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Рассматривается синтез алгоритмов синхронизации, 

используемых в цифровых приемниках телевизионных сис-

тем, работающих в стандарте DVB-T. Проводится анализ 

и синтез алгоритмов частотной и временной синхрониза-

ции при приеме OFDM-сигналов. Произведена оценка рабо-

чих характеристик предложенных алгоритмов с учетом 

эффективности их аппаратной реализации. Представлены 

результаты экспериментальных исследований. 
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Введение 

Задачи синтеза алгоритмов синхронизации и оценки 

параметров канала при разработке  приемников OFDM-

сигналов, в частности для систем цифрового телевизи-

онного вещания в стандарте DVB-T,  являются актуаль-

ными с точки зрения эффективности, ресурсоемкости и 

практической реализации аппаратуры. Вопросам син-

хронизации OFDM-сигналов в настоящее время посвя-

щено довольно много работ [1, 2, 5 - 10]. Однако в 

большей части из них рассматриваются только общие 

теоретические подходы, зачастую требующие чрезмер-

ные аппаратные ресурсы для реализации.  

Настоящая статья посвящена вопросам синтеза ал-

горитмов синхронизации, используемых при разработке 

цифровых приемников, работающих в стандарте DVB-T. 

Предложены алгоритмы частотной и временной синхро-

низации на всех этапах обработки сигнала. Все синте-

зированные алгоритмы апробированы посредством мо-

делирования на ЭВМ в целочисленном базисе с учетом 

ограниченной разрядности представления операндов. 

При этом были учтены эффекты, связанные с  многолу-

чевым распространением сигналов и ориентацией на 

аппаратную реализацию на распространенных микро-

электронных технологиях с проектными нормами 0,13 – 

0,18 мкм. 

Этапы синхронизации 

При когерентной демодуляции OFDM-сигналов в 

DVB-T обычно применяется алгоритм быстрого преоб-

разования Фурье (БПФ). Следовательно, в распоряже-

нии исследователя имеются алгоритмы, работающие 

как во временной, так и в частотной областях. В качест-

ве опорных сигналов целесообразно использовать пи-

лотные поднесущие. В дальнешем будем рассматри-

вать только полностью цифровые OFDM-системы, так 

как последние являются наиболее эффективными с точ-

ки зрения устойчивости рабочих характеристик, времени 

реализации и моделирования. 

В более ранних работах показано, что процесс син-

хронизации разбивается на следующие этапы [6,7]: 

1. Грубая временная синхронизация (определение 

начала символа с точностью до одного дискретного от-

счета АЦП). 

2. Точная частотная синхронизация (компенсация час-

тотного рассогласования передаваемого и принимаемого 

сигналов в пределах расстояния между поднесущими). 

3. Грубая частотная синхронизация (коррекция сме-

щения по частоте с точностью до расстояния между 

поднесущими). 

4. Точная временная синхронизация (корректировка 

вазового сдвига, вызванного рассинхронизацией по 

времени в пределах длительности дискретного отсчета 

АЦП). 

5. Оценка и коррекция параметров канала. 

Показано [1,5], что этапы 1 и 2 легко реализуются пу-

тем обработки сигнала во временной области, а для 

реализации этапов 4 и 5 необходимо знание дискретных 

отсчетов поднесущих полученных с помощью БПФ. 

Модель принимаемого сигнала 

Для обоснования алгоритмов синхронизации рас-

смотрим модель принимаемого сигнала. 

В стандарте DVB-T предусмотрена следующая 

структура OFDM-символа [4]. Используется K=1705 (ре-

жим 2К) или K=6817 (режим 8К) поднесущих;. длитель-

ность символа Tu составляет 224 мкс для режима 2К и 

896 мкс - для режима 8К. Длительность защитного ин-

тервала может принимать значения T
u
/4, T

u
/8, T

u
/16 и 

T
u
/32. Период дискретизации T = 7/64 мкс, таким обра-

зом, количество отсчетов на один символ N составляет 

2048 и 8192 для режимов 2К и 8К соответственно. Раз-

мерность БПФ совпадает с количеством отсчетов, а ам-

плитуды гармоник, не входящие в символ, принимаются 

равными нулю. В режиме 8К символьная скорость в че-

тыре раза меньше, следовательно, плотность располо-

жения поднесущих в четыре раза выше (расстояние 

между поднесущими ωс=1116 Гц для режима 8К  и 

ωс=4464 Гц для режима 2К). Защитный интервал содер-

жит точную копию конечной части следующего за ним 

символа. 

Передаваемый OFDM-символ может быть представ-

лен в виде: 
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где 
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X&  - комплексная амплитуда i-ой гармоники, опре-

деляемая  выбранным законом модуляции данных 

(QPSK, QAM16 или QAM64 – для стандарта DVB-T); 
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ω - 

ее частота.  
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После введения защитного интервала выражение (1) 

принимает вид: 
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На рис. 1. представлена структура OFDM-символа в 

стандарте DVB-T. 

 

Рис. 1. Структура OFDM-символа в стандарте DVB-Т. 

Сигнал на входе приемника может быть представлен 

в виде: 
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Здесь τ  - задержка между передачей и приемом 

сигнала, 
c

n ωδω ωω )( +=∆ , где ωn  - целая,  а ωδ  - 

дробная часть частотного сдвига (в единицах расстоя-

ния между поднесущими); 
0

ϕ  - начальная фаза опорно-

го генератора, )(tn  - шумовая составляющая входного 

сигнала. 

Алгоритм грубой временной и точной частотной 

синхронизации 

В основу алгоритма положен метод максимального 

правдоподобия. Алгоритм базируется на  

корреляционных свойствах OFDM-символа и защитного 

интервала. 

До введения защитного интервала отсчеты 

)()( kTrkr = сигнала )(
.

tr  предполагается гауссовским 

случайным процессом. После введения защитного ин-

тервала: 










=−

=+

=⋅ −

случаяхостальныхв

Nlkприe

lkпри

lrkrE
s

ns

,0

,

,

))()((
22

22

* ωπδσ

σσ
&&

 (3) 

(Здесь Е - символ усреднения). 

Обозначим корреляционную функцию  
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Тогда исходя из (2) и (3), можно заключить, что 

))(( θRE  будет иметь максимум при θθ
)

= , соответст-

вующем началу очередного символа, и 
ωπδσθ 22

))((
−= eNRE
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)

. Таким образом, момент начала 

символа можно определить путем поиска значения θ
)

 ар-

гумента функции )(θR , при котором ее модуль максима-

лен, а оценка частотного рассогласования вычисляется как  
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Рассмотренный алгоритм, в отличие от оптимального 

алгоритма оценки  частотного сдвига и временного рассо-

гласования, предложенного в [1] и [2],  не требует знания 

отношения сигнал/шум (ОСШ), которое зачастую является  

неизвестным или требует предварительной оценки. 

Функция правдоподобия согласно оптимальному алго-

ритму имеет вид: 
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Заметим, что величина  
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представляет собой  удвоенную энергию сигнала на интер-

вале (θ - Ng;θ). При больших Ng ее можно считать не зави-

сящей от θ. И тогда предлагаемый алгоритм сводится к 

описанному выше. 

На рис. 2 представлены зависимости энергии 

( )Э θ (сплошной линией) и модуля  корреляционной функ-

ции )(θR  (пунктиром), полученные в результате машинно-

го моделирования.  

Моделирование производилось при следующих услови-

ях: длина реализации – 1000 символов; режим передачи – 

2К; длина защитного интервала – Tg=Tu/4; модуляция под-

несущих – QPSK; частота дискретизации сигнала 4/Tu ; ка-

нал предполагается идеальным. 

 

 

Рис. 2. Экспериментальные зависимости нормированной энергии ( )Э θ (сплошной линией) и модуля нормирован-

ной  корреляционной функции )(θR  (пунктиром), нормированных на величину максимального значения энергии.  

θ  - время в единицах дискретных отсчетов. 
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Анализ статистических характеристик ( )θЭ  показал, 

что данная величина претерпевает несущественные 

флуктуации, что подтверждает предположение о посто-

янстве энергии сигнала. Одним из способов снижения 

влияния ОСШ на оценку времени запаздывания θ  яв-

ляется усреднение полученных оценок по ансамблю 

реализаций (символов). Таким образом, усреднённые 

оценки времени запаздывания и частотного рассогласо-

вания при использовании предложенного алгоритма 

близки к оптимальным.  

Как показали экспериментальные исследования, влия-

ние временного рассогласования не оказывает существен-

ного влияния на ошибку определения частотного сдвига 

.ωδ  При аппаратной реализации алгоритма целесообразно 

производить поиск максимума функции 
2

)(θR . 

Рассмотренный алгоритм можно реализовать при 

помощи знакового способа определения оценок иско-

мых параметров, т.е. использующий только знаки значе-

ний )(kr . При этом действительная и мнимая части 

произведения )()( *

Nkrkr −  будут принимать значения 1, 

0 или -1. Для вычисления аргумента корреляционной 

функции )(θR  в целочисленном базисе целесообразно 

использовать алгоритм семейства CORDIC [3]. 

На рис. 3 и 4  приведены экспериментальные зави-

симости ошибки определения начала символа и частот-

ного рассогласования от ОСШ, соответственно при ис-

пользовании знакового и числового корреляторов.  

Как видно из рис 3 и 4, применение знакового корре-

лятора для определения начала символа во временной 

области дает большую точность при меньших аппарат-

ных затратах. Однако при определении частотного рас-

согласования точность знакового коррелятора оказыва-

ется значительно ниже, чем числового при смещении 

полученной оценки. 

Разрешением сложившейся дилеммы может служить 

применение комбинированного алгоритма, при котором 

вычисление корреляционной суммы как по знаковому, 

так и по числовому алгоритмам производится парал-

лельно. Смещение начала символа θ
)

 определяется 

при помощи знакового коррелятора, а частотная рас-

стройка - при помощи числового в момент максимума 

знаковой корреляционной функции. Такой подход по-

зволяет сочетать достоинства знакового и числового 

корреляторов и дает по сравнению с последним допол-

нительный выигрыш по точности определения ωδ
)

. 

На рис. 5 приведена функциональная схема системы 

грубой синхронизации по времени и точной по частоте, 

базирующейся на рассмотренном алгоритме. 

 

 

Рис. 3. Экспериментальная зависимость дисперсии ошибки определения начала символа )(θ
)

D  от ОСШ (дБ)  при 

применении знакового ( ) и числового ( ) корреляторов. По оси ординат - единицы дискретных отсче-

тов АЦП. 

 

Рис. 4. Экспериментальная зависимость среднего значения оценки относительного частотного рассогласова-

ния )( ωδ
)

M  от ОСШ  при применении знакового ( ) и числового ( ) корреляторов;  - истинное 

значение частотного рассогласования. 

 

Рис. 5.  Функциональная схема системы грубой синхронизации по времени и точной по частоте. 
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На рис. 5. приняты следующие обозначения: )(kx
r

 - 

отсчеты OFDM-сигнала на промежуточной частоте. QAD 

– квадратурно-амдлитудный демодулятор; )(kr – отсче-

ты дискретных сигналов на выходе квадратурного демо-

дулятора; (  )∗  − операция комплексного сопряжения. 

Moving average – усреднение по методу скользящего 

среднего; abs
2 

- вычисление квадрата абсолютного зна-

чения; arg – вычисление аргумента комплексного числа; 

argmax – выборка значения счетчика тактов СТ (числа 

отсчетов), соответствующего максимуму квадрата мо-

дуля корреляционной суммы; Тcor - момент времени кор-

рекции частоты, который вычисляется при значении СТ, 

равном Ns - количеству отсчетов в символе, Σ - накапли-

вающий сумматор; Тfft= Тcor+Ng - момент начала вычис-

ления БПФ;  

Время вхождения в синхронизм по началу символа и 

частоте, а также ошибки синхронизации определяются 

постоянной времени усреднения. Экспериментально 

установлено, что минимальная ошибка достигается при 

постоянной времени, равной 16 символам; дальнейшее 

увеличение интервала усреднения не даст существен-

ного эффекта.  

На рис. 6 приведены зависимости относительной 

расстройки гетеродина от времени (а) и дисперсии 

ошибки слежения по частоте от ОСШ (б) при постоянной 

времени фильтра τ/T=4. 

 

 

(а) 

 
(б)  

Рис. 6. Зависимости относительной расстройки ге-

теродина от времени (а) и дисперсии ошибки слежения 

по частоте от ОСШ (б) при постоянной времени 

фильтра τ/T=4. 

Экспериментально установлено, что синтезирован-

ный комбинированный алгоритм точной частотной  и 

грубой временной синхронизации обеспечивает необхо-

димую точность синхронизации во всем диапазоне 

ОСШ, предусмотренном стандартом DVB-T. 

Алгоритм грубой частотной синхронизации 

При работе алгоритма подстройки частоты, описан-

ного выше, частотное рассогласование может быть 

кратно расстоянию между поднесущими nωωc. Оценка 

этого рассогласования возможна путем анализа сдвига 

спектра сигнала в частотной области. Для этого исполь-

зуем пилотные поднесущие, комплексные амплитуды 

которых известны заранее.  Обозначим как Ik номер k-

того стационарного пилота в спектре OFDM-сигнала [4]. 

Амплитуда пилотов на передающей стороне превышает 

амплитуду поднесущих, на которых предаются данные, 

в 4/3 раза, а их фаза равна 0 или π , в зависимости от 

значения псевдослучайной последовательности (ПСП), 

одинаковой для каждого из символов (см. [3]). Фаза под-

несущих с данными случайна и определяется законом 

модуляции (QPSK, QAM16, QAM64). Комплексная ам-

плитуда k-ой принятой поднесущей: 
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Здесь мы пренебрегаем искажениями, вносимыми ма-

лой расстройкой по частоте, 
0

ϕ  - начальная фаза гене-

ратора; )(kH  - отсчеты комплексной частотной харак-

теристики (ЧХ) канала; Тdt
t

/=δ  - относительное рас-

согласование по времени. Таким образом, в частотной 

области сигнал смещается на nω отсчетов. 

Для оценки смещения спектра запишем сумму 
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где )(k
ch

ϕ  - отсчеты фазовой характеристики; )(kX
r

 - 

амплитуда k-той гармоники на выходе БПФ; 1)( ±=kw  в 

соответствии с ПСП [3]. 

Слагаемое )(2
1+−

llt
IIπδ  в показателе экспоненты  

обусловлено временным рассогласованием, а ϕ∆  - 

разностью фаз гармоник в передаваемом сигнале без 

учета ПСП, то есть для пилотов 0=∆ϕ , а для данных – 

случайная величина. ЧХ канала можно считать медлен-

но меняющей функцией частоты; таким образом, фаза 

)(k
ch

ϕ  меняется незначительно от одного пилота к дру-

гому. Тогда аргумент произведения под знаком суммы 

будет мало отличаться от нуля в случае, когда m совпа-

дает с номером первой поднесущей (то есть все 

)(
lr
ImX +  соответствуют пилотам), а иначе он будет 

случайным. Тогда номером 1-й гармоники в спектре бу-

дет являться m, соответствующее максимуму модуля 

функции F(m). 

На рис. 7 и 8 приведены функциональные схемы вы-

числителя функции F(m) и определения частотного 

сдвига, кратного расстоянию между поднесущими. 

 

Рис. 7. Функциональная схема вычислителя функции 

F(m). 
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Счетчик СТ производит счет номера текущей подне-

сущей. Замыкание ключа происходит, когда значение  

(СТ-m) входит в множество позиций  стационарных пи-

лотов. Звено PRBS формирует отсчеты 1)( ±=−mCTw  

в соответствии с ПСП. 

 

Рис. 8. Функциональная схема определения частотно-

го сдвига, кратного расстоянию между поднесущими. 

Схема осуществляет параллельное вычисление зна-

чений F(k)..F(n), где k и n соответствуют минимальному 

и максимальному значениям рассогласования передат-

чика и приемника. abs max  - вычисление значения m, 

соответствующего максимуму модуля F(m). Значение 

рассогласования вычисляется как ∆ω=(m-m0)ωc, где m0 – 

индекс первой поднесущей при отсутствии смещения по 

частоте. 

Таким образом перестройка гетеродина квадратур-

ного демодулятора QAD в момент времени  СT=Tcor 

производится дополнительно на величину ∆ω=(m-m0)ωc, 

где m0 – индекс первой поднесущей при отсутствии 

смещения по частоте. Чтобы избежать неустойчивости 

системы, вследствие задержки вычисления ∆ω относи-

тельно изменения частоты QAD, следует использовать 

дополнительную низкочастотную фильтрацию оценки. 

Аппаратная реализация рассмотренного алгоритма 

требует использования определенного количества (n-k) 

каналов для определения F(k). Количество каналов оп-

ределяется максимально возможным частотным рассо-

гласованием между приемником и передатчиком. Воз-

можна также реализация одноканальной или комбини-

рованной схемы с последовательным сканированием 

всего диапазона возможной частотной расстройки. Од-

нако применение подобных схем существенно увеличи-

вает время вхождения в синхронизм. Экспериментально 

установлено, что алгоритм грубой частотной синхрони-

зации работоспособен до ОСШ 10 дБ. 

Алгоритм точной временной синхронизации 

В установившемся режиме ошибка схемы грубой 

временной синхронизации не превышает величину од-

ного дискретного отсчета. Поднесущие в спектре OFDM-

символа принимают вид (6). Временной сдвиг OFDM-

символа, как известно, приводит к смещению фазы на 

всех поднесущих.  

Сдвиг фазы для k-ой поднесущей: Nkj
tk

/2πδϕ −= .  

Таким образом, задача оценки и компенсации точно-

го временного сдвига сигнала сводится к определению 

фазового рассогласования. Разность фаз между первой 

и последней поднесущими (они являются пилотами) 

равна: 

)2/)1(()2/)1((/)1(2

)2/)1(()2/)1((arg(
*

−−−−+−=
=−−−=
KKNK

KXKXd

chcht

rr

ϕϕπδ
ϕ  (8) 

Вследствие того, что корректируемый временной 

сдвиг меньше одного дискретного отсчета АЦП,  воз-

можны два пути решения задачи коррекции: использо-

вание интерполяции во временной области или коррек-

ция фаз поднесущих - в частотной области. Первый 

способ характеризуется значительными вычислитель-

ными затратами и дополнительными ошибками, вноси-

мыми интерполятором. Поэтому более подробно оста-

новимся на втором способе. 

Коррекция каждого отсчета спектра на множитель 

))1/(exp( −Kjkdϕ  приведет к виду: 

)2/)1(;2/)1((),(')(

)])1/((exp[)()()('
0

−−−∈=
=+−∆=

KKkkHkX

KkjkHkXkX
chr

ϕϕ
 (9) 

)2/)1(()2/)1(( −−−−=∆ KK
chchch

ϕϕϕ ;  

)])1/((exp[)()('
0

ϕϕ +−∆= KkjkHkH
ch

  

В спектре (9) влияние временного сдвига скомпенси-

ровано, а изменения, вносимые в частотную характери-

стику канала )(' kH , не зависят от этого сдвига и будут 

скомпенсированы схемой коррекции канала так же, как и 

влияние начальной фазы генератора. 

Так как вследствие искажения спектра сигнала при 

его распространении в канале разности фаз между со-

седними поднесущими могут существенно различаться, 

то для избежания ошибочности оценки результаты из-

мерения фазовых сдвигов между соседними стационар-

ными пилотами следует усреднить.  

На рис. 9. приведена функциональная схема алго-

ритма точной временной синхронизации. 

 

Рис. 9. Функциональная схема алгоритма точной вре-

менной синхронизации. 

Звенья схемы работают аналогично, описанным  

выше. 

Экспериментально установлено, что удовлетвори-

тельная точность достигается при усреднении по вось-

ми символам, дальнейшее повышение не дает сущест-

венного выигрыша в точности. На рис. 10 представлена 

экспериментальная зависимость дисперсии ошибки оп-

ределения ϕd  от ОСШ. 

 

Рис. 10. Экспериментальная зависимость дисперсии 

ошибки определения ϕd  от ОСШ.  

Экспериментально установлено, что точность алго-

ритма точной временной синхронизации, благодаря ус-

реднению фазового сдвига по всем  поднесущим, оста-

ется в допустимых пределах вплоть до ОСШ 10 дБ.   
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Анализ работоспособности алгоритмов в условиях 

межсимвольной интерференции 

Анализ работоспособности алгоритмов  при нали-

чии межсимвольной интерференции МСИ проводился 

согласно рекомендациям стандарта DVB-T [4]  для 

числа лучей, равного 20. На рис.11-13 приведены за-

висимости ошибок синхронизации от ОСШ для опи-

санных выше алгоритмов синхронизации при отсутст-

вии и наличии МСИ. 

 

 

Рис.11. Экспериментальные зависимости дисперсии 

ошибки определения начала символа (в единицах дис-

кретных отсчетов) от ОСШ при отсутствии (сплош-

ной линией) и наличии (пунктиром) МСИ. Постоянная 

времени усреднения  - 16 символов. 

 

Рис.12. Экспериментальные зависимости ошибки сле-

жения по частоте от ОСШ при отсутствии (сплош-

ной линией) и наличии (пунктиром) МСИ. Постоянная 

времени усреднения  - 4 символа.. 

 

Рис.13. Экспериментальные зависимости ошибки оп-

ределения разности фаз между первой и последней 

поднесущими от ОСШ при отсутствии (сплошной ли-

нией) и наличии (пунктиром) МСИ. 

На основании экспериментов, проведенных с 

использованием синтезированных сигналов, 

установлено, что предложенные алгоритмы сохраняют 

работоспособность в условиях МСИ, рекомендуемых 

стандартом DVB-T вплоть до ОСШ 10 дБ. 

Заключение 

В работе проведен синтез и анализ алгоритмов частот-

ной и временной синхронизации при приеме OFDM-

сигналов в стандарте DVB-Т, а также их моделирование на 

ЭВМ в целочисленном базисе. Произведена оценка рабочих 

характеристик алгоритмов, а также обозначены способы их 

аппаратной реализации. Синтезированные алгоритмы син-

хронизации сохраняют приемлемую точность вплоть до 

ОСШ 10 дБ и в условиях межсимвольной интерференции. 
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