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НИИ АВТОМАТИКИ – 60 ЛЕТ 
 
 

ИСТОРИЯ РАЗВИТИЯ ШИФРУЮЩЕЙ АППАРАТУРЫ В РОССИИ  

 
 

Появление средств 
электросвязи во второй 
половине XIX века и их 
бурное развитие в ХХ 
веке открыло перед че-
ловечеством новые воз-
можности для повыше-
ния оперативности свя-
зи и поставило ряд 
трудных и принципиаль-
но новых задач в разра-
ботке аппаратуры скры-
тия передаваемой ин-
формации. Использова-
ние ручных шифров и 

машин предварительного шифрования, особенно при 
ведении переговоров по каналу связи, становится 
явно нецелесообразным. Нужно было привести время 
шифрования на передаче и приеме в соответствие  
с практически мгновенной скоростью передачи ин-
формации по каналам связи.  

5 мая 1921 года декретом Совнаркома создается 
специальная служба для решения общих вопросов 
организации в стране секретной связи, разработки го-
сударственных шифров, рекомендаций по их исполь-
зованию и осуществления контроля над правильным 
их применением. 

Телефонная связь является наиболее оперативной 
и удобной для абонентов и дает возможность с малой 
затратой времени обсуждать и решить необходимые 
для них вопросы.  

Проблема линейного засекречивания телеграфа 
представляла скорее техническую, чем теоретическую 
проблему, так как относительно небольшие скорости 
передачи легко могли быть реализованы на стандарт-
ном канале связи, а теория ручных шифров и машин 
предварительного шифрования создала хорошую базу 
для разработки линейного шифратора. 

Засекречивание телефонной информации с её 
«аналоговой» формой требовало решения более 
сложных проблем, чем в случае с телеграфной ин-
формацией. 

За начальную точку отсчета в развитии секретной 
телефонии следует принять 1930 г., когда под руково-
дством молодого инженера Владимира Александрови-
ча Котельникова небольшая группа разработчиков - 
связистов создала новую аппаратуру, обеспечиваю-
щую засекречивание телеграфных и телефонных пе-
редач на коротковолновой линии связи. 

Молодой В.А. Котельников, будущий вице-прези-
дент Академии наук, лауреат Ленинской и Государст-
венных премий, председатель Верховного Совета 
РСФСР, дважды Герой Социалистического Труда, стал 
отцом секретной телефонии в нашей стране. 

Чуть позднее, в 1931 г., в области секретной теле-
фонии уже работало 7 организаций. Среди них НИИ 
Народного Комиссариата Почт и Телеграфа (НКПиТ), 
НИИИС Красной Армии НКО, завод им. Коминтерна, 
завод «Красная Заря», НИИ связи и телемеханики 
ВМФ, НИИ № 20 Народного Комиссариата Электротех-
нической Промышленности, подразделения НКВД. 
Еще позднее, в 1938 и 1939 гг. в ЦНИИ связи НКПиТ 
были организованы две лаборатории под руко-
водством В.А. Котельникова по засекречиванию теле-
графной и телефонной информации. 

С началом Великой Отечественной Войны сотруд-
ники завода «Красная Заря» были эвакуированы  
в г. Уфа и входили в состав Государственного союзно-
го производственно-экспериментального института 
(ГСПЭИ 56), где продолжала результативно работать. 
Лаборатория В.А. Котельникова была разделена на 
две части: основная часть с ним самим была эвакуиро-
вана в ГСПЭИ 56, а другая часть была передана  
в НКВД СССР. 

В первые послевоенные годы коллектив специали-
стов, работавший в ГСПИ 56, был практически рас-
формирован. Большинство сотрудников завода «Крас-
ная Заря» возвратились в г. Ленинград, сотрудники 
лаборатории В.А. Котельникова были переведены  
в отдел правительственной связи (ОПС) МГБ СССР, 
сам он стал работать в МЭИ. 

Одновременно с созданием аппаратуры засекречи-
вания были начаты работы по ее дешифрованию.  
В 6 управлении МГБ была создана группа под руково-
дством А.П. Петерсона, которая одновременно с рабо-
тами по созданию аппаратуры шифрования занялась 
вопросами дешифрования. С середины 1944 г. группа 
А.П. Петерсона начала «сокрушать» одну аппаратуру 
за другой. В итоге в 28.12.1945 г. был составлен отчет, 
в котором постулировалось, что аналоговая аппарату-
ра шифрования мозаичного типа теоретически де-
шифруема. В 1947 г. в лаборатории секретной теле-
фонии ОПС МГБ группой под руководством К.Ф. Кала-
чева было создано автоматическое устройство де-
шифрования вслед разговора. В разработке аппарату-
ры засекречивания телефонии наступил кризис. Для 
того, чтобы получить недешифруемую аппаратуру за-
секречивания телефонных переговоров, речь необхо-
димо сначала перевести в цифровую форму, а затем 
шифровать. Было предложено использовать для этих 
целей вокодер. Руководство МГБ СССР, очевидно, 
понимало не только важность, но и сложность пробле-
мы, возникшей в секретной телефонии. Необходимо 
было собрать всех имеющихся специалистов, обеспе-
чить их всем необходимым и поручить создание аппа-
ратуры с гарантией недешифруемости. Руководство 
МГБ решило поручить эту работу отделу оперативной 
техники (ОТТ) МГБ СССР. 
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Рис.1.  Главный корпус Марфинской лабаратории 

 
Рис.2.  Аппаратура шифрования с гарантированной стойкостью телефонной информации и передачи её по каналам тональ-

ной частоты и коротковолновым каналам:  год выпуска 1970;  масса 1080 кг;  потребляемая мощность 2,1 кВт 
Было подготовлено постановление Совета Минист-

ров СССР, которое вышло 21 января 1948 г., в соот-
ветствии с которым в поселке Марфино под Москвой 
была организована спецлаборатория в составе ОТТ по 
разработке засекречивающей аппаратуры для ВЧ свя-
зи. В связи с тем, что ОТТ в своей работе использовал 
труд заключенных, это наложило свой отпечаток на 
работу спецлаборатории. Работа лаборатории, правда 
в достаточно негативном аспекте, отражена в книге  
А.И. Солженицына «В круге первом», Л.З. Копелева 
«Утоли мои печали» и наиболее объективно в книге 
К.Ф.Калачева «В круге третьем». 

Использование труда заключенных было, конечно 
же, ошибкой, которая была исправлена через четыре 
года – постановлением Совмина СССР от 12.01.52 г.  
в Главном управлении Специальной Службы при 
ЦК ВКПб создается НИИ-2, ныне ФГУП «НИИ автома-
тики». 

Работы по созданию аппаратуры шифрования на-
чали проводиться все более широким фронтом в инте-

ресах правительственной связи, и, в том числе для 
Вооруженных Сил. 

Первая серийная аппаратура засекреченной связи 
на новом предприятии была создана уже в 1954 году и 
установлена на самых протяженных в то время в мире 
линиях связи: Москва – Берлин, Москва – Пекин. 

За прошедшие 60 лет коллективом «НИИ автомати-
ки» создано несколько поколений технических средств 
и систем шифрованной связи. Это обеспечило реше-
ние многообразных задач засекреченной связи, боево-
го и государственного управления в стране. 

За работы по созданию вышеуказанных средств и 
систем лауреатами Ленинских и Государственных пре-
мий стали 38 сотрудников института, более 400 чело-
век награждены орденами и медалями. 

В 1978 году за достижения и области науки и техни-
ки «НИИ автоматики» был награжден Орденом Ленина. 

В 50–60 годы в НИИА было создано первое поколе-
ние отечественной шифраппаратуры на полупроводни-
ковых и ферритовых элементах: М-803-5, «Лиана», 
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«Алмаз», «Коралл», «Эльбрус», «Яхта», «Булава»  
и другие. 

В 79-80 годах создаются специальные комплексы 
технических средств засекреченной связи и управле-
ния на базе микросхем малой и средней степени инте-
грации: «Кавказ», «Роса», «Интерьер». 

Наряду с традиционным направлением засекречи-
вания телефонии создается новый класс аппаратов по 
защите цифровой и телекодовой информации: «Стре-
коза», «Лань», «Газель», «Грим», «Алибек», «Чегет», 
«Ветер», «Штиль», «Шторм», «Шквал», «Дуб», «Багет» 
и другие. 

Разработка аппаратуры комплексов и систем за-
секреченной связи всегда опиралась на результаты 
фундаментальных теоретических исследований в об-
ласти криптографии, проводимых институтом совмест-
но с Институтом криптографии, связи и информатики, 
Академии криптографии РФ и ведущими академиче-
скими вузами страны.  

С развитием информационных технологий появи-
лась потребность в засекречивании передачи данных, 
факсимильной информации, видеоизображений, теле-
метрии и т.д. Со временем коллектив НИИ-2 стал «за-
хлебываться» от возникающих новых задач. Для его 
разгрузки приказом Госкомитета по радиоэлектронике 
при СМ СССР от 18.01.1958 г. был создан НИИ-3.  
В настоящее время это ФГУП «Пензенский научно-
исследовательский электротехнический институт», 
которому были поручены вопросы создания шифро-
техники для телекодовой и телеграфной информации  
в интересах различных заказчиков. 

Новый всплеск активности по созданию образцов 
шифротехники пришелся на вторую половину 80-х го-
дов прошлого столетия. Это связано с началом широ-
кого применения персональных компьютеров и разви-
тием компьютерных сетей. В настоящее время более 
40 предприятий имеют лицензии на право разработки  
и изготовления шифротехники различного назначения. 

Коллектив ФГУП «НИИ автоматики» по инициативе 
первого заместителя директора (с февраля 1999 г. - 
директора) С.А. Букашкина развертывает работы по 
освоению новой технологии проектирования аппарату-
ры на базе импортных процессоров цифровой обра-
ботки сигналов (DSP) фирмы Texas Instruments (США) 
и программируемых логических матриц фирмы Xilinx 
(США). Это происходит в условиях возросшей конку-
ренции и возрастаниям требований заказчиков к такти-
ко-техническим характеристикам аппаратуры. Работа 
проводилась в тесном сотрудничестве с Научно-Иссле-
довательским Центром (НИЦ) Федерального агентства 
правительственной связи и информации. 

Результат не замедлил сказаться. В рекордные по 
старым меркам сроки удалось создать ряд принципи-
ально новых изделий, которые по своим тактико-
экономическим показателям намного превосходили 
предыдущее поколение шифротехники. К таким изде-
лиям относится аппаратура Е-16, Е-9У, Е-11, «Медео» 
и особенно «Гамма». Демонстрация их на выставке 
«Связь-95» показала весьма большой интерес к ним со 
стороны ведущих зарубежных фирм, таких как 
Motorola, Siemens, NEC и многих других. Это свиде-

тельствует о том, что удалось в короткие сроки создать 
продукцию, во многом соответствующую мировому 
уровню. 

В 1995 г. первый заместитель Генерального дирек-
тора РГНПО «Автоматика» д.т.н., профессор, академик 
АК РФ, академик МАИ Букашкин С.А. делает доклад на 
секции №6 «Радиоэлектроника» НТС Госкомоборон-
прома по вопросу: «О состоянии и перспективах разви-
тия техники защиты информации». НТС принимает 
решение: «Считать правильными и безальтернатив-
ными направления работ в РГНПО «Автоматика» по 
созданию перспективной техники защиты информации. 
Это реализовано на аппаратно-программных принци-
пах с использованием современной высокоинтегриро-
ванной элементной базы отечественного и импортного 
производства, а также сетей специальной связи с ис-
пользованием импортных компонентов (коммутаторы, 
терминальное оборудование и т.д.), так как только та-
ким способом возможно быстрое создание специаль-
ных сетей связи современного по мировым оценкам 
уровня обслуживания». 

Дальнейшее развитие событий показало правиль-
ность выбранного направления работ. 

В 1998 году проходят государственные испытания 
аппаратов Е-16 (рис.3) и «Гамма» (рис 4). 

 
Рис.3.  Аппарат Е-16 

Малогабаритный аппарат для автоматического 
шифрования речевой, факсимильной и документаль-
ной информации в сети подвижной радиосвязи в дуп-
лексном режиме, передаваемой со скоростью 2,4/4, 
8/9, 6 Кбит/с по УКВ и ТЧ каналам 

Аппарат «Гамма-М» является стандартным теле-
фонным аппаратом с интегрированным в него цифро-
вым шифратором. Аппарат предназначен для шифро-
вания телефонной, факсимильной и документальной 
информации в дуплексном режиме с гарантированной 
стойкостью. 

 
Рис.4.  Аппарат «Гамма-М» 

Аппарат имеет три дуплексных режима связи: ре-
жим открытой связи (работает как стандартный теле-
фонный аппарат); режим шифрования речи; режим 
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шифрования данных (факсимильные аппараты и 
ПЭВМ подключаются по стандартному интерфейсу 
V.24 / V.28 (RS-232-C)). Аппарат обеспечивает работу 
через телефонную коммутированную сеть общего 
пользования по 2-х проводной линии в соответствии с 
рекомендациями ITU-Т V32bis.  

В 2002 г. успешно завершаются государственные 
испытания системы радиоподвижной связи «Кавказ-9», 
в 2004 г. комплекса аппаратуры «Исполком» (рис. 5) 

 
Рис.5.  «Аппарат - 1И» 

Основной многоканальный аппарат шифрования 
комплекса «Исполком» для сетей засекреченной связи 
силовых ведомств. 

Обеспечивает шифрование информации на скоро-
стях от 1,2 до 64 Кбит/с и образование от 1 до 42 ос-
новных шифрованных каналов на скорости 1,2 Кбит/с. 
Позволяет образовывать каналы шифрованной связи 
на скоростях от 2,4 до 32 Кбит/с в различных (про-
граммируемых) комбинациях 

В 2006 году завершается модернизация аппарата 
Е-16. Результаты работы по реализации решения НТС 
Госкомоборонпрома 1995 года наглядно иллюстриру-
ются рис. 6 «Эволюция». На рисунке приведены фото-
графии аппаратуры аналогичного назначения разра-
ботки 1979, 1998 и 2005 годов. 

Изменения в подходах и принципах создания новой 
техники, а также требования рыночной экономики  
потребовали быстрой реализации программы техниче-
ского перевооружения лабораторий и основных произ-
водственных участков, решения проблем кадрового 
обновления и структурных преобразования в инсти-
туте. 

Все это позволили только за последние годы раз-
работать и передать в производство нескольких десят-
ков образцов качественно новой аппаратуры. На базе 
новых технических средств, и полной мере соответст-
вующих международным стандартам, созданы и вве-
дены в эксплуатацию защищенные сети и системы 
связи. Качественно новую технику получили Воору-
женные силы России, представители других силовых 
структур. 

Научно-техническая общественность и руководство 
ФГУП «НИИ автоматики» понимают, что в современ-
ных условиях, при усложняющихся информационно-
телекоммуникационных технологиях, проблемы безо-
пасности управления государством и Вооруженными 
Силами только путем создания аппаратуры шифрова-
ния решить невозможно. Проблема обеспечения безо-
пасности – проблема комплексная и может решаться 
только комплексом мер при создании автоматизиро-
ванных систем управления и систем связи. Именно 

поэтому, по инициативе директора ФГУП «НИИ авто-
матики» в институте развернуты работы, напрямую не 
связанные с шифртехникой, но непосредственно ка-
сающиеся вопросов обеспечения безопасности в со-
временных сетях связи и системах управления. 

Современный этап развития общества характери-
зуется возрастающей ролью информационной сферы, 
которая, являясь системообразующим фактором жизни 
общества, активно влияет на состояние политической, 
экономической, оборонной и других составляющих 
безопасности Российской Федерации. Решения Прези-
дента Российской Федерации, Правительства Россий-
ской Федерации, направленные на ускоренное внедре-
ние инновационных технологий в информационно-
телекоммуникационное обеспечение деятельности 
органов государственной власти, обороны, безопасно-
сти и правопорядка, определяют значительный рост 
объемов обрабатываемой в технических средствах и 
передаваемой по каналам связи информации ограни-
ченного доступа, в том числе, содержащей сведения, 
составляющие государственную тайну. Вместе с тем 
продолжает эксплуатироваться значительное количе-
ство ранее созданных ведомственных информацион-
но-телекоммуникационных систем и автоматизирован-
ных систем управления в интересах обеспечения обо-
роны, безопасности и правопорядка. 

В соответствии с Концепцией национальной безо-
пасности Российской Федерации, утвержденной Ука-
зом Президента Российской Федерации от 17 декабря 
1997 г. № 1300, одной из важнейших задач являются 
защита государственного информационного ресурса, 
и, прежде всего, в федеральных органах государст-
венной власти и на предприятиях оборонного комплек-
са. Основой для обеспечения гарантированной защиты 
информации является применение средств шифро-
вальной техники, средств криптографической защиты 
информации ограниченного доступа, не содержащей 
сведения, составляющие государственную тайну. 

На сегодня ФГУП «Научно-исследовательский ин-
ститут автоматики» – головной исполнитель работ по 
одной из наиболее значимых Федеральных целевых 
программ Российской Федерации, направленной на 
создание и развитие информационно-телекомму-
никационной системы специального назначения в ин-
тересах органов государственной власти. 

Аппараты, комплексы средств шифрованной связи, 
защищенные сети и информационно-телеком-
муникационной системы, разработанные и изготовлен-
ные в ФГУП «НИИА», установлены в Кремле, Доме 
Правительства, Государственной Думе, Счетной пала-
те, Таможенном комитете, Центральном банке РФ, 
министерствах, пунктах управления ФСО, МО РФ. Они 
надежно работают на космических аппаратах, самоле-
тах, кораблях, подводных лодках, автомобилях, броне-
транспортерах и т.д. 

Услугами правительственной связи пользуются 
должностные лица всех ветвей и уровней государст-
венной власти. Рядом с Президентом Российской Фе-
дерации постоянно находится одно из изделий нашего 
института, известное всему миру как «ядерный чемо-
данчик». 
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Рис.6 «Эволюция» 

В начале 90-х годов начали бурно развиваться те-
лекоммуникационные технологии. Главным направле-
нием развития стал переход на асинхронные сети свя-
зи с коммутацией пакетов. Стремительно развивается 
Интернет и связанные с ним технологии. Появляется 
новый класс сетей связи – мобильные сети связи. Ста-
ло ясно, что эра разработки отдельных шифровальных 
аппаратов закончилась – началась эра разработки 
криптозащищенных сетей связи, опирающихся на со-
временные телекоммуникационные технологии. 

Изменение технической политики потребовало при-
влечения молодых специалистов, владеющих совре-
менными технологиями систем связи и разработки 
РЭА. Имея в виду трудности привлечения талантливых 
молодых специалистов на работу в режимное пред-
приятие Москвы, директор принял решение об органи-
зации филиалов ФГУП «НИИА» на базе Рязанского 
государственного радиотехнического университета и 
Санкт-Петербургского государственного университета. 
Решение оправдало себя: сотрудники филиалов при-
нимают активное и плодотворное участие в новейших 
разработках. 

В ФГУП «НИИА» работает базовая кафедра Мос-
ковского института радиоэлектроники и автоматики 
(технический университет МИРЭА), ведется подготовка 
аспирантов и докторантов. 

За последнее пятилетие проведена коренная мо-
дернизация опытного производства. Установленные 
импортные станки и автоматические линии повышен-
ной точности и производительности позволяют выпус-
кать изделия, соответствующие современному миро-
вому уровню. 

Свое шестидесятилетие ФГУП «НИИА» встречает 
рядом успешных разработок. К ним относятся:  

– высокоскоростной криптомаршрутизатор «Ни-
кель-4», позволяющий создавать защищенные сети 
для передачи всех видов информации;    

– аппаратные машины современных полевых сетей 
связи «Переселенец-5» (аппаратные П-244И и П-
242И); 

– станции обеспечения безопасности различных 
криптозащищенных сетей связи; 

– подсистема мобильной (сотовой) защищенной се-
ти связи «Сапфир»; 

– телефон шифрованной связи по сети Internet 
«Круиз» и многое другое. 

Разработан мобильный комплекс шифрованной 
связи для выездных мероприятий высшего руко-

водства страны, который вобрал в себя лучшие дости-
жения шифраторостроения. Комплекс получил высо-
кую оценку Президента РФ и сопровождает его во всех 
поездках по стране и за рубеж. На базе основного ап-
парата комплекса созданы десятки модификаций, 
предназначенных для организации прямых линий для 
связи с руководителями иностранных государств (ап-
парат Е-45). Аппарат протестирован специалистами 
США и рекомендован ими для оснащения прямой ли-
нии Москва – Вашингтон. 

Не забывает ФГУП «НИИА» и о коммерческих по-
требителях. Большая часть коммерческих проектов 
сориентирована на массового потребителя, на их при-
меняемость в крупных корпоративных структурах. Бо-
лее подробную информацию о коммерческой продук-
ции можно найти на сайте по адресу http://niia.ru/ 

В целях сохранения и развития научно–производст-
венного и технологического потенциала предприятий 
по производству систем и средств шифровальной тех-
ники, а также информационно–телекоммуникационных 
систем специального назначения в интересах оборо-
носпособности, безопасности государства, Указом 
Президента РФ от 16.10.2010 г. № 1261 ФГУП «Научно-
исследовательский институт автоматики» преобразу-
ется в открытое акционерное общество «Концерн «Ав-
томатика», 100% акций которого находится в феде-
ральной собственности. В эту интегрированную струк-
туру войдут, после преобразования в открытые акцио-
нерные общества, еще 7 предприятий: Башкирское ПО 
«Прогресс», завод «Калугаприбор», Калужский элек-
тромеханический завод, НПО «Сигнал» (г. С-Петер-
бург), Пензенский научно-исследовательс-кий Элек-
тротехнический институт, ПО «Электроприбор» (г. Пен-
за) и Уфимский завод микроэлектроники «Магнетрон». 

Концентрация основных разработчиков и изготови-
телей шифротехники и оборудования телекоммуника-
ционных систем специального назначения в единый 
комплекс даст, несомненно, новые возможности по 
ускорению разработки и освоению в производстве со-
временных средств комплексной защиты информации 
в Вооруженных силах РФ, структурах государственной 
власти и ключевых отраслях экономики Российской 
Федерации. 

Директор ФГУП «НИИ автоматики», 
академик Академии криптографии РФ, 

д.т.н., профессор С.А. Букашкин 
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Определены и сопоставлены случайные погрешности, соот-
ветствующие разным способам спектрально-весового измерения 
параметров гармонических сигналов, а также возможные способы 
усреднения, обеспечивающие их уменьшение, которые реализованы 
в измерителе параметров сигналов на основе ПЭВМ. 

УДК 621.317.332 

ИССЛЕДОВАНИЕ СЛУЧАЙНЫХ ПОГРЕШНОСТЕЙ  
СПЕКТРАЛЬНО-ВЕСОВОГО ИЗМЕРЕНИЯ ПАРАМЕТРОВ СИГНАЛОВ 

Глинченко А.С., к.т.н., профессор кафедры «Радиоэлектронные системы» Сибирского федерального 
университета, e-mail: AGlinchenko@sfu-kras.ru; 
Комаров В.А., к.т.н., доцент кафедры «Приборостроение и наноэлектроника», Институт инженерной физики 
и радиоэлектроники Сибирского федерального университета, e-mail: VKomarov@sfu-kras.ru; 
Тронин О.А., ст. преподаватель кафедры «Радиоэлектронные системы» Сибирского федерального универ-
ситета, e-mail: toa12@yandex.ru 

 
Ключевые слова: спектральная оценка, 

гармонические сигналы, частота, фаза, мето-
дические погрешности, методика исследова-
ний, коррекция, усреднение. 

Введение  

В работах [1, 2], посвященных спектральным оценкам 
параметров вещественного гармонического сигнала (час-
тоты, амплитуды, начальной фазы), основное внимание 
уделено анализу и способам уменьшения их методиче-
ских погрешностей, связанных с наложением (спектраль-
ной утечкой) и интерполяцией. В данной работе рассмот-
рены случайные погрешности этих оценок, вызываемые 
шумом и априорной неизвестностью (случайностью) на-
чальной фазы сигнала, без использования и с использо-
ванием процедуры усреднения для их уменьшения. 

Методика исследования случайной погрешности, 
вызываемой шумом 

Наложенный на сигнал аддитивный шум e(n) полага-
ем гауссовым с нулевым математическим ожиданием, 
дисперсией 2

ш  и равномерной спектральной плотно-
стью мощности д

2
ш )( ffP ш , где дf  – частота дискре-

тизации сигнала.  
Дисперсии оценок параметров сигнала при отноше-

ниях сигнал-шум, превышающих единицу, находим как 
дисперсии линеаризованной функции y случайных аргу-
ментов x1, x2, …, xl с математическими ожиданиями mx1, 
mx2, …, mxl  с учетом их возможной корреляционной свя-
зи [3]:  
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Приложение (1) к оценкам конкретных параметров 
сигнала включает вычисление производных функции 

idxdy  при заданных значениях (математических ожи-
даниях) аргументов, дисперсий случайных переменных 

2

ix  и коэффициентов корреляции между ними ijr .  

Случайные шумовые погрешности оценок частоты  

Принятая в [1] за базовую оценка ̂  дробной части 
нормированной частоты сигнала θ = k + α (α = 0 ± 0,5), 
выраженной в бинах ДПФ, находится по большему из 

отношений амплитуд частотных выборок (ЧВ) ДПФ 
kkk XXR 11    ( kk XX 1 при α > 0 и 

kk XX 1
 при α < 0), с 

которыми она связана функцией измерения: 
)(ψ)(α̂ 1

-1
1   kk RRf . Ей отвечает дисперсия 
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  kRkR . Полученная в соответствии с (1) дис-
персия отношения амплитуд ЧВ 2
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R  с учетом их корре-
ляционной связи 
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Она зависит от отношения 22
кш

2
кш σ)α(δ kX  дисперсии 

шума канала ДПФ 
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nw  к квадрату ампли-

туды сигнальной ЧВ     22 α2 WNXX mk  , которое 
выражается через амплитуду сигнала mX  (отношение 

сигнал-шум 
шσ2mXSNR  ) и параметры ВФ w(n) длины 

N – ее нормированную ЧХ (преобразование Фурье) 
)(αW , когерентное усиление 

0α
)(α)(0


WW  и эквива-

лентную шумовую полосу 
шэF  [4]:  

 
  NSNRW

FWX k 


 22
шэ

2
22

кш
2

кш α
20σ)α(δ . (3) 

Полагая, что в математическом ожидании отношение 
амплитуд ЧВ 1kR  равно отношению значений ЧХ ВФ 

)α(/)α1()α(ψ WW   [1], и переходя к стандартным 
отклонениям (СКО) 

1
σ

kR , 
α̂σ , получим: 

 
  ,σ

,σ
1

αα̂

1

1










NSNRQ

NSNRQRRk  (4) 

    
R

xxR

QQ

WWFrQ
kk






)α(ψα

α02)α(ψ2)α(ψ1

α

шэ,
2

1  (5) 

где α, QQR  – коэффициенты, которые для конкретной 
ВФ зависят только от значения α. 

Необходимые для расчетов значения )α(),α(ψ W , 
)α(ψα   могут быть найдены по их аналитическим вы-

ражениям, приведены в [1, 2].  
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Наибольшие трудности расчета случайной погреш-
ности оценок частоты связаны с нахождением коэффи-
циента корреляции 

kk xxr ,1
ЧВ 1kX , kX . Он зависит от 

степени перекрытия ЧХ соседних каналов ДПФ, возрас-
тающей с увеличением ширины главного лепестка ЧХ 
ВФ. Его значения получены с помощью статистического 
моделирования и составляют 

kk xxr ,1
≈ 0,67 для ВФ Ханна 

и 
kk xxr ,1
≈ 0,75 для ВФ Блэкмана.  

В таблице приведены значения коэффициентов 
α, QQR  (5) и СКО 

1
σ

kR , α̂σ  (4), рассчитанные для ВФ 
Ханна при N=128, α = 0; 0,25; 0,5, SNR = 3,16 (10дБ).  

Таблица 1 

α 0 0,25 0,5 
RQ  1,32 1,342 1,658 

αQ  1,76 1,37 1,243 

1
σ

kR  0,037 0,038 0,046 

α̂σ  0,05 0,0383 0,035 

При α = 0 отношение 1/σ
1  kR R

k
= 0,074 < 0,1, что под-

тверждает обоснованность линейного приближения 
функции )(ψ)(α 1

-1
1   kk RRf .  

Существует также пороговое отношение сигнал-шум 
порSNR , ниже которого возникают грубые ошибки за счет 

измерений по шумовым ЧВ, не соответствующим изме-
ряемой частоте сигнала. Это возможно уже при 

)15,0()α(к(пор)шδ  , что при подстановке в (3) дает 
NFSNR /2)21( шэпор  . Тем же исходным данным, что и 

выше, отвечают значения порSNR (0,3 – 0,6).    
С помощью статистического моделирования получе-

ны зависимости случайной погрешности базовой оценки 
частоты α̂σ  для ВФ Ханна от отношения сигнал-шум 
SNR в пределах изменения его значений от 0 до 20 дБ 
при α = 0 (рис. 1 а) и α = 0,5 (рис. 1 б). Они соответству-
ют N =128, k = 32.  

Число циклов усреднения оценок частоты составля-
ло 256 при одинаковой начальной фазе реализаций сиг-
нала φ = 0 (когерентное усреднение). 

На этих же рисунках показаны графики случайных 
погрешностей оценок частоты по расширенным функци-
ям измерения α̂σ , α̂σ , срα̂σ [1]. При α = 0 они достаточ-
но близки к СКО базовой оценки частоты, а при α = 0,5 
уступают ей.  

Сравнение расчетных случайных погрешностей и по-
грешностей, полученных путем моделирования, показы-
вает их достаточное соответствие. 

Интерполяционные оценки частоты [2] являются 
функциями амплитуд трех ЧВ ),,(α̂ 11ин  kkk XXXf , и 
их дисперсии могут быть найдены аналитически по той 
же методике, что и для базовой оценки. Проведенные 
исследования случайной погрешности интерполяцион-
ных оценок показали близость их СКО для разных видов 
интерполяции и соизмеримость со случайной погрешно-
стью базовой оценки частоты. Они несколько уступают 
ей по пороговому отношению сигнал-шум ввиду того, 
что при интерполяционных измерениях в области зна-
чений α, близких к 0,5, шумовая составляющая спектра 
достигает значения амплитуды минимальной ЧВ сигна-
ла min)1( kX при более высоких отношениях сигнал-шум.  

 
а) 

 
б) 

Рис. 1. Зависимости случайных погрешностей  
оценок частоты от отношения сигнал-шум  

SNR (дБ) – α̂σ  ( ); α̂σ  ( ); α̂σ  ( );  

срα̂σ   ( ) при α = 0 (а) и α = 0,5 (б) 

Случайные шумовые погрешности  
оценок амплитуды и фазы сигнала 

Базовыми для амплитуды и начальной фазы веще-
ственного гармонического сигнала являются оценки, 
определяемые по одной ЧВ kX  наибольшей ампли-
туды [2]: 

 )α̂(/2ˆ
))(и( WNXX kkm  ; 

  α̂π2/π)λ(argˆ
)и(  kk jX . 

Их случайная погрешность вызывается как непо-
средственно случайными изменениями амплитуды ЧВ, 
так и косвенно случайной погрешностью оценки частоты 
α̂ , если она априорно неизвестна.  

Относительная дисперсия оценки амплитуды сигна-
ла находится в соответствии с (1) как 

2
α

2

2

2
шк

2

2
ˆ σ

)α(α
)α(σσ














W
W

XX km

mX . (6) 

Она определяется относительной дисперсией шума 
канала (3) 22

кш
2

кш σ)α(δ kX  и дисперсией оценки часто-
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ты 2
α̂σ , влияние которой зависит от коэффициента 

)α(α
)α(

W
W


 . Вводя коэффициент   шэˆ 2)α()0( FWWQ
mX

  и 

представляя 2
α̂σ  как )(σ 22

α
2
α̂ NSNRQ  , выражение 

(6) можно привести к виду, удобному для расчета слу-
чайной погрешности оценки амплитуды при произволь-
ных значениях SNR и N:  

2/12

α

22

ˆˆ

)α(α
)α(σ










































NSNR
Q

W
W

NSNR
Q

X
mX

m

mX . (7) 

При α = 0, а также в случае, когда частота сигнала 
точно известна, второе слагаемое в (7) равно нулю и 

)(σ ˆ0αˆ NSNRQX
mXmmX




. 
Значение 

0αˆ mX
Q  для ВФ Ханна равно 3  и 

)(73,1σ
0αˆ NSNRX mmX



. 

При SNR = 3,16 (10 дБ) и N = 128 
0484,0σ

0αˆ 
mmX

X . 
При α = 0,5, без учета второго слагаемого в (7), 

5,0αˆ mX
Q = 2,04 и 057,0σ

5,0αˆ 
mmX

X . 

Степень влияния случайной погрешности оценки 
частоты при α = 0,5 определим для ВФ Ханна по значе-
нию )α(α)α( WW  = –0,667 и значению коэффициен-
та αQ = 1,243 для базовой оценки частоты (см. табл. 1). 
При тех же значениях SNR и N получим 

5,0αˆσ
mmX

X = 0,0615. 
Как видим, доминирующее влияние на случайную по-

грешность оценки амплитуды оказывает случайная по-
грешность амплитуды ЧВ kX .  

Определим случайную погрешность оценки началь-
ной фазы. Переходя от приращений начальной фазы 

ии)и( απαπ d
X
Xdd

X
Xdarctgd

k

k

k

k  , вызываемых 

изменениями амплитуды ЧВ kX  и дробной части часто-
ты α, к их дисперсиям, получим 

2
α̂

222
кш

2
ˆ σπ)(σσ  kX  . (8) 

Отсюда находится СКО оценки начальной фазы: 
2/12

α2

2

ˆ
ˆ πσ































NSNR
Q

NSNR
Q

mX
 . (9) 

При точно известном значении частоты сигнала или 
при измерении разности фаз второе слагаемое в этих 
выражениях отсутствует, и СКО оценки начальной фазы 
и относительное значение СКО оценки амплитуды сиг-
нала совпадают. Дисперсия оценки разности фаз при 
этом будет в два раза больше. 

При неизвестной частоте сигнала случайная погреш-
ность оценки начальной фазы очень чувствительна к 
случайной погрешности оценки частоты α̂σ  (коэффици-
ент 2π  во втором слагаемом (8), (9)). При исходных дан-
ных вышеприведенного примера при α = 0,5 получим 

̂σ = 0,123. 
Для уменьшения случайной погрешности оценки на-

чальной фазы нужно существенно уменьшить случай-
ную погрешность оценки частоты. 

На рис. 2 приведены полученные с помощью моде-
лирования графики зависимости от отношения сигнал-
шум случайных погрешностей оценок амплитуды (а) и 

начальной фазы (б) при α = 0 для ВФ Ханна при изме-
ренном и заданном значении частоты α.  

 
а) 

 
б) 

Рис. 2.  Зависимости от отношения сигнал-шум случай-
ных погрешностей оценок амплитуды (а) и начальной фазы 

(б) при α = 0  по измеренному ( ) и заданному 
( ) значению частоты α и средневзвешенной оценки 
по  измеренному ( ) и заданному ( ) значе-

нию частоты α  

Графики показывают достаточно слабую зависи-
мость оценок амплитуды от точности оценки частоты, 
которая сильно проявляет себя на оценке начальной 
фазы. Они хорошо согласуются с аналитическими ре-
зультатами, приведенными выше. 

На рис. 2 приведены также полученные путем моде-
лирования для ВФ Ханна графики зависимости случай-
ной погрешности от частоты для средневзвешенных 
оценок амплитуды и начальной фазы [2] при измерен-
ном и заданном значениях частоты. Как видим, они 
практически не отличаются от случайных погрешностей 
этих оценок по ЧВ наибольшей амплитуды kX .  

Проведенные исследования случайной погрешности 
интерполяционных оценок амплитуды [2] показали бли-
зость их СКО для разных видов интерполяции и соизме-
римость со случайной погрешностью оценки амплитуды 
по одной ЧВ (базовым способом).  

Можно полагать, что небольшие различия значений 
случайных погрешностей для разных спектральных оце-
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нок параметров сигнала являются следствием достаточ-
но сильной корреляционной связи амплитуд соседних 
ЧВ ДПФ, по которым они находятся.  

Применение усреднения при измерении  
параметров сигнала в шумах  

Повышение точности оценок параметров сигнала в 
шумах может быть достигнуто как путем вычисления 
ДПФ (БПФ) одной реализации сигнала большой длины 
N, так и с помощью усреднения по множеству реализа-
ций небольшой длины (числу циклов усреднения Ку). 
Применение процедуры усреднения обосновано ее бо-
лее высокой вычислительной эффективностью и гибко-
стью. Усреднение в частотной области может выпол-
няться [5]: 

– по комплексному  спектру сигнала (векторное (коге-
рентное) усреднение); 

– по амплитудному спектру сигнала; 
– по спектру мощности сигнала; 
– по амплитудному спектру или спектру мощности 

сигнала с перекрытием; 
– путем усреднения оценок параметров сигнала (ус-

реднение по параметру). 
С каждым способом усреднения связаны особенно-

сти его аппаратной поддержки (синхронизации выборки 
и ввода сигнала), которые нами не рассматриваются, 
возможности измерения начальной фазы и др. При ус-
реднении в частотной области вариации ЧВ ДПФ, по 
которым вычисляются параметры сигнала, уменьшают-
ся в Ку раз по мощности или в 

уК  раз по СКО. Разли-
чие способов когерентного и некогерентного усреднения 
проявляется на шумовых ЧВ, не содержащих сигналь-
ных составляющих. Усреднение по параметру практиче-
ски ограничивается высоким пороговым значением от-
ношения сигнал-шум при однократном измерении, при-
водящим к ошибкам обнаружения сигнала. 

При измерении частоты и амплитуды сигналов по ус-
редненным спектрам амплитуд и мощности, наряду с 
уменьшением случайной погрешности, возникает вопрос 
о смещении их оценок, вызываемом шумом.  

Смещение амплитуд ЧВ подтверждается аналитиче-
ски. Средняя амплитуда ЧВ сигнала и шума определя-

ется как 2222 1~
kkkkkk XEXEXX  , где 

NFE шэ
2
ш

2
к 4σ   – средний квадрат модуля амплитуд 

ЧВ шума. При 22 )2,01,0( kk XE   смещение усредненной 

амплитуды ЧВ сигнала и шума составляет 
)2(~ 2

см kkkkk XEXX  , а ее относительное смеще-

ние    22
шэсм )α()0(.)(2 WWNSNRFX kk  . Это сов-

падает с относительной дисперсией шума канала (3), 
которой определяются случайные вариации амплитуды 
сигнальной составляющей спектра Xk. Однако в отличие 
от относительной дисперсии шума канала, уменьшаю-
щейся при усреднении спектров, относительное смеще-
ние сигнальной составляющей спектра остается неиз-
менным.  

Оценке амплитуды сигнала по ЧВ kX  соответствует 

относительное смещение )( смсм kkmXm XX  . Для 

ВФ Ханна при N=128, SNR=1 и α=0 mXm Xсм = 0,0235, 

при α = 0,5 смещение составляет 0,033. Эти данные со-
гласуются и с результатами моделирования. 

Смещение оценки частоты зависит от смещения от-
ношения амплитуд ЧВ:   11см

~αα   kk RR . Аналити-
ческое подтверждение смещения для этой оценки не 
является достаточно надежным, как и те числовые зна-
чения, полученные с помощью моделирования, которые 
соизмеримы с их СКО. 

Кроме того, эффективность усреднения (степень 
уменьшения случайной погрешности) для базовой и мо-
дифицированных оценок частоты зависит от измеряемо-
го значения α и, в частности, может существенно разли-
чаться при α = 0 и α = 0,5 или –0,5. Так, для базовой 
оценки эффективность ниже расчетной при α = 0, а для 
модифицированной базовой – при α = 0,5 или –0,5. Это 
различие связано с особенностью используемых функ-
ций измерения в области указанных значений α, там, где 
они претерпевают разрыв [1]. Для базовой оценки час-
тоты это имеет место при α = 0, а для оценок частоты по 
расширенным функциям измерения – при α = ±0,5. 

Поэтому при измерении в шумах можно сочетать  
эти оценки частоты в зависимости от измеряемого зна-
чения α.  

Особенности коррекции методических погрешностей 
при многократных измерениях в шумах  

При синхронизированном вводе реализаций сигнала, 
ДПФ которых усредняются, применимы все способы 
коррекции погрешности наложения и погрешности ин-
терполяции (для интерполяционных оценок), рассмот-
ренные в [1, 2]. В качестве первичных оценок парамет-
ров сигналов для коррекции используются их усреднен-
ные оценки. Далее алгоритмы коррекции применяются к 
каждой из считанных реализаций сигнала.   

При несинхронизированном вводе возникают про-
блемы коррекции погрешности наложения с помощью 
способов, использующих первичную оценку начальной 
фазы (второй и третий способы). В данном случае при-
емлемы первый и четвертый способы, использующие 
для коррекции первичную усредненную оценку частоты. 
Алгоритмы коррекции при этом применяются к каждой 
строке матрицы отсчетов сигнала размерностью уK  
строк и N1 = 1,5N или N столбцов.  

Следует отметить, что коррекция методических по-
грешностей при измерении в шумах целесообразна до 
определенного соотношения сигнал-шум, пока случай-
ная погрешность не является доминирующей. При слу-
чайных погрешностях, соизмеримых и больших погреш-
ности наложения и/или интерполяции, их коррекция не 
дает общего существенного улучшения оценок пара-
метров сигнала. 

Влияние начальной фазы сигнала 

Для изучения влияния случайной начальной фазы 
сигнала на рис. 3 а, в приведены графики зависимости 
от нее погрешности наложения оценок частоты (а) и 
амплитуды (в) для ВФ Ханна при k =2 и α, равных –0,5, 
0,5, –0,25, 0,25.  
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а) 

 
б) 

 
в) 

 
г) 

Рис. 3.  Графики влияния начальной фазы сигнала  
на погрешность оценок частоты (а, б) и амплитуды (в, г)  

для ВФ Ханна,  k = 2 
Вызванному наложением изменению амплитуд ЧВ 

kkk XXX 
~

)1(  при произвольной начальной фазе φ1 
отвечает, согласно [1], примерно равное по модулю  
и противоположное по знаку изменение амплитуд ЧВ 

)2()2(  kk XX   при начальной фазе  2π12  . 
Так же соотносятся и погрешности оценок частоты и 
амплитуды при начальных фазах φ1, φ2. В связи с этим 
представляют интерес погрешности наложения, усред-
ненные по множеству значений начальной фазы сигнала  
 

в пределах –π, π, графики которых приведены на  
рис. 3 б, г (графики 1). На графиках 2, 3 показаны также 
зависимости погрешности наложения, полученные ус-
реднением двух оценок, соответствующих начальным 
фазам 0; π/2 (график 2), π/4; 3π/4 (график 3), π/2; π (гра-
фик 2). Они показывают существенное уменьшение по-
грешности наложения оценок частоты и амплитуды при 
усреднении как по множеству значений начальной фазы 
в пределах 0,…± π, так и при попарном усреднении оце-
нок частоты при начальных фазах, смещенных на π/2. 
Это же относится и к оценкам начальной фазы сигнала 
и может быть использовано для коррекции погрешности 
наложения, в том числе и при измерениях в шумах.  

При начальной фазе сигнала, равновероятной в пре-
делах ± π, закон распределения зависящей от нее по-
грешности наложения оценок параметров сигнала с уче-
том графиков рис. 3 а, в близок к арксинусу [3]. При этом 
СКО случайной погрешности наложения в 2  раз 
меньше ее максимального значения (более вероятными 
являются большие значения погрешности). 

Заключение 

Результаты работы дают необходимые для практи-
ческого применения представления об эффективности 
исследуемых спектральных оценок параметров сигнала, 
об общих свойствах и различиях разных процедур ус-
реднения и о реализации измерений в шумах с усред-
нением и с коррекцией методических погрешностей. Все 
они апробированы в разработанном исследовательском 
измерительном комплексе на базе ПЭВМ [1, 2]. 
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RESEARCH OF SPECTRAL-WEIGHT 
MEASUREMENT RANDOM ERRORS  
OF SIGNALS PARAMETERS 

Glinchenko A.S., Komarov V.A., Tronin O.A. 
In work the random errors corresponding to different ways 

of spectral-weight measurement of harmonic signals parame-
ters, and also the possible ways of averaging providing their 
reduction which are realized in a measuring instrument of 
signals parameters on the base of personal computer are 
defined and compared. 
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Произведен анализ проверочных матриц нерегулярных квази-
циклических низко-плотностных кодов WPAN (IEEE 802.15.3c) стан-
дартa (QC-LDPC). Установлено, что проверочные матрицы явля-
ются квадратичными и обратимыми. В связи с этим к расчету по-
рождающих матриц применен традиционный метод с приложением 
к квазициклическим низкоплотностным кодам. Приведены методы 
кодирования и декодирания QC-LDPC кодов на основе проверочных 
матриц. Предложена аппаратура кодирования этих кодов. Пред-
ставлены результаты моделирования эффективности декодиро-
вания LDPC кодов WPAN-стандарта в канале с АБГШ для случая 
двоичной фазовой модуляции. 

УДК 681.391 

МЕТОДЫ И АППАРАТУРА КОДИРОВАНИЯ  
И ДЕКОДИРОВАНИЯ НИЗКОПЛОТНОСТНЫХ КВАЗИЦИКЛИЧЕСКИХ КОДОВ 

Кравченко А.Н., к.т.н., проектировщик систем Ubiso GmbH, Germany, e-mail: alexander.kravtchenko@ubiso.com 

 
Ключевые слова: кодирование, декодиро-

вание, низкоплотностное, LDPC коды, прове-
рочная матрица, кодовая скорость.  

Введение  
Системы связи и вещания, в частности 

беспроводные системы, часто подвержены 
помехам, в связи с чем использование поме-
хоустойчивых кодов имеет важное значение. 
Среди помехоустойчивых кодов LDPC коды, 
предложенные Галлагером [1] и позже вновь 
открытые Маккеем и Нилом [2], появляются 
как класс кодов, которые обладают эффективной способ-
ностью исправлять ошибки в каналах связи. Превосход-
ная эффективность декодирования этих кодов получает-
ся при использовании алгоритма декодирования, вычис-
ляющего итеративно распределение вероятностей в 
граф-орентированной модели, который известен в лите-
ратуре как «belief propagation algorithm» (BPA). В отечест-
венной литературе этот метод известен как алгоритм де-
кодирования с итеративным распространением доверия 
(АРД) [3]. Следует отметить, что в литературе существует 
большое количество модификаций этого алгоритма (ал-
горитмы, основывающиеся на логарифмическом отноше-
нии функций правдоподобия, упрощенные методы). Не-
которые сведения о модификациях можно найти в [11]. В 
настоящее время LDPC коды со средней пропускной спо-
собностью используются в стандартах как DVB-S2, 
WiMax(IEEE 802.16e) и WLAN(IEEE 802.11n). Более того, 
LDPC коды с высокой пропускной способностью исполь-
зуются в стандарте WPAN (IEEE 802.15.3c). Следует от-
метить, что во всех перечисленных стандартах исполь-
зуются квази-циклические низкоплотностные коды (QC-
LDPC). 

QC-LDPC коды, основные определения 

LDPC коды универсально специфицируются их про-
верочными матрицами. Проверочная матрица QC-LDPC 
кода задается как массив циркулянтов (перестановочных 
матриц) одного и того же размера. Циркулянт [4] пред-
ставляет собой квадратную матрицу )( bb , в которой 
каждая последующая строка является циклическим сдви-
гом вправо на одно место предыдущей строки. Индекс 
сдвига определяет позицию «1» в первой строке матри-
цы. Весы строк и столбцов в циркулянте одни и те же, 
скажем к примеру 1w . Для простоты можно сказать, 
что циркулянт имеет вес Хэмминга w . Если 1w , то 
циркулянт есть циклическая перестановочная матрица. 
Циркулянт полностью характеризуется его первой стро-

кой (или первым столбцом), которую называют генерато-
ром циркулянта. LDPC код определяется матрицей раз-
мера mn , где n  длина кода и m число проверочных 
бит в коде. Число имформационых бит определяется как 

mnk  . Проверочная матрица qcH QC-LDPC кода с 
размерностью ct , где tbn  и cbm  , может 
быть построена путем соединения ct  циклических пе-
рестановочных матриц размерности )( bb . 

Матрица qcH QC-LDPC кода для двух натуральных чи-
сел t  и c  с tc может быть определена как массив 
циркулянтов ji,A в поле )2(GF : 























tc,c,2c,1

t2,2,22,1

t1,1,21,1

qc

AAA

AAA
AAA

H









  (1)  

Структуру QC-LDPC кода можно определить на осно-
ве его проверочной матрицы в циркулянтной форме, оп-
ределенной формулой (1). На основе этой формы, каж-
дая кодовое слово ν может быть разделено на секции 

),,,( 21 t ν , и каждая секция j включает b компо-
нент (бит). Для tj 1 , b компонент j -ой секции со-
ответствуют b столбам j -го столбца циркулянта в qcH .  

Анализ проверочных матриц и метод кодирования 

LDPC коды, используемые в системе WPAN [5], явля-
ются систематическими нерегулярными QC-LDPC кода-
ми. Табл. 1 для примера иллюстрирует проверочную 
матрицу LDPC кода с кодовой скоростью R = 7/8. 

Индекс -1 определяет нулевую перестановочную мат-
рицу (матрица состоит из одних нулей). Проверочная 
матрица состоит из двух частей  21qc HHH  , где 

1H субматрица соответствует информационным битам, и 
2H представляет проверочные биты кодового слова. Ко-

довое слово должно удовлетворять уравнению 
0 T

qc νH . 
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Таблица 1. Проверочная матрица LDPC кода с кодовой скоростью R = 7/8 

Анализ проверочных матриц всех кодов показывает, 
что 2H  - части матриц qcH  квадратичны и обратимы, в 
том числе и для LDPC кода с R=7/8. В этом случае для 
расчета порождающей матрицы qcG  может быть исполь-
зован традиционный метод [6] с применением к QC-LDPC 
кодам. Исходя из этого, субматрицу 2H можно предста-
вить в виде 





























c,t2cc,t1cc,t

2,t2c2,t1c2,t

1,t2c1,t1c1,t

2

AAA

AAA
AAA

H


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



 (2) 

Порождающая матрица может быть представлена как 






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










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2
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GGGIOO
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G

G
G

G


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 PI c)b(t , (3) 

где I  - единичная матрица размерности bb , O  - ну-
левая матрица размерности bb  и ji,G  - циркулянты  
с cti 1 и cj 1  и размерностью bb .  

Порождающая матрица (3) состоит из двух частей: 
левой части c)b(tI   и правой части P . Левая часть матри-
цы c)b(tI  с bctbct )()(   представляет собой единич-
ные матрицы, расположенные на главной диагонали, а 
правая часть - массив циркулянтов. Представление кода 
в форме (3) является систематическим представлением 
[6]. Левая часть отображает информационные биты кодо-
вого слова, правая часть - его проверочные биты. Необ-
ходимым и достаточным условием для существования 
порождающей матрицы qcG  является условие 

OGH T
qcqc  . Допустим ji,g  представляет собой генера-

тор циркулянта ji,G . Когда ji,g  известны, можно сформи-
ровать все циркуланты порождающей матрицы qcG . 

Таким образом qcG  характерезируется полностью 
группой )( ctc   генераторов. Допустим )0,,0,1( u  
есть группа из b бит с ‘1’ в первой позициии и 

)0,,0,0( 0  - группа, которая содержит только нули. 
Для cti 1  первый ряд субматрицы iG определяет-
ся следующим образом 

)ggg00u0(0g ci,i,2i,1i  , (4) 

где группа uнаходится в i - ой позиции ig .  
Обозначим )( ci,i,2i,1 ggg iz  и  TT

ic,
T

i1, AAH )(
1
i . 

Тогда выражение 0gH T
iqc  дает следующее равенство: 

0zHuH T
i2

T )(
1

i . (5) 

Поскольку 2H есть квадратная матрица и имеет пол-
ный ранг, то она обратима. Тогда из (5) следует 

T(i)
1

1
2

T
i uHHz  . (6) 

Решение (6) для cti 1  дает все генераторы 
ji,g  порождающей матрицы qcG . 
Обозначим ),,,( )(21 bctaaa  a как информацион-

ную последовательность бит bct )(  , подлежащих 
кодированию. После деления информационых бит на 
секции )( ct   равной длины )a,,a,(aa ct21   , кодо-
вое слово можно представить в форме qcaGv  , ко-
торое имеет систематическое представление: 

)p,,p,p(a,v c21  . Здесь c21 p,,p,p   - секции рав-
ной длины b , где каждая секция представляет собой 
проверочные биты ),,,( ,2,1, bjjj ppp jp . Провероч-
ные биты в каждой секции вычисляются в соответст-
вии с выражнием 

jc,tctj2,2j1,1j GaGaGap   . (7) 

На основании рассмотренного метода были вы-
числены генераторы для всех порождающих матриц 
стандарта. Например, рис. 1 иллюстрирует генерато-
ры, вычисленные для LDPC кода с кодовой скорос- 
тью R=7/8. 

  0  000200  000011  01100c  048088    14  000001  005000  104028  028a88 
  1  001000  000208  008031  01904c    15  000200  000000  004004  105020 
  2  000008  009000  020248  048071    16  000400  000012  012009  043094 
  3  000010  010008  049080  0a02c8    17  000004  004400  010032  032029 
  4  000004  004200  014021  020004    18  000001  001004  000408  01803a 
  5  001000  00000c  00c220  01c061    19  000010  010001  041084  080488 
  6  004000  001020  02008c  02c320    20  000020  020020  0a0120  1e0000 
  7  000200  004001  000024  021084    21  040000  000220  020821  0a1121 
  8  100000  000808  00a044  0640c4    22  000020  060000  080320  120921 
  9  000080  180000  000c09  00a446    23  000020  020020  0e0100  180220 
10  000040  040080  080200  000e08    24  000020  020010  090900  040184 
11  000008  008040  0600c0  0c0240    25  100000  000820  022014  094904 
12  100000  000a00  002004  000000    26  000800  100004  004830  026034 
13  004000  100020  020a80  022104    27  000010  010800  140084  0848b0 

Рис. 1.  Генераторы порождающей матрицы для LDPC кода с R=7/8 
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Рис. 2.  Структура кодера 

Представление qcG  в виде генераторов очень прак-
тично при разработке аппаратуры. В основе кодера  
лежит циклический сдвигающий регистр, который перво-
начально загружается генератором и в процессе после-
довательных сдвигов реализует циркулянт. Рис. 2 пред-
ставляет структуру кодера. Кодер передает инфор-
мационные биты на выход, как биты кодового слова.  
Одновременно кодер вычисляет проверочные биты 

),,,( ,2,1, bjjj ppp jp  путем последовательного выпол-
нения умножения циркулянтов на группы информацион-
ных бит. Непосредственное осуществление матричного 
умножения показано на рис. 2, как это предлагает Лин [7]. 

Циклические сдвигающие регистры, каждый длины b , 
загружаются генераторами (первая строка рис. 1). Для 
каждого информационного бита ))(,,1( bctmam   , 
в свою очередь, эти регистры циклически сдвигаются 
один раз. Если ma = 1, то выполняется операция XOR и 
результат загружается в выходной регистр (проверочные 
биты). Когда операция перемножения циркулянтов на 
информационные биты группы завершена, следующие 
генераторы cggg ,12,11,1 ,,,   загружаются в регистры 
сдвига, и операция кодирования повторяется. Процесс 
кодирования завершается, когда последняя группа цир-
кулянтов (27, рис. 1) перемножается на последнюю группу 
информационых бит (27). После кодирования все прове-
рочные биты находятся в выходном регистре. 

Декодирование QC-LDPC кодов 

Для декодирования QC-LDPC кодов широко использу-
ется алгоритм послойного декодирования (layered deco-
ding), развитый в работах [8-9]. Применение этого алго-
ритма для декодирования кодов в стандартах DVB-S2, 
WiMax(IEEE 802.16e) и WLAN(IEEE 802.11n) изложено  
в работе [10]. В настоящей работе этот алгоритм при-
менен для декодирования кодов стандарта WPAN  
(IEEE 802.15.3c). Коротко остановимся на особенностях 
алгоритма: 

1. Декодер, спроектированный при использовании это-
го алгоритма, требует меньшего объема памяти чем 
стандартый декодер, реализирующий стандартный двух-
фазный метод декодирования – «сумма произведение» 
(two-phase message-passing, TPMP algorithm) [10]. 

2. Скорость сходимости алгоритма существенно выше 
чем у «TPMP» (алгоритм выполняет меньше итераций  
 

для достижения равной эффективности декодирования).  
При описании алгоритма воспользуемся метрикой, на-

зываемой логарифмическим отношением функций прав-
доподобия (log-likelihood ratio - LLR), которая определяет-
ся выражением  













)1|(
)0|(ln)|(

xyp
xypyxLLR .  

Допустим, ],...,,[ 21 nxxxx   обозначает кодовое сло-
во, которое модулируется при использовании двоичной 
фазовой модуляции, и модулированные значения х пере-
даются по каналу с белым аддитивным гауссовым шумом 
(АБГШ). Допустим ],...,,[ 21 nyyyy   обозначает входную 
последовательность принятых сигналов (символов). Де-
модулятор принимает входную последовательность сиг-
налов и вычисляет соответствующие LLR значения

 

для: 
nj ,...,2,1  

















)1|(
)0|(

ln)|(
jj

jj
jjj xyp

xyp
xyLLR . (8) 

Обычно при двоичной биполярной передаче по каналу 
LLR значения вычисляются как  

jj y
2

2


  (9) 

где 2 - дисперсия АБГШ. 
При описании алгоритма воспользуемся следующими 

обозначениями: 
j  - «LLR» значение принятого j-го символа, ][kRij  – 

внешние (extrinsic) «LLR» значения, ][kQij  – внутренние 
(intrinsic) «LLR» значения, j - апостериорные «LLR» зна-
чения. 

Выполнение алгоритма осуществляется в следующем 
порядке: 

1. Инициализация:   

jjijR  00 ,0 . (10) 

2. Горизонтальное сканирование (check node up- 
date rule): 

)1()1()(   k
ij

k
j

k
ji RQ ; (11) 

|}|{)( )(
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)()(
''
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k
ijjiRj
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k
ij

k
ij QMINQsignR




  ; (12) 

)()()( k
ij

k
ji

k
j RQ  , (13) 

где k  – текущая итерация. 
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Рис. 3. Еффективность декодера для кодовых скоростей – 1/2, 3/4, 7/8

Твердое решение декодера (hard decision) после каж-
дой итерации осуществляется на основе проверки усло-
вия - 1 , если 0)(  k

j , иначе 0 . 
Шаг 2 выполняется до тех пор, пока не выполнится 

условие - 0 T
qc νH или будет достигнуто максимальное 

значение итераций. При вычислении ][kRij используется 
метод, основанный на минималиной сумме ( sumMin  - 
аппроксимация) [11]. Данный алгоритм хорошо реализи-
руется в аппаратуре декодера [12]. На рис. 3 представле-
ны резултаты моделирования эффективности декодиро-
вания LDPC кодов WPAN-стандарта в канале с АБГШ для 
случая двоичной фазовой модуляции. 

При моделировании декодера использовалась ариф-
метика с фиксированной запятой. Для представления 
мягких решений (LLR значений) демодулятора и сообще-
ний внутри декодера использовался прямой код с числом 
разрядов b = 8. 
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METHODS AND APPARATUS FOR 
ENCODING AND DECODING  
QUASI-CYCLIC LOW DENSITY  
PARITY-CHECK CODES 

Kravchenko A.N. 

The analysis of the parity check matrices of irregular 
quasi-cyclic low-density codes (QC-LDPC) of WPAN (IEEE 
802.15.3c) standard is performed. It is established that the 
parity check matrices are quadratic and invertible. In this con-
nection, for the calculation of generator matrices can be used 
the traditional method with application to quasi-cyclic low-
density codes.  

The encoding and decoding methods are proposed 
based on the parity check matrices. The apparatus of a 
hardware encoding of these codes are suggested. Result of 
performance simulation of the decoder for QC-LDPC codes 
of WPAN standard over AWGN channel is presented. 
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Рассмотрены алгоритмы оценки частотного смещения в сис-
теме синхронизации OFDM сигналов во временной и частотной 
областях. В результате сравнительного анализа представленных 
алгоритмов в многолучевых каналах были сделаны выводы о точ-
ности получаемых оценок смещения несущей частоты и о возмож-
ностях практического применения подобных методов в системах 
с OFDM.  

УДК 621.3.018.51 

СРАВНИТЕЛЬНЫЙ АНАЛИЗ АЛГОРИТМОВ ЧАСТОТНОГО  
ДЕТЕКТИРОВАНИЯ В СИСТЕМАХ С OFDM 

Овинников А.А., аспирант Рязанского государственного радиотехнического университета,  
e-mail: ovinnikovalexey@gmail.com; 
Бакке А.В., к.т.н., доцент Рязанского государственного радиотехнического университета,  
e-mail: usr37ru@yandex.ru 

 
Ключевые слова: мультимедийное 

вещание, многолучевой канал, частотное 
детектирование, синхронизация, мульти-
плексирование.  

Введение  
Большинство современных телекоммуни-

кационных систем мобильной связи и цифрового мульти-
медийного вещания используют в основе радиоинтер-
фейса физического уровня технологию ортогонального 
частотного разделения с мультиплексированием потока 
данных (OFDM). Обеспечивая высокую спектральную 
эффективность, устойчивость к многолучевому распро-
странению и межсимвольной интерференции, технология 
OFDM при этом демонстрирует весьма существенную 
чувствительность к относительно небольшим частотным 
сдвигам между принимаемым сигналом и гетеродином 
приемного устройства.  

Этот сдвиг проявляется в смещении всех поднесущих 
OFDM сигнала на величину рассогласования (carrier 
frequency offset - CFO), что может быть вызвано как рас-
стройкой задающих генераторов приемного и передаю-
щего устройств, так и эффектом Доплера. Возникающее 
частотное рассогласование является причиной снижения 
эффективности функционирования приемника OFDM, 
состоящее в росте числа срывов синхронизации и в су-
щественном увеличении вероятности битовой ошибки.  

Для устранения этой проблемы в системах связи с 
OFDM применяются различные алгоритмы [2-11], как 
правило, основанные на содержащейся в OFDM сигнале 
избыточной информации: специальных вспомогательных 
символах [6] или циклическом префиксе [3,5,11]. Эффек-
тивно решая рассматриваемую проблему, подобные  
алгоритмы, вместе с тем, не могут применяться в систе-
мах с высокой спектральной эффективностью, в составе 
которых может отсутствовать подобного рода избыточ-
ность [1].  

Основная цель настоящей работы состоит в сравни-
тельном анализе эффективности функционирования 
наиболее распространенного способа оценки частотного 
сдвига, использующего циклический префикс, с методом 
оценки, основанным на анализе статистических свойств 
принимаемого сигнала OFDM. Последний метод не тре-
бует наличия в структуре сигнала OFDM циклического 
префикса или каких-либо вспомогательных символов и, 
следовательно, может быть применен в OFDM системах 
с высокой спектральной эффективностью. 

Определение CFO на основе статистических  
характеристик OFDM сигнала  

В простейшем случае одиночный OFDM символ во 
временной области можно представить в виде суммы  
из N гармонических сигналов с частотами k , Nk ,1 , 
каждый из которых взвешен комплексным квадратурно-
модулированным отсчётом )(kx  [10]: 
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где MT  – период следования комплексных отсчетов )(kx , 

M
k NT

kfk 


22   – частота k-й поднесущей, 

MNTf 1  – расстояние между поднесущими, 

)()( MNTtrecttg   – функция, формирующая огибаю-
щую OFDM символа. Нетрудно заметить, что (1) с точно-
стью до постоянного множителя совпадает с выражением 
обратного преобразования Фурье, что означает непо-
средственное использование этого преобразования или 
его быстрых форм для практического формирования 
OFDM сигналов. Фурье преобразование от )(tg  пред-
ставляет собой свертку функции sinc с дельта-функцией 

)( kff   и для k-й поднесущей может быть представле-
но в виде: 
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При демодуляции OFDM символа над принятым сиг-
налом выполняется прямое преобразование Фурье. При 
этом, случаю совпадения опорных частот в приемном 
устройстве с реальными значениями поднесущих 

k ( Nk ,1 ) в OFDM сигнале будут соответствовать 
максимальная амплитуда выделяемых сигналов всех 
поднесущих и отсутствие их взаимного влияния (рис.1). 
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Рис.1 

Если между опорными частотами приемного устрой-
ства и значениями поднесущих в принимаемом OFDM 
сигнале имеется рассогласование ff k  , то получае-
мые в результате демодуляции символы )(~ kx  будут ис-
кажены интерференцией (рис.1, справа). 

Амплитуда интерференционной составляющей на n-й 
поднесущей при наличии рассогласования ff k   будет 
определяться как  

)()(~ ffSkxI n
nk

kn  


.  

Поскольку комплексные отсчеты принятого квадра-
турно-модулированного сигнала )(~ kx  являются случай-
ными величинами, то и амплитуда интерференционной 
составляющей на n-й поднесущей nI  также будет слу-
чайной величиной. Дисперсия интерферирующих подне-
сущих может быть представлена выражением [11]:  





nk

nkkxI ffS
n

22
)(

2 )( ,  

где 2
)(kx  - дисперсия отсчетов )(~ kx . Предполагая, что 

)(~ kx  поступают из канала связи с гауссовским белым 
шумом с дисперсией 2

n , нетрудно заметить, что наличие 
интерференционной составляющей в спектре OFDM сиг-
нала приводит к отклонению формы закона распределе-
ния спектральных отсчетов от нормального с тенденцией 
уплощения вершины распределения [10] пропорциональ-
но росту f  (рис.2). Это обстоятельство позволяет ис-
пользовать для оценки величины частотного смещения 

f  коэффициент эксцесса, отражающий степень остро-
вершинности эмпирического распределения по отноше-
нию к нормальному. 

 
Рис. 2. 

В простейшем случае, алгоритм оценки частотного 
смещения, основанный на использовании коэффициента 
эксцесса ( )(sJ ) (далее алгоритм ST), можно представить 
в следующем виде [10]:  

 )(minˆ
),(

sJ
NNs 

 , (3) 

,)()(~
1

)(2
,  


N

n

ksfj
isi

nenrkx    

 
   .

/

/~
)( 2

1 1

2

,

1 1

4

,

 
 

 

 
L

i

N

k si

L

i

N

k si

Lkx

Lkx
sJ


 (4) 

где ̂  - нормированное к f  значение частотного сдвига; 
N – общее количество поднесущих в OFDM символе,  
L – количество символов OFDM, используемых для оцен-
ки, )(kri

  - комплексные отсчёты i – го символа OFDM 
после процедуры удаления циклического префикса,  
s – величина варьируемого частотного сдвига. 

С целью упрощения расчетов для нахождения (3) 
можно воспользоваться методом аппроксимации (4)  
кривыми [10]. Для этого необходимо вычислить значения 
(4) для трех разных последовательностей )(~

, kx si : непо-
средственно принятой - )0(J  и смещенных на величину 

4/f  относительно fkf k   ( Nk ,1 ) - )4/1(J , 
)4/1(J . В этом случае решение (3) можно определить в 

виде [10]: 
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где   2/)4/1()4/1(  JJb , )0(Jba  . 

Определение CFO на основе  
использования циклического префикса  

Согласно [5], с целью нахождения ̂  для каждого 
принятого OFDM символа необходимо определить мак-
симум следующей функции (далее алгоритм ML): 
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)12(,1  gNi  (6) 

где оператор   обозначает аргумент комплексного  
числа, 







1

0

* )()()(
gN

k

Nikrikri , (7) 







1

0

22 )()(
2
1)(

gN

k

Nikrikri , (8) 

22
)(

2
)(

nkx

kx







 , (9) 

где )(kr  - отсчеты принятого OFDM сигнала во времен-
ной области. Функция γ (i) определяет взаимную корре-
ляцию между Ng отсчётами циклического префикса и со-
ответствующей части OFDM символа, а )(i  позволяет 
компенсировать влияние на решение средней мощности 
сигнала. Количество отсчётов на один OFDM символ оп-
ределяется параметром N. Из (6) следует, что ),ˆ( i  
достигает максимума при выполнении равенства  

max2
1ˆ 


  . (10) 

Связь нормированной оценки ̂  с искомым значением 
частотного сдвига MLf̂  определяется следующим выра-
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жением [11]: 

f
N

NN
f g

ML 


 ̂
)(ˆ . (11) 

Эксперимент 
Моделирование алгоритмов оценивания частотной 

нестабильности было выполнено в среде Matlab. В каче-
стве исследуемых OFDM сигналов использовались сим-
волы длительностью Ts=2,25 мс, включая циклический 
префикс Tg = Ts/8, состоящие из 256 поднесущих с 

f =440 Гц и модуляцией QPSK на каждой поднесущей. 
В качестве каналов связи использовались модели 

многолучевого стационарного канала связи с аддитивным 
белым гауссовским шумом (АБГШ), нормированные про-
фили которых представлены на рис. 3. Вычисление зна-
чения частотного сдвига выполнялось для двух рассмот-
ренных выше методов. С целью повышения достоверно-
сти результатов использовалось усреднение оценки 
сдвига частоты по L = 10000 OFDM символам. 

Точность определения оценок смещения частоты  
рассчитывалась в соответствии со следующим выраже-
нием [9]: 

 
,

ˆ

2
1

2

fN

ff
e

экс

N

i
ii

экс



 
   (12) 

где if и if̂ - истинное и вычисленное в ходе экспери-
мента значения частотного сдвига. 

                         
Рис. 3. а) двухлучевая модель; б) экспоненциальная модель 

 
Рис. 4. 

Графики зависимости нормированной среднеквадра-
тичной ошибки е оценки смещения частоты от отношения 
сигнал-шум в канале связи для рассматриваемых мето-
дов представлены на рис. 4. Из анализа полученных за-
висимостей можно сделать вывод о том, что применение 
алгоритма ST в каналах с АБГШ по сравнению с ML даёт 
выигрыш в ОСШ порядка 10 дБ при нормированной СКО 
определения частотного сдвига е = 10-5. В 2-х лучевом 
канале алгоритм ST оказывается значительно эффектив-
нее и даёт в 100 раз более точную оценку смещения час-
тоты, однако с увеличением количества лучей оба иссле-
дуемых алгоритма дают сопоставимые результаты.  

Заключение  
В настоящей статье проведено исследование точности 
определения частотного смещения OFDM сигнала по 
двум методам оценки. Был приведён сравнительный ана-
лиз представленных алгоритмов для различных моделей 

многолучевых каналов с АБГШ. Показано, что в условиях 
АБГШ и двухлучевой модели канала связи метод оценки 
частотного смещения, основанный на расчете коэффи-
циента эксцесса, предоставляет несомненное преимуще-
ство по сравнению методом оценки, основанным на цик-
лическом префиксе. Это наблюдение позволяет сделать 
вывод о том, что алгоритм ST может с успехом быть  
применен для решения задачи оценки частотного смеще-
ния в системах с OFDM, не использующих циклический  
префикс. 
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RELATIVE ANALYSIS OF FREQUENCY 
DETECTION ALGORITHMS  
IN OFDM SYSTEMS 

Ovinnikov A., Bakke A. 
Two algorithms of carrier frequency offset estimation in 

time, based on the redundant information contained within the 
cyclic prefix, and “blind” assay in frequency domain for OFDM 
signal are considered. Analysis of there efficiency in different 
multipath channels allows to suppose that this synchroni-
zation techniques may be used in practical systems with a 
small modifications. 
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Рассмотрены модели нелинейных компенсаторов: многомерный 
полином, двухслойный персептрон, сеть Элмана, нейронная модель 
Гаммерштейна. Показано, что нейронный компенсатор с рекур-
рентной моделью Гаммерштейна, применяемый для подавления 
нелинейных искажений сигналов в Винеровском канале связи, пре-
восходит модели-аналоги по точности обработки сигналов и про-
стоте реализации. Представлены оценки точности компенсации 
при действии в канале связи гауссовского шума.  

УДК 621.396.4 

СИНТЕЗ КОМПЕНСАТОРОВ НА ОСНОВЕ НЕЙРОННОЙ СЕТИ ГАММЕРШТЕЙНА 

Соловьева Е.Б., д.т.н., завкафедрой теоретических основ электротехники Санкт-Петербургского государст-
венного электротехнического университета «ЛЭТИ» им. В.И. Ульянова (Ленина), e-mail: selenab@hotbox.ru. 

 
Ключевые слова: нелинейный компен-

сатор, нейронная сеть, персептрон, модель 
Гаммерштейна, канал связи.  

Введение  
Нелинейные искажения порождают мно-

гие нежелательные эффекты и являются 
причиной ухудшения ряда показателей 
качества радиоэлектронных систем. Вызы-
вая появление высших и интермодуляционных состав-
ляющих в реакции устройств, они ухудшают качество 
звучания электроакустической аппаратуры, создают 
препятствия на пути решения проблемы электромагнит-
ной совместимости в приборостроении, снижают точ-
ность воспроизведения сигналов, помехозащищенность, 
разрешающую и пропускную способности в системах 
связи, технике СВЧ и других областях радиотехники. 

Традиционные методы борьбы с нелинейными иска-
жениями, такие, как линейная инверсия, линеаризация 
характеристик отдельных нелинейных элементов и т. п., 
не всегда эффективны, что обусловлено высокой степе-
нью интеграции технических устройств, расширением 
области задач прецизионной обработки сигналов. 

На практике предпочтение отдается методам нели-
нейной компенсации, применение которых позволяет 
повысить качество технических устройств при заданном 
уровне развития технологии их производства. Методы 
синтеза компенсаторов можно разделить на два класса:  

– методы слепой линеаризации, выполняемой без 
«обучения» компенсатора. К данным методам относят-
ся: инверсия высокого порядка, метод фиксированной 
точки, корней уравнения Вольтерры, итерационно-
операторным методом [1].  

– методы линеаризации устройств с «обучением» 
компенсатора, основанные на применении функцио-
нальных рядов и полиномов [1], [2]; нейронных сетей 
(персептронных [3], [4], рекуррентных [5], [6], радиаль-
ных [7] и т. д.). 

Нелинейный компенсатор (НК) может быть установ-
лен либо на выходе искажающей системы (посткомпен-
сатор), либо на ее входе (предкомпенсатор). Сформу-
лируем задачу синтеза НК.  

Пусть нелинейная система (НС) описана оператор-
ным уравнением 
    nxHny  ,  

где  nx ,  ny  – входной и выходной сигналы НС соот-
ветственно, H – нелинейный оператор системы. Необ-
ходимо построить нелинейный оператор F  компенса-
тора, действующий на операторное уравнение НС так, 
чтобы выполнялись соотношения: 

             nxnxRnxHFnyFnx ~  (1) 
в случае посткомпенсатора; 

          nxnxRnxFHnx ~   
в случае предкомпенсатора. Здесь R   линейный опе-
ратор результирующей системы (каскадного соединения 
НС и НК либо НК и НС). Для простоты преобразований 
полагаем: 1R . 

Таким образом, цель компенсации  ввести нели-
нейный оператор F  так, чтобы результирующая систе-
ма описывалась линейным оператором R . 

В работе предлагается использовать нейронную мо-
дель Гаммерштейна для компенсации нелинейных ис-
кажений сигналов в цифровом канале связи (КС), опи-
сываемом низкочастотной моделью Винера; выполняет-
ся сравнение моделей НК по точности восстановления 
сигналов и вычислительным затратам на компенсацию. 

Полиномиальная и нейронные  
модели компенсаторов 

Операторные методы синтеза НК инвариантны  
к схеме подключения компенсатора, поэтому рассмот-
рим нелинейные модели НК на примере посткомпенса-
тора с уравнением (1). 

Многомерный полином (МП) [1], [2]: 

      nyPnx I ~  

        
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где I  – степень полинома, mIIII  ...21 . 
Двухслойный персептрон (ДП) [3], [4]:   

 )()(~ 2 nuGnx  ,  

где 



I

k
kk ncnu

0

)1()2( )(net)( ; 1)(net )1(
0 n ; 

 )()(net )1()1( nuGn kk  ; 



m

l
lklk nywnu

0

)1( )()( , Ik ...,,2,1 ; 

I  – число нейронов в скрытом слое; G  – функция акти-
вации (гиперболический тангенс). 

Блок-схема ДП изображена на рис. 1. 
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Рис. 1. 

Нейронная сеть Элмана (НСЭ) [8], описываемая 
уравнением 
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имеющая структуру, изображенную на рис. 2. 

 
Рис. 2. 

Нейронная модель Гаммерштейна (НМГ) [9]: 
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памяти модели. 
Подобно НМГ строится нейронная модель Винера 

(НМВ) [9], в которой каскадно соединены линейная ре-
курсивная цепь и безынерционная нелинейность. Отме-
тим, что в НМГ очередность следования указанных час-
тей обратная. 

Вектор воздействий для ДП, МП, НСЭ и НМГ часто 
формируется с помощью линии задержки, на выходе 
которой вектор )(ny  имеет вид 

  )(...,),(),(),()( 210 nynynynyny m


 

 ))1((...,),1(),(,1  mnynyny , (2) 
где )1( m  – длина памяти. 

НСЭ, НМГ, НМВ являются рекуррентными нейрон-
ными моделями компенсаторов. 

Блок-схема НМГ показана на рис. 3. 

 
Рис. 3. 

Компенсация нелинейных искажений сигналов  
в модели Винера канала связи 

Модель Винера КС описывает каскадное соединение 
двух блоков [6]:  

– линейной динамической цепи с передаточной 
функцией  

1)5059,03796,0()7589,00119,1()(  zjjzH ; 
– безынерционной нелинейности 

)()()()( 3
3

2
21 ndndndny   , 

где )(n , )(ny  – выходные сигналы линейного блока и 
модели Винера КС соответственно; 11 d ; 2,02 d ; 

1,03 d . 
Для компенсации нелинейных искажений сигналов 

в модели Винера КС использованы: ДП ( 5m ),  
МП ( 10m ), НСЭ ( 7m ), НМГ ( 1m , 1 ba RR ). 

Исследования выполнены на классах низкочастот-
ных сигналов с восьмипозиционной фазовой модуляци-
ей (8PSK) и четырехпозиционной квадратурной ампли-
тудной модуляцией (4QAM). 

При компенсации нелинейных искажений сигналов 
оценивались: 

– равномерная погрешность 

     nxnxn  ~ ,  ;, QQn n  

– максимальная абсолютная погрешность 

 
 n

QQnm
n


,

max


 ; 

– среднеквадратичная погрешность 

 



Q

Qnn n

n
QQ

21  , 

где 3nQ , 1000Q , )(nx  – низкочастотная огибаю-
щая модулированного входного сигнала КС. 

При 8PSK-воздействии КС зависимости )(Im  и 
)(I , полученные разными моделями компенсаторов: 

ДП (кривая 1), МП (кривая 2), НСЭ (кривая 3), НМГ (кри-
вая 4), показаны на рис. 4, а, б соответственно. При 
4QAM-воздействии КС аналогичные кривые представ-
лены на рис. 5, а, б. 

На рис. 6, а–г при 8PSK-воздействии КС изображены 
созвездия выходных сигналов следующих моделей ком-
пенсаторов: ДП с 5I , 5m ; МП с 3I , 10m ; 
НСЭ с 5I , 7m ; НМГ с 3I , 1 ba RR  при 

 )(,1)( nyny 


 ( 1m  в (2)). В центре комплексных 
плоскостей на рис. 6 изображены равномерные погреш-
ности  n ,  ., QQn n  
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а) б) 

Рис. 4. 

 
а) б) 

Рис. 5. 

 
 а) б) в) д) 

Рис. 6. 
Из анализа рис. 4–6 следует, что НМГ с 3I , 

1 ba RR , 1m  дает наименьшие погрешности ком-
пенсации в равномерной и среднеквадратичной метри-
ках.  

В табл. 1 указано число параметров в используемых 
моделях компенсаторов. 

Таблица 1.Число параметров  
в моделях компенсаторов 

ДП  
с 5I , 

5m  

МП  
с 3I , 

10m  

НСЭ  
с 5I , 

7m  

НМГ  
с 3I , 

1 ba RR , 
1m  

36 286 66 16 

Из табл. 1 видно, что НМГ является более простой 
моделью по сравнению с ее аналогами. 

Компенсация нелинейных искажений сигналов в низ-
кочастотной модели Винера выполнена при действии в 
КС аддитивной комплексной гауссовской помехи )(n . 
Компенсаторы синтезированы в виде ДП, МП и НМГ 

(НСЭ исключена из рассмотрения, поскольку не обеспе-
чивает высокую точность компенсации, см. рис. 4–6). 

В табл. 2, 3 представлены среднеквадратичная по-
грешность   и частота появления ошибочных битов 
BER (Bit Error Rate), вычисляемая по формуле: 

MQQ
q

n 2log)(
BER


 , 

где q  – количество ошибочных битов в последователь-
ности, полученной при детектировании выходного сиг-
нала )(~ nx  компенсатора;  nQQ   – длина последова-
тельности )(~ nx ; M – позиционность модуляции, 8M  
при 8PSK и 4M  при 4QAM. Значения   и BER указа-
ны при разных SNR, где SNR – отношение сигнал/шум 
(Signal to Noise Ratio), дБ: 

    









 



Q

Qn

Q

Qn nn

nnx 22 /~lg20SNR  . 

Как следует из анализа табл. 2, 3: 
При 8PSK-воздействии канала связи 
– НМГ дает более высокую точность компенсации по 
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сравнению с другими рассмотренными моделями; 
– указанный результат сохраняется при действии в 

КС гауссовской помехи с 20SNR   дБ; при 
20SNR   дБ погрешности, полученные НМГ, ДП и МП 

приблизительно одинаковые; 
– на практике целесообразно использовать НМГ, так 

как она более проста по сравнению с моделями-
аналогами. 

При 4QAM-воздействии канала связи 
– НМГ и МП дают одинаковую точность компенсации, 

более высокую по сравнению с ДП и НСЭ; 
– указанный результат сохраняется при действии в 

КС гауссовской помехи с 25SNR   дБ. В этом случае 
целесообразно применять НМГ –более простую модель 
компенсатора, чем МП; 

– при 25SNR   дБ меньшую погрешность компен-
сации обеспечивает ДП. 

Таблица 2.   и BER  
при 8PSK-воздействии КС 

ДП с 5I , 5m ; 
МП с 3I , 10m  

НГМ с 3I ,  
1 ba RR , 1m  

 
SNR, 

дБ 
 , 

310  
BER, 

210  
 , 

310  
BER, 

210  
10 6,09 6,22 6,02 6,02 
15 3,81 0,98 3,74 0,94 
20 2,31 0 2,20 0 
25 1,43 0 1,26 0 
30 1,03 0 0,76 0 
35 0,82 0 0,48 0 

Таблица 3.   и BER  
при 4QAM-воздействии КС 

ДП  
с 5I , 5m  

МП с 3I , 10m ; 
НГМ с 3I , 1 ba RR , 

1m  

 
SNR, 

дБ 

 , 310  BER  , 310  BER, 210  
10 2,15 0 4,39 0,91 
15 0,47 0 2,49 0 
20 0,90 0 1,37 0 
25 0,72 0 0,82 0 
30 0,66 0 0,53 0 
35 0,66 0 0,36 0 

Заключение 

Наряду с хорошо известными полиномиальными мо-
делями Винера и Гаммерштейна, в которых безынерци-
онная нелинейность описывается полиномом, сущест-
вуют нейронные типы указанных моделей, содержащие 
нейронную сеть в качестве безынерционной нелинейно-
сти. Нейронные модели Винера и Гаммерштейна вклю-
чают также линейную динамическую цепь, в общем слу-
чае являющуюся рекурсивной системой. В результате 
модели Винера и Гаммерштейна могут быть построены 
в виде рекуррентных нейронных сетей.  

В процессе исследований установлено, что компен-
сатор в виде нейронной модели Гаммерштейна, приме-
няемый для подавления нелинейных искажений сигна-
лов в Винеровском канале связи, превосходит традици-
онные полиномиальные и нейронные модели по точно-
сти обработки сигналов и простоте реализации.  

Литература 
1. Соловьева Е. Б. Макромоделирование нелиней-

ных цепей и синтез операторов.– СПб.: Изд-во СПбГЭТУ 
«ЛЭТИ», 2010. 

2. Соловьева Е. Б. Компенсация нелинейных иска- 
жений сигналов в каналах связи методом расщепления 
// Цифровая обработка сигналов.– 2005.– № 4.– С. 2–8. 

3. Martens J.-P., Weymaere N. An equalized error back-
propagation algorithm for the on-line training of multilayer 
perceptrons // IEEE Trans. Neural Networks. – 2002.– 
Vol. 13, № 3.– P. 532541.  

4. Ланнэ А. А., Соловьева Е. Б. Моделирование не-
линейных дискретных систем на основе персептрона  
с расщепителем // Цифровая обработка сигналов.– 
2006.– № 3.– С. 2–7.  

5. Choi J., Bouchard M., Yeap T. H. Decision feedback 
recurrent neural equalization with fast convergence rate // 
IEEE Trans. Neural Networks.– 2005.– Vol. 16, № 3.– 
P. 699–708. 

6. Нам Л. Х. Рекуррентный нейросетевой эквалайзер 
с алгоритмом расширенного фильтра Калмана // Нейро-
компьютеры: разработка и применение.– 2006.–№ 2.–  
С. 71–79. 

7. Jianping D., Sundararajan N., Saratchandran P. 
Communication channel equalization using complex-valued 
minimal radial basis function neural networks // IEEE Trans. 
Neural Networks.– 2002.– Vol. 13, № 3.– P. 687696. 

8. Осовский С. Нейронные сети для обработки ин-
формации.– М.: Финансы и статистика, 2002. 

9. Janczak A. Identification of nonlinear systems using 
neural networks and polynomial models. A Block-Oriented 
Approach. – Springer-Verlag Berlin Heidelberg, 2005. 

SYNTHESIS OF COMPENSATORS  
ON THE BASIS OF NEURAL 
HAMMERSTEIN NETWORK 

Solovyeva E. B. 
Models of nonlinear compensators are considered as a 

multidimensional polynomial, two-layer perceptron, Ellman 
network, neural Hammerstein model. The neural Hammer-
stein model, used for suppression of nonlinear distortions in 
Wiener communication channel, is shown to surpass other 
considered models in accuracy of signal processing and 
simplicity of realization. The estimation of compensation 
accuracy are represented at Gaussian noise in communica-
tion channel. 
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Описывается метод нелокального усреднения, анализируется 
возможность его применения в задаче подавления шума в речевых 
сигналах. Для демонстрации эффективности подхода представле-
ны результаты моделирования, полученные с использованием ал-
горитма, основанного на нелокальном усреднении. Проведено срав-
нение полученных результатов с результатами, полученными для 
алгоритма, реализующего метод спектрального вычитания. 
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речевые сигналы, гауссовский шум, нело-
кальное усреднение.  

Введение  
Речевые сигналы, с которыми приходится 

иметь дело на практике, всегда в той или 
иной степени зашумлены. При наличии внешних шумов 
значительной интенсивности результаты анализа и рас-
познавания речи существенно ухудшаются, поэтому раз-
работка методов шумоподавления для речевых сигна-
лов является актуальным направлением исследований. 

На сегодняшний день в области цифровой обработки 
речевых сигналов существует множество различных 
алгоритмов шумоподавления. Наиболее распростра-
ненной моделью шума для рассматриваемых алгорит-
мов является аддитивный белый гауссовский шум 
(АБГШ). Классификацию методов повышения качества и 
разборчивости речи удобнее всего проводить согласно 
основной концепции и идее, лежащей в основе метода. 
На современном этапе наибольшее распространение 
получили следующие группы методов [1-4]: 

– методы, основанные на использовании авторег-
рессионной модели речевого сигнала; 

– методы, основанные на обработке речевого сигна-
ла с использованием аппарата скрытых марковских мо-
делей; 

– методы, основанные на искусственных нейронных 
сетях; 

– методы, основанные на оценке параметров шума, 
минимизации среднеквадратичной ошибки и пороговой 
обработке в области трансформант. 

Существуют и другие подходы. Например, сравни-
тельно недавно в области цифровой обработки речевых 
сигналов появилось ещё одно направление – слепое 
разделение речевых сигналов (Blind Speech Separation), 
объединяющее методы, позволяющие получить оценки 
сигналов источников, основываясь лишь на знании сиг-
налов смесей и некоторых общих предположениях о 
свойствах сигналов источников и процессе смешивания 
[5-8]. В ряде случаев эти методы позволяют достичь 
значительного улучшения качества и разборчивости ре-
чи. В области цифровой обработки изображений (ЦОИ) 

также существует множество методов шумоподавления 
[9-14], часть из которых можно распространить и на об-
работку речевых сигналов. Предложенный в статье ал-
горитм базируется на хорошо зарекомендовавшем себя 
в области ЦОИ [11-14] методе нелокального усреднения 
(Non-Local Means, NLM). 

Метод нелокального усреднения  
Кратко опишем метод нелокального усреднения, ис-

пользуемый в задаче подавления шума в изображениях 
[14]. Пусть цифровое изображение x  искажено адди-
тивным белым гауссовским шумом n  с нулевым мате-
матическим ожиданием и дисперсией 2 . 

1. Для обрабатываемого пикселя i  зашумленного 
изображения nxy   описываем квадратную окрест-
ность фиксированного размера, центрированную на этот 
пиксель. 

2. Определяем подобность обрабатываемого пиксе-
ля i  зашумленного изображения y  с пикселем j  того 
же изображения, используя взвешенное евклидово рас-
стояние 

2

,2
)()(

aji NyNy  , где iN  и jN  – квадратные 
окрестности, центрированные на пиксели i  и j  соот-
ветственно, a  – положительное число, определяющее 
среднеквадратическое отклонение гауссова ядра, ис-
пользуемого для вычисления взвешенного евклидова 
расстояния. 

3. Определяем вес подобного к i  пикселя j  в итого-
вой оценке пикселя i : 
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где h  – параметр, влияющий на степень фильтрации 
цифрового изображения. 

4. Формируем итоговую оценку пикселя i  на основе 
следующего выражения: 


j

jyjiwix )(),()(ˆ . 
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Так как спектрограмму звукового сигнала можно рас-
сматривать как изображение, то это позволяет адапти-
ровать алгоритмы шумоподавления, предназначенные 
для изображений, для обработки звуковых сигналов. 
Подобный подход позволяет, в частности, значительно 
снизить уровень «музыкального шума», который являет-
ся основным артефактом работы алгоритмов, реали-
зующих метод спектрального вычитания [15]. Также 
возможно применение метода нелокального усреднения 
как к реальной, так и к мнимой частям спектра звукового 
сигнала для шумоподавления с целью повышения эф-
фективности системы распознавания [16]. 

Однако структура речевого сигнала во временной об-
ласти позволяет сделать предположение о возможности 
применения метода нелокального усреднения непос-
редственно к одномерному сигналу. Действительно, в 
пределах интервала стационарности речевой сигнал 
состоит из последовательности похожих фрагментов, 
аналогично тому, как похожие фрагменты могут распо-
лагаться в различных частях изображения. Обоснование 
возможности применения метода нелокального усред-
нения к речевым сигналам, а также достижимость поло-
жительного эффекта в задаче шумоподавления были 
продемонстрированы в работе [17].  

Настоящая работа направлена на дальнейшее раз-
витие и исследование возможности подавления шума в 
речевых сигналах на основе применения метода нело-
кального усреднения во временной области. Особое 
внимание уделяется методикам поиска похожих фраг-
ментов речевого сигнала, так как качество выполнения 
этого этапа в значительной степени определяет конеч-
ную эффективность алгоритма. 

Описание предлагаемого алгоритма 
Структура отрезков речевого сигнала, приведенная 

на рис.1, позволяет сделать вывод о том, что речь по 
своей природе, в некотором смысле, является приме-
ром «помехоустойчивого кода». Как видно из осцилло-
грамм, помехоустойчивость речи достигается за счет 
избыточного повторения «информационных блоков» 
(это свойство особенно характерно для гласных звуков). 
Возможно, звуковой анализатор человека использует 
подобную избыточность и благодаря этому способен 
выделять информацию на фоне достаточно интенсив-
ных помех (-10 дБ). Эти положения позволяют рассмат-
ривать и применять следующую модель речевого сигна-
ла: речь – периодический на интервалах стационарно-
сти процесс, состоящий из повторяющихся «информа-
ционных блоков» или фрагментов. В рамках этой моде-
ли для решения задачи шумоподавления в речевых сиг-
налах эффективно использовать алгоритм нелокального 
усреднения. При адаптации алгоритма нелокального 
усреднения для задачи подавления АБГШ в речевом 
сигнале учитываются особенности речи, благодаря чему 
получившийся алгоритм значительно отличается от 
своего двумерного аналога. Например, усреднение про-
изводится непосредственно для фрагмента длиной не-
сколько десятков отсчетов, а не для одного отсчета. 
Рассмотрим особенности работы предлагаемого алго-
ритма подавления АБГШ в речевых сигналах. 

 
Рис. 1. Структура речевого сигнала 

Обработка речевого сигнала осуществляется во 
временной области. Можно выделить два основных эта-
па: поиск похожих фрагментов и усреднение этих фраг-
ментов, позволяющие значительно снизить дисперсию 
аддитивного шума. Длина фрагмента выбирается в пре-
делах интервала 40-80 отсчетов (установлено экспери-
ментально). Поиск похожих фрагментов ведется в пре-
делах окна длиной 400 отсчетов, так как при частоте 
дискретизации 8000 отсчетов в секунду это соответст-
вует 50 мс, то есть сравнимо с интервалом стационар-
ности речевого сигнала, который примерно равен 15-30 
мс. Для определения степени близости между фрагмен-
тами используется евклидово расстояние. Как будет 
показано ниже, локальные минимумы функции расстоя-
ния между выбранным блоком и остальными соответст-
вуют положениям наиболее похожих на данный блок 
фрагментов. Теоретически чем больше число идентич-
ных фрагментов усредняется, тем сильнее подавляется 
аддитивный шум, однако для речевых сигналов их число 
ограничено, к тому же их нельзя считать строго иден-
тичными. На практике число таких фрагментов для ре-
чевого участка длиной 50 мс равно 4-12 (рис. 1), так как 
усреднение меньшего числа фрагментов малоэффек-
тивно, а поиск большего числа похожих фрагментов ог-
раничен структурой речевого сигнала. После того как 
интересующие фрагменты найдены, происходит их ус-
реднение и замена отсчетов сигнала, соответствующих 
этим отрезкам, на отсчеты, полученные в результате 
процесса усреднения. При низких значениях отношения 
сигнал / шум (ОСШ) процесс поиска похожих фрагмен-
тов значительно осложнен. Для повышения эффектив-
ности алгоритма имеет смысл формировать опорный 
сигнал путем подавления шума в исходном сигнале при 
помощи метода спектрального вычитания. Этот сигнал 
необходим лишь для поиска похожих фрагментов. 

Выбор опорного сигнала. В предлагаемом алго-
ритме шумоподавления определяющим фактором явля-
ется выбор опорного сигнала, по которому проводится 
поиск похожих фрагментов на интервалах речи дли-
тельностью 50 мс. Исследования показывают, что если 
в качестве опорного сигнала взять сам исходный мало-
зашумленный сигнал (ОСШ > 30 дБ) и выбирать похо-
жие фрагменты на основе простого порогового сравне-
ния евклидового расстояния, то можно добиться значи-
тельного снижения уровня шума при сохранении почти 
всех особенностей речевого сигнала (рис. 2). Этот факт 
подтверждает адекватность выбранной модели сигнала. 
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a) исходный сигнал                              b) зашумленный сигнал (ОСШ = 0 дБ)     c) нелокальное усреднение зашумленного 

                                                                                                                                                     сигнала на основе исходного 
Рис. 2. Спектрограммы сигналов 

На практике использовать исходный незашумленный 
сигнал не представляется возможным. В работе предла-
гается использовать в качестве опорного сигнал, полу-
ченный из зашумленного сигнала путем шумоподавле-
ния с помощью метода спектрального вычитания 
(Spectral Subtraction, SS), описанного в статье [2]. При 
этом коэффициент сглаживания β в этом алгоритме 
следует выбирать так, чтобы максимально сохранить 
особенности речевого сигнала (шипящие звуки, глухие 
согласные и др.) при вынужденном сохранении остаточ-
ного шума. Экспериментально установлено, что целесо-
образно выбирать значения β ≈ 0.7-0.8. При таких зна-
чениях, ослабление исходного шума составляет 7-8 дБ. 
Остаточный шум почти равномерно распределен по 
сигналу и по свойствам схож с АБГШ (рис. 3). 

Поиск похожих фрагментов. Фрагментом или бло-
ком стационарного отрезка речевого сигнала будем на-
зывать участок речи, протяженностью в 5 мс, находя-
щийся внутри этого отрезка. При частоте дискретизации 
8000 отсчетов в секунду 5 мс соответствует 40 отсче-
там. Фрагменты выбираются с максимальным перекры-
тием в 39 отсчетов. Как уже отмечалось, длина самого 
отрезка равна 50 мс, что соответствует 400 отсчетам. 
Таким образом, в одном отрезке содержится L = 361 
фрагментов. 

Итак, опорный и зашумленный сигнал одинаковым 
образом разбиваются на перекрывающиеся отрезки 
длиной 50 мс. Величина перекрытия составляет 90% от 
размера окна. 

Для общности обозначим фрагменты текущего от-
резка речевого сигнала векторами iS


, соответствующие 

им шумовые фрагменты текущего отрезка опорного сиг-
нала – векторами in


, а соответствующие им шумовые 

фрагменты текущего отрезка исходного обрабатываемо-
го сигнала – векторами iN


. 

Похожесть речевых фрагментов-векторов определя-
ется евклидовым расстоянием между ними. Речевые 
фрагменты iS


 и jS


 будем считать похожими, если евк-

лидово расстояние между ними не превышает некоторо-
го порогового значения: 

ucxij tSS 


. 

Этот порог соответствует допустимым незначитель-
ным отклонениям похожих речевых блоков друг от  
друга. 

Требуется для некоторого выбранного вектора 
jj nS


 , ];1[ Lj , из всего набора фрагментов 
}:{ iin nSM


  опорного сигнала найти такое множество 

векторов }:{ oon nSO


  , что oS


 : исхoj tSS 


, т.е. лю-
бой oS


 является похожим на jS


. Рассмотрим евклидово 

расстояние между зашумленным фрагментом jS


 и про-
извольным вектором iS


. Используя неравенство тре-

угольника, получим: 

ijiiijj nnSnSnS


 jS)()( . 

Если фрагменты jS


 и iS


похожи, то положим, 
что ijucxij nntSS


 . Дополнительно, учитывая 

стационарность шума (рис. 3b) и используя решение 
детектора речевой активности, можно оценить макси-
мальную амплитуду шумового вектора in


 на интерва-

лах, где отсутствует речевая активность 
max

nni


 . 

Тогда имеем: 

max
 2)()( nnnnSnS ijiijj


 . 

Последнее неравенство определяет условия похо-
жести двух зашумленных речевых фрагментов и задает 
порог, который необходимо применять для нахождения 
множества }:{ oon nSO


  : 

max
 2)()(:}{ nnSnSOnS iijjnii


  . 

 
 а) б) 

Рис. 3. Гистограмма a) и спектрограмма, b) остаточного шума 
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Такой метод поиска приводит к некоторому прибли-
жению множества похожих фрагментов. Однако следует 
иметь в виду, что смежные блоки выбранного фрагмен-
та речевого сигнала являются «ложно» похожими на 
сам фрагмент из-за высокой корреляции соседних отче-
тов сигнала. Если их не исключить из рассмотрения и 
произвести оценку незашумленного блока путем нело-
кального усреднения по найденному множеству зашум-
ленных векторов, то получим сглаженную копию искомо-
го, потеряв при этом часть информации. Для исключе-
ния «ложных» фрагментов из множества }:{ oon nSO


   

предлагается находить позиции локальных минимумов 
функции расстояния между векторами. Эти позиции со-
ответствуют положениям пригодных для усреднения 
фрагментов (рис. 4). Таким образом, из рассмотрения 
исключаются окрестности минимумов, соответствующие 
«ложным» фрагментам. 

 
Рис. 4.  Евклидово расстояние между текущим и другими 
фрагментами зашумленного отрезка речевого сигнала 
Нелокальное усреднение. После того как множест-

во nO  для заданного фрагмента jj nS


  найдено, с по-
мощью гауссова ядра ow  реализуется процесс взве-
шенного усреднения множества векторов }:{ ooN

NSO


   
отрезка обрабатываемого зашумленного сигнала, соот-
ветствующего векторам множества }:{ oon nSO


   опор-

ного сигнала, с целью нахождения оценки ′jS
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Здесь N  – количество векторов множества nO ,  
h  – параметр, влияющий на степень фильтрации  
(в работе 1h ). При этом 

2

max
2 2 nh 
 . Полагая, что 

}{ oN


 – набор случайных независимых векторов с по-
стоянным вектором математического ожидания, равным 



, получим 


 jj SS′ . Подобный вывод подтвержда-
ется тем, что отсчеты АБГШ независимы друг от друга,  
и математическое ожидание шума не зависит от време-
ни. Таким образом, можно получить оценку jŜ


 неза-

шумленного фрагмента jS


 с помощью выражения: 

jjj SSS


 ′ˆ . 

После проведения оценки всех фрагментов неза-
шумленного отрезка сигнала, можно получить оценку 
всего отрезка. Затем по оценкам всех отрезков сигнала 
можно получить оценку и самого незашумленного рече-
вого сигнала. Все это осуществляется с помощью про-
цедуры восстановления сигнала с применением усред-
нения перекрывающихся данных. 

Результаты моделирования 
Для проверки эффективности предложенного алго-

ритма проведены практические исследования. Алгоритм 
реализован в среде математического моделирования 
Matlab. Речевые сигналы, оцифрованные с частотой 
8000 отсчетов в секунду и разрешением 8 бит на отсчет, 
зашумляются АБГШ. После этого сигнал поступает на 
вход алгоритма подавления шума. 

Субъективная оценка позволяет сделать вывод, что 
предложенный алгоритм способен значительно снизить 
уровень шума, при этом улучшается разборчивость речи 
и не возникает артефактов, получивших название «му-
зыкальный шум». Сравнение спектрограмм речевого 
сигнала (рис. 5) до добавления шума, после, а также при 
обработке с помощью предложенного алгоритма и алго-
ритма, реализующего метод спектральных вычитаний, 
подтверждают сделанные ранее выводы. В частности 
видно, что при использовании предложенного алгоритма 
(рис. 5d) хорошо сохраняются все значимые детали 
спектра и отсутствуют нежелательные всплески, приво-
дящие к возникновению «музыкального шума», что ха-
рактерно для методов фильтрации в спектральной об-
ласти (рис. 5c).  

Для объективной оценки речевого сигнала на выходе 
алгоритма шумоподавления используется сегментное 
отношение сигнал / шум (СегОСШ, segmental SNR, 
SSNR). Результаты моделирования показывают, что при 
высоких уровнях шума предложенный алгоритм облада-
ет большей эффективностью по сравнению с алгорит-
мом, реализующим метод спектральных вычитаний  
(рис. 6). 

 
 а) исходный сигнал б) зашумленный сигнал (ОСШ = 0 дБ) 
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 в) сигнал, обработанный г) сигнал, обработанный предложенным алгоритмом 

Рис. 5.  Спектрограммы речевого сигнала 

 
Рис. 6.  Зависимость сегментного ОСШ от ОСШ исходного сигнала 

 
Рис. 7.  Сегментное ОСШ для участка речевого сигнала до и после обработки алгоритмами шумоподавления 

 
Наибольший выигрыш достигается при обработке 

участков речевого сигнала, отвечающих гласным звукам 
(рис. 7). Это объясняется особенностями алгоритма и 
структуры речевого сигнала: гласные звуки содержат 
больше похожих фрагментов (имеют структуру, близкую 
к периодической), на поиске которых и основан алгоритм 
нелокального усреднения. Предложенный алгоритм 
увеличивает сегментное ОСШ по сравнению с зашум-
ленным сигналом на 10-12 дБ (рис. 7). Для сравнения, 
метод спектрального вычитания уступает предложенно-
му методу на 1-1.5 дБ. 

Ограничениями предложенного алгоритма можно 
считать то, что участки речевого сигнала, соответст-
вующие шипящим звукам и глухим согласным, искажа-
ются, что негативно влияет на качество звучания речи. 
Исходя из этого, актуальной является задача разработ-
ки специального алгоритма для фильтрации фрикатив-
ных звуков речи. Например, можно использовать комби-
нацию двух алгоритмов: гласные обрабатываются алго-

ритмом нелокального усреднения, а участки, отвечаю-
щие согласным, – методом спектрального вычитания. 

Заключение 
В работе предложен метод, позволяющий решать 

задачу подавления аддитивного белого гауссовского 
шума в речевых сигналах. К достоинствам алгоритма 
можно отнести высокую эффективность при работе с 
сильнозашумленными сигналами (ОСШ ~ 0-7 дБ), а так-
же отсутствие «музыкального шума» в обработанном 
сигнале. Основным недостаткам алгоритма можно счи-
тать относительно высокую вычислительную сложность. 
Для повышения быстродействия алгоритма рекоменду-
ется использовать параллельные вычисления. 
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SPEECH DENOISING  
BY NON-LOCAL MEANS  

Novoselov S., Topnikov A.,  
Savvatin A., Priorov A. 

A method of noisy speech enhancement based on non-
local means algorithm is proposed. Non-local means algo-
rithm is well-proven in the field of digital image processing. 
A description of the original two-dimensional method is per-
formed and the possibility of its adaptation in one-
dimensional case for noise suppression task is analyzed. 
Speech signals features takes into account in the method 
adapting so that the resulting algorithm is much differ from 
its two-dimensional analog. For example, the averaging is 
performed directly for a portion of a several tens of samples 
and not for a single one.  

In this paper the suppression of additive white Gaussian 
noise in the speech signal is considered. There are two 
main steps in the proposed method of speech enhance-
ment: the search for similar fragments and the average of 
these fragments to significantly reduce the variance of addi-
tive noise. The length of the fragment is chosen within the 
interval 40-80 samples. The similar fragments search is 
made in the window with 400 samples length. To determine 
the degree of similarity between segments Euclidean dis-
tance is used. In practice, the number of such fragments for 
50 ms speech section is equal to 4-12, as averaging a 
smaller number of fragments is inefficient, and the search 
for a larger number of similar fragments is limited by the 
speech signal structure. After fragments of interest are 
found the procedure of its averaging is performed. The sig-
nal samples corresponding to these segments are changed 
to the samples obtained from the averaging process. 

The article presents the simulation results of speech en-
hancement obtained using a non-local means algorithm. 
The effectiveness of the approach is shown. The results are 
compared with results obtained for the algorithm that im-
plements the method of spectral subtraction. Segmental 
signal to noise ratio is used for an objective evaluation of 
enhanced speech quality. The proposed algorithm is more 
efficient than one that implements spectral subtraction 
method at high noise levels. The greatest benefit is 
achieved in vowel sounds processing that can be easily 
explained based on the characteristics of the algorithm and 
the speech signal structure. 

The advantages of the proposed algorithm are high effi-
ciency when working with low signal to noise rations and the 
lack of "musical noise" in the processed signal. The main 
drawback of the algorithm is relatively high compu-tational 
complexity. To improve the performance of the method par-
allel computing utilization is recommended. 
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Рассматривается задача вычисления главных компонент для на-
боров содержащих большое число изображений. Для вычисления соб-
ственных векторов ковариационной матрицы предлагается исполь-
зовать метод линейной конденсации. Описывается алгоритм много-
уровневой линейной конденсации. Исследуется точность и быстро-
действие разработанного алгоритма. 
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Введение  
В настоящее время активно развиваются 

биометрические технологии, которые лежат в 
основе систем идентификации человека на основе таких 
признаков как: отпечатки пальцев, рисунок радужной 
оболочки глаза, изображения лица. Использование по-
добных систем уменьшает количество преступлений, 
связанных с несанкционированным доступом. Поиск в 
базах данных по фотопортретам человека, автоматизи-
рованный контроль удостоверений личности особенно 
актуальны для правоохранительных органов большин-
ства стран – все это позволяет снизить опасность тер-
рористических угроз.  

В последнее время широкое распространение полу-
чили подходы, работающие с изображениями как с мас-
сивом признаков, каждый из которых отражает значение 
одного пикселя изображения (например, яркость от-
дельного пикселя). Так как вектор каждого изображения 
имеет достаточно высокую размерность, задача обра-
ботки большого числа изображений является не триви-
альной. Большинство систем анализа изображений ос-
новано на методах, понижающих размерность изобра-
жений. Проблема сокращения размерности важна еще и 
потому, что сложность большинства алгоритмов увели-
чивается экспоненциально с ростом размерности зада-
чи. Одним из наиболее распространенных методов со-
кращения размерности изображений является метод 
главных компонент [1].  

Идея использования главных компонент для реше-
ния задачи распознавания лиц была изучена в работе 
[2]. В работе было показано, что изображение можно 
представить в виде линейной комбинации собственных 
векторов ковариационной матрицы. Собственные векто-
ры имеют ту же размерность, что и само изображение, 
но являются линейно независимыми, что позволяет дос-
таточно точно реконструировать изображение. Собст-
венные значения определяют степень вклада каждого 
собственного вектора в реконструкцию изображения. 
Главными компонентами называются собственные век-
торы с наибольшими собственными значениями. Каждое 
изображение может быть описано взвешенной комбина-
цией главных компонент. Таким образом, для каждого 
изображения достаточно хранить только набор весовых 
коэффициентов (главных факторов), но каждый фактор 
уже отражает не отдельный пиксель, а группу пикселей, 
которую можно представить в виде картинки. 

Обычно, решение задачи распознавания изображе-
ний, основанное на методе главных компонент, включа-
ет следующие действия [3-5]: а) нормализацию исходно-
го изображения, б) вычисление главных компонент; 
в) классификацию изображений в редуцированном про-
странстве (кластеризация, метрика, нейронная сеть и 
т.п.). При нормализации изображений последние пред-
ставляются как отцентрированные и приведённые к еди-
ному масштабу изображения лиц. Процесс распознава-
ния заключается в сравнении главных факторов искомо-
го изображения с главными факторами всех остальных 
изображений. При этом предполагается, что изображе-
ния лиц, соответствующих одному человеку, сгруппиро-
ваны в кластеры в пространстве изображений. Резуль-
татом поиска являются те изображения, которые имеют 
наименьшее расстояние до искомого изображения. 

Эксперименты по распознаванию лиц были проведе-
ны различными исследователями [4-7]. В работе [6] эф-
фективность распознавания лиц исследовалась на базе 
данных, состоящей из  7563 изображений приблизи-
тельно 3000 людей. Главные компоненты для реконст-
рукции изображений этой базы данных были получены 
на обучающем наборе из 128 изображений лиц. Распо-
знавание было выполнено с использованием первых 20 
собственных векторов. Во время эксперимента с 200 
отобранными изображениями был получен достаточно 
высокий коэффициент распознавания, равный 95%. Ко-
эффициент распознавания численно равен проценту 
правильно распознанных изображений из общего числа 
предъявленных и является характеристикой точности 
распознавания. Высокое качество распознавания связа-
но с тем, что отобранные изображения представляли 
собой изображения типа фотографий для удостовере-
ний, т.е. фронтальные изображения одного и того же 
размера, полученные при одинаковых условиях осве-
щенности. В этой же работе были проведены  экспери-
менты по исследованию качества распознавания набо-
ров изображений, полученных при различных условиях 
съемки. Коэффициенты распознавания при этом меня-
лись от 50% до 90%. В работе [7] описываются экспери-
менты с изображениями базы данных Feret. База дан-
ных Feret создана в 96-97 годах и включает более 3000 
изображений лиц, полученных при различных ракурсах, 
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размерах и условиях освещения. Различные экспери-
менты показывают, что коэффициент распознавания  
изображений, сделанных разными аппаратами и при 
разном освещении и ракурсах, как правило, лежит в 
диапазоне от 40% до 95% [8]. 

Таким образом, набор главных компонент, получен-
ный один раз на основе обучающей выборки, использу-
ется для описания всех остальных изображений, Счита-
ется, что с помощью ограниченного количества главных 
компонент можно получить хорошую реконструкцию ис-
ходного изображения. Если в обучающей выборке нет 
изображения лица при аналогичных условиях (ракурса, 
поворота, освещенности и т.п.), то система распознава-
ния изображений может  ошибаться. Для обеспечения 
требуемого качества процедуры распознавания лиц вы-
числение главных компонент необходимо проводить на 
представительных обучающих выборках. В случае, если 
поиск требуется выполнять на увеличивающемся числе 
изображений, то будет расти как размер обучающей 
выборки, так и порядок ковариационной матрицы. При 
этом растет и время вычисления главных компонент. 
Ситуация усложняется, когда система распознавания 
изображений работает в режиме реального времени. 
Для вычисления главных компонент используются ме-
тоды решения задачи собственных значений.  

Среди методов решения проблемы собственных 
значений можно выделить следующие группы методов: 
итерационные и преобразования подобия [9]. Распро-
страненным методом определения небольшого числа 
наибольших или наименьших собственных значений 
является метод их вычисления прямыми или обратными  
итерациями. Метод прямых итераций или степенной 
метод позволяет вычислять наибольшее по модулю 
собственное значение матрицы и соответствующий соб-
ственный вектор только с помощью умножения матрицы 
на вектор; никаких преобразований самой матрицы при 
этом не требуется. Главный недостаток этого метода 
заключается в том, что на скорость сходимости решений 
влияет отношение величины искомого собственного 
значения к ближайшему собственному значению. Также 
скорость сходимости итерационного процесса зависит 
от того, насколько удачно выбран начальный вектор. 
Методы преобразований подобия применяются с целью 
получить из исходной матрицы новую матрицу с теми же 
собственными значениями, но более простого вида. 
Наиболее известными являются методы Якоби, Гивенса 
и Хаусхолдера [9]. Метод Хаусхолдера позволяет полу-
чить требуемый результат быстрее, чем метод Гивенса, 
так как связан с выполнением меньшего числа, хотя и 
более сложных преобразований. 

Методы понижения порядка матриц (конденсации) 
можно условно отнести к методам преобразования по-
добия, так как целью конденсации является получение 
матрицы меньшего порядка, которая была бы подобна 
исходной матрице в том смысле, что собственные зна-
чения этих матриц в заданном диапазоне совпадали бы 
с заданной точностью. Методы конденсации базируются 
на предположении о зависимости одних (вспомогатель-
ных) переменных от других (основных), что позволяет 
исключить вспомогательные переменные. Одним из 
первых представителей методов конденсации является 

метод статической конденсации или метод Гайана [10], 
предложенный в 1965 году для решения обобщенной 
задачи собственных значений, возникающей при расче-
те колебаний конечно-элементных моделей. Метод оп-
ределяет наименьшие собственные значения и требует 
предварительного выбора удерживаемых переменных, 
который базируется на опыте и интуиции расчетчика. 
Метод статической конденсации показал невысокую 
точность при решении динамических задач.  Поэтому 
различные схемы конденсации (динамическая конден-
сация [11], частотно-динамическая конденсация [12], 
частотная конденсация [13]) были предложены для 
улучшения точности. В работах [14-15] используются 
итерационные схемы, в которых понижение порядка 
матриц с помощью динамической конденсации повторя-
ется до тех пор, пока желаемая точность не будет полу-
чена.  

Таким образом, в настоящее время существует дос-
таточное количество методов, которые хорошо зареко-
мендовали себя для вычисления собственных векторов 
матриц небольшого размера. Но для больших матриц 
ситуация иная. Разработан ряд методов, но они, как 
правило, применимы для задач конечно-элементного 
анализа, когда матрицы являются разреженными.  

Основная цель статьи описать технологию пониже-
ния порядка матриц применительно к задачам расчета 
главных компонент больших наборов изображений. 
Предлагаемая технология реализуется в виде метода 
линейной конденсации и используется для вычисления 
собственных векторов стандартной задачи собственных 
значений (одна из матриц является единичной) для слу-
чая плотных, а не разреженных матриц. 

Анализ изображений методом главных компонент 

Пусть имеется набор изображений, каждое из кото-
рых описывается вектором ix . где i  – номер изображе-
ния ( i  = 1,2,3,..., m ). Размерность вектора ix  равняет-
ся числу пикселей изображения n . Таким образом, все 
изображения можно представить в виде матрицы X , 
строками которой являются векторы ix . Размерность 
пространства изображений определяется произведени-
ем mn . Основная трудность анализа такого простран-
ства заключается в его высокой размерности для ре-
альных задач.  

Для построения пространства меньшей размерности 
используется метод главных компонент. Обработка изо-
бражений начинается с операции центрирования про-
странства изображений относительно среднеарифме-
тического вектора, который вычисляется по формуле: 


m

i
ix

m
=x  1

 (1) 

При этом осуществляется переход к новому простран-
ству изображений 0X , строками которого являются  век-
торы xxx ii 0 .  

Основная формулировка метода главных компонент 
строится на расчете ковариационной матрицы 

001* )( XXA T
m= , которая имеет порядок nn , и вычис-

лении собственных векторов уравнения 

0)( 0
*  vIA   (2) 

где I  – единичная матрица, i0v  – собственный вектор, 
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i  – собственное значение, индекс «T» означает 
транспонирование матрицы. Матрица главных компо-
нент формируется из r  собственных векторов, которым 
соответствуют наибольшие собственные значения 

 r00201 ...vvvV   (3) 

В связи с тем, что матрица A  имеет высокий поря-
док, решение уравнения (2) представляет существенные 
трудности. Поэтому при обработке изображений исполь-
зуется дуальная формулировка метода главных компо-
нент, в соответствии с которой вычисляется матрица 
Грамма T

m )( 001 XXA  . Матрица A  имеет порядок 
m , который существенно меньше n . Для вычисления 
главных компонент необходимо найти собственные век-
торы матричного уравнения 

0)( 0  uIA   (4) 
где iu0  – собственный вектор, i  – собственное зна-
чение. Следует отметить, что собственные значения 
уравнений (2) и (4) совпадают. После сортировки собст-
венных значений формируется матрица главных компо-
нент из r  первых собственных векторов. 

 r00201 ...uuuU   (5) 
Известно, что матрицу 0X  можно представить в виде 

сингулярного разложения 
TVTUX 0  (6) 

где V  – матрица собственных векторов уравнения (2), 
столбцы которой ортонормированны IVV T , U  – мат-
рица собственных векторов уравнения (4) с ортонорми-
рованными столбцами IUU T , T  – диагональная мат-
рица порядка rr , диагональные элементы которой 

r ,...,, 21  называются сингулярными числами матри-
цы 0X . Чаще всего mr  , но приводимый ниже резуль-
тат охватывает общий случай, он справедлив и при ус-
ловии mr  . Собственные значения матрицы 0X  свя-
заны с собственными значениями матрицы A соотно-
шением 2/1)( ii m  . В соответствии с терминологией, 
принятой в линейной алгебре, матрицу V  можно на-
звать матрицей правых собственных векторов, а матри-
цу U  – матрицей левых собственных векторов.  

Матрицы левых и правых собственных векторов свя-
заны друг с другом соотношением (6). Для получения 
формулы вычисления матрицы V  умножим выражение 
(6) справа на транспонированную матрицу U  и матрицу 

1 . Далее, используя свойство ортогональности мат-
рицы U , получим  

01- XUTV TT    (7) 
Каждый вектор пространства 0X  теперь может  

быть представлен в редуцированном пространстве не-
большим числом главных факторов, образующих век-
тор iz , т.е.  

iix zV0  (8) 
Векторы iz  образуют матрицу Z , которая может 

быть вычислена по следующей формуле 
VXZ 0  (9) 

где Z – матрица главных факторов пространства 0X .  
Матрица главных факторов Z  представляет новое 

редуцированное пространство изображений. Но при 
этом каждому главному фактору соответствует группа 

пикселов, которые можно представить в виде картинки. 
Поэтому описанный подход часто называют методом 
собственных лиц. Размерность редуцированного про-
странства равна mp , что меньше исходной размер-
ности в pn /  раз. 

После выделения главных факторов изображения 
требуется произвести распознавание. Набор главных 
факторов представляет собой точку в пространстве при-
знаков. Процедура классификации основывается на 
разделении пространства признаков на области, отно-
сящиеся к одинаковым классам, и процедуре поиска на 
основе вычисления расстояния от неизвестного изобра-
жения до всех остальных при помощи какой-либо мет-
рики (Махаланобиса, евклидово расстояние).  

Метод линейной конденсации   

Переход к редуцированному пространству изобра-
жений с помощью метода главных компонент требует 
вычисления наибольших собственных значений уравне-
ния (4). Эта задача может быть сведена к поиску наи-
меньших собственных значений уравнения вида  

0)( 0  vAI  , (10) 
где  /1 . 

Если число изображений велико, то решение урав-
нения (10) представляет определенные трудности. Для 
преодоления этих трудностей предлагается использо-
вать понижение порядка матриц, которое базируется на 
предположении о зависимости одних (вспомогательных) 
признаков от других (основных), что позволяет исклю-
чить вспомогательные признаки. Разделим вектор 0v  на 
две составляющие: вектор исключаемых признаков и 
вектор удерживаемых признаков. Уравнение (10) в соот-
ветствии с этим делением перепишется в виде 

0
0

0

0

0 

























v
v

АА
АА

v
v

s

r

sssr

rsrr

s

r   (11) 

где индекс r  относится к основным признакам, а индекс 
s  – к вспомогательным признакам. Используя нижнее 
уравнение системы (11), можно определить связь вспо-
могательных и основных признаков 

rsrsssss 00 )( vAAIv   . (12) 
После исключения вспомогательных признаков с по-

мощью соотношения (12) уравнение (11) имеет вид  
 0)(( 0  vDAI rrrrrrr   (13) 

где   .)(
12
AIAAD rsssssrs

T
rr 


   

Понижение порядка матриц осуществляется путем 
аппроксимации матрицы )(Drr  выражением вида   

AID   * *)( rr rrrr . (14) 
Коэффициенты матриц А*

rr  и I*
rr  соотношения (14) 

определяются из условия наилучшего приближения 
матриц )(Drr  и AI -* *

rr rr  в диапазоне 2.1   . На-
пример, из условия совпадения матриц )(Drr  и 

AI -* *
rr rr  в граничных точках искомого диапазона 1  и 

2. . Это соответствует линейной аппроксимации мат-
рицы )(Drr . В этом случае матрицы А*

rr  и I*
rr  опре-

деляются по формулам  

21

21
11

* )()()(






 rrrr
rrrr

DDDI  
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21
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
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 rrrr
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DDA  (15) 

Если 1 = 0, то выражения (15) можно переписать  
в виде 

2

2*

*

)(
0


rr

rr

rr

DA

I




.   

На рис. 1 показано изменение коэффициентов мат-
рицы )(rrD  и линейная аппроксимация этих коэффи-
циентов выражением rrrr ai  . Параметр s  обозначает 
наименьшее собственное значение матрицы Аss . Если 

s  попадает в диапазон 1 … 2. , то погрешность ап-
проксимации матрицы )(Drr  для s   становится 
бесконечной. 

После понижения порядка матриц уравнение (10) 
представляется в виде редуцированного уравнения   

0)( *
0

*  rrr vAI  , (16) 
где *

r rrrr AAA  , *
rrrrr III  . Если 1 =0, то решение 

уравнения (16) представляет стандартную задачу соб-
ственных значений, а в случае 1 > 0 – обобщенную за-
дачу собственных значений.   

Решая уравнение (16), мы получаем приближенное 
решение уравнение (10). Причиной появления ошибок в 
решении является линейная аппроксимация матрицы 

)(rrD . В общем случае погрешность аппроксимации 
матрицы )(rrD  определяется как  

)()()( **
rrrrrrrr AIDE   . (17) 

Можно связать погрешность собственных значений с 
матрицей )(rrЕ . Для этого вычтем из уравнения (13) 
уравнение (16) и при допущении *

00 rr vv   получим  
0))(( 0  rrrr vEA  , (18) 

где *   – погрешность собственных значений.  
Значение погрешности, вносимое в собственные 

значения при понижении порядка матриц, можно оце-
нить по формуле  

)(≤ 1-  rrr EA . (19) 
Если собственные значения матрицы Аss  попадают 

внутрь диапазона 1 … 2. , то коэффициенты матриц 
)(rrD  и )(rrЕ  принимают бесконечно большие зна- 

 

чения. Поэтому одним из основных условий выбора ис-
ключаемых переменных является  

2
min  s , (20) 

где min
s  – минимальное собственное значение матрицы 

исключаемых переменных Аss . Если условие (20) вы-
полняется, то коэффициенты матрицы погрешности 
равны нулю в граничных значениях диапазона 1 … 2.  
и достигают максимального значения внутри диапазона 
при м  . Приближенно в качестве м  можно исполь-
зовать середину диапазона срм   (см. рис. 1).  

Алгоритм многоуровневой линейной конденсации 

Метод линейной конденсации реализуется в виде 
алгоритмов одноуровневой и многоуровневой линейной 
конденсации. Суть алгоритма многоуровневой линейной 
конденсации состоит в том, что вспомогательные при-
знаки исключаются небольшими группами в рамках мно-
гоуровневой схемы. При этом матрицы уравнения (10) 
на каждом уровне уменьшаются на размер группы ис-
ключаемых признаков. В частном случае мы получаем 
алгоритм одноуровневой конденсации, который группи-
рует все исключаемые признаки в одном блоке. Пре-
имущество многоуровневой схемы заключается в том, 
что выбор исключаемых признаков можно осуществлять 
в процессе понижения порядка матриц, в то время как 
одноуровневая конденсация требует делать такой вы-
бор до начала процедуры понижения порядка матриц. 

Алгоритм многоуровневой  линейной конденсации 
включает пять шагов. Первый шаг представляет собой 
многоуровневую процедуру, на каждом уровне которой 
решается вопрос об исключении группы вспомогатель-
ных признаков. Известно, что сумма диагональных ко-
эффициентов матрицы равна сумме ее собственных 
значений [9]. Поэтому в качестве верхней границы мак-
симального собственного значения max  матрицы Аss  
можно использовать сумму диагональных коэффициен-
тов матрицы исключаемых признаков, а в качестве ниж-
ней границы минимального собственного значения min  
матрицы Аss  обратную сумму диагональных коэффи-
циентов  





s

i
iia

1

*
min /1 . (21) 

 
Рис.1.  Линейная аппроксимация коэффициентов матрицы )(rrD
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Процедура понижения порядка матрицы начинается 
с того, что все признаки сортируются в порядке убыва-
ния диагональных коэффициентов ковариационной мат-
рицы A . На первом уровне выбирается группа призна-
ков с минимальными диагональными коэффициентами 

iia . В качестве критерия, по которому принимается ре-
шение об исключении группы признаков, используется 
либо  наименьшее собственное значение ( min с ) 
блока исключаемых переменных, либо параметр обрат-
ной суммы *

min с , Если выполняется условие 

2 cc k , (22) 
то принимается решение об исключении переменных. 
Параметр ck  называется параметром отсечения. Если в 
качестве критерия отбора используется наименьшее 
собственное значение ( min ), то ck  лежит в диапазоне 
от 1 до 4; в случае если используется обратная сумма 
диагональных коэффициентов ( *

min ), то ck  меняется от 
0.5 до 2.  

Далее вычисляются коэффициенты аппроксими-
рующих матриц А*

rr  и *
rrI , после чего осуществляется 

переход ко второму уровню понижения порядка матриц. 
На каждом новом уровне формируется группа вспомога-
тельных признаков, кандидатов на исключение. Крите-
рием отбора является выполнение условия (22). Если 
оно выполняется, то осуществляется понижение поряд-
ка матриц и переход на следующий уровень. Понижение 
порядка матриц прекращается в случае нарушения  
условия (22). Для повышения эффективности алгоритма 
полезно перед понижением порядка матриц делать  
их предварительную обработку, направленную на 
уменьшение недиагональных коэффициентов матрицы. 
Для этого можно использовать обычные вращения  
Гивенса [9]. 

На втором шаге вычисляются собственные значения 
и собственные векторы матричного уравнения (16). В 
связи с тем, что матрица не является единичной, реше-
ние уравнения (16) относится к классу обобщенных за-
дач на собственные значения. В этом случае можно ис-
пользовать, например, метод обратных итераций или 
метод Якоби [9].  

На третьем шаге матрица редуцированных собст-
венных векторов восстанавливается до полной матри-
цы, т.е. для каждого редуцированного собственного век-
тора вычисляется вектор вспомогательных признаков по 
формуле 

*
0

***
0 )( risrssissisi xx AAI   . (23) 

В результате получаем матрицу восстановленных 
собственных векторов 
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Восстановленные собственные векторы, полученные 
на третьем шаге, не являются ортогональными. Поэтому 
алгоритм включает четвертый и пятый шаги, в результа-
те выполнения которых получается матрица ортого-
нальных собственных векторов. 

На четвертом шаге вычисляются приведенные мат-
рицы 

**  AA T

p  

**  T

pI . (25) 

На пятом шаге решается задача собственных значе-
ний матричного уравнения 

0)(  qAI pp   (26) 
и уточняется матрица собственных векторов  

iix q*
0  . (27) 

Решение уравнения (26) представляет собой задачу 
собственных значений, и здесь опять можно использо-
вать такие известные методы, как метод Якоби или Ха-
усхолдера. 

Исследование эффективности метода  
линейной конденсации 

Любой численный метод должен в той или иной мере 
удовлетворять следующим требованиям: надёжность, 
точность, быстродействие. В связи с тем, что численный 
метод можно рассматривать как функцию, отображаю-
щую вход в выход, надежность метода можно связать с 
областью применения метода, т.е. с множеством входов 
(матриц), для которых метод работает. Итерационные 
методы оказываются чувствительными к особенностям 
матрицы, с которой они работают. Например, при пло-
хой обусловленности матриц методы могут давать осеч-
ку. Метод линейной конденсации обладает высокой на-
дежностью, так как не накладывает никаких ограничений 
на матрицы, с которыми он работает. Другими важными 
критериями численного метода являются быстродейст-
вие и точность получаемых с его помощью результатов. 
Для исследования быстродействия и точности метода 
линейной конденсации используется программа PEGAS, 
предназначенная для вычисления главных компонент 
различными методами. Исследования проводятся  на 
примерах задач расчета главных компонент наборов, 
состоящих из различного числа изображений. 

Точность метода линейной конденсации исследуется 
для задачи нахождения первых восьми главных компо-
нент набора из 518 изображений, каждое из которых 
имеет размерность 112х196. Исследуется два варианта. 
В первом варианте в качестве критерия отбора исполь-
зуется обратная сумма диагональных коэффициентов. 
Рассматриваются три варианта понижения порядка 
матрицы, отличающихся друг от друга значением пара-
метра отсечения: 0.5, 1, 1.5. В качестве эталонного ре-
шения используются главные компоненты, полученные 
методом Хаусхолдера. Погрешность главных компонент 
определяется по формуле 
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где *
0ikv  – главные компоненты, вычисленные методом 

линейной конденсации, ik0v  – главные компоненты, по-
лученные методом Хаусхолдера. Погрешность главных 
компонент представляет собой отношение нормы векто-
ра погрешности к норме вектора i0v .  

В табл. 1 показаны погрешности первых восьми 
главных компонент. Из таблицы видно, что наибольшие 
погрешности получены для параметра отсечения 0.5.  
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Таблица 1. Погрешность главных компонент:  
критерий обратной суммы  

ck  0,5 1 1,5 

Число основных 
переменных 100 110 125 

1 0.00026 0.00004 0.00001 
2 0.00101 0.00020 0.00007 
3 0.0016 0.0003 0.0001 
4 0.00439 0.00055 0.00026 
5 0.0080 0.0010 0.0005 
6 0.0166 0.0022 0.0014 
7 0.0152 0.0019 0.0008 

 
 

Номер  
собственного 

вектора 

8 0.0114 0.0023 0.0009 
Для всех вариантов изменения параметра отсечения 

погрешность вычисления собственных векторов незна-
чительна, однако, чем больше параметр отсечения, тем 
выше точность. Увеличивая параметр отсечения, можно 
повысить точность вычисления главных компонент, но 
при этом степень сжатия матриц будет ниже, порядок 
матриц редуцированного уравнения (16) выше и, следо-
вательно, времени для решения этого уравнения потре-
буется больше. 

Во втором варианте в качестве критерия отбора ис-
ключаемых признаков используется наименьшее собст-
венное значение блока вспомогательных переменных. 
Рассматриваются четыре варианта понижения порядка 
матрицы, отличающихся друг от друга значением пара-
метра отсечения: 2.0, 2.5, 3.0. В качестве эталонного 
решения используются главные компоненты, получен-
ные методом Хаусхолдера. В табл. 2 показаны погреш-
ности первых восьми главных компонент. 

Таблица 2. Погрешность главных компонент:  
критерий наименьшее собственное значение  

ck  2 2,5 3 

Число основных 
переменных 65 70 75 

1 0.000054 0.000042 0.000042 
2 0.00050 0.00017 0.00017 
3 0.00040 0.00034 0.00034 
4 0.00064 0.00038 0.00038 
5 0.00503 0.00421 0.00421 
6 0.00278 0.00160 0.00160 
7 0.00854 0.00660 0.00660 

 
 

Номер  
собственного 

вектора 

8 0.01216 0.00437 0.00437 
На рис. 2 показано типичное изменение погрешности 

главных компонент от величины собственного значения. 
Как видно из рисунка максимальное значение погрешно-
сти достигает в районе ср .  

Сравнение различных критериев отбора удаляемых 
переменных показывает, что они дают примерно одина-
ковую точность, но выбор исключаемых признаков по 
наименьшему собственному значению является более 
эффективным, так как степень сокращения матрицы 
наиболее высокая. 

Таким образом, метод линейной конденсации может 
получать решения с различной степенью точности, од-
нако повышение точности связано с дополнительными 
временными затратами. Точность вычисления главных 
компонент степенным методом обычно задается в пре- 
 

делах 0.001. Для предотвращения потери ортогональ-
ности на каждой итерации степенного метода выполня-
ется процедура ортогонализации. Чем выше точность, 
тем больше итераций требуется выполнить для ее дос-
тижения. Исследование быстродействия метода осуще-
ствляется путем сравнения времени вычисления левых 
главных компонент методом линейной конденсации, 
степенным методом и методом Хаусхолдера. Под вре-
менем вычисления понимается время расчета левых 
главных компонент iu0  путем решения уравнения (4) на 
персональном компьютере (AMD Athlon, Dual Core 
Processor, 2010 MHz). 

В табл. 3 представлено время (в секундах) расчета 
различного количества левых главных компонент набо-
ра, состоящего из 528 изображений, с помощью метода 
линейной конденсации и степенного метода. При вычис-
лении главных компонент методом линейной конденса-
ции параметр отсечения устанавливается равным 1.5. 

Как видно из табл. 3, время решения степенного ме-
тода увеличивается с ростом числа вычисляемых глав-
ных компонент, в то время как время расчета методом 
линейной конденсации увеличивается в 1,5 раза при 
увеличении числа вычисляемых векторов в 6 раз, в то 
время как время расчета степенным методом увеличи-
вается в 18 раз.  

В табл. 4 представлено время (в секундах) вычисле-
ния 67 главных компонент, полученных при обработке 
наборов из 512, 1188, 1977, 3000 и 4832 изображений.  

Как видно из табл. 4, время расчета главных компо-
нент степенным методом существенно увеличивается с 
ростом порядка матриц, в то время как метод линейной 
конденсации требует гораздо меньше времени для вы-
числений. Для матрицы размерностью 3000 метод ли-
нейной конденсации вычисляет главные компоненты в 
20 раз, а для матриц размерностью 4832 – в 25 раза 
быстрее, чем степенной метод. Метод Хаусхолдера, 
несмотря на то, что вычисляет все собственные векторы 
уравнения (4), показывает более высокую скорость, чем 
степенной метод. Это связано с тем, что скорость схо-
димости степенного метода существенно снижается при 
высокой плотности собственных значений. Для порядка 
матрицы 4832 метод линейной конденсации показывает 
быстродействие на порядок выше быстродействия ме-
тода Хаусхолдера и степенного метода. 

Главные компоненты, вычисленные различными ме-
тодами, используются для распознавания изображений 
базы данных Feret, которая сформирована из изображе-
ний лиц, полученных при различных условиях освеще-
ния, различных ракурсах и имеющих различные разме-
ры. В результате экспериментов, проведенных рядом 
авторов для изображений базы данных Feret, установ-
лено, что для фронтальных изображений, сделанных в 
один и тот же день, точность распознавания, как прави-
ло, составляет 95%, для изображений, сделанных раз-
ными аппаратами и при разном освещении и ракурсах, 
точность падает до 80%, для изображений, сделанных с 
разницей в год, точность распознавания составляет 
примерно 50% [8]. 
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Таблица 3. Время решения (с) задачи собственных значений 

Число собственных значений/векторов Линейная Конденсация Степенной Метод 

12 15 39 
21 15 83 
38 17 300 
67 22 648 

Таблица 4. Время решения (с) задачи собственных значений 

Порядок матрицы Линейная конденсация Степенной метод Метод Хаусхолдера 

512 3 102 6 
1188 16 648 95 
1977 67 1427 445 
3000 213 4893 1740 
4832 1092 24096 11778 

 

 
Рис.2.  Изменение погрешности главных компонент 

 от величины собственного значения  
При проведении исследований решается вопрос, как 

влияет точность вычисления главных компонент мето-
дом линейной конденсации на качество распознавания 
изображений лиц. Эксперименты проводятся для набо-
ра из 3000 изображений, полученных при различных 
условиях освещений, ракурсах, сделанных с разницей в 
один год. Все изображения получены из базы данных 
Feret. Изображения учебной выборки выбираются из 
базового набора, а ее размер принимает значения 1000 
и 2000. Тестовый набор формируется из оставшихся 
изображений. В ходе экспериментов для каждой учеб-
ной выборки различными методами вычисляются до 400 
главных компонент. Для распознавания лиц использует-
ся процедура PCA+LDA, которая включает два ша-
га [16]. Первым шагом является использование метода 
главных компонент (PCA) для сокращения размерности 
изображений. Вторым шагом является применение ли-
нейного дискриминантного анализа (LDA) для преобра-
зованных данных. Основная идея состоит в том, что 

после применения метода главных компонент размер-
ность ковариационных матриц внутри-классовых и меж-
классовых различий для преобразованных данных не 
является высокой. С помощью линейного дискрими-
нантного анализа удается получить подпространство  
небольшой размерности, в котором кластеры изображе-
ний пересекаются минимально. Число классов соответ-
ствует количеству персон (людей). Один класс включает 
все изображения одного человека. Для распознавания 
изображений используется классификатор минимально-
го расстояния неизвестного изображения до цента клас-
са. В качестве центра класса используется средне-
арифметический вектор изображений, входящих в дан-
ный класс.  

В табл. 5 представлены коэффициенты распознава-
ния, полученные с использованием главных компонент, 
вычисленных для учебных выборок разного размера  
алгоритмом многоуровневой линейной конденсации. 
Точность вычисления главных компонент зависит от 
параметра отсечения, который принимает значение:  
а) 1.5, б) 2.5 и с) 3. При этом погрешность вычисления 
главных компонент меняется от 0.08 до 0.003. Самая 
высокая точность вычисления главных компонент соот-
ветствует варианту (с). В этой же таблице для сравне-
ния приведены коэффициенты распознавания, получен-
ные при использовании метода Хаусхолдера для расче-
та главных компонент. Коэффициенты распознавания 
определяются для тестового ( testK ) и учебного ( learnK ) 
наборов изображений. 

 

Таблица 6. Коэффициенты распознавания 

Линейная конденсация 

а б с 
метод Хаусхолдера Размер учебной 

выборки 

learnK    testK  learnK   testK   learnK   testK   learnK   testK   

1000 96.12 71.3 96.21 70.75 96.21 70.8 96.21 70.8 

2000 98.12 81.3 98.22 82.21 98.12 81.7 98.12 81.7 
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Как видно из таблицы, коэффициенты распознава-
ния, полученные методом линейной конденсации (вари-
ант (с)) и методом Хаусхолдера, совпадают. Однако 
главные компоненты вариантов (а) и (б), хотя и получе-
ны с более низкой точностью, тем не менее, их исполь-
зование не приводит к существенному снижению точно-
сти распознавания, а в ряде случаев даже может повы-
шать ее. 

Выводы 
Рассмотрена задача вычисления главных компонент, 

возникающая при распознавании изображений. Для рас-
чета главных компонент обучающих наборов изображе-
ний предлагается использовать метод линейной кон-
денсации. Метод использует понижение порядка мат-
риц, позволяющее достаточно точно вычислять собст-
венные векторы, собственные значения которых нахо-
дятся в заданном интервале. Описан алгоритм много-
уровневой линейной конденсации. Проведено исследо-
вание точности и быстродействия разработанного алго-
ритма. Показано, что метод линейной конденсации по-
зволяет вычислять главные компоненты с хорошей точ-
ностью на порядок быстрее, чем такие известные мето-
ды, как метод Хаусхолдера и степенной метод.  
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ON EFFECTIVENESS INCREASE 
OF PRINCIPAL COMPONENTS 
COMPUTATION IN IMAGE ANALYSIS 
PROBLEM 

Mokeyev V.V. 

A problem of principal component analysis for large im-
age set is considered. To compute eigenvectors of covari-
ance matrix, the linear condensation method is used. The 
algorithm for multy-level linear condensation is described. 
The accuracy and high performance of the developed algo-
rithm is also evaluated. 
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Выполнен анализ основных этапов развития радиоэлектроники: 
от ее возникновения и до настоящего времени. Констатировано, 
что за последние двадцать лет произошел революционный перево-
рот в этой области техники, связанный с переходом к программи-
руемым радиоэлектронным встраиваемым системам и устройствам 
с использованием микроконтроллеров, сигнальных процессоров и 
программируемых логических интегральных схем. Это предопреде-
лило необходимость в постановке и преподавании в инженерных 
высших ученых заведениях инновационного учебного курса «Програм-
мируемая радиоэлектроника». Этот курс целесообразно читать 
бакалаврам, студентам и магистрам, включив его в базовую часть 
профессионального цикла федеральных государственных образова-
тельных стандартов. На факультете радиотехнических и теле-
коммуникационных систем МИРЭА был успешно апробирован новый  
учебный курс «Программируемая радиоэлектроника». 
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Введение  
Анализ современного состояния отечест-

венной радиоэлектроники показал, что по 
ряду причин Российской Федерации не 
удалось в полном объеме осознать произо-
шедший в мире за последние двадцать лет 
революционный переворот в этой области 
техники. Во многом это произошло из-за 
развала СССР, своеобразия российских экономических  
реформ, в основу которых положена сырьевая состав-
ляющая, и недальновидности государственных чиновни-
ков, считающих вполне нормальным повсеместное вне-
дрение импортной элементной базы радиоэлектроники 
(даже в системы и комплексы ОПК). 

Отсутствие современной отечественной элементной 
базы грозит многим отраслям промышленности нашей 
страны потерей конкурентоспособности, как на внутрен-
нем, так и внешнем рынке. Более того, это сказывается 
на развитии инновационных технологий, модернизации 
экономики и, самое главное, угрожает обороноспособ-
ности России. Чтобы лучше понять, какого этапа разви-
тия достигла современная радиоэлектроника, следует 
вспомнить, как она возникла и развивалась. 

Этапы развития радиоэлектроники в мире 

Радиоэлектроника есть продолжение и модерниза-
ция в расширенном толковании радиотехники - науки о 
методах и средствах передачи и приема сообщений на 
расстояние посредством электромагнитных волн, рас-
пространяющихся в свободном пространстве. В рамках 
радиоэлектроники имеют дело с устройством и функ-
ционированием радиотехнических устройств и систем 
(РТУС) с применением электронных приборов – полу-
проводниковых, электровакуумных, акустоэлектронных, 
оптоэлектронных и других [1]. Три человека стоят  

у истоков радиотехники: русский ученый Александр  
Степанович Попов (1859 - 1906 г.г.), итальянский изо-
бретатель Гульельмо Маркони (1874 - 1937 г.г.) и аме-
риканец сербского происхождения Никола Тесла (1856 - 
1943 г.г.). Важно отметить и предшественников этих ве-
ликих изобретателей. 

В 1873 г. английский ученый Джеймс Клерк Максвелл 
опубликовал работу «Трактат по электричеству и магне-
тизму». Как следствие из составленных им уравнений, 
следовал вывод о возможности распространения элек-
тромагнитных волн в свободном пространстве со скоро-
стью света. Но полученному теоретическим путем от-
крытию мало кто поверил. Однако спустя 15 лет немец-
кий ученый Генрих Рудольф Герц экспериментальным 
путем доказал справедливость теории Максвелла. От 
опытов Герца, опубликовавшего результаты своих экс-
периментальных исследований, отталкивались и Попов, 
и Маркони, и Тесла.  

7 мая 1895 г. А.С. Попов впервые продемонстриро-
вал на заседании физического отделения Русского фи-
зико-химического общества свой радиоприемник, прини-
мавший колебания, излучаемые видоизмененным ос-
циллятором Герца. Этот день в нашей стране и отмеча-
ется, как День радио. 24 марта 1896 г. на заседании того 
же общества А.С. Попов помимо радиоприемника де-
монстрирует и созданный им искровой радиопередат-
чик, передав из одного здания в другое азбукой Морзе 
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первую в мире радиотелеграмму. Текст ее был краток: 
«ГЕНРИХ ГЕРЦ» [2]. Этой телеграммой А.С. Попов  
продемонстрировал дань уважения своему предшест-
веннику.  

Другой изобретатель радио - Г. Маркони - в 1896 г. 
получил первый английский патент на систему беспро-
волочной телеграфии [3]. В июле 1897 г. он основал 
компанию «The Wireless Telegraph & Signal Company 
Limited» (в 1900 г. она была переименована в «Marconi`s 
Wireless Telegraph Company Limited»). Маркони в Англии 
зарекомендовал себя не только великим изобретате-
лем, но крупным предпринимателем, сумевшим быстро 
и эффективно внедрить в промышленное производство 
изобретенные им радиотелеграфные аппараты, прино-
сившие созданной им компании большую прибыль. А 
что же А.С. Попов? В 1898 г. в научных исследованиях 
профессора А.С. Попова наступил важный этап. По-
строив и установив приемо-передающие устройства на 
учебном судне «Европа» и крейсере «Африка», он до-
вел дальность беспроволочной связи до 5 км. Эти опы-
ты подтверждают его приоритет, как изобретателя ра-
дио. Это же подтверждает и официальный отказ Мор-
ского ведомства в выдаче патента Г. Маркони на его 
систему связи в России. В том же 1898 г. в Петербурге 
выпускается первая партия приемников конструкции 
А.С. Попова для военно-морского флота. Но самое 
главное состоит в том, что от телеграфной беспровод-
ной связи А.С. Попов переходит к радиотелефонной. На 
построенный им «приемник депеш» с телефонными 
трубками А.С. Попов получает привилегию (Российский 
патент) №6066 с приоритетом от 14(26) июля 1899 г. На 
свое изобретение А.С. Попов получает также патенты в 
Англии и Франции. Более того, в Париже на Всемирной 
выставке в 1900 г. приемник А.С. Попова был удостоен 
золотой медали [2].  

 Маркони, получив отказ в выдаче патента во Фран-
ции, устремляется в Америку. В США он сближается с  
изобретателем лампы накаливания Томасом Эдисоном. 
Из тысячи изобретений Эдисона только одно может 
быть отнесено к беспроволочному телеграфу. 14 мая 
1885 г. за десять лет до знаменитой демонстрации пер-
вого в мире радиоприемника А.С. Поповым Эдисон по-
дал заявку для получения патента на «передачу без 
проводов сигналов азбуки Морзе». Однако это была 
низкочастотная индуктивная связь, действующая на ма-
лом расстоянии. В 1903 г. Эдисон, стремясь поддержать 
предприимчивого Маркони в его стремлении проникнуть 
со своим изобретением на американский рынок, пере-
дал ему этот свой патент. Однако этот благородный 
поступок Эдисона не помог Маркони заявить о себе в 
США, как об изобретателе радио. Свой приоритет в изо-
бретении радио в США сумел отстоять выдающийся 
изобретатель Никола Тесла. После длительной тяжбы в 
Верховном суде США уже после смерти Теслы в 1943 г. 
он был официально признан изобретателем радио. Не-
признанный в США Маркони, тем не менее, добивается 
больших успехов в своей деятельности и в 1901 г. уста-
навливает радиосвязь через Атлантический океан с 
Америкой, а в 1918 г. - с Австралией.  

История радиоэлектроники, насчитывающая немно-
гим более 100 лет, весьма показательна и является од-

ним из блестящих примеров бурного развития научно-
технического прогресса. Эту историю можно разбить на 
ряд характерных этапов. В каждом из них радиоэлек-
троника достигала своего известного развития, но в то 
же время появлялось нечто новое, что и являлось осно-
вой следующего этапа.  

Первый этап развития начался тогда, когда такого 
понятия как радиоэлектроника еще и не существовало. 
Это было время, как уже было сказано, первых изобре-
тений беспроводного телеграфа А.С. Поповым, Г. Мар-
кони, Н. Теслой и др. В этот период зарождалась радио-
техника, и в научных исследованиях происходил пере-
ход от сильно затухающих колебаний к незатухающим 
колебаниям. Искровые передатчики и кристаллические 
детекторы на этом этапе постепенно достигли техниче-
ского совершенства. В завершении первого периода, 
который приходился на конец первой Мировой войны, 
появились дуговые передатчики и машины высокой  
частоты.  

Казалось бы, все возможности радиотехники на этом 
этапе были исчерпаны и ее развитие должно бы остано-
виться. Однако появляются новые приборы – электрон-
ные лампы. Именно радиолампы внесли принципиально 
новое качество в развитие радиоэлектроники. Поэтому 
второй этап в развитии радиоэлектроники характеризо-
вался широким использованием электронных ламп, как 
в качестве детекторов и усилителей в приемниках, так и 
генераторов в передатчиках. Радиолампы усовершенст-
вовали радиотелефонию. Все это предопределило 
формирование новых отраслей промышленности - ра-
диовещание, телевидение,  радиолокация, автоматика, 
телемеханика и вычислительная техника.  

Первые отечественные радиолампы были созданы в 
Нижегородской радиолаборатории в трудные первые 
годы советской власти. В разруху, голод и гражданскую 
войну коллективу Нижегородской радиолаборатории во 
главе с М.А. Бонч-Бруевичем удалось создать мощные 
радиолампы, не имевшие в то время аналогов и за ру-
бежом [4]. За годы первых советских пятилеток наме-
тился бурный скачок в развитии отечественной радио-
электроники. К началу Великой Отечественной войны 
советская промышленность уже серийно выпускала 
средства связи, радиостанции, пеленгационные и ра-
диолокационные системы, ни в чем не уступавшие зару-
бежным аналогичным образцам [5]. В это время элек-
тронные приборы получили массовое распространение, 
их номенклатура расширилась от усилительных и гене-
раторных радиоламп разных типов и характеристик до 
электроннолучевых трубок разных размеров и очень 
чувствительных фотоэлектронных приборов. Опять на-
ступило насыщение в развитии радиоэлектроники. Ну-
жен был новый качественный скачок для ее новой мо-
дернизации.  

Появление к концу второй Мировой войны полупро-
водниковых усилительных приборов – транзисторов ука-
зало на начало третьего этапа в развитии радиоэлек-
троники. Полупроводники были известны давно и широ-
ко использовались в качестве детекторов и выпрямите-
лей. Исторически первым устройством, в котором полу-
проводник заменил электронную лампу, был изобретен-
ный в 1922 г. сотрудником Нижегородской радиолабора-
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тории О.В. Лосевым приемник, известный под названи-
ем «кристадин» [6]. Однако недостаточное в то время 
теоретическое и экспериментальное знание свойств 
полупроводников не позволило этому изобретению ока-
зать заметное влияние на развитие радиоэлектроники. 
Только изобретение транзистора в США в 1948 г. [7], 
способного заменить электронную лампу, привело к  
широкому проникновению полупроводников в радио-
электронику. Полупроводниковые приборы становятся 
непременной и существенной частью радиоэлектронных 
устройств и систем. Их применение приводит к корен-
ным изменениям в радиоэлектронной аппаратуре как 
схемотехническим, так и конструктивным. Появляются 
полупроводниковые источники электрической энергии - 
это и фотоэлектрические преобразователи, и термо-
электрические генераторы. Широко используются полу-
проводниковые источники света: светодиоды и полупро-
водниковые лазеры. Совершенствование полупровод-
никовой технологии позволило существенно уменьшить 
габариты разрабатываемых радиоэлектронных систем 
сначала за счет микромодульных конструкций, а затем и 
микросборок, используя монтаж с бескорпусными полу-
проводниковыми элементами. 

Четвертый этап в развитии радиоэлектроники насту-
пил одновременно в СССР (НИИ «Пульсар») [8] и США 
(Texas Instruments) [9], где были созданы первые твер-
дотельные интегральные схемы. Интегральная радио-
электроника хотя и медленно, но стала набирать оборо-
ты. Интегральные микросхемы постепенно вытесняют 
транзисторы, как в аналоговых, так и цифровых устрой-
ствах. Появляются настольные вычислительные маши-
ны на цифровых интегральных микросхемах. Новое на-
правление в радиоэлектронике - цифровая обработка 
сигналов, благодаря цифровым интегральным схемам  
и первым аналого-цифровым преобразователям в  
интегральном исполнении, получило практическую реа-
лизацию.  

За десятилетие своего развития интегральная ра-
диоэлектроника достигает таких высот, что в 1971 г. в 
компании Intel (США) создается первый в мире про-
граммируемый однокристальный микропроцессор I4004 
с 2300 транзисторами на одном кристалле. А еще через 
8 лет эта же фирма создает первый программируемый 
сигнальный процессор I2920 на одном кристалле, кото-
рый мог подаваемый на его вход аналоговый сигнал 
преобразовывать в цифровой код, подвергать код циф-
ровой обработке по запрограммированному алгоритму и 
преобразовывать результат в аналоговую форму, выда-
вая его на выход. Несколько позже в СССР появляется 
аналог американского микропроцессора I8080 с серий-
ным названием 580ИК80, а в 80-х годах двадцатого сто-
летия - усовершенствованный аналог сигнального про-
цессора I2920 c серийным названием КМ1813ВЕ1 [10]. 

Последнее десятилетие прошедшего столетия ха-
рактеризовалось наступлением пятого этапа развития 
радиоэлектроники - эры программируемой радиоэлек-
троники. Полезно отметить характерные особенности 
этого нового современного этапа развития радиоэлек-
троники. Программируемая радиоэлектронная система – 

это не только цифровая, но и реконфигурируемая сис-
тема, способная к постоянному усовершенствованию и 
модернизации только за счет смены программного 
обеспечения. Концепция программируемой радиоэлек-
троники отражает главное изменение в современной 
конструкторской парадигме, для которой соотношение 
аппаратно-программных средств выбирается с явным 
преобладанием программных средств, что и обеспечи-
вает возможность быстрого изменения тактико-
технических характеристик РТУС в соответствии с изме-
няющимися требованиями и возможностями. Эта кон-
цепция распространяется практически на все разраба-
тываемые современные радиоэлектронные устройства 
и системы, начиная с сотовых телефонов и заканчивая 
радиолокационными станциями.  

Разработчиками современных РТУС становятся, 
главным образом, программисты. Создание программи-
руемых устройств существенно сокращает период раз-
работки новых моделей радиоэлектронных систем.  
Их аппаратная реализация требовала макетирования, 
отладки и трудоемкой регулировки изделия в целом.  
В то же время для одного и того же воздействия сиг-
нальный процессор с одной и той же программой даст 
на выходе один и тот же отклик. Это существенно сни-
жает затраты на изготовление и проверку программи-
руемого устройства.  

Быстрый рост и сменяемость требований, предъяв-
ляемых к современным радиоэлектронным устройствам 
и системам, использование различных сигналов требу-
ют реализации нескольких режимов работы проекти-
руемых устройств. Такая многорежимность РТУС, в 
свою очередь, требовала набора конкретных аппарат-
ных средств для каждого режима. Это увеличивало 
объем аппаратуры и стоимость изделия в целом. А про-
граммируемая система производит смену режима про-
стой перезагрузкой программного обеспечения. Более 
того, программируемая система может быть модернизи-
рована уже на этапе испытаний для корректировки не-
предвиденных проблем или для улучшения тактико-
технических характеристик. Другим преимуществом про-
граммируемой системы является ее способность к глу-
бокой самодиагностике, как всей системы, так и отдель-
ных устройств, что повышает надежность изделия и 
требует минимального его обслуживания. 

В то время как в России в 90-е годы была практиче-
ски полностью разрушена электронная промышлен-
ность, на западе, а затем в Юго-Восточной Азии и Китае 
была создана мощная инфраструктура производств ком-
плектующих для программируемой электроники. К нача-
лу нового XXI века там уже были разработаны несколь-
ко поколений микропроцессоров, сигнальных процессо-
ров и программируемых логических интегральных схем 
(ПЛИС).  

Появление целых семейств высокопроизводитель-
ных сигнальных процессоров, созданных фирмами-
лидерами в этой области Texas Instruments и Analog 
Devices, а также супер ПЛИС из Xilinx и Altera, открыло 
новые горизонты в развитии программируемых радио-
электронных систем. 



 

 40 

 
Рис. 1.  Первый отечественный программируемый сигнальный процессор КМ1813ВЕ1 

 на фоне справочного листка с его описанием 

 
Рис. 2.  Рост объема информации по годам в глобальном Интернете 

Проекты, реализованные на сигнальных процессорах 
и ПЛИС, уже применяются в таких областях как адап-
тивная цифровая фильтрация, адаптивное обнаружение 
и накопление сигналов, управление фазированными 
антенными решетками, программируемое формирова-
ние различных генерируемых сигналов сложной формы 
с большой частотно-временной базой и их программи-
руемое сжатие [11]. Сформировалось целое направле-
ние в создании программируемых радиоприемных уст-
ройств (Software Defined Radio). Эти идеи программи-
руемой обработки потоковых данных на сигнальных 
процессорах и ПЛИС широко используются в системах 
цифрового радиовещания и телевидения, сотовой связи 
и Интернете. О том, какой поток информации (глобаль-
ный Интернет трафик в экзабайт в месяц) к 2013 г. будут 
обрабатывать программируемые радиоэлектронные 
системы, показан на рис. 2, заимствованном на сайте 
фирмы Altera [12]. Полезно отметить, что приставка экза 
(exa) означает 1018. 

Инновационный курс  
«Программируемая радиоэлектроника»  

Чтобы в должной мере ответить на этот новый со-
временный технологический вызов в развитиии радио-

электроники необходимо иметь высококвалифициро-
ванные инженерные кадры. Для этого в инженерных 
высших учебных заведениях, наряду с традиционными 
дисциплинами (например, «Промышленная электрони-
ка», «Схемотехника аналоговых электронных уст-
ройств», «Цифровые устройства и микропроцессоры») 
стали читать студентам новый учебный курс «Програм-
мируемая радиоэлектроника». Основные цели и задачи 
курса состоят в подготовке обучающихся построению 
программируемых устройств на сигнальных процессо-
рах и ПЛИС, а также показе на конкретных примерах 
всех преимуществ программируемой радиоэлектроники.  

На факультете радиотехнических и телекоммуника-
ционных систем МИРЭА был поставлен и прочитан сту-
дентам третьего и четвертого курсов, обучающимся по 
специальностям 210302 Радиотехника, 210304 Радио-
электронные системы и 210201 Проектирование и тех-
нология радиоэлектронных средств, инновационный 
учебный курс «Программируемая радиоэлектроника».  

Инновационный курс «Программируемая радиоэлек-
троника» включал в себя следующие разделы: програм-
мируемые цифровые фильтры; программируемые уст-
ройства оценки параметров помех; программируемые 
обнаружители сигналов.  
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Большое внимание в новом курсе уделено приобре-
тению на лабораторных занятиях студентами практиче-
ских навыков, умений и профессиональных компетенций 
по разработке программируемых устройств. Алгоритмы 
программируемых устройств вначале моделируются в 
системе МАТЛАБ, а затем  программа работы этих уст-
ройств после соответствующей компиляции загружается 
в ПЗУ сигнальных процессоров или конфигурирует 
ПЛИС. При этом для синтеза цифровых фильтров, в 
программу курса включено изучение таких специализи-
рованных пакетов проектирования как Digital Filter 
Design Pack (DFDP) и dsPIC Filter Design. Верификация 
правильной работы программируемых устройств осуще-
ствляется сравнением предварительных результатов, 
полученных на модели в системе МАТЛАБ, с результа-
тами работы программируемого устройства.  

В отличие от сигнальных процессоров, для котоpых 
основной этап проектирования устройств ЦОС сводится 
к pазpаботке пpогpаммы, для ПЛИС начальный этап - 
это разработка алгоритма, т.е. выбор вычислительных 
процедур, обеспечивающих реализацию оператора об-
работки с учетом особенностей FLEX микpосхем. При 
этом можно воспользоваться DSP констpуктоpом (на-
пример, DSP TOOL KIT фиpмы Altera), с готовыми заго-
товками АЛУ и умножителя как с фиксиpованной, так и 
плавающей запятой или мегафункциями включающими 
в себя наиболее pаспpостpаненные алгоpитмы ЦОС в 
том числе БПФ, КИХ и БИХ фильтpы и т.д. В частности, 
этот пакет можно дополнить и своими мегафункции та-
кими как: адаптивные фильтpы, устройства выделения 
квадpатуp (X,Y), адаптивное пороговое устройство и т.д. 
Хотелось бы подчеркнуть, что курс «Программируемая 
радиоэлектроника» не дублирует уже читаемые курсы 
по цифровой обработке сигналов, хотя в нем и дается 
краткий обзор основных принципов ЦОС. В данном кур-
се ЦОС - это всего лишь инструмент, и поэтому цель 
курса развить интуитивное понимание принципов ЦОС 
на программном уровне. Поэтому чрезмерная детализа-
ция предмета в части ЦОС не целесообразна. Для этого 
существуют другие специальные курсы, углубляющие 
знания в отдельных направлениях ЦОС.  

В данном курсе минимизировано и рассмотрение ап-
паратного обеспечения, хотя во всех примерах обсуж-
даются схемы включения DSP и ПЛИС на базовых 
платформах. Основное внимание слушателей сфокуси-
ровано в направлении разработки отдельных програм-
мируемых устройств на этих базовых платформах с 
максимальным использованием программного обеспе-
чения. Студентам демонстрируются все достоинства 
инновационного подхода к построению программируе-
мых встраиваемых радиотехнических и телекоммуника-
ционных устройств и систем. В том числе и такое важ-
ное преимущество, как сокращение периода разработки 
новых моделей программируемых устройств.   

К сожалению, сейчас в России производство элек-
тронных компонент для программируемой радиоэлек-
троники не отвечает современным требованиям. Прави-
тельство РФ принимает экстренные меры по преодоле-
нию отставания в радиоэлектронике. В частности, Пра-
вительством РФ для возрождения отечественной элек- 
 

троники в 2006 г. была принята Федеральная целевая 
программа «Национальная технологическая база» с 
подпрограммой «Развитие электронной компонентной 
базы» на 2007-2011 годы. Однако эта программа не вы-
полнена. Если зарубежные фирмы уже предлагают про-
граммируемые микросхемы, изготовленные по техноло-
гии 28 нм, то наши же организации еще не смогли осво-
ить производство программируемых микросхем даже с 
технологией 90 нм. Тем не менее, Правительство РФ 
принимает новую  Федеральную целевую программу 
«Развитие электронной компонентной базы и радио-
электроники» до 2015 года [13].  

В настоящее время, изучая курс «Программируемая 
радиоэлектроника», студенты, к сожалению, разрабаты-
вают программы пока для импортных сигнальных про-
цессоров и ПЛИС. Однако введение в системную подго-
товку инженеров инновационного учебного курса «Про-
граммируемая радиоэлектроника» обеспечит готовность 
дипломированных специалистов к широкому и эффек-
тивному использованию отечественных программируе-
мых микросхем при разработке систем различного на-
значения. 
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Статья посвящена восстановлению поперечного профиля земля-
ного полотна по зашумленным данным лазерного сканирования. При-
ведена формальная постановка задачи. Показано, что задача может 
быть сведена к анализу случайной последовательности измерений. 
Дано решение задачи с помощью дискриминантной функции Фишера. 
Показано, как с помощью построенной дискриминантной функции 
локализуются точки переключения в кусочно-параметризованной 
случайной последовательности, и предложен вычислительно эф-
фективный способ приближенного отыскания таких точек. Приведен 
пример реализации метода на моделируемых данных. 
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Введение 

В настоящее время развиваются методы 
автоматического мониторинга профиля 
земляного полотна и верхнего строения 
железнодорожного пути на протяженных 
участках дороги. Под воздействием динамических по-
ездных нагрузок и влиянием природно-климатических 
факторов происходит деформация полотна, так что со 
временем оно может не удовлетворять требованиям 
нормативной документации и условиям дальнейшей 
эксплуатации. В этом случае предпринимаются меры по 
поддержке земляного полотна. Постоянная диагностика 
земляного полотна, учитывая протяженность сущест-
вующих железнодорожных линий, является трудоемкой, 
требующей постоянного внимания процедурой [1]. 

Эффективность диагностики во многом определяет-
ся такими свойствами как: объективность, достовер-
ность, простота проведения, оперативность, дешевизна. 
При этом требуется мониторинг целых участков и на-
правлений, применяющийся для деформаций массового 
характера на большом протяжении. Особую ценность 
приобретают методы мониторинга, главными свойства-
ми которых являются быстрота проведения и дешевиз-
на. Наиболее простыми, но важными являются наблю-
дения за соответствием сложившихся профилей земля-
ного полотна с типовыми нормативными профилями для 
заданных грунтов, слагающих насыпи или выемки. На 
основании таких наблюдений и их сравнительного ана-
лиза требуется фиксировать такие параметры как: 

– ненормативная ширина плеча балластной призмы; 
– ненормативная ширина обочины земляного  

полотна; 
– места с завышенной крутизной откосов; 
– нарушение структурных линий полотна, представ-

ляющих собой продольные линии излома поверхности 
земли в полосе отвода и др. 

В связи с этим возникает необходимость разработки 

методов автоматического сравнения поперечных про-
филей на основе использования специальных техниче-
ских средств получения информации о поверхностном 
рельефе земли. Для решения этой задачи перспектив-
ным является использование современных лазерных 
сканеров, которые, по сути, представляют собой лазер-
ные дальномеры. Технически это сводится к тому, что 
посредством геометрических преобразований оказыва-
ется возможным восстановить в некоторой координат-
ной системе положение большого количества точек (об-
лака точек) поверхности. Анализ полученных данных 
позволяет сделать выводы о поверхностном строении 
просматриваемого участка. Современные лазерные 
сканеры импульсного типа способны сканировать по-
верхность объекта со скоростью до 10000 точек в секун-
ду, а сканеры фазового типа - до 500000 точек. 

Стандартный способ получения информации о про-
филе состоит в создании технических комплексов на-
земного лазерного сканирования и обработки информа-
ции непосредственно на перемещающемся поезде [2]. 
Технологически данная задача решается путем установ-
ки двух лазеров на задней стенке последнего вагона. В 
процессе движения вагона каждый лазер сканирует 
свою часть полупространства – соответственно, слева и 
справа относительно движения, формируя совокупность 
замеров (рис. 1).  

В данной работе приведена формальная постановка 
задачи восстановления поперечного профиля земляного 
полотна по зашумленным данным лазерного сканирова-
ния, описан подход к решению задачи путем сведения 
ее к анализу случайной последовательности измерений. 
Дано решение данной задачи с помощью дискрими-
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нантной функции Фишера в полярной системе коорди-
нат путем локализации точек переключения в парамет-
ризованной случайной последовательности. 

 
Рис. 1. Схема измерений земляного полотна 

Описание и общая постановка задачи 
При организации лазерного сканирования следует 

принимать во внимание ряд особенностей: 
– совокупность измерений (замеров) представляет 

собой дискретное множество точек, количество которых 
определяется частотой излучения лазера и может варь-
ироваться в зависимости от его технических возможно-
стей; 

– за один проход лазеров получается совокупность 
замеров по общему углу охвата в 360 градусов (по 180 
градусов на каждый лазер); 

– распределение замеров зависит от высоты распо-
ложения лазера над поверхностью земли; 

– так как сканирующий луч перемещается дискретно 
во времени, а значит, и в пространстве, через равный 
угловой шаг, то замеры расположены относительно 
равномерно по угловой мере; 

– замеры располагаются неравномерно в линейном 
измерении, поскольку происходит отражение от поверх-
ностей, расположенных под разным углом по отноше-
нию к лучу лазера и находящихся на разном расстоянии 
от источника излучения (при этом замеры сгущаются 
при приближении луча к балластной призме); 

– данные реальных измерений оказываются сильно 
зашумленными; ошибки измерений возникают из-за по-
грешностей собственно лазерного дальномера, а также 
в большей степени ввиду естественной неровности от-
ражающей поверхности земляного полотна, наличия на 
нем посторонних предметов, растительности и пр. 

Ниже рассматривается задача восстановления по 
лазерным замерам формы земляного полотна и балла-
стной призмы на достаточно протяженном участке доро-
ги. Теоретически решение данной задачи позволит про-
вести автоматическое сравнение реального рельефа 
полотна с рельефом, соответствующим требованиям 
нормативных документов. 

Рассмотрим один цикл съема информации о земля-
ном полотне с помощью лазерного датчика. Под циклом 
будем понимать период лазерного сканирования, соот-
ветствующий обзору лазера сверху-вниз, т.е. на 180 гра-
дусов. Далее будем рассматривать информацию, полу-
чаемую только при сканировании земляного полотна, и 
не будем принимать во внимание точки, возникающие 
при отражении луча сканера от объектов, находящихся 

выше полотна. В результате сканирования получается 
совокупность замеров в поперечном сечении, т.е. в 
плоскости, перпендикулярной направлению пути1. Если 
точки соединить последовательно отрезками прямых 
линий, то можно получить представление о форме ре-
ального профиля. Полученные замеры будут лишь при-
ближенно описывать земляное полотно. Даже в том 
случае, если оно соответствует требованиям действую-
щих нормативов, измерения будут содержать случайную 
составляющую, появление которой вызвано различными 
причинами: неровностями поверхности земли; различ-
ными предметами, отражающими лазерный луч; расти-
тельным покровом; снегом; собственно погрешностями 
лазерного дальномера; продольными и поперечными 
колебаниями вагона и др. 

 
Рис. 2. Пример последовательности замеров 

Будем считать, что выполняются следующие пред-
положения: 

1. Ошибка каждого измерения в одном цикле являет-
ся суммой большого количества независимых или слабо 
зависимых факторов, поэтому она может быть доста-
точно точно описана случайной величиной, подчиненной 
нормальному закону распределения; 

2. Случайные величины имеют короткий «промежу-
ток зависимости». Иными словами, возмущения слабо 
связаны с их предысторией, и поэтому статистическая 
зависимость двух измерений быстро уменьшается с 
ростом расстояния между ними. Это условие гарантиру-
ет, что получаемые на основе таких измерений стати-
стические оценки являются асимптотически гауссовски-
ми в смысле центральной предельной теоремы [3].   

В результате одного цикла измерений получается 
случайная последовательность замеров, которая при-
мерно отражает рельеф земляного полотна слева и 
справа от железнодорожного пути. Пример такой после-
довательности, полученной в результате моделирова-
ния с гауссовским зашумлением слева от дальномера, 
приведен на рис. 2. Отметим, что точки показаны в де-
картовой системе координат, в которой ось абсцисс рас-
положена перпендикулярно направлению перемещения 
дальномеров, как показано на рис. 1. На рисунке видно, 
что точки сгущаются по мере приближения к началу  
координат. 

                                                   
 
 
1 На самом деле из-за движения поезда точки замеров будут лежать на пере-
сечении винтовой линии, описываемой лучом лазера, и поверхности земли, 
пересекающейся с этой винтовой линией. Будем считать в дальнейшем, что 
замеры на участке одного цикла путем геометрических преобразований при-
ведены к рассматриваемой перпендикулярной плоскости. 
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Задача обработки полученных данных состоит в том, 
чтобы по последовательности измерений восстановить 
исходную форму профиля полотна (показанную на 
рис. 2 более толстой линией – графиком кусочно-
линейной функции). 

Формальное описание статистического  
анализа профиля полотна 

Последовательность замеров можно рассматривать 
как реализацию некоторого случайного процесса, кото-
рый является нестационарным, т.е. меняет статистиче-
ские характеристики на различных участках сканирова-
ния. При этом могут быть участки, на которых эти харак-
теристики примерно постоянны, но могут быть и такие, 
на которых они меняются по неизвестному неслучайно-
му закону. Выявление этого закона или функции, описы-
вающей эти изменения, а также определение точек, в 
которых вид этой функции меняется, позволяют провес-
ти анализ реального профиля. Задачи в подобной или 
похожей формулировке рассматриваются во многих 
областях, связанных с обработкой статистических дан-
ных (случайные процессы и последовательности, вре-
менные ряды, конкретные приложения). Многообразие 
методов решения указанной задачи определяется тем, 
какие априорные предположения допускаются в каждом 
конкретном случае. 

Рассмотрим вначале широко используемую и удоб-
ную модель кусочно-стационарного случайного процес-
са, в котором изменение свойств происходит скачком. 
Такой процесс можно представить в виде последова-
тельности стационарных участков, на которых его свой-
ства одинаковы. Обнаружение стационарных участков 
можно рассматривать как классическую задачу матема-
тической статистики – оценивания точек, в которых про-
исходит изменение свойств кусочно-стационарного слу-
чайного процесса. Подобные случайные процессы воз-
никают в разных прикладных задачах – в системах 
управления в пространстве состояний, при мониторинге 
окружающей среды, анализе сейсмической активности и 
др. С этой точки зрения стационарные участки пред-
ставляют собой устойчивые и возможно периодически 
меняющиеся в процессе наблюдения состояния порож-
дающего их объекта. Мы будем рассматривать случай-
ные процессы, стационарные в широком смысле [4, 5]. 

В практических задачах информация об исследуе-
мом случайном процессе обычно представляет собой 
последовательность измерений ( Nууу ,...,, 21 ) в некото-
рых точках ( Nxxx ,...,, 21 ), а вероятностной моделью опи-
сания данных измерений является последовательность 
( N ,...,, 21 ) случайных величин. Таким образом, счита-
ется, что измерения ( Nууу ,...,, 21 ) являются реализа-
циями данных случайных величин. При описании после-
довательностей ( N ,...,, 21 ) можно использовать цепи 
Маркова, различного рода авторегрессионные модели, 
стохастические разностные уравнения [6]. 

В силу сделанного выше предположения о коротком 
«промежутке зависимости» ограничимся в дальнейшем 
наиболее простой моделью такого типа, а именно, бу-
дем считать, что последовательность состоит из незави-
симых случайных величин, т.е. принимаем предположе-
ние, что случайные величины i  попарно независимы. 

Рассматриваемая ниже модель последовательности 
независимых случайных величин ориентирована на ис-
пользование 

1) при небольших по объему обучающих выборках 
( Nууу ,...,, 21 ), которые не могут гарантировать получе-
ние оптимальных статистических выводов при исполь-
зовании стандартных вероятностных методов; 

2) когда вычислительные ресурсы не позволяют 
реализовать применение более трудоемких и сложных 
вероятностных моделей. 

Известно, что даже при использовании модели по-
следовательности независимых случайных величин в 
задаче обнаружения многократных изменений свойств 
(или разладок) случайного процесса возникают трудно-
преодолимые проблемы вычислительного характера 
при решении ее классическими методами [7]. 

Предположим, что последовательность измерений 
( Nууу ,...,, 21 ) в точках ( Nxxx ,...,, 21 ) можно описать с 
помощью последовательности одномерных независи-
мых случайных величин ( N21 ,...,,  ). Будем вначале 
считать для простоты, что в этой последовательности 
можно выделить некоторое число n  стационарных уча-
стков ]1,[ 21  , ]1,[ 32  , ... , ]1,[ 1nn  , 11 x , 

Nx 11n . Внутри каждого стационарного участка 

]1,[ 1mm   случайные величины i  и j , 

]1,[, 1mm  ji xх , должны обладать постоянными ма-
тематическими ожиданиями и дисперсиями, т.е. 

)()( ji EE   , )()( ji DD   . 

Рассмотрим оценивание точек нарушения стацио-
нарности i , ni ,...,2,1 , по методу максимального 
правдоподобия. Будем считать, что на каждом стацио-
нарном участке ]1,[ 1mm   функцию )(yfm  плотности 
распределения случайных величин можно задать пара-
метрически вектором параметров ma , т.е. 

)a,()( mm yfyf  . В этом случае логарифм функции 
правдоподобия Фишера имеет вид: 











n

m i
minn

m

m

yf
1

1

11

1

)]a,([ln),...,,a,...,aФ(




 . 

Таким образом, для оценивания точек N1,...,  не-
обходимо найти максимум логарифмической функции 
правдоподобия относительно аргументов n1 a,...,a , 

N1,..., . 
В более общем случае в последовательности одно-

мерных независимых случайных величин на каждом из 
n  участков может наблюдаться тренд математического 
ожидания, описываемый неслучайной функцией )(xg , 
при постоянной дисперсии, т.е. для i  и j , таких, что 

]1,[, 1mm  ji xх  имеет место )()( imi xgE  , 

)()( ji DD   . Тогда для оценки точек переключения 

i , ni ,...,2,1 , по методу максимального правдоподо-
бия следует считать, что на каждом участке ]1,[ 1mm   

функция )(yfm  плотности распределения случайной 
величины i  имеет вид )a),(,,()( mimm xgyfyf  . В ча-
стности, если функции, описывающие тренд, принадле-
жат одному классу (например, классу линейных или 
квадратичных функций), то )a),b,(,()( mmim xgyfyf  , 
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где mb  - вектор параметров, описывающих конкретную 
функцию из данного класса. В дальнейшем такой слу-
чайный процесс будем называть кусочно-
параметризованным процессом. Заметим, что при 

constcxg mm )(  данный случай сводится к предыду-
щему случаю стационарных в широком смысле участ-
ков. Логарифм функции правдоподобия Фишера имеет 
вид: 
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mmii

nnn
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Следовательно, для оценивания точек N1,...,  не-
обходимо найти максимум логарифмической функции 
правдоподобия относительно большего, чем в преды-
дущем случае, числа аргументов, а именно, N1 a,...,a , 

N1 b,...,b , N1,..., . 
Как правило, построить рекуррентный алгоритм мак-

симизации функционала Ф  не удается, поэтому остает-
ся единственная возможность – проводить полный пе-
ребор всех возможных положений точек переключения 

m . Эта задача для случая многократных разладок яв-
ляется недопустимо трудоемкой – требуется оценивать 
функцию правдоподобия Фишера порядка nN  раз. Эти 
выводы согласуются с результатами, полученными в [8], 
где показано, что применение методов максимального 
правдоподобия позволяет построить эффективные ре-
шающие правила для оценки моментов разладки, но 
приводят к алгоритмам очень высокой сложности, труд-
но реализуемым на практике. Для решения этой про-
блемы в [9] предлагается непараметрический метод 
обнаружения многократных нарушений стационарности, 
основанный на идее многократного разрезания и про-
верке однородности отдельных частей общей выборки. 
Этот метод использует достаточно сложную двумерную 
статистику, что затрудняет его применение. В работе 
[10] предложен алгоритм апостериорного обнаружения 
многократных разладок случайной последовательности 
по изменению моментной функции первого порядка. В 
нем используется одномерная статистика, имеющая 
смысл разности оцениваемых математических ожида-
ний случайного процесса на отрезках различной длины. 

Идея описываемого ниже метода состоит в предва-
рительной локализации участков, содержащих «неста-
ционарные» точки, т.е. точки, в которых происходит из-
менение характеристик случайной последовательности. 
Кратко суть метода состоит в следующем. На множестве 
независимых наблюдений вводится дискриминантная 
функция, позволяющая судить о стационарности слу-
чайной последовательности в произвольной точке x . 
По априорным сведениям о возможной длине и отличи-
тельных свойствах параметризованного участка дела-
ются правдоподобные предположения о поведении этой 
функции и вводится понятие нестационарных точек. 
После этого определение таких участков сводится к за-
даче кластеризации нестационарных точек и определе-
нию точек разладки. 

Дискриминантная функция для случая кусочно-
параметризованной последовательности 

Как отмечалось выше, распределение замеров в ус-
ловиях лазерного сканирования характеризуется нерав-

номерностью (см. рис. 2). Это усложняет использование 
статистических методов оценивания параметров слу-
чайной последовательности. Вместе с тем, в данном 
случае можно избежать указанной неравномерности, 
если воспользоваться равномерностью распределения 
точек по угловой мере. Для этого целесообразно перей-
ти к полярной системе координат, связанной с точкой 
подвеса лазерного дальномера. На рис. 3 показано со-
отношение декартовой и полярной системы координат. 

 
Рис. 3. Полярная система координат,  
связанная с лазерным дальномером 

Из рисунка видно, что формулы, связывающие коор-
динаты ( yx, ) некоторой точки в декартовой и ( ,p ) в 
полярной системах координат, имеют вид: sinpx  , 

cospHy  , где H  – высота подвеса лазера, т.е. 
расстояние между полюсом полярной и началом декар-
товой системы координат. 

На рис. 4 видно, как кусочно-линейная функция, за-
дающая некоторый идеальный профиль и представлен-
ная в декартовой системе координат (слева), выглядит в 
полярной системе (справа). На правом графике по гори-
зонтальной оси отложены значения полярного угла, а по 
вертикальной – расстояние от точки до полюса. Далее 
будем предполагать, что все статистические данные 
представлены именно в полярной системе координат. 

 
Рис. 4. Кусочно-линейная функция, описывающая 

«идеальный» профиль, в декартовой (слева)  
и полярной (справа) системах координат 

Поскольку в соответствии с существующими норма-
тивами все регламентированные профили земляного 
полотна являются непрерывными кусочно-линейными 
функциями, то при переходе к полярной системе коор-
динат они будут представлять собой непрерывную ку-
сочно-параметризованную кривую, состоящую из кусков 
прямых линий, заданных в полярной системе: 

)cos( m



 mr , nm ,...,2,1 , где mr  – расстояние от 

прямой, описывающей m -й участок, до полюса, а  

m  – угол, который образует нормаль к прямой с по-
лярной осью. Поэтому наблюдаемый профиль в поляр-
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ной системе координат будет реализацией 
( N21 ,...,, ppp ) кусочно-параметризованной последова-

тельности случайных величин ( N21 ,...,,  ), которая на 

m -м участке описывается трендом вида 

)cos(
)(

m
1 





i

mrE . Построим дискриминантную функ-

цию для анализа таких случайных последовательностей 
в полярной системе координат. 

Основное требование, которое предъявляется к дис-
криминантной функции, состоит в том, что она должна 
принимать максимальные значения в областях измене-
ния свойств последовательности независимых случай-
ных величин t  и минимальные – там, где эти свойства 
относительно неизменны или подчинены регулярной 
зависимости, т.е. внутри параметризованных участков. 
Для построения дискриминантной функции потребуется 
условие минимально возможной «длины» произвольно-
го параметризованного участка. Будем предполагать, 
что количество точек-замеров на каждом параметризо-
ванном участке не меньше некоторого значения S2 , где 
S  – натуральное число, т.е. для любого },...,2,1{ ni  
выполняется неравенство Sitit 2|}|{| 1   . Это 
условие представляется менее жестким, чем априорно 
известное число стационарных участков, правдоподоб-
ные предположения о котором в реальных задачах сде-
лать достаточно трудно.  

Рассмотрим последовательность независимых слу-
чайных величин ( N21 ,...,,  ) с функциями плотности 

)(if  и математическими ожиданиями, подчиняющими-

ся закону 
)cos(

),,()( 1
mi

m
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rrgE
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1 iti   с неизвестными и подлежащими определе-

нию параметрами m  и m . Пусть в точке t  происхо-
дит изменение статистических свойств этой последова-
тельности, т.е. 
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Локализуем момент разладки по реализации случай-
ной последовательности ( N21 ,...,,  ) с помощью дис-
криминантной функции, строящейся по логарифмиче-
ской функции правдоподобия: 
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Данную функцию можно интерпретировать как лога-
рифм отношения правдоподобия двух конкурирующих 
гипотез: 1H  – в точке k  произошла разладка случайно-
го процесса (первое и второе слагаемое), против гипо-
тезы 2H  – отрезок ],[ 1 sksk    принадлежит кусочно-
параметризованному участку (третье слагаемое). При 
этом параметры 1r , 1 , 1a , 2r , 2 , 2a , 3r , 3 , 3a  слу-

чайной последовательности на отрезках ],1[ ksk  , 

],1[ skk  , ],[ sksk   оцениваются по методу мак-
симального правдоподобия. Можно предположить, что 
построенная таким образом дискриминантная функция 
будет обладать достаточно хорошими статистическими 
свойствами, например, можно ожидать, что момент раз-
ладки вероятнее всего произошел в тех точках случай-
ной последовательности, в которых функция )(kL  при-
нимает относительно большие значения, и наоборот – 
значения этой функции будут сравнительно невысоки 
внутри стационарных участков. 

Для нормально распределенных случайных величин 
N21 ,...,,   дискриминантная функция принимает вид: 
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Для построения дискриминантной функции необхо-
димо, таким образом, решить три экстремальные задачи 
относительно неизвестных параметров jjjr  ,, , 

3,2,1j , соответственно. Рассмотрим решение первой 
из них. Приравнивая частные производные по перемен-
ным 111 ,, r  к нулю, после эквивалентных преобразо-
ваний получаем 
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откуда следуют выражения: 
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Из данных равенств находим *
1r , *

1 , *
1 . Последнее 

уравнение можно решить относительно 1  каким-либо 
итерационным методом2. Можно показать, что на отрез-
                                                   
 
 
2 Например, данное уравнение можно решить в MatLab с помощью процедуры 
fzero. Для значения 10s  время отыскания корня ψ1* с точностью 10-4 равно 
примерно 0,009 с. 
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 хорошим начальным приближением будет 
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Аналогично находятся решения 2r , 2 , 2 , 3r , 3 , 

3  второй и третьей задач: 
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После подстановки найденных параметров в выра-
жение для дискриминантной функции и соответствую-
щих преобразований получим окончательную формулу 
для вычисления )(kL : 

21

2
3ln)(

skL  . 

Можно ожидать, что вблизи точек переключения зна-
чения функции )(kL  будут большими, чем внутри пара-
метризованного участка. Выберем величину порога h  
так, чтобы можно было отслеживать поведение дискри-
минантной функции при изменении параметра k  по 
истинности неравенства hkL )( . При этом должно 
наблюдаться скопление точек })(|{ hkLNS k    вбли-
зи точек t , в которых происходит переход с одного па-
раметризованного участка на другой, и напротив – раз-
реженность таких точек внутри параметризованного 
участка. Будем для простоты называть такие точки не-
стационарными. Поэтому возникает проблема кластери-
зации нестационарных точек на нестационарные участ-
ки jLN , nj ...,,2,1 , в которых по определению наблю-
дается лишь один переход с одного параметризованно-
го участка на другой. 

Определение параметризованных участков  
с помощью дискриминантной функции 

Нестационарные участки jLN , nj ...,,2,1 , задают 
разбиение множества NS . Обозначим через   отноше-
ние эквивалентности, связанное с этим разбиением. 
Определим условие принадлежности двух произволь-
ных точек NSii 21 , , 21 ii   , одному нестационар-
ному участку. Для этого рассмотрим функцию 
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12

21

i

ij
ii jL

ii
E  , которая, очевидно, дает 

среднее значение функции L  на отрезке ],[ 21 ii  . 
Внутри нестационарного участка наблюдается сгу-

щение нестационарных точек, поэтому следует ожидать, 
что значение ],[ 21 iiE  , при условии  ),( 21 ii , бу-
дет больше выбранного порога. Если же точки 1i  и 2i  
принадлежат различным нестационарным участкам, т.е. 

 ),( 21 ii , то отрезок ],[ 21 ii , вероятно, включает 
интервал, в точках которого значения функции L  мень-
ше h . Следуя этим рассуждениям, получаем следую-
щее условие принадлежности произвольных 

NSii 21 ,  одному нестационарному участку: 
 ),( 21 ii , когда hE ii ],[ 21  . Это условие, оче-

видно, определяет толерантное, но не транзитивное 
отношение  

~
. 

Введем дискретную функцию )( i , характеризую-
щую плотность распределения нестационарных точек в 
окрестности точки i , необходимую при описании не-
стационарных участков. Пусть ],[ 21 ii   – произвольный 
отрезок на ],[ 1 N . Тогда 
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где максимум берется по всем отрезкам ],[ 21 ll  , со-
держащим точку i . В основе конструктивного метода 
определения нестационарных участков лежит следую-
щая теорема, доказанная в [11]. 

Теорема. Пусть NSml  , , lm   . Тогда 
 ),( ml  в том и только том случае, если для любого 

],[ mik    имеет место неравенство hk )( . 
Покажем, как функцию )( j  можно использовать 

для определения нестационарных участков. Пусть не-
стационарные точки mi  ,  принадлежат некоторому 
нестационарному участку jLN , т.е.  ),( mi , тогда 

он включает отрезок, т.е. jmi LN],[  . По теореме 

функция   не меньше пороговой величины h  в каждой 
точке этого отрезка, т.е. для любого ],[ mik    

hk )( . Поэтому будем считать, что точка 
],[ 1 Nk    принадлежит некоторому нестационарно-

му участку тогда и только тогда, когда hk )( ; точки 
],[, 1 Nmi    при hi )( , hm )( , mi   , при-

надлежат одному нестационарному участку в том и 
только том случае, если для любого ],[ mik    

hk )( . Это определение нестационарного участка 
удовлетворяет всем необходимым условиям. Легко про-
веряется, что каждая нестационарная точка принадле-
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жит некоторому нестационарному участку, причем каж-
дый такой участок имеет непустое пересечение с мно-
жеством нестационарных точек, т.е. для любого 

],2[ nj   NSLN j Ø, и определенное таким обра-

зом множество }{ jLN  индуцирует отношение эквива-
лентности   на множестве нестационарных точек NS . 

Оценка моментов нарушения стационарности 
Оценка положения точек переключения случайной 

последовательности с одного параметризованного уча-
стка на другой существенно упрощается, так как эти мо-
менты локализованы внутри нестационарных участков, 
и можно перейти к однопараметрическим задачам опре-
деления точек переключения внутри сегментов, каждый 
из которых включает лишь один нестационарный уча-
сток. При этом могут оказаться полезными предвари-
тельные оценки положения точек переключения, учиты-
вающие поведение дискриминантной функции L . В ча-
стности, для точки переключения k̂  можно использо-
вать первоначальное приближение вида 
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В качестве k̂  в последней формуле берется бли-
жайшее целое значение. 

Данный метод обнаружения точек, в которых меня-
ются свойства случайных величин, был апробирован на 
данных моделирования зашумленного профиля. При 
этом оказалось, что последняя оценка дает достаточно 
точное приближение и не возникает необходимости ее 
улучшения каким-либо другим способом. 

Пример численного моделирования 
Рассмотрим численный пример обнаружения непа-

раметрических участков в статистической последова-
тельности. На рис. 5, а) показана форма идеального 
профиля, на рис. 5, б) - результаты численного модели-
рования случайной последовательности в полярной 
системе координат, на каждом параметризованном уча-
стке которой случайная последовательность описывает-
ся нормальным вероятностным распределением.  

По результатам численного моделирования была 
построена дискриминантная функция и функция плотно-
сти нестационарных точек (рис. 5, в) и рис. 5, г)). Обра-
тим внимание на то, что локальный метод обнаружения 
непараметрических участков в данном случае позволил 
осуществить правильную локализацию точек переклю-
чения случайной последовательности, если использо-
вать порог 22h . Восстановление геометрической 
формы профиля производилось по методу наименьших 
квадратов в декартовой системе координат. Восстанов-
ленный профиль изображен на рис. 5, д). 

Заключение 
В работе показано, что автоматизация процедуры 

мониторинга поперечного профиля земляного полотна 
может быть сведена к задачам анализа случайной по-
следовательности в различных постановках. Полезные 
результаты при этом открываются при использовании 
подходов, основанных на применении функций правдо-

подобия. В частности, на этом пути оказывается воз-
можным решение задачи восстановления структурных 
линий, о чем упоминалось в начале статьи. Использова-
ние статистических методов накладывает и ряд ограни-
чений, за рамками которых трудно рассчитывать на при-
емлемое по качеству решение. К числу таких ограниче-
ний следует отнести, прежде всего, требование доста-
точно представительной статистической выборки заме-
ров. Методы вряд ли будут хорошо работать в условиях 
разрушений или сильных деформаций земляного по-
лотна, когда не представляется возможным сделать 
правдоподобные предположения о форме профиля. 

 
а) 

 
б) 

 
в) 

 
г) 
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д) 

Рис. 5. Результаты моделирования:  
а) исходный идеальный профиль в декартовой системе; 

б) зашумленный профиль в полярной системе координат; 
в) дискриминантная функция;  

г) функция плотности нестационарных точек;  
д) восстановленный профиль 

Остается открытым вопрос об эффекте лазерных 
«теней», когда на профиле имеются места с крутизной, 
не позволяющей осуществить лазерное сканирование в 
принципе. Но это проблема самой технологии съема 
информации. По-видимому, в этом случае для восста-
новления профиля в «затененных» местах следует раз-
рабатывать методы, основанные не только на чисто 
математических подходах, что могло бы стать темой 
отдельного исследования. 
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STATISTICAL METHOD  
OF RESTORING SUBGRADE FROM 
DATA OF LASER SCANNING 

Bronevich A.G., Karkishchenko A.N., 
Umanskiy V.I. 

The article is devoted to restoring the cross-section of 
subgrade from noisy data of laser scanning. A formal state-
ment of this problem is given. It is shown that the problem 
can be reduced to the analysis of a random sequence of 
measurements. The paper presents a solution by using the 
Fisher discriminant function. It is also shown how to localize 
switching points in a piecewise para-meterized random se-
quence with the help of the constructed discriminant func-
tion. A computationally efficient way of estimating such 
points is proposed. Finally an example on simulated data is 
given. 
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Статья посвящена многоканальным адаптивным фильтрам, в 
которых используются принципы самоорганизации, и особенностям 
построения эквалайзеров на их основе. Приводятся результаты 
имитационного моделирования разработанных эквалайзеров, полу-
ченные для двухлучевой модели беспроводного канала связи, под-
тверждающие ряд преимуществ предложенного подхода. 

УДК 621.372.54 

МЕТОДЫ МНОГОСКОРОСТНОЙ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ В МНОГОКАНАЛЬНЫХ 
СИСТЕМАХ С САМООРГАНИЗУЮЩЕЙСЯ СТРУКТУРОЙ: ЭКВАЛАЙЗЕРЫ  
С ДИНАМИЧЕСКИМ ВЫБОРОМ ПОРЯДКОВ АДАПТИВНЫХ ФИЛЬТРОВ 

Линович А.Ю., к.т.н., доцент, старший научный сотрудник Рязанского государственного радиотехнического 
университета, e-mail: rsrtu@yandex.ru 

 
Ключевые слова: эквалайзер, динамичес-

кий выбор порядка, многоканальный фильтр, 
многоскоростная обработка сигналов. 

Введение 

Многоканальные адаптивные фильтры 
(МАФ), в которых внутриканальная обработка 
проводится на пониженной частоте дискретизации, 
имеют ряд преимуществ перед одноканальными адап-
тивными фильтрами [1–3]. С одной стороны, благодаря 
независимой обработке разных участков спектра раз-
ными каналами МАФ, удаётся существенно повысить 
скорость и точность настройки. С другой стороны, ис-
пользование методов многоскоростной обработки сиг-
налов даёт возможность значительно сократить объём 
вычислительных затрат, что особенно важно для повы-
шения эффективности реализации адаптивных алго-
ритмов в реальном времени. 

В предлагаемой вниманию читателя статье рассмот-
рен один из способов дальнейшего совершенствования 
МАФ, заключающийся в предоставлении каждому внут-
риканальному адаптивному фильтру самостоятельного 
выбора наилучшего (по некоторому критерию) порядка. 
Поскольку дальнейшее повествование ограниченно рас-
смотрением МАФ с настройкой внутри каналов по алго-
ритму НСКО с нормировкой шага адаптации3 [4], в осно-
ве которого лежит нерекурсивный адаптивный фильтр, 
то порядок адаптивного фильтра равен числу его весо-
вых коэффициентов и равен длине воспроизводимой им 
импульсной характеристики, выраженной в отсчётах, 
взятых с частотой дискретизации обрабатываемого этим 
фильтром сигнала. Известно, что алгоритм НСКО прост 
в реализации и нетребователен к вычислительным за-
тратам. Вместе с тем его низкая скорость настройки во 
многих случаях оказывается серьёзным недостатком, 
побуждая разработчиков цифровых устройств обработки 
сигналов искать альтернативные пути решения. Одним 
из таких путей является переход к многоканальной 
структуре построения адаптивного фильтра [1–3]. Сам 
по себе переход к многоканальной адаптивной обработ-
ке при использовании методов многоскоростной обра-
ботки сигналов [5, 6] позволяет существенно снизить 
вычислительные затраты и значительно повысить каче-
                                                   
 
 
3 В англоязычной литературе этот алгоритм широко известен и носит назва-
ние «Normalized least-mean square (NLMS) algorithm» [1, 4]. 

ство работы адаптивных устройств. Но, как будет пока-
зано далее, введение специальной процедуры динами-
ческого выбора порядков внутриканальных адаптивных 
фильтров обеспечивает значительное улучшение ха-
рактеристик МАФ. Несмотря на то, что основное внима-
ние в статье уделено решению задачи обратного моде-
лирования, решаемой в эквалайзерах аппаратуры пере-
дачи данных, многие положения нетрудно расширить на 
случай решения задачи прямого моделирования. 

Структура МАФ в общем виде 

Классическая структура МАФ описана во многих 
учебных и научных изданиях, посвящённых цифровым 
адаптивным фильтрам. В упрощённом виде она показа-
на на рис. 1. 

 
Рис. 1. Структурная схема МАФ 

Подсистемы анализа A1 и A2 расщепляют входной 
сигнал x(n) и обучающий сигнал d(n) на N спектральных 
полос x0(k), x1(k), …, xN -1(k) и d0(k), d1(k), …, dN -1(k), соот-
ветственно. S1 – подсистема синтеза, выполняющая 
объединение выходных сигналов y0(k), y1(k), …, yN -1(k) в 
результирующий выходной сигнал МАФ y(n). Поскольку 
спектры внутриканальных сигналов занимают более 
узкие полосы частот, чем спектры входного и выходного 
сигналов МАФ, в подсистемах анализа выполняется 
переход на более низкую частоту дискретизации, а в 
подсистеме синтеза исходная частота дискретизации 
восстанавливается. То есть, адаптивная обработка сиг-
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налов проводится на пониженной частоте. Набор внут-
риканальных адаптивных фильтров состоит из N транс-
версальных фильтров: w0(k), w1(k), …, wN -1(k). Здесь и 
далее в статье индексы n и k – индексы времени, пред-
назначенные для нумерации отсчётов дискретных сиг-
налов, определённых на высокой и на пониженной час-
тотах дискретизации, соответственно. Для успешного 
функционирования МАФ подсистемы A1 и A2 по своим 
свойствам должны быть строго одинаковыми, а подсис-
тема S1 должна быть надлежащим образом оптимизи-
рована. 

Алгоритм настройки МАФ с адаптивным выбором 
порядков внутриканальных фильтров 

Из многочисленных работ по теории адаптивной 
фильтрации [1, 4, 7] известно, что при решении задачи 
обратного моделирования в классе нерекурсивных циф-
ровых цепей предельная точность полученного реше-
ния, как правило, оказывается тем выше, чем выше по-
рядок адаптивного фильтра (рис. 2), при условии отсут-
ствия аддитивного шума в принимаемом сигнале. 

 
Рис. 2. Увеличение порядка фильтра  

позволяет повысить точность настройки, 
 быстродействие при этом снижается 

Однако при наличии в принимаемом сигнале адди-
тивного шума нельзя достичь нулевой среднеквадрати-
ческой ошибки (СКО). Анализ формул, описывающих 
процедуру обновления вектора весовых коэффициентов 
алгоритма НСКО [4], показывает, что для адаптивных 
фильтров достаточно высокого порядка дисперсия сиг-
нала ошибки содержит дополнительную составляющую, 
вызванную отклонением вектора весовых коэффициен-
тов от оптимального вектора настройки под действием 
аддитивного шума (рис. 3). 

Первую составляющую ошибки, вызванную усечени-
ем импульсной характеристики адаптивного фильтра в 
результате ограничения его порядка конечной величи-
ной L, обозначим ξу(L). Функция ξу(L) является невозрас-
тающей, на рис. 3 ей соответствует кривая, стремящая-
ся к нулю с ростом L. Вторую составляющую, наличие 
которой обусловлено действием шума, обозначим ξш(L). 
Функция ξш(L) увеличивается по мере роста L с линей-

ной (или даже сверхлинейной) скоростью4. В результа-
те, наиболее эффективное решение задачи обратного 
моделирования методами адаптивной фильтрации дос-
тигается при выборе порядка фильтра в пределах неко-
торого диапазона, ограниченного окрестностью точки 
минимума зависимости ξε(L) = ξу(L) + ξш(L). В приведён-
ном на рис. 3 примере оптимальная величина порядка 
фильтра лежит в диапазоне значений от 25 до 40. 

 
Рис. 3. Наличие шума снижает эффективность  

фильтров высокого порядка 
Всё сказанное выше справедливо для стационарных 

систем. Если частотные характеристики моделируемой 
системы меняются с течением времени, то эквалайзер 
более высокого порядка медленнее реагирует на проис-
ходящие изменения. Поэтому эквалайзер меньшего по-
рядка снова оказывается более предпочтительным. Од-
нако вид функции ξε(L) при моделировании нестацио-
нарных систем изменяется со временем, а следова-
тельно, изменяется и положение точки минимума. Функ-
цию ξε(L) в данном случае можно рассматривать в каж-
дый момент времени как сечение функции двух пере-
менных ξεt(L, t). 

Для организации динамического выбора порядка 
внутриканальных адаптивных фильтров, входящих в 
состав МАФ, воспользуемся процедурой, описанной в 
[3]. Критерием оптимальности в данной процедуре яв-
ляется степень приближения к такому равновесному 
состоянию, когда среднеквадратические ошибки основ-
ного и вложенного фильтров равны. Понятие вложенно-
го фильтра поясняется на рис. 4. Множество весовых 
коэффициентов вложенного фильтра является подмно-
жеством весовых коэффициентов основного фильтра, 
полученных исключением ΔL коэффициентов с наи-
меньшими порядковыми номерами и ΔL коэффициентов 
с наибольшими порядковыми номерами. Поскольку ве-
совые коэффициенты нерекурсивного фильтра, по сути, 
являются дискретными отсчётами воспроизводимой 
фильтром импульсной характеристики, то импульсную 

                                                   
 
 
4 Правило обновления весовых коэффициентов алгоритма НСКО [1, 7] содер-
жит линейный член поправки: w(n+1):= w(n) + μεx(n). Если входной сигнал  
x(n) является стационарным в широком смысле сигналом, то флуктуации всех 
весовых коэффициентов в установившемся режиме оказываются приблизи-
тельно одинаковыми и ошибка при вычислении выходного сигнала  
y(n) = wT(n) x(n) растёт линейно по мере увеличения числа весовых коэффи-
циентов – порядка фильтра. 
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характеристику вложенного фильтра можно рассматри-
вать как результат усечения импульсной характеристики 
основного фильтра. 

 
Рис. 4. Схема, поясняющая принцип выбора  

оптимального порядка 
Выходной сигнал нерекурсивного фильтра y(n) нахо-

дится путём вычисления свёртки его импульсной харак-
теристики w(n) (вектора его весовых коэффициентов) с 
последовательностью отсчётов входного сигнала x(n), 
продвигающихся по линии задержки фильтра. Причём 
векторы w(n) и x(n) одинаковы по длине, но поскольку 
рассматривается фильтр переменного порядка, то это 
означает, что их длина изменяется со временем. Сигнал 
ошибки настройки выражается разностью обучающего 
сигнала d(n) и рассчитанного выходного сигнала y(n): 

       nnndne T xw .  (1) 
Обозначим вектор весовых коэффициентов и вектор 

отсчётов линии задержки вложенного фильтра, соответ-
ственно, как wвл(n) и xвл(n). Тогда сигнал ошибки вложен-
ного фильтра: 

       nnndne вл
T
влвл xw .  (2) 

Если использовать среднеквадратический критерий 
оценки, то из двух фильтров следует отдать предпочте-
ние тому, который обеспечивает меньшую дисперсию 
ошибки. В большинстве практических задач, решаемых 
в реальном времени, опираются на приближённую оцен-
ку дисперсии, которую получают по ограниченному чис-
лу наблюдений K. Выполняя оценку дисперсии сигнала 
ошибки по ограниченному фрагменту, состоящему из K 
отсчётов сигнала ошибки, и применяя итеративный под-
ход к выбору оптимального порядка адаптивного фильт-
ра, запишем условие выбора оптимального порядка: 

   1nKL  
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Здесь функция sign(x) определяется следующим об-
разом: 

 







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



.01
,00
,01

xпри
xпри
xпри

xsign . (4) 

Для N - канального МАФ, схема которого изображена 
на рис. 1, условие (3) превращается в систему, состоя-
щую из N условий: 

    1kKLi  
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где 1,,0  Ni   – порядковый номер канала МАФ. 
Описанный выше алгоритм настройки МАФ и вычис-

лительные затраты на выполнение соответствующих 
действий, измеренные в операциях комплексного умно-
жения, приводятся в табл. 1. 

Разработка подсистемы анализа-синтеза 

Вопросы оптимального проектирования подсистем 
анализа-синтеза с передискретизацией рассмотрены в 
[8–10]. Ограничимся рассмотрением класса комплекс-
ных подсистем анализа-синтеза с равномерным разбие-
нием по частоте. Если входной сигнал разбивается по 
частоте на N полос (рис. 1) равной ширины fкв/N, то час-
тоту дискретизации, согласно теореме Котельникова, 
можно понизить в N раз. Однако при решении задач 
цифровой частотной селекции у каждого фильтра все-
гда существуют некоторые переходные зоны на грани-
цах полосы пропускания, из-за чего возникают нежела-
тельные эффекты наложения спектров вблизи этих гра-
ничных частот. Поэтому при построении МАФ частоту 
дискретизации понижают не в N раз, а немного меньше 
– в M раз (M < N). Запас по частоте, выраженный соот-
ношением 

%100%10011
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


 M
N

M
K

N

i i
ПД

, (6) 
называют показателем передискретизации (ППД)5. 
Здесь i – порядковый номер канала МАФ. В общем слу-
чае коэффициенты децимации в разных каналах могут 
быть выбраны различными, но в данной статье будем 
рассматривать более простой случай, когда коэффици-
ент децимации одинаков для всех каналов. 

Расчёт подсистемы анализа-синтеза сводится к ре-
шению задачи оптимизации. Примерно десять лет назад 
наиболее известные методы расчёта предполагали ис-
пользование оптимизации в классе нерекурсивных циф-
ровых цепей при условии линейности фазы фильтра-
прототипа. В последнее время стали широко известны 
более эффективные пути решения. В частности, в [9, 10] 
предлагается отказаться от требования линейности фа-
зы и свести оптимизационную задачу к поиску минимума 
выпуклой целевой функции при наличии ограничений. 
Постановка задачи минимизации принимает следующий 
вид. Требуется найти минимум остаточной энергии зоны 
непрозрачности фильтра-прототипа: 

h
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r
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5
 В англоязычной литературе этот термин носит устойчивое название 

«oversampling ratio (OSR)». 
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 
N
M

h 0
~r , (7 д) 

  0~~ h
T rν   для всех   ,0 . (7 е) 

Фильтр-прототип представляет собой низкочастот-
ный фильтр. Условие (7 а) соответствует поиску фильт-
ра с минимальной остаточной энергией в зоне непро-
зрачности. Вместо импульсной характеристики фильтра-
прототипа оптимизируются отсчёты автокорреляцион-
ной функции (АКФ) hr , вернее её правой половины hr~ , 
так как АКФ всегда симметрична. Элементы вектора g 
получаются следующим образом: [g]0 M/11 , 
[g]m )/()/sin(2 mMm   для m ≥ 1. Если АКФ обла-
дает чётной симметрией и содержит нечётное число 
коэффициентов, элементы вектора  ν~  находятся сле-
дующим образом:   1)(~

0 ν ,   )cos(2)(~  mm ν  для  
m ≥ 1. 

Коэффициенты 2 , 3  и 4  вводят желаемые огра-
ничения: 2  ограничивает уровень лепестков АЧХ в  
полосе подавления фильтра, 3  задаёт неравномер-
ность АЧХ, 4  определяет ортогональность банка 
фильтров и отвечает за степень перекрытия АЧХ смеж-
ных каналов6. Ограничивающее условие (7 г) можно пе-
реписать в форме 

 
2

2
4

0

2 


i
h iMr . (8) 

Как следует из (8), S может быть составлена из строк 
единичной матрицы размером L × L с номерами iM + 1, 
где i > 0. 

Условие (7 д) использовано для нормировки энергии, 
теряемой в процессе децимации входного сигнала. По-
следнее условие (7 е) вытекает непосредственно из 
свойств АКФ. 

Задача оптимизации (7) имеет линейную целевую 
функцию, три линейных ограничения-неравенства (7 б), 
(7 в) и (7 е), одно ограничение-неравенство в форме 
выпуклой квадратичной функции (7 г) и одно линейное 
ограничение-равенство (7 д). Следовательно, задача (7) 
относится к классу задач выпуклой оптимизации. Для 
решения такого рода задач в программе «MATLAB» 
имеется специальный пакет готовых функций «CVX», 
свободно доступный в сети «Интернет» [11]. Готовый 
пример программы, выполняющей расчёт АКФ приво-
дится в табл. 2. Результатом расчёта является вектор 
«rtilde_h», содержащий центральный коэффициент и 
правую ветвь коэффициентов АКФ искомого фильтра-
прототипа. Полученная с помощью данной программы 
АКФ (после дополнения левой ветвью) показана на 
рис. 5. Все коэффициенты АКФ должны быть вещест-
венными по определению, в то же время коэффициенты 
импульсной характеристики нерекурсивного цифрового 
фильтра, соответствующего АКФ, могут быть комплекс-
ными величинами. 
                                                   
 
 
6 Чтобы сделать условие (7 г) более ясным для восприятия, запишем его  

в виде 
2
40

2
)()( 


 

i n
iMnhnh , где h(n) – импульсная характеристика 

фильтра-прототипа. Чтобы представить (7 г) в форме линейного ограничения-

неравенства, осуществляют переход к АКФ, вводя переменную hr
~ . 

Таблица 1. Алгоритм настройки МАФ с динамическим 
выбором порядков внутриканальных адаптивных 

фильтров и вычислительные затраты 

Выполняемые действия 
Зат-
раты 
( sTV ) 

Операции, выполняемые для отсчётов  
n = 0, 1, 2,… на частоте дискретизации 1/Ts 

 

1) Разделение входного и обучающего сиг-
налов на компоненты подсистемой анализа:  

   ,nnx T
ii xh  

1,,0  Ni  , M
NLH

 
   ,nnd T

ii dh  
1,,0  Ni  . M

NLH

 
2) Объединение компонентов выходного 
сигнала подсистемой синтеза:  

   





1

0

N

i
i

T
i nny yg . 

M
NLG  

Операции, выполняемые для отсчётов  
k = 0, 1, 2,… на частоте дискретизации 
1/(MTs) 

 

1) Уточнение оценки средней мощности 
входного сигнала:  

  2kix , 1,,0  Ni  . N 

2) Вычисление компонентов выходного сиг-
нала и оценка сигналов ошибки:  

     kkky i
T

i xw ,      kykdke iii  , 
1,,0  Ni  . 

 
2M
kNLi

 
3) Обновление векторов весовых коэффици-
ентов:  

     
 

 ke
k
kkk i

i

i
iii 2

*

1
x
xww  , 

1,,0  Ni  . 

 
2M
kNLi

 

Операции, выполняемые для отсчётов  
j = 0, 1, 2, на частоте дискретизации 1/(KMTs) 

 

1) Модификация порядков внутриканальных 
АФ в соответствии с (10):  

    

 
 

 
 






















11
2

11
2

,

1
kK

kKj
i

kK

kKj
iвл

ii

jejesign

kKLkKL
, 

1,,0  Ni  . 
M
N2  

В таблице используются следующие обозначения. 
N – число каналов МАФ, μi – шаг адаптации фильтра 
i-го канала, L = Leq/M – число настраиваемых весовых 
коэффициентов в каждом из внутриканальных 
адаптивных фильтров, Li – порядок эквивалентного 
одноканального адаптивного фильтра для канала 
МАФ с порядковым номером i, LH – порядок фильт-
ров подсистемы анализа, LG – порядок фильтров 
подсистемы синтеза, M – коэффициент децимации. 
V/Ts – объём вычислительных затрат, определяе-
мый как среднее число операций комплексного умно-
жения, выполняемых за время Ts, равное шагу дис-
кретизации входного сигнала МАФ. 
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Кроме того, в рассматриваемом методе расчёта 
снимается ограничение на линейность фазы фильтра-
прототипа, что позволяет существенно повысить каче-
ственные показатели подсистемы анализа-синтеза при 
заданном порядке, составляющих её фильтров. 

Таблица 2. Расчёт правой половины АКФ 
низкочастотного фильтра-прототипа  

в программе «MATLAB» с использованием пакета 
 выпуклой оптимизации «CVX» [11] 

L = 48;  % Порядок фильтра-прототипа 
N = 8;   % Число каналов подсистемы анализа-синтеза 
M = 6;   % Коэффициент децимации 
level = -33;  % Подавление в зоне непрозрачности, дБ 
alpha = 1e-3; % Показатель самоортогональности  
 
xi_3_sqr = 10 ^ (0.1) * M; 
xi_4 = alpha * M / N; 
xi_2_sqr = xi_3_sqr * 10 ^ (level / 10); 
 
sf = 15; 
eps_sf = 1e-6; 
 
omega_s = pi / M; 
k_vecT = 1 : (L - 1); 
Ns_pt = ceil(L * sf * omega_s / pi); 
Ns_s = ceil(L * sf * (1 - omega_s / pi)); 
omega_ptb = linspace(0, omega_s, Ns_pt + 1)'; 
omega_ptb = omega_ptb(1 : end - 1); 
omega_sb = linspace(omega_s, pi, Ns_s)'; 
VtT_ptb = [ones(Ns_pt, 1), 2*cos(omega_ptb*k_vecT)]; 
VtT_sb  = [ones(Ns_s,  1), 2*cos(omega_sb*k_vecT)]; 
 
N_isi = floor((L - 1) / N); 
k_isi_vec = N * (1 : N_isi)'; 
S = eye(L); 
S = S(k_isi_vec + 1, :); 
 
gT = [1 - 1/M, -2*sin(pi*k_vecT/M) ./ (pi*k_vecT)]; 
cvx_begin 
    cvx_solver sedumi; 
    cvx_precision high; 
    variable rtilde_h(L); 
    variable X(L,L) symmetric; 
    minimize (gT * rtilde_h) 
    subject to 
        VtT_sb * rtilde_h <= xi_2_sqr - eps_sf; 
        VtT_ptb * rtilde_h <= xi_3_sqr - eps_sf; 
        norm(S * rtilde_h) <= xi_4 / sqrt(2); 
        [1, zeros(1,L-1)] * rtilde_h == M / N; 
        X == semidefinite(L); 
        trace(X) == rtilde_h(1); 
        for n = 1 : L - 1, 
            sum(diag(X, n)) == rtilde_h(n + 1); 
        end; 
cvx_end 

 
Рис. 5. АКФ низкочастотного фильтра-прототипа 

Несмотря на то, что рассматриваемые по отдельно-
сти фильтры подсистем анализа и синтеза имеют не-
симметричные импульсные характеристики, а, следова-
тельно, вносят в сигнал фазовые искажения, последо-
вательное их соединение оказывается цифровой цепью, 
имеющей линейную фазу. Это значит, что подсистема 

синтеза полностью компенсирует фазовые искажения, 
внесённые фильтрами подсистемы анализа. 

Для поиска импульсной характеристики обратимся к 
методам спектрального разложения (спектральной фак-
торизации). Известно, что задача определения неиз-
вестной импульсной характеристики некоторой системы 
по известной АКФ этой системы не даёт однозначного 
соответствия. Для определённости можно ввести ряд 
ограничений, например, потребовать, чтобы все коэф-
фициенты найденной импульсной характеристики были 
вещественными числами. 

Существует много численных методов решения дан-
ной задачи. Воспользуемся одним из методов, описан-
ных в [12]. Метод7 основан на использовании алгоритма 
быстрого преобразования Фурье (БПФ), который реали-
зован в программе «MATLAB». Алгоритм БПФ хорошо 
известен специалистам в области цифровой обработки 
сигналов, поэтому данный метод спектральной факто-
ризации легко осуществим при решении задачи в 
«MATLAB». 
Метод основан на алгоритме непосредственного расчё-
та минимально-фазового спектрального множителя 
Sмф(z) по заданной АКФ r(n). Можно показать [12], что 
логарифм Sмф(z) определён и является аналитической 
функцией во всех точках комплексной плоскости вне 
единичной окружности. Следовательно, ln Sмф(z) может 
быть разложен в бесконечный ряд по степеням z-1: 

  





0

ln
i

i
iмф zazS , (9) 

где |z| > 1, Ria . В таком случае вещественная часть 
логарифма на единичной окружности определяется вы-
ражением: 

      





0

cosln
2
1lnln

i
i

j
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j
мф iaReSeS  ,  (10) 

где R(ω) – преобразование Фурье от АКФ. Коэффициен-
ты ia  – коэффициенты Фурье функции (1/2)logR(ω): 

  ,1,0,ln
2
1

2
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0

   ideRa ji
i


 


, (11) 

где j – мнимая единица. 
После того как найдены коэффициенты ia , )( j

мф eS  
можно найти следующим образом: 

  





0
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ij
i

j
мф eaeS  , (12) 

Коэффициенты Фурье )( j
мф eS  представляют собой 

искомые отсчёты импульсной характеристики: 

   
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


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Далее приведём описание практической реализации 
в терминах цифровой обработки сигналов. На первом 
этапе по известной АКФ рассчитывается квадрат АЧХ 
R(ω), для чего вектор коэффициентов дополняется ну-
лями и вычисляется БПФ. Для вычисления БПФ число 
отсчётов F (после дополнения нулями) должно быть 
кратно натуральной степени числа 2. Чем больше ну-

                                                   
 
 
7 Точно не известно, кто является автором данного метода. Вероятно, идея 
метода дана А.Н. Колмогоровым [12]. Следует также заметить, что метод не 
раз был предложен разными учёными, о чём свидетельствуют работы [13, 14]. 
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лей, тем точнее будет выполнена спектральная факто-
ризация. 

Цель второго этапа состоит в поиске коэффициентов 
Фурье ai для функции (1/2)lnR(ω), который снова сводит-
ся к вычислению БПФ. 

На третьем этапе вычисляется выражение (12), для 
чего в третий раз используется алгоритм БПФ и выпол-
няется экспоненциальное взвешивание. Фактически на 
втором и третьем этапах происходит вычисление фазы 
функции )( j

мф eS  с помощью преобразования Гильбер-
та и последующей операции вычисления экспоненты. 

Коэффициенты Фурье функции )( j
мф eS  являются 

отсчётами искомой импульсной характеристики h[n]. 
Поэтому четвёртый этап связан с нахождением обрат-
ного преобразования Фурье, которое вновь сводится к 
вычислению БПФ. 

Следует заметить, что при программной реализации 
описанного алгоритма в «MATLAB» в ряде преобразо-
ваний следует принять дополнительные меры для га-
рантирования свойств симметрии, вещественности и 
ограничения размерностей получаемых результатов, как 
это сделано в примере, приведённом в табл. 3. 

Таким образом, описанный здесь метод спектраль-
ной факторизации включает в себя четыре стадии вы-
числений, на каждой из которых применяется БПФ. 
Пример программы, позволяющий рассчитать импульс-
ную характеристику низкочастотного фильтра-прототипа 
по известной АКФ этого фильтра приводится в табл. 3. 
Благодаря использованию стандартной операции вы-
числения БПФ, основная часть программы состоит всего 
из четырёх строчек. Вторая часть программы служит 
для отображения полученных результатов на графиках. 
Кроме того, вычисление БПФ позволяет быстро полу-
чать результат для фильтров высокого порядка (напри-
мер, когда фильтр-прототип имеет несколько сотен ве-
совых коэффициентов). Описанная процедура нахожде-
ния импульсной характеристики по известной АКФ отли-
чается вычислительной эффективностью и устойчиво-
стью вычислений. Полученная в результате спектраль-
ной факторизации импульсная характеристика показана 
на рис. 6. Она состоит из 48 коэффициентов и имеет 
несимметричный вид. Все коэффициенты полученного 
нерекурсивного фильтра принимают вещественные зна-
чения. Тем не менее, фильтры подсистемы анализа и 
синтеза получаются из фильтра-прототипа умножением 
на комплексные экспоненты соответствующих частот, 
поэтому МАФ, построенный на основе вещественного 
фильтра-прототипа, является комплексным. 

О точности проведённой процедуры спектральной 
факторизации можно судить по рис. 7. Поиск АКФ 
фильтра по известной импульсной характеристике этого 
фильтра, в отличие от обратной задачи, описанной на-
ми выше, даёт однозначное решение и может быть вы-
полнен посредством вычисления операции свёртки. 
Рассчитав АКФ, соответствующую найденной импульс-
ной характеристике, вычтем из неё первоначальную 
АКФ, для которой выполнялась спектральная фактори-
зация. Найденная таким образом погрешность решения 
задачи поиска импульсной характеристики по известной 
АКФ показана на графике (рис. 7). Эта погрешность не 
превышает 10-10. 

Таблица 3. Расчёт импульсных характеристик  
фильтров подсистемы анализа-синтеза  

по АКФ низкочастотного фильтра прототипа 
% Порядок ДПФ 
F = 2^19; 
% Формирование АКФ по её правой ветви (отражением) 
r = rtilde_h .'; Lh = length(r); 
r = [fliplr(r(2:end)) r]; 
% Расчёт спектра по известной АКФ 
R = real(fft([r(Lh:end), ... 
                     zeros(1,F-2*Lh+1) r(1:Lh-1)])); 
% Преобразование Гильберта 
a = 2 * 1/F * fft(1/2 * log(R)); a(1) = a(1) / 2; 
a = [a(1:F/2) zeros(1,F/2)]; 
Smp = exp( fft(a) ); 
% Расчёт импульсной характеристики фильтра-прототипа 
h = real( ifft(Smp) ); h = h(1:Lh); 
 
% Отображение результатов на графиках 
r0 = conv(h, fliplr(conj(h))); 
figure(1); plot(h); 
figure(2); 
  plot([1:length(r)],r,'b',[1:length(r0)],r0,'r'); 
figure(3); plot(r-r0); 
% ЛАЧХ фильтров анализа-синтеза 
K = 4; Lh = length(h); 
Freq = exp(j * pi * ([0:K-1]+1/2)'/4 * [1:Lh]); 
H = h.' * ones(1,K) .* Freq.'; 
ACH = 20*log10(abs(fft(h.'*ones(1,K).*Freq.',512))); 

figure(5); plot([0:512/2-1].'/512, ACH(1:end/2,:)); 

 
Рис. 6. Импульсная характеристика низкочастотного 

фильтра-прототипа 

 
Рис. 7. Погрешность, полученная при решении задачи поиска 

импульсной характеристики по известной АКФ 
На рис. 8 показаны АЧХ фильтров подсистемы ана-

лиза. Все фильтры получены на основе рассчитанного 
ранее фильтра-прототипа путём модуляции комплекс-
ными экспонентами соответствующих частот. При обра-
ботке вещественного входного сигнала достаточно че-
тырёх фильтров, перекрывающих диапазон частот от 
нуля до половины частоты дискретизации в силу сим-
метрии спектра. При обработке комплексного входного 
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сигнала фильтры для отрицательных частот получаются 
из фильтров положительных частот операцией ком-
плексного сопряжения всех весовых коэффициентов. 
Фильтры подсистемы синтеза получаются из фильтров 
подсистемы анализа комплексным сопряжением всех 
весовых коэффициентов и перестановкой их в обратном 
порядке. 

На рис. 9 показана зависимость остаточной энергии 
сигнала в зоне непрозрачности от уровня боковых лепе-
стков для фильтра-прототипа 48-го порядка при выборе 
коэффициента ортогональности 4  = 10-3(M/N). Кружоч-
ком отмечено положение рассчитанного фильтра. Кре-
стиком отражено положение фильтра-прототипа, най-
денного методом Хартенека и др. [12], имеющего ли-
нейную фазу. 

 
Рис. 8. Амплитудно-частотные характеристики  

фильтров подсистемы анализа 

 
Рис. 9. Зависимость остаточной энергии сигнала  

в зоне непрозрачности от уровня боковых лепестков  
для фильтра-прототипа 48-го порядка  

при выборе коэффициента ортогональности 4  = 10-3(M/N) 

Результаты компьютерного моделирования 

В данном разделе статьи представлены результаты 
двух экспериментов. Цель первого эксперимента со-
стояла в проверке эффективности работы эквалайзеров 
с динамическим выбором порядка (ДВП) в стационар-
ном канале связи с аддитивным белым гауссовским шу-
мом (АБГШ). Во втором эксперименте исследовалась 
способность эквалайзеров с ДВП реагировать на изме-
нения частотных характеристик нестационарного канала 
связи. 

Для обоих экспериментов была выбрана модель, 
аналогичная предложенной в [13]: 4-позиционная отно-
сительная фазовая манипуляция (QPSK) с использова-
нием кода Грея, скорость передачи равна 10 Мбит/с. 
Фильтрация импульсов осуществляется на приёмной и 
передающей сторонах цифровым фильтром с характе-

ристикой типа «приподнятый косинус», нормированной 
на квадратный корень, и коэффициентом спада, равным 
0,23. Как и в [15], при модуляции используется одна не-
сущая частота, но обработка сигнала осуществляется во 
временной области (без вычисления спектра при помо-
щи преобразования Фурье). Предполагается, что на-
стройка происходит по известному в приёмнике эталон-
ному сигналу, поэтому пилот-сигналы в модели отсутст-
вуют. 

Все эксперименты проводились для 8-канальных 
комплексных адаптивных фильтров (N = 8) с 6-кратным 
понижением частоты дискретизации (M = 6). Для адап-
тивных фильтров с фиксированным порядком (однока-
нального и многоканального) порядки были заданы та-
ким образом, чтобы длина воспроизводимой импульс-
ной характеристики получалась одинаковой. Порядок 
одноканального адаптивного фильтра равнялся 512, а 
порядок МАФ был в M раз меньше, то есть 86. Для 
адаптивных фильтров с ДВП эти значения являлись 
верхними ограничениями. Таким образом, для всех 
адаптивных фильтров был установлен один и тот же 
эквивалентный порядок: Leq = 512 (для фильтров с адап-
тивным выбором порядка это наибольший допустимый 
порядок). Начальное значение порядка L0 = 64 для од-
ноканального адаптивного фильтра, начальные значе-
ния порядков внутриканальных фильтров МАФ L0,i = 10 
для всех каналов (i = 0..7). Вложенные фильтры как в 
одноканальном, так и в многоканальном фильтрах полу-
чались исключением крайних ΔL = 5 весовых коэффи-
циентов. Шаг адаптации был задан равным 0,1. 

В первом эксперименте в качестве модели канала 
связи была выбрана стационарная модель двухлучевого 
канала. Оба луча имели равные коэффициенты переда-
чи, задержка между лучами равнялась 1 мкс. При моде-
лировании на выходе канала связи к полезному сигналу 
добавлялся АБГШ: отношение сигнал-шум равнялось 
40 дБ. 

Рис. 10 позволяет наглядно сравнить по скорости и 
точности настройки четыре алгоритма: классический 
алгоритм НСКО с нормировкой шага адаптации (алго-
ритм NLMS [4]), НСКО с ДВП (ДВП-НСКО), 8-канальный 
адаптивный фильтр с фиксированным порядком на ос-
нове алгоритма НСКО (МАФ) и 8-канальный адаптивный 
фильтр с ДВП (ДВП-МАФ). Под относительной ошибкой 
понимается отношение мощности сигнала ошибки на 
выходе адаптивного фильтра к мощности входного сиг-
нала. 

Рис. 11 отражает процесс изменения порядков адап-
тивных фильтров с ДВП. Разделение в семействе кри-
вых для ДВП-МАФ объясняется наличием плавного спа-
да вблизи частоты среза амплитудно-частотных харак-
теристик согласованных фильтров с характеристикой 
типа «приподнятый косинус». Кроме того, на рис. 11 на-
блюдается эффект ограничения: кривые достигают наи-
большего допустимого порядка, равного 86. 

Во втором эксперименте в качестве модели канала 
связи была выбрана нестационарная модель двухлуче-
вого канала. Отношение средних квадратов коэффици-
ентов передачи по лучам было равным 5. Задержка ме-
жду лучами равнялась 1 мкс. Отношение сигнал-шум 
было уменьшено до 80 дБ, чтобы влиянием шума можно 
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было пренебречь. Динамику изменений в канале связи 
позволяет оценить рис. 12. Быстродействие подсистемы 
выбора оптимального порядка отражено на рис. 13. 

 
Рис. 10. Пример настройки четырёх эквалайзеров на основе 

алгоритма НСКО в условиях стационарного канала связи 
(эксперимент 1) 

 
Рис. 11. Пример настройки четырёх эквалайзеров  

на основе алгоритма НСКО в условиях стационарного  
канала связи (эксперимент 1) 

Рис. 14 позволяет наглядно сравнить по скорости и 
точности настройки четыре алгоритма: НСКО с норми-
ровкой шага адаптации, ДВП-НСКО, МАФ и ДВП-МАФ. 
Некоторый провал на обучающих кривых в самом нача-
ле настройки объясняется выбранной моделью канала 
связи, в которой начальные значения коэффициентов 
передачи по лучам во всех экспериментах выбирались 
одинаковыми (1,0 и 0,2), что отражено также на рис. 12.  

В первые моменты настройки, эквалайзеры с адап-
тивным выбором порядка снижают порядки АФ, благо-
даря чему настройка протекает значительно быстрее, 
чем у эквалайзеров с фиксированным порядком. В даль-
нейшем, порядки АФ растут, что позволяет повысить 
точность настройки в установившемся режиме. В дан-
ном примере отношение сигнал-шум удалось повысить  
с 10 до 14 дБ. 

На рис. 15 представлен процесс изменения порядков 
адаптивных фильтров с ДВП. В отличие от рис. 13, на 
рис. 15 представлены результаты, полученные путём 
усреднения по более чем 10000 экспериментов. Оценим 
выигрыш по вычислительным затратам, достигаемый в 
эквалайзерах на основе ДВП-МАФ. Для определённости 
ограничимся результатами эксперимента с нестацио-

нарным двухлучевым каналом связи, представленными 
на рис. 15. Формулы для расчёта вычислительных за-
трат представлены в табл. 1. 

 
Рис. 12. Пример изменения коэффициентов передачи  
по лучам в двухлучевом нестационарном канале связи  

(эксперимент 2) 

 
Рис. 13. Быстродействие подсистем выбора оптимального 

порядка в условиях нестационарного канала связи.  
Для МАФ для наглядности график построен  

для одного из 8 каналов (эксперимент 2) 

 
Рис. 14. Пример настройки четырёх эквалайзеров  

на основе алгоритма НСКО в условиях нестационарного 
канала связи (эксперимент 2) 

При проведении компьютерного моделирования бы-
ли выбраны следующие численные значения парамет-
ров. Использовался 8-канальный комплексный адаптив-
ный фильтр (N = 8) с 6-кратным понижением частоты 
дискретизации (M = 6). Порядки фильтров анализа и 
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синтеза были выбраны одинаковыми LH = LG = 96, по-
рядки адаптивных фильтров Leq были равны 512. 

Нетрудно оценить выигрыш по вычислительным  
затратам. Одноканальный эквалайзер с фиксирован-
ным порядком адаптивного фильтра и алгоритмом на-
стройки НСКО требует 12512   = 1025 комплексных 
умножений на каждый отсчёт дискретного входного сиг-
нала (к.у./отс.). При переходе к многоканальной структу-
ре эквалайзера с фиксированным порядком (МАФ) вы-
числительные затраты снижаются до  816/968  

26/6/5128   = 26/6/5128136   ≈ 366 к.у./отс.  
Предоставив эквалайзерам самостоятельный выбор 
наилучших порядков адаптивным фильтрам, можно дос-
тичь дополнительной экономии вычислительных зат-
рат. В случае одноканального эквалайзера с адаптив-
ным выбором порядка (ДВП-НСКО) потребуется 

12 eqL  к.у./отс., а для многоканального эквалайзера с 
адаптивным выбором порядков (ДВП-МАФ) затраты со-
ставят 26/8836/968  eqL = eqL 6/16152  к.у./отс. 
Судя по рис. 15, в установившемся режиме работы за-
траты на ДВП-НСКО и ДВП-МАФ равны в среднем 313 и 
259 к.у./отс., соответственно. 

 
Рис. 15. Пример настройки четырёх эквалайзеров  

на основе алгоритма НСКО в условиях нестационарного  
канала связи (эксперимент 2) 

Выводы 

Введение процедуры динамического выбора поряд-
ков внутриканальных адаптивных фильтров в МАФ с 
независимой настройкой каналов значительно повыша-
ет быстродействие МАФ. При этом все основные пре-
имущества МАФ перед одноканальным алгоритмом 
НСКО – повышение точности настройки и снижение вы-
числительных затрат на обработку в реальном времени 
– сохраняются. 
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METHODS OF MULTIRATE SIGNAL 
PROCESSING IN SUBBAND  
ADAPTIVE FILTERS WITH  
THE SELF-ORGANIZING STRUCTURES: 
EQUALIZERS WITH DYNAMIC ORDER 
SELECTION 

Linovich A.Y. 

Adaptive algorithms for the self-organizing subband 
equalizers are proposed. Simulation results demonstrating 
their performance in the wideband communication equip-
ment are supplied. The series of advantages and drawbacks 
of all described multi-channel structures are considered. 
Many different details for this way of equalizing in wireless 
communications are discussed. 
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Предлагается один из возможных вариантов решения задачи ли-
неаризации нелинейных статических характеристик электронных 
устройств, базирующийся на принципах адаптивного обратного 
моделирования объектов типа «черный ящик». В качестве примера 
рассмотрен алгоритм адаптивной компенсации нелинейности уси-
лителя мощности (УМ), который может служить альтернативой 
или дополнением к традиционному цифровому предыстортеру, реа-
лизованному на основе LUT-таблиц. Приведены результаты компь-
ютерного моделирования системы компенсации нелинейности ам-
плитудной характеристики УМ, подтверждающие эффективность 
предложенных решений. Отмечается простота цифровой реализа-
ции адаптивного алгоритма средствами микросхемотехники. 

УДК 681.513.6 

АДАПТИВНАЯ ЦИФРОВАЯ ЛИНЕАРИЗАЦИЯ ПЕРЕДАТОЧНЫХ  
ХАРАКТЕРИСТИК ЭЛЕКТРОННЫХ УСИЛИТЕЛЬНЫХ УСТРОЙСТВ 

Гудкова Н.В., к.т.н., доцент кафедры систем автоматического управления Таганрогского технологического 
института Южного Федерального Университета, e-mail: tala_gud@rambler.ru; 
Гудков В.И., директор проектов Московского представительства ГК «Телрос», e-mail: v.gudkov62@gmail.com  

 
Ключевые слова: усилитель мощности, амп-
литудная характеристика, линеаризация, ди-
намический диапазон, адаптивная обработка. 
Введение 

Важнейшей интегральной характеристикой 
электронных устройств обработки иформаци-
онных сигналов является динамический диапа-
зон (ДД), который связан, с одной стороны, с 
чувствительностью устройства, определяемой 
его собственными шумами, а с другой сторо-
ны, с проявлением его нелинейных свойств.  

На первых этапах развития техники приема 
и обработки информации требования к ДД были второ-
степенными, но в настоящее время их значение возрас-
тает с каждым годом. Это объясняется в основном же-
ланием использовать экономичные режимы работы вы-
ходных каскадов для повышения общего к.п.д. РЭА. 

В результате относительное изменение уровней по-
мех и полезного сигнала на входе устройства обработки 
в обычных условиях, т.е. ДД входных воздействий, мо-
жет составлять 90…100 дБ. При работе радиосредств в 
условиях экстремальной электромагнитной обстановки 
он достигает 140…160 дБ и более, при этом помехи на 
входе радиоприемных устройств измеряются единицами 
и десятками вольт. В таких условиях прием сигналов с 
заданным качеством проблематичен.   

Поэтому актуальной задачей проектирования уст-
ройств приема и обработки сигналов является повыше-
ние линейности передаточных характеристик блоков, 
составляющих данное устройство, и доведение диапа-
зона линейной зависимости выходного отклика от вход-
ного воздействия до максимально возможной величины.  

В частности, возрастает потребность в линейных 
усилителях мощности (УМ), сочетающих высокие энер-
гетические характеристики с низким уровнем интермо-
дуляционных искажений. Эта потребность определяется 
необходимостью передавать все большие объемы ин-
формации, что приводит к все более плотному разме-
щению каналов в частотном диапазоне. Но линейные 
УМ, имеющие низкий уровень искажений, характеризу-
ются низким КПД. Последнее оборачивается высоким 
уровнем потребляемой мощности, что нежелательно. 

Таким образом, обеспечение качества передачи, оп-
ределяющее высокие требования к линейности приме-
няемого усилителя, вступает в противоречие с необхо-
димостью снижения потребляемой усилителем мощно-
сти. Выходом из этого тупика является использование 

подходов, позволяющих создавать линейные усили-
тельные устройства, имеющие высокий КПД, характер-
ный для нелинейных УМ. В настоящее время существу-
ет значительное количество способов линеаризации 
усилителей мощности средствами аналоговой техники. 
Среди них такие методы, как введение цепи обратной 
связи, отдельное усиление радиочастотного сигнала и 
огибающей с последующей модуляцией радиосигнала, 
предварительное искажение входного сигнала перед 
непосредственным усилением и ряд других. 

Наряду с аналоговыми методами  весьма успешно 
развивается направление, связанное с разработкой 
численных методов линеаризации. Особенно это каса-
ется задачи компенсации нестабильности характеристик 
усилительных устройств, работающих в условиях неоп-
ределенности. Такого рода компенсация должна обес-
печивать адаптацию устройств к случайным изменениям 
мощности входного сигнала УМ, температурным изме-
нениям, колебаниям напряжения источника питания, 
старению транзисторов и т.п. 

Об актуальности проблемы свидетельствуют много-
численные посвященные ей публикации, а также гранты, 
выделяемые компаниями связи на проведение работ в 
этой области. Причем, особое внимание уделяется раз-
работкам цифровых устройств предыскажения, так на-
зываемым, «предыстортерам» (predistorter) [1, 2, 3]. 

Считается, что применение предыстортеров сулит 
большие перспективы, поскольку позволяет увеличить 
КПД усилителя при сохранении его габаритов и почти 
без увеличения цены. Например, значение КПД совре-
менных УМ базовых станций беспроводной связи  
в среднем составляет приблизительно 10%, тогда как 
при использовании недавно выпущенной фирмой  
Texas Instruments микросхемы GC5322 оно возрастает 
до 15%-40%. В большинстве случаев в основу алгорит-
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мов предыстортера заложено представление модели 
нелинейного усилителя в виде LUT (Look Up Table)-
таблицы добавлений, которая представляет собой на-
бор коэффициентов многомерного ряда Вольтерра, 
описывающего УМ во временной области. Работа алго-
ритмов линеаризации заключается в анализе входного 
сигнала и последующем внесении в него «предыскаже-
ний» с тем, чтобы этим компенсировать последующие 
нелинейные искажения, вносимые усилителем.  

Основной трудностью при построении табличной 
модели нелинейного усилителя является необходи-
мость его предварительного тестирования, что обычно 
требует применения специального дорогостоящего обо-
рудования, специальных методик и хорошо подготов-
ленных для этой работы специалистов. Кроме того, су-
ществуют определенные сложности, связанные с поис-
ком компромисса между требуемой памятью процессора 
для ее хранения, скоростью адаптации модели и быст-
родействием алгоритма расчёта в режиме реального 
времени. С учетом сказанного можно констатировать, 
что традиционные способы линейной коррекции харак-
теристик УМ не свободны от недостатков. Ниже предла-
гается метод цифровой адаптивной линеаризации пе-
редаточной характеристикой усилителя мощности, кото-
рый, по мнению авторов, может служить альтернативой 
или дополнением к общепринятым подходам. 

Метод адаптивной линеаризации  

Метод базируется на принципах управления, исполь-
зующих адаптивное обратное моделирование неопре-
деленных динамических объектов типа «черный ящик» 
[4, 5, 6]. Смысл этого вида моделирования состоит в 
создании цифровой адаптивной обратной модели (АОМ) 
некоторого объекта с неизвестными параметрами, кото-
рая должна служить наилучшим приближением дис-
кретной передаточной функции, обратной передаточной 
функции этого объекта в процессе его функционирова-
ния. На рис. 1 показана одна из возможных структур 
системы управления «черным ящиком», который в рас-
сматриваемом случае представляет собой усилитель 
мощности с неизвестной, в общем случае изменяющей-
ся во времени, нелинейной амплитудной характеристи-
кой x = f(u).  

 
Рис. 1.  Структурная схема системы управления  

амплитудной характеристикой УМ с АОМ 
При этом предполагается, что с течением времени 

может также случайным образом изменяться мощность 
входного сигнала и положение «рабочей точки» усили-
теля. Роль управляющего устройства (адаптивного ре-
гулятора) в данной системе играет обратная модель УМ, 
реализованная в виде адаптивного трансверсального 
фильтра [4], дискретное уравнение которого имеет вид  
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где, gk – дискретные отсчеты входного сигнала системы, 
uk – отсчеты управляющего сигнала на выходе АОМ,  

L – длина фильтра, а wlk – его весовые коэффициенты, 
которые в процессе адаптации перестраиваются по ме-
тоду LMS в соответствии с рекуррентным соотношением 

klklkkl gww    2)1( . (2) 

В выражении (2) ошибка адаптации εk = KУМ ∙ gk-m - x, 
где KУМ – желаемое значение коэффициента усиления 
УМ; µ – параметр сходимости адаптивного алгоритма;  
m – число тактов задержки входного сигнала, которая 
вводится для учета инерционности усилителя. 

После завершения процесса регулирования ампли-
тудной характеристики x = f(u) среднеквадратическая 
ошибка ][ 2

kEСКО   становится равной своему мини-
мальному значению, которое зависит от заданной отно-
сительной средней СКО адаптации М (0<М<1). При 
этом скорость сходимости адаптивного процесса можно 
приближенно оценить по числу итераций [5] 
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В тех случаях, когда инерционные свойства УМ вы-
ражены слабо, адаптивная процедура упрощается, так 
как для линеаризации амплитудной характеристики та-
кого усилителя достаточно одного единственного весо-
вого коэффициента w0 (L = 0) и нулевой временнóй за-
держки (m = 0). Анализ показал, что для устойчивой ра-
боты алгоритма компенсации нелинейности безынерци-
онного усилителя должно выполняться условие  

][ 2
kgE

М
  (4) 

где ][ 2
kgE   средняя мощность сигнала kg .  

Поскольку в общем случае величина ][ 2
kgE  носит 

случайный характер, можно использовать для расчета 
параметра µ максимально допустимую мощность вход-
ного сигнала системы. Оптимальную настройку обеспе-
чит автоматический расчет текущего значения µ в ре-
жиме реального времени. Желаемая величина коэффи-
циента усиления должна быть задана из условия 

max

max

g
xKУМ  , где значения xmax и gmax определяются 

предельно допустимыми уровнями этих сигналов в сис-
теме. 

Компьютерное моделирование 

Принцип действия предлагаемых алгоритмов иллю-
стрируют результаты имитационного моделирования на 
ПК адаптивной системы линеаризации безынерционного 
УМ при подаче на ее вход случайной последовательно-
сти отсчетов белого шума со средней мощностью 

33,0][ 2 kgE . На рис. 2 показаны нормированные нели-
нейная и скомпенсированная амплитудные характери-
стики усилителя. Рис. 3 отражает процессы, происходя-
щие в системе с некомпенсированной амплитудной ха-
рактеристикой УМ (u = g), а рис. 4, 5 - процессы в адап-
тивной системе с компенсированной амплитудной ха-
рактеристикой УМ (u = w0g) при двух относительных 
средних значениях СКО М = 0,5 и М = 0,1.  

Из рисунков видно, что СКО в системе с компенсиро-
ванной амплитудной характеристикой УМ при обоих 
значениях параметра М как минимум на порядок мень-
ше СКО в системе с некомпенсированной характеристи-
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кой. При этом число итераций адаптивных процессов 
ТСКО приблизительно соответствует теоретическим зна-
чениям. 

 
Рис. 2.  Нормированные нелинейная и компенсированная  

амплитудные характеристики УМ 

 
Рис. 3.  Процессы в УМ с некомпенсированной амплитудной 

характеристикой (u = g; CKO ≈ 0,004) 

 
Рис. 4a.  Процессы в системе с компенсированной амплитуд-

ной характеристикой УМ ( 002,0;10  СКОTСКО ) 

 
Рис. 4б.  Весовой кэффициент в системе с компенсированной 

амплитудной характеристикой УМ (u = w0g) 

 
Рис. 5a.  Процессы в системе с компенсированной амплитуд-

ной характеристикой УМ ( 002,0;2  СКОTСКО ) 

 
Рис. 5б.  Весовой кэффициент в системе с компенсированной 

амплитудной характеристикой УМ (u = w0g) 

Заключение 

Выполненные в работе исследования позволяют 
cделать вывод о том, что использование предлагаемых 
решений может служить эффективным и экономичным 
способом цифровой линеаризации амплитудных харак-
теристик безынерционных УМ в динамическом диапазо-
не, определяемом теоретическим пределом компенса-
ции нелинейности, который в свою очередь зависит от 
выбранной величины КУМ. 

Как показала практика, при правильной настройке 
АОМ предложенный метод также обеспечивает хорошие 
результаты в задачах линеаризации характеристик УМ с 
инерционным запаздыванием.  

Следует подчеркнуть, что алгоритмы метода доста-
точно легко реализуются средствами микросхемотехни-
ки и могут найти широкое применение в системах адап-
тивной линеаризации характеристик разнообразных 
технических устройств, например, датчиков физических 
величин технологических объектов и др. 

Литература 

1. D.-S. Han and T. Hwang, «An adaptive predistorter for 
the compensation of HPA nonlinearity», IEEE Transactions 
on Broadcasting, vol. 46, no. 2, 2000. 

2. Chang, S. and Powers, E. J., «A simplified predis-
torter for compensatoin of nonlinear distortion in OFDM sys-
tems», in Proc. IEEE Global Telecommun. Conf., vol. 5, 
Nov. 2001.  

3. P. L. Gilabert, G. Montoro and A. Cesari, «A recursive 
digital predistorter for linearizing RF power amplifiers with 
memory effects», in Proc. APMC’06, Pacifico Yokohama, 
Japan, Dec. 2006, vol. 2. 

4. Уидроу Б., Стирнз С. Адаптивная обработка сигна-
лов / М.: Радио и связь, 1989. 

5. Гудкова Н.В. Цифровое управление техническими 
объектами с применением адаптивного обратного моде-
лирования // Автоматизация и современные технологии. 
М.: Машиностроение, 2006. №4. 

6. Widrow B., Walach E. Adaptive Inverse Control.  
A Signal Processing Approach, Wiley, Hoboken, NJ, 2008. 

ADAPTIVE DIGITAL LINEARIZATION 
TRANSFER CHARACTERISTICS OF 
ELECTRONIC AMPLIFYING DEVICES 

Gudkova N., Gudkov V. 

Suggests possible solution of the the problem of lineari-
zation nonlinear static characteristics of electronic devices, 
based at the principle adaptive inverse modeling of objects 
such as «black box». As an example are considered the 
algorithms of adaptive compensation of nonlinearity of 
power amplifier (PA), that may be an alternative or comple-
mentation to conventional digital predystorter implemented 
in terms of LUT-tables. The results of computer simulation 
of the system of compensation of the nonlinearity of the 
amplitude characteristics of the PA, are confirming the effec-
tiveness of the proposed solutions. The digital adaptive al-
gorithms may be realized by means of micro circuitry. 
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МОНИТОРИНГ СПЕКТРАЛЬНЫХ ИЗМЕНЕНИЙ ВО ВРЕМЯ  
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Бегишев С.В., программист ЗАО «Электронные технологии и метрологические системы»,  
е-mail: begishev@zetms.ru 

 
Одним из важных этапов производства техниче-

ских изделий являются испытания на стойкость к воз-
действию механических факторов. Эти испытания 
проводятся для выявления конструкционных недос-
татков, производственных дефектов, определения 
работоспособности в сложных условиях эксплуата-
ции. Сложность испытаний на воздействие механиче-
ских факторов заключается в возможности частичного 
или полного разрушения испытуемого образца. При 
разрушении испытуемого образца информация о ходе 
испытаний может оказать помощь для выяснения 
причин разрушения, и чем детальнее и шире инфор-
мация, тем лучше. Если разрушение испытуемого 
образца недопустимо, то необходимо определить 
момент остановки испытаний. 

Во время испытаний на воздействие классическо-
го удара к испытуемому образцу прикладывается на 
короткий промежуток времени значительная сила. 
Большая часть энергии, передаваемой испытуемому 
образцу, идёт на перемещение, оставшаяся поглоща-
ется им и идёт на деформацию. Количество энергии, 
поглощённой телом в ходе виброиспытаний, может 
показать степень деформации испытуемого образца. 

В эксперименте в качестве демпфера использо-
вался кусок пластилина весом 100 грамм, которому 
была придана форма кубика со сторонами  
41х41х41 мм. Кусок пластилина поместили в центр 
расширительного стола вибростенда. Первый датчик 
был установлен рядом с куском пластилина на рас-
ширительном столе, второй – непосредственно на 
пластилине. В ходе виброиспытаний выполнялся 
классический удар полусинусоидальной формы с ам-
плитудой 1 g и длительностью 4 мс. На рис. 1 хорошо 
виден «провал» на пике сигнала, снятого со второго 
датчика. 

При длительных испытаниях деформации в испы-
туемом образце будут накапливаться постепенно. 
Для определения величины деформации воспользу-
емся методом сравнения спектра ударного импульса 
с образцовым спектром. В качестве образцового 
спектра возьмём среднее арифметическое спектров 
первых ударных импульсов. В ходе виброиспытаний 
датчик, установленный на пластилине, отклонился от 
вертикального положения, что, несомненно, повлияло 
на передаточную характеристику. 

 

 
Рис. 1. Классический удар 



Цифровая Обработка Сигналов №1/2012 

 63 

 
Рис. 2. Спектры удара: мгновенный, усреднённый и их разность 

Разность между энергиями колебаний двух датчи-
ков, вычисленная в программе «Модальный анализ» 
(рис. 1, «Интеграл F*s»), может дать определённую 
информацию о деформации испытуемого образца, но 
полезнее было бы получить информацию о происхо-
дящих изменениях в испытуемом образце. Такую ин-
формацию может дать спектр сигнала и определение 
его отклонения от значений в начале испытаний.  
На рис. 2 представлены графики мгновенного спектра 
в конце виброиспытаний, график усреднённого спек-
тра за первые 100 секунд и график разности первых 
двух спектров. 

СКЗ мгновенного спектра составило 0,001316 g, 
скз усреднённого спектра 0,001293 g, скз разности 
спектров 0,000075 g, что составляет 5.8%. 

В ходе испытания требуется контроль над откло-
нениями от образцового спектра в реальном времени, 
а не расчёт отклонения по их завершении. Алгоритм 
работы программы контроля достаточно прост: в те-

чение заданного времени в начале испытаний накап-
ливаются измерения спектра для вычисления образ-
цового спектра, а потом в течение всего времени ис-
пытаний сравниваются с ним, и строится график от-
клонений. При превышении заданного порогового 
уровня отклонений подаётся сигнал оператору. 

Данная программа была реализована в SCADA-
система ZETView. На рис. 3 приведён проект, реали-
зующий описанный выше алгоритм. SCADA-система 
ZETView позволяет легко и быстро реализовывать 
алгоритмы любой сложности и представить результа-
ты в удобном для работы оператора виде. 

Задачи контроля спектральных характеристик воз-
никают не только при виброиспытаниях, но и во мно-
гих других областях науки и техники. Приведённый 
выше алгоритм и его реализация в SCADA-системе 
ZETView (рис. 4) могут быть легко применены для 
решения широкого спектра подобных задач. 

 
Рис. 3. SCADA-проект ZETView регистрации отклонений от усреднённого спектра 
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 ГСКБ «АЛМАЗ-АНТЕЙ» 
 ЗАО «Инструментальные системы» 
 НТЦ «МОДУЛЬ» 
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 Владимирский государственный университет 
 Московский авиационный институт  
 Московский государственный технический университет  
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Рис. 4. SCADA-проект ZETView регистрации отклонений от усреднённого спектра, вид оператора

 

 


