с кото-
рым выбирается значение из регистра памяти. Недостатком 
такого алгоритма является его низкая скорость сходимости 
на начальном этапе работы. Для уменьшения времени схо-
димости рекомендуется начинать адаптацию со старшего 
разряда регистра памяти, через некоторое число итераций 
переходить к младшему разряду и начинать повторный по-
иск. Более подробно особенности применения данного ал-

горитма для адаптивной эхо-компенсации описаны в [36]. 
Среди достоинств нового подхода следует отметить просто-
ту реализации схемы по сравнению с построением ЭК на 
основе АЦФ, и, что, пожалуй, самое важное, способность 
компенсировать нелинейные искажения, что в случае клас-
сического ЭК принципиально невозможно. В последующие 
годы проблема построения нелинейного ЭК получила даль-
нейшее развитие в целом ряде работ [37 – 39]. 

Несмотря на то, что классическая схема построения ЭК 
была предложена в 1966 году, первая попытка практической 
реализации ЭК и его использования в телефонии была сде-
лана только в 1978 году Д. Даттвейлером. Такое запаздыва-
ние можно объяснить, прежде всего, отсутствием на то вре-
мя соответствующей элементной базы, способной эффек-
тивно реализовать требуемые алгоритмы. В своей работе 
[40] Д. Даттвейлер рассмотрел использование 12-
канального цифрового ЭК на примере системы телефонной 
связи, использующей 8-разрядную импульсно-кодовую мо-
дуляцию (ИКМ) с µ-законом компандирования. Автором бы-
ли выделены четыре основные особенности предложенной 
схемы ЭК: временное разделение каналов, операции с пла-
вающей точкой, нормализация коэффициента усиления в 
цепи обратной связи (ОС) и использование тестового канала 
для фиксации ошибок. Последующие работы [41 – 44], про-
веденные в этот период и касающиеся практической реали-
зации ЭК для СПР, были направлены на анализ возможно-
сти построения коммерческого ЭК на современной для того 
времени элементной базе (однокристальные БИС, СБИС). В 
качестве аналогичных работ, проведенных по направлению 
разработки и практического применения ЭК для СПД в этот 
период, можно отметить работы [45 – 47]. 

Как уже упоминалось выше, одним из недостатков алго-
ритма МНК является низкая скорость сходимости, особенно 
если обучающим сигналом ЭК является окрашенный шум или 
речь. Использование классической схемы построения ЭК не 
могло дать каких-либо решений, уменьшающих время сходи-
мости алгоритма. Одной из альтернатив здесь явилось ис-
пользование так называемой решетчатой формы (lattice filter) 
построения АЦФ [48, 49]. Структура ЭК на основе решетчато-
го фильтра [50], как видно из рис. 10а, состоит из 1N −  сек-
ций, содержащих в себе коэффициенты отражения (reflection 
coefficients или PARCOR coefficients) , 1, 1jk j N= − . Сигналы 
на выходе m -й секции (рис. 10б) ( | )fe i m  и ( | )be i m  назы-
ваются соответственно прямой (forward) и обратной 
(backward) ошибкой предсказания порядка m . Ниже приво-
дятся выражения, по которым проводится последовательная 
адаптация решетчатого АЦФ:  

1

1

( | ) ( | 1) ( | 1),

( | 0) ,

( | ) ( 1| 1) ( 1| 1),

( | 0) ,

ˆ ( | 1).

f f m b

f i

b b m f

b i
N

i m b
m

e i m e i m k e i m
e i x
e i m e i m k e i m
e i x

y w e i m

−

=

= − − −

=

= − − − − −

=

= −∑

   

Применение в ЭК АЦФ на основе решетчатой структуры, 
при правильном выборе коэффициентов отражения, обеспе-
чивает декорреляцию отсчетов обучающего сигнала, что, в 
свою очередь, увеличивает скорость сходимости алгоритма. 
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Рис. 10. Реализация эхо-компенсатора на основе решетчатой структуры. а) – обобщенная схема; б) – внутрен-
няя структура секции. 

 
Среди остальных достоинств такого подхода можно отме-

тить следующие: каскадирование идентичных секций; значе-
ния коэффициентов не превышают 1; проверка признаков 
устойчивости и хорошие количественные характеристики 
округления; низкая чувствительность к эффектам, обуслов-
ленным конечной разрядностью представления данных. К 
недостаткам метода можно отнести то, что коэффициенты 
отражения решетки сильно зависят от статистики обучающего 
сигнала и должны постоянно подстраиваться под ее измене-
ние, в то время как коэффициенты адаптивного КИХ-фильтра 
зависят только от ИХ эхо-тракта. Кроме того, решетчатая 
структура требует бóльшего объема вычислений и является 
концептуально более сложной, чем структура на основе 
трансверсального фильтра. 

В 1982 году Д. Фалконер предложил еще один способ 
преодоления низкой скорости сходимости алгоритма адапта-
ции, которой обладает классический ЭК. Новая структура 
(рис. 11), которую автор назвал адаптивным ЭК, работающим 
по опорному сигналу от ПРМ, предусматривала дополни-
тельную корректировку сигнала ошибки с учетом сигнала на 
выходе ПРМ (опорного сигнала). Основная цель такой кор-
ректировки – компенсация наличия составляющих дальнего 
эхо-сигнала, которые в общем случае присутствуют в сигнале 
ошибки. Скорректированный сигнал остаточной ошибки об-
ладал меньшей энергией, что, в свою очередь, позволяло 
увеличить шаг адаптации µ , и, таким образом, уменьшить 
время необходимое  на адаптацию схемы [51]. 

 

 

Рис. 11. Структурная схема эхо-компенсатора, рабо-
тающего по опорному сигналу от ПРМ 

Проблема поиска путей увеличения скорости сходимо-
сти алгоритма адаптации ЭК для СПД в середине 80-х пе-
реходит в новую фазу. С этого времени в качестве альтер-
нативы МНК начинает использоваться рекурсивный алго-

ритм метода наименьших квадратов (РНК). Общее между 
алгоритмами МНК и РНК – то, что в их основу положены 
градиентные методы. Отличие состоит в том, что МНК яв-
ляется по существу одним из вариантов реализации мето-
дов наискорейшего спуска, тогда как РНК представляет 
собой приближение метода Ньютона, который характери-
зуется квадратичной сходимостью. Алгоритм РНК реали-
зуется следующей последовательностью операций [4]:  

1. При поступлении очередного отсчета входных 
данных ( )x n   производится фильтрация сигнала с ис-
пользованием текущих коэффициентов фильтра  1nw −   
и вычисление величины ошибки воспроизведения обу-
чающего сигнала: 
ˆ( ) ( ) ( 1),Ty n n n= ⋅ −X W  

ˆ( ) ( ) ( ).e n y n y n= −  
2. Рассчитывается вектор-столбец коэффициентов 

усиления (знаменатель в данной формуле является 
скаляром): 

( 1) ( )( ) .
1 ( ) ( 1) ( )T

n nn
n n n
− ⋅

=
+ ⋅ − ⋅

P XK
X P X

 

3. Производится обновление оценки обратной кор-
реляционной матрицы сигнала: 

( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1).Tn n n n n= − − ⋅ ⋅ −P P K X P  
4. Производится обновление коэффициентов фильтра: 

( ) ( 1) ( ) ( ).n n n e n= − − ⋅W W K  
Начальное значение вектора W  обычно принимает-

ся нулевым, а в качестве исходной оценки матрицы P  
используется диагональная матрица вида 2/ xC σI , где 

1>>C  — константа, I  — единичная матрица. 
Если статистические свойства входного сигнала со 

временем меняются, это приводит к ухудшению каче-
ства фильтрации. Чтобы дать фильтру возможность 
отслеживать нестационарный входной сигнал, приме-
няют экспоненциальное забывание, при котором вес 
прошлых значений сигнала ошибки экспоненциально 
уменьшается: 

21
1

0
( ) ( ) , 0 1

N
N n

n
J e nλ λ

−
− −

=

= < ≤∑W  

λ  — коэффициент забывания. 
Тогда формулы для ( )nK  и ( )nP  принимают сле-

дующий вид: 
( 1) ( )( ) ,
( ) ( 1) ( )T

n nn
n n nλ
− ⋅

=
+ ⋅ − ⋅
P XK
X P X
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( )1( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1) .Tn n n n n
λ

= − − ⋅ ⋅ −P P K X P  

Главным  достоинством алгоритма РНК  является 
его быстрая сходимость. Однако это достигается за счет 
значительно более высокой (по сравнению с алгорит-
мом МНК) вычислительной сложности. Согласно [6], при 
оптимальной организации вычислений для обновления 
коэффициентов фильтра порядка N  на каждом такте 
требуется NN 45,2 2 +  операций умножения, в то время 
как  МНК требует лишь 2 1N + . В работе [52] был про-
веден детальный сравнительный анализ производи-
тельности (в смысле скорости сходимости) алгоритмов  
МНК и РНК  для схем ЭК на основе трансверсальной и 
решетчатой структур. Эксперименты показали, что на-
стройка ЭК, работающего на основе алгоритма  РНК, 
происходит быстрее, чем в случае применения  
классической схемы  даже на основе решетчатой 
структуры (рис. 12).  

Применение алгоритма РНК для ускорения про-
цедуры инициализации ЭК получило свое дальней-
шее свое развитие в работе [53]. Предложенный ав-
торами подход предусматривал использование лю-
бой обучающей последовательности, при этом га-
рантируя быструю сходимость и стабильность рабо-
ты при сравнительно невысоких вычислительных 
затратах на реализацию. Считается, что после уста-
новления соединения, характеристики эхо-тракта с 
течением времени меняются крайне медленно. По-
этому, после процедуры инициализации по алгоритму 
РНК, ЭК переключался в режим автономной работы, 
при этом настройка коэффициентов АЦФ велась, 
уже используя алгоритм МНК, что также позволяло 
экономить вычислительные ресурсы. Возможным 
недостатком метода являлось требование большого 
объема оперативной памяти. В рамках рассматри-
ваемого периода, продолжение исследований в дан-
ном направлении получило в работе [54]. 

На протяжении 80-х велись активные исследова-
ния и поиск путей широкого коммерческого примене-
ния технологии ISDN, чему свидетельствует  целый 
ряд публикаций посвященных этому направлению 
[55 – 60]. В 1990 году Д. Лин попытался в своей ра-

боте, состоящей из двух частей, обобщить результа-
ты, полученные в 80-е годы, и применить их для 
анализа методов эффективного построения приемо-
передатчика ISDN-модема с использованием мето-
дов эхо-компенсации и эквалайзинга. В первой части 
[61] обсуждаются теоретические аспекты эффектив-
ности совместной и раздельной адаптации ЭК и эк-
валайзера и проводится оценка различных методов 
получения сигнала ошибки и их влияние на произво-
дительность. Вторая часть работы [62] посвящена 
исследованию эффективности работы приемопере-
датчика ISDN-модема, включающего в себя ЭК и эк-
валайзер, при работе с различными методами коди-
рования исходной битовой последовательности 
(2B1Q, 2B2T, MS43, MMS43, DI43, RZ, NRZ). 

В конце рассматриваемого временного отрезка 
появился ряд работ, которые сыграли огромную роль 
на дальнейшем развитии методов и алгоритмов 

адаптивной эхо-компенсации, послужив базой для 
новых исследований.  Наиболее значимыми из них 
были следующие.  

В 1989 году в работе [63] был проведен деталь-
ный сравнительный анализ эффективности приме-
нения различных форм построения ЭК для СПДОП и 
СПДМ. Авторы экспериментально показали преиму-
щества применения новой схемы ЭК для СПДМ,  ис-
пользующей не комплексный, а вещественный АЦФ. 
В плане новизны данная работа обладала еще од-
ной отличительной особенностью: процесс адапта-
ции ЭК проводился не во временной, как в случае 
классической схемы, а в частотной области 
(frequency domain).  

Как хорошо известно из теории ЦОС, трансвер-
сальный фильтр можно реализовать не только во 
временной, но и в частотной области. Для этого не-
обходимо выполнить дискретное преобразование 
Фурье (ДПФ) входного сигнала, умножить результат 
на ряд накопленных в памяти комплексных спек-
тральных выборок и выполнить затем обратное дис-
кретное преобразование Фурье (ОДПФ). Схема ЭК, 
работающего в частотной области, представлена на 
рис. 13.  

 
Рис. 12. Сравнение производительности алгоритмов МНК и РНК при использовании различных структур. 
 а) – порядок фильтра 30N = , коэффициент забывания 0.967λ = ; б) – порядок фильтра 100N = , коэффи-
циент забывания 0.99λ = . 
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Рис. 13. Обобщенная схема эхо-компенсатора, рабо-
тающего в частотной области с использованием 
прямого и обратного ДПФ. 

Поскольку ДПФ является алгоритмом, работающим не с 
отдельным значением входного сигнала, а с массивом дан-
ных (блоком), при переходе из временной области в частот-
ную также требуется внести некоторые поправки в алгоритм 
адаптации. Блочный МНК для временной области (БВ-МНК) 
отличается от классического МНК тем, что значение коэф-
фициентов АЦФ ( )nH  вычисляется не для вектора отсче-
тов ( )nX , а для матрицы входных данных (кадра) размер-
ностью 1L L N× − +  [64]:  

.  

Очевидно, что при 1L =  алгоритм БВ-МНК идентичен 
МНК. Во всех остальных случаях адаптация АЦФ проводит-
ся каждый раз по приходу нового блока данных. При этом 
градиент вычисляется по усредненным данным, что дает 
его более точную оценку, а, следовательно, и более гладкую 
рабочую кривую. 

Однако из-за этого путь наискорейшего спуска к точке 
минимума проходит крайне близко к истинному значению 
градиента, а это, в свою очередь, замедляет процесс схо-
димости. 

Учитывая свойства ДПФ и опираясь на описание работы 
алгоритма БВ-МНК, блочный алгоритм МНК для частотной 
области (БЧ-МНК)3  можно представить в виде [65]: 

1( 1) ( ) ( ) ( ) ( ) ,N Hn n n n nµ − 
+ = + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ 

 

I 0
W W F F X E

0 0
 

( )ˆ( ) ( ) ( ) ,
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n n n
 

= ⋅ ⋅ − 
 

0
E F Y Y

I
 

[ ] 1ˆ ( ) ( ) ( ) .Nn n n−= ⋅ ⋅ ⋅Y 0 I F X W  

Здесь: F  – матрица ДПФ: ( ), exp 2 /i kF j ik Nπ= − , 
1−=j , ( )H nX – эрмитова матрица (транспонированная 

комплексно-сопряженная).  
Реализация ЭК в частотной области обладает двумя су-

щественными преимуществами. Первое преимущество за-
ключается в том, что хотя на первый взгляд адаптация в час-
тотной области представляется гораздо более сложной про-

                                                 
3 В зарубежной литературе данный алгоритм носит название 
FBLMS – frequency domain block LMS. 

цедурой, объем вычислений можно значительно сократить за 
счет использования «быстрых» алгоритмов ДПФ/ОДПФ 
(БПФ/ОБПФ). Если оценить затраты на N -мерное БПФ по 
основанию 2 количеством комплексных умножений:  

NNN
−2log

2
 

(причем для БПФ по основанию 4 умножений требуется еще 
меньше), то суммарные вычислительные затраты на реали-
зацию алгоритма БЧ-МНК в пересчете на такт (на самом деле 
обработка производится блоками длиной N ) описываются 
следующим выражением [6]:  

Выч. сложность БЧ-МНК = 8log10 2 +⋅ N . 
Вторым преимуществом является свойство ортогонально-

сти ДПФ, обеспечивающее частичную декорреляцию спек-
тральных составляющих сигнала. Это дает возможность ис-
пользовать нормализованный алгоритм БЧ-МНК (БЧ-НМНК)4, 
который аналогично алгоритму НМ-МНК во временной области 
вычисляет оптимальный шаг адаптации ( )m nµ , основываясь 
на оценке значения мощности сигнала в каждом из частотных 
поддиапазонов. Это значительно увеличивает скорость сходи-
мости алгоритма. Решение проблемы медленной сходимости 
для случая нестационарных входных сигналов достигается 
путем применения методов модификации градиента, подробно 
описанных в [6]. 

Первая апробация схемы ЭК, работающего в частотной 
области, была проведена в работе [66], а немного позже в ра-
боте [67], в которой исследовалась эффективность применения 
данного подхода для модема протокола V.32.  

Заключение 
Переход классической схемы ЭК из временной области в 

частотную, сделанный в начале 90-х, предоставил широкие 
возможности для разработки новых, более эффективных 
методов и алгоритмов адаптивной эхо-компенсации, отве-
чающих современным требованиям, тем самым, обозначив 
очередной, новейший этап истории их развития в последую-
щие годы(1991 – 2006 гг.). 
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Рассмотрена задача нелинейной эхо-компенсации в телефонных сетях. 
Предложен нелинейный электрический эхо-компенсатор на основе кубического 
фильтра Вольтерра с динамически перестраиваемой структурой, позволяющей 
снизить вычислительные затраты. Проведено сравнение с эхо-компенсатором 
на базе линейного адаптивного фильтра. Приведены данные для расчета необ-
ходимой производительности цифрового сигнального процессора при аппарат-
ной реализации предложенного нелинейного эхо-компенсатора. 

УДК 621.391.8; 621.395.7 

НЕЛИНЕЙНАЯ ЭХО-КОМПЕНСАЦИЯ НА БАЗЕ АДАПТИВНОГО 
ПОЛИНОМИАЛЬНОГО ФИЛЬТРА ВОЛЬТЕРРА С ДИНАМИЧЕСКИ 
ПЕРЕСТРАИВАЕМОЙ СТРУКТУРОЙ 

Меньшиков Б.Н., Приоров А.Л. 

 

Введение 

Качество звукового сигнала и 
стоимость предоставляемых 
услуг являются одними из 
основных показателей, 
определяющих выбор оператора 
связи. В настоящее время на 
развитие телекоммуни-
кационных сетей продолжают оказывать негативное 
влияние устаревшие технологии и решения, кото-
рые широко распространились на предыдущих эта-
пах их развития. При проектировании любых теле-
коммуникационных систем следует учитывать ха-
рактеристики тракта передачи информации и 
уменьшать вносимые им нежелательные эффекты. 
Применение современных методов цифровой обра-
ботки сигналов позволяет минимизировать это 
влияние и тем самым улучшить качество предос-
тавляемых услуг. 

Задача компенсации нелинейных искажений в 
телефонных сетях 

Решение проблемы эхо-компенсации в классе 
линейных адаптивных фильтров в ряде случаев не 
позволяет получить требуемый уровень подавления 
эхо-сигнала [1, 2]. Причинами являются нелинейные 
искажения в эхо-тракте, обусловленные наличием 
аналого-цифровых и цифро-аналоговых преобразо-
ваний речевого сигнала [3], телекоммуникационные 
системы с пакетной передачей данных и др. 

Исследования, посвященные решению задач 
компенсации нелинейных искажений в каналах свя-
зи, были начаты рядом зарубежных специалистов и 
ученых более трех десятилетий назад и продолжа-
ются в настоящее время [4]. Значительный вклад в 
развитие данного направления внесли О. Агаззи (O. 
Agazzi) [1], Стенгер (Stenger A.), Р. Рабенштейн (R. 
Rabenstein) [3], Д. Келлерман (D. Kellerman) [4], В. 
Мэтьюс (V. Mathews) [5] и др. 

Существующие в настоящее время решения ос-
нованы на использовании адаптивных полиноми-
альных фильтров. Наиболее широкое распростра-
нение получили методы, базирующиеся на приме-
нении функциональных рядов Вольтерра [6, 7]. По-
строенные на базе адаптивных нерекурсивных по-
линомиальных цифровых фильтров Вольтерра не-
линейные эхо-компенсаторы отличаются большей 

вычислительной сложностью по сравнению с ли-
нейными эхо-компенсаторами.  В то же время от-
сутствие проблемы устойчивости такого фильтра 
облегчает техническую реализацию эхо-
компенсатора. Главным фактором, определяющим 
структуру эхо-компенсатора, выступает ограниче-
ние на общую вычислительную сложность. 

Как правило, анализ нелинейных искажений ре-
чевых сигналов в эхо-трактах часто проводится пу-
тем применения метода гармоник и вычисления 
соответствующего коэффициента нелинейных ис-
кажений. Однако на практике имеются задачи, с 
решением которых метод гармоник справляется не 
совсем хорошо. К этой области можно отнести за-
дачи анализа нелинейных эхо-трактов при наличии 
неоднократных АЦП–ЦАП преобразований исходно-
го речевого сигнала. 

Анализ на основе рядов Вольтерра является 
наиболее подходящим методом описания подобных 
телекоммуникационных систем, так как дает значи-
тельно большую точность и оперативность ( на не-
сколько порядков ) по сравнению с методом гармо-
нического баланса. Кроме того, он хорошо интегри-
руется с распространёнными методами анализа 
линейных систем. 

В настоящее время при моделировании и иден-
тификации нелинейных эхо-трактов, являющихся в 
общем случае нелинейными инерционными дина-
мическими системами, используются модели Вине-
ра, Гаммерштейна, их комбинации, полиномиаль-
ные нерекурсивные фильтры Вольтерра, фильтры 
Лагерра и билинейные фильтры [7]. Проблема со-
ответствующего увеличения вычислительных за-
трат, решаемая с помощью модификаций и аппрок-
симаций полиномиальных ядер или структур 
фильтров, наиболее остро стоит в случае исполь-
зования дискретных фильтров Вольтерра с третьей 
или более высокой степенью аппроксимирующего 
полинома [8]. Работа нелинейных эхо-
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компенсаторов пока еще не регламентирована в 
существующих рекомендациях Международного 
Союза Электросвязи МСЭ-Т [9, 10], но существую-
щие технические решения нелинейной эхо-
компенсации во многих случаях обеспечивают луч-
шее (по сравнению с линейными эхо-
компенсаторами), подавление эхо-сигнала при на-
личии нелинейностей в эхотрактах, хотя и ценой 
увеличения вычислительных затрат. 

Так как между выходной последовательностью и 
коэффициентами фильтра Вольтерра существует 
линейная связь [11], все адаптивные алгоритмы, 
применявшиеся в линейной адаптивной эхо-
компенсации, используются и при решении задач 
нелинейной акустической и электрической эхо-
компенсации, где соответствующие расширенные 
векторы данных характеризуются большей длиной 
и определенным порядком следования отсчетов. 

Широкое распространение методов нелинейной 
эхо-компенсации на основе дискретных функцио-
нальных рядов Вольтерра и их модификаций и ап-
проксимаций, а также продолжающиеся научные 
исследования в данных областях с одновременным 
совершенствованием вычислительной техники и 
цифровых сигнальных процессоров позволяют сде-
лать вывод о перспективности дальнейших иссле-
дований. В настоящее время такими перспективны-
ми направлениями являются: 

1) реализация нелинейных эхо-компенсаторов 
на базе нейронных сетей с различной структурой; 

2) разработка эхо-компенсаторов для подавле-
ния эхо-сигналов в спутниковой телефонной и мо-
бильной связи на базе адаптивных полиномиаль-
ных фильтров Вольтерра; 

3) разработка нелинейных адаптивных эхо-
компенсаторов на основе цифровых фильтров 
Вольтерра с динамически меняющейся длиной или 
структурой полиномиальных ядер. 

Данная работа посвящена решению проблемы 
нелинейной эхо-компенсации на базе разработки 
кубического фильтра Вольтерра с динамически пе-
рестраиваемой структурой квадратичного и кубиче-
ского ядер, позволяющей снизить общие вычисли-
тельные затраты при его реализации c учетом ста-
тистических свойств речевых сигналов. 

Существующие в настоящее время методы 
уменьшения вычислительной сложности реализа-
ции полиномиальных фильтров Вольтерра разде-
ляют на пять групп, подробно описанных в [7]. В 
реальных эхотрактах, как показывают эксперимен-
тальные данные, наблюдаются не только квадра-
тичные, но и кубические нелинейности, которые 
учитываются в применяемых моделях Винера или 
Гаммерштейна. Отметим, что в указанных моделях 
учитывается случай статической безынерционной 

нелинейности, последовательно соединенной с ли-
нейной динамической системой и аппроксимируе-
мой полиномом третьей-пятой степени относитель-
но входной последовательности, что в реальных 
телекоммуникационных системах не всегда выпол-
няется. 

Целью работы является разработка модифика-
ции кубического фильтра Вольтерра с динамически 
меняющейся структурой полиномиальных ядер. При 
этом решаются следующие задачи: 

1) на основе анализа статистических свойств 
речевых сигналов и структуры полиномиальных 
ядер выделяются те области ядер, которые могут 
быть отключены, т.к. их вклад в нелинейные со-
ставляющие выходного сигнала незначителен по 
сравнению с другими областями; 

2) определяются необходимые порядки динами-
чески перестраиваемых полиномиальных ядер; 

3) определяются  параметры адаптивного по-
линомиального фильтра,  для которых работа  ли-
нейного ядра удовлетворяет требованиям МСЭ-Т 
[9-10]. 

Нелинейная эхо-компенсация на базе 
неоднородного адаптивного кубического 
фильтра Вольтерра 

Экспериментальные данные обработки реаль-
ных речевых сигналов [3] показывают необходи-
мость использования фильтров Вольтерра порядка 

50=N  и выше при частоте дискретизации 8 кГц. 
Наиболее характерные величины - 128=N  для 16 
мс эхо-компенсатора и 256=N  для 32 мс эхо-
компенсатора, которые и были использованы при 
моделировании. Данное утверждение относится, по 
крайней мере, к линейному ядру фильтра, для дос-
тижения требуемого уровня подавления эхо-
сигнала в задаче электрической эхо-компенсации. 
Величина необходимого уровня подавления эхосиг-
нала определена в рекомендации МСЭ-Т G.168 и 
составляет 27 дБ за 0.5 с. с момента установления 
коммутируемого соединения [10]. 

На рис. 1 приведена общая структура нелиней-
ного электрического эхо-компенсатора на базе не-
линейного адаптивного цифрового фильтра (в слу-
чае нелинейного акустического эхо-компенсатора 
общая схема аналогична приведенной). Приняты 
следующие обозначения: )(kx - сигнал дальнего 
абонента, входная последовательность, )(kd - сиг-
нал на выходе нелинейного эхо-тракта, )(kn - адди-
тивный шум, )(ks - сигнал ближнего абонента, 

)(ky - выходная последовательность, сумма сигна-
лов на выходе нелинейного эхо-тракта и ближнего 
абонента, )(ky) - оценка процесса на выходе эхо-
компенсатора, )(ke - сигнал ошибки, ДДР - детектор 
двойного разговора. 
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Рис. 1. Общая структура нелинейного электрического эхо-компенсатора на базе адаптивного  
нелинейного фильтра 

 
В модели нелинейного эхо-тракта при этом учитыва-

ется инерционность нелинейных искажений. 
Неоднородный кубический фильтр Вольтерра в три-

ангулярном представлении ядер, учитывающем их сим-
метрию [7], характеризуется следующим выражением: 
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где )(kx и )(ky  - входная и выходная последователь-
ности отсчетов, )( 11 mh  - линейное ядро полиномиаль-
ного фильтра, ),( 212 mmh  - квадратичное ядро, 

),,( 3213 mmmh - кубическое ядро, 321 ,, NNN - соот-
ветствующие порядки указанных ядер. Данное пред-
ставление фильтра является стандартным. Если вы-
полнено условие 321 NNN == , то фильтр Вольтерра 
является однородным. На практике во многих случаях 
выполняется неравенство 321 NNN ≥≥ . Такое пред-
ставление позволяет построить фильтр, для которого 

21 NN >>  и применить его в задаче нелинейной аку-
стической эхо-компенсации, где нелинейный эхо-тракт 
характеризуется значительной длиной линейной со-
ставляющей. 

В векторном виде кубический фильтр Вольтерра 
может быть представлен следующим образом: 

)()()( kkky T XW= , 
где вектор-столбец )(kX  содержит линейные ком-
бинации отсчетов входной последовательности 

)(kx , квадратичные и кубические нелинейности, 
)(kW - вектор-столбец, содержащий упорядоченный 

набор коэффициентов ядер фильтра, )(ky  - выход-
ная последовательность, знак Т означает транспо-
нирование. Для подстройки всех ядер фильтра ис-
пользуется алгоритм на основе нормализованного 
метода наименьших квадратов (НМНК), который ха-
рактеризуется переменным шагом подстройки коэф-
фициентов фильтра. 

Поскольку система эхо-компенсации – система 
реального времени, все вычисления на каждый отсчет 

выходной последовательности должны быть произве-
дены за время, меньшее или, по крайней мере, равное 
временному интервалу между отсчетами. В случае 
стандартной структуры однородного полиномиального 
фильтра общие вычислительные затраты составляют 
O( pN ), где N - порядок фильтра (длина всех его 
ядер), p - высший порядок ядра, для кубического 
фильтра 3=p . Очевидно, что при таком подходе вы-
числительная нагрузка по сравнению с линейными 
фильтрами значительно возрастает. Одним из спосо-
бов ее уменьшения является модификация квадратич-
ного и кубического ядер, на которые расходуется почти 
вся вычислительная мощность при стандартной струк-
туре фильтра Вольтерра, с учетом статистических 
свойств речевых сигналов. 

Модификации ядер полиномиального фильтра 
Вольтерра 

Так как речь человека является квазистационар-
ным случайным процессом со слабой корреляцией 
отсчетов [6], то в структуре ядер можно выделить об-
ласти, дающие основной вклад в энергию каждой не-
линейной составляющей выходного процесса и от-
ключить те области, вклад которых незначителен и 
находится на уровне шума. Например, для кубическо-
го ядра практически вся энергия обеспечивается эле-
ментами, с совпадающими индексами аргументов: 

0)}({)}()()({ 3 ≠−=−−− lkxElkxlkxlkxE . В итоге 
исходная триангулярная структура кубического ядра 
может быть преобразована следующим образом: 
 )(),,( ,3321,3 mhmmmh mtri → , при этом для порядка  
такого ядра всегда выполняется условие 23 NN < . Со-
ответственно изменяется представление оценки вы-
ходной последовательности: 
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где )( 11 mh
)

 - подстраиваемое линейное ядро адаптив-
ного полиномиального фильтра Вольтерра, 

),( 21,2 mmh md

)
 и )(,3 mh m

)
 - подстраиваемые квадра-

тичное и кубическое ядра в триангулярном представле-
нии соответственно. 

Если вклад кубического ядра составляет величину 
менее -30 дБ (данное пороговое значение в случае не-
обходимости может быть заменено другим) ниже уровня 
линейной составляющей на выходе )(1 ky) , то оно от-
ключается, т.к. его коэффициенты будут в этом случае 
неправдоподобны из-за наличия аддитивного шума, что 
уменьшает суммарную вычислительную сложность ра-
боты нелинейного эхо-компенсатора. Для триангулярно-
го представления квадратичного ядра и квазистацио-
нарного входного процесса справедливо неравенство 

0)}({)}({ _,22 ≥− kyEkyE smd
)) , 

где )}({ _,2 kyE smd
)  - вклад коэффициентов квадратичного 

ядра с одинаковыми индексами аргументов, т.е. коэффи-
циентов, стоящих на главной диагонали. Если значение 
разностной энергии дает вклад на уровне ниже -30 дБ по 
отношению к линейной выходной составляющей )(1 ky) , то 
отключается вся область коэффициентов вне главной диа-
гонали. В этом случае достигается дополнительное 
уменьшение вычислительных затрат без потери качества 
речевого сигнала, и в результате выходная последова-
тельность будет описываться следующим выражением: 

 

 
Если уровень нелинейных составляющих возрастает, 

отключенные области ядер вновь включаются в работу, 
так как через каждые 240 отсчетов осуществляется поро-
говый контроль. Данный интервал соответствует среднему 
интервалу корреляции речевого сигнала в 30 мс [12]. Об-
щий сигнал ошибки задается следующим выражением: 

)()()( kykyke )−= , 
т.е. данный сигнал представляет собой сумму сигна-
лов ошибки подстройки коэффициентов каждого яд-
ра. В случае полиномиального фильтра работа ал-
горитма основывается на работе с линейным ядром, 
обеспечивающим основной вклад в энергию оценки 
выходного процесса эхо-компенсатора. 

На рис. 2 показана структура нелинейного элек-
трического эхо-компенсатора на базе модифициро-
ванного адаптивного кубического фильтра Вольтер-
ра. Для ядер адаптивного кубического фильтра 
Вольтерра в составе указанного нелинейного эхо-
компенсатора использованы следующие обозначе-
ния: 1h

)
- линейное ядро, md,2h

)
- модифицированное 

квадратичное ядро, 3h
)

 - кубическое ядро. 

 

Алгоритм 
адаптации h

Нелинейный
эхотракт

ДДР

h h2 md1 3

x(k)

e(k) y(k)
y(k)

s(k)

d(k)+n(k)

 
Рис. 2. Структура нелинейного электрического эхо-компенсатора на базе модифицированного адаптивного ку-
бического фильтра Вольтерра 

 
В результате моделирования в среде Matlab 7.0 

установлено, что применение модифицированного 
кубического адаптивного фильтра Вольтерра позво-
ляет получить выигрыш до 7-8 дБ в задаче нелиней-
ной электрической эхо-компенсации по сравнению с 
линейным адаптивным фильтром. При этом за счет 
модификации полиномиальных ядер достигнуто 
уменьшение вычислительных затрат по сравнению со 
стандартной структурой кубического фильтра Воль-
терра. Входной тестовый сигнал представлял собой 
случайную последовательность отсчетов с амплиту-

дой из диапазона [-1, 1]. Уровень аддитивного шума 
выбран на среднем уровне -30 дБ по отношению к 
сигналу )(kd . Коэффициенты линейной составляю-
щей модели нелинейного эхо-тракта взяты из дискре-
тизированной импульсной характеристики, получен-
ной в результате проведенных измерений реального 
тракта. Длина моделируемой линейной составляющей 
составляла 64 отсчета, что соответствует 8 мс, одна-
ко предлагаемый подход может быть обобщен и на 
большие значения длины линейной составляющей эхо-
тракта. Линейная часть эхо-тракта вносит ослабление в 
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7.4 дБ для тестового сигнала. На рис. 3 показан уро-
вень сигнала ошибки нелинейного эхо-компенсатора 
при выбранной модели нелинейного эхо-тракта. Для 
проверки работы нелинейного эхо-компенсатора выбра-
на модель нелинейного эхо-тракта с наличием безынер-
ционных нелинейных искажений. Коэффициенты, харак-
теризующие безынерционные квадратичное и кубиче-
ское искажения, соответствовали измеренным уровням 
2-й и 3-й гар-моник тестовой частоты 1020 Гц [13] в -22 
дБ (7.9%) и -24 дБ (6.3%). В использованном алгоритме 
НМНК константа 20.0=µ . В результате моделирова-
ния установлено, что  наличие нелинейных  составляю-
щих  эхо-тракта и  уровень аддитивного  шума оказыва-
ют сильное влияние на выходные значения ERLE [3]. 

Уменьшение константы µ  при данной модели не-
линейного эхо-тракта приводит к уменьшению уровня 
ошибки и увеличению времени сходимости алгоритма. 
Также были выполнены рекомендации МСЭ-Т, касаю-
щиеся скорости сходимости алгоритма и уровня по-
давления эхо-сигнала для линейной составляющей 
эхо-компенсатора. 

В табл. 1 приведены усредненные значения ERLE 
в установившемся режиме (рис. 4) при работе эхо-
компенсатора на основе адаптивного трансверсаль-

ного нерекурсивного фильтра и полиномиального 
фильтра Вольтерра в условиях нелинейного эхо-
тракта. Выигрыш в значениях ERLE нелинейного 
эхо-компенсатора по сравнению с аналогичным эхо-
компенсатором на базе адаптивного линейного циф-
рового фильтра составляет в среднем 5.9 дБ. 

Таблица 1 
Вид Эхо-

компенсатора 
Усредненные значения 

ERLE, дБ 
Линейный 29.8 
Нелинейный 35.7 

В табл. 2 приведены формулы для расчета вычис-
лительной нагрузки при получении каждого отсчета 
выходной последовательности для неоднородного 
модифицированного кубического фильтра Вольтерра. 
Для сравнения указаны соответствующие данные для 
стандартной структуры неоднородного кубического 
фильтра Вольтерра  при учете симметрии  ядер, т.е.  
при их  триангулярном  представлении. 

Таким образом, предлагаемая модификация поли-
номиальных ядер позволяет значительно снизить вы-
числительные затраты при учете характеристик рече-
вых сигналов. 

 
 

 
Рис. 3. Уровень сигнала ошибки нелинейного эхо-компенсатора при выбранной модели нелинейного эхо-
тракта 

 
Рис. 4. Значения ERLE без усреднения при работе нелинейного эхо-компенсатора (1) и линейного эхо-
компенсатора (2) в условиях выбранной модели нелинейного эхо-тракта 
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Таблица 2 

Вид ядра 
Модифицированный неоднородный 

кубический фильтр с перестраиваемой 
структурой 

Неоднородный кубический фильтр с триан-
гулярным представлением ядер 

Линейное )1(2 1 +⋅ N  )1(2 1 +⋅ N  

Квадратичное от )1(2 2 +⋅ N  до
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Заключение 

Предлагаемая динамически перестраиваемая 
структура кубического фильтра Вольтерра позволяет 
снизить вычислительные затраты без ощутимых по-
терь в качестве выходного сигнала. Разработанная 
модификация в значительной степени учитывает 
статистические свойства сигналов на входе нели-
нейного адаптивного цифрового эхо-компенсатора, 
поэтому ее применение не ограничено отдельными 
частными случаями, в отличие от многих других 
предлагаемых статических модификаций структур 
полиномиальных фильтров Вольтерра. Данная мо-
дификация также может быть эффективно примене-
на для решения задач нелинейной акустической и 
электрической эхо-компенсации в современных те-
лекоммуникационных системах, отличных от теле-
фонных сетей общего пользования. 
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Предложена новая процедура понижения вычислительной нагрузки адаптив-
ных алгоритмов, применяемых в задаче компенсации электрического эха, осно-
ванная на разделении набора весовых коэффициентов адаптивного фильтра на 
блоки. Разработан критерий, согласно которому выполняется исключение от-
дельных блоков коэффициентов из подстройки. Представлен новый комбиниро-
ванный адаптивный алгоритм на основе разработанной процедуры понижения 
вычислительной нагрузки. Реализована модель эхо-компенсатора, основанного 
на новом алгоритме. Исследовано поведение модели эхо-компенсатора на ос-
новных тестах рекомендации G.165 Международного союза электросвязи (МСЭ-
Т), определены параметры алгоритма, при которых условия тестов выполня-
ются. Результаты могут быть использованы для решения задач эхо-
компенсации в телефонии.

УДК 621.395.664.13 

КОМБИНИРОВАННЫЙ АДАПТИВНЫЙ АЛГОРИТМ ЭХО-КОМПЕНСАЦИИ С 
ПОНИЖЕННОЙ ВЫЧИСЛИТЕЛЬНОЙ СЛОЖНОСТЬЮ 

Тараканов А.Н., Мосеев А.Л., Ульдинович С.В. 

 

Введение 

Подключение абонентских 
линий к дифференциальной сис-
теме, расположенной на 
телефонной станции, кроме 
положительного, с экономической 
точки зрения, эффекта имеет 
недостаток, заключающийся в том, 
что дифференциальная система 
становится причиной возникно-
вения эхо-сигналов, оказывающих 
негативное влияние на разговор 
абонентов. Работа дифференциальной системы не иде-
альна, поэтому сигналы, передаваемые по исходящей 
цепи четырехпроводного тракта, проникают на входя-
щую цепь и возвращаются к источнику в виде эхо-
сигнала [1, 2]. Когда задержка эхосигнала в канале пе-
редачи мала, абоненты не испытывают раздражающего 
влияния эха, однако для каналов с большим временем 
распространения сигналов эхо становится серьезной про-
блемой. Одним из возможных способов минимизировать 
раздражающий эффект эха является применение эхо-
компенсаторов. Эхо-компенсатор устанавливается в четы-
рехпроводной части цепи и производит вычитание сфор-
мированной оценки эха из просочившегося эхо-сигнала. 
Вычисление оценки эхо-сигнала производится с помощью 
адаптивного фильтра. Работа АФ определяется исполь-
зуемым адаптивным алгоритмом. В настоящее время су-
ществует большое количество разнообразных алгоритмов 
адаптации [3]. Из всего многообразия, основываясь на 
требованиях задачи эхо-компенсации, можно выделить 
несколько групп алгоритмов. 

К первой можно отнести метод наименьших квадратов 
(МНК) и его разновидности, в частности нормализованный 
метод наименьших квадратов (НМНК) [4]. Алгоритмы дан-
ной группы наиболее широко используются при построе-
нии эхо-компенсаторов ввиду простоты реализации и 
удовлетворительной обработки относительно небольших 
по длительности эхо-трактов [5]. 

Вторую группу составляет семейство алгоритмов, ос-
нованных на рекурсивном методе наименьших квадратов 
(РНК) [4, 6]. Данные алгоритмы обладают более высокой 
скоростью сходимости, чем разновидности МНК, что по-
зволяет обрабатывать эхо-тракты большой длительности. 
Однако высокая вычислительная сложность и чувстви-
тельность к ситуации встречного разговора, когда одно-
временно говорят оба абонента, ограничивает применение 

данных алгоритмов. 
К третьей группе принадлежат алгоритмы с низкой вы-

числительной сложностью. Данная особенность позволяет 
реализовывать их на маломощных (в вычислительном 
плане), а, следовательно, и дешевых микропроцессорах 
[3, 7]. Как правило, снижение вычислительной сложности 
производится за счет некоторого ухудшения характеристик 
алгоритма [7]. Особенно страдает при этом скорость схо-
димости, что затрудняет их применение в эхо-
компенсации. 

Таким образом, несмотря на большое число известных 
алгоритмов, актуальной остается задача построения новых 
адаптивных алгоритмов эхо-компенсации, объединяющих 
в себе достоинства алгоритмов всех трех групп. 

Построение комбинированного адаптивного алгоритма 
Понижение вычислительной сложности 
Типичная импульсная характеристика эхо-тракта 

имеет небольшой участок с существенно отличными от 
нуля отсчетами длительностью 4-8 мс [3], а большая 
ее часть близка к нулю, отражая тем самым реакцию 
линию задержки (рис. 1). Широко известные на сего-
дняшний день адаптивные алгоритмы, применяемые в 
эхо-компенсации, не учитывают указанной особенности 
ИХ эхо-тракта и в каждом цикле своей работы пере-
страивают все весовые коэффициенты адаптивного 
фильтра (АФ) [4, 6]. Кроме этого, для корректной обра-
ботки сигнала, адаптивный фильтр должен иметь дли-
тельность ИХ, равную либо большую, чем длитель-
ность ИХ эхо-тракта. Эти недостатки адаптивных алго-
ритмов приводят к неэффективному использованию 
имеющихся вычислительных мощностей. Однако, если 
учитывать указанные особенности ИХ эхо-тракта [3, 7], 
можно сократить вычислительную нагрузку адаптивно-
го алгоритма, не ухудшая его свойств. 
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Рис. 1. Модель импульсной характеристики эхо-тракта 

 
В работе используется модель эхо-компенсатора 

[5, 8], структурная схема которой представлена на рис. 2. 
На схеме введены следующие обозначения: ( )x n  –
 сигнал ближнего абонента, ( )v n  – сигнал дальнего або-
нента, ( )d n  – эхо-сигнал, ( )y n  – сумма эхо-сигнала и 
сигнала дальнего абонента, ˆ( )y n  – оценка эхо-сигнала, 

( )e n  – ошибка оценки эхо-сигнала (остаточное эхо), ih  –
 коэффициенты КИХ-фильтра, моделирующего эхо-тракт, 
ˆ ( )kh n  – коэффициенты адаптивного фильтра. ДВР – 
детектор встречного разговора, задача которого – обна-
ружить ситуацию, когда говорят оба абонента одновре-
менно и отключить подстройку весовых коэффициентов 
адаптивного фильтра. 

Рассмотрим широко используемый в современных 
эхо-компенсаторах нормализованный метод наимень-
ших квадратов. Перестройка весовых коэффициентов 

адаптивного фильтра ˆ ( )kh n  с его помощью описыва-
ется следующими выражениями 
ˆ ˆ( ) ( 1) µ( ) ( ) ( ),

0,1... 1,
k kh n h n n x n k e n

k L

= − + ⋅ − ⋅

= −
 (1) 

1
2

0

α
µ( )

β ( )
L

k

n

x n k
−

=

=

+ −∑
, (2) 

где α,β  – константы, 1β(0;2),α <<∈ . 

Одним из недостатков НМНК является увеличение 
времени сходимости при увеличении длительности ИХ 
эхо-тракта. Адаптивный алгоритм на основе РНК лишен 
этого недостатка, однако он значительно более требова-
телен к вычислительным ресурсам, чем НМНК. Выражения 
(3)-(5) определяют преобразования в алгоритме РНК [4]. 

ˆ ˆ( ) ( 1) ( ) ( )n n n e n= − + ⋅h h k , (3) 
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1 1( ) λ ( 1) λ ( ) ( ) ( 1)Tn n n n n− −= ⋅ − − ⋅ ⋅ ⋅ −W W k x W . (5) 

Из (3)-(5) следует, что в алгоритме выполняются 
матричные преобразования, из-за которых повышают-
ся требования к вычислительной мощности устройств 
обработки.  

Кроме этого необходимо учитывать, что для фор-
мирования сигнала на выходе адаптивного фильтра 
необходимо вычислить свертку входного сигнала и 
весовых коэффициентов АФ. 

1

0

ˆˆ ( ) ( ) ( )
L

k
k

y n x n k h n
−

=

= − ⋅∑ . (6)
 

Если эхо-компенсатор будет обрабатывать эхо-
тракт с ИХ, подобной той, что приведена на рис. 1, 
то, очевидно, что большая часть операций в выра-
жениях (1), (4), (5), (6) будет осуществляться с «ну-
левыми» отсчетами, формируемыми линией задерж-
ки. Чтобы понизить требования алгоритмов к вычис-
лительным ресурсам, но при этом сохранить необ-
ходимые характеристики (скорость сходимости, уро-
вень подавления эхосигнала), предлагается исклю-
чить из обработки те весовые коэффициенты адап-
тивного фильтра, которые соответствуют «нулевым» 
отсчетам ИХ эхо-тракта, и тем самым уменьшить 
вычислительную нагрузку. Процедура уменьшения 
вычислительной нагрузки предполагает следующие 

 
Рис. 2. Схема эхокомпенсатора 
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действия. Весь набор коэффициентов адаптивного 
фильтра делится на блоки, размер которых кратен 2, 
т.к. число коэффициентов фильтра, как правило, 
выбирается кратным 2. В процессе работы алгорит-
ма сравнивается значение суммы модулей весовых 
коэффициентов каждого блока с максимальным из 
всех блоков, умноженному на некоторый пороговый 
коэффициент. Выражение для оценки указанной 
суммы модулей можно записать в виде 

2

( 1) 1 1 ( 1) 1

ˆ ˆ ˆ ˆ( ) max ( ) , ( ) ,..., ( )
j l l l m l

i i i i
i j l i i l i m l

h n p h n h n h n
⋅ ⋅ ⋅

= − ⋅ = = + = − ⋅ +

< ⋅
 
 
 

∑ ∑ ∑ ∑ ,(7) 

1,2 ,..., ,j m=  
где j  – номер блока, l  – длина блока, m  – общее чис-
ло блоков, p  – порог отключения блоков, который 
задается на этапе инициализации алгоритма. 

Введем обозначения: 
2

max
1 1 ( 1) 1

ˆ ˆ ˆ( ) max ( ) , ( ) ,..., ( )
l l m l

i i i
i i l i m l

h h hB n n n n
⋅ ⋅

= = + = − ⋅ +

=
 
 
 
∑ ∑ ∑ , 

( 1)

ˆ( ) ( ) , 1,2,...,
j l

j i
i j l

B n h n j m
⋅

= − ⋅

= =∑ . 

С учетом введенных обозначений, (7) можно запи-
сать в виде 

max
, 1,2,...,jB p j m

B
< = . (8) 

Схему работы нового алгоритма можно опреде-
лить следующим образом. До момента включения 
процедуры оценки значений суммы модулей блоков 
весовых коэффициентов адаптивного фильтра 
функционирование алгоритма определяется выра-
жениями (1), (2) либо (3)-(5). Обозначим этот режим 
как «начальный». На каждой итерации оценивается 
уровень остаточного эха на выходе эхо-
компенсатора. При достижении заданного порога 
уровня остаточного эха (значение порога задается 
на этапе инициализации алгоритма) начинает рабо-
тать устройство оценки значений суммы модулей 
блоков весовых коэффициентов, определяемой вы-
ражением (8). Согласно этой оценке формируется 
массив, содержащий информацию об отключаемых 
блоках весовых коэффициентов в виде 

 (9)
 

.,...,2,1 mj =  
С учетом (9), выражение (1) преобразуется следую-

щим образом 

ˆ ( 1) µ( ) ( ) ( ), ( ) 1;
ˆ ( )

ˆ ( 1), ( ) 0;

i j

i

i j

h n n x n i e n Blocks n
h n
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− + ⋅ − ⋅ =
=

− =
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1,2,..., ;

( 1) ,..., ( ).

j m

i j l j l

=

= − ⋅ ⋅
 

Тогда (6) запишется как 

 

( ) 1( 1)

ˆˆ ( ) ( ) ( )
j

j l

i
Blocks ni j l

y n x n i h n
⋅

== − ⋅

= − ⋅∑ , (11) 

1,2,...,j m= . 

Выражение (10) определяет набор весовых коэффи-
циентов адаптивного фильтра на основе новой методи-
ки для НМНК. Проведем аналогичные преобразования 
для РНК. В результате (3)-(5) запишутся следующим 
образом: 

ˆ ˆ( ) ( 1) ( ) ( ),
ˆ ( ) активному блоку;

ˆ ( 1), активному блоку;

s s s

s

s

h n h n k n e n

h n s

h n s

= − + ⋅

= ∈

− ∉
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1
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1
,

λ
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1 λ

( 1) ( )

( ) ( 1) ( )

, принадлежат активному блоку;

s t s

s s t s
s

W x
k n

x W x

n n

n n n

s t

−

−

⋅
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+ ⋅ ⋅

−

−

⋅
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1 1
, , ,

, принадлежат активному блоку.

( ) λ ( 1) λ ( ) ( ) ( 1),s t s t s s s t

s t

W n W n k n x n W n− −= ⋅ − − ⋅ ⋅ ⋅ −  (14) 

В (13) и (14) константа λ  – эффективная память ал-
горитма [4]. При  λ =1 память бесконечна. При λ <1 
память составляет  

1 1τ = -
lg λ 1 λ

≈
−  выборок сигнала. Из выражений (10),  

(12)-(14) следует, что в подстройке участвует не весь 
набор весовых коэффициентов адаптивного фильтра, а 
лишь те из них, для которых выполнено условие (8). Это 
соответствует режиму «установившихся значений». Ес-
ли качество подавления эхо-сигнала начинает ухуд-
шаться, отключенные весовые коэффициенты фильтра 
вновь включаются в работу, и алгоритм вновь переходит 
в начальный режим. 

Процедура комбинирования алгоритмов 
Далее получим алгоритм, который будет сочетать в 

себе высокую скорость сходимости РНК с известными 
преимуществами НМНК.  

Как было отмечено, адаптивный алгоритм работа-
ет в двух режимах: начальном и режиме установив-
шихся значений. Начальный режим характеризуется 
максимальным потреблением вычислительных ресур-
сов, так как в этот момент идет активная подстройка 
всего набора весовых коэффициентов адаптивного 
фильтра. В этом режиме основная задача алгоритма 
– быстро достичь необходимого уровня подавления 
эхо-сигнала и определить, какие блоки весовых ко-
эффициентов будут участвовать в дальнейших вы-
числениях, а какие можно отключить. В этом режиме 
обработка эхо-сигнала производится с использовани-
ем РНК, обладающего высокой скоростью сходимо-
сти, не зависящей от длительности ИХ адаптивного 
фильтра, поэтому вычислительная сложность алго-
ритма в этот момент определяется как 2( )O L . 
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Режим установившихся значений, напротив, отлича-
ется минимальными вычислениями, так как часть блоков 
весовых коэффициентов, используемых в начальном 
режиме, отключена. В момент перехода в этот режим 
уже достигнуто необходимое подавление эхо-сигнала, 
поэтому его необходимо просто удерживать, т.е. нет 
необходимости в большой скорости сходимости. На 
этом этапе будет работать модифицированный НМНК, 
более простой и устойчивый к возможным искажениям 
входного сигнала. Тогда вычислительная сложность 
алгоритма определяется как ( )AO L , где AL L≤  – коли-
чество весовых коэффициентов, участвующих в под-
стройке. 

Дополнительно введем пороговое значение для ве-
личины подавления эхо-сигнала. Так как в своей работе 
модифицированные алгоритмы опираются на значение 
величины подавления эхо-сигнала, 

2

2

[ ( ) ]
10 lg

[ ( ) ]
E y n

ERLE
E e n

=
 
 
 

, (15) 

то в качестве пороговой определим величину ERLE, 
при которой произойдет переключение с РНК на 
НМНК. Необходимую величину подавления эхо-
сигнала для соответствующего уровня входного сиг-
нала определяет тест №1 рекомендации G.165 МСЭ-Т 
[2]. Следовательно, требование теста определяет 
минимальное значение для величины порога. 

Необходимо подчеркнуть еще одно положитель-
ное качество полученного комбинированного адап-
тивного алгоритма. Из предыдущих исследований 
[8, 9] известно, что ситуация встречного разговора 
отрицательно сказывается на работе адаптивного 
алгоритма на основе РНК в большей степени, чем 
на основе НМНК. Значения весовых коэффициентов 
после отклонения, вызванного встречным разгово-
ром, медленно возвращаются к своим оптимальным 
значениям, что приводит к ухудшению подавления 
эхо-сигнала. Так как встречный разговор возникает, 
как правило, после того, как коэффициенты адап-
тивного фильтра достигли своих оптимальных зна-
чений, а значит, достигнуто необходимое подавле-
ние эхо-сигнала, и работает модифицированный 
НМНК, то отклонение весовых коэффициентов от 
оптимальных будет меньше, чем в случае РНК. 

Проверка алгоритма на тестах рекомендации МСЭ-
Т G.165 

Рассмотрим работу эхо-компенсатора, построен-
ного на основе нового алгоритма (рис. 2). Эхо-тракт 
моделируется КИХ-фильтром, импульсная характери-
стика которого имеет вид, показанный на рис. 1. Чис-
ло весовых коэффициентов адаптивного фильтра 
равно числу отсчетов ИХ эхо-тракта 512L N= = . 
Исследование работы модели эхо-компенсатора бу-
дем проводить на основных тестах рекомендации 
G.165 МСЭ-Т. 

Тест №1 определяет максимальный уровень по-
давления эхо-сигнала эхо-компенсатором. Уровень 
входного сигнала  ( )x n   выбирается  из диапазона 

30 10[ дБм 0... дБм 0]− − . В (2) значение параметров 
0.5α = , = 0.9λ , длина блока коэффициентов 

16l = . Значение порога p  в (8) принималось рав-
ным 10, что соответствует 10% от максимального 
значения всего массива блоков. Число весовых ко-
эффициентов адаптивного фильтра 512L = . Ре-

зультаты моделирования приведены в таблице. 
Как видно, эхо-компенсатор, построенный на основе 

нового алгоритма, достигает требуемого уровня подавле-
ния эхо-сигнала, и наблюдается меньший уровень оста-
точного эхо-сигнала, что связано с отключением отдель-
ных блоков весовых коэффициентов адаптивного фильт-
ра и увеличением скорости сходимости алгоритма. В про-
веденных экспериментах после включения алгоритма 
оценки блоков количество активных блоков становится 
равным 6, т.е. блоки, на которые приходится линия за-
держки с «нулевыми» отсчетами отключаются, и обра-
ботка производится фильтром с числом перестраивае-
мых весовых коэффициентов 6 6 16 96AL l= ⋅ = ⋅ = .  

В тесте №2 определяется скорость сходимости 
алгоритма. Согласно требованиям теста совместное 
подавление сигнала дальнего абонента эхо-трактом 
и эхо-компенсатором должно составить не менее 
27 дБ. Это значение должно быть достигнуто за 
500 мс. Уровень входного сигнала выбирается из 
диапазона 0]дБм10...0дБм30[ −− . По результатам 
теста можно определить необходимое значение па-
раметров α  и λ , при котором указанные требова-
ния  выполняются.  Для  параметра λ   получены 
следующие   результаты:   для   512, 1024, 1280( )L =  

 

Уровень выходного сигнала (дБм0) Уровень входного 
сигнала (дБм0) 

Требования МСЭ G.165 Новый алгоритм 

-10 -36.00 -94.74 

-20 -42.50 -94.45 

-30 -48.00 -95.13 



 

 
 
30 

0.98λ = . Значение параметра 0.45α =  выбрано 
согласно результатам [8]. Из рис. 3 можно заметить, 
что новый алгоритм не уступает по скорости сходи-
мости и степени подавления эхо-сигнала алгоритму 
РНК, но обладает в то же время меньшей вычисли-
тельной сложностью, так как при достижении подав-
ления порядка 60 дБ начинает работать алгоритм 
НМНК. 

 

 

Рис. 3. Сходимость исследуемых алгоритмов  

В тесте №3b исследуется поведение эхо-
компенсатора в режиме встречного разговора. Тест 
позволяет определить максимальное значение за-
держки срабатывания детектора одновременного 
разговора абонентов δt , которую допускает алго-
ритм при заданном α  и λ . Чем больше значение δt  
для используемого алгоритма эхо-компенсации, тем 
менее строгие требования предъявляются к алго-
ритму детектирования встречного разговора. Значе-
ния параметра α  и λ  выбирались согласно резуль-
татам теста №2. При уровне сигнала 

0мдБ10)( −=nx  и уровне сигнала ближнего абонен-
та согласно условиям теста дБ15))(()( −= nxlevelnv  
допустимое значение задержки, при которой выпол-
няются требования G.165, составляет 
δt {320,368, 224}=  мс для числа отсчетов 

{512,1024,1280}L =  соответственно. Для обычного 
РНК значение δt = {312, 475, 625}мс при тех же ус-
ловиях. Таким образом, новый алгоритм является 
более устойчивым к искажениям эхо-сигнала сигна-
лом ближнего абонента. 
Заключение 

Предложенный адаптивный алгоритм основыва-
ется на НМНК и РНК и имеет два режима работы: 
начальный и установившихся значений. В первом 
режиме его пове-дение сходно с РНК. Основные за-
дачи в этом режиме: быстрая сходимость алгоритма, 
достижение необходимого уровня подавления эхо-

сигнала, определение массива весовых коэффици-
ентов, которые будут участвовать в дальнейшей 
обработке. 

Во втором режиме в подстройке участвуют не 
все весовые коэффициенты адаптивного фильтра, 
что значительно сокращает вычислительную слож-
ность. В этом режиме основная задача алгоритма – 
поддержание необходимого уровня подавления эхо-
сигнала. 

Результаты моделирования показывают, что 
эхо-компенсатор, построенный на новом алгоритме, 
удовлетворяет основным тестам рекомендации 
МСЭ G.165 при числе весовых коэффициентов 
адаптивного фильтра 1280L ≤ . Скорость сходимо-
сти алгоритма и величина подавления эхо-сигнала 
сравнимы с РНК, а вычислительная сложность в 
режиме установившихся значений меньше, чем у 
НМНК. 

Процедуру уменьшения вычислительной нагруз-
ки, использованную в предлагаемом алгоритме, 
можно использовать совместно и с другими адап-
тивными алгоритмами и их комбинациями. 
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Рассматривается проблема формирования радиолокационного 
изображения участков земной поверхности при решении задач 
радиовидения. Предлагаются способы и алгоритмы повышения 
разрешающей способности и минимизации вычислительных за-
трат на основе многоскоростной обработки сигналов при работе 
в режиме доплеровского обужения луча. Приводятся результаты 
моделирования. 

УДК 621.396.96 

СПОСОБЫ И АЛГОРИТМЫ ФОРМИРОВАНИЯ РАДИОЛОКАЦИОННОГО 
ИЗОБРАЖЕНИЯ В РЕЖИМЕ ДОПЛЕРОВСКОГО ОБУЖЕНИЯ ЛУЧА 

Витязев В.В., Колодько Г.Н., Витязев С.В. 

 

Введение 

Проблема формирования радиоло-
кационного изображения (РЛИ) земной 
поверхности в реальном времени остается 
одной из актуальных при решении задач 
радиовидения, несмотря на появление 
большого количества публикаций в этой 
области, отражающих целый спектр новых 
методов и алгоритмов  обработки траекторного сигнала 
с целью повышения качества изображения [1– 13]. 

Основная цель при формировании РЛИ – достиже-
ние максимальной разрешающей способности и качест-
ва изображения в условиях реальных ограничений, свя-
занных с уходом параметров принимаемого траекторно-
го сигнала (время синтезирования), неточностью изме-
рения и колебательностью летных характеристик (ско-
рость, ускорение, траектория полета), воздействием 
широкого спектра шумов и помех, как внешних, так и 
внутренних, на фоне маломощного принимаемого сиг-
нала от удаленных радиоотражателей (энергетические 
ресурсы), отклонениями в формировании заданной диа-
граммы направленности антенны (ДНА) и характеристик 
приемо-передающего тракта (технические возможности) 
и т.п. 

Решение проблемы формирования качественного 
РЛИ в условиях перечисленных выше ограничений воз-
можно одним из двух подходов. Либо путем максималь-
ного снятия ограничивающих  факторов при более каче-
ственном техническом исполнении всех элементов про-
ектируемой системы радиовидения и более строгом 
выдерживании летных характеристик (к чему надо все-
гда стремиться, по мере возможности), либо путем ис-
пользования более совершенных адаптивных алгорит-
мов цифровой обработки траекторного сигнала и самого 
изображения, что предъявляет особые требования к 
бортовому вычислительному комплексу (БВК), обеспе-
чивающему высокую вычислительную производитель-
ность (до 10 и более  миллиардов операций в секунду). 
Созданные за последние годы многопроцессорные мо-
дули цифровой обработки сигналов (ЦОС) на базе мощ-
ных сигнальных процессоров и ПЛИС [14 – 16] позволя-
ют достигнуть подобной вычислительной производи-
тельности. Таким образом, разработка новых алгорит-
мов адаптивной пространственной обработки траектор-
ного сигнала  не только сохраняет свою актуальность в 
теоретическом плане, но и становится реально испол-
нимой современными БРК. Вместе с тем, ограничения 

на фактически выделяемые вычислительные ресурсы 
всегда остаются: растут ресурсы, - открываются новые 
возможности для решения все более сложных задач в 
постоянно расширяющемся диапазоне частот и сокра-
щении времени на обработку. Поэтому актуальной оста-
ется и проблема минимизации требуемых вычислитель-
ных ресурсов, что в первую очередь относится к форми-
рованию и обработке РЛИ в реальном времени. 

Известно [17 – 20], что одним из наиболее эффек-
тивных способов минимизации вычислительных затрат  
при решении широкого круга задач ЦОС является мно-
госкоростная обработка сигналов, использующая пони-
жение и повышение частоты дискретизации. Идея по-
следовательного понижения частоты дискретизации 
траекторного сигнала при переходе от внутрипериодной 
к межпериодной обработке и самого РЛИ при его после-
дующем формировании и отображении на индикаторе 
естественно не обошла вниманием и специалистов в 
области радиовидения [1, 2]. 

В зависимости от решаемых задач формирования и 
обработки РЛИ используют различные виды обзора и 
картографирования земной поверхности. Если для обес-
печения высококачественного картографирования боль-
ших участков земной поверхности, как правило, исполь-
зуется боковой обзор с фокусируемым синтезированием 
апертуры антенны (режим ФСА) [1 – 3], то для решения 
специальных задач требуется получать РЛИ земной по-
верхности при переднем и передне-боковом обзорах [7 – 
9]. Использование фокусировки для синтезирования 
апертуры антенны в этом виде обзора наталкивается не 
непреодолимые препятствия с приближением азиму-
тального направления ДНА к направлению полета носи-
теля бортового радиолокационного комплекса (БРК), 
вследствие значительного увеличения требуемого вре-
мени синетизирования (до 10 с и более). Кроме того, хо-
рошо известно [1 – 3], что режим ФСА (высокого разре-
шения) – это всегда значительное увеличение времени 
обзора, что неприемлемо (да и не требуется) при быст-
ром сканировании больших участков земной поверхности. 
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Поэтому особое внимание при переднем и передне-
боковом обзорах уделяется режиму доплеровского обу-
жения луча (режим ДОЛ), гарантирующему среднее 
азимутальное разрешение при максимально допусти-
мом времени синтезирования, связанном с уходом доп-
леровских частот траекторного сигнала [3, 4, 6]. 

Разработке и исследованию эффективных способов и 
алгоритмов формирования РЛИ земной поверхности в 
режиме ДОЛ на основе методов многоскоростной обработ-
ки траекторного сигнала посвящена настоящая работа. 

Математическая модель траекторного сигнала в 
режиме ДОЛ 

Простой и в достаточной степени адекватный способ 
математического описания радиоизображения основы-
вается на предположении, что РЛИ формируется как 
совокупность точечных объектов определенной яркости. 
Каждому i -му точечному объекту ставится в соответст-
вие отраженный от объекта радиосигнал, параметры 
которого определяются как излучаемым БРК сигналом, 
так и траекторией полета носителя относительно про-
странственных координат объекта и его свойств отра-
жения и поглощения радиоволны заданной длины. С 
увеличением плотности точечных объектов принимае-
мый траекторный сигнал приближается к непрерывному 
не только по времени, но и по пространственным коор-
динатам «дальность-азимут». Вместе с тем дискретный 
характер измерения, цифровой обработки и отображе-
ния на экране РЛИ в форме двумерной матрицы ярко-
стей в координатах «дальность-азимут» позволяет огра-
ничиться моделью точечных объектов с заданной раз-
решающей способностью. Однако, надо учитывать, что 
каждый точечный объект, отражаемый на экране, несет 
информацию о целой совокупности отражателей, попа-
дающих в зону его пространственного разрешения. И, 
если эти отражения однородны по яркости на интерва-
лах измерения, то полученное изображение будет в 
значительной степени адекватно реальному. В то же 
время при обнаружении ярких точечных объектов с не-
известными пространственными координатами и выде-
лении границ радиоконтрастных областей необходимо 
учитывать фактор возможного отклонения реальных 
пространственных координат точечных объектов от ко-
ординат траекторного сигнала, по которым производит-
ся измерение (даже если в i -ом элементе разрешения 
точечный объект один). 

Для i -го точечного объекта принимаемый сигнал 
)(tsi  можно представить в виде (без учета вносимых в 

процесс приемо-передачи фазовых искажений и помех) [2]: 
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где iU , 
i0ϕ  – случайная амплитуда и начальная фаза   

сигнала;     λ  – длина волны; )tG(  – нормированная 
функция, характеризующая модуляцию сигнала ДНА; 

)(tr
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 – текущее расстояние от носителя БРК до 
объекта. Заметим, что основным информационным 
параметром является амплитуда iU , измерение ко-

торой при случайной фазе можно вести с использова-
нием двух квадратурных каналов. Вопрос состоит в 
том, каким пространственным координатам «даль-
ность-азимут» соответствует i -й точечный объект? 
Естественно, если облучающий сигнал излучается 
непрерывно, то по непрерывному принимаемому сиг-
налу )(tsi  нельзя определить расстояние до i -го 
объекта. Поэтому используют облучение земной по-
верхности периодической последовательностью ко-
ротких радиоимпульсов, период следования которых 
задает диапазон дальностей, а длина импульса – 
разрешающую способность по дальности. Фактически 
это можно считать пространственной дискретизацией 
по наклонной дальности. Использование коротких 
широкополосных импульсов с внутриимпульсной мо-
дуляцией типа ФКМ или ЛЧМ позволяет обеспечить 
относительную разрешающую способность по даль-
ности с отношением Rr /∆   =  10-3 – 10 4, т.е. до 10 м 
на 100 км. 

Главная проблема – это обеспечение адекватного 
линейного разрешения по азимуту. И здесь решение 
проблемы достигается не путем азимутального обу-
жения ДНА до технически недостижимых пределов и 
быстрого сканирования в режиме реального луча 
(РЛ), а за счет прямой зависимости доплеровского 
ухода частоты i -го точечного объекта от его азиму-
тального положения. 

Действительно, в соответствии с (1), полная фаза 
принимаемого сигнала )(tsi  непосредственно зави-
сит от закона изменения текущего расстояния )(tr

iH
, 

которое можно представить на конечном интервале 
синтезирования РЛИ, равном 

cT , в виде ряда 
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где 
iH

R  – наклонная дальность до i -го объекта в на-
чальный момент времени; 

iH
θ  – азимут i -го объекта в 

плоскости ДНА, содержащей наклонную дальность; V  – 
скорость полета носителя БРК. Предполагается, что 
траектория полета прямолинейна, а скорость постоянна. 

Подставив (2) в аргумент функции (1) и отбрасывая 
все составляющие выше квадратичной, получим, что 
фаза траекторного сигнала изменяется по закону: 
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При этом доплеровская частота принимает вид: 
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Первый член выражения (3) определяет среднюю до-
плеровскую частоту, а второй член – постоянный линей-
ный уход доплеровской частоты на интервале синтезиро-
вания РЛИ, приводящий к линейной частотной модуляции 
(ЛЧМ) траекторного сигнала. 
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В режиме ДОЛ интервал синтезирования ограничи-
вают предельным временем 

i

i

H

H
ci V

R
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θ
λ

22 sin2
≤ , (4) 

в течение которого уход доплеровской частоты не выхо-
дит за границы установленного частотного разрешения. 
В этом случае в выражении (3) учитывается только пер-
вый член, т.е. средняя доплеровская частота, однознач-
но определяемая азимутальным направлением 

iii HHДH

VF θ
λ

θ cos2)( = . (5) 

Формирование РЛИ подвергается воздействию шу-
мов. Принято считать [1], что в простейшем случае эти 
шумы близки к аддитивному гауссовскому белому шуму 
с нулевым математическим ожиданием. Следовательно, 
принятый траекторный сигнал от i -го точечного объек-
та представляет сумму вида: 

)()()( tptstx ii += , 
где )(tp  – комплексный гауссовский шум, действитель-
ная и мнимая составляющие которого распределены по 
нормальному закону, имеют нулевое математическое 
ожидание и равномерную спектральную плотность мощ-
ности по всей частотной оси. 

Тогда оптимальный приемник траекторного сигнала 
для i -го точечного объекта принимает форму: 
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где ),(
iHth θ  – опорная функция, осуществляющая ком-

пенсацию доплеровской частоты сигнала и фокусировку 
изображения в направлении 

iHθ ; iτ  – задержка прини-
маемого траекторного сигнала относительно момента 
излучения зондирующих импульсов, определяемая рас-
стоянием до объекта. 

В режиме ДОЛ, с учетом (5), опорная функция пред-
ставляет собой гармонический сигнал вида: 
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где 
ii HHД

VF θ
λ

θ cos2)( =  – доплеровская частота, 

i -го точечного объекта; )(tw  – весовая функция. 
Полное двумерное РЛИ в координатах «даль-

ность-азимут» в общем случае может рассматри-
ваться как матрица точечных объектов размерности 

LR× , где R  – число элементов дальности, а L  – 
число азимутальных элементов. При этом каждый 

),( ij -й, Rj ,1= , Li ,1= , точечный объект несет в 
себе усредненную информацию о яркости соответ-
ствующего ),( ij -го элемента разрешения в коорди-
натах «дальность-азимут». Формирование РЛИ вы-
полняется путем временного стробирования с за-
данной разрешающей способностью по дальности и, 
как правило, реализуется на высокой частоте дис-
кретизации (до 10 МГц и выше) с использованием 
согласованной фильтрации ФКМ или ЛЧМ импульсов 
на ПЛИС. Поэтому вычислительные затраты, прихо-
дящиеся на сигнальный процессор в составе БВК, 

определяются только межпериодной обработкой по 
алгоритму (6) для каждого i -го азимутального на-
правления по всем стробам дальности. Однако, да-
же в этом случае, при работе в реальном времени 
(например, в сантиметровом диапазоне волн) на 
частоте повторения зондирующих импульсов в пре-
делах 1 кГц, только число операций комплексного 
умножения-накопления для формирования матрицы 
РЛИ размерностью 512512×  составит более 250 
миллионов операций в секунду. С увеличением час-
тоты повторения зондирующих импульсов (режим 
ВЧП) для относительно близких расстояний, а также 
при использовании миллиметрового диапазона длин 
волн, требуемая вычислительная производитель-
ность возрастает в десятки раз. 

Проблема уменьшения вычислительных затрат и 
требуемых ресурсов процессора может быть решена 
одним из двух способов: уменьшением частоты повто-
рения зондирующих импульсов или  разработкой более 
эффективных в вычислительном отношении алгорит-
мов обработки траекторного сигнала. Ниже рассматри-
ваются возможные способы и алгоритмы формирова-
ния РЛИ на основе многоскоростной обработки сигна-
лов (МОС), отличающиеся пониженными  требования-
ми к вычислительной производительности БВК. 

Способы и алгоритмы формирования РЛИ на 
основе МОС 

Необходимость разработки нескольких альтерна-
тивных способов и алгоритмов формирования РЛИ 
связана с «несовместимостью» и противоречивостью 
друг к другу основных требований, предъявляемых к 
процессу формирования и качеству изображений. 
Максимальная дальность обзора достигается путем 
уменьшения частоты повторения зондирующих им-
пульсов, в то время как расширение зоны панорамно-
го обзора по азимуту требует ее увеличения. Естест-
венной противоречивостью характеризуется требова-
ние максимального разрешения и минимального вре-
мени формирования изображения. Восстановление 
зашумленного РЛИ – это дополнительные затраты 
времени и вычислительных ресурсов, связанные с 
некогерентным накоплением и фильтрацией изобра-
жения. Но в каком бы сочетании не были основные 
показатели качества формирования РЛИ, минимиза-
ция общих временных и вычислительных затрат – это 
всегда задача многокритериальной оптимизации. 

В рамках настоящей статьи мы пока не ставим за-
дачу оптимизации и ограничимся анализом ряда из-
вестных способов и алгоритмов формирования РЛИ в 
их различных сочетаниях с целью наиболее эффек-
тивной достижимости тех или иных показателей каче-
ства проектируемой системы. 

Первая проблема, с которой сталкивается разра-
ботчик подобных информационных систем, связана с 
обеспечением заданной дальности обзора (до 200-
300 км) при приеме траекторного сигнала, ширина 
полосы частот которого может многократно превы-
шать допустимую максимальную частоту повторения 
зондирующих импульсов. Так, например, при работе в 
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сантиметровом диапазоне длин волн (λ  = 0,03 м), 
для скорости прямолинейного полета V  = 200 м\с, 
диапазон доплеровских частот траекторного сигнала 
лежит в границах от 7 кГц до 13,3 кГц при угловом 
обзоре по азимуту от  + 600 до 00. В тоже время мак-
симальная частота повторения зондирующего сигнала 
для дальности до 300 км не должна превышать 500 
Гц. Решение данной проблемы достигается использо-
ванием пространственно-временной или пространст-
венно-частотной селекции траекторного сигнала, а 
также их комбинации. 

Пространственно-временная селекция предпола-
гает последовательное сканирование узкополосной 
ДНА по углу места. Повышение частоты повторения 
зондирующих импульсов становится возможным, если 
применять временную селекцию коротких интервалов 
дальности, соответствующих текущему угловому по-
ложению ДНА. Недостаток способа – значительное 
затягивание процесса обзора земной поверхности 
вследствие длительного сканирования ДНА по углу 
места. Поэтому наиболее приемлемым является аль-
тернативный способ – пространственно-частотная 
селекция, предполагающая секторный обзор (СО) по 
азимуту с использованием сканирующей узкополос-
ной (до 20  и менее) ДНА. В этом случае, в зависимо-
сти от азимутального положения центра ДНА, ширина 
полосы частот принимаемого траекторного сигнала 
(при тех же исходных условиях) лежит в диапазоне от 
400 Гц (

kHθ  = 600) до 24 Гц (
kHθ  = 30). Таким образом, 

при использовании двух квадратурных каналов и, со-
ответственно, комплексном представлении траектор-
ного сигнала, частота повторения зондирующих им-
пульсов, равная 500 Гц, может обеспечить обзор до 
300 км. Секторный обзор практически не имеет аль-
тернативы при формировании РЛИ на больших рас-
стояниях (более 200 км), так как только последова-
тельная концентрация всей мощности передатчика на 
предельно узких направлениях может обеспечить не-
обходимое соотношение сигнал/шум для удаленных 
точечных объектов. Естественно, за это приходится 
расплачиваться значительным увеличением общего 
времени обзора и формирования РЛИ. 

Вместе с тем, для средних (от 40 км до 160 км) и 
особенно для близких расстояний (от 10 км до 40 км) 
крайне желательно уменьшение времени обзора при 
сохранении высокой угловой разрешающей способно-
сти. В этом режиме обзора с уменьшением расстоя-
ния может быть пропорционально увеличена частота 
повторения зондирующих импульсов и, как следствие, 
расширена ДНА от 20 до 320 (в зависимости от рас-
стояния). Переход от чисто секторного к панорамному 
и секторно-панорамному обзору с кадровой обработ-
кой траекторного сигнала – это путь к существенному 
уменьшению общего времени обзора земной поверх-
ности и формиро-вания РЛИ с заданной разрешаю-
щей способностью. 

Вторая проблема, являющаяся следствием про-
тиворечивости требований максимальной разре-
шающей способности и минимального времени об-
зора, состоит в поиске способов и алгоритмов фор-
мирования РЛИ, обеспечивающих заданную разре-
шающую способность при минимальных временных 
и вычислительных затратах. Решение данной про-
блемы находится в прямой зависимости от исполь-
зуемого вида и режима обзора. 

Секторный обзор в режиме ДОЛ 

В режиме ДОЛ существенное ограничение угло-
вой разрешающей способности по азимуту связано с 
уходом доплеровских частот (3). Однако, скорость 
ухода зависит от азимутального положения центра 
ДНА и от расстояния до точечного объекта. Поэтому, 
несмотря на сужение полосы частот траекторного 
сигнала с уменьшением азимутального положения 
ДНА 

kHθ , почти пропорционально уменьшается ско-
рость ухода доплеровских частот, что позволяет 
пропорционально увеличить время синтезирования 

kcT  и, соответственно, сохранить заданное угловое 
разрешение. Вся проблема – в отпущенном времени 
на формирование РЛИ и в выборе алгоритма обзора 
земной поверхности и обработки траекторного сиг-
нала. С целью наглядной иллюстрации предлагае-
мых ниже способов и алгоритмов формирования 
РЛИ на основе МОС, рассмотрим конкретный при-
мер.  

Пусть заданы следующие диапазоны обзора: 
дальность от 80 км до 160 км (средняя дальность) и 
от 10 км до 20 км (ближняя дальность). Длина вол-
ны λ  = 0,03 м, скорость прямолинейного полета V  
= 200 м\с, обзор секторный в диапазоне от –600 до 
+600 с шагом 20 (ширина ДНА – 20). В таблице 1 
представлены результаты расчета частотно-
временных параметров системы ЦОС,  выполняю-
щей спектральную обработку траекторного сигнала 
в  реальном времени,  для каждого k -го  положе-
ния центра  ДНА в диапазоне  дальностей  от 80  км  
до 160 км. 

Здесь: k0θ  - азимутальный центр ДНА в k -ом по-
ложении; 

kДF
0

 - средняя доплеровская частота; 

k minДF  и 
kДF

max
 - минимальное и соответственно мак-

симальное значение доплеровской частоты; 
kД

F∆  - 
ширина полосы доплеровских частот при k -ом по-
ложении ДНА; 

допkcT  и 
kсфT  - допустимое и фактиче-

ское время синтезирования РЛИ при однократном 
измерении по 16=N  и по 64=N  частотным кана-
лам; 

kmaxν  - максимально допустимый коэффициент 
прореживания ( децимации ) выходного сигнала, от-
вечающий условию 

kk ДП FF ∆≤ 2/maxν . Предполагает-
ся, что частота повторения зондирующего сигнала 

800=ПF  Гц (крайняя справа колонка относится к 
диапазону дальностей от 10км до 20 км, когда часто-
та повторения увеличивается в 8 раз). 
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Таблица 1 

kсфT  
kсфT  

kmaxν  
kmaxν  k  

 
0
0kθ  ГцF

kД ,
0

 ГцД ,
k min

F  ГцД ,
k max

F  ГцF
kД
,∆  

допkcT  
16=N  64=N  CO ПО 

1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 
14 
15 
16 
17 
18 
19 
20 
21 
22 
23 
24 
25 
26 
27 
28 
29 

3 
5 
7 
9 
11 
13 
15 
17 
19 
21 
23 
25 
27 
29 
31 
33 
35 
37 
39 
41 
43 
45 
47 
49 
51 
53 
55 
57 
59 

13315,06 
13282,6 
13233,95 
13169,18 
13088,36 
12991,6 
12879,01 
12750,73 
12606,91 
12447,74 
12273,4 
12084,1 
11880,09 
11661,6 
11428,9 
11182,27 
10922,03 
10648,47 
10361,95 
10062,79 
  9751,38 
  9428,09 
  9093,31 
  8747,45 
  8390,94 
  8024,2 
  7647,69 
  7261,85 
  6867,17 

13300,85 
13260,29 
13203,57 
13130,77 
13041,97 
12937,28 
12816,82 
12680,75 
12529,23 
12362,45 
12180,61 
11983,92 
11772,63 
11547,01 
11307,31 
11053,83 
10786,89 
10506,81 
10213,93 
  9908,6 
  9591,2 
  9262,11 
  8921,74 
  8570,5 
  8208,82 
  7837,14 
  7455,91 
  7065,59 
  6666,67 

13325,21 
1300,85 
13260,29 
13203,57 
13130,77 
13041,97 
12937,28 
12816,82 
12680,75 
12529,23 
12362,45 
12180,61 
11983,92 
11772,63 
11547,01 
11307,31 
11053,83 
10786,89 
10506,81 
10213,93 
  9908,6 
  9591,2 
  9262,11 
  8921,74 
  8570,5 
  8208,82 
  7837,14 
  7455,91 
  7065,59 

  24,36 
  40,56 
  56,72 
  72,8 
  88,8 
 104,69 
 120,45 
 136,07 
 151,52 
 166,78 
 181,85 
 196,69 
 211,29 
 225,63 
 239,7 
 253,47 
 266,94 
 280,08 
 292,88 
 305,33 
 317,4 
 329,09 
 340,37 
 351,24 
 361,68 
 371,68 
 381,23 
 390,32 
 398,92 

2,48 
1,65 
1,24 
1,0 
0,832 
0,715 
0,628 
0,56 
0,531 
0,506 
0,462 
0,425 
0,395 
0,368 
0,346 
0,326 
0,309 
0,294 
0,281 
0,269 
0,258 
0,249 
0,24 
0,233 
0,226 
0,22 
0,214 
0,209 
0,204 

0,667 
0,395 
0,28 
0,219 
0,18 
0,154 
0,133 
0,118 
0,105 
0,096 
0,088 
0,0812 
0,0758 
0,0708 
0,0667 
0,0632 
0,06 
0,0571 
0,0546 
0,0524 
0,0505 
0,0486 
0,047 
0,0456 
0,0442 
0,043 
0,042 
0,041 
0,04 

2,67 
1,58 
1,12 
0,877 
0,719 
0,615 
0,533 
0,47 
0,421 
0,383 
0,352 
0,325 
0,303 
0,283 
0,267 
0,253 
0,24 
0,229 
0,218 
0,21 
0,202 
0,195 
0,188 
0,182 
0,177 
0,172 
0,168 
0,164 
0,16 

16 
10 
  7 
  5 
  4 
  4 
  3 
  3 
  2 
  2 
  2 
  2 
  2 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 
  1 

133 
 78 
 56 
 43 
 36 
 30 
 26 
 23 
 21 
 19 
 17 
 16 
 15 
 14 
 13 
 12 
 12 
 11 
 11 
 10 
 10 
  9 
  9 
  9 
  8 
  8 
  8 
  8 
  8 

 
Анализ расчетных данных, представленных в таб-

лице 1, позволяет сделать следующие выводы: 
1. С уменьшением азимутального направления цен-

тра ДНА от 590 до 30 ширина полосы доплеровских 
частот 

kД
F∆  уменьшается с 400 Гц до 24 Гц, т.е. при-

близительно в 16 раз, что позволяет  уменьшить час-
тоту дискретизации траекторного сигнала соответст-
венно от 2 до 16 раз, используя цифровые полосовые 
фильтры-дециматоры [17]. 

2. Допустимый интервал синтезирования 
допkcT  про-

порционально увеличивается с уменьшением азиму-
тального направления центра ДНА от 0,2 с до 2,48 с, 
т.е. в 12,4 раза, что при определенном запасе в выбо-
ре разрешающей способности по частоте позволяет 
сохранить высокое азимутальное разрешение во всей 
полосе обзора от от –600 до +600 (за исключением пе-
реднего участка от –20 до +20), однако требует значи-
тельного увеличения времени обзора. 

3. Максимально допустимое число частотных (ази-
мутальных) каналов в полосе траекторного сигнала 
(для диапазона от 80 км до 160 км) 64=N  практически 
не зависит от скорости носителя V , если с уменьше-
нием (увеличением) скорости и пропорциональным 
сужением (расширением) полосы доплеровских частот 

адаптивно увеличивать (уменьшать) время синтезиро-
вания. 

4. Потенциально достижимая разрешающая спо-
собность по азимуту позволяет сформировать до 3840 
азимутальных элементов в полосе обзора от –600 до 
+600, что значительно превышает число одновременно 
выводимых на экран индикатора элементов изображе-
ния в одной строке, а значит – требуется разработка 
алгоритма оперативного обзора с избирательной раз-
решающей способностью (желательно адаптивного). 

5. В каждой k -й полосе частот траекторного сигна-
ла ( k -м положении ДНА) доплеровские частоты, для 
принятой модели в виде суммы точечных объектов, 
располагаются неравномерно, согласно (5). Вместе с 
тем, в узкой полосе частот этот уход от равномерности 
не значителен, и после понижения частоты дискрети-
зации для разделения N  частотных каналов и, при 
необходимости, добавления нулевых отсчетов, можно 
воспользоваться алгоритмом БПФ, что уменьшит тре-
буемые вычислительные затраты.  

Опираясь на сделанные выводы, предлагается 
следующий алгоритм секторного обзора в диапазоне 
от 80 км до 160 км, с одновременным выводом на эк-
ран до 480 азимутальных элементов (рис.1). 

 
 



 

 
 
36 

 
Рис. 1. Алгоритм секторного обзора для диапазона от 80 км до 160 км. 

 
Алгоритм предполагает, что после ввода исход-

ных данных выбирается режим быстрого передне-
бокового обзора в диапазоне от + 300 до + 600 и 
от –300 до –600. При числе частотных каналов в ка-
ждом азимутальном секторе шириной 20, равном 
16, выполняется однократное формирование РЛИ с 
линейной разрешающей способностью от 360 м до 
180 м (в зависимости от дальности) за время обзо-
ра обзT  = 1,4 с. Если далее устройство принятия 
решения дает команду на продолжение передне-
бокового обзора в выбранной азимутальной полосе 
шириной 160 с числом частотных каналов N  = 64 
на один сектор, то за время обзора от 1,4 с до 1,6 с 
формируется новое РЛИ с линейным разрешением 
от 80 м до 40 м. В противном случае выполняется 
переход к быстрому передне-боковому обзору в 
диапазоне + 300, исключая переднюю полосу  + 20, 
из-за  значительного увеличения требуемого вре-
мени синтезирования на этом участке. При числе 
частотных каналов N  = 16 и соответствующей ли-
нейной разрешающей способности по азимуту вре-
мя обзора 

обзT  = 5,4 с увеличивается более чем в 3 
раза по отношению к быстрому передне-боковому 
обзору. Поэтому условный переход к переднему 
обзору с повышением азимутального разрешения в 
4 раза целесообразно  для более  узких полос,  в 
пределах 80, исключая  переднюю  полосу  в  диа-
пазоне + 40.  Даже в этом случае максимальное 
время переднего  обзора и формирования  РЛИ  
превышает 4 с. 

Произведем оценку требуемой вычислительной про-
изводительности БВК, обрабатывающего азимутальные 
частотные каналы в реальном времени на частоте по-
вторения 800=ПF  Гц. Если для каждого сектора обзора 
число частотных каналов N  = 16, то число операций 
комплексного умножения-накопления при использова-
нии N  = 16 параллельных корреляционных приемни-
ков (не зависимо от ширины полосы частот) составит 

NNV =)( . Если число элементов дальности R  = 480, 
то общая вычислительная производительность, при 
N  = 16, составит 144,680016480 =××==Σ ПRNFV  
млн. оп.\с (операций над комплексными данными), а 
при N  = 64 – 576,24=ΣV  млн.оп.\с. Это относитель-
но невысокая производительность, поскольку обра-
ботка и формирование РЛИ ведутся на низкой часто-
те повторения в режиме последовательного секторно-
го обзора. Вместе с тем, с увеличением времени син-
тезирования cT  пропорционально увеличивается 
размерность опорной функции )(, nh ij  для каждого 
элемента разрешения по азимуту и по дальности, а, 
следовательно, многократно увеличивается память 
коэффициентов или требуются дополнительные вы-
числительные ресурсы для формирования множества 
опорных функций в реальном времени. Поэтому це-
лесообразно ввести понижение частоты дискретиза-
ции (децимацию) траекторного сигнала с коэффици-
ентом децимации ν , пропорциональным увеличению 
интервала синетизирования cT . При этом структура 
цифрового премника-анализатора спектра принимает 
вид, представленный на рис. 2. 
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Рис. 2. Структура приемника узкополосного траекторного сигнала 

 
Как показали результаты расчета (Таблица 1), коэф-

фициент децимации ν  принимает значения от ν  = 1 в 
диапазоне углов от 590 до 290, когда полоса частот траек-
торного сигнала лежит в диапазоне от 400 Гц до 225 Гц, и 
до ν  = 16 при переднем обзоре в диапазоне углов от 20 
до 40, когда полоса сужается до 24 Гц. 

Отметим, что данная структура базируется на пере-
стройке по центральной частоте и ширине полосы про-
пускания цифрового полосового фильтра-дециматора. 
Введение узкополосного фильтра предварительной об-
работки позволяет увеличить соотношение сигнал/шум на 
входе анализатора спектра, использующего ДПФ-
преобразование, и понизить общие вычислительные за-
траты. Важной особенностью входного фильтра является 
его потенциальная адаптируемость не только к текущему 
азимутальному положению ДНА, но и ко всем изменени-
ям узкой полосы частот траекторного сигнала, связанным 
с маневрированием носителя БРК и воздействием много-
численных факторов, неподдающихся прямому учету и 
адекватной коррекции на сравнительно длительных ин-
тервалах синтезирования РЛИ при переднем обзоре. 

С уменьшением расстояния до объекта картографи-
рования, например, в диапазоне дальностей от 10 км до 
20 км, возможно пропорциональное увеличение частоты 
повторения зондирующего сигнала (для дальности до 20 
км 5,7

max
≤ПF  кГц). Если увеличить частоту повторения 

пропорционально уменьшению расстояния, т.е. в 8 раз, 
при том же времени синтезирования cT  (что позволит 
дополнительно увеличить соотношение сигнал/шум), то 
возрастут, по крайней мере в 8 раз, требования к вычис-
лительной производительности БВК, реализующего N  
корреляционных приемников в каждом азимутальном 
секторе прямым способом. Поэтому использование 
структуры приемника на основе перестраиваемых ЦФД 
(рис. 2) является эффективным инструментом минимиза-
ции требуемых вычислительных затрат. Заметим, что при 
этом коэффициент децимации ν  лежит в пределах от 8 
до 78 (см. таблицу 1), т.е. применение ЦФД необходимо 
для всех азимутальных положений ДНА. Как показывают 
расчеты, вследствие уменьшения максимально допусти-
мого времени синтезирования РЛИ в одном текущем сек-
торе в 8  раз спектральное разрешение, при числе час-
тотных каналов N  = 16, превышает предельно возмож-
ное не более чем в 2 раза. Таким образом, дальнейшее 
повышение разрешающей способности по азимуту воз-
можно только при переходе к режиму фокусируемого син-
тезирования апертуры антенны, с учетом реальной тра-
ектории полета в координатах «дальность-азимут». 

Панорамный обзор с покадровым формированием 
РЛИ 

Как было отмечено выше, альтернативой медленному 
секторному обзору является быстрый панорамный обзор в 
максимально широком азимутальном секторе (до 320). По-
скольку расширение ДНА приводит к пропорциональному 
увеличению ширины полосы доплеровских частот траек-
торного сигнала, то подобный способ обзора и формиро-
вания РЛИ фактически возможен только на ближних рас-
стояниях. Поэтому иллюстрацию эффективности передне-
го панорамного обзора с применением многоскоростной 
обработки траекторного сигнала  рассмотрим на примере 
формирования РЛИ на ближнем расстоянии, от 10 км до 
20 км. Предполагается, что азимутальный обзор выполня-
ется в диапазоне от –300 до –20 и от +300 до +20, поочеред-
но. Число азимутальных элементов L  = 480, частота по-
вторения зондирующих импульсов 

ПF  = 6400 Гц. Общее 
время формирования РЛИ в этом режиме обзора фактиче-
ски определяется самой «медленной» частотной состав-
ляющей траекторного сигнала, приходящей под углом 20, и 
составляет 

maxcT  = 0,667 с., т.е. почти на порядок меньше по 
отношению к секторному обзору. 

Полоса доплеровских частот траекторного сигнала ши-
риной 

ДF∆  = 1778 Гц лежит в диапазоне от 
minДF  = 11,547 

кГц до 
maxДF  = 13,325 кГц. При использовании частоты по-

вторения зондирующих импульсов 
ПF  = 6400 Гц происхо-

дит трансформация спектра комплексного траекторного 
сигнала в полосу от 0 до 6400 Гц таким образом, что его 
центральная частота принимает значение 

0ДF ′  = 6036 Гц 
(см. рис. 3). Для упрощения процедуры синтеза набора 
цифровых фильтров-дециматоров, выполняющих предва-
рительную селекцию отдельных частотных полос траек-
торного сигнала (аналогичную пространственно-частотной 
селекции при СО), целесообразно использовать дополни-
тельную трансформацию спектра частот в окрестность 
центральной частоты 

0ДF ′′  = 2036 Гц, как показано на рис.3, 
т.е. в полосу от 1111 Гц до 2889 Гц. 

Далее предлагается синтезировать набор цифровых 
полосовых фильтров-дециматоров с функциями переда-
чи )( fHk

, каждый из которых выделяет полосу допле-
ровских частот, эквивалентную полосе частот, опреде-
ляемой соответствующим азимутальным положением 
ДНА шириной 20 

 при секторном обзоре. Для диапазона 
обзора от 300 до 20 таких фильтров M  = 14. Расположе-
ние и параметры соответствующих спектральных полос в 
диапазоне частот от 1111 Гц до 2889 Гц, разделяемых 
M  фильтрами-дециматорами, показаны на рис.3. 
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Весь частотный диапазон траекторного сигнала 
предлагается разбить на 3 поддиапазона: поддиапазон 
1 – от 1111 Гц до 2378 Гц, включающий 7 фильтров с 
коэффициентом децимации ν  = 14; поддиапазон 2 – от 
2378 Гц до 2765 Гц, включающий 4 фильтра с коэффи-
циентом децимации ν  = 25; поддиапазон 3 – от 2765 Гц 

до 2889 Гц, включающий 3 фильтра с коэффициентом 
децимации ν  = 50. При этом общая структура набора 
ЦФД принимает древовидный вид, представленный на 
рис.4. Предполагается, что далее в каждой полосе вы-
полняется обычный спектральный анализ с числом час-
тотных каналов N  = 16. 

 

 
Рис. 3. Трансформация частотного спектра траекторного сигнала 

 
Рис. 4. Структурная схема цифрового приемника траекторного сигнала 
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Отметим, что при одновременном формировании РЛИ 
в каждой азимутальной полосе полосовая фильтрация с 
понижением частоты дискретизации и вычислением ам-
плитудного спектра производится только на заданном 
допустимом интервале синтезирования. После чего 
фильтры последовательно отключаются. Вместе с тем, 
если учесть линейный уход средней доплеровской часто-
ты за интервал первичного синтезирования и перестро-
ить полосовые фильтры по центральной частоте соот-
ветствующим образом, то можно реализовать некоге-
рентное накопление кадров изображения на азимуталь-
ных направлениях, попадающих в первый и второй под-
диапазоны частот, от 1111 Гц до 2765 Гц, т.е. на направ-
лениях от 300 до 100. 

Произведем оценку требуемых вычислительных ресур-
сов на формирование РЛИ размерностью 480x224 элемен-
тов   в   диапазоне   от 300  до  20   (R  =  480, L  = 224).    
Если использовать   набор  корреляционных   приемников,   
включающих  480x224  умножителей-накопителей    ком-
плексных данных,   то  при   работе  в   реальном   времени   
на  частоте  повторения 

ПF  = 6400 Гц потребуется 
6886400224480 =××==Σ ПRLFV  млн.оп\с (комплексно-

го умножения-накопления). Принимая во внимание, что ар-
хитектура сигнального процессора оптимизирована на ис-
пользование не более двух-четырех одновременно рабо-
тающих умножителей-накопителей действительных чисел, 
и, следовательно, в качестве регистров-аккумуляторов при-
дется использовать ячейки памяти данных, общие времен-
ные затраты (с учетом внутренних и внешних пересылок) 
многократно увеличиваются. Можно воспользоваться блоч-
ной обработкой траекторного сигнала, накопив его предва-
рительно в буферной памяти на всем интервале синтезиро-
вания, и даже применить алгоритм БПФ для определенных 
поддиапазонов в его полосе частот. Однако, блочная обра-
ботка – это большие задержки в получении конечной ин-
формации (накопление-обработка-отображение), дополни-
тельные ресурсы памяти, а главное – предположение о рав-
номерном распределении частот при использовании БПФ 
не отвечает реальной модели траекторного сигнала. 

Предложенная на рис. 4 структура цифрового приемно-
го устройства на основе многоскоростной обработки сигна-
лов лишена многих недостатков, свойственных обычному 
подходу, ориентированному на применение алгоритма 
БПФ. Во-первых, она отличается  «адаптируемостью» к 
изменению спектральной структуры траекторного сигнала 
в зависимости от азимутального направления ДНА. Во-
вторых, многократно уменьшается размерность после-
дующего ДПФ-преобразования или корреляционного 
приема (согласованного фильтра) для каждой полосы час-
тот, а, следовательно, уменьшается память данных и ко-
эффициентов, время обработки и уровень собственных 
шумов. Появляется возможность эффективного разделе-
ния частот в каждой узкой полосе с использованием пара-
метрических методов спектрального анализа [21]. В треть-
их, предварительная узкополосная фильтрация – это по-
вышение помехоустойчивости системы, что особенно важ-
но при использовании методов спектрального оценивания, 
альтернативных ДПФ, отличающихся повышенной разре-
шающей способностью, но крайне чувствительных к воз-
действию шумов. И, наконец, одно из главных досто-

инств – существенное уменьшение требуемых вычисли-
тельных затрат. Проведенная оценка требуемых вычисли-
тельных ресурсов на реализацию предложенного многока-
нального приемника (рис.4) с последующим ДПФ-
преобразованием размерностью N  = 16 в каждой полосе 
частот дала следующие результаты. Суммарные вычисли-
тельные затраты на реализацию всего набора цифровых 
фильтров-дециматоров для 480 элементов дальности со-
ставят ДVΣ

 = 400 млн.оп.\с, а последующий спектральный 
анализ по всем 224 азимутальным элементам и 480 эле-
ментам дальности потребует всего ДПФVΣ  = 35 млн.оп.\с 
(комплексного умножения-накопления). 

Отметим, что несмотря на кажущуюся соизмеримость 
требуемых вычислительных затрат с обычной реализаци-
ей на основе прямого корреляционного приема (без пред-
варительной обработки) 400 млн.оп.\с на построение на-
бора полосовых ЦФД – это операции умножения-
накопления действительных чисел. При этом каждый 
фильтр-дециматор реализуется независимо друг от друга 
по алгоритму обычной прямой свертки на двух аккумулято-
рах, что не требует многочисленных обращений к памяти 
данных и тем самым значительно увеличивает фактиче-
скую вычислительную производительность БВК. Кроме 
того, возможно дополнительное снижение требуемых вы-
числительных затрат, если воспользоваться оптимальной 
структурой набора полосовых ЦФД, методику расчета ко-
торых можно найти в [17]. 

Моделирование процесса формирования РЛИ в 
режиме ДОЛ 

С целью проверки работоспособности и анализа по-
тенциальной эффективности рассмотренных способов и 
алгоритмов было проведено моделирование процесса 
обработки траекторного сигнала и формирования РЛИ по 
информации, полученной в оптическом диапазоне.  

Исходным является прямоугольный кадр оптического 
изображения, преобразованный в цифровую форму раз-
мерностью 480 элементов дальности на 656 азимуталь-
ных элементов с фиксированной величиной элемента 
разрешения по углу и по дальности. Предполагается, что 
каждый пиксел оптического изображения несет информа-
цию о ),( ij -м точечном объекте в форме траекторного 
сигнала )(, ts ij

, модулируемого в соответствии с (1). В 
зависимости от пространственного положения ),( ij -го 
точечного объекта периодической последовательности 
радиоимпульсов )(, ts ij

 ставится в соответствие своя до-
плеровская частота и задержка, а амплитуда определя-
ется яркостью его оптического эквивалента. Таким обра-
зом, если удается с помощью частотно-временной обра-
ботки суммарного траекторного сигнала обеспечить раз-
деление всего множества точечных объектов ),( ij , 

480,1=j , 656,1=i , в координатах «дальность-азимут», 
то восстановление оптического изображения будет пол-
ным. В то же время, любая погрешность в обработке или 
недостаточная разрешающая способность, а также воз-
действие шумов и помех приведут к искажениям исходно-
го изображения. Это может служить критерием оценки 
эффективности используемых алгоритмов формирования 
РЛИ, применение которых исследуется на многоуровне-
вых по яркости оптических изображениях. 
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Данный подход не претендует на адекватность моде-
лирования реальных данных, что должно подтверждаться 
экспериментальными исследованиями с учетом всех фак-
торов, влияющих на формирование траекторного сигнала 
и его последующую обработку. С тем, чтобы придать ис-
ходному оптическому изображению некую «окраску» подо-
бия РЛИ, можно выполнить его модификацию, аналогично 
[5], принимающую во внимание ЭПР конкретных объектов 

[2]. Это упростит задачу выделения ярких объектов (ко-
рабли, автомобили, БМП) на фоне рассеивающих поверх-
ностей (море, реки, степь), но палитра изображения будет 
мало насыщенной, а качество восприятия значительно 
уступающее оптическому. На представленном ниже исход-
ном оптическом изображении (рис. 5, а) такой модифика-
ции подвергалась только водная поверхность, что позво-
лило более четко выделить находящиеся на ней объекты. 
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Рис. 5. Результаты моделирования процесса формирования РЛИ в режимах РЛ (б) и ДОЛ (в-д) 
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Результаты моделирования представлены на рис. 5, 
б – 5, д. Рис. 5, б отражает крайне низкую разрешающую 
способность по азимуту в режиме РЛ, реализуемого путем 
сканирования ДНА шириной 20 в диапазоне углов ± 300. 
Несмотря на высокое разрешение по дальности, достаточ-
ное для разделения всех 480 элементов, которое достига-
ется использованием коротких ФКМ-импульсов и после-
дующей согласованной фильтрацией при приеме траек-
торного сигнала, полученное в результате формирования 
РЛИ является отдаленной копией исходного изображения. 

Переход в режим ДОЛ с использованием N  = 16 час-
тотных каналов на каждый последовательно формируе-
мый по азимуту сектор (парциальный кадр) дает близкое 
приближение к исходному изображению, за исключением 
узкого участка переднего обзора в диапазоне углов  ± 20 
(рис. 5, в). Для оценки амплитудного спектра выполнялось 
условие точного совпадения доплеровской частоты реаль-
ного траекторного сигнала от i -го точечного объекта и 
частоты соответствующей опорной функции (6) корреля-
ционного приемника. При их несовпадении, например, ко-
гда используется обычное ДПФ-преобразование на равно-
мерной сетке частот, имеют место колебания яркости от-
носительно истинного значения и плохая «стыковка» пар-
циальных кадров друг с другом (рис. 5, г). Рис. 5, д показы-
вает достижимое высокое качество формирования РЛИ в 
режиме ДОЛ при передне-боковом обзоре, путем разворо-
та носителя БРК от прямого направления на зону карто-
графирования земной поверхности.  

Заключение 
Проведенный анализ известных и предложенных спо-

собов и алгоритмов формирования РЛИ в режиме ДОЛ на 
основе многоскоростной фильтрации позволил сделать 
общий вывод об их вычислительной эффективности, в 
первую очередь, при использовании панорамного обзора с 
покадровой обработкой траекторного сигнала. Многоско-
ростная предварительная обработка в сочетании с эле-
ментами адаптации полосовых цифровых фильтров-
дециматоров – это способ значительного уменьшения вы-
числительных и аппаратных затрат, повышения разре-
шающей способности и помехоустойчивости алгоритмов 
спектрального анализа и, как следствие, качества изобра-
жения, обеспечения гибкости и оперативности всей систе-
мы формирования РЛИ. 

Вместе с тем, многие вопросы, относящиеся к синтезу 
оптимальных алгоритмов на основе многоскоростной и 
адаптивной обработки траекторного сигнала с целью мак-
симально достижимого повышения качества формируемо-
го РЛИ в условиях реальных ограничений на выделенные 
ресурсы, время синтезирования, отклонений от принятых 
моделей и воздействия шумов и помех, остались за рам-
ками настоящего обсуждения проблемы, что станет пред-
метом дальнейших исследований в данной области. 
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Рассматривается представление ЦФ полосового и 
режекторного типов каскадной структуры, элементар-
ные блоки которых имеют либо четвёртый, либо второй 
порядки. Проводится расчёт дисперсии собственных 
шумов квантования. 

УДК 621.396.2 

ДВЕ ФОРМЫ ПРЕДСТАВЛЕНИЯ ПОЛОСОВЫХ И РЕЖЕКТОРНЫХ РЕКУРСИВНЫХ 
ЦИФРОВЫХ ФИЛЬТРОВ КАСКАДНОЙ СТРУКТУРЫ 

Гадзиковский В.И. 

 
Проектирование рекурсивных ЦФ обычно осуществля-

ется по аналоговым нормированным ФНЧ-прототипам 
[2, 3]. Процедура проектирования состоит из трёх этапов 
(рис. 1). 

Первый этап — синтез аналогового нормированного 
ФНЧ-прототипа. В результате его выполнения получают 
передаточную функцию )(sH .  Нормирование заключается 
в том, что используется «безразмерная» частота 

пff=Ω , где пf  — верхняя граничная частота полосы 
пропускания   ( при f =fП частота среза полосы пропускае-
ния 1п =Ω ).  Для синтеза необходимо задать макси-
мально допустимое затухание (или неравномерность АЧХ)  
в полосе пропускания пa , минимальное достаточное 
затухание в полосе задерживания зa  и нижнюю граничную 
частоту полосы задерживания зΩ . На практике обычно 
используют ФНЧ прототипы с характеристиками  Баттер-
ворта,  Чебышева 1,  Чебышева 2 и эллиптические (Кау-
эра). Методики синтеза этих ФНЧ-прототипов описаны в [2, 
3]. Передаточная функция )(sH  может быть представлена 

в различных формах: дробно-рациональной, нуль-
полюсной, в виде суммы простых дробей, в каскадной и др. 

Второй этап — денормирование частоты в аналоговой 
области. В результате получают передаточную функцию 

)(H p  аналогового фильтра, частоты среза которого соот-
ветствуют заданным.  Операция денормирования соответ-
ствует отображению комплексной S-плоскости в комплекс-
ную P-плоскость.  При этом используется следующая за-
мена аргумента: 

)()()(H pssp ξ==H . (1) 

Выражения для функций )( ps ξ=  сведены в табл.1. 
 

 

Рис. 1. Этапы проектирования рекурсивных ЦФ 

 

Таблица 1 

Тип аналогового фильтра 
Формула замены оператора 

)( ps ξ=  

ФНЧ пωps =  

ФВЧ ps пω=  

Полосовой фильтр (ПФ) ( ) ( )pps ωω ∆+= 2
0

2  

Режекторный фильтр (РФ) ( ) ( )2
0

2 ωω +∆= pps  

Примечание: пп 2 fπω =  — частота среза; 

00 2 fπω =  — центральная частота; 
f∆=−=∆ πωωω 21п2п  - ширина полосы пропускания 
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В результате денормирования частоты по фор-
мулам )( ps ξ=  табл.1 из передаточной функции 
дробно-рационального вида )(sН  получается пере-
даточная функция )(H p  также дробно-
рационального вида. Порядок N  передаточной 
функции )(H p  равен порядку n  передаточной 
функции )(sН  ФНЧ-прототипа при переходе к ФНЧ 
или к ФВЧ и удвоенному порядку n2  функции )(sН  
при переходе к полосовому или к режекторному 
фильтрам.  

Третий этап — дискретизация, в результате вы-
полнения которого получают передаточную функ-
цию ЦФ )(zH .   Операция дискретизации соответ-
ствует отображению комплексной P-плоскости в 
комплексную Z-плоскость.   При этом мнимая ось P-
плоскости должна отображаться в единичную ок-
ружность   Z-плоскости,  а левая полуплоскость    
P -плоскости — во внутреннюю часть круга единич-
ного радиуса Z-плоскости.   Выполнение этих тре-
бований гарантирует сохранение селективных 
свойств и устойчивости фильтра при дискретиза-
ции. При этом 

)()(H)( zppzH η==
. (2) 

Наиболее часто при дискретизации используют би-
линейное преобразование: 

1

1
д1

1

1
12

1
12)(

−

−

−

−

+
−=

+
−==

z
zf

z
z

T
zp η , (3) 

где Tf 1д =  — частота дискретизации. 
Однако при билинейном преобразовании происхо-

дит деформация частотной шкалы, описываемая вы-
ражением 

( )2tg2 цда Tf ωω = , (4) 

где аω  — «аналоговая», а цω  — «цифровая» час-
тота. Эта деформация должна учитываться на этапе 
синтеза ФНЧ-прототипа при задании частоты зΩ . 

Возможно также объединение этапов денормиро-
вания и дискретизации: 

)())(()()( zzsszH ϕηξ ===H . (5) 

При этом получается двухэтапная процедура син-
теза. Если используется для дискретизации билиней-
ное преобразование, то процедура (5) называется 
обобщённым билинейным преобразованием [4]. Фор-
мулы )(zs ϕ=  обобщённого билинейного преобра-
зования приведены в табл.2. 

 

Таблица 2 

Тип цифрового 
фильтра 

Формула замены оператора 
)(zs ϕ=  

ФНЧ 
1

1

1
1

−

−

+
−=
z
zgs ,   где )(ctg пWg π=  

ФВЧ 
1

1

1
1

−

−

−
+=
z
zgs ,    где )(tg пWg π=  

Полосовой фильтр (ПФ) 
2

21

1
21

−

−−

−

+−
=

z
zz

gs
ζ , 

где   )]([ctg 1п2п WWg −= π ;    
)]([cos
)]([cos

1п2п

1п2п

WW
WW

−
+

=
π
π

ζ  

Режекторный фильтр (РФ) 
21

2

21
1

−−

−

+−

−
=

zz
z

gs
ζ , 

где   )]([tg 1п2п WWg −= π ;   
)]([cos
)]([cos

1п2п

1п2п

WW
WW

−
+

=
π
π

ζ  

Примечание: g  и α  — параметры преобразования, определяемые нормированными граничными частота-

ми полос пропускания ЦФ:   дпп ffW =  
 
Описанные в [2, 3] методы синтеза передаточных 

функций аналоговых нормированных ФНЧ-прототипов 
Баттерворта, Чебышева и эллиптических, позволяют 
представить )(sН  в обобщённой форме, соответствую-
щей каскадной форме реализации в виде соединения 
блоков первого и второго порядка: 

∏
= ++

+
+

=
r

k kk

k

BsBs
AsC

QsF
K

s
1 01

2
0

2
0)(Н , (6) 

где коэффициенты  F ,  Q , C , ( )rkA k ,10 =  для 
различных типов аналоговых нормированных ФНЧ-
прототипов определяются согласно табл.3. 
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Таблица 3 
Тип аналогового нормированного ФНЧ-прототипа Коэффициент    

в (6) 

Порядок 
фильтра 
n Баттерворта Чебышева  

типа 1 
Чебышева  
типа 2 эллиптический 

нечётн. 1 1 1 1 F  
чётн. 0 0 0 0 
нечётн. 1 σ  σ  σ  Q  
чётн. 1 1 1 1 
нечётн. 0 0 1 1 C  
чётн. 0 0 1 1 
нечётн. 1 1 kA0  kA0  

kA0  
чётн. 1 1 kA0  kA0  

Примечание:  rk ,1=  
 
Применение  подстановок  )(zs ϕ=   из  табл.2  к 

выражению (6)   приводит   к  передаточным  функци-
ям ЦФ: 

∏
=

−−

−−

−

−

++

++

+

+
=

r

k kk

kkk

zbzb
zazaa

zb
zaa

zH
1

2
2

1
1

2
2

1
10

1
1

1
10

11
)(  (7) 

при синтезе фильтров нижних и верхних частот и 

 (8)

 
при синтезе полосовых и режекторных фильтров. 
Каждый  блок четвёртого порядка в (8) можно предста-

вить каскадным соединением двух блоков второго порядка.  
Тогда передаточная функция  полосовых и режекторных  
фильтров может  быть  представлена  в виде 

 

 (9)

 

Переход от формы представления передаточной 
функции ЦФ (8) к форме (9) требует определения полюсов 
и нулей передаточных функций блоков четвёртого порядка 
с целью разбиения каждого из них на два блока второго 
порядка. Для того чтобы избежать процедуры нахождения 
корней полиномов четвёртого порядка, используем сле-
дующий приём. 

Передаточную  функцию  )(sН   аналогового нор-
мированного  ФНЧ-прототипа (6)  представим  в нуль-
полюсной форме  

 

(10)

 

где комплексно-сопряжённые полюсы pks , 
∗
pks  и нули 

(если они имеются) ks0 , ∗
ks0  ( )rk ,1=  передаточной 

функции )(sН  определяются либо непосредственно в 
процессе синтеза ФНЧ-прототипа, либо вычисляются 
исходя из выражения (6). 

После подстановки в выражение (10) формул заме-
ны оператора из табл.2  

( ) ( )221 121 −−− −+−= zzzgs ζ   полосового  ЦФ  и  

( ) ( )212 211 −−− +−−= zzzgs ζ  режекторного ЦФ и  
избавления от «многоэтажности» дробей, каждый бином 
в (10) превращается в квадратный трёхчлен комплексной 
переменной z , корни которых легко вычислить. Числен-
ные расчёты, проведённые с использованием системы 
компьютерной математики Mathcad, показали, что ком-
плексно-сопряжёнными являются  полюсы    )1(

pkz  и    )3(
pkz , 

)2(
pkz   и  )4(

pkz , а также нули    )1(
0kz  и   )3(

0kz ,  )1(
0kz  и   )4(

0kz  

( )rk ,1=    передаточной   функции   фильтра )(zH ,   т.е.  

∗= )1()3(
pkpk zz ;    ∗= )2()4(

pkpk zz ;    ∗= )1(
0

)3(
0 kk zz ;    ∗= )2(

0
)4(

0 kk zz    

( )rk ,1= . 
Для получения блоков второго порядка, передаточные 

ф-ции которых имеют вещественные коэффициенты, ком-
плексно-сопряжённые полюсы (и нули, если они имеются) 
следует сгруппировать попарно. В результате передаточная 
функция полосового фильтра будет представлена в виде 
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а режекторного фильтра в виде 
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  (12) 

 
где первые выражения в правых частях (11) и (12) соот-
ветствует случаю отсутствия, а вторые — случаю нали-
чия нулей передаточной функции ФНЧ-прототипа )(sH . 

После перемножения соответствующих биномов в зна-
менателях (11) и (12) ( )( )1)3(1)1( 11 −− −− zzzz pkpk

 и 
( )( )1)4(1)2( 11 −− −− zzzz pkpk

, а также биномов в числителях 
(если они имеются) ( )( )1)3(

0
1)1(

0 11 −− −− zzzz kk
 и 

( )( )1)4(
0

1)2(
0 11 −− −− zzzz kk , получим передаточные функции 

полосового и режекторного фильтров в форме (9), соответ-
ствующей каскадному соединению блоков второго порядка с 
вещественными коэффициентами. Формулы для вычисле-
ния коэффициентов 21210 ,,,, bbaaa , а также ,, 10 kk aa  

 ( )rkbbaaabba kkkkkkkk ,1,,,,,,, 21210212 =   
выражаются через параметры передаточной функции 

(10) ФНЧ-прототипа и параметры обобщённого билинейного 
преобразования g , ζ . Эти коэффициенты сведены в 
табл.4 для полосового (ПФ) и табл.5 для режекторного (РФ) 
фильтров, где использованы следующие обозначения: 
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Таблица 4 

ФНЧ-прототип без нулей 
передаточной функции (6): 

0=C  

ФНЧ-прототип с нулями 
передаточной функции (6): 

1=C  
Коэффициенты     

в (9) 

n  нечётн. n  чётн. n  нечётн. n  чётн. 

0a  ( )QFgK +0  0K  ( )QFgK +0  0K  

1a  0 0 0 0 

2a  ( )QFgK +− 0  0 ( )QFgK +− 0  0 

1b  ( )QFgFg +− ζ2  0 ( )QFgFg +− ζ2  0 
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2b  ( ) ( )QFgQFg +−   0 ( ) ( )QFgQFg +−  0 

ka0  kГ  kK  

ka1  0 ( ) ( )[ ]kkkkk ϑνχµ +++− K  

ka2  kГ−  ( )( )kkkkk ϑνχµ ++K  

kb1  ( ) ( )kkkk ηβγα +−+−  ( ) ( )kkkk ηβγα +−+−  

kb2  ( ) ( )kkkk ηβγα ++  ( )( )kkkk ηβγα ++  

ka0  kГ  kK  

ka1  0 ( ) ( )[ ]kkkkk ϑνχµ −+−− K  

ka2  
kГ−  ( )( )kkkkk ϑνχµ −−K  

kb1  ( ) ( )kkkk ηβγα −−−−  ( ) ( )kkkk ηβγα −−−−  

kb2  ( ) ( )kkkk ηβγα −−  ( )( )kkkk ηβγα −−  

Примечание: n  — порядок ФНЧ-прототипа; rk ,1=  

 

Таблица 5 

ФНЧ-прототип без нулей 
передаточной функции (6): 

0=C  

ФНЧ-прототип с нулями 
передаточной функции (6): 

1=C  
Коэффициенты 

в (9) 

n  нечётн. n  чётн. n  нечётн. n  чётн. 

0a  ( )QFgK +0  0K  ( )QFgK +0  
0K  

1a  ( )QFgK +− ζ02  0 ( )QFgK +− ζ02  0 

2a  ( )QFgK +0  0 ( )QFgK +0  0 

1b  ( )QFgQ +− ζ2  0 ( )QFgQ +− ζ2  0 

2b  ( ) ( )QFgFgQ +−  0 ( ) ( )QFgFgQ +−  0 

ka0  kГ  kK  

ka1  kГ2ζ−  ( ) ( )[ ]kkkkk ϑνχµ
)))) +++− K  

ka2  kГ  ( ) ( )kkkkk ϑνχµ
)))) ++K  

kb1  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) +−+−  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) +−+−  

kb2  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) ++  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) ++  

ka0  kГ  kK  

ka1  kГ2ζ−  ( ) ( )[ ]kkkkk ϑνχµ
)))) −+−− K  

ka2  kГ  ( ) ( )kkkkk ϑνχµ
)))) −−K  

kb1  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) −−−−  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) −−−−  

kb2  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) −−  ( ) ( )kkkk ηβγα )))) −−  

Примечание: n  — порядок ФНЧ-прототипа; rk ,1=  
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Пример. Используя обобщённое билинейное преоб-
разование, спроектировать полосовой рекурсивный ЦФ 
с характеристикой Чебышева типа 2 при следующих 
исходных данных: 

— граничные частоты полосы пропускания: 20п1 =f  
кГц, 22п2 =f  кГц; 

— максимальное затухание в полосе пропускания 
5,1

дБп =a  дБ; 
— граничные частоты полос задерживания: 

3,19з1 =f  кГц, 7,22з2 =f  кГц; 
— минимальное затухание в полосах задерживания 

40
дБз =a  дБ; 
— частота дискретизации 70д =f  кГц; 
— максимальный по модулю уровень входного сиг-

нала 1][max == nxX
n

; 
— динамический диапазон входного сигнала 40=Д  

дБ; 
— отношение сигнал/шум на выходе ЦФ при входном 

сигнале, соответствующем нижней границе динамиче-
ского диапазона, 40=Ш  дБ; 

— для представления чисел в DSP используется до-
полнительный код ( 122 =χ ). 

Передаточную функцию ЦФ представить в формах 
(8) и (9). 

Используя формулу дffW = , вычисляем норми-
рованные граничные «цифровые» частоты полосы про-
пускания ( 286,0п1 =W ; 314,0п2 =W ) и полос задержи-
вания ( 276,0з1 =W ; 324,0з2 =W ), а по формулам 
табл.2 находим параметры преобразования ( 111,11=g  
и 31,0−=ζ ), входящие в формулу замены аргумента 
передаточной функции )(sН , и нормированную гранич-
ную частоту полосы задерживания аналогового норми-
рованного ФНЧ-прототипа 682,1з =Ω . 

По методике, описанной в [2, 3], при 682,1з =Ω , 
5,1п =a  дБ и 40з =a  дБ проведём синтез 

нормированного аналогового ФНЧ-прототипа Чебышева 
2. В результате получим передаточную функцию )(sН  
6-го порядка в форме (6), коэффициенты которой равны 
соответственно (см. табл.3): 

6=n ;    3=r ;    01,00 =K ;    0=F ;    1=Q ; 

1=C ;    032,301 =A ;    45,011 =B ;    46,101 =B ; 

657,502 =A ; 

584,112 =B ;     88,102 =B ;    228,4203 =A ;   

039,313 =B ;    639,203 =B . 

Используя формулы табл.2 для полосового фильтра, 
вычислим коэффициенты передаточной функции )(zH  
проектируемого  ЦФ 12-го порядка в форме (8): 

01,00 =a ;   01 =a ;   02 =a ;    01 =b ;   02 =b ; 

974,001 =a ;     179,111 =a ;    22,221 =a ;  

179,131 =a ;    974,041 =a ; 

203,111 =b ;   244,221 =b ;   155,131 =b ;  923,041 =b ; 

903,002 =a ;     072,112 =a ;     981,122 =a ;   

072,132 =a ;     903,042 =a ; 

148,112 =b ;  034,222 =b ;  995,032 =b ;  754,042 =b ; 

036,103 =a ;     958,013 =a ;    314,123 =a ; 

958,033 =a ;  036,143 =a ; 

09,113 =b ;   809,123 =b ;   827,033 =b ;   578,043 =b . 

По формулам табл.4 с использованием выражений 
(13) — (16) вычислим коэффициенты передаточной 
функции )(zH  проектируемого полосового ЦФ 12-го 
порядка в форме (9): 

01,00 =a ;   01 =a ;   02 =a ;      01 =b ;   02 =b ; 

987,001 =a ;    307,011 =a ;    987,021 =a ;   

403,011 =b ;    959,021 =b ; 

987,001 =a ;    888,011 =a ;     987,021 =a ;      

8,011 =b ;     962,021 =b ; 

95,002 =a ;     185,012 =a ;    95,022 =a ;  

394,012 =b ;    864,022 =b ; 

95,002 =a ;    943,012 =a ;    95,022 =a ;  

754,012 =b ;    872,022 =b ; 

018,103 =a ;     52,013 −=a ;     018,123 =a ;    

456,013 =b ;     756,023 =b ; 

018,103 =a ;     461,113 =a ;    018,123 =a ;  

633,012 =b ;     764,022 =b . 

АЧХ спроектированных полосовых ЦФ Чебышева 
второго типа 12-го порядка ( 12=N ) с передаточны-
ми функциями (8) и (9) полностью совпадают. Они 
изображены на рис. 2 в линейном и логарифмическом 
масштабах. На граничных частотах полосы пропуска-
ния 20п1 =f  кГц и 22п2 =f  кГц затухание 276,0п =a  
дБ (что меньше допустимого 5,1п =a  дБ). На гранич-
ных частотах полос задерживания затухания получи-
лись различные: на 3,19з1 =f  кГц 40з =a  дБ, а на 

7,22з2 =f  кГц 648,68з =a  дБ. Минимальное затуха-
ние в полосе задерживания 40

minз =a  дБ. Таким 
образом, все параметры АЧХ спроектированных по-
лосовых ЦФ соответствуют заданным техническим 
требованиям. 

По методике [1] при заданных динамическом диапа-
зоне входного сигнала 40=Д дБ, отношении сиг-
нал/шум 40=Ш  дБ рассчитывались дисперсии (мощ-
ности) собственных шумов квантования на выходах 
спроектированных ЦФ при разрядности вычислителя в 
формате с фиксированной точкой 22=S . Результаты 
расчётов следующие: 

• для ЦФ с передаточной функцией (8) 
8

вых 10410,8
собст

−⋅=D ;     4
вых 10902,2

собст
−⋅=σ ; 

• для ЦФ с передаточной функцией (9) 
9

вых 1059,7
собст

−⋅=D
;       

5
вых 10712,8

собст
−⋅=σ

. 
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Рис. 2. АЧХ цифрового  полосового  фильтра  Чебышева  второго   типа 12-го  порядка,   спроектированного   
в  примере: а — линейный масштаб; б — логарифмический масштаб 

 
Приведённый пример показывает, что реализация по-

лосовых и режекторных ЦФ каскадной структуры на основе 
блоков второго порядка [см. (9)] обеспечивает гораздо 
меньший уровень собственных шумов квантования на вы-
ходе, чем реализация на основе блоков четвёртого поряд-
ка [см. (8)]. Аналогично, чувствительность АЧХ ЦФ к точно-
сти задания коэффициентов ЦФ для передаточной функ-
ции (9) ниже, чем для передаточной функции (8). Здесь 
проявляется общая закономерность, впервые установлен-
ная Кайзером [2]: чувствительность к точности задания 
коэффициентов передаточной функции минимальная у  
ЦФ каскадной  структуры с  наименьшим порядком блоков  
(у вещественных ЦФ наименьший порядок равен 2). 
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Приводится методика  и результаты расчета поро-
говых значений потока излучения и освещенности для 
ПЗС матриц семейства Kodak и Philips. Показано, что 
наименьшие значения пороговых освещенности и потока 
излучения имеет матрица KAI-1003M, далее идет мат-
рица FTF-3020M и, наконец, матрица KAI-1020. 

УДК 621.397 

РАСЧЕТ ПОРОГОВЫХ  ЗНАЧЕНИЙ ПОТОКА  ИЗЛУЧЕНИЯ И ОСВЕЩЕННОСТИ  
ДЛЯ ПЗС  МАТРИЦ  KODAK KAI-1003M,  KODAK KAI-1020  И  PHILIPS FTF3020M 

Князев М.Г., Бондаренко А.В., Докучаев И.В. 

 

Постановка задачи 

В предлагаемой вашему вниманию статье, на основе 
паспортных данных,  производится расчет пороговых 
значений потока излучения и освещенности для  ПЗС мат-
риц  Kodak KAI-1003M, KAI-1020  и  Philips FTF3020M, 
применяемых в качестве матричных приемников 
излучения в цифровых телевизионных камерах, 
производимых ООО «Растр технолоджи» (рис.1).  

 
 
 

  

Цифровая камера RT1000DC 
(ПЗС матрица Kodak KAI-1003M) 

Цифровая камера RT6000DC 
(ПЗС матрица Philips FTF3020M) 

ПЗС матрица Kodak KAI-1020 
(Цифровая камера RT1020DC) 

Рис.1. Цифровые камеры производства ООО «Растр технолоджи» 

 
Рассмотрим следующую типовую схему наблю-

дения  объекта при помощи телевизионной камеры 
на матричном фотоприемнике (рис.2). 

Объект с коэффициентом диффузного отраже-
ния )(λρоб подсвечивается источником излучения с 
цветовой температурой цвT . Этот источник создает 
у поверхности объекта интегральную энергетиче-
скую освещенность эE  и эквивалентную ей свето-
вую освещенность 

свE . Часть излучения отраженно-
го объектом проходит через атмосферу, имеющую 
коэффициент пропускания  ),(λτ атм  и попадает в 
оптическую систему, состоящую из объектива и мат-
ричного приемника излучения. Объектив имеет фо-
кусное расстояние f ′ , диаметр входного зрачка D  
и коэффициент пропускания )(λτ ос . Матричный фо-

топриемник установлен в задней фокальной плоско-
сти объектива (плоскости изображения). Изображе-
ние объекта, формируемое объективом,  имеет инте-
гральную энергетическую освещенность эE′  и экви-
валентную ей световую освещенность свE′ . 

Целью расчета является определение порого-
вых (минимальных) значений освещенности  и со-
ответствующего ей потока излучения, попадающего 
на одиночный пиксель матричного приемника, при 
которых уровень полезного сигнала, снимаемый с 
этого пикселя, будет равен значению среднеквад-
ратического отклонения (СКО) шума. Расчет будем 
проводить как для световых величин (привязанных 
к спектральной чувствительности глаза), так и для 
энергетических величин. 
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Рис. 2. Т схема наблюдения  объекта при помощи телевизионной камеры 

 

Теоретические основы расчета пороговых значений 

В общем случае, излучение источника, подсвечи-
вающего объект, имеет сложный спектральный состав, 
который у поверхности объекта характеризуется спек-
тральной плотностью освещенности )(λλE . 

Соответственно выражение для интегральной осве-
щенности в плоскости объекта будет иметь вид: 

∫
∞

⋅=
0

)( λλλ dEEэ        






2м
Вт . (1) 

Ей будет соответствовать световая освещенность: 

∫
∞

⋅⋅⋅=
0

)()(683 λλλλ dVEEсв ,        [ ]лк , (2) 

где:  )(λλE – спектральная плотность энергетической 
освещенности объекта; 

эE  – интегральная энергетическая освещенность 
объекта; 

свE  – световая освещенность объекта; 
)(λV  – относительная спектральная чувствитель-

ность глаза; 
683 – пересчетный коэффициент энергетических ве-

личин в световые [ ]Втлм ; 
 λ – длина волны излучения. 
 Для случая, когда угловые размеры объекта обω  

значительно превышают угловой предел разрешения 
объектива оптической системы осδ  и объект удален от 
объектива на расстояние L , значительно превышаю-
щее фокусное расстояние 'f объектива:  





′⋅>
⋅>
fL

особ

10
10 δω , (3) 

справедливо следующее выражение, связывающее 
спектральную освещенность в плоскости изображения 
со спектральной освещенностью объекта: 

,

 (4)

 

где:  )(λτ атм  - спектральный коэффициент пропускания 
атмосферы; 

)(λτ ос  - спектральный коэффициент пропускания оп-
тической системы (объектива); 

)(λρоб  - коэффициент диффузного отражения объ-
екта; 

'f
D  - относительное отверстие объектива; 

k - диафрагменное число объектива. 
В этом случае энергетическая освещенность в плос-

кости светочувствительного слоя  матричного приемни-
ка излучения  будет определяться выражением: 

.

 (5)

 
Будем считать, что объект подсвечивается источни-

ком излучения, относительная спектральная плотность 
светимости которого, совпадает с относительной спек-
тральной плотностью светимости абсолютно черного 
тела (АЧТ) c температурой  T. 

),(
)(
),()( TXE
TM
TMEE макс

макс
макс λλλ λ

λ

λ
λλ ⋅=⋅= ; (6) 

1exp

12),( 5

2

−







⋅⋅
⋅

⋅
⋅⋅⋅

=

Tk
ch

hcTM

λ
λ

πλλ
;
 (7)

 

Tмакс

6108978.2 −⋅
=λ      [ ]м , (8) 

где:   максEλ – максимальное значение спектральной 
плотности освещенности; 

 ),( TM λλ  – спектральная плотность светимости 
АЧТ, рассчитываемая по формуле Планка (7); 

 )(TM максλ  – максимальное значение спек-
тральной плотности светимости АЧТ; 

 ),( TX λ  – относительная спектральная плот-
ность светимости АЧТ; 
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 максλ  – длина волны излучения, соответствую-
щая максимуму спектральной плотности светимости 
АЧТ, рассчитываемая в соответствии с законом смеще-
ния Вина (8); 

 T – температура АЧТ; 
h – постоянная Планка, 

Гц
Джh 3410626176.6 −⋅= ; 

c – скорость света в вакууме; 
k – постоянная Больцмана, 

К
Джk 2310380662.1 −⋅= . 

Интегральная светимость АЧТ в диапазоне длин 
волн ∞<< λ0 :  

4

00

0 ),()(),( TdTXTMdTMM макс ⋅=⋅⋅=⋅= ∫∫
∞∞

σλλλλ λλ
, (9) 

где:   0M – интегральная светимость АЧТ; 
σ – постоянная Стефана-Больцмана, 

42
8106697.5

Км
Вт
⋅

⋅= −σ . 

Подставив (8) в (7),  получим выражение для расчета 
максимального значения спектральной плотности све-
тимости АЧТ: 

511102865.1)( TTM макс ⋅⋅= −
λ        







⋅мкмм
Вт

2
, (10) 

С учетом подстановки (8) и (7) в (6), получим форму-
лу для вычисления относительной спектральной плот-
ности светимости АЧТ ),( TX λ :  

114388exp

1
)(
109081.2),( 5

19

−







⋅

⋅
⋅
⋅

=

T
T

TX

λ
λ

λ . (11) 

На рис.3. приведены графики относительной 
спектральной плотности светимости АЧТ при 
температурах KT 02856=  и KT 06000= . 

Из выражения (9) с учетом (10) можно получить чис-
ленное значение для интеграла  

∫
∞

⋅
0

),( λλ dTX , которое нам понадобится в дальнейшем: 

TTM
TdTX

макс

4407
)(

),(
0

4

=
⋅

=⋅∫
∞

λ

σλλ . (12) 

Окончательно для спектральной плотности осве-
щенности в плоскости изображения получим: 

),(
4

)()()(
)( 2 TXE

k
E макс

обосатм λ
λρλτλτ

λ λλ ⋅⋅
⋅

⋅⋅
=′ . (13) 

Соответственно выражение (5) для интегральной 
энергетической освещенности в плоскости изображения 
можно переписать в виде: 

.

 (14)

 

Выражение для интегрального энергетического пото-
ка излучения, попадающего на одиночный пиксель мат-
ричного приемника излучения, будет иметь вид: 

,

 (15)

 

где:  эФ′  – интегральный энергетический поток из-
лучения, попадающий на одиночный  пиксель  мат-
ричного  приемника  излучения;   ПИА  –  площадь  
пикселя. 

Выражения для световой освещенности и светово-
го потока  излучения будут  иметь вид (16) и (17) со-
ответственно: 

;
 (16)

 

.

 (17)

 

 
Рис. 3. Относительная спектральная плотность светимости АЧТ при температурах KT 02856=  и 

KT 06000= . 
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Поток излучения (15) вызовет появление в потенци-
альной яме пикселя матрицы n сигнальных электронов: 

;

 (18)

 

λ
λ chEф

⋅
=)( , (19) 

где:  n – количество сигнальных электронов; 
 )(λη – квантовая эффективность матрицы; 
 )(λфЕ  – энергия фотона на длине волны λ ; 
 накt  – время накопления. 
 Величина  

ch ⋅
⋅ λλη )(  фактически представляет  

собой спектральную чувствительность матрицы: 

,

 (20)

 

где:   максS  - значение максимальной чувствитель-
ности матрицы; 

)(λотнS  - относительная спектральная чувстви-
тельность матрицы. 

Чувствительности матрицы )(λS  в данном случае 
имеет размерность ][ 1−Дж , что соответствует количе-
ству электронов возникающих в потенциальной яме при 
поглощении  1 Дж лучистой энергии. 

С  учетом выражений  (19) и (20),  выражение (18) 

запишется в виде: 

.
 (21)

 

Суммарный уровень шума, возникающий при фото-
электрическом преобразовании, состоит из фотонного 
шума потока излучения от объекта и собственных шу-
мов сенсора ПЗС матрицы и ее электронного тракта. 

22
паспфш NNN += , (22) 

где:   шN - суммарное значение СКО шума; 

фN  - СКО фотонного шума;   паспN - паспортное 
значение СКО шума ПЗС матрицы. 

Фотонный шум является следствием дискретной 
природы света и подчиняется закону распределения 
(статистике) Пуассона. Согласно этой статистике, фо-
тонный шум равен квадратному корню из числа сиг-
нальных фотонов. Таким образом, отношение сиг-
нал/шум в потоке фотонов, падающем на пиксель, будет 
также равно корню квадратному из числа фотонов. При-
емник излучения дополнительно ухудшает соотношение 
сигнал/шум за счет наличия собственных шумов. 

Учитывая, что по условию расчета, количество сиг-
нальных электронов должно быть равно значению СКО 
шумовых электронов, получим: 

( ) пасп
пасп

паспш N
N

NnNn ≈
⋅++

=+==
2
411 2

22  (23) 

Соответственно выражение для пороговой величины 
максимальной спектральной плотности освещенности 
будет иметь вид: 

 

∫
∞

⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅

⋅⋅
=

0

2

)()()()(),(

4

λλρλτλτλλ
λ

dSTXSAt

Nk
E

обосатмотнмаксПИнак

шпор
макс . (24) 

 
Сделаем следующие допущения:  
1) Будем считать, что дальность до объекта наблюде-

ния невелика, в этом случае можно пренебречь потерями 
в атмосфере, то есть 1)( ≈λτ атм . 

2) Рассматриваемые нами матричные приемники из-
лучения имеют область спектральной чувствительности   
в диапазоне ∆λ = 0.35 ÷ 1.0 мкм (см. рис.4 ). За его преде-
лами относительная спектральная чувствительность при-
емника 0)( =λотнS . Область спектральной чувстви-
тельности человеческого глаза еще уже и располагается 
в диапазоне  ∆λ = 0.4 ÷ 0.8 мкм.  

То есть на практике, область интегрирования будет 
ограничена областью спектральной чувствительности 

приемника (глаза). В этом диапазоне коэффициент про-
пускания оптической системы можно считать постоян-
ным constос ≈)(λτ . В качестве примера на рис. 5. 
приведен график спектрального коэффициента пропус-
кания оптического стекла  K8 при толщине 10 мм. 

3) Будем также считать постоянным в диапазоне ко-
эффициент диффузного отражения объекта 

constоб ≈)(λρ . 









≈≈
≈≈
≈≈

const
const

обоб

осос

атматм

ρλρ
τλτ
τλτ

)(
)(

1)(
 (25) 
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Рис.4. Графики относительных спектральных чувствительностей ПЗС матриц и человеческого глаза 

 
Рис.5. Спектральный коэффициент пропускания оптического стекла К8 при толщине 10 мм. 

 
С учетом допущений (25) выражение (24) запишется 

в виде: 

∫
∞

⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅

⋅⋅
=

0

2

)(),(

4

λλλρτ
λ

dSTXSAt

NkE

отнобосмаксПИнак

шпор
макс  (26) 

Подставляя выражение (26) в выражения (1) и (2) с 
учетом (6), получим выражения для интегральных зна-
чений энергетической и световой освещенности на 
объекте: 

 

;
 (27) 

 (28)

 
Выражение для порогового значения интегральной 

энергетической освещенности в плоскости изображения  
(14) с учетом  (26) имеет вид: 

 (29)

 
К сожалению, для интеграла в числителе выраже-

ния (29) невозможно получить численное значение, 
так как функция ),( TX λ имеет отличное от нуля зна-
чение в диапазоне  ∞<< λ0 , а соответствующие 
данные по функциям )(λτ ос  и )(λρоб  у нас отсутст-
вуют. Тем не менее, применим к выражению (29) до-
пущение (25) и в этом случае, получим оценочное 
(завышенное) значение пороговой освещенности. На 
самом деле такая ситуация эквивалентна случаю, 
когда матричный приемник без объектива подсвечи-
вается тем же источником и при тех же условиях, что 
и объект. 

∫

∫
∞

∞

⋅⋅

⋅
⋅

⋅⋅
=′

0

0

)(),(

),(

λλλ

λλ

dSTX

dTX

SAt
NE

отн
максПИнак

шпор
э

 (30) 

Пороговое значение интегрального энергетического 
потока излучения: 
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∫

∫
∞

∞

⋅⋅

⋅
⋅

⋅
=⋅′=′

0

0

)(),(
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λλλ
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St
NАEФ

отн
макснак

ш
ПИ

пор
э

пор
э

 (31) 

Пороговая световая освещенность в плоскости изо-
бражения: 

∫

∫
∞

∞

⋅⋅

⋅⋅
⋅

⋅⋅
⋅

=′

0

0

)(),(

)(),(
683

λλλ

λλλ

dSTX
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SAt
NE

отн
максПИнак

шпор
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∫
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⋅
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⋅
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λλλ
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NАEФ

отн
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ш
ПИ

пор
св
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 (33) 

Величина обратная отношению интегралов в выра-
жениях (27), (30) и (31) представляет собой коэффици-
ент использования излучения источника матричным 
приемником. 

∫

∫
∞

∞

⋅

⋅⋅
=

0

0

),(

)(),(

λλ

λλλ

dTX

dSTX
K

отн

ПИ
 (34) 

Для человеческого глаза выражение для коэффици-
ента использования будет иметь вид: 

∫

∫
∞

∞

⋅

⋅⋅
=

0

0

),(

)(),(

λλ

λλλ

dTX

dVTX
KГЛ

 (35) 

С учетом (34) и (35) выражения (32) и (33) можно за-
писать в виде: 

ПИ

ГЛ

максПИнак

шпор
св К

К
SAt

NE ⋅
⋅⋅

⋅=′ 683  (36) 

ПИ

ГЛ

макснак

шпор
св К

К
St
NФ ⋅
⋅

⋅=′ 683  (37) 

 
На рис.6. показана графическая интерпретация ко-

эффициентов использования излучения источника с цве-
товой температурой KT 02856=  человеческим глазом и 
матричным приемником на примере матрицы Kodak KAI-
1020. Для глаза – это отношение площади под кривой 

)(),( λλ VTX ⋅  (выделена синим цветом)  к площади под 
кривой ),( TX λ  (выделена красным цветом). Для матрич-
ного приемника – это отношение площади под кривой  

)(),( λλ отнSTX ⋅  (выделена фиолетовым цветом)  к пло-
щади под кривой ),( TX λ  (выделена красным цветом). 

 
 

 

Рис.6. Графическая интерпретация коэффициента использования излучения источника 

 
Пример расчета пороговых значений 

При расчете будем использовать следующие исход-
ные данные. Паспортные параметры матриц Kodak KAI-
1020, KAI-1003M и Philips FTF3020M  взяты из  [3], [4] и 
[5]. 

Параметры ПЗС матриц, используемые при расчете, 
приведены в таблице 1. 

Примечание. Условия измерения: 
- частота кадров 30 Гц, время накопления 0.033 с. 
- частота кадров 30 Гц, пиксельная частота 40 МГц.  
- частота кадров 4.5 Гц, пиксельная частота 9 МГц, 

время накопления 0.033 с. 
 
 

Таблица 1.  

Приемник излучения 
Параметр 

KAI-1003M KAI-1020 FTF3020M 

Геометрические 
размеры пикселя  

WxH, мкм 
12.8 x 12.8 7.4 x 7.4 12.0 x 12.0 

Время накопле-
ния накt , с 

0.033 0.033 0.033 

СКО шума паспN , 
электронов (ти-
повое значение) 

40(1) 42(2) 30(3) 
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Параметры оптической системы: 

- диафрагменное число объектива: 4.1=k ; 
- коэффициент пропускания оптической системы:  

8.0=осτ . 

Условия наблюдения объекта: 

- цветовая температура источника излучения: 
,28560

1 KT =  KT 0
2 6000= ; 

- коэффициент диффузного отражения объек-
та: 75.0=обρ . 

Вычисление пороговых значений потока излучения и 
освещенности производилось согласно выражениям (27), 
(28),  (30),  (31),  (32),  (33).   Для вычисления интегралов  

λλλ dSTX отн ⋅⋅∫ )(),(  и λλλ dVTX ⋅⋅∫ )(),(   

был использован метод прямоугольников в диапазоне 
∆λ = 0.35 ÷ 1.0 мкм с шагом 0.01 мкм. 

Значение ),( TX λ  вычислялось по формуле (11), а 
значения  максS  и )( iотнS λ - на основе табличных пас-
портных значений квантовой эффективности )( iλη мат-
риц. Промежуточные значения относительной спек-
тральной чувствительности глаза )(λV и матриц )(λотнS  
вычислялись методом линейной интерполяции: 

)()()()()(
1

1
i

ii

ii
i

ffff λλ
λλ
λλλλ −⋅

−
−

+=
+

+ ; 1+<≤ ii λλλ . 

Вычисление интеграла λλ dTX ⋅∫ ),(  осуществлялось 
по формуле (12). 

Результаты расчета пороговых значений освещенно-
сти и потока излучения для источника с цветовой тем-
пературой  KT 02865= .сведены в таблицу 2 , а резуль-
таты расчета пороговых значений освещенности и пото-
ка излучения для источника с цветовой температурой  

KT 06000=  - в таблицу 3. 
 

Таблица 2 

Приемник излучения 
Параметр 

KAI-1003M KAI-1020 FTF3020M 

1, −ДжSмакс  1.23e+18 1.10e+18 7.35e+17 

2,мAПИ  1.64e-10 5.48e-11 1.44e-10 

ШN  40 42 30 

сtнак ,  0.033 0.033 0.033 

∫
∞

⋅
0

),( λλ dTX  1.54 

λλλ dVTX ⋅⋅∫
∞

)(),(
0

 0.037 

ГЛK  0.024 

λλλ dSTX отн ⋅⋅∫
∞

)(),(
0

 0.169 0.155 0.121 

ПИK  0.11 0.1 0.078 

2, мВтE пор
э′  5.47e-5 2.1e-4 1.09e-4 

ВтФ пор
э ,′  8.97e-15 1.15e-14 1.58e-14 

лкE пор
св ,′  9.02e-4 3.46e-3 1.81e-3 М

ат
ри

ца
 

лмФ пор
св ,′  1.48e-13 1.9e-13 2.61e-13 

2, мВтEпор
э  7.15e-4 2.74e-3 1.43e-3 

О
бъ

ек
т 

лкEпор
св ,  1.17e-2 4.52e-2 2.37e-2 
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Таблица 3 

Приемник излучения 
Параметр 

KAI-1003M KAI-1020 FTF3020M 

1, −ДжSмакс  1.23e+18 1.10e+18 7.35e+17 

2,мAПИ  1.64e-10 5.48e-11 1.44e-10 

ШN  40 42 30 

сtнак ,  0.033 0.033 0.033 

∫
∞

⋅
0

),( λλ dTX  0.734 

λλλ dVTX ⋅⋅∫
∞

)(),(
0

 0.101 

ГЛK  0.138 

λλλ dSTX отн ⋅⋅∫
∞

)(),(
0

 0.299 0.324 0.251 

ПИK  0.47 0.441 0.342 

2, мВтE пор
э′  1.47e-5 4.77e-5 2.52e-5 

ВтФ пор
э ,′  2.42e-15 2.62e-15 3.62e-15 

лкE пор
св ,′  1.38e-3 4.48e-3 2.36e-3 М

ат
ри

ца
 

лмФ пор
св ,′  2.27e-13 2.46e-13 3.4e-13 

2, мВтEпор
э  1.92e-4 6.24e-4 3.29e-4 

О
бъ

ек
т 

лкE пор
св ,  1.81e-2 5.86e-2 3.09e-2 

 
 

Заключение 

Наименьшие значения пороговых освещенности и 
потока излучения, согласно расчету, имеет матрица 
KAI-1003M. От нее почти в два раза отстает матрица 
FTF3020M, несмотря на боле низкий уровень шума. 
Это обусловлено более низкой квантовой эффектив-
ностью, меньшим размером пикселя и меньшим зна-
чением коэффициента использования излучения 
источника. К сожалению, изготовитель матрицы при-
вел график квантовой эффективности лишь в диапа-
зоне  ∆λ = 0.4 ÷ 0.8 мкм. Третье место занимает мат-
рица  KAI-1020, что объясняется гораздо меньшей, 
по сравнению с остальными матрицами, площадью 
ее пикселя.  

За счет увеличения времени накопления матрицы, 
можно добиться значительного уменьшения порого-
вой освещенности. Так при времени накопления  

ctнак 3= пороговая освещенность для матрицы KAI -
 1003M составит лкE пор

св
510−≈′ . 
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