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Рассмотрена проблема повышения оперативности цифрового 
спектрального анализа равномерно дискретизированного сигнала 
коррелограммным методом. Основу решения данной проблемы соста-
вила предварительная обработка равномерной последовательности 
отсчетов сигнала, имитирующая процедуру первичного бинарно-
знакового аналого-стохастического квантования. В результате осу-
ществлен переход от обработки многоразрядных отсчетов сигнала к 
обработке последовательностей отсчетов, имеющих значения рав-
ные только плюс или минус единица. Такой подход позволил разрабо-
тать математическое обеспечение вычисления коррелограммной 
оценки спектральной плотности мощности (СПМ), практическая реа-
лизация которого приводит к выполнению рекуррентных вычисли-
тельных процедур. При этом основными операциями этих вычислений 
являются операции суммирования и вычитания. Это снижает муль-
типликативную сложность вычисления коррелограммных оценок СПМ. 
На основе математического обеспечения разработано алгоритмиче-
ское обеспечение для коррелограммной оценки СПМ. Оно реализовано 
в виде метрологически значимого программного модуля. Тестовые 
испытания данного модуля подтвердили, что предложенный подход к 
вычислению коррелограммной оценки СПМ позволяет проводить 
спектральный анализ с высоким разрешением на фоне аддитивного 
шума и без смещения гармонических составляющих по частоте. Ис-
пользование данного модуля не требует непосредственного выполне-
ния бинарно-знакового аналого-стохастического квантования анали-
зируемого сигнала. Поэтому он может использоваться в составе 
метрологически  значимого  программного  обеспечения  систем,  ори- 

ентированных на комплексную обработку равномерно дискретизи- 
     рованных сигналов. 

УДК 519.246.27 

КОРРЕЛОГРАММНАЯ ОЦЕНКА СПЕКТРАЛЬНОЙ ПЛОТНОСТИ МОЩНОСТИ  
НА ОСНОВЕ ИМИТАЦИИ БИНАРНО-ЗНАКОВОГО АНАЛОГО-СТОХАСТИЧЕСКОГО 
КВАНТОВАНИЯ ПРИ ОБРАБОТКЕ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТИ ОТСЧЕТОВ 
РАВНОМЕРНО ДИСКРЕТИЗИРОВАННОГО СИГНАЛА 

Якимов В.Н., д.т.н., профессор Самарского государственного технического университета,  
e-mail: yvnr@hotmail.com 

CORRELOGRAM ESTIMATION OF POWER SPECTRAL DENSITY BASED  
ON SIMULATION OF ONE-BIT ANALOG-STOCHASTIC QUANTIZATION  
IN PROCESSING A UNIFORMLY SAMPLED SIGNAL SEQUENCE 

Yakimov V.N. 

The article considers the problem of increasing the digital spectral analysis efficiency of a uniformly sampled signal by the correlo-
gram method. The basis for solving this problem was the preprocessing of a uniformly sampled signal, which imitates the procedure 
of primary one-bit analog-stochastic signal quantization. As a result, a transition was made from processing multi-bit signal samples 
to processing sequences of samples with values equal to plus one or minus one. This approach made it possible to develop math-
ematical software for calculating the correlogram estimate of the power spectral density (PSD), the practical implementation of 
which leads to the execution of recurrent computational procedures. The main operations of these calculations are summation and 
subtraction. This reduces the multiplicative complexity of calculating the PSD estimation by the correlogram method. The practical 
result was the development of algorithmic support for calculating the correlogram estimate of the PSD. It is implemented in the form 
of a metrologically significant software module. Testing of this module confirmed that the proposed approach to calculating the cor-
relogram estimate of the PSD allows for high-resolution spectral analysis against the background of additive noise and without shift-
ing the harmonic components in frequency. The use of this module does not require the direct execution of one-bit analog-
stochastic quantization of the analyzed signal. Therefore, it can be used as part of metrologically significant software designed for 
complex processing of uniformly sampled signals. 

Key words: power spectral density, correlogram, one-bit stochastic quantization, fast algorithms. 
 

Ключевые слова спектральная плотность 
мощности, коррелограмма, бинарное стохасти-
ческое квантование, быстрые алгоритмы.  

Введение 

Спектральный анализ сигналов является 
важной задачей в таких областях научных и 
прикладных исследованиях, как радиолокация, 
диагностика механических вибраций, иденти-
фикация речевых сигналов и т.п. В реальных 
условиях многие сигналы не могут быть одно-
значно определены вне интервала их наблюде-
ния. В этом случае при спектральном анализе 
сигналов оценивается их спектральная плот-
ность мощности (СПМ). 

Одним из классических методов оценивания 
СПМ является коррелограммный метод. Со-
гласно этому методу СПМ ( )XXS f  стационар-

ного сигнала ( )X t  определяется как преобра-
зование Фурье его корреляционной функции 
(КФ) ( ).XXR   Ввиду того, что КФ является чет-
ной функцией, то достаточно вычислить только 
ее косинус-преобразование Фурье. 

В настоящее время преимущественно ис-
пользуется цифровой подход к вычислению 
коррелограммной оценки СПМ [1-4]. В этом 
случае на интервале времени анализа [0; ]t T  
осуществляется аналого-цифровое преобразо-
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вание наблюдаемой реализации сигнала ( )X t  с часто-

той дискретизации .sf  Полученная последовательность 

отсчетов { x( ) }n t  подвергается центрированию, и 

формируется последовательность отсчетов { ( ) }
o
x n t  

с нулевым средним значением, которая в дальнейшем 
подлежит цифровой обработке. Здесь 1/ st f   – ин-

тервал дискретизации, 0,1, 2,3,...,n N  и 
int  [ / ]N T t   – целая часть отношения / .T t  При 

этом согласно теореме Котельникова частота дискрети-
зации sf  должна быть не менее чем в два раза больше 

верхней граничной частоты maxF  в спектре анализируе-
мого сигнала [5,6]. В общем виде коррелограммная 
оценка СПМ в цифровом виде вычисляется с разреше-
нием по частоте 1/ ( )f N t    на частотах :kf k f   

0

ˆ ˆ( ) 2 ( ) ( ) cos 2
V

XX k XX kS f t w t R t f t


   


     ,  (1) 

где ˆ ( )XXR t  – оценка КФ сигнала ( ),X t  ( )w t  – от-

счеты весовой функции ( ),w   ν – индекс времени за-
держки. 

Оценка КФ ˆ ( )XXR t  вычисляется предварительно 
для дискретных значений времени задержки t    по 

конечной последовательности отсчетов { ( ) }.
o
x n t  Ин-

декс времени задержки v  изменяется от нуля до 
наибольшего возможного значения V. Весовые функции 

( )w   называют корреляционными окнами. Они приме-
няются с целью снижения эффекта «утечки» энергии в 
боковые лепестки оценки СПМ, что вызвано ограничен-
ностью времени анализа и проявляется в виде наложе-
ния и искажения оценок спектральных компонент [7, 8]. 

Практическая реализация соотношения (1) требует, 
во-первых, предварительного вычисления оценок 
ˆ ( ),XXR t  во-вторых, выполнения дискретного cos-пре-

образования Фурье. Реализация данных вычислений 
связана с необходимостью выполнения значительного 
объема операций цифрового умножения. Кроме того, 
применение корреляционного окна приводит к выполне-
нию дополнительного числа операций умножения. Все 
это существенно влияет на мультипликативную слож-
ность вычисления оценок СПМ и снижает оператив-
ность проведения цифрового спектрального анализа 
коррелограммным методом. 

Предлагаемый подход  
к вычислению коррелограммной оценки СПМ  
на основе имитации бинарно-знакового  
аналого-стохастического квантования 

Одним из перспективных направлений в области по-
вышения оперативности цифрового анализа сигналов 
является рандомизация процедуры аналого-цифрового 
преобразования, приводящая к снижению разрядности 
цифровых отсчетов [9-11]. В частности особый интерес 
представляет бинарно-знаковое аналого-стохастичес-
кое квантование, которое позволяет осуществлять пре-
дельно грубое двухуровневое преобразование сигнала 

в цифровую форму. Данный вид преобразования можно 
рассматривать как логическую динамическую процедуру, 
результатом которой в каждый момент времени являют-
ся значения минус или плюс единица в зависимости от 
текущего значения рандомизирующего вспомогательно-
го сигнала, выполняющего функцию стохастического 
порога квантования. При этом за счет дискретно-
событийного представления во времени результата 
данного вида квантования достаточно знать только от-
счеты времени, в которые происходит смена его значе-
ний. Такой подход по сравнению с равномерной дискре-
тизацией во времени снижает нагрузку на преобразова-
ние сигнала в цифровую форму и упрощает последую-
щую цифровую обработку, что открывает инновацион-
ные перспективы для разработки эффективных в вычис-
лительном отношении цифровых алгоритмов обработки 
сигналов.  Исходя из этого, на основе данного вида 
квантования разработано математическое обеспечение 
и синтезированы вычислительные алгоритмы, приводя-
щие к повышению оперативности частотного анализа 
сигналов [12-18]. Однако практическое применение этих 
алгоритмов требует наличия в системах обработки сиг-
налов специальных аналого-цифровых преобразовате-
лей, осуществляющих подготовку исходных данных в 
необходимом для их выполнения цифровом формате 
[19,20]. Поэтому они не могут быть реализованы непо-
средственно в системах, ориентированных на обработку 
равномерно дискретизированных сигналов. Данное об-
стоятельство ограничивает применение на практике этих 
алгоритмов и разработанных на их основе программных 
компонент. 

Принимая во внимание, что применение бинарно-
знакового аналого-стохастического квантования позво-
ляет разрабатывать эффективные в вычислительном 
отношении цифровые алгоритмы, целесообразным яв-
ляется рассмотрение его воспроизведения в процессе 
обработки отсчетов равномерно дискретизированного 
сигнала при вычислении коррелограммной оценки СПМ. 
Это можно сделать путем предварительной подготовки 

исходной последовательности отсчетов { ( ) }
o
x n t  с 

помощью процедуры, имитирующей дискретно-событий-
ное выполнение данного вида квантования. При этом 
учтем, что для вычисления коррелограммной оценки 
СПМ необходимо иметь результаты выполнения двух 
независимых процедур бинарно-знакового аналого-
стохастического квантования [21-23]. Исходя из этого, 
сформируем две последовательности отсчетов следую-
щего вида: 

1
1

1

1,   ( ) ( );
( )

1,   ( ) ( ).

o

o

x n t n t
z n t

x n t n t





     
   

  (2) 

2
2

2

1,   ( ) ( );
( )

1,   ( ) ( ).

o

o

x n t n t
z n t

x n t n t





     
   

 (3) 

В (2) 0,1, 2,3,..., / 2,n N  а в (3) 0,1, 2,3,..., .n N  
Здесь N должно быть четным числом. Отметим, что в 
процессе аналого-цифрового преобразования анализи-
руемого сигнала ( )X t  всегда можно обеспечить выпол-
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нение условия четности числа отсчетов N формируемой 

последовательности { ( ) }.
o
x n t  В (2) и (3) множества 

отсчетов 1{ ( )}n t   и 2{ ( )}n t   представляют собой 
две последовательности случайных чисел, которые ге-
нерируются независимо в статистическом смысле по 
отношению друг к другу. Каждая из этих последова-
тельность имеет равномерное распределение в преде-
лах от max  до max .  При этом обязательным являет-

ся выполнение условием max max | ( ) | ,x t   где 

max | ( ) |x t  наибольшее абсолютное значение, которое 

может принять анализируемый сигнал ( ).X t  

При вычислении коррелограммной оценки СПМ (1) 

будем использовать несмещенную оценку КФ ˆ ( )XXR t  

для v  в пределах от нуля до ( / 2) 1:V N   
2 ( / 2) 1
max

1 2
0

ˆ ( ) ( ) (( ) )
( / 2)

N

XX
n

R t z n t z n t
N


 



     .  (4) 

Последовательности отсчетов 1( )z n t  и 2 ( )z n t  
принимают значения «–1» и «+1». Поэтому достаточно 
знать их значения только для 0n   и значения индек-
сов n, при которых происходит смена знака этих отсче-
тов. Исходя из этого, будем иметь множество целых 
чисел { ( ) :   1, 2,3,..., 1 },i i I    соответствующих ин-
дексам смене значений последовательности отсчетов 

1( ).z n t  При этом (0) 0   и ( ) / 2.I N   

Для значений индексов n в пределах 
( ) ( 1),i n i     где 0 1,i I    значения 1( )z n t  

остаются постоянными. Поэтому в этих пределах будем 
иметь 1 1( ) (0)( 1) .iz n t z    Принимая это во внимание, 
(4) можно записать в следующем виде: 

2 ( 1) 11
max

1 2
0 ( )

2ˆ ( ) (0) ( 1) (( ) ),
iI i

XX
i n i

R t z z n t
N






 

 

 
        (5) 

Введем обозначение: 
( 1) 11

2
0 ( )

( ) ( 1) (( ) ).
iI i

i n i
A t z n t




 

 

 
        (6) 

С учетом (5) и (6) получаем: 
( /2) 1

1
0

ˆ ( ) (0) ( ) ( ) cos 2 ,
N

XX k kS f z K w t A t f


   



     (7) 

где 
2
max4  

.
t

K
N


   (8) 

Соотношение (7) определяет процедуру вычисления 
оценки СПМ. Практическая реализация этого соотноше-
ния предполагает вычисление значений ( )A t  соглас-

но (6), что связано с обработкой отсчетов 2 (( )z n   с 

учетом смены значений отсчетов 1( ).z n t  Из (6) следу-
ет, что при увеличении индекса времени задержки v  на 
единицу приходится обрабатывать последовательность 
отсчетов 2 (( ) )z n t   также с учетом их смещения на 

один отсчет. Поэтому при вычислении ( )A t  доста-

точно учесть изменения значений 2 (( ) )z n t   только 
для отсчетов, соответствующих смене значений после-

довательности отсчетов 1( ),z n t  т.е. когда ( ),n i  где 

1, 2,3,..., 1.i I   Принимая это во внимание, значения 
( )A t  могут вычисляться рекуррентно. Первоначально 

( )A t  вычисляется для 0 :   
( 1) 11

2
0 ( )

(0) ( 1) ( ).
iI i

i n i
A z n t





 

 
     (9) 

Для 1,2,3,..., ( / 2) 1N    значения ( )A t  вычис-
ляются последовательно: 

1( ) (( 1) ) (0) ( ),A t A t z B t         (10) 
где 

 
1

2 2
0

( ) ( 1) ( ( 1) ) ( ( ) 1) .
I i

i
B t z i z i    




         (11) 

Соотношение (11) для вычисления ( )B t  также 
можно записать в виде: 

( ) ( ) ( ),B t C t D t        (12) 
где 

1

2
0

( ) ( 1) ( ( 1) ),
I i

i
C t z i  




      (13) 

1

2
0

( ) ( 1) ( ( ) 1).
I i

i
D t z i  




       (14) 

Отметим, что значения ( )w t  и ( )A t  не зависят 

от частоты .kf  Поэтому в процессе вычисления ( )A t  
можно одновременно формировать последовательность 
отсчетов: 

( ) ( ) ( ).H t w t A t       (15) 
С учетом (15) именно последовательность отсчетов 

( )H t  будет обрабатываться в ходе проведения спек-
трального анализа, и отсчеты оценки СПМ будут вычис-
ляться следующим образом: 

( /2) 1

1
0

ˆ ( ) (0) ( ) cos 2 .
N

XX k kS f z K H t f


  



   (16) 

Результаты численных экспериментов 

На основе соотношений (9) – (16) разработано алго-
ритмическое обеспечение для коррелограммной оценки 
СПМ, которое реализовано в виде метрологически зна-
чимого программного модуля. При этом были учтены 
требования, предъявляемые к программному обеспече-
нию средств измерений [24]. В соответствии с этими 
требованиями предусмотрена функциональная незави-
симость модуля, а также возможность его модификации 
и комплексирование в составе комплексного программ-
ного обеспечения систем, осуществляющих анализ сиг-
налов в цифровом виде. Использование данного модуля 
в составе комплексного программного обеспечения не 
требует непосредственной реализации процедуры би-
нарно-знакового аналого-стохастического квантования 
анализируемого сигнала. Подготовка исходных данных, 
необходимых для выполнения модулем своего функцио-
нального назначения, осуществляется согласно (2) и (3). 

Экспериментальные исследования разработанного 
модуля проводились с учетом рекомендаций, определя-
ющих порядок проведения тестовых испытаний (функ-
циональных проверок) алгоритмов и программного 
обеспечения. Были учтены также требования, предъяв-
ляемые к применению компьютерных моделей для те-
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стирования вычислительных алгоритмов обработки 
данных результатов измерений [25, 26]. 

В процессе тестовых испытаний использовалась мо-

дель исходных данных ( ),
o
x n t  имитирующая центриро-

ванные отсчеты многокомпонентного сигнала: 

1
( ) cos(2 ) ( ) ,

o M

m m m
m

x n t A πf n t e n t  


        (17) 

0,1, 2,3,..., ,n N  

где ,mA  mf  и m  соответственно амплитуды, частоты и 
начальные фазы гармонических составляющих, а 

( )e n t  отсчеты аддитивного шума. 

Значения амплитуд mA  задавались в пределах зна-
чения равного единице и интерпретировались как нор-
мированные по отношению к наибольшей амплитуде, 
которую имеют гармонические составляющие в составе 
модели сигнала. Исходя из этого одна из гармонических 
составляющих в (17) имела значение равное единице. 
Частоты mf  не превышали значения 0,5 и интерпрети-
ровались как нормированные по отношению к удвоен-
ной верхней граничной частоте maxF  диапазона частот 
оценивания СПМ. Использование при тестовых испыта-

ниях последовательности отсчетов ( )
o
x n t  модели мно-

гокомпонентного сигнала, когда амплитуды и частоты 
гармонических составляющих имеют нормированные 
значения, объясняется тем, что для исследования мет-
рологических характеристик вычисляемой оценки СПМ 
важны не столько абсолютные значения амплитуд и 
частот, а их значения по отношению друг к другу. Такой 
подход позволяет осуществить оценку таких основных 
функций испытуемого программного модуля, как спо-
собность частотного разрешения близких гармоник и 
возможность обнаруживать слабые гармоники в присут-
ствии сильных гармоник, а также на фоне внешних ад-
дитивных шумов. 

Начальные фазы m  гармонических составляющих 
носили случайный характер, и их значения задавались в 
пределах интервала .m       Для этого использо-
вался генератор равномерно распределенных величин. 

Для имитации аддитивного шума использовалась 
равномерно распределенная последовательность бело-
го шума с нулевым средним значением и дисперсией 

2 .e  В соответствии с равномерным законом распреде-

ления отсчеты ( )e n t  такой модели шума принимали 

значения в пределах границ 3.e  

С учетом того, что нормированный диапазон задания 
частот гармонических составляющих модели (17) не 
превышает значения 0,5, формирование отсчетов 

( )
o
x n t  осуществлялось с частотой дискретизации 

1.sf   Последовательности отсчетов 1( )z n t  и 2 ( )z n t  
формировались согласно (2) и (3). При этом для форми-
рования последовательностей отсчетов 1( )n t   и 

2 ( )n t   использовались два независимых генератора 
равномерно распределенных величин. Наибольшие зна-
чения этих последовательностей теоретически должно 

удовлетворять условию max
1

3.
M

m e
m

A 


   На практи-

ке было достаточно, чтобы выполнялось простое усло-

вие max ( ),
o
x n t    где 0,1, 2,3,..., .n N  

В частности модель (17) содержала семь гармониче-
ских составляющих, значения амплитуд mA  и частот mf  
которых приведены в таблице 1. Дисперсия последова-
тельности отсчетов аддитивного шума 2

e  была равна 
единице. В таблице 1 для гармонических составляющих 
также приведены значения отношения сигнал-шум в де-
цибелах (отношение мощности гармонической состав-

ляющей 2( / 2)m mP A  к мощности шума 2 1).ePe    
В этой же таблице приведены в децибелах значения 
отношения мощности каждой из гармонических состав-
ляющих к мощности гармонической составляющей с 
наибольшей амплитудой 2 2

max/ .mA A  Для данного состава 

модели наибольшую амплитуду max 1A   имела гармо-
ническая составляющая с индексом 3.m   

На рисунках 1 – 3 приведены графические изображе-
ния нормированных оценок СПМ в децибелах, получен-
ные с применением естественного окна, косинусного 
окна и окна Бартлетта (треугольного). Они вычислены с 
разрешением 0,001f   единиц нормированной часто-
ты. Гармонические составляющие на всех графиках чет-
ко различимы. Смещения спектральных оценок гармо-
нических составляющих нет. Они идентифицированы в 
соответствии со значениями их частот. Ложных спек-
тральных составляющих нет. Расщепление оценок спек-
тральных составляющих не наблюдается. Уровень спек-
тральной оценки аддитивного шума ( )e n t  остается 
достаточно низким. Практически он находится на уровне 

Таблица 1. Параметры гармонических составляющих 

m mA  mf  2 2
max/ ,mA A  дБ / ,mP Pe  дБ 

1 0,15 0,18 -16,48 -19,49 
2 0,3 0,2 -10,46 -13,47 
3 1,00 0,25 0 -3,01 
4 0,25 0,28 -12,04 -15,05 
5 0,7 0,3 -3,10 -6,11 
6 0,5 0,33 -6,02 -9,03 
7 0,2 0,37 -13,98 -16,99 
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40 дБ  и не превышает значения 30 дБ  в пределах 
всего частотного диапазона оценок СПМ. 

 
Рисунок 1. Нормированные оценки СПМ: естественное окно 

 
Рисунок 2. Нормированные оценки СПМ: косинусное окно 

 
Рисунок 3. Нормированные оценки СПМ:  

окно Бартлетта (треугольное) 

Результаты тестовых испытаний подтвердили, что 
разработанное математическое и алгоритмическое 
обеспечение для вычисления оценок СПМ коррело-
граммным методом на основе имитации бинарно-
знакового аналого-стохастического квантования при 
обработке последовательности отсчетов равномерно 
дискретизированного сигнала позволяют вычислять 
спектральные оценки с высоким разрешением и без 
смещения по частоте. 

Заключение 

Рассмотрена проблема повышения оперативности 
цифрового спектрального анализа равномерно дискре-
тизированного сигнала коррелограммным методом. Ре-
шение этой проблемы основано на предварительной 

обработке равномерной последовательности отсчетов 
сигнала, имитирующей процедуру первичного бинарно-
знакового аналого-стохастического квантования сигнала. 
Такой подход позволил перейти к обработке последова-
тельностей отсчетов 1( )z n t  и 2 ( ),z n t  имеющих зна-
чения равные только 1.  В результате получены вычис-
лительные процедуры, снижающие мультипликативную 
сложность вычисления коррелограммных оценок СПМ. 
Основу практической реализации этих процедур состав-
ляет вычисление значений ( )A t  согласно (6). Важно 
отметить, что в соответствии с (10) – (14) вычисление 

( )A t  осуществляется рекуррентно и связано только с 

обработкой отсчетов 2 ( )z n t  с учетом их задержки на ν 
отсчетов. При этом основными операциями этих вычис-
лений являются операции суммирования и вычитания. 
Выполнение операций умножения необходимо только 
при вычислении отсчетов ( , ).kH f  Однако в случае 
прямоугольного (естественного) корреляционного окна, 
применение которого фактически является формальным 
и определяется только конечностью обрабатываемой 
последовательности отсчетов сигнала, будем иметь 

( ) ( ),H t w t     и, следовательно, выполнение опера-
ций умножения не требуется. Все это обеспечивает 
упрощение и повышение оперативности вычисления кор-
релограммных оценок СПМ при осуществлении равно-
мерной дискретизации сигналов. Тестовые испытания 
разработанного программного модуля подтвердили, что 
предложенный подход к вычислению коррелограммной 
оценки СПМ позволяет проводить спектральный анализ с 
высоким разрешением на фоне аддитивного шума и без 
смещения гармонических составляющих по частоте. При 
этом его функционирование не требует специальных пре-
образователей, осуществляющих бинарно-знако-вое ана-
лого-стохастичес-кое квантования анализируемого анало-
гового сигнала. Он может непосредственно использовать-
ся в составе метрологически значимого программного 
обеспечения систем, ориентированных на комплексную 
обработку равномерно дискретизированных сигналов. 
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Шарамет А.В. 
Информационное обеспечение систем защиты летательных аппаратов  
от управляющих средств поражения: Научное издание,  
М.: Изд-во «Горячая линия-Телеком», 2023 г. 178 с.: ил. 

Рассмотрены вопросы повышения информативности бортового комплекса обороны ле-
тательного аппарата для увеличения эффективности его защиты от управляемого ракетного 
оружия за счет согласованного помехового, маневренного и огневого противодействия. 
Изложены и систематизированы основные проблемы по защите летательного аппарата от 
управляемых средств поражения, а также рассмотрены основные пути повышения эффек-
тивности его защиты от них. Даны оценочные расчеты отражательных свойств головок 
самонаведения управляемых ракет класса «воздух-воздух» и «земля-воздух», как объектов 
радиолокационного наблюдения. Представлено описание и проведен анализ результатов 
полунатурного экспериментального исследования. На основе векторно-алгебраического 
подхода к формализации задач  определения координат  объектов  в  многопозиционной из- 

мерительной системе проведен синтез алгоритма оценки декартовых координат атакующей ракеты по суммарно-
дальномерной информации. 
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Предложен адаптивный алгоритм стабилизации уровня лож-
ной тревоги на основе проверки стационарности шума в пределах 
«скользящего» окна. Цель работы заключается в синтезе и ана-
лизе эффективности предлагаемого алгоритма по сравнению с 
алгоритмом УС-СУЛТ на фоне стационарного и нестационарного 
шума. В основе алгоритма лежит тестирование отсчётов шума 
«скользящего» окна на стационарность среднего значения. Для 
этого используется алгоритм Манна-Уитни. После этого от-
счёты поступают в один из каналов, соответствующих выбран-
ной модели: а) шум стационарный; б) шум нестационарный, сред-
нее значение может быть аппроксимировано линейной зависимо-
стью; в) шум нестационарный, среднее значение может быть 
аппроксимировано квадратичной зависимостью. 

Результаты анализа показывают, что предлагаемый алго-
ритм обеспечивает выигрыш в пороговом отношении сигнал-шум 
до 7,8 дБ по сравнению с алгоритмом УС-СУЛТ на фоне нестацио-
нарного шума. 

УДК 621.396 

АДАПТИВНЫЙ АЛГОРИТМ СТАБИЛИЗАЦИИ УРОВНЯ ЛОЖНОЙ ТРЕВОГИ  
НА ОСНОВЕ ПРОВЕРКИ СТАЦИОНАРНОСТИ ШУМА  
В ПРЕДЕЛАХ «СКОЛЬЗЯЩЕГО» ОКНА 

Белокуров В.А., д.т.н., профессор кафедры РТС РГРТУ, e-mail: belokurov.v.a@rsreu.ru 
Нгуен Ч. К., аспирант кафедры РТС РГРТУ, e-mail: trongquang3883686@gmail.com 

AN ADAPTIVE CONSTANT FALSE ALARM RATE ALGORITHM BASED  
ON CHECKING THE STATIONARITY OF NOISE WITHIN «SLIDING» WINDOW 

Belokurov V.A., Nguyen Q.T. 
An adaptive algorithm for stabilizing the false alarm level based on checking the stationarity of noise within a «sliding» window is 
proposed. The aim of the work is to synthesize and analyze the efficiency of the proposed algorithm in comparison with the CA-
CFAR algorithm against a background of stationary and non-stationary noise. The algorithm is based on testing the noise readings 
of a «sliding» window for the stationarity of the average value. For this purpose, the Mann-Whitney algorithm is used. After that, the 
readings are sent to one of the channels corresponding to the selected model: a) stationary noise; b) non-stationary noise, the aver-
age value can be approximated by a linear dependence; c) non-stationary noise, the average value can be approximated by a quad-
ratic dependence. The results of the analysis show that the proposed algorithm provides a gain in the threshold signal-to-noise ratio 
of up to 7.8 dB compared to the CA-CFAR algorithm against a background of non-stationary noise. 

Key words: constant false alarm rate, criterion for checking the stationarity of noise, trend estimation. 

 
Ключевые слова: стабилизация уровня ложных 

тревог, критерий проверки стационарности шума, оцен-
ка тренда.  

Введение 

В условиях параметрической неопределённости па-
раметров шума на практике для обнаружения различ-
ных объектов применяют адаптивные пороговые обна-
ружители, которые обеспечивают стабилизацию уровня 
ложной тревоги (СУЛТ). Известны алгоритмы CУЛТ, 
основанные на оценке среднего уровня шума, алгоритм 
CУЛТ с усреднением по ячейкам (УС-CУЛТ) [1] и его 
вариации, такие как алгоритм СУЛТ «большего из» (Би-
УС-СУЛТ) и «меньшего из» (Ми-УС-СУЛТ) [2], а также 
алгоритмы, основанные на использовании порядковых 
статистик (ПС-СУЛТ). В случае если параметры шума 
не меняются в пределах «скользящего» окна, то УС-
СУЛТ обеспечивает минимальные потери в пороговом 
отношении сигнал-шум [3]. Однако эффективность ал-
горитма УС-СУЛТ уменьшается в случае, если среднее 
значение уровня шума в пределах «скользящего» окна 
изменяется.  

В работе [4] предложен автоматический цензуриро-
ванный обнаружитель СУЛТ на основе упорядоченной 
изменчивости выборок. В работе [5] предлагается обна-
ружитель СУЛТ, называемый адаптивным линейным 
комбинированным обнаружителем СУЛТ, принцип рабо-
ты которого заключается в адаптивном комбинировании 
пороговых оценок обнаружителей УС-СУЛТ и обнаружи-
телей ПС-СУЛТ. Предлагаемый обнаружитель СУЛТ 
адаптируется к условиям обнаружения на фоне стацио-
нарности или в присутствии мешающих объектов путем 
изменения весового коэффициента, который вычисля-
ется на основе опорного «окна» выборки. В работе [6] 
рассмотрен обнаружитель СУЛТ, который оценивает 

свойства фона по разнице мощностей соседних опорных 
ячеек и выбирает оптимальный порог обнаружения на 
основе двух алгоритмов УС-СУЛТ и ПС-СУЛТ. В работе 
[7] рассмотрен обнаружитель, который использует кри-
терий согласия для проверки гипотезы стационарности 
выборки. Если фон является стационарным, то приме-
няется алгоритм УС-СУЛТ. В противном случае - алго-
ритм двойного цензурирования. 

Из анализа рассмотренных источников видно, что 
предлагаемые обнаружители СУЛТ имеют следующие 
недостатки: 

– изменение среднего значения уровня шума в пре-
делах «скользящего» окна не учитывается; 

– требуются существенные вычислительные затраты. 
Предлагаемый в данной работе адаптивный обнару-

житель СУЛТ реализует адаптивный выбор порога обна-
ружения на основе проверки стационарности шума в 
пределах «скользящего» окна с последующим выбором 
модели изменения среднего значения уровня шума.  
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Постановка задачи 

На рисунке 1 показан спектр отражённого радиоло-
кационного сигнала в одном из каналов по скорости, 
полученный путём обработки отражённых сигналов в 
РЛС с непрерывным излучением. На рисунке представ-
лен результат накопления сигнала в каналах по дально-
сти при нулевом доплеровском сдвиге. 

 
Рисунок 1. Отраженный радиолокационный сигнал  

в канале по скорости с нулевым доплеровским сдвигом 

На рисунке 1 введены следующие обозначения: ix  – 
спектральные отсчёты, соответствующие каналам 
дальности; 0... 1;i N   N – число каналов по дально-
сти. В случае использования импульсной РЛС подобный 
сигнал будет характерен для каналов по дальности в 
канале по скорости с нулевым доплеровским сдвигом.  

В случае импульсной РЛС отсчёты   1

0

N
i i

x 


 пред-

ставляют собой квадраты модулей выходных отсчётов 
корреляционно-фильтровой схемы обработки отражён-
ных радиолокационных сигналов, соответствующие од-
ному каналу по скорости. В случае РЛС с непрерывным 

излучением отсчёты   1

0

N
i i

x 


 являются квадратами мо-

дулей выходных отсчётов двумерного ДПФ и соответ-
ствуют каналам по дальности одного канала по скоро-
сти. В РЛС с непрерывным излучением в каждом пери-
оде модуляции реализуется операция БПФ над отсчё-
тами принятого сигнала.  

Рассмотрим процесс формирования одномерного 
«скользящего» окна zk, показанный на рисунке 2. 

 
Рисунок 2. Формирование «скользящего» окна  

для k-го канала обнаружения 

На рисунке 2 введены следующие обозначения: M – 
размер «скользящего» окна; Mz – размер защитного 
интервала. Отсчёты, входящие в защитный интервал 
Mz, не используются в вычислениях параметров шума 
соответствующего блока СУЛТ. Входные отсчёты k-го 

блока СУЛТ 2 1
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M M
k k iz  

z  определяются следую-

щим образом: 
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Таким образом, для вычисления параметров шума 

для каждого k-го канала обнаружения используется 
2 zM M  отсчётов «скользящего» окна k-го блока СУЛТ, 

отсчёт xk также не используется при вычислении пара-

метров шума. В массиве 2 1
0{ } z

i

M M
k k iz  

z  каждый i-й 

элемент определяется в соответствии с выражением (1). 
Если среднее значение уровня шума не меняется, то 

алгоритм УС-СУЛТ обеспечивает минимальные потери в 
пороговом отношении сигнал-шум по сравнению с дру-
гими алгоритмами СУЛТ. В случае изменения среднего 
значения уровня шума эффективность алгоритма  
УС-СУЛТ существенно снижается [9-12]. 

Предлагаемый алгоритм СУЛТ на фоне шума  
с нестационарным средним значением 

Для решения данной проблемы в работе предлагает-
ся ввести предварительное тестирование отсчётов шума 
массива zk на стационарность с помощью одного из не-
параметрических критериев, в частности критерия Ман-
на – Уитни [13], и последующую оценку модели измене-
ния среднего значения уровня шума. 

На рисунке 3 представлена структурная схема пред-
лагаемого адаптивного алгоритма СУЛТ на основе про-
верки стационарности шума в k-м блоке СУЛТ. 

 
Рисунок 3. Структурная схема предлагаемого  

адаптивного алгоритма СУЛТ  
на основе проверки стационарности шума   

На рисунке 3 введены обозначения: ПУ – пороговое 
устройство; , ,УС CУЛТ ЛМ КВ    – пороги обнаружения; 

_ˆ ,УС CУЛТ
ky  _ˆ ,лм norm

ky  _ˆ кв norm
ky  – значения решающих ста-

тистик в k-м канале обнаружения; yk – массив, включаю-
щий элементы массива zk, элементы, входящие в за-
щитный интервал, а также элемент, который сравнива-
ется с порогом обнаружения. Согласно представленной 
на рисунке 3 структурной схеме алгоритм работы сле-
дующий.  

На вход предлагаемого СУЛТ процессора поступает 
массив 1

0{ } ,N
j jx 

x  отсчёты которого представляют со-
бой результаты вычисления достаточных статистик в 
каналах обнаружения корреляционно-фильтровой схемы 
обнаружения отражённых радиолокационных сигналов 
[8]. Для k-го канала обнаружения формируются два мас-
сива: zk и yk размерами M - 2Mz и M + 1 соответственно. 

Отсчёты массива zk поступают в «Блок оценки стаци-
онарности». В данном блоке осуществляется тестирова-
ние входной выборки на стационарность. Для этого ис-
пользуется критерий Манна – Уитни [13], согласно кото-
рому на основе отсчётов zk вычисляется значение эмпи-
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рической статистики по критерию Манна – Уитни МУz  в 
соответствии с выражением: 

1 2

1 2 1 2

2 ,
( 1)

12

МУ

n nU
z

n n n n




 
 (2) 

где 1n  – объём первой подвыборки входного массива zk 

k-го блока СУЛТ; 1 0,5 zn M M  ; 2n  – объём второй 

подвыборки входного массива zk k-го блока СУЛТ; 

2 0,5 .zn M M   Случайная величина U в выражении 
(2) вычисляется следующим образом [13]: 

 1 2min , ,U U U  

где 
0.5 1 2 1

1
0 0.5

1,
;

0,

z z
j i

z j i

M M M M k k

j i M M k k

если z z
U

если z z

   

  

  
   

0.5 1 2 1

2
0 0.5

1,
.

0, z

z z
j i

z j i

M M M M k k

j i M M k k

если z z
U

если z

   

  

  
   

В общем случае значения 1n  и 2n  могут быть не 

равны. В данной работе 1n = 2n . 

В случае превышения статистикой МУz  критического 

значения крz  выносится решение о том, что шум неста-

ционарный. В противном случае выносится решение о 
стационарности шума и дальнейшая обработка выпол-
няется в известном алгоритме УС-СУЛТ. 

В случае принятия решения о нестационарности 
шума в k-м «скользящем» окне отсчёты zk поступают в 
блок «Выбор тренда среднего значения шума». В дан-
ном блоке происходит выбор закона аппроксимации 
изменения среднего значения шума. 

В рамках данной работы рассматриваются предпо-
ложения о линейном и квадратичном характере измене-
ния среднего значения шума в пределах «скользящего» 
окна: 

,лм лм
k kb i c  (3) 

2 ,кв кв кв
k k ka i b i c   (4) 

где ,кв
ka  ,кв

kb  кв
kc – параметры, описывающие изменение 

среднего значения шума в пределах k-го блока СУЛТ 
при использовании квадратичной аппроксимации; ,лм

kb  
лм
kc – параметры, описывающие изменение среднего 

значения шума в пределах k-го блока СУЛТ при исполь-
зовании линейной аппроксимации; 0,1... .i M  Коэффи-

циенты ,кв
ka  ,кв

kb  ,кв
kc  ,лм

kb  лм
kc  вычисляются на основе 

метода наименьших квадратов [14] и отсчётов массива 
zk. При вычислении коэффициентов ,кв

ka  ,кв
kb  ,кв

kc  ,лм
kb  

лм
kc  входные отсчёты k-го блока СУЛТ, попадающие в 

защитный интервал размером 2Mz, не используются. 
Выбор модели тренда осуществляется следующим 

образом: 
а) на основе метода наименьших квадратов вычис-

ляются оценки параметров ,кв
ka  ,кв

kb  ,кв
kc  ,лм

kb  лм
kc  в 

соответствии с выражениями: 

– для линейной аппроксимации: 
2 1

2 1
0

[6(2 ( 2 ) 1)ˆ ,
(( 2 )(( 2 ) 1) )]

z
i

M M
k zлм

k
i z z

z i M M
b

M M M M

 




       
     

  (5) 

 

2 1

1
0

[2(2( 2 ) 1 3 )
ˆ ,

(( 2 ) ( 2 ) 1 )]

z
i

M M k zлм
k

i z z

z M M i
c

M M M M

 




       
     

  (6) 

где   2 1

0

z

i

M M

k k i
z

 


z  – отсчёты k-го блока СУЛТ, опреде-

ляемые в соответствии с выражением (1); ˆ ,лм
kb  ˆ лм

kc  – 

оценки коэффициентов ,лм
kb  ;лм

kc  

– для квадратичной аппроксимации: 
1

1 1 1 2
ˆ det 1 2 2 det 1 2 3 ,

2 3 3 2 3 4

кв
k

M X Z M X X
a X X Z X X Z

X X Z X X Z


    
         

        
 

1
1 2 1 2

ˆ det 1 2 3 det 1 2 3 ,
2 3 4 2 3 4

кв
k

M Z X M X X
b X Z X X X Z

X Z X X X X


    
         

        
 (7) 

1
1 1 2 1 2

ˆ det 2 2 3 det 1 2 3 ,
3 3 4 2 3 4

кв
k

Z X X M X X
c Z X X X X X

Z X X X X X


    
         

        
 

где det( )  – определитель матрицы; 
2

1
1 ;

zM M

i
X i





   

2
2

1
2 ;

zM M

i
X i





 
2

3

1
3 ;

zM M

i
X i





 
2

4

1
4 ;

zM M

i
X i





   

2

1
1 ;

z

i

M M

k
i

Z z




    
2

1
2 ;

z

i

M M

k
i

Z i z




    
2

2

1
3 ;

z

i

M M

k
i

Z i z




   

ˆ ,кв
ka  ˆ ,кв

kb  ˆкв
kc  – оценки коэффициентов ,кв

ka  ,кв
kb  кв

kc ; 

б) обозначим ky  массив с элементами: 
0.5

0.5{ } , 0,5 ... 1 0,5 ;
{ } , 0,5 ;

{ } , 1 0,5 .

k M
j j k M

k M
k j j k

k
j j k M

x если k M N M
x если k M

x если k N M


 




 

   
 
   

y  (8) 

Размер массива yk равен M+1. В данный массив вхо-
дят элементы массива zk, а также отсчёты, попадающие 
в защитный интервал, и отсчёт zk, для которого вычис-
ляется порог обнаружения. Каждый i-й элемент массива 

iky  определяется в соответствии с выражением (8). 

Проведём вычитание аппроксимированного значения 
среднего значения шума из элементов массива ky : 

ˆˆ ˆ( ),
i i

лм лм лм
k k k ky y b i c    (9) 

2 ˆˆ ˆ ˆ( ),
i i

кв кв кв кв
k k k k ky y a i b i c     (10) 

где 0,1... .i M  Элементы ˆ
i

лм
ky  определяют массив 

0ˆ ˆ{ } .
i

лм лм M
k k iy y  Элементы ˆ

i

кв
ky  определяют массив 

0ˆ ˆ{ } ;
i

кв кв M
k k iy y  

в) вычисляются дисперсия 2
лм  и выборочное сред-

нее ˆM{ }лм
ky  отсчётов массива ˆ .лм

ky  При вычислении 
используются следующие отсчёты: 
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0.5 1
0 0.5 1

1
1

0

ˆ ˆ{ } { } , 0,5 ... 1 0.5 ;
ˆ{ } , 0,5 ;

ˆ{ } , 1 0,5 ;

z

i i z

i z

z

i

M Mлм лм M
k i k i M M

лм M
k i M

M Mлм
k i

y y если k M N M

y если k M

y если k N M

 
   

 

 


    
 
   

 

г) вычисляется дисперсия 2
кв  и выборочное сред-

нее  ˆM кв
ky  отсчётов массива ˆ .кв

ky  При вычислении 

используются следующие отсчёты:  
0,5 1

0 0.5 1

1
1

0

ˆ ˆ{ } { } , 0,5 ... 1 0,5 ;
ˆ{ } , 0,5 ;

ˆ{ } , 1 0,5 .

z

i i z

i z

z

i

M Mкв кв M
k j k j M M

кв M
k i M

M Mкв
k i

y y если k M N M

y если k M

y если k N M

 
   

 

 


    
 
   

 

После этого данные дисперсии сравниваются друг с 
другом. В случае если 2 2 ,лм кв   дальнейшая обработ-
ка выполняется в блоке «Линейная модель», в против-
ном случае – в блоке «Квадратичная модель». 

После выбора модели тренда осуществляется вы-
числение нормированного отсчёта массива ˆ лм

ky  или 

ˆ ,кв
ky  который сравнивается с порогом обнаружения: 

_ˆ лм norm
ky   (11) 

0,5

0

2 0.5

2 0.5

2 0.5

ˆ( M{ })( ) 0,5 ... 1 0,5 ;

ˆ( M{ })( ) 0,5 ;
ˆ( M{ })( ) , 1 0,5 ,

M

M

лм лм
k k лм

лм лм
k k лм

лм лм
k k лм

при k M N M

при k M

k N M













    
  
    

y y

y y

y y

 

в случае 2 2 ,лм кв   
_ˆ кв norm

ky   (12) 

0,5

0

2 0.5

2 0.5

2 0.5

ˆ ˆ( M{ })( ) 0,5 ... 1 0,5 ;

ˆ ˆ( M{ })( ) 0,5 ;
ˆ ˆ( M{ })( ) 1 0,5 ,

M

M

кв кв
k k кв

кв кв
k k кв

кв кв
k k кв

при k M N M

при k M

k N M













    
  
    

y y

y y

y y

 

в противном случае. 
Определение аналитического выражения плотности 

распределения вероятностей нормированных случай-
ных величин (11), (12) _ˆ лм norm

ky  и _ˆ кв norm
ky  является 

сложной задачей [15]. Для решения данной проблемы 
воспользуемся рядом Лагерра [16] для аппроксимации 
плотности распределения вероятностей случайных ве-
личин _ˆ лм norm

ky  и _ˆ .кв norm
ky  Пороги обнаружения ЛМ  и 

КВ  вычисляются [17] путём интегрирования аппрокси-
мации плотности распределения вероятностей случай-
ных величин _ˆ лм norm

ky  и _ˆ .кв norm
ky  

Порог обнаружения УС CУЛТ   определяется выраже-

нием [8]: 2 1ˆ ln ,ш F
    

 
 где 2ˆш  – оценка дисперсии шума; 

ln() – натуральный логарифм. 

Исследование эффективности предлагаемого 
алгоритма стабилизации уровня ложных тревог 

Эффективность алгоритма анализируется при по-
мощи имитационного моделирования, а также на основе 
анализа экспериментальных данных. 

Имитационное моделирование проведено при сле-
дующих параметрах системы обработки: 

– 256;N   
– максимальный размер «скользящего» окна 

M = 128; 
– вероятность ложной тревоги на канал обнаружения 

F = 10-7, 10-8; 
– значение критической статистики Манна-Уитни с 

уровнем значимости p = 0,05 ( 1,96крz  ); 

– закон распределения отсчётов ky  в каналах обна-
ружения является экспоненциальным. 

Для сравнения рассмотрен алгоритм стабилизации 
уровня ложной тревоги с усреднением, описанный в ра-
боте [18]: 

_ 2 1ˆ ln .УС ПУЛТ
k ш

зад

y
F


 

  
 

 (13) 

На рисунках 4-6 показаны характеристики обнаруже-
ния предлагаемого алгоритма СУЛТ при разных значе-
ниях a, b, c. Вероятности ложной тревоги равны 710F   
и 810F  . Число опытов равно 10 .F  

На рисунках 4-6 сплошная линия соответствует ха-
рактеристикам обнаружения предлагаемого алгоритма; 
пунктирная линия – алгоритму УС-СУЛТ (14). 

Анализ зависимостей на рисунке 4 показывает, что 
при значении a = 0, b = 0, c = 0 (стационарный случай) 
эффективность предлагаемого алгоритма сопоставима с 
алгоритмом УС-СУЛТ (13), что объясняется наличием 
«Блока оценки стационарности». 

Анализ зависимостей на рисунке 5 показывает, что 
при наличии нестационарности предлагаемый алгоритм 
обеспечивает выигрыш в пороговом отношении сигнал-
шум 1,76 дБ при D = 0,9 и F = 10-7 по сравнению с алго-
ритмом (13). При D = 0,9 и F = 10-8 выигрыш составляет 
1,82 дБ. Данный выигрыш объясняется тем, что измене-
ние среднего значения шума в «скользящем» окне при-
ведёт к увеличению порога обнаружения в алгоритме. 

Анализ зависимостей на рисунках 5, 6 показывает, 
что при увеличении параметров a, b, c выигрыш в поро-
говом отношении сигнал-шум примерно составляет 
5,71 дБ и 5,84 дБ в случае F = 10-7 и F = 10-8 соответ-
ственно.  

В таблице приведён выигрыш в пороговом отноше-
нии сигнал-шум предлагаемого алгоритма по сравнению 
с алгоритмом (13) для различных параметров а, b, c в 
случаях F = 10-7, F = 10-8 при вероятности правильного 
обнаружения D = 0,9. 

Анализ данных таблицы позволяет сделать вывод, 
что при значении a = b = c = 0 предлагаемый алгоритм 
сопоставим по эффективности с алгоритмом УС-СУЛТ 
на фоне стационарного шума. При отличии коэффици-
ентов a,b,с от нуля, т.е. при наличии нестационарности 
шума, выигрыш в пороговом отношении сигнал-шум 
предлагаемого алгоритма увеличивается и составляет 
7,75 дБ при значении a = 0,3, b = 5 и c = 8. 

В работе также рассмотрен вопрос стабилизации 
уровня ложных тревог в предлагаемом алгоритме. Эф-
фективность предлагаемого алгоритма определяется на 
основе анализа экспериментальных данных, полученных 
с помощью РЛС, имеющей следующие параметры: 

– мощность излучения составляет 10 мВт; 
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 а)  б) 

Рисунок 4. Характеристики обнаружения предлагаемого алгоритма при значении a = 0, b = 0 и c = 0: a – F = 10-7; б – F = 10-8 

 
 а)  б) 

Рисунок 5. Характеристики обнаружения предлагаемого алгоритма при значении a = 0, b = 3 и c = 5: a – F = 10-7; б – F = 10-8 

 
 а)  б) 

Рисунок 6. Характеристики обнаружения предлагаемого алгоритма при значении a = 0,15, b = 2 и c = 3: a – F = 10-7; б – F = 10-8 

Выигрыш в пороговом отношении сигнал-шум, дБ 

Параметры Заданная вероятность  
ложной тревоги, F 

a b c F=10-7 F=10-8 
0 0 0 0 0 
0 2 3 2,34 2,56 
0 4 5 3,15 3,27 

0,1 2 1 4,08 4,19 
0,2 1 2 5,97 6,15 
0,3 5 8 7,58 7,75 

– число каналов по дальности: 256; 
– число зондирований: 255; 
– высота установки антенны: 1,5 м; 

– число сканирований сектора обзора: 10000. 
Эксперименты проводились на территории ФГБОУ 

ВО «Рязанский государственный радиотехнический уни-
верситет им. В. Ф. Уткина».  

На рисунке 7 представлены зависимости вероятности 
ложной тревоги F(N) от номера k канала обнаружения 
при различных значениях размера «скользящего» окна 
M. Величина защитного интервала Mz = 2. Порог обна-
ружения вычислялся для значения вероятности ложной 
тревоги 310 .задF   

На рисунке 7 сплошная линия соответствует случаю 
M = 64; пунктирная – M = 32; штрихпунктирная – M = 16. 
Анализ зависимости показывает, что при увеличении 
объёма выборки M  вероятность  ложной  тревоги F в ка- 
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Рисунок 7. Зависимость вероятности ложной тревоги в каналах обнаружения  

при различном значении размера «скользящего» окна M 

налах обнаружения стремится к заданной вероятности 
ложной тревоги Fзад. 

Заключение 

В работе представлен адаптивный алгоритм стаби-
лизации уровня ложной тревоги на основе проверки 
стационарности шума в пределах «скользящего» окна. 
В основе алгоритма лежит проверка стационарности 
шума по критерию Манна – Уитни и дальнейший выбор 
соответствующей модели аппроксимации среднего зна-
чения шума в пределах «скользящего» окна. Результа-
ты моделирования показывают, что на фоне шума с 
нестационарным средним значением шума предлагае-
мый алгоритм обеспечивает выигрыш в пороговом от-
ношении сигнал-шум до 7,8 дБ по сравнению с извест-
ным алгоритмом УС-СУЛТ. Кроме того, эффективность 
предлагаемого алгоритма на фоне стационарного шума 
практически совпадает с эффективностью алгоритма 
УС-СУЛТ. 
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Матрица корреляции (МК) используется во многих современных 
методах цифровой обработки сигналов (ЦОС) в многоканальных 
системах на базе антенных решеток (АР). Во многих приложениях 
требуется анализ спектральных составляющих, по которым вы-
числяется МК. Подобные методы лежат в основе высокоэффек-
тивных систем беспроводной связи, обнаружения и классификации 
сигналов, пеленгования и шумопеленгования. В литературе, в ос-
новном, представлены результаты исследований в области тео-
ретических основ, проведения численного моделирования, исследо-
вание устойчивости и оптимальности методов на основе МК. В то 
же время, ввиду широкого распространения автономных малогаба-
ритных мобильных систем, задача исследования аппаратной реа-
лизации методов, в том числе их оптимизации по минимуму вычис-
лительных затрат и обеспечения энергоэффективности является 
весьма актуальной. В современных условиях, наиболее перспектив-
ным является применение в качестве основных вычислителей 
СБИС с параллельной (матричной) архитектурой типа ПЛИС или 
специальных полузаказных или заказных СБИС (ASIC). В работе 
рассматривается разработка архитектуры и результаты иссле-
дований СФ-блока для вычисления МК для применения в системах 
реального времени на базе ПЛИС или ASIC. 

УДК 621.396.6 

СЛОЖНО-ФУНКЦИОНАЛЬНЫЙ БЛОК ДЛЯ ВЫЧИСЛЕНИЯ МАТРИЦЫ 
КОРРЕЛЯЦИИ В ЧАСТОТНОЙ ОБЛАСТИ  

Петров С.А., к.т.н., начальник НИО, ФГУП «ВНИИА», e-mail: plc_life@mail.ru 
Глухов А.Ю., к.т.н., начальник группы, ФГУП «ВНИИА», e-mail: AGlukhov@live.ru 
Стародубов Д.А., инженер-программист, ФГУП «ВНИИА», e-mail: Starodubov.dan@yandex.ru 

IP-CORE FOR MATRIX CORRELATION CALCULATION IN FREQUENCY DOMAIN 

Petrov S.A., Gluhov A.U., Starodubov D.A. 
Correlation matrix (CM) is employed in numerous modern digital signal processing (DSP) methods within multichannel systems 
based on antenna arrays. Such methods underpin highly efficient wireless communication systems, signal detection and classifica-
tion, direction finding, and noise localization. The literature predominantly presents research results focused on the theoretical foun-
dations, numerical simulations, and investigations into the stability and optimality of methods based on the CM. At the same time, 
given the widespread adoption of autonomous, compact mobile systems, the investigation of hardware implementations of these 
methods-including their optimization for minimal computational complexity and enhanced energy efficiency-remains a highly rele-
vant challenge. Under current conditions, the most promising approach involves using integrated circuits with parallel (matrix) archi-
tectures, such as FPGAs, or custom and semi-custom ASICs, as the primary computing platforms. This work addresses the devel-
opment of an architecture and presents research results for a signal processing IP-core designed for the computation of the CM, in-
tended for real-time applications implemented on FPGAs or ASICs. 

Key words: Multichannel system, Antenna array, spatial-frequency analysis, spectral correlation matrix, FFT, fixed-
point, IP-core, FPGA, ASIC. 

 
Ключевые слова: многоканальная систе-

ма, антенная решетка, пространственно-час-
тотный анализ, матрица корреляции, БПФ, 
фиксированная точка, сложно-функциональ-
ный блок, ПЛИС, ASIC.  

Введение 

Современные системы беспроводной связи, 
обнаружения и классификации сигналов, пе-
ленгования и шумопеленгования строятся на 
антенных решетках ввиду возможности реали-
зации методов повышения устойчивости и ка-
чества, особенно это актуально для систем, 
работающих в водной среде. Такие системы 
требуют использования эффективных методов 
цифровой обработки сигналов (ЦОС). 

В основе многих высокоэффективных мето-
дов ЦОС, реализуемых в системах с АР, лежит 
вычисление матрицы корреляции (МК) в ча-
стотной области [1], позволяющей количе-
ственно оценивать взаимосвязи между спек-
тральными компонентами многоканальных сигналов 
АР. Анализ МК используется для решения задач: 

– пространственной фильтрации для простран-
ственного комбинирования и оптимизации весовых ко-
эффициентов сигналов АР, позволяющих минимизиро-
вать влияние шума и межканальных помех; 

– определение направления углов прихода сигналов 
при использовании в методах Бартлета, Кейпона, Music 
и т.д.; 

– проведения пространственно-частотного анализа 
для обнаружения слабых сигналов, классификации и 
комплексной оценки качества приема, а также оптими-

зации энергии в многолучевых средах; 
– оценки параметров нестационарных каналов связи 

для применения в адаптивных алгоритмах обработки 
сигналов реального времени, позволяющих динамически 
подстраивать приемную систему к изменяющимся внеш-
ним условиям. 

В то же время анализ современных публикаций [2-4 и 
др.] показывает, что исследования методов на базе МК в 
основном сосредоточены в области их теоретических 
основ, устойчивости и оптимальности. Такой подход 
позволяет в первую очередь оценить потенциал алго-
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ритмов с точки зрения математической эффективности 
и качества обработки сигналов без учета их аппаратной 
реализации, особенно в системах с обработкой сигна-
лов в масштабе реального времени. Однако ввиду ши-
рокого распространения автономных малогабаритных 
мобильных систем, как гражданского, так и специально-
го назначения, задача исследования аппаратной реали-
зации методов, в том числе их оптимизации по миниму-
му вычислительных затрат и обеспечения энергоэф-
фективности, весьма актуальна.    

Системы на АР являются многоканальными систе-
мами ЦОС. Для таких систем аппаратные решения на 
базе цифровых сигнальных процессоров зачастую ока-
зываются малоэффективными ввиду последовательно-
го характера выполнения отдельных математических 
операций. Попытки распараллеливания задач ЦОС на 
процессорах зачастую приводят к значительному росту 
энергопотребления и снижению ресурса автономной 
работы таких систем. При этом структура алгоритма МК 
позволяет выполнять отдельные операции параллель-
но, что позволяет в качестве основных вычислителей 
использовать СБИС с параллельной (матричной) архи-
тектурой типа ПЛИС или специальные полузаказные 
или заказные СБИС (ASIC) [5-8]. Аппаратура на базе 
таких СБИС потенциально позволяет обеспечить суще-
ственно более высокие показатели производительности 
и энергоэффективности.  

Реализация алгоритмов на подобных СБИС заклю-
чается в разработке сложно-функциональных блоков 
(СФ-блоков, IP-ядер), описывающих функционирование 
на уровне регистровых передач (RTL-описание) [9].  

В отдельные группы выделяют логические и физи-
ческие СФ-блоки. Логические СФ-блоки, в отличие от 
физических, не привязаны к конкретной технологии 
производства и могут быть адаптированы под разные 
технологические процессы. В зависимости от специфи-
ки решаемой задачи синтез СФ-блока может быть вы-
полнен в различных базисах, например ПЛИС или ASIC.  

Целью работы является разработка и верификация 
СФ-блока для вычисления МК и применения в системах 
реального времени на базе ПЛИС или ASIC. 

Математическое описание вычисления КМ  
в частотной области 

Ввиду большого количества параллельных каналов 
обработки в многоканальных системах для снижения вы-
числительной сложности расчет МК производится в ча-
стотной области. Так, для АР, состоящей из N-каналов 
приемных элементов по M  цифровых отсчетов в каждом, 
для вычисления матрицы корреляции во временной обла-
сти на основе сверток требуется 2( ).O M N  При переходе 
в частотную область с помощью алгоритмов, основанных 
на быстром преобразовании Фурье (БПФ), и замены опе-
рации свертки на поэлементное умножение спектров 
сложность операций снижается до 2

2( log ).O N M   
Таким образом, для сигнала каждого n-го канала АР 

[ ]nx m  формируется матрица входных сигналов размер-
ностью [ ] :M N  

     1 2, , , , 0.. .Nx x m x m x m m M      

Далее для каждого n-го канала АР производится пе-
реход в частотную область посредством дискретного 
преобразования Фурье (ДПФ) и формируется матрица: 

     1 2, , , ,NX k X k X k   X  где 

   
21

0

, 

0,1, , 1, 0,1, , 1.

M j km
M

n n
m

X k x m e

k N n M

 





     

  (1) 

Вычисление МК осуществляется матричным пере-
множением с последующим усреднением:   

H , XXR X X  (2) 

где HX  – эрмитово сопряженная матрица. 
Базовые алгоритмы СФ-блока  

При разработке СФ-блока на языке описания аппара-
туры, реализующего математические операции (1) и (2), 
для эффективного использования аппаратных ресурсов 
и достижения низкого энергопотребления при высоком 
быстродействии необходимо определить архитектуру 
параллельного вычисления ДПФ и МК и формат пред-
ставления чисел. 

Возможные форматы представления чисел при рас-
чете МК: целочисленный, с плавающей или фиксиро-
ванной точкой.  

Операции над целыми числами просты в реализа-
ции, обеспечивают высокую производительность, но 
требуют применения масштабных коэффициентов и 
ограничены по точности. Операции над числами с пла-
вающей точкой обеспечивают высокую точностью при 
широком динамическом диапазоне, но сложны в реали-
зации и требовательны к ресурсам. По мнению авторов 
при реализации СФ-блока по расчету МК компромиссом 
между точностью и производительностью является при-
менение чисел с фиксированной точкой. Однако, приме-
нение таких чисел требует обоснования формата в за-
висимости от решаемой задачи.  

В формате с фиксированной точкой число x  и его 
целочисленное представление 'x  записываются в виде 

2 fx x    или . ,Qi f  где f  – число бит дробной части, 
i  – число бит целой части. Таким образом, необходим 
подбор разрядностей целой и дробной частей, обеспе-
чивающих требуемые характеристики. 

В работе для реализации ДПФ (1) на ЯОА применен 
классический алгоритм Кули-Тьюки [3]. Он позволяет 
эффективно вычислять ДПФ для количества отсчетов 
кратного степени 2 и относится к алгоритмам быстрого 
преобразования Фурье. При реализации метода, вход-
ная последовательность  , 0,1, 1x m m M    длины 

2pM   делится на две половины и для каждого 
0,1, / 2 1k M    вычисляются промежуточные суммы 

с использование операции radix-2: 

0 1
k k

M My a W b, y a W b,       (3) 
где a,b  – входные данные, 10y , y  – выходные данные, 

k
MW  – коэффициенты вращения, определяемые выра-

жением: 
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2 2 2sin ,cos
j kk M

MW e k j k
M M

          
   

   (4) 

Перепишем ДПФ (1) в виде суммарных и разностных 
последовательностей с учетом коэффициентов враще-
ния: 

     
     

,

/ 2 ,

k
M

k
M

X k E k W O k

X k N E k W O k

 

  
 (5) 

где 

   

   

1
2

0 2

1
2

0 2

, 

.

2

2

M

km
M

m

M

km
M

m

ME k x m x m W

MO k x m x m W









         
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 (6) 

Коэффициенты вращения можно предварительно 
рассчитать согласно (4) и сохранить в постоянное запо-
минающее устройство (ПЗУ). Однако, при ограниченном 
объеме ПЗУ или невозможности его использования, 
особенно в СБИС типа ASIC или БМК, целесообразно 
производить динамический расчет коэффициентов при 
первоначальной загрузке устройства с сохранением в 
ОЗУ. В таком случае эффективным решением стано-
вится применение алгоритма cordic. Обозначим гармо-
нические функции из выражения (4) как ky  и kx :  

2cos kk y
M
   

 
 и .2sin kk x

M
   

 
 

Выполним их расчет с помощью поворота системы 
координат: 

1 1

1 1

 cos( ) (  tan( ));
 cos( ) (  tan( )).

k k k

k k k

x x y
y y x

 
 

 

 

   

   
 (7) 

Кроме того, применение алгоритма cordic для чисел 
с фиксированной точкой позволяет при реализации по-
ворота на tan( )= 2 ,i   где i – целое число, заменить 

умножение значений 1kx   и 1ky   на tan( )  сдвигом этих 
значений на i разрядов вправо. Использование побито-
вых операций сдвигов обеспечивает высокую произво-
дительность при реализации СФ-блока на языке описа-
ния аппаратуры. 

Архитектура СФ-блока 
В работе в качестве примера рассматривается АР с 

приемными каналами в количестве 8.N   Тогда общая 
структура СФ-блока для расчета МК в реальном време-
ни имеет вид, представленный на рисунке 1, и состоит 
из блоков:  

«ОЗУ1», «ОЗУ2», …, «ОЗУ8» – память накопления 
отсчетов от восьми независимых синхронных аналого-
во-цифровых преобразователей (АЦП); 

«ПЧ» – преобразователь целочисленного представ-
ления отсчетов АЦП в формат чисел с фиксированной 
точкой; 

3. «БПФ-8» – 8-и канальное БПФ для вычисления ком-
плексных спектров для каждого канала сбора данных; 

4. « XXR » – вычислитель МК; 

5. «ОЗУ ( )Re XXR », «ОЗУ ( )Im XXR » – память с ре-
зультатом вычисления МК.  

 
Рисунок 1. Структурная схема СФ-блока вычисления МК 

Блоки «ОЗУ1» – «ОЗУ8»  принимают действительные 
P-битные цифровые отсчеты с восьми каналов АЦП 

     1 2, , , Nx m x m x m  ( )0,1, , 4095m    с заданной 

частотой дискретизации .srf  Блок «ПЧ» преобразует 
целочисленные P-битные отсчеты АЦП в формат чисел 
с фиксированной точкой . .Qi f  

В каждом блоке памяти реализована двойная буфе-
ризация данных для работы в реальном времени. Ре-
зультатом обработки одного кадра данных N М  при 

8N   является 64 комплексных числа МК, разделенных 
на действительные ( )Re XXR  и мнимые ( )Im XXR  со-
ставляющие. 

На рисунке 2 представлена структурная схема блока 
«БПФ-8». Блок выполняет параллельное вычисление 
восьми комплексных спектров БПФ1,…,БПФ8 для каждо-
го канала АР в формате с фиксированной точкой .Qi f  
согласно выражениям (5) и (6). В основе реализации 
блока лежат операции перемножения двух комплексных 
чисел в формате с фиксированной точкой с учетом за-
данной разрядности целой i и дробной части f .  

«БПФ-8» содержит встроенный блок вычисления по-
ворачивающих коэффициентов с помощью метода 
cordic, согласно выражению (7). Каждый блок БПФi име-
ет доступ к ОЗУ, где хранятся действительные и мнимые 
составляющие поворачивающих коэффициентов. В каж-
дом блоке БПФi реализуется базовая операция алго-
ритма Кули-Тьюки (5).  

 
Рисунок 2. Структурная схема блока «БПФ-8» 

Структурная схема блока « XXR » представлена на 
рисунке 3. Данный блок вычисляет МК. Предварительно 
в каждый канал памяти ОЗУi помещаются спектральные 
отсчеты БПФ от блока «БПФ-8». Блок « XXR » содержит 

8 блоков « ( ,:) ,: »,( )H
xx xxR n R i  осуществляющих поэле-

ментные операции комплексного умножения с накопле-
нием с учетом комплексного сопряжения, согласно вы-
ражению (2). Каждый блок имеет два входа. На эти вхо-
ды синхронно поступают спектральные отсчеты БПФ с 
соответствующего «ОЗУi». Для осуществления парал-
лельных вычислений используется 8 одинаковых блоков 
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« ( ,:) ,: ».( )H
xx xxR n R i  На первый канал каждого n-го блока 

последовательно подаются отсчеты из ОЗУn. На второй 
вход подаются отсчеты от ОЗУi согласно выбранному 
каналу в мультиплексоре «mux». Это позволяет пере-
бирать все комбинации индексов для вычисления МК. 
За один цикл работы вычисляется 1 столбец матрицы 
корреляции. Таким образом обеспечивается парал-
лельность расчетов. При этом вся МК вычисляется за  
8 циклов работы блока. Вычисленные комплексные  
64 числа МК сохраняются в память «ОЗУ».  

 
Рисунок 3. Структурная схема блока « XXR » 

Схема проведения исследований СФ-блока 

Исследование предложенной в работе архитектуры 
СФ-блока осуществляется посредством его виртуаль-
ных испытаний, в том числе после синтеза в различных 
базисах.   

Для проведения виртуальных испытаний разрабаты-
вается «образцовая» компьютерная модель (КМ) мате-
матическая и КМ на основе СФ-блока вычисления МК. 
Структурная схема, реализующая такой подход в про-
ведении виртуальных испытаний представлена на ри-
сунке 4.  

КМ математическая производит расчет МК согласно 
выражениям (1) и (2) без учета особенностей аппарат-
ной реализации. В основе модели лежат 64-х битные 
числа с плавающей точкой двойной точности стандарта 
IEEE-754. КМ на основе СФ-блока для вычисления МК 
учитывает особенности аппаратной реализации такие 
как заданная разрядность АЦП и частота формирования 
выборок.  

Для исследования моделей используются тестовые 
воздействия с заданными временными задержками, 
имитирующие реальные сигналы с АР, сгенерирован-
ные модулем формирователя сигналов АР.  

КМ математическая и КМ на базе СФ-блока реали-
зованы в различных программных средах. Для их со-
пряжения используется управляющий модуль.    

Модуль верификации осуществляет расчет макси-
мальной относительной ошибки max  для последова-

тельности значений длиной ,P  полученной с помощью 
КМ математической 1S  и МК, полученной с помощью КМ 

на базе СФ-блока 2S  

2 1
max

1

max 100% , 0... .i i

i

S S i P
S


 

    
 

 (8) 

 
Рисунок 4. Схема проведения виртуальных испытаний 

Для проведения исследований СФ-блока посред-
ством синтеза в базисе ПЛИС используется программ-
ный комплекс для синтеза и анализа конструкций ЯОА. 
Это позволяет оценить ресурсы синтезируемой схемы в 
ПЛИС в части количества логических элементов, объема 
встроенной памяти (ОЗУ), встроенных умножителей для 
реализации операций умножения с накоплением и про-
вести оценку прогнозируемой мощности. 
Результаты виртуальных испытаний СФ-блока 

Авторами предлагается ограничиться рассмотрением 
формата чисел с фиксированной точкой с максимальной 
разрядностью в 48 бит. Для оценки размера целой и 
дробной частей были проведены виртуальные испыта-
ния в части: 

– оценки ошибки вычисления коэффициентов вра-
щения и спектральных отсчетов БПФ при различных 
форматах чисел с фиксированной точкой; 

– оценки ошибки вычислений МК при различном 
формате чисел с фиксированной точкой и разрядности 
АЦП. 

Для определения ограничений предложенной архи-
тектуры по результатам виртуальных испытаний необ-
ходимо оценить: 

– время обработки одного кадра СФ-блоком расчета 
МК в зависимости от тактовой частоты; 

– максимальную частоту дискретизации сбора дан-
ных с АЦП, обеспечивающую заданное быстродействие 
при удовлетворительной ошибке вычисления МК. 
В таблице 1 приведены результаты оценки относитель-
ных ошибок определения коэффициентов вращения (4) 
действительных max )Re( ( )k

MW  и мнимых значений 

max )Im( ( )k
MW  с помощью алгоритма cordic и относи-

тельных ошибок модуля БПФ max (| |)
sf

FFT  в зависи-

мости от различных форматов чисел. Оценка относи-
тельных ошибок БПФ произведена на основе обработки 
тестового гармонического сигнала частотой .sf  Для это-
го проводилось сравнение амплитуды основной гармо-
ники в спектре КМ математической и КМ на базе СФ-
блока. 
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Таблица 1. Относительные ошибки определения поворотных коэффициентов с помощью алгоритма cordic .Qi f . 

№ Формат фиксированной точки 
cordic БПФ 

max )Re( ( )k
MW , % max )Im( ( )k

MW , % max (| |)
sf

FFT , % 

1 Q35.12 21,58 13,50 0,27 
2 Q33.14 2,14 1,78 0,12 
3 Q31.16 2,15 1,76 0,12 
4 Q29.18 1,41 0,93 0,14 
5 Q27.20 1,41 0,93 0,14 
6 Q23.24 1,38 0,92 0,14 

 
 а) б) 

Рисунок 5. Модуль БПФ, рассчитанной на основе КМ математической (1)  
и КМ на базе СФ-блока (2) при разрядности дробной части 24 бит (а) и 14 бит (б) 

 
 

Рисунок 6. Семейство зависимостей относительных ошибок 
расчета МК от размера дробной части при различных 

 разрядностях АЦП: (1) – 10 бит, (2) – 12 бит, (3) – 14 бит,  
(4) – 16 бит, (5) – 24 бита 

Рисунок 7. Зависимость времени выполнения  
от частоты тактирования 

 

Максимальная ошибка расчета коэффициентов cordic 
наблюдается при f = 12 бит. При дальнейшем увеличе-

нии разрядности дробной части f = 14,16,…,24 достигает-
ся удовлетворительная точность вычислений коэффици-
ентов. При этом на относительную погрешность опреде-
ления основной гармоники разрядность коэффициентов 
оказывает несущественное влияние и обеспечивает при-
емлемые значения, не превышающие 0,27 %. 

Пример влияния разрядности дробной части для 

форматов Q33.14 и Q23.24 на спектр сигнала, приведен 
на рисунке 5. На основе полученных экспериментальных 
данных произведена оценка отношения сигнал-шум не 
менее 89 дБ. 

Зависимость обработки одного кадра СФ-блоком 
расчета МК в зависимости от тактовой частоты приведе-
на на рисунке 7. Произведена оценка граничных условий 
для частоты дискретизации сигналов. Так, при тактовой 
частоте 50 МГц, что является  типовым значением для 
ПЛИС  xc7k325t  время   работы  СФ – блока  составляет 
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Таблица 2. Результаты оценки оценка ресурсов синтезируемой схемы в ПЛИС 
 при различных форматах чисел с фиксированной точкой 

№ Разрядность, 
бит Формат  Кол-во LUT, 

шт 
Встроенная память, 

шт 
Кол-во DSP-ядер, 

 шт 
Мощность,  

Вт 
1 48 Q31.16 62610 362 622 2,1 
2 30 Q15.14 41193 254 300 1,4 
3 28 Q13.14 58119 254 139 1,6 
4 26 Q11.14 52682 222 139 1,4 

 
3,36 мс. Тогда максимальная частота сбора данных 
АЦП составляет sf = 4096/3,36  1,2 МГц, что является 
удовлетворительным для реализации в реальном вре-
мени методов ЦОС, например в системах обработки 
сигналов звукового и ультразвукового частотных диапа-
зонов.  

Результаты синтеза в базисе ПЛИС 

Произведена оценка ресурсов синтезируемой схемы 
в ПЛИС в части количества логических элементов, объ-
ема встроенной памяти (ОЗУ), встроенных умножителей 
для реализации операций умножения с накоплением и 
оценки прогнозируемой потребляемой мощности. Дан-
ная оценка выполнена для ПЛИС серии Kintex-7 
xc7k325t. 

Синтез в этом базисе проводился для различного 
формата представления чисел с фиксированной точкой. 
Количество разрядов для целой части определено ис-
ходя из возможных типовых значений динамического 
диапазона АЦП. Для значений ±1 В, ±3.3, ±5 В, необхо-
димый размер целой части принят 11, 13 и 15 бит со- 
ответственно. Результаты синтеза приведены в табли-
це 2. 

Приведенные в таблице 2. результаты в зависимо-
сти от требуемых ограничений по точности, ресурсам и 
мощности позволяют подобрать оптимальный формат 
представления чисел с фиксированной точкой при реа-
лизации в базисе ПЛИС.  

Заключение 

В работе на основе предложенной архитектуры СФ-
блока для расчета МК в результате проведения вирту-
альных испытаний получены оценки ошибки вычисле-
ния коэффициентов вращения и спектральных отсчетов 
БПФ при различных форматах чисел с фиксированной 
точкой, произведены оценки ошибки вычислений МК при 
различном формате чисел с фиксированной точкой и 
разрядности АЦП.  

Определены ограничения предложенной архитекту-
ры по результатам виртуальных испытаний в части 
времени обработки одного кадра СФ-блоком расчета 
МК в зависимости от тактовой частоты и максимальной 
частоты дискретизации сбора данных с АЦП, обеспечи-
вающую заданное быстродействие при удовлетвори-
тельной ошибке вычисления МК. 

Произведена оценка ресурсов синтезируемой схемы 
в ПЛИС в части количества логических элементов, объ-
ема встроенной памяти (ОЗУ), встроенных умножителей 

для реализации операций умножения с накоплением и 
оценки прогнозируемой потребляемой мощности. 

Предложенная архитектура СФ-блока для вычисле-
ния МК и полученные результаты исследований могут 
быть полезны при проектировании автономных малога-
баритных мобильных многоканальных систем на базе 
ПЛИС или ASIC, работающих в масштабе реального 
времени для решения задач беспроводной связи, обна-
ружения и классификации сигналов, пеленгования и шу-
мопеленгования. Также результаты работы могут быть 
основой решения задачи оптимизации архитектуры вы-
числителей МК на ПЛИС или ASIC. 
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Предложен быстрый алгоритм сложения некогерентных сигна-
лов. Рассмотрены способы реализации предложенного алгоритма 
при сложении двух и четырех сигналов. Представлены результаты 
имитационного моделирования систем разнесенного приема в ка-
нале с аддитивным белым шумом и канале с замираниями. Показа-
но, что в результате сложения энергетический выигрыш носит 
вероятностный характер. 
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THE ALGORITHM FOR PROBABILISTIC-OPTIMAL ADDITION  
OF INCOHERENT SIGNALS UNDER FADING CONDITIONS 

Egorov V.V., Maslakov M.L. 
The fast algorithm for adding incoherent signals is proposed. Methods for implementing the proposed algorithm when adding two and 
four signals are considered. The results of simulation modeling of diversity reception systems in a channel with additive white noise and 
a fading channel are presented. It is shown that as a result of addition, the energy gain is probabilistic character. 

Key words: signal-to-noise ratio, diversity reception algorithms, fading. 

 
Ключевые слова: отношение сигнал/шум, 

алгоритмы пространственного разнесения за-
мирания. 

Введение 

Одним из путей повышения качества радио-
связи в каналах с замираниями в условиях низ-
ких значений отношения сигнал/шум (ОСШ) является 
применение разнесенного приема сигналов [1, 2]. При 
этом различают несколько подходов: частотно-
разнесенный прием; временной разнесенный прием; 
пространственно-разнесенный прием. 

В первом случае осуществляют одновременную пе-
редачу на нескольких несущих частотах. Для этого мо-
жет быть использован один или несколько передатчиков 
(при этом желательно поддержание тактовой синхрони-
зации на передающей стороне). Величина частотного 
разнесения определяется занимаемой полосой сигнала, 
а также интервалом корреляции замираний по спек-
тру [3]. В частности, в ДКМВ канале разнесение осу-
ществляют на несколько кГц [4, 5]. К преимуществам 
такого подхода можно отнести устойчивость связи к 
воздействию сосредоточенных по спектру помех. В то 
же время очевидным недостатком является увеличение 
полосы частот, что приводит к усложнению аппаратной 
реализации как на передающей стороне, так и на при-
емной сторонах, а также к более острой проблеме элек-
тромагнитной совместимости радиосредств. 

Второй подход является наиболее простым как с по-
зиции аппаратной реализации, так и с позиции реализа-
ции алгоритмов цифровой обработки сигналов, и пред-
полагает повторную передачу одних и тех же сигналов в 
разные моменты времени. При этом сложение может 
осуществляться как «на уровне обработки сигналов» [6], 
так и «на уровне дискретного канала» [2, 7]. Однако су-
щественным недостатком является уменьшение скоро-
сти передачи данных. 

Третий подход является наиболее популярным при 
реализации современных систем и нашел отражение в 
технологии MIMO (Multiple Input Multiple Output) [8, 9], а 

также в частных реализациях MISO (Multiple Input Single 
Output), SIMO (Single Input Multiple Output). 

В рамках работы будет рассмотрен случай одной пе-
редающей и нескольких разнесенных в пространстве 
приемных антенн, находящихся друг от друга на рассто-
янии нескольких длин волн. В [2] отмечается, что жела-
тельно разнесение приемных антенн на расстояние до 8 
длин волн с целью уменьшения корреляции. 

Указанная технология успешно применяется, напри-
мер, в СВЧ диапазоне [8]. Так актуальной является за-
дача создания на наземных измерительных пунктах 
цифровых антенных полей, позволяющих наземным 
приемно-регистрирующим станциям работать с различ-
ными космическими аппаратами [10]. При этом для 
успешного приема сигналов от одного космического ап-
парата может быть использовано несколько отдельных 
небольших антенн, объединенных в единую цифровую 
антенную решетку [11]. 

Известны работы по применению данного подхода и 
в ДКМВ диапазоне [4, 12-14], где, однако, имеются опре-
деленные проблемы, в том числе связанные с нестаци-
онарностью среды распространения и сложной сигналь-
но-помеховой обстановкой [12]. В работах [13, 14] пока-
зано, что использование нескольких антенн позволяет 
повысить скорость передачи данных. Можно заметить, 
что указанный «выигрыш» может быть обращен и в сто-
рону повышения вероятности доведения сообщений. 

Реализация сложения пространственно-разнесенного 
приема может осуществляться как исключительно про-
граммно, т.е. с применением методов цифровой обра-
ботки сигналов (ЦОС), так и программно-аппаратно, т.е. 
сочетая аппаратную реализацию для синфазного сло-
жения сигналов и использование ЦОС для оценки «ка-
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чества» получаемого результата, например, оценки 
ОСШ. Ряд известных реализаций, характерных для пер-
вого подхода, основаны, например, на получении оцен-
ки импульсной характеристики канала связи или ком-
плексного коэффициента передачи [15] либо предвари-
тельной демодуляции принимаемых сигналов с после-
дующей оптимизацией амплитудно-фазовых характери-
стик и получением оценок качества суммируемых сиг-
налов. Второй подход (программно-аппаратный) при 
этом привлекателен тем, что не требует больших вы-
числительных ресурсов. В обоих случаях предполагает-
ся использование радиоприемного устройства (РПУ) с 
двумя или более каналами. 

В данной работе рассмотрена задача повышения 
отношения сигнал/шум (ОСШ) при суммировании моду-
лированных сигналов в условиях замирающего канала 
при пространственно-разнесенном приеме. 

Синфазное сложение сигналов 

Рассмотрим задачу сложения модулированных сиг-
налов, принимаемых на две пространственно-разне-
сенные антенны. Обозначим передаваемый сигнал как 

( ).s t  

Тогда, после прохождения сигнала по каналу с за-
мираниями на входах двухканального приемника полу-
чим: 

 1,2 1,2 1,2 1,2ˆ( ) Re ( ( ) ( )) ( ) exp( ( )) ( ),s t s t js t A t j t t     (1) 

где ˆ( )s t  – сигнал сопряженный по Гильберту, 1,2 ( ),A t  

1,2 ( )t  – амплитуда и фаза принятого сигнала на соот-

ветствующем входе РПУ, 1,2 ( )t  – аддитивные шумовые 

составляющие, представляющие собой нормальный 
процесс с дисперсией 2 .  

Для удобства рассуждений примем далее 1 1,A   

2 ,A a  1 0,   2 .   Тогда при 2 0   оптимальное 
сложение с точки зрения максимизации мощности сум-
марного сигнала достигается путем максимизации 
функционала: 

    2
1 2max ( ) max ( ) Re ( ) exp( ) ,F s t x t j

 
     (2) 

где 2 ( )x t  – представление сигнала 2 ( )s t  в виде модели 
аналитического сигнала, т.е. 

2 2 2ˆ( ) ( ) ( ).x t s t js t   (3) 
Очевидно, что максимум (2) достигается при 

.    (4) 

Если 2 0,   то условие (4) изменится следующим 

образом: 
2 0.при      (5) 

Однако для максимизации ОСШ при 1a   вместо 
функционала (2) необходимо максимизировать функци-
онал вида 

2
1 2, ,

max{ ( , )} max{|| ( ) Re{ ( ) exp( )} || },F s t x t j
   

       (6) 

где параметр 2 .A   

Введение параметра   связано с «регулированием 

вклада» шумовой составляющей 2 ( )t  на входе второго 

РПУ. Действительно, пусть .   Тогда ОСШ суммар-
ного сигнала определяется выражением: 

2 2
1 2

2 2 2 2

( ) (1 )
( )

2( ( ) ) 2( ( ) )
s sA A P a P

SNR
   

 


   
 

 
 

, (7) 

где sP  – мощность сигнала ( ).s t  

Максимум ОСШ достигается при .a   

Алгоритм быстрого суммирования двух сигналов 
Рассмотрим сложение сигналов 1,2 ( ),s t  принятых от 

двух пространственно-разнесенных антенн. Для просто-
ты рассуждений пока допустим, что 1 1,A   2 1.A   
Начальная фаза второго сигнала является случайной 
равномерной величиной  ; .     

Тогда при простом сложении двух таких сигналов 

  1 22( ) ( ) ( ) ( ).s t s t s t s t     (8) 

в лучшем случае (при 0  ) будет достигнут макси-
мум суммарной мощности и максимум ОСШ. В то же 
время при       суммарный сигнал будет пред-
ставлять шум. В то же время максимум ОСШ можно до-
стигнуть, если повернуть сигнал 2 ( )s t  на угол ,   что 
эквивалентно вычитанию в (8), т.е. 

  1 22( ) ( ) ( ) ( ).s t s t s t s t     (9) 

В результате можно рассмотреть две гипотезы (ва-
рианта), получаемые при сложении и вычитании сигна-
лов 1,2 ( ).s t  При этом заметим, что даже при 0,   

можно достигнуть увеличения ОСШ суммарного сигнала 
( ),s t  получаемого из (8) или (9), по сравнению с ОСШ 

для сигналов 1,2 ( ).s t  Как следствие, задача сложения 

сводится к выбору «лучшей гипотезы», соответствующих 
случаям 0   и .   

Такой подход можно представить в виде блок-схемы, 
показанной на рисунке 1. 

 
Рисунок 1. Реализация сложения 2-х сигналов  

с 2 гипотезами фазирования  
(здесь РУ – решающее устройство) 

При реализации представленной схемы «худший» 
случай будет соответствовать сдвигу / 2.    В этом 

случае амплитуда суммарного сигнала будет равна 2  
(утверждение верно, если передаваемый сигнал ( )s t  
был гармоническим). 

Рассмотрим сложение сигналов 1,2 ( ),s t  принятых от 

двух пространственно-разнесенных антенн, расширив 
количество гипотез до 4-х, а именно: 0, , / 2.     
Соответствующая блок-схема такой реализации приве-
дена на рисунке 2. 
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Рисунок 2. Реализация сложения 2-х сигналов  

с 4 гипотезами фазирования 
Тогда «лучший» случай соответствует 0, , / 2,     

а «худший» – / 4, 3 / 4.      

Таким образом «качество» получаемого результата 
при сложении носит вероятностных характер. На рисун-
ке 3 представлены плотности распределения вероятно-
стей увеличения мощности суммарного сигнала в ре-
зультате сложения 2 сигналов при 2 и 4 гипотезах фа-
зирования при условии отсутствия аддитивной шумовой 
составляющей. 

Представленные плотности здесь и далее получены 
в результате численного эксперимента гистограммным 
методом на основе выборки объема 54 10 .  

Далее рассмотрим работу данного алгоритма в слу-
чае канала с аддитивным белым гауссовским шумом 
(АБГШ) и в канале с замираниями. ОСШ полагаем рав-
ным 10 дБ; замирания считаем релеевскими с парамет-
ром 1   (см. подробнее [3, 12]). Увеличение ОСШ 
суммарного сигнала также носит вероятностный харак-
тер. На рисунке 4 представлены плотности распределе-
ния вероятностей увеличения ОСШ в результате сло-

жения 2 сигналов при 2 и 4 гипотезах фазирования в 
канале АБГШ и канале с замираниями. 

 
Рисунок 3. Плотности распределения вероятностей  

увеличения мощности в результате сложения 2-х сигналов 
при 2 (кривая 1) и 4 (кривая 2) гипотезах фазирования 

Очевидно, что эффективность работы сложения сиг-
налов для случая канала АБГШ значительно выше. Од-
нако можно обратить внимание на относительно не-
большую «вторую моду» в полученных плотностях для 
случая канала АБГШ (рисунок 4, а, в). Дело в том, что 
полагая форму принимаемого сигнала неизвестной, вы-
бор в пользу определенной гипотезы осуществлялся по 
максимуму суммарной мощности суммарного сигнала. В 
результате в условиях наличия шумовой составляющей 
существует ненулевая вероятность выбора «ложной» 
гипотезы .ложP  Соответствующие вероятности в зависи-
мости от ОСШ в канале приведены на рисунке 5. 

Из анализа результатов, представленных рисун-
ках 4, 5, видно, что указанная ошибка не вносит суще-
ственного вклада в итоговый результат. 

На рисунке 6 приведена вероятность увеличения 
ОСШ на X  дБ в результате сложения предложенным 
алгоритмом. Для случая канала с замираниями увеличе-
ние ОСШ оценивается относительно максимального 
ОСШ из двух принятых сигналов 1,2 ( ).s t  

 
 а) б) 

 
 в) г) 

Рисунок 4. Плотности распределения вероятностей выигрыша ОСШ в результате сложения 2-х сигналов: 2 гипотезы,  
канал АБГШ (а); 2 гипотезы, канал с замираниями (б); 4 гипотезы, канал АБГШ (в); 4 гипотезы, канал с замираниями (г) 
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Рисунок 5. Вероятность выбора ложной гипотезы  

при сложении: 1 – 2 гипотезы, канал АБГШ;  
2 – 2 гипотезы, канал с замираниями; 3 – гипотезы,  
канал АБГШ; 4 – 4 гипотезы, канал с замираниями 

Алгоритм быстрого суммирования  
четырех сигналов 

Рисунок 6. Вероятность увеличения ОСШ на X  дБ  
при сложении 2-х сигналов:  

1 – при 2 гипотезах фазирования, канал АБГШ;  
2 – при 4 гипотезах фазирования, канал АБГШ;  

3 – при 2 гипотезах фазирования, канал с замираниями;  
4 – при 4 гипотезах фазирования, канал с замираниями 

Применим рассмотренный алгоритм для сложения 
четырех сигналов, принятых от четырех пространствен-
но-разнесенных антенн. Тогда начальные фазы сигна-
лов 2,3,4 ( )s t  относительное начальной фазы 1 ( )s t  мож-
но также полагать равномерными случайными величи-
нами  2,3,4 ; .     

Пусть будем менять фазы сигналов 2,3,4 ( )s t  на угол 

0   или ,  что эквивалентно умножению соответ-
ствующих сигналов на 1  или 1.  В этом случае суще-
ствует 3

1 2 8M    вариантов соответствующих гипотез 
суммарного сигнала, а именно: 

1

2

3

4

1 1 1 1
1 1 1 1

( )1 1 1 1
( )1 1 1 1

( ) .
( )1 1 1 1

1 1 1 1 ( )
1 1 1 1
1 1 1 1

s t
s t

s t
s t
s t



 
  
   
           
        
       

 (10) 

Далее, для удобства, данный вариант реализации 
для сложения 4-х сигналов при 8 гипотезах будем назы-
вать способ 1. 

Расширив число возможных поворотов до 4-х 

0, , ,
2


    по аналогии со сложением двух сигналов, 

получаем, что существует 3
2 4 64M    варианта соот-

ветствующих гипотез суммарного сигнала. Далее дан-
ный вариант реализации будем называть - способ 2. 
Выражение, аналогичное (10), в связи с громоздкостью 
в работе не приведено. 

Для уменьшения числа гипотез и достижения близ-
кого «качества» сложения сигналов возможен следую-
щий подход, основанный на результате, представлен-
ном для случая в сигналов и показанный в виде блок-
схемы на рисунке 7. 

Каждое устройство сложения с 4 гипотезами пред-

ставляет собой реализацию, представленную на рисун-
ке 2. В результате требуется рассмотреть всего 

3 3 4 12M     вариантов соответствующих гипотез сум-
марного сигнала. Приведенный вариант реализации 
сложения 4-х сигналов будем называть способ 3. При 
этом выбор оптимальной гипотезы в каждом из вирту-
альных каналов 1,2 (рисунок 7) и последующий выбор 
оптимального решения в третьем устройстве сложения  
с 4 гипотезами практически полностью «покрывает» все 
возможные гипотезы для случая способа 2. 

 
Рисунок 7. Упрощенная реализация сложения 4-х сигналов 

Кроме того, благодаря меньшему числу гипотез вероят-
ность выбора ложной гипотезы ложP  значительно меньше 
по сравнению со способами 1,2. Причем, если для спосо-
ба 2 данный результат очевиден, т.к. 2 3 ,M M  то в слу-
чае способа 1 это объясняется следующим - в каждом из 
устройств сложения (рисунок 4) рассматриваются всего  
4 гипотезы, и соответствующая вероятность ложP  невысо-
ка. Сказанное демонстрируется на рисунке 8.  

Рассмотрим эффективность рассмотренных способов. 
На рисунке 9 представлены плотности распределения ве-
роятностей увеличения мощности суммарного сигнала в 
результате сложения 4 сигналов способами 1 – 3 при усло-
вии отсутствия аддитивной шумовой составляющей. 

На рисунках 10 – 12 представлены плотности рас-
пределения вероятностей увеличения ОСШ в результа-
те сложения 4 сигналов способами 1 – 3 для случаев 
канала АБГШ и канала с замираниями. Как и ранее пола-
гаем ОСШ 10 дБ; замирания по закону Релея. 
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Рисунок 8. Вероятность выбора ложной гипотезы  

при сложении 4 сигналов 

 

Рисунок 9. Плотности распределения вероятностей  
увеличения мощности в результате сложения  

четырех сигналов способами 1–3 

 
 а) б) 

Рисунок 10. Плотности распределения вероятностей выигрыша ОСШ в результате сложения четырех сигналов  
для способа 1, канал АБГШ (а); канал с замираниями (б) 

 
 а) б) 

Рисунок 11. Плотности распределения вероятностей выигрыша ОСШ в результате сложения четырех сигналов  
для способа 2, канал АБГШ (а); канал с замираниями (б) 

 
 а) б) 

Рисунок 12. Плотности распределения вероятностей выигрыша ОСШ в результате сложения четырех сигналов  
для способа 3, канал АБГШ (а); канал с замираниями (б) 
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Вероятности увеличения ОСШ на X  дБ в результате сло-
жения способами 1 – 3 приведены на рисунке 13. 

 
Рисунок 13. Вероятность увеличения ОСШ на X  дБ  

при сложении 4-х сигналов способами 1 – 3 

О выборе коэффициента   
Как отмечалось, наиболее важная и сложная задача при 

реализации сложения двух сигналов (не только для предло-
женных в работе алгоритмов) является выбор параметра .  
Наиболее определяющую роль он приобретает при сложении 
сигналов, принятых из канала с замираниями. Роль данного 
параметра демонстрируется на рисунке 14. 

 
Рисунок 14. Зависимости увеличения ОСШ  

суммарного сигнала от коэффициента   

На рисунке 14 приведены возможные области значений 
ОСШ в случае применения предложенного авторами алгорит-
ма сложения двух сигналов с четырьмя гипотезами. Верхняя 
граница каждой из областей соответствует когерентному син-

фазному сложению, нижняя – сдвигу .
4
   При этом полага-

ем, что амплитуда первого сигнала равна «условной единице» 
(т.е. 1 1A  ), а амплитуда второго равна, либо меньше, т.е. 

2 1.A A  Подобный случай был рассмотрен в работе [6]. 

Как видно ошибочный выбор параметра   может привести 
к уменьшению ОСШ суммарного сигнала. 

Для выбора   требуется проведение дополнительного 
статистического анализа. Решение данной задачи не рассмат-
ривается в рамках данной статьи. Отметим, что данная задача 
значительно упрощается в условиях известного вида модуля-
ции принимаемых сигналов, однако может быть решена и для 
априори неизвестных сигналов. 

Заключение 
В работе предложен быстрый алгоритм вероятностно-

оптимального сложения модулированных сигналов при про-
странственно-разнесенный приеме, в том числе в условиях 
замирающего канала. Предложенные алгоритмы сложения не 
требуют большого объема вычислений. При этом повышение 
отношения сигнал/шум (ОСШ) при суммировании носит веро-
ятностный характер. 

Алгоритмы не требуют существенной переработки устройств 
приема, а также не предъявляют требований к дополнительной 
обработке сигналов, например, компенсации фазовых искаже

ний сигналов, принимаемых разными ветвями разнесения. 
Число ветвей разнесения может варьироваться от 2 до 4, а 

при необходимости легко может быть увеличено до 8 при незна-
чительном увеличении в сложности реализации, если применить 
упрощенную реализацию по аналогии с 4-я приемными антенна-
ми. Как было показано выше, количество рассматриваемых гипо-
тез для способа 3 в случае 4-х антенн составило 12. Поступив 
аналогично в случае 8 антенн, потребуется рассмотреть всего  
28 гипотез, что меньше полного перебора для 4 антенн. При этом 
можно отметить, что потенциально существует возможность 
адаптивного выбора числа складываемых сигналов. 
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Рассмотрена методика оценки возможности приема сигналов глобальных 
навигационных спутниковых систем (ГНСС) при использовании адаптивных 
антенных решеток (ААР) в качестве антенн наземной аппаратуры. Данная 
методика базируется на оценке отношения сигнал/шум (ОСШ) на выходе ААР в 
её установившемся состоянии. ОСШ оценивается с равномерным дискретным 
шагом на всем множестве углов возможного положения источника информаци-
онного сигнала (спутника) вокруг ААР. По этим оценкам формируется карта, 
обозначающая области, в направлениях которых прием спутниковых сигналов 
возможен или невозможен. Этот прием возможен в направлениях, где согласно 
международным стандартам, на выходе используемой антенны или ААР, т.е. 
входе радиоприемника, обеспечивается значение ОСШ не хуже –20 дБ. Методи-
ка демонстрируется на примерах моделирования двух ААР, широко используе-
мых в наземном оборудовании современных ГНСС: компенсатора боковых ле-
пестков и ААР с линейным ограничением диаграммы направленности. Модели-
рование показало, что при использовании прямоугольной эквидистантой ААР с 
восьмью антеннами с широкими диаграммами направленности после подавле-
ния сигналов 7 источников помех, спутниковые сигналы могут быть приняты 
примерно с 30 % направлений окружающего пространства (в окрестности 
зенита). Это значение примерно на 10 % больше, чем у ААР до адаптации. Если 
такие оценки проводить только для верхней полусферы пространства, то 
данные значения удваиваются. В эксперименте обе AAР демонстрируют при-
мерно одинаковую эффективность с точки зрения подавления помех и приема 
информационных сигналов, хотя их диаграммы направленности в установив-
шемся состоянии несколько различаются. Для ААР других конфигураций и при 
работе в других помеховых обстановках полученные оценки могут различаться 
и быть другими по численным значениям. Используя предложенную методику, 
эти оценки легко получить для интересуемых условий функционирования при-
емной ААР. В работе также представлены структуры ААР и процедуры вычис-
ления весовых коэффициентов и выходного сигнала этих АAР. Эти процедуры 
базируются на использовании  рекурсивного  алгоритма  адаптивной  фильтра- 

ции сигналов по критерию наименьших квадратов. 
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SELECTION OF ADAPTIVE ALGORITHM FOR DIGITAL ANTENNA ARRAY  
OF LAND-BASED EQUIPMENT FOR GLOBAL SATELLITE NAVIGATION SYSTEMS 

Djigan V.I. 
This paper considers a technique for assessing the possibility of the receiving signals from the Global Navigation Satellite Systems 
(GNSS) using the Adaptive Antenna Arrays (AAA) as the antennas in the ground-based equipment. This technique is based on as-
sessing the Signal-to-Noise Ratio (SNR) at the AAA output in its steady state. The SNR is assessed with a uniform discrete step over 
the entire set of the angles of the possible positions of the informational signal source (satellite) around the AAA. Based on these as-
sessments, a map is formed showing the areas in the directions of which the reception of the satellite signals is possible or impossible. 
The simulation has demonstrated, that such reception is possible in the directions where, according to international standards, the SNR 
value of at least –20 dB is ensured at the output of the antenna or the AAA in use. The technique is demonstrated using the examples 
of two the AAA widely used in the ground-based equipment for the modern GNSS: a Side Lobe Canceller and an AAA with a Linear 
Constraint of the radiation pattern. The simulation has demonstrated that when using a rectangular equidistant AAA with eight wide-
beam antennas, after the suppressing of the signals from 7 interference sources, the satellite signals can be received from approximate-
ly 30 % of the directions of the surrounding space (in the vicinity of the zenith). This value is approximately 10 % greater than that of the 
AAA before the adaptation. If such estimates are made only for the upper hemisphere of space, these values are doubled. In the exper-
iment, both considered the AAA demonstrate approximately the same efficiency in terms of interference suppression and reception of 
information signals, although their radiation patterns in the steady state differ somewhat. For the AAA of other configurations and when 
operating in other interference environments, these estimates may differ and have different numerical values. Using the proposed tech-
nique, these estimates can be easily obtained for the desired operating conditions of the receiving AAA. The paper also presents the ar-
chitectures and the computational procedures for calculation the weighs and the output signal of the considered AAA. These proce-
dures are based on the use of the Recursive Least Squares algorithm for the adaptive filtering of the signals. 

Key words: Adaptive Antenna Array, Global Navigation Satellite Systems, Side Lobe Canceller, Liner Constraint, 
Signal-to-Noise Ratio, Recursive Least Squares. 
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Введение 

Возможность определения местоположения 
объектов различного назначения на планете 
Земля сегодня широко используется в жизнедея-
тельности современных людей благодаря на-
личию и успешному функционированию глобаль-
ных навигационных спутниковых систем (ГНСС) 
[1, 2]. Эта возможность позволяет определять 
свое местоположение пользователям смартфо-
нов, наземным транспортным средствам, воз-
душным лайнерам и морским судам. Она также 
позволяет создавать беспилотные транспортные 
средства, широко используемые сегодня не 
только в промышленности, но и в сфере предо-
ставления различных потребительских услуг, 
таких как, например, доставка корреспонденции 
или товаров. Для реализации перечисленных и 
многих других технологических решений, исполь-
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зующих услуги ГНСС, требуется иметь возможность при-
нимать сигналы этой системы, что осуществляется с по-
мощью радиоприемников таких сигналов.  

С помощью антенн с широкими диаграммами на-
правленности (ДН), эти радиоприемники [3, 4] способны 
принимать сигналы от навигационных спутников при 
отношении сигнал/шум (ОСШ) на входе радиоприемни-
ка не хуже –20 дБ. Поскольку такие сигналы маскируют-
ся тепловыми шумами радиоприёмника, то для выделе-
ния этих сигналов используется корреляционная обра-
ботка. В большинстве ГНСС в качестве информацион-
ных сигналов используются псевдослучайные последо-
вательности [5, 6]. Если на входе радиоприемника 
ОСШ< 20 дБ, то корректная обработка спутниковых 
сигналов не гарантируется и, как следствие, не гаранти-
руется получение правильного решения задачи опреде-
ления местоположения пользователя навигационного 
радиоприемника.  

Сегодня качестве антенн наземных радиоприемни-
ков сигналов ГНСС часто используются антенные ре-
шетки (АР) [7 – 11], которые могут быть также адаптив-
ными [12 – 18]. Адаптивные АР (ААР) позволяют защи-
щать радиоприемники от естественных или преднаме-
ренных помех, которые возникают из-за работы различ-
ного радиоэлектронного оборудования, использующего 
тот же диапазон частот, что и оборудование ГНСС. По-
скольку внешние помехи также являются шумами, то 
ААР должны обеспечивать такое подавление помех, 
чтобы на выходе ААР отношение сигнал шум + помеха 
(ОСШП) было не хуже –20 дБ [19 – 21]. Ключевой тех-
нологией, на которой основана работа ААР, является 
адаптивная обработка сигналов [22 – 28]. 

Однако при использовании ААР в качестве антенны, 
нужно помнить, что любая ААР не только подавляет 
помехи, что является безусловным требованием для 
корректной работы радиоприемника сигналов ГНСС, но 
и усиливает шумы, которые создаются в радиочастот-
ных (РЧ) цепях приёмников каналов решетки. Это про-
исходит из-за того, что на выходе ААР эти шумы скла-
дываются с весовыми коэффициентами, вычисляемыми 
в процессе подавления сигналов помех, хотя это сло-
жение и не является когерентным. Из-за этого выходное 
ОСШП ААР может оказаться меньше –20 дБ, даже если 
в установившемся состоянии помехи полностью подав-
лены. По этой причине необходима методика оценки 
возможности приема информационных сигналов ГНСС 
при использовании ААР в качестве приемной антенны. 

Известно, что для решения навигационной задачи 
необходимо принимать сигналы не менее чем от 4 спут-
ников [1]. Согласно [4], в любом месте на Земле и в лю-
бое время суток в зоне прямой видимости находится от 
5 до 15 спутников системы глобального позиционирова-
ния (Global Position System, GPS). Спутники других си-
стем ГНСС [1] также могут быть видны и одновременно 
использованы для решения этой задачи. Однако не все 
сигналы видимых спутников могут удовлетворять усло-
вию ОСШП 20  дБ в установившемся состоянии 
ААР, так как не все из них принимаются в пределах 
главного лепестка её ДН. Поэтому для оценки возмож-

ности приема сигналов ГНСС в конкретной сигнальной и 
помеховой обстановке приходится выполнить модели-
рование работы ААР. Однако такое моделирование мо-
жет потребовать больших временных затрат, если инте-
ресует такая оценка для разного числа спутников и раз-
ного их пространственного положения. 

В тоже время, поскольку сигналы спутников скрыты 
шумами радиоприемников ААР, то число и угловое по-
ложение их источников на работу ААР не влияют. В свя-
зи с этим, в настоящей работе предлагается не модели-
ровать AAР при разных угловых положениях спутников, 
а выполнить однократное моделирование в интересуе-
мой помеховой обстановке. После этого, используя по-
лученные в результате адаптации весовые коэффици-
енты AAР её в установившемся состоянии и один из ис-
точников спутниковых сигналов, который с заданным 
дискретом углов последовательно перемещается по 
всему интересующему пространству (аналогично расче-
ту ДН), можно рассчитать значения ОСШ в дискретных 
точках этого пространства и разграничить области, где 
ОСШ< 20 дБ и где ОСШ 20  дБ. Построенная та-
ком образом «карта» позволяет оценить вероятность 
приема спутниковых сигналов в заданной помеховой 
обстановке как отношение площади такой карты с 
ОСШ 20  дБ ко всей её площади.  

Описание и демонстрация этой методики являются 
целями настоящей работы. Демонстрация осуществля-
ется путем моделирования двух широко используемых 
на практике разновидностей AAР, таких как компенсатор 
боковых лепестков (Side Lobe Canceller, SLC) и ААР с 
линейным ограничением (Linearly Constrained, LC) ДН. 

В следующих разделах данной статьи приводятся 
общие структуры рассматриваемых AAР; описываются 
адаптивные рекурсивные алгоритмы по критерию 
наименьших квадратов (Recursive Least Squares, RLS), 
используемые для расчета весовых коэффициентов 
AAР и её выходного сигнала; а также описывается пред-
лагаемая методика и обсуждаются результаты модели-
рования.  

Адаптивные алгоритмы  

На рисунке 1, а приведена структура SLC AAР. В ней 
могут быть использованы любые известные алгоритмы 
адаптивной фильтрации [22 – 28] для расчета весовых 
коэффициентов ААР 1: ,( ) .n n M n mh k    Непрерывные 

входные сигналы AAР 1:( )n n Mx t  принимаются антенна-
ми, фильтруются в соответствии с полосой частот ин-
формационного сигнала, усиливаются аналоговыми ра-
диочастотными (РЧ) узлами радиоприемников каналов 
решетки, понижаются до нулевой промежуточной часто-
ты с помощью преобразователей частоты (ПЧ) и затем 
преобразуются в дискретную форму 1:( )n n Mx k   для 

дальнейшей обработки. Здесь t  – это непрерывное 
время, M  – число каналов (антенн) AAР, а k  – номер 
дискретного отсчёта принятого сигнала. Один из сигна-
лов ААР используется в качестве требуемого сигнала 
адаптивного алгоритма ( ) ( ).md k x k   
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 а) компенсатор боковых лепестков  б) с линейным ограничением 

Рисунок 1. Общая структура ААР  

В [29] показано, что SLC можно также рассматривать 
как LC AAР, см. рисунок 1, б, с ограничением весового 
коэффициента выбранного m -го канала как ( ) 1.mh k   
Для этого используется линейное ограничение 

H ( ) 1,M M k c h  (1) 
где 

  T0, 0, , 0,1, 0, ...,0 .M c   (2) 

Здесь ненулевой элемент вектора Mc  находится в 
указанной выше m -й позиции. При использовании (1) и 
(2), структура ААР, рисунке 1, б, математически эквива-
лента структуре ААР, рисунок 1, а.  

В статье, нижние индексы, используемые в обозна-
чении векторов, указывают на число элементов в этих 
векторах. Аналогичные обозначения в квадратных мат-
рицах (только такие матрицы рассматриваются в насто-
ящей статье) указывают на число элементов этих мат-
риц, равных квадрату численного значения данных ин-
дексов. 

ААР, рисунок 1, б, может быть также использована 
совместно с адаптивными алгоритмами, в которых на 
ДН ААР накладывается линейное ограничение вида 

H
c c( ) ( , ) ,M M k F M  c h  (3) 

где  

1 2
T

c c( , ) , , ..., , ..., .m Mii i i
M F e e e e       c  (4) 

Здесь сферические углы cθ ,  c ,  [7 – 11] определя-

ют направление ограничения ДН, c c( , )F   – значение 
ДН антенн AAР в направлении этого ограничения. Зна-
чения m  представляют собой пространственные набе-
ги фаз от источника сигнала, расположенного в направ-
лении cθ ,  c ,  до каждой антенны. Эти значения опре-
деляются как  

c c c c c
2πψ ( cosθ + sinφ sinθ + cosφ sinθ ),
λ z y xm m m mz y x  (5) 

где ,zm  ym  и xm  – это декартовые координаты m -й 

антенны относительно фазового центра ААР, совпада-
ющего с началом координат.  

В настоящей работе предполагается, что AAР явля-
ется плоской, все её антенны идентичны и одинаково 
расположены так, что максимумы их ДН ориентированы 

по нормали к плоскости решетки. Если рассматривается 
конформная AР или ДН её антенн разные, то (3) и (4) 
должны быть скорректированы соответствующим обра-
зом. Для плоской ААР, расположенной в одной из трех 
плоскостей декартовой системы координат, совпадаю-
щей с её осями, одно из слагаемых в (5) становится ну-
левым. Если ААР располагается горизонтально, т.е. в 
плоскости ,xy  то ccosθ 0,

zmz   так как в этом случае 

0.
zmz   AAР наземных радиоприемников ГНСС обычно 

устанавливаются в горизонтальной плоскости. В этом 
случае направление ограничения ДН задается как 

cθ 0 ,   c 0 .    Эти углы также определяют начальное 
направление луча обеих рассматриваемых ААР. 

Таким образом, ААР, рисунок 1, представляют собой 
АР с цифровым формированием луча [30 – 35]. Мало-
элементные ААР с цифровым формированием луча се-
годня широко используются в наземных радиоприемни-
ках ГНСС благодаря наличию современной микроэлек-
тронной элементной базы [36 – 40], используемой для 
разработки и изготовления таких решеток. Для расчёта 
весовых коэффициентов рассматриваемых ААР исполь-
зуются алгоритмы адаптивной фильтрации сигналов, 
которые могут быть найдены в [22 – 28]. Эти алгоритмы 
также включают в себя вычисление выходного сигнала 
ААР. Среди них наиболее эффективными являются 
RLS-алгоритмы. Вычислительные процедуры таких ал-
горитмов для рассматриваемых ААР приведены в таб-
лице 1 и в таблице 2. Как уже отмечалось, при исполь-
зовании (1) и (2) в таблице. 2, этот адаптивный алгоритм 
становится эквивалентным алгоритму таблицы 1, а ААР 
на рисунке 1, б – эквивалентной ААР на рисунке 1, а. В 
таблице 1 размер векторов и матриц, равный 1,M   
обусловлен исключением из этих объектов элементов 
выделенного канала ААР с номером .m  

В таблицах 1 и 2, ( )M kh  – это вектор весовых коэффи-

циентов ААР, ( )M kx  – вектор дискретных входных сигна-

лов ААР, ( )M kR  – корреляционная матрица этих сигналов, 
2δ  – параметр регуляризации этой матрицы, λ  – пара-

метр забывания. Приведенные RLS-алгоритмы базируются 
на лемме об обращении матрицы, которая используется 
для обращения корреляционной матрицы. Детали других 
адаптивных алгоритмов доступны в [22 – 28]. 
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Таблица 1. SLC ААР, RLS-алгоритм 

Вычисления Ссылки 
1 2

1 1 1 1(0) , (0) , (0) 1, 1: ,M M M M mh n M n m
 

          Инициализация : h c R I  (1.0) 

1, 2, ,k KFor    
T

1 2( ) ( ), ( ), , ( ), , ( )M m Mk x k x k x k x k   x    (1.1) 
* H

1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( 1) ( ) ( 1) ( )m m M My k k d k y k h k x k k k        h x  (1.2) 
1

1 1
1 H 1

1 1 1

( 1) ( )( )
( ) ( 1) ( )

M M
M

M M M

k kk
k k k


 

 
  



  

R xg
x R x

 (1.3) 

1 1 1 H 1
1 1 1 1 1( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1)M M M M Mk k k k k   
          R R g x R  (1.4) 

1 1 1( ) ( 1) ( ) ( )M M Mk k k k
     h h g  (1.5) 

End   
Таблица 2. LC ААР, RLS-алгоритм 

Вычисления Ссылки 
1 1H 2(0) , (0) (0) , (0)M M M M M M M Mf
           Инициализация : q c c c h q R I  (2.0) 

1, 2, ,k KFor    
T

1 2( ) ( ), ( ), , ( ), , ( )M m Mk x k x k x k x k   x    (2.1) 
H( ) ( 1) ( )M My k k k h x  (2.2) 

1

H 1

( 1) ( )( )
( ) ( 1) ( )
M M

M
M M M

k kk
k k k







  

R xg
x R x

 (2.3) 

1 1 1 H 1( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1)M M M M Mk k k k k         R R g x R  (2.4) 
H( ) ( )M Mk k  c g  (2.5) 

H( ) ( ) ( 1)M Mk k k  x q  (2.6) 

( ) ( )
( ) ( 1) ( ) ( ) 1

1 ( )M M M
k kk k k k

k






              
q q g  (2.7) 

H( ) ( ) (0) 1 ( )M M M M Mk k k      q q q c q  (2.8) 

( ) ( )k y k    (2.9) 
( ) ( 1) ( ) ( )M M Mk k k k    h h g  (2.10) 

H( ) ( ) ( ) ( )M M M M Mk k k f k     h h q c h  (2.11) 

End   
 

При проектировании ААР для использования в 
наземном оборудовании ГНСС обычно изначально не-
ясно, какая структура ААР и какой алгоритм расчета её 
весовых коэффициентов лучше. Действительно, обе 
рассматриваемых или других ААР, антенны которых 
расположены в одной плоскости, способны подавлять 
сигналы помех, если число их источников меньше M
[12 – 18]. Это обязательное требование, обеспечиваю-
щее работу наземных радиоприемников ГНСС, посколь-
ку подавление помех должно обеспечивать в устано-
вившемся состоянии ОСШП 20  дБ. При этом, ААР 
должна обеспечивать прием сигналов, как минимум  
от 4 спутников, находящихся в разных направлениях, 
часто не совпадающих с направлением главного ле-
пестка ДН ААР. Для этого в таких направлениях ДН ААР 
должна иметь определённый уровень.  

Однако SLC ААР не контролирует ДН ни в одном из 
направлений, кроме направлений на источники помех. 
Это означает, что ОСШП 20  дБ в каких-то направ-
лениях может быть обеспечено, а в каких-то нет.  

Если в радиоприемнике сигналов ГНСС используется 
LC ААР с ограничением ДН, то этом случае в адаптив-
ном алгоритме обычно задается только одно ограниче-
ние в направлении зенита при горизонтальном располо-
жении ААР, определяющее ориентацию главного ле-
пестка её ДН, поскольку дополнительные ограничения 
ДН снижают способность ААР подавлять помехи 
(уменьшают число подавляемых помех, так как на каж-
дое ограничение расходуется одна степень свободы 
ААР). Кроме того, текущие угловые положения спутников 
относительно плоскости ААР, как правило, неизвестны, 
а потому задавать ограничения в направлениях спутни-
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ков на практике не представляется возможным. 
По этим причинам предлагается следующая простая 

методика оценки способности ААР принимать инфор-
мационные сигналы ГНСС. Так как в установившемся 
состоянии ААР помехи на её выходе подавлены, то их 
вкладом в выходной сигнал ААР можно пренебречь. В 
этом случае, используя весовые коэффициенты ААР, 
полученные в установившемся состоянии, и любой из 
сигналов ГНСС, можно рассчитать и построить карту 
ОСШ на всем множестве углов вокруг ААР (или в пре-
делах интересующего телесного угла), а затем выде-
лить на этой карте области с ОСШ 20   дБ, где при-
ем сигналов ГНСС возможен, и области карты с 
ОСШ< 20  дБ, где прием ГНСС сигналов не возмо-
жен. Такая процедура во многом схожа с расчетом ДН 
на интересуемом множестве угловых точек. 

В этом случае, значение 
ОСШ 20 дБ

вся

S
P

S
  (6) 

может играть роль оценки вероятности приема спутни-
ковых сигналов в установившемся состоянии ААР  
со «всех интересующих направлений» в рассматри-
ваемой помеховой обстановке. Здесь числитель 

ОСШ 20 дБS   – это площадь области карты со значениями 

ОСШ 20  дБ, а знаменатель всяS – вся площадь кар-
ты. Демонстрация предложенной методики на примере 
двух рассматриваемых ААР приведена в следующем 
разделе. 

Моделирование  

Для проверки и демонстрации предложенной мето-
дики было проведено моделирование двух рассматри-
ваем ААР, использующих адаптивные алгоритмы, таб-
лицу 1 и таблице 2. Некоторые результаты этого моде-
лирования приводится ниже. 

Моделировалась прямоугольная ААР с числом ан-
тенн (каналов, весовых коэффициентов) 2 4 8.M     
Антенны ААР предполагались одинаковыми, с широки-
ми ДН. Рабочая частота ААР соответствовала частоте 
1575,42 МГц (диапазон L1 стандарта GPS). Антенны 
ААР равномерно располагались на плоскости с рассто-

янием между парами соседних антенн на прямоугольной 
сетке, равным половине длины волны несущего колеба-
ния.  

ААР размещалась горизонтально, т.е. в плоскости 
xy  декартовой системы координат. В исходном состоя-
нии главный лепесток ДН обеих ААР был направлен в 
зенит 0θ 0 ,   

0
0 ,    то есть, вдоль оси z  декартовой 

системы координат. Направление ограничения ДН LC 
AAР также было выбрано как cθ 0 ,   c 0 .    Три спут-
ника были случайным образом размещены в диапазоне 
углов θ 0 ...75 ,    0 ... 360 ,     а семь источников по-
мех с отношением сигнал/помеха –60 дБ были также 
случайным образом размещены по области линии гори-
зонта в диапазоне углов θ 75 ...105 ,    0 ... 360 .     
Спутниковые сигналы моделировались последователь-
ностями Голда, используемыми в качестве информаци-
онных сигналов в GPS [1]. Помехи моделировались бе-
лым Гауссовым шумом. 

Результаты моделирования приводятся на рисунке 2, 
где показаны переходные процессы обеих ААР в терми-
нах значений их ДН (с учетом ДН антенн) в направлени-
ях принимаемых сигналов и помех.  

Из рисунка 2 следует, что обе ААР практически оди-
наково подавляют сигналы помех (в направлениях их 
источников образуются провалы в ДН), однако не оче-
видно, принимаются или нет при этом информационные 
сигналы, так как значения ДН в направлениях их источ-
ников существенно различаются. Это происходит от то-
го, что в SLC ААР на ДН не накладываются никакие 
ограничения, а в LC ААР на каждой итерации независи-
мо от вычисляемых весовых коэффициентов ограниче-
ние ДН обеспечивается только в одном направлении 

cθ ,  c .  На этих рисунках значения ДН в направлениях 
источников «сигналов 2 и 3» практически совпадают. 

Прием или неприем информационных сигналов мож-
но легко оценить по графикам функций взаимной корре-
ляции (Cross Correlation Function, CCF) выходного сигна-
ла ААР и соответствующих каждому из принимаемых 
сигналов псевдослучайных последовательностей Годда. 
Вычисление таких функций является одним из результа-
тов работы любого приёмника ГНСС  сигналов.  Графики 

          
 а) компенсатор боковых лепестков  б) с линейным ограничением 

Рисунок 2. Переходные процессы в терминах ДН ААР  
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 а) б) 

      
 в) г) 

      
 д) е) 

Рисунок 3. Функции взаимной корреляции: а), в, д) SLC ААА; б), г), е) LC ААР  

этих функций для использованных в моделировании 
ААР информационных сигналов показаны рисунке 3 на 
начальном участке её адаптации. 

По пикам CCF на рисунке 3 видно, что обе ААР при-
нимают «сигналы 2 и 3», но не принимают «сигнал 1». 
Различная величина ССF рассматриваемых сигналов в 

разных ААР обусловлена разным значением уровней их 
ДН в направлениях на эти источники, см. рисунок 2. По-
следнее обусловлено тем, что разные адаптивные алго-
ритмы вычисляют разные весовые коэффициенты. 

На рисунке 4, для обеих ААР показаны 3D ДН на 
плоскости: в исходном и в  установившемся  состояниях. 
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 а) б) 

      
 в) г) 

Рисунок 4. ДН ААА: а) SLC ААА – исходная ДН; б) LC ААР – исходная ДН;  
в) SLC ААА – ДН в установившемся состоянии; г) LC ААР – ДН в установившемся состоянии 

Здесь цвет обозначает значение ДН в соответствии 
с палитрой, показанной с правой стороны рисунков. Ро-
зовый кружок указывает начальное направление глав-
ного лепестка ДН ААР и направление ограничения ДН в 
случае LC ААР. Зеленые крестики и цифры указывают 
направления на три спутника, а фиолетовые крестики и 
цифры – направления на семь источников помех. 

Рисунки 4, в, г объясняют, почему в рассматривае-
мом случае «сигнал 1» не принимается. Это происходит 
потому, что в данном случае источник этого сигнала 
расположен в окрестности «помех 1, 5, 6 и 7», в направ-
лениях которых образуются провалы в ДН, охватываю-
щие и рядом расположенный источник «сигнала 1».  

Рассматриваемые ДН во многом схожи, но ДН SLC 
ААР имеет бóльшие абсолютные значения во всех 
направлениях. Это связано с тем, что во время адапта-
ции нет ограничений на значения весовых коэффициен-
тов этой ААР, кроме выбранного коэффициента 

( ) 1.mh k   По этой причине ДН усиливается «цифро-
вым» способом. Это может показаться хорошим свой-
ством, так как приводит к усилению спутниковых сигна-
лов. Однако выходной шум ААР при этом также усили-
вается, так как его мощность определяется как 

2 2
noise

1

,
M

m m
m

p h


   (7) 

где 2 2
m    – дисперсия (мощность) шума в каналах 

ААР. Усиление шума видно и на рисунке 3. 
Таким образом, оценивая значения ДН в произволь-

ном направлении, не вполне очевидно, будет ли сигнал, 
принятый от спутника, находящегося в этом направле-
нии, удовлетворять требованию ОСШ 20  дБ или 
нет, за исключением очевидных направлений с глубоки-
ми провалами в ДН. 

Карты ОСШ, построенные для рассматриваемой в 
моделировании сигнально-помеховой обстановки со-
гласно предложенной в предыдущем разделе методике, 
приведены на рисунке 5. Несмотря на внешне различа-
ющиеся результаты, представленные на рисунках 2 – 4, 
карты значений ОСШ для обоих ААР получились прак-
тически одинаковыми, поэтому на рисунке 5 они приве-
дены лишь для случая одной из ААР. Одинаковые карты 
исходного ОСШ объясняются одинаковыми начальными 
значениями весовых коэффициентов в обеих ААР. Оди-
наковые карты ОСШ в установившемся состоянии объ-
ясняются тем, что направление одного ограничения в LC 
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 а) б) 

      
 в) г) 

Рисунок 5. ОСШ: а), б) до адаптации; в), г) в установившемся состоянии 

ААР совладает с направлением максимума ДН антенн 
ААР, а весовой коэффициент в выбранном канале SLC 
ААР, связанном с одной из этих антенной, фиксирован. 
Поэтому ДН обеих ААР различаются числено, но при 
этом имеют близкую форму, что приводит к близким 
значения ОСШ на рассматриваемых картах.  

На рисунках 5,а, в) приведены полные карты значе-
ний ОСШ, а на рисунках 5,б, г) – эти же карты, на кото-
рых области, где выходное ОСШ 20  дБ, т.е. где 
прием спутниковых сигналов невозможен, выделены 
одним темно-синим цветом. Сравнение положения мо-
делируемых источников полезных сигналов, показанных 
на рисунке 4, и рисунке 5, дает объяснение, почему 
прием «сигнала 1» невозможен. Это происходит потому, 
что в направлении этого источника на выходе ААР в её 
установившемся состоянии ОСШ 20   дБ. 

В рассматриваемых экспериментах начальное зна-
чение оценки (6) составляет около 20 %, а в установив-
шемся состоянии – около 30 % при незначительной 
численной разнице между рассматриваемыми ААР. Это 
связано с тем, что, как уже указывалась, форма исход-
ных ДН обоих ААР одинакова, а ДН обеих ААР в уста-
новившемся состоянии хоть и различаются масштабом, 
но близкие по форме. Увеличение значения (6) в уста-
новившемся состоянии по сравнению со значением в 

исходном состоянии объясняется тем, что «значения 
ДН» в окрестности провалов в направлениях на источни-
ки помех «распределяются» в других направлениях, что 
приводит к увеличению значений ДН в этих направлени-
ях, а значит, и к увеличению ОСШ.  

Из рисунка 5 также следует, что условия приема сиг-
налов со спутников в основном соотносятся с верхней 
полусферой углов, где собственно эти спутники всегда и 
располагаются. Поэтому если рассматривать только 
верхнюю полусферу углов, то полученные численные 
оценки удваиваются, т.е. становятся равными соответ-
ственно 40 % до адаптации и 60 % после адаптации. 

В других сценариях рассматриваемые карты значе-
ний ОСШ могут иметь другие формы в зависимости от 
используемого адаптивного алгоритма и направления 
линейного ограничения в случае использования LC 
адаптивных алгоритмов. Эти карты также будут зависеть 
от геометрической конфигурации ААР, числа её антенн и 
их ДН, которые для малоэлементных ААР нельзя счи-
тать одинаковыми из-за электродинамического взаимо-
действия.  

Заключение 

Таким образом, используя рассматриваемую числен-
ную методику, можно оценить, могут ли сигналы ГНСС 
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быть приняты или нет после адаптации ААР в интере-
сующей помеховой обстановке, когда известны место-
положения спутников, или оценить вероятность этого 
приема согласно (6). Предложенная методика позволя-
ет избежать длительного численного моделирования 
различных сценариев расположения спутников. Приве-
денные в работе результаты эксперимента демонстри-
рует примерно одинаковую эффективность обеих рас-
сматриваемых ААР (SLC и с ограничением ДН). Эта 
эффективность будет другой при другом сценарии. Ме-
тодика позволяет выбрать лучшее из адаптивных реше-
ний для использования в наземном радиоприемнике 
ГНСС как с точки зрения геометрической конфигурации 
ААР, так и с точки зрения алгоритма, используемого для 
вычисления её весовых коэффициентов. 

Работа проведена в рамках выполнения государст-
венного задания НИЦ «Курчатовский институт». 
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В статье представлены результаты исследования по повыше-
нию эффективности систем технического зрения (СТЗ) наземных 
беспилотных транспортных средств (БТС). Для повышения вероят-
ности правильной классификации (распознавания) объектов в поле 
зрения системы технического зрения предлагается использовать 
комплексирование информации от оптического и радиолокационного 
канала на уровне решений. Распознавание объектов производится в 
каждом из каналов независимо, с использованием сверточной нейрон-
ной сети. Получение комплексной оценки классификации объекта 
производится по схеме Шортлиффа. Результаты моделирования 
показали, что предложенный алгоритм позволяет повысить эффек-
тивность СТЗ наземного БТС по сравнению с системами, использу-
ющими только оптический или только радиолокационный канал. 

УДК 004.89 

МЕТОД РАСПОЗНАВАНИЯ ОБЪЕКТОВ НА ОСНОВЕ КОМПЛЕКСНОЙ ОБРАБОТКИ 
ДАННЫХ СИСТЕМЫ ТЕХНИЧЕСКОГО ЗРЕНИЯ НАЗЕМНОГО  
БЕСПИЛОТНОГО ТРАНСПОРТНОГО СРЕДСТВА 

Безумнов Д.Н., Московский технический университет связи и информатики (МТУСИ), старший 
преподаватель; e-mail: d.n.bezumnov@mtuci.ru 
Чиров Д.С., МТУСИ, заведующий кафедрой, профессор, д.т.н.; e-mail: d.s.chirov@mtuci.ru 

AN OBJECT CLASSIFICATION ALGORITHM BASED ON COMPLEX DATA  
PROCESSING OF THE GROUND-BASED ROBOTIC COMPLEX VISION SYSTEM 

Bezumnov D.N., Chirov D.S. 
The article presents the results of a study on improving the efficiency of vision systems of ground-based robotic complexes. It is 
proposed to use the integration of optical and radar channel information at the solution level to increase the probability of correct 
classification of objects in the field of view of the vision system. Classification (recognition) of objects is performed in each of the 
channels independently, using a convolutional neural network. Obtaining a comprehensive assessment of the classification of ob-
jects is carried out according to the Shortliff scheme. The simulation results showed that the proposed algorithm makes it possible to 
increase the efficiency of the vision system of the robotic complex by 43 % compared with using only the optical channel and by 
38 % compared with using only the radar channel. 

Key words: robotics complex, vision system, object classification, convolutional neural network, optical and radar 
images. 

 

Ключевые слова: беспилотное транспорт-
ное средство, робототехнический комплекс, си-
стема технического зрения, классификация объ-
ектов, сверточная нейронная сеть, оптические и 
радиолокационные изображения. 

Введение 

Робототехника является одной из ключевых 
сквозных технологий цифровой экономики [1]. 
Беспилотные транспортные средства (БТС) уже 
активно применяются в  различных отраслях 
экономики [2–5]: доставка грузов, сельское хо-
зяйство, космические исследования  и т.д.  Все 
это требует совершенствования технологий робототехни-
ки и одним из таких направлений является внедрение в 
робототехнические комплексы (РТК) искусственного ин-
теллекта (ИИ). Наибольшие успехи по внедрению ИИ 
наблюдаются в системах технического зрения (СТЗ) РТК 
[5, 6]. Анализ существующих наземных БРС показывает, 
что большинство СТЗ являются телевизионными систе-
мами (оптического и тепловизионного диапазонов) [5, 6], 
где в качестве элемента ИИ используются искусственные 
нейронные сети (ИНС) для распознавания и классифика-
ции объектов в поле зрения СТЗ.  

Однако во многих случаях телевизионной и даже сте-
реотелевизионной информации оказывается недостаточ-
но для эффективного анализа и оценки окружающей об-
становки. Одним из способов повышения информативно-
сти СТЗ является применение радиолокационных 
средств [6, 7]. Радиолокационные методы сейчас широко 
используются для сбора и анализа информации в таких 
областях, как обнаружение и определение координат 
физических объектов и информационных датчиков в за-
данных зонах наблюдения, а также для классификации 

поверхностей и физических объектов. 
В [6] рассмотрена возможность комплексирования  

оптической и радиолокационной информации в СТЗ 
наземного БТС с использованием схемы Шортлиффа. 
Данная статья является дальнейшим развитием данных 
исследований.  

Уровни объединения 

В зависимости от уровня объединения и абстракции 
объединенных данных, уровни мультимодального объ-
единения можно разделить на уровень данных, уровень 
признаков и уровень принятия решений. В контексте объ-
единения радара и камеры объединение на уровне дан-
ных часто называют ранним объединением, объединение 
на уровне принятия решений также называют объедине-
нием на уровне объектов или поздним объединением, а 
объединение на уровне признаков также известно, как 
среднее объединение. Три основных уровня объедине-
ния имеют следующие характеристики: 

• Раннее объединение: объединение выполняется на 
низком уровне, где исходные данные или данные пред-
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варительной обработки из различных модальностей объ-
единяются на ранней стадии. Затем интегрированные 
данные подвергаются дальнейшей обработке в соответ-
ствии с требованиями задачи для получения окончатель-
ного результата. 

• Среднее объединение: объединение происходит на 
промежуточном уровне, где признаки сначала извлекают-
ся по отдельности из каждой модальности. Затем эти 
признаки объединяются для создания новых тензоров 
признаков для последующей обработки данных. 

• Позднее объединение: объединение происходит на 
высоком уровне, где каждая модальность обрабатывает-
ся отдельно для извлечения признаков и составления 
независимых прогнозов. Наконец, эти прогнозы интегри-
руются для получения единого результата. 

Выбор уровня объединения зависит не только от тре-
бований к точности, но и от множества факторов, таких 
как гибкость модели и вычислительные затраты. Таблица 
1 кратко описывает наиболее заметные преимущества и 
недостатки трех вышеупомянутых уровней объединения 
[8]. Что касается объединения радара и камеры, то на 
ранних этапах работы основное внимание уделялось 
позднему объединению. В последнее время, с развитием 
технологии глубокого обучения (deep learning (DL)) и по-
явлением общедоступных наборов радиолокационных 
данных, большинство основных методов объединения 
радара и камеры направлены на изучение стратегий 
среднего объединения [8]. 

При раннем объединении входные данные с радаров 
и раннего и позднего объединений, что делает его подхо-
дящим для сетей глубокого обучения, специализирую-
щихся на извлечении признаков. Как правило, разнород-
ные модальные данные в объединении радара и камеры 
вносят разный вклад в результаты восприятия. Одна мо-
дальность может играть доминирующую роль, в то время 
как другая модальность предоставляет вспомогательную 
дополнительную информацию. Объединение на уровне 
признаков идеально подходит для изучения этих взаимо-

дополняющих взаимодействий между разнородными мо-
дальностями. В рамках методов среднего объединения 
существует особая парадигма, известная как объедине-
ние на гибридном уровне. Этот подход усиливает инфор-
мацию с различных уровней признаков, эффективно со-
храняя признаки каждого этапа. Тем не менее, объедине-
ние на гибридном уровне часто не поддается интерпре-
тации и требует экспериментов для определения опти-
мальной архитектуры сети на основе эмпирических зна-
ний. Более того, модели, использующие объединение на 
гибридном уровне, обычно включают больше ветвей в 
нейронных сетях, что в некоторой степени приводит к 
увеличению вычислительных затрат. 

В работе применяется позднее объединение, т.е. 
объединение на уровне принятия решений (рисунок 1). 

 
Рисунок 1.  Схема объединения результатов  

на уровне принятия решений [9] 

Метод распознавания объектов 

Одной из важных задач, решаемых СТЗ, является клас-
сификация (распознавания) объектов в поле зрения. 
Пусть в рассматриваемой СТЗ наземного БТС имеется N 
информационных каналов, обеспечивающих получение 
оптических и радиолокационных изображений. Классифи-
кация   объектов   осуществляется  отдельно  по  каждому 
каналу. Здесь возникает задача объединения информа-
ции на основе решений, т.е. проблема определения сте-
пени истинности заключения на основании решений, при-
нятых отдельно по данным от двух используемых кана-
лов.  

С учётом проведённого анализа эффективным спо-
собом объединения решений является схема Шорт-
лиффа [8]: 

Таблица 1. Преимущества и недостатки различных уровней объединения 

Уровень  
объединения 

Преимущества Недостатки 

Раннее  
объединение  Включает в себя наиболее полную модальную 

информацию 

 Проблемы с большим объемом данных, значи-
тельными вычислительными затратами, чув-
ствительностью к неправильной регистрации 
датчиков, низкой надежностью и ограниченной 
гибкостью 

Среднее  
объединение 

 Позволяет сжимать данные для повышения 
производительности в режиме реального вре-
мени. 

 Применяется для адаптивного использования 
синергии между разнородными модальностями 
на основе платформы, управляемой DL. 

 Обладает умеренной надежностью и гибкостью 
модели. 

 Технология все еще находится на стадии ста-
новления, особенно в области объединения ра-
дара и камеры 

Позднее  
объединение  Достигается гибкая модульная конструкция и 

низкие затраты на связь. 

 Сталкивается с непреодолимыми трудностями, 
связанными с потерей значительного объема 
ценной информации при изучении взаимодо-
полняющих взаимодействий между разнород-
ными модальностями 
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    (1) 

где: N  – количество измерительных каналов,  Ai  – ин-
формация от i-го канала, (  )Р Ai  – вероятность коррект-
ного распознавания объекта по .Ai  

Алгоритм классификации (распознавания) объектов на 
основе информации  ( [1, ]),Ai i N  получаемой через N 
каналов, будет иметь вид, представленный на рисунке 2. 

В случае наличия только двух каналов – оптического и 
радиолокационного, – алгоритм будет иметь вид, пред-
ставленный на рисунке 3 [6]. 

 
Рисунок 2. Метод распознавания объектов  
на основе комплексной обработки данных 

 
Рисунок 3.  Алгоритм классификации объектов  

на основе комплексной обработки данных 

Оценка эффективности разработанного метода 

Для оценки эффективности разработанного алгорит-
ма создана база данных оптических и радиолокационны-
хизображений различных объектов. 

Информация об объекте, получаемая БТС через оп-
тический канал, представляет собой RGB-изображение 
размером 32х32 пиксела. Информация об объекте, полу-
чаемая БТС через радиолокационный канал, представ-
ляет собой двоичное изображение размером 16х16 пик-
селов.  

Распознавание объектов осуществляется посред-
ством предварительно обученной СНС, модель которой 

представлена на рисунке 4. 
СНС реализована средствами фреймворка PyTorch, 

предобработка данных и проведение экспериментов вы-
полнялось при помощи фреймворков Numpy, Pandas и 
Scikit-learn. Нейронная сеть (см. рисунок 4) состоит из 
двух сверточных слоев Conv с функцией активации ReLU, 
слоя уменьшения размерности MaxPool, слоя выравни-
вания (построчное развертывание матрицы в вектор) 
Flatten и трех полносвязных слоев Linear, два из которых 
также используют функцию активации ReLU. 

Оптические изображения хранятся в базе данных (БД) 
в виде трёхмерных массивов Аi с размерностью 32х32х3, 
значения которых являются целыми числами в диапазоне 
от 0 до 255. Радиолокационные изображения хранятся в 
БД в виде двумерных массивов Bi с размерностью 16х16, 
значения которых являются целыми числами в диапазоне 
от 0 до 1.  

 
Рисунок 4. Архитектура СНС для распознавания объектов 

В целях аугментации данных, т.е. искусственного уве-
личения объёма обучающего набора, к оптическим и ра-
диолокационным изображениям на входе СНС применя-
ется с вероятностью 0,5 зеркальное отображение по го-
ризонтали. 

Примеры изображений приведены на рисунке 5. БД 
изображений состоит из 500 оптических и 500 радиолока-
ционных изображений для пяти классов объектов (авто-
мобиль, птица, кошка, собака, лошадь). 

При подаче на вход СНС массивы Аi и Bi преобразу-
ются в тензоры с размерностью 3х32х32 и 1х16х16 соот-
ветственно. Значения массивов Аi также проходят нор-
мировку к диапазону значений [0, 1]. 

 
 а) б) 

Рисунок 5.  Примеры оптических (а)  
и радиолокационных изображений (б) 

Были проведены эксперименты по обучению СНС 
распознаванию и классификации объектов на оптических 
и радиолокационных изображениях с параметрами, опи-
санными в таблице 2. 
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Таблица 2. Параметры экспериментов по обучению СНС 

Параметр Эксперимент №1 Эксперимент №2 
Канал получения изображения Оптический радиолокационный 
Количество классов 5 5 
Объём обучающего набора (количество изображений каждого класса) 450 (90 х 5) 450 (90 х 5) 
Объём тестового набора (количество изображений каждого класса) 50 (10 х 5) 50 (10 х 5) 
Вероятность зеркального отображения по горизонтали 0,5 0,5 
Число эпох обучения [1, 2, …, 160] [1, 2, …, 160] 
Фиксируемый параметр доля КРО, % доля КРО, % 
Объединение результатов  
на основе схемы Шортлиффа 

Вероятность наступления хотя бы одного из N совместных неза-
висимых событий вычисляется по формуле (1). 

Для вычисления общей вероятности события будем исполь-
зовать схему на основе формулы Шортлиффа [8] и формулы (1) 
для двух событий:  

 ОЭ РЛ ОЭ1 ,KP P Р P    (2) 
где PK – вероятность корректного распознавания объекта (доля 
корректно распознанных объектов (КРО)); PОЭ – вероятность 
корректного распознавания объекта (доля КРО) для оптическо-
го канала, PРЛ – вероятность корректного распознавания объек-
та (доля КРО) для радиолокационного канала. 

Отличием предложенной схемы от схемы Шортлиффа явля-
ется то, что в ней используется не мера доверия, а вероятность 
правильной классификации объекта. Однако основные свойства 
схемы Шортлиффа в (2) сохраняются: 

– она симметрична в том смысле, что порядок классифика-
ции в каналах не существенен; 

– по мере накопления подкрепляющих свидетельств PK дви-
жется к определенности, т.е. стремится к 100 %. 

В целях повышения информативности результатов экспе-
риментов, значения доли КРО сглажены методом двусторонне-
го скользящего среднего с шириной окна k = 5: 

5

5

1 1 ,
2 1 11

k

t t i t i
i k i

MA x x
k  

 

 
      (3) 

где MAt – среднее значение функции в момент времени t; x – 
значение функции; t – момент времени. 

Результаты экспериментов № 1 и № 2 и комплексная оцен-
ка доли КРО, вычисленная по формуле (2), после применения к 
ним формулы (3), представлены на рис. 6: результаты экспери-
мента № 1 представлены графиком PОЭ, результаты эксперимента 
№ 2 – графиком PРЛ, комплексная оценка – графиком PΣ. 

 
Рисунок 6. Зависимость доли КРО от числа эпох обучения  

при объединении решений по схеме Шортлиффа 

Как видно из графиков, представленных на рисунке 4, при 60 
эпохах обучения рост доли КРО прекращается и все три кривых 
выходят на плато. 

Среднее арифметическое значение доли КРО для числа 
эпох обучения в диапазоне от 60 до 160, полученное в ходе про-
ведения экспериментов, составляет: 58 % для оптического кана-

ла (эксперимент № 1), 60 % для радиолокационного канала (экс-
перимент № 2), 83 % для комплексированной оценки доли КРО. 
Комплексированная оценка доли КРО на 43 % выше оценки на 
основе данных только оптического канала и на 38 % выше оцен-
ки на основе данных только радиолокационного канала. 

Заключение 
Эффективность СТЗ наземного БТС, использующей несколь-

ко каналов получения информации, может быть значительно 
повышена путём комплексной обработки данных, получаемых 
через каждый из каналов. В статье предложен алгоритм приня-
тия решения о принадлежности объекта к определённому классу 
на основании информации, полученной через оптический и ра-
диолокационный каналы. Предложенный алгоритм с применени-
ем схемы Шортлиффа позволяет повысить эффективность СТЗ 
БТС на 43 % по сравнению с использованием только оптического 
канала и на 38 % по сравнению с использованием только радио-
локационного канала. 
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В первой части тематического обзора, посвященного методу 
декомпозиции на эмпирические моды (ДЭМ), рассмотрены основные 
известные модификации ДЭМ, их преимущества и особенности 
применения. В данном тематическом обзоре представлены пре-
имущества адаптивной обработки нестационарных сигналов с 
использованием наиболее известного классического метода ДЭМ, а 
также схема применения технологии ДЭМ на различных этапах. 
Описаны актуальные задачи предварительной обработки сигналов 
на основе ДЭМ, включая очистку сигналов от шума и оценивание 
степени хаотичности сигналов. Приведена интерпретация ДЭМ 
как диадического (двоичного) банка фильтров. Рассматривается 
применение преобразования Гильберта-Хуанга и использование 
эмпирических мод (ЭМ) в виде монокомпонентных функций для ис-
следования сигналов в частотно-временной области. 
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EMPIRICAL MODE DECOMPOSITION: THEMATIC REVIEW (PART 2) 

Egorov V.V., Klionskiy D.M. 
In the first part of the thematic review devoted to empirical mode decomposition (EMD) the main modifications of EMD were considered 
along with their advantages and applications. The present thematic review represents advantages of adaptive signal processing of non-
stationary signals using the most well-known classical empirical mode decomposition (EMD). We also show the general application 
scheme of EMD at different stages. The paper discusses the important tasks of signal preprocessing including signal denoising and es-
timation of chaotic properties of signals. EMD interpretation as a dyadic filter bank is provided. We consider the application of the Hil-
bert-Huang transform and the use of intrinsic mode functions (IMFs) in the form of monocomponent functions in the time-frequency do-
main. 

Key words: empirical mode decomposition, adaptive signal processing, dyadic filter bank, signal preprocessing, denoising, 
chaotic properties of signals, Hilbert-Huang transform. 

 
Ключевые слова: декомпозиция на эмпири-

ческие моды, адаптивная обработка сигналов, 
диадический банк фильтров, предварительная 
обработка сигналов, очистка от шума, степень 
хаотичности сигналов, преобразование Гильбер-
та-Хуанга. 

Введение  

Метод декомпозиции на эмпирические моды 
(ДЭМ, англ. EMD – Empirical Mode Decomposition) 
и технология Гильберта-Хуанга [1-16] вышли в 
свет в 1998 году и были впервые применены при 
анализе поверхностных волн тайфунов. Термин 
«декомпозиция» означает «разложение», а эмпи-
рические моды (ЭМ, англ. IMF – Intrinsic Mode 
Function) – семейство базисных функций, на которые 
осуществляется разложение исходного сигнала в соот-
ветствии с определенной детерминированной процеду-
рой [1-5, 11, 14-16]. Разложение по методу ДЭМ ориен-
тировано в основном на обработку нестационарных 
многокомпонентных сигналов сложной структуры, кото-
рые можно аналитически представить в следующем 
виде: 

( ) ( ),i i
i

s k g f k   

где ( )s k  – исследуемый сигнал; k  – дискретное нор-

мированное время (номер отсчета сигнала); ig  – весо-

вые коэффициенты для каждой компоненты ( ).if k  

Нестационарные сигналы часто требуют специали-
зированных подходов к обработке, обладающих адап-
тивными свойствами. ДЭМ относится именно к таким 
адаптивным подходам. Пример нестационарного сигна-
ла сложной структуры представлен на рисунке 1. 

Адаптивность позволяет добиться следующего: 
1) визуализировать и проанализировать с высокой 

точностью изолированные локальные особенности  

в сигналах (включая разрывы функции и ее производ-
ной, резкие пики и др.) и учитывать эти особенности при 
формировании разложения и построении амплитудно-
частотно-временного распределения. Структура ло-
кальных особенностей может быть представлена на 
различных временных масштабах и с различной точно-
стью; 

 
Рисунок 1. Пример нестационарного сигнала  

с различными особенностями  
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2) извлекать стационарные и нестационарные шумы (в 
частности, шумы с изменяющимися средним значением и 
дисперсией) и выполнять очистку сигналов от шума; 

3) выделять участки в сигнале с изменяющейся мгно-
венной частотой (англ. – Instantaneous Frequency); 

4) обрабатывать сигналы с выбросами на фоне ос-
циллирующей составляющей и тренда; 

5) извлекать при разложении базисные функции, 
имеющие высокую степень корреляции с самим исход-
ным сигналом, и тем самым в разложении учитывается 
структура и характерные особенности самого сигнала; 

6) формировать базис непосредственно из самих 
исходных данных, как это делается при использовании 
ДЭМ, что повышает точность обработки и анализа не-
стационарных сигналов; 

7) получать частотно-временное представление (при 
использовании метода ДЭМ – частотно-временного 
представления Гильберта-Хуанга [1-3, 5, 7, 14-16], англ. 
HHT – Hilbert-Huang Transform) с высоким разрешением 
на частотно-временной плоскости и рассчитывать мар-
гинальный спектр (англ. Marginal Spectrum) [2, 3] – ана-
лог спектрального представления Фурье для нестацио-
нарных сигналов и мгновенную плотность энергии во 
временной области (англ. – Instantaneous Energy 
Density) [2, 3]; 

8) осуществлять сегментацию сигнала (англ. – Signal 
Segmentation) [17-19] с использованием адаптивных 
подходов (выделять в сигнале однородные участки с 
одинаковыми свойствами). 

Цель обзора – провести анализ методов предвари-
тельной обработки сигналов на основе ДЭМ (очистка от 
шума, оценивание степени хаотичности) и возможно-
стей частотно-временного представления Гильберта-
Хуанга при исследовании многокомпонентных нестаци-
онарных сигналов. Целью обзора также является обо-
значение преимуществ адаптивной обработки сигналов 
на основе ДЭМ и представление общей схемы приме-
нения ДЭМ для решения различных задач обработки 
сигналов. 
Алгоритм ДЭМ. Технология обработки сигналов  
на основе ДЭМ 

ДЭМ математически представляет собой двойной 
итерационный процесс, причем внешние итерации от-
вечают за извлечение конкретной ЭМ, а внутренние 
итерации – за проведение процесса отсеивания (англ. 
Sifting Process) [2, 3, 5, 14, 15] в рамках извлечения этой 
ЭМ. В ходе выполнения алгоритма ДЭМ используются 
численные методы и алгоритмы из теории многочленов, 
линейной алгебры, математического анализа и других 
областей [20-23]. 

Как было отмечено ранее, ДЭМ обладает адаптив-
ными свойствами. Аналитически задача выбора адап-
тивного базиса может быть сформулирована следую-
щим образом. Вначале записывается выражение, пред-
ставляющее собой аппроксимацию ( ) ( )ls t  анализируе-

мого сигнала ( )s t  по базису ( ){ ( )}:l
k t  

( )
2

( )
1

( ) ( )
( ) ( ) ( ),

l

l

n
l l

l k k
k n

s t c t


   

где ( )l
kc  – коэффициенты разложения исходного сигнала 

по базису, l  – индекс, определяющий вид базиса, 
( ) ( )
1 2,l ln n  – верхний и нижний пределы суммирования, 

соответственно, зависящие от вида базиса. 
Индекс номера базиса определяется так, чтобы вы-

полнялось следующее условие: 
( ) ( )
2 1arg min .p p

opt p
l n n   

При этом, в результате нахождения optl  минимизи-

руется невязка (с учетом используемой метрики A ): 

( )( ) ( ) ,l lA
s t s t    

где l  – величина невязки.  

Таким образом, выбирается тот базис, в котором 
наименьшее число членов в разложении.  

Другой подход к определению адаптивности осно-
вывается на том, что фиксируется число членов разло-
жения и выбирается тот базис, который минимизирует 
невязку в заданной метрике: 

2

1

( ) ( )( ) ( ),
n

l l
k k

k n
s t c t



   

при этом 2 1 const.n n   Таким образом, номер базиса 

optl  определяется следующим образом: 

( )arg min ( ) .opt l Ap
l s t - s(t)  . 

Схема алгоритма извлечения ЭМ представлена на 
рисунке 2. 

 
Рисунок 2. Схема алгоритма ДЭМ 

Использованы следующие обозначения: 
   , , 1, 2,3,...i iM m i   – множества локальных мак-

симумов и минимумов функции. 
( ) ( , )j M iM k f M k  – верхняя огибающая функции 

на j -й итерации процесса отсеивания, полученная пу-
тем интерполяции локальных максимумов кубическим 
сплайном. 

( ) ( , )j M im k f m k  – нижняя огибающая функции на 

j -й итерации процесса отсеивания, полученная путем 
интерполяции локальных минимумов кубическим 
сплайном. 
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( )je k  – локальное среднее функции (полусумма 

верхней и нижней огибающих) на j -й итерации процес-
са отсеивания. 

p  – переменная-счетчик, отвечающая за номер из-
влекаемой ЭМ. 

j  – переменная-счетчик, отвечающая за номер 
итерации процесса отсеивания. 

( )jh k  – аппроксимация ЭМ на текущей j -й итера-
ции процесса отсеивания. 

( )pr k  – текущий остаток для извлечения очередной 
p -й ЭМ. 

( )pc k  – p -я ЭМ. 

Альтернативой методу ДЭМ является дискретное 
вейвлет-преобразование (англ. DWT – Discrete-time 
Wavelet Transform) на основе схемы диадического (дво-
ичного) банка фильтров (англ. Dyadic Filter Bank) [24-27]. 
Вейвлет-преобразование имеет хорошо разработанный 
математический аппарат, быстрые вычислительные 
алгоритмы (пирамидальный алгоритм Малла, алгоритм 
«с дырами», вейвлет-алгоритмы на основе дискретного 
преобразования Фурье (ДПФ), реализуемые на практике 
с помощью алгоритмов БПФ, и др.). Благодаря особен-
ностям конструирования вейвлет-базиса на основе 
масштабных растяжений и сдвигов вдоль временной 
оси материнской вейвлет-функции появляется возмож-
ность обрабатывать сигналы путем довольно точного 
учета локальных временных особенностей. Вместе с 
тем, главная проблема, порой затрудняющая эффек-
тивное практическое применение вейвлет-преобразова-
ния, – большое многообразие и неочевидность выбора 
вейвлета (тип вейвлета, длина вейвлет-фильтра) для 
решения конкретной задачи, если нет формализован-
ных или эвристических критериев выбора вейвлет-
базиса. В связи с этим метод ДЭМ открывает новые 
возможности адаптивного анализа и обработки сигна-
лов со сложной внутренней структурой. 

Общая схема обработки сигнала в соответствии с 
методом ДЭМ и более общей технологией Гильберта-
Хуанга представлена на рисунке 3. Она включает в себя 
предварительную обработку сигналов на основе ДЭМ, 
анализ структуры многокомпонентных сигналов путем 
исследования полученного разложения и частотно-
временной анализ на основе технологии Гильберта-
Хуанга. 

Ниже приведены комментарии по данной схеме: 
1) на первом этапе необходимо проверить, содержит 

ли исходный сигнал ( )s k  хотя бы один максимум и 
один минимум. Это необходимо для запуска алгоритма 
ДЭМ, т.е. построения верхней огибающей ( )jM k  путем 

кубической сплайн-интерполяции локальных максиму-
мов  iM  и нижней огибающей ( )jm k  путем кубиче-

ской сплайн-интерполяции локальных минимумов  .im  

В дальнейшем для извлечения каждой ЭМ применяется 
процесс отсеивания, а общее количество ЭМ в разло-
жении определяется в соответствии с представлением 

ДЭМ как диадического (двоичного) банка фильтров:  

2logI N  или 2log 1,I N    
где I  – общее число компонент (ЭМ) в разложении,  
N  – длина сигнала (общее число отсчетов). 

 
Рисунок 3. Схема обработки сигнала на основе ДЭМ 

2) реализуется алгоритм ДЭМ или одна из его мо-
дификаций (классический алгоритм ДЭМ, ДЭМ с пара-
болической интерполяцией огибающих, локальный или 
online алгоритм ДЭМ, ДЭМ с вейвлет-пакетным разло-
жением, ансамблевая ДЭМ, многомерная модификация 
ДЭМ и др.). 

3) проводится предварительная обработка сигнала 
на основе ДЭМ. Предварительная обработка включает 
в себя следующие основные задачи: 

– очистку сигнала от шума; 
– выделение тренда в сигнале; 
– оценивание степени хаотичности сигнала на осно-

ве определения показателя Херста. 
4) оценивание статистических характеристик базис-

ных функций разложения (ЭМ) и статистических харак-
теристик исследуемого сигнала. К числу основных ста-
тистических характеристик относятся среднее значение, 
дисперсия, коэффициент асимметрии, эксцесс. 

5) оценивается энергия и средняя мощность извле-
ченных ЭМ для определения их вклада в исходный сиг-
нал. 

6) дерево декомпозиции (дерево разложения, англ. – 
Decomposition Tree) строится для наглядного представ-
ления разложения исходного сигнала, в том числе, на 
каждом этапе – на высокочастотную и низкочастотную 
составляющие. Дерево разложения может быть получе-
но для каждого сигнала, для которого реализуется ал-
горитм ДЭМ. Пример дерева декомпозиции приведен на 
рисунке 4.  

Корнем дерева будет сам исходный сигнал ( ),s k  а 
ветвиться дерево разложения будет в основном «вле-
во», то есть в сторону низких частот, поскольку p -я ЭМ 

( )pc k  как высокочастотная компонента не подвергается 
дальнейшему разложению. В данном случае высокоча-
стотная составляющая остается неизменной, в то время 
как при использовании математического аппарата 
вейвлетов и вейвлет-пакетов есть возможность деком-
позиции и низкочастотной, и высокочастотной состав-
ляющей, обеспечивая тем самым более тонкое разбие-
ние частотно-временной плоскости. 

7) проверка свойства ортогональности разложения. 
На текущий момент времени свойство ортогональности 
ЭМ  не является  теоретически  доказанным [3].  Ортого- 
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Рисунок 4. Дерево декомпозиции сигнала 

нальность компонент при ДЭМ может быть проверена чис-
ленно следующим образом: сначала записывается выра-
жение, определяющее свойство полноты разложения:

 1

1
( ) ( ) ( ),

M

i M
i

s k c k r k




    (1) 

где   1

1
( ) M

i ic k 


 – семейство извлеченных ЭМ, ( )Mr k  – 

результирующий остаток в разложении, M  – общее 
число компонент в разложении. 

Для проверки ортогональности ЭМ вводится специ-
альный показатель (индекс ортогональности, англ. – 
Orthogonality Index) [2, 3]. Для этого необходимо запи-
сать выражение для квадрата сигнала, непосредствен-
но получающееся из выражения (1): 

21 1
2 2

1 1
( ) ( ) ( ) 2 ( ) ( ).

M M

i M M i
i i

s k c k r k r k c k
 

 

 
   
 
    

Если разложение строго ортогонально, то все по-
парные скалярные произведения различных компонент 

( )ic k  и ( )jc k  обращаются в нуль. С помощью этого 
выражения общий (интегральный) показатель ортого-
нальности IO  определяется следующим образом: 

1 1 1

0 1 1

1 ( ) ( ) , .
N M M

i j
k i j

IO c k c k i j
N

  

  

 
   

 
    

Результирующий остаток ( )Mr k  обычно не учитыва-
ется при вычислении индекса ортогональности, так как 
он не относится к классу ЭМ. Чем ближе показатель к 
нулю, тем точнее выполняется свойство ортого-
нальности.  

Для практики ортогональность разложения важна. 
Если 0,IO   то это свидетельствует об отсутствии рас-
сеяния энергии в процессе процедуры декомпозиции и 
отсутствии взаимной энергии между различными ЭМ. 
Это обстоятельство является особенно важным, если 
требуется аппроксимировать сигнал либо одной ЭМ, 
либо суммой нескольких ЭМ, ведь для этого все ЭМ 
должны быть независимыми функциями. 

Основные преимущества технологии обработки сиг-
налов на основе ДЭМ следующие: 

– ДЭМ является адаптивным методом обработки 
сигналов, поскольку сами базисные функции (ЭМ) из-
влекаются непосредственно из исходного сигнала, в 
связи с этим имеется возможность обеспечить высокую 
точность решения различных задач (предварительная 
обработка, структурный анализ, частотно-временной 
анализ); 

– Этап предварительной обработки обеспечивает 
адаптивные решения задачи очистки сигналов от шумов 
различной природы с целью повышения достоверности 
дальнейшего анализа структуры сигналов. Кроме того, 
имеется возможность выделять тренд (общую тенден-
цию изменений в сигнале) и оценивать степень хаотич-
ности сигналов; 

– Этап частотно-временного анализа позволяет ана-
лизировать сигналы в частотно-временной области и 
извлекать из сигналов полезную информацию; 

– В составе технологии на основе ДЭМ объединены 
различные задачи обработки сигналов, которые могут 
решаться с помощью единого математического аппара-
та и, как правило, последовательно; 

– При выполнении декомпозиции имеется возмож-
ность выбрать конкретную модификацию ДЭМ. 

К недостаткам технологии обработки сигналов на 
основе ДЭМ можно отнести довольно значительные 
вычислительные затраты на получение разложения, что 
объясняется, главным образом, необходимостью расче-
та огибающих путем кубической сплайн-интерполяции 
при извлечении каждой ЭМ и проведении процесса от-
сеивания. 
Предварительная обработка сигналов.  
Очистка сигналов от шума 

Предварительная обработка предшествует частот-
но-временному анализу сигналов с использованием 
преобразования Гильберта-Хуанга и включает в себя, 
главным образом, очистку сигналов от шума, выделе-
ние тренда, оценивание степени хаотичности сигналов. 
Эффективность дальнейшего анализа во многом зави-
сят от того, насколько точно решены задачи предвари-
тельной обработки. 

Далее рассмотрена задача очистки сигналов от шу-
ма с помощью ДЭМ как одна из наиболее часто встре-
чающихся и известных [2, 3, 11-16]. Имеется исходный 
зашумленный сигнал ( ).s k  Известно, что он содержит 

аддитивный шум ( )e k  с неизменяющейся дисперсией: 

 ( ) const.D e k   Полагается, что ,e sP P  где ,e sP P  – 
мощность шума и полезного сигнала соответственно. 
Распределение отсчетов шума аппроксимируется нор-
мальным законом. 

Выражение для исходной аддитивной смеси полез-
ного сигнала и шума имеет вид: 

( ) ( ) ( ),s k s k e k    
где ( )s k  – зашумленный сигнал; ( )s k  – полезный сиг-

нал; ( )e k  – аддитивный шум. 
В результате очистки от шума необходимо получить 

оценку ( ).s k  Операция получения данной оценки в об-
щем виде записывается следующим образом: 

 ( ) ( ) ,s k F s k   

где  ...F  – оператор, вид которого зависит от метода 

очистки от шума. 
В качестве оператора  ...F  может использоваться 

оператор пороговой обработки отсчетов (англ. – 
Thresholding) [27-30], относящийся к нелинейным опе-
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раторам усечения. Именно пороговая обработка обес-
печивает наилучшие результаты при проведении шумо-
очистки как на основе вейвлет-преобразования, так и на 
основе ДЭМ. 

Одним из алгоритмов очистки сигналов от шума яв-
ляется алгоритм на основе вычисления энергий ЭМ и 
сравнения энергий с порогом, вычисленным для энер-
гии ЭМ [2, 14, 15]. Практика показывает, что этот порог, 
определенный однажды на нескольких различных сиг-
налах из одной группы, дает хорошие результаты на 
других аналогичных сигналах. Принадлежность к одно-
му классу определяется в данном случае по структуре 
найденной декомпозиции. Недостатком данного метода 
является сложность в различении полезного высокоча-
стотного сигнала и вредного высокочастотного шума. 

Пороговая обработка отсчетов является одним из 
наиболее эффективных методов очистки сигналов от 
шума [27-29]. Пороговая обработка – непараметриче-
ский метод, поскольку модифицируются отсчеты компо-
нент ( )pc k  и не вводятся дополнительные математиче-

ские модели сигнала. Пороговая обработка применяет-
ся к начальным ЭМ в разложении, которые содержат 
наибольшую долю шума. 

ЭМ ( )jc k  из числа начальных, содержащих значи-
тельную долю шума, представляется в следующем виде: 

( ) ( ) ( ),j j jc k g k e k    

где j  – номер уровня разложения; ( ),jg k  ( )je k  – ком-
поненты, соответствующие полезному сигналу и шуму 
на j -м уровне разложения. Интересующая компонента 

( )jg k  определяется следующим образом: 

( ) ( ), ,j j jg k F c k       (2) 

где  ...F  – некоторый нелинейный (в общем случае) 

оператор модификации отсчетов; j  – пороговое зна-

чение, применяемое для модификации отсчетов. 
На основании общей формулы (2) различают мягкую 

и жесткую пороговую обработку: 
– жесткая пороговая обработка (англ. – Hard 

Thresholding) отсчетов ЭМ: 
( ), | ( ) | ;

( )
0, | ( ) | ;

j j j
j

j j

c k c k
g k

c k





  
  

– мягкая пороговая обработка (англ. – Soft 
Thresholding) отсчетов ЭМ: 

( ) , ( ) ;

( ) 0, ( ) ;

( ) , ( ) .

j j j j

j j j j

j j j j

c k c k

g k c k
c k c k

 

 

 

  


   
   

  

Процедура жесткой пороговой обработки отсчетов 
также получила название «keep or kill» («сохрани или 
обнули»), что означает неизменность значения отсчета 
в случае, если он по модулю превышает пороговое зна-
чение, и его обнуление в противном случае.  

Процедура мягкой пороговой обработки получила 
название «modify or kill» («измени или обнули»), что 
означает, в отличие от жесткой пороговой обработки, не 
обнуление соответствующих отсчетов, а их модифика-

цию по соответствующей формуле.  
Существует также значительное количество альтер-

нативных процедур пороговой обработки, занимающих 
промежуточное положение между мягкой и жесткой. 

Ключевую роль играют именно значения порогов 
,j  которые вычисляются следующим образом [27]: 

2ln ,j j N    

где j  – оценка среднеквадратического отклонения 
(СКО, англ. – Standard Deviation) шумовой составляю-
щей для j -й ЭМ. При этом возможно вычисление СКО 
для каждой ЭМ и использование различных порогов для 
различных ЭМ, а также использование универсального 
порога для всех компонент одновременно. 

Оценку СКО можно проводить по формуле медианы 
абсолютных отклонений [30]: 

 ( ) { ( )}
.

0.6745
j j

j

Med c k Med c k



   (3) 

Приведенная медианная оценка {...}j Med   учиты-

вает нормальное распределение отсчетов шума и являет-
ся робастной по отношению к выбросам в сигнале. 

Альтернативной является оценка СКО по методу 
наименьших квадратов: 

 21 ( ) ( ) ,
1j j jc k c k

N
  


  (4) 

где ( )jc k  – среднее значение ЭМ. 

На рисунке 5 проиллюстрировано применения мяг-
кой пороговой обработки с использованием медианной 
оценки уровня шума к сигналу, имеющему гладкую при-
роду, но с локальными особенностями. 

На рисунке 6 показан пример применения жесткой 
пороговой обработки для шумоочистки при использова-
нии первых пяти уровней декомпозиции и медианной 
оценки СКО шума. Жесткая пороговая обработка 
наиболее целесообразна при обработке сигналов с рез-
кими пиками, разрывами функции и ее производных. 
Именно такой сигнал проиллюстрирован на рисунке 6, 
где показан случай с разрывами функции в двух ло-
кальных моментах времени. 

К преимуществам очистки сигналов от шума на ос-
нове ДЭМ относятся следующие: 

– возможность выбора алгоритма шумоочистки (на 
основе сравнения энергий ЭМ или пороговой обработки 
отсчетов); 

– адаптивное проведение шумоочистки за счет фор-
мирования ЭМ из исходного сигнала и учет локальных 
особенностей при удалении шума; 

– возможность удаления шумов с равномерной дис-
персией, так и шумов с изменяющейся дисперсией (ге-
тероскедастических шумов); 

К недостаткам можно отнести опять же некоторую 
вычислительную сложность процедуры шумоочистки за 
счет вычисления кубических сплайн-интерполирован-
ных огибающих у ЭМ, а также ограничение по работе 
данной процедуры в том случае, если уровень шума 
превышает уровень полезного сигнала (в этом случае 
требуются иные подходы).  
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Рисунок 5. Исходный сигнал (слева вверху), он же с аддитивным гауссовским шумом (справа вверху) с параметрами 2(0;0,1 )N   

и очищенный сигнал после применения мягкой пороговой обработки отсчетов (внизу) 

 
Рисунок 6. Исходный сигнал (слева вверху), он же с аддитивным гауссовским шумом (справа вверху) с параметрами 2(0;0,1 )N   

и очищенный сигнал после применения жесткой пороговой обработки отсчетов (внизу) 

Интерпретация ДЭМ как диадического  
(двоичного) банка фильтров.  
Оценивание степени хаотичности сигналов 

При проведении ДЭМ все извлекаемые компоненты 
(ЭМ) имеют четкую динамику [2-4, 14, 15]: 

Первая ЭМ является наиболее осциллирующей и 
содержит наибольшее число максимумов, минимумов и 
нулей на длительности сигнала. Она содержит 
наибольшую долю шума и является самой высокоча-
стотной, поскольку она самая широкополосная. 

При переходе к ЭМ с более высокими номерами 
число экстремумов и нулей уменьшается, каждый раз 
примерно в 2 раза. Поэтому вторая ЭМ – менее высоко-
частотная, чем первая и т.д. 

Результирующий остаток имеет наименьшую сред-
нюю частоту и является либо константой, либо моно-

тонной функцией (трендом) на длительности сигнала. 
На рисунке 7 показано представление ЭМ на основе 

банка цифровых фильтров (показаны амплитудные 
Фурье-спектры ЭМ, соответствующие амплитудно-
частотным характеристикам эквивалентных полосовых 
фильтров). 

Динамику свойств ЭМ можно перенести частотную 
область: 
– Амплитудный спектр первой ЭМ самый широкополос-
ный, поскольку наблюдается большой удельный вес 
спектральных компонент с высокими частотами. 

– С увеличением номера ЭМ эффективная ширина 
ее Фурье-спектра уменьшается, что связано с сокраще-
нием общего числа осцилляций в ее временной реали-
зации.  

– Последняя ЭМ имеет самый узкий спектр, объяс-
няющий ее выраженную монотонную природу либо ра-
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венство некоторой константе. 
Если расположить амплитудно-частотные характе-

ристики всех фильтров на одной частотной оси, то ста-
нет очевидно, что процесс декомпозиции представляет 
собой, по сути, синтез совокупности перекрывающих-
ся по частоте полосовых фильтров с эффективной 
полосой, уменьшающейся по мере увеличения номера-
соответствующей ЭМ. Такая тенденция в частотной 
области позволяет создавать банки фильтров и исполь-
зовать их как для быстрого выделения конкретных ЭМ, 
так и для применения к анализу похожих по свойствам 
сигналов, позволяя сэкономить значительное количе-
ство времени и ресурсов памяти компьютера. 

 
Рисунок 7. Представление ДЭМ  

как диадического банка фильтров  

Основываясь на том факте, что ДЭМ можно интер-
претировать как диадический банк фильтров, можно 
сделать вывод, что эффективная ширина Фурье-
спектра каждой ЭМ уменьшается в число раз, равное 
степени 2. Исходя из этого, энергетический спектр оче-
редной моды определяется как 

( ' ) '
', ,( ) 2 (2 ),p p p p

p H p HS f S f     (5) 

где 2 1H    – экспериментально определенная кон-
станта, , 'p p  – номера ЭМ, причем ' 2,p p   H  – 
показатель Херста для ЭМ. Реккурентная формула (5) 
определяет энергетический спектр очередной ЭМ на 
основе известных спектров предыдущих ЭМ. 

Зная энергетические спектры всех ЭМ, можно опре-
делить их дисперсии, и для удобства дальнейших вы-
числений представим выражение для дисперсий ЭМ в 
реккурентном виде: 

1/ 2 1/ 2
( ' ) '

', ,
1/ 2 1/ 2

( ' )

[ '] ( ) 2 (2 )

2 [ ].

p p p p
H p H p H

p p
H

V p S f df S f df

V p





 

 



  



   (6) 

Формула (6) получена на основе теоремы Винера-
Хинчина, а также то, что интегрирование ведется по 
симметричному промежутку частот, нормированных к 
частоте Найквиста. Из нее можно получить в явном ви-
де выражение для дисперсии p -й ЭМ как функции ее 
номера: 

2[ ] 2 ,Hp
HV p C     

где C  – некоторая константа. После логарифмирова-
ния данного выражения по основанию 2  получается 

окончательный результат: 
2 2log [ ] log 2HV p C Hp  .     
Из этого выражения непосредственно вытекает спо-

соб экспериментальной оценки показателя Херста, 
являющегося мерой хаотичности сигнала: 

– выполняется ДЭМ для исследуемого сигнала; 
– рассчитываются значения дисперсий каждой ЭМ; 
– двоичные логарифмы дисперсий откладываются 

на графике; 
– на основе регрессии методом наименьших квадра-

тов строится линейная зависимость и определяется ее 
угловой коэффициент. Тогда само значение H  будет 
найдено следующим образом: 

| |
,

2
Hk

H    

где Hk  – угловой коэффициент регрессионной прямой. 
Знак модуля необходим потому, что в отдельных случаях 
линеаризованная зависимость логарифма дисперсии ЭМ 
от ее номера может иметь отрицательный наклон, а по-
казатель Херста – априорно положительная величина. 

Альтернативный способ оценивания показателя 
Херста с использованием среднего периода ЭМ иллю-
стрируется формулой: 

2[ ] ' ( [ ]) ,H
H HV p C T p    

где 'C  – константа, '[ '] 2 [ ]p p
H HT p T p  для ' 2,p p   

[ ]HT k  – средний период p -й ЭМ, определяемый как 
расстояние между первым и последним нулем (или 
максимумом, или минимумом) функции, деленное на 
число нулей (или максимумов, или минимумов). Рекку-
рентная формула, связывающая средние периоды 2-х 
ЭМ, основывается на интерпретации ДЭМ как диадиче-
ского банка фильтров: 

[ ] 2 .p
HT p    

Из описанных процедур следует, что для оценки 
значения H  необходимо определение дисперсии каж-
дой ЭМ, что выполняется на основе формул (3) и (4), 
дающих оценки СКО по методу наименьших квадратов 
и медиане абсолютных отклонений. 
Частотно-временной анализ  
на основе представления Гильберта-Хуанга 

Распределение Гильберта–Хуанга относится к клас-
су частотно-временных распределений, позволяющих 
добиться лучшего, чем преобразование Фурье и 
вейвлет-преобразование, частотного разрешения при-
менительно к анализу нестационарных сигналов. В пре-
образовании Гильберта-Хуанга оба основных шага 
направлены, в том числе, на извлечение локальных 
особенностей в данных как во временной, так и в ча-
стотно-временной областях: 

– разложение исходного сигнала на ЭМ; 
– вычисление частотно-временного распределения 

Гильберта-Хуанга. 
Частотно-временное распределение также может 

быть использовано при выявлении кратковременных 
быстро меняющихся фрагментов (процессов) в исход-
ном анализируемом сигнале. 

После применения преобразования Гильберта к 
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каждой из ЭМ формируются комплексные аналитиче-
ские сигналы [2-5, 14, 15, 31], которые могут быть пред-
ставлены в следующем виде: 

  1 ( )
1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ;j kz k c k jH c k a k e     

  2 ( )
2 2 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ;j kz k c k jH c k a k e     

… 
  ( )( ) ( ) ( ) ( ) ;ij k

i i i iz k c k jH c k a k e     
… 

  ( )( ) ( ) ( ) ( ) ,Mj k
M M M Mz k c k jH c k a k e     

где ( )iz k  – комплексный аналитический сигнал, соот-

ветствующий i -й ЭМ ( );ic k   ( )iH c k  – ЭМ, сопряжен-

ная по Гильберту, ( )ia k  – амплитудная огибающая i -й 

ЭМ, ( )i k  – фазовая функция (фаза) i -й ЭМ. 

Непрерывный сигнал ( )s t  или дискретный сигнал 

( )s k  представляются следующим образом: 

 1 ( )

1
( ) Re ( ) i

M j t dt
i

i
s t a t e





   
 
  

для случая непрерывного сигнала и 

( )1

1
( ) Re ( )

i
k

j k kM

i
i

s k a k e


 
   
 



    
  
  

для случая дискретного сигнала, где функции ( )ia t  и 

( )ia k  характеризуют зависимость амплитуды i -й ЭМ от 
времени, то есть описывают закон амплитудной моду-
ляции, ( )i t  и ( )i k  показывают, как изменяется мгно-
венная частота со временем, то есть описывают закон 
частотной модуляции. Сам сигнал представляется в 
виде конечного набора амплитудно-модулированных и 
частотно-модулированных функций. 

Мгновенная амплитуда, фаза и мгновенная частота 
определяются по формулам [32, 33]: 

   2 2( ) ( ) [ ( )] ;i i ia k c k H c k   

[ ( )]
( ) ;

( )
i

i
i

H c k
k arctg

c k


 
  

 
 

   
 2 2

[ ( )] ' ( ) '( ) [ ( )]
( ) '( ) .

[ ( )] ( )
i i i i

i i
i i

H c k c k c k H c k
k k

H c k c k
 


 


 

При применении преобразования Гильберта ЭМ 
должна иметь свойства как можно ближе к монокомпо-
нентной функции (англ. – Monocomponent Function). 
Функция ( )f t  является монокомпонентной, если она 
удовлетворяет следующим условиям [34-36]: 

функция представима в виде ( ) ( )cos ( ),f t a t t  что 
называется каноническим амплитудно-фазовым пред-
ставлением. Для монокомпонентной функции также 
должно выполняться условие [ ( ) cos ( )]H t t    

( )sin ( ),t t   что соответствует квадратурному сдвигу 
тригонометрической функции при действии на нее пре-
образования Гильберта. Если исходная функция ( )f t  

является комплекснозначной, т.е. ( )( ) ( ) ,i tf t t e   то 

условие квадратурного сдвига запишется в виде: 
( ) ( )[ ( ) ] ( ) .i t i tH t e i t e     Повторное применение пре-

образования Гильберта ( ) ( )( ) ( )i t i tH H t e t e          

позволяет установить следующее тождество для ком-
плекснозначных монокомпонентных функций 2 ,H I   
где I  – тождественный оператор. 

'( ) 0,t   т.е. монокомпонентная функция должна 
иметь неотрицательную мгновенную частоту, которая 
будет иметь физический смысл. 

( ) 0,t   то есть монокомпонентная функция долж-
на иметь неотрицательный модуль (неотрицательную 
амплитудную огибающую). 

В отдельных случаях функцию считают монокомпо-
нентной только если выполняются условия неотрица-
тельности мгновенной частоты (условие 2), и при этом 
1-е и 3-е условия не учитываются. 

При вычислении преобразования Гильберта-Хуанга 
применяются две важные теоремы: теорема Бедро-
сиэна и теорема Натолла. 

Теорема Бедросиэна [37] утверждает, что если спек-
тральные представления двух функций 1( )g t  и 2 ( )g t  
являются разнесенными (их спектры не перекрывают-
ся), то есть выполняются следующие условия: 

1 1 2 2 1
1

2 1 1 2

( ), ;
( ) ;

0, ; ;
G f f f f f f f

G f
f f f f f f f

     
       

 

 1 1 2 2 1supp ( ) [ , ] [ , ],G f f f f f     

2 3 4 4 3
2

4 3 3 4

( ), ;
( ) ;

0, ; ;
G f f f f f f f

G f
f f f f f f f

     
       

 

 2 3 4 4 3supp ( ) [ , ] [ , ],G f f f f f     

3 2f f  

где  supp ...  – обозначение носителя функции (интер-

вала, на котором функция отлична от нуля), 1( )G f  и 

2 ( )G f  – результаты преобразования Фурье от 1( )g t  и 

2 ( )g t  соответственно, 1 2,f f  – граничные частоты спек-

тра 1( ),G f  3 4,f f  – граничные частоты спектра 2 ( ),G f  
то выполняется соотношение 

1 2 1 2[ ( ) ( )] ( ) [ ( )]H g t g t g t H g t . 

Применительно к рассматриваемым ЭМ в роли 

1( )g t  выступает амплитудная огибающая ( ),t  а в ро-

ли 2 ( )g t  – функция cos ( ).t  Предполагается, что спек-

тры ( )t  и cos ( )t  являются разнесенными по частоте, 

поскольку ( )t  меняется значительно медленнее, чем 

cos ( ),t  и имеет низкочастотный спектр. Таким обра-
зом, получаем 

[ ( )cos ( )] ( ) [cos ( )]H a t t a t H t   
при условии 

   
   

0 0

0 0 0

supp ( ) , ;

supp cos ( ) \ , ; 0,

a

R

  

    

 

  
 

где ( )a   – спектр амплитудной огибающей ( ),a t   



 

 
 
48 

( )   – спектр фазовой функции ( ),t  0 0( , )   – интервал, 

на котором спектры амплитудной огибающей и фазовой функ-
ции отличны от нуля, R  – множество действительных чисел. 

Теорема Натолла [38] позволяет определить различие 
DE  между квадратурной составляющей исходного сигнала 
( ) ( )sin ( )s t a t t  и результатом вычисления преобразования 

Гильберта от ( )sin ( ) :a t t  
0

2 2

0

( ) ( ) 2 ( ) ,q h qDE s t s t dt F d 




     

где ( )qs t  – квадратурная составляющая, ( )hs t  – результат 

вычисления преобразования Гильберта, ( )qF   – спектр квад-

ратурной составляющей ( ).qs t   

Таким образом, существует несоответствие между квадра-
турной составляющей сигнала и результатом вычисления пре-
образования Гильберта.  

Основным недостатком меры DE  ошибки является то, что 
она определяет величину ошибки интегрально, то есть в со-
вокупности всего рассматриваемого сигнала, не позволяя 
определить конкретные отсчеты, где эта ошибка значительнее, 
чем у остальных. Это, в свою очередь, существенно затрудня-
ет возможность корректировки данной ошибки. Вместе с тем, 
необходимо отметить, что для большинства рассматриваемых 
на практике сигналов результаты квадратурного сдвига и пре-
образования Гильберта совпадают, и эти операции эквива-
лентны друг другу. 

С учетом ДЭМ, представление исходного сигнала в виде 
набора ЭМ может быть записано в виде: 

1
( )

1
( ) ( ) ( ),p

M
i t

p M
p

s t t e r t




    (7) 

где ( ) 0,p t   ( ) ( )( ) ( ) ,i t i tH t e i t e        ( ) 0,t   '( ) 0.t   

Используя вещественную форму записи ЭМ в выражении 
(7), можно получить: 

1

1
( ) ( )cos ( ) ( ),

M

p p M
p

s t t t r t 




   

где  ( ) cos ( ) ( )sin ( ),H t t i t t      ( ) 0,t   '( ) 0.t   

Процедура вычисления частотно-временного представле-
ния Гильберта-Хуанга включает в себя следующие шаги: 

– вычисление разложения анализируемого сигнала ( )s k  и 

получение набора ЭМ 1{ ( )} ;M
i ic k   

вычисление преобразование Гильберта от каждой ЭМ 
( )ic k  и формирование комплекснозначного аналитического 

сигнала  ( ) ( ) ( ) ;i i iz k c k jH c k   

– представление аналитического сигнала ( )iz k  в показа-

тельной форме: ( )( ) ( ) ij k
i iz k a k e   с использованием огибаю-

щей и фазы; 

– расчет мгновенной плотности энергии 
2( )ia k  и мгновен-

ной частоты ( )i k  путем дифференцирования полной фазы 

( );i k  

– нанесение значений 
2( )ia k  цветом на частотно-

временную диаграмму (частотно-временное представление 
Гильберта-Хуанга) как функцию времени и частоты. 

В качестве примера далее рассматривается нестационар-
ный сигнал длиной 80000N   отсчетов при частоте дискрети-

зации 4000sf   Гц. Таким образом, длительность сигнала 

составляет 20 сек. Сигнал и результаты его ДЭМ представле-
ны на рисунке 8. Извлечено три компоненты (3 ЭМ и результи-
рующий остаток). 

 
Рисунок 8. Разложение по методу ДЭМ 

Частотно-временное представление Гильберта-Хуанга 
приведено на рисунке 9. На данном представлении четко вид-
ны области с большой амплитудой, соответствующие участкам 
с увеличенной дисперсией. 

Основные преимущества и результаты сравнительного 
анализа частотно-временного представления Гильберта-
Хуанга следующие: 

– представление анализируемого сигнала на единой ча-
стотно-временной плоскости на основе адаптивно сформиро-
ванного базиса разложения, что позволяет достигать высокой 
точности представления структуры сигнала; 

– возможность расчета мгновенной частоты как функции 
времени, что эффективно для выявления частотных модуля-
ций в сигнале. Кроме того, по перепадам яркости возможно 
выявление амплитудных модуляций в сигнале; 

 
Рисунок 9. Частотно-временное представление  

Гильберта-Хуанга  

– вейвлет-спектрограммы и частотно-временное представ-
ление Гильберта-Хуанга обеспечивают примерно одинаковое 
качество при анализе сигналов, однако во втором случае от-
сутствует проблема адекватного выбора базиса; 

– преобразование Гильберта-Хуанга может применяться 
для вычисления маргинального спектра (аналог спектра Фурье 
для нестационарных сигналов) и мгновенной плотности энер-
гии во временной области; 

– Фурье-спектрограмма, которая также используется для 
частотно-временного анализа, обеспечивает худшее, чем пре-
образование Гильберта-Хуанга, разрешение и требует подбо-
ра размера окна во временной области. В преобразовании 
Гильберта-Хуанга практически отсутствуют настроечные пара-
метры, что является его преимуществом. 

Заключение 
Рассмотрены преимущества адаптивной обработки сигналов с 

использованием классического метода ДЭМ, который является 
наиболее известным среди существующих модификаций. Осталь-
ные модификации (ДЭМ с параболической интерполяцией огиба-
ющих, локальная ДЭМ, online ДЭМ, ДЭМ с использованием 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2025 

 
 

49

вейвлет-пакетного разложения и др.) также обеспечивают указан-
ные преимущества. Общая схема обработки сигналов на основе 
ДЭМ может эффективно применяться при решении многочислен-
ных задач, включая предварительную обработку, анализ структу-
ры сигналов и частотно-временной анализ сигналов. 

Предварительная обработка на основе ДЭМ позволяет ре-
шать задачи очистки сигналов от шума, выделения тренда, оцени-
вания степени хаотичности сигналов. За счет адаптивного форми-
рования базиса разложения путем извлечения ЭМ непосред-
ственно из анализируемого сигнала можно обеспечить высокую 
точность решения указанных задач. Очистка сигналов от шума, 
как одна из наиболее актуальных задач предварительной обра-
ботки, решается с использованием алгоритма на основе оценива-
ния энергий ЭМ, а также пороговой обработки отсчетов. 

Частотно-временное представление Гильберта-Хуанга стро-
ится на основе рассчитанного разложения и позволяет анализи-
ровать структуру сигналов в частотно-временной области, выяв-
лять амплитудные и частотные модуляции, классифицировать 
сигналы. Данное представление сравнимо по качеству с вейвлет-
спектрограммами, однако при использовании ДЭМ не требуется 
априорного выбора базиса. Технология Гильберта-Хуанга (ДЭМ и 
частотно-временное распределение) может использоваться для 
решения прикладных задач обработки и анализа сигналов. 
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Сегодня активные антенные решетки находят все большее 
применение в задачах беспроводной связи. Системы связи стано-
вятся высокоизбирательными по пространству, что делает их 
чувствительными к ошибкам в оценках канала.  В работе рассмат-
риваются основные проблемы MIMO систем, в которых нет воз-
можности оценить канал прямыми методами по пилотным сигна-
лам. Неявные методы оценки требуют сжатого представления 
канальной информации, что накладывает ограничения на их точ-
ность. Предлагается метод двумерного итеративного восстанов-
ления канальной информации из сжатого представления, который 
обладает повышенной точностью восполнения канальной инфор-
мации и эффектом сглаживания возможных ошибок в поступившей 
информации. Отличительной частью метода является взаимный 
учет дифференциальной разницы в области антенн и области ча-
стот. 

УДК 621.396.4 

МЕТОД ДВУМЕРНОГО ДИФФЕРЕНЦИАЛЬНО-ОРТОГОНАЛЬНОГО ПОИСКА  
В ЗАДАЧЕ ОЦЕНКИ MIMO КАНАЛА 

Соломкин А.А., студент кафедры мультимедийных технологий и телекоммуникаций, Московский физико-
технический институт (национальный исследовательский университет), e-mail: solomkin.aa@phystech.edu  
Шатилов С.В., к.т.н., научный сотрудник лаборатории инфокоммуникационных технологий, Московский 
физико-технический институт (национальный исследовательский университет), e-mail: shatilov.sv@ict-lab.ru 
Ляшев В.А,. к.т.н., доцент кафедры мультимедийных технологий и телекоммуникаций, Московский физико-
технический институт (национальный исследовательский университет) e-mail:  lyashev.va@mipt.ru 

A METHOD OF DUAL DOMAIN DIFFERENTIAL ORTHOGONAL MATCHING PURSUIT 
FOR MIMO CHANNEL ESTIMATION 

Solomkin A.A., Shatilov S.V., Lyashev V.A. 
Today, active antenna arrays are increasingly being used in wireless communication. The systems become highly selective in 
space, which makes them sensitive to errors in channel estimations.  The paper considers the main problems of MIMO systems in 
which it is not possible to evaluate the channel using direct methods based on pilot signals. Implicit estimation methods require a 
compressed representation of channel state information, which imposes limitations on their accuracy. A method of dual domain iter-
ative recovery of channel information from a compressed representation is proposed, which has an improved efficiency of channel 
matrix acquisition and the effect of error smoothing. A specific of the proposed approach is mutual channel information recovery in 
antenna and frequency domains. 

Key words: MIMO-OFDM, vector quantization, channel estimation, spatial multiplexing, dual basis representations. 

 
Ключевые слова: MIMO-OFDM, векторное 

квантование, оценка канала, пространственное 
мультиплексирование, сжатые измерения, 
дифференциальный метод. 

Введение 

Современные сети подвижной связи требуют 
эффективных алгоритмов обработки сигналов 
как в восходящем канале (uplink, UL), так и в 
нисходящем канале (downlink, DL). Для одно-
временной работы этих каналов применяются 
различные методы множественного доступа, 
включая систему множественного доступа с ча-
стотным разделением каналов (FDMA) [1], кото-
рая позволяет мультиплексировать данные 
пользователей по разным частотным ресурсам, 
поэтому важно оценить состояние канала связи в ча-
стотной области с приемлемой точностью. 

Для организации связи в UL и DL наиболее часто 
используется частотное разделение каналов (дуплекс с 
частотным разделением, FDD) [1]. 

Чтобы обеспечить эффективность систем с высоким 
коэффициентом разнесения несущих частот восходя-
щего ULf  и нисходящего DLf  каналов, базовые станции 
(БС) должны получать информацию о состоянии нисхо-
дящего канала от мобильных станций (МС). Для этого 
БС передают опорные символы (пилоты), которые ис-
пользуются МС для измерений. Полученная оценка ка-
нала затем передается обратно на БС с помощью отче-
тов о состоянии канала (channel state information, CSI) – 
такой процесс называют обратной связью в оценке ка-
нала (ОС-CSI).  

Сжатие CSI перед отправкой на БС позволяет 

уменьшить объем служебной информации, необходи-
мой для передачи состояния канала, при сохранении 
достаточной точности для управления системой. Об-
ширный обзор в [2] показывает разнообразие методов, 
учитывающих ограниченный канал ОС-CSI. В качестве 
одного из решений предлагается сопоставлять состоя-
ния канала DL с кодовыми словами из словаря извест-
ного как БС, так и МС. Точность и размер CSI будет 
определяться размером словаря и методом поиска ко-
дового слова, наилучшим образом согласованного с 
текущим состоянием канала. В работе [3] был рассмот-
рен одномерный дифференциально-ортогональный 
поиск, который показал прирост производительности 
системы без роста накладных расходов. Метод был 
реализован в пространстве антенн для аппроксимации 
сигнального подпространства пространственной компо-
ненты MIMO-сигнала. При этом предполагалось запус-
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кать метод на каждой поднесущей (группе поднесущих) 
частоте независимо в системе с ортогональным частот-
ным мультиплексированием (orthogonal frequency 
division multiplexing, OFDM). В данной работе предлага-
ется рассмотреть последующее развитие метода. То 
есть разработать итеративный метод подбора кодовых 
слов в двумерной размерности частота-пространство. 
Такая модификация метода из [3] позволит еще более 
компактно представить канал и снизить накладные рас-
ходы на организацию канала ОС-CSI. 

Постановка задачи 

Конструкции кодовых книг оптимальны только для 
определенной конфигурации системы. В литературе 
большинство словарей разработаны для систем с не-
сколькими входами и одним выходом (multiple input – 
single output, MISO). Пусть антенная система БС состоит 
из RXN  элементов, а МС из 1.RXN   Ограничение на 
одну приемную антенну подразумевает один простран-
ственный канал 1.rN   Для простоты предлагается 
рассматривать аналогичный случай. Обобщение полу-
ченных результатов на 1rN   будет сделано в конце 
работы. 

Для MISO систем принятый сигнал ( )z t   в мо-
мент времени t для каждой МС записывают следующим 
образом [4] [5] 

( ) ( , ) ( ) ( )

( , , ) ( ) ( ) ( ),

H

H

z t h t x t d n t

h t b g b x t d db n t

  

  

    

  
 (1) 

где H( )  – оператор Эрмитова сопряжения. Вектор кана-

ла TXNh  представляет собой произведение коэф-
фициентов передаточной характеристики канала 

( , , )h t b   в каждый момент времени t  и для каждой 
задержки τ  импульсной характеристики канала с диа-
граммой направленности антенной системы 

.( ) TXNg b C  Передающая антенна БС может быть опи-

сана набором параметров ,b P  который определен на 
многообразии { ( ), }.G g b b P    Из-за многолучевого 

распространения сигнала TXN( )x t   в среде, МС все-
гда наблюдает сдвинутые копии сигнала на задержку .  
Более того, передаваемый сигнал представляет собой 
многомерный пространственный сигнал, порожденный 

пространственным фильтром TXNp  и комплексным 

квадратурным сигналом ( )s t  

( ) ( ) ( ).x t p t s t   (2) 

Квадратурный сигнал ( )s t  характеризуется средней 

мощностью 2( ( ) ),SP E s t  здесь ( )E   – оператор оцен-

ки математического ожидания случайного процесса. 

Шум 2( ) (0, )nn t CN   – комплексный нормальный слу-
чайный процесс с нулевым математическим ожиданием 

и дисперсией 2 .n  Выражение (1) сформулировано во 
временной области и не зависит от вида сигнала. Одна-
ко, в данной работе будет рассматриваться система 

связи на основе OFDM, что наиболее характерно для 
современных систем беспроводной связи [1]. 

Отчеты информации о канале представляют собой 
кодовые слова, которые более всего схожи с измерен-
ным нисходящим каналом на МС. На основе таких отче-
тов, БС восстанавливает информацию о канале и фор-
мирует пространственный согласованный фильтр p  
(ПСФ). Зная точно матрицу пространственной корреля-
ции канала, можно получить оптимальный вектор p че-
рез разложение матрицы на сингулярные числа и век-
тора [6]. Тогда первые значимые сингулярные вектора 
будут обеспечивать оптимальную пространственную 
фильтрацию. 

Пусть словарь кодовых слов C : 
TXN

2{ : 1,0 1}, ,j j jC c c j C c       

будем использовать N  вместо TXN  для простоты, под-

разумевая 1.RXN   

Размер словаря определяется количеством кодовых 
слов и обозначается C . Очевидно, что при известном 
словаре достаточно сообщить номер кодового слова, 
тогда можно определить количество бит ,B  которые 
необходимо использовать для информирования БС: 

2 .BC   

Задача МС заключается в быстром выборе наилуч-
шего кодового слова из словаря, которое обеспечивает 
наименьшие потери от такого способа представления 
канала. Для системной модели (1) можно записать от-
ношение сигнал/шум [7]: 

2

2 .HS

n

P
h p


   (3) 

МС в состоянии оценить   и решить задачу поиска 

оптимального вектора optp p : 
2

2

2
2

arg max arg max ,
H

H
opt p C p C

h p
p h p

h 
    (4) 

где 
2

hh
h

  нормированный вектор канала. В этом слу-

чае, МС определит вектор 

20 1
min ,opt jj C

c c h
   

    

который будет передан на БС. В данной статье предло-
жен иной подход к построению таких словарей. 
Двумерная реализация дифференциального 
алгоритма ортогонального жадного поиска 

В [3] рассматривается метод дифференциального 
сжатия пространственной компоненты многолучевого 
канала, который основан на хорошо известном в обла-
сти разреженных измерений/аппроксимаций алгоритме 
жадного ортогонального поиска (Orthogonal Matching 
Pursuit, OMP). Ключевая идея подхода основана на ма-
лом изменении канала между соседними моментами 
измерений, что отражает физичность радиосреды, а 
именно, углы прихода сигнала, задержки лучей и коли-
чество рассеивателей не меняются быстро по сравне-
нию с периодом измерений. Таким образом, разность 
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между оценками канала в соседние моменты времени 
будет иметь разреженную структуру, описание которой 
наилучшим образом может дать OMP алгоритм.  

Основная процедура рассматриваемого подхода 
сводится к нахождению разности	 ( )ir t  между текущим 

значением канала ( )ih t  и его предыдущей оценкой 

1( )ih t   на стороне мобильной станции, т.е.   

1( ) ( ) ( ).ˆ
i i ir t h t h t    

Найденный разностный сигнал ( )ir t  аппроксимиру-
ется алгоритмом OMP. Этот алгоритм имеет итератив-
ную процедуру, которая заключается в последователь-
ном поиске векторов из предопределенного заранее 
множества (кодовой книги) и соответствующих коэффи-
циентов проекций. Данный алгоритм обеспечивает ми-
нимизацию суммы абсолютных элементов векторов 1(L  
норма), что обеспечивает потенциальную высокую точ-
ность аппроксимации. Итог работы OMP алгоритма ма-
тематически можно представить в следующим виде 

( ) ( ) ),(i i ir t C t y t   

где ( )iC t  – выбранные столбцы исходной кодовой книги 

в момент времени ,it  ( )iy t  – коэффициенты проекций 
выбранных векторов. 

Алгоритм восстановления канала на стороне базо-
вой и мобильной станции сводится к простому сумми-
рованию аппроксимаций разностных сигналов  

1 -1
ˆ ( ) ( ),( ) ( )i i ih t r t r t r t    

где 1( )r t  – аппроксимация непосредственно канала ал-
горитмом OMP в первоначальный момент времени, 

2{ ( )}i
j jr t   – аппроксимации разностного сигнала алго-

ритмом OMP.   
Описанный выше метод формирования оценки ка-

нала на стороне базовой станции, позволяет снизить 
накладные расходы, однако имеет ряд недостатков: 

Использование только пространственной компонен-
ты канала ограничивает потенциальные возможности  
по сжатию, так как его частотная компонента не была 
учтена. При значении полосы системы порядка  
10-20 МГц и выше, частотная компонента канала имеет 
разреженную структуру. Это обусловлено тем, что ко-
личество мощных рассеивателей в радиосреде порядка 
5-6 [8]. Таким образом, совместное рассмотрение про-
странственной и частотной областей позволяет обоб-
щить предложенный в [3] подход и обеспечить наибо-
лее компактное представление канала. 

Данное решение было разработано только для од-
норанговой передачи. В коммерческих беспроводных 
сетях связи количество антенн на стороне мобильной 
станции может составлять 2-4. Следовательно эффек-
тивное многоранговое сжатие канала является актуаль-
ной задачей на практике. 

Решить проблему эффективного сжатия многоран-
говости радиосреды можно, если перейти к рассмотре-
нию не канала напрямую, а его собственных векторов. 
Данные вектора, во-первых, несут его основную инфор-
мацию, и, во-вторых, их количество определяется теку-

щим значением отношения сигнала к шуму и интерфе-
ренцией, которая может возникать в сетях связи. Таким 
образом, количество собственных векторов N୰  не пре-
восходит количества антенн на MC, что непосредствен-
но влияет на накладные расходы. Такой подход можно 
представить в виде диаграммы на рисунке. 1. 

Прежде чем перейти к рассмотрению сжатия соб-
ственных векторов канала, определим как их можно 
получить на стороне MC. Пусть для каждого пользова-
теля в любой момент времени канал представляет со-
бой тензор ,  Rx Tx RBN N N H   где TxN  – количество пор-

тов на БС, RxN  – количество портов на МС, RBN  – ко-
личество ресурсных блоков. Далее разделим количе-
ство ресурсных блоков на поддиапазоны subN  размера 
4 ресурсных блока в каждом. Такое разбиение позволя-
ет снизить размерность в частной области, т.е. переход 
от RBN  к .subN  Например, для 52RBN   получим 

13subN  поддиапозонов. Это обеспечивает наилучший 
компромисс между ошибкой аппроксимации канала в 
частотной области и оценкой канала данных на стороне 
МС, построенной в предположении, что БС использует 
один весовой вектор прекодирования данных внутри 
каждого поддиапазона. 

 
Рисунок 1. Принцип применения двумерного  

дифференциального алгоритма ортогонального  
жадного перебора (2D-ДАП) 

Данный метод заложен в современной беспровод-
ной сети связи 5 поколения. Чтобы получить собствен-
ные векторы на каждом поддиапазоне рассчитывается 
общая корреляционная матрица: 

 4
, ,  1

,  1, , ,H
j i j i j subi

R H H j N


     (5) 

где ,i jH  – канал размера Rx TxN N  для i  ресурсного 

блока в j  поддиапазоне. 

Для каждой получившейся матрицы применим син-
гулярное разложение и образуем матрицу из собствен-
ных векторов заданного ранга rN : 

     
1 1

 1, , , ,subsub
SVD NN l

j j rj j
R v l N

 
    

1 2   ,
sub

l l l l
NV v v v     (6)  

где l
jv l  собственный вектор на j  поддиапазоне. 
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В системах связи используются планарные антен-
ные решетки с двумя поляризациями, поэтому для 
дальнейшего сокращения накладных расходов целесо-
образно рассматривать поиск совместного базиса для 
двух поляризаций. Для этого представим получившуюся 

матрицу как конкатенацию двух матриц, 1
lV  – матрица 

для горизонтальной поляризации, 2
lV  – матрица для 

вертикальной поляризации: 

 

1,1 1,

/ 2,1 /2, 1

/2 1,1 /2 1, 2

,1 ,

  

sub

Tx Tx sub

Tx Tx sub

Tx Tx sub

N

l
N N Nl

l
N N N

N N N

v v

v v V
V

v v V

v v

 

 
 
 
           
 
 
 



  




  


  (7)  

При учете только одной компоненты канала в про-
странственной или в частотной областях алгоритм сжа-
тия канальной информации можно определить следую-
щими выражениями: 

, H l
sY S V   1ˆ ,( )l H

sV S S S Y   (8) 

где   Tx sN KS   – набор sK  векторов из кодовой книги 

размера ,sC N  ˆ lV  – восстановленный канал на базе 
пространственной компоненты канала. Тогда 

 ,l
fY V F   1,( )ˆ l H H

fV Y F FF    (9) 

где     sub fN КF   – набор fK  векторов из кодовой книги 

размера ,fC N  ˆ lV  – восстановленный канал на базе 

частотной компоненты канала. 
Рассмотрим обобщение сжатия канальной инфор-

мации при использовании двумерного базиса. Процеду-
ра сжатия и восстановления собственных векторов lV  
определяется следующими выражениями: 

 ,l H lB S V F   ˆ .  l l HV SB F  (10) 
Пространственный базис S  представляет собой 

блочную матрицу: 

0

0

S 0
S ,

0 S
 

  
 

 

где /2
0   Tx sN KS   – набор sK  векторов из кодовой книги 

размера ,sC N  который определяется совместно 
для двух поляризаций. 

Данное рассмотрение схоже с реализацией метода 
формирования OC-CSI согласно 3GPP NR версии 16 [9]. 
Коэффициенты восстановленного канала lB  квантуют-
ся определенной сеткой по амплитуде и фазе анало-
гично R16. 

Выражение (10) можно переписать следующим об-
разом, применив операцию векторизации: 

 ˆ (( ),)  l lvec V F S vec B   
а при учитывании двух поляризаций: 

1 1 0 1 1

2 2 0 2 2

( )  ;ˆ ( )
ˆ( ) ( ) .

l l l l

l l l l

v vec V F S vec B Cy

v vec V F S vec B Cy

    


   
  

Данный подход можно обобщить на случай форми-
рования пространственного фильтра ранга 1.rN   Для 
этого на этапе формирования матрицы V (6) необходи-
мо получить для каждой корреляционной матрицы 

1rN   собственных векторов и сформировать тензор 
V  с дополнительной размерностью ранга. 

Таким образом, задача свелась к выбору 

Tx subK N N  колонок общей матрицы C  для описания 
обеих поляризаций. Алгоритм нахождения этих столб-
цов можно описать способом, представленным в алго-
ритмическом описании Алгоритм 1. 

Схематично ход алгоритма отражен на рисунке 2. 
При каждом вызове 2D-ДАП на шаге 3 кодовые слова 
будут выбираться из полного набора кодовой книжки, 
значит векторы ошибок e ортогональны между собой. 

После передачи БС индексов кодовых слов и коэф-
фициентов, она суммирует их по формуле: 

   1 10
, T

i ii
v C t y t


      2 20

. T
i ii

v C t y t


   

_______________________________________________________________________________________________________________ 
Алгоритм 1. Алгоритм 2D-ДАП 

Шаг 1. Инициализация   0i  
ДЛЯ КАЖДОГО СЛОЯ 1 rl N   выполнять:  
Шаг 2. Вычислить вектор невязки между текущим век-
тором и результатом 2D-ДАП на предыдущем времен-
ном шаге. 

1 1 1 1 1( ) ( ) ( ) ( ), i i i it t t t   r v C y  

2 2 1 2 1( )( ) ( ).( )i i i it t t t   r v C y  
Замечание: 1 0 1 0 2 0 2 0( ) ( ), ( ) ( )t t t t r v r v  
Шаг 3. Выполнить K  итераций 2D-ДАП 
            a) (0) (0) (0)

1 1 2 2,   ( ),   ( )s sS t t  e r e r  k = 0 
            b) Выбрать кодовое слово согласно условию 

 1

2

1 pk

H
k j ll

j S
j argmax

 


  C r    

            c) Обновить матрицу 
( ) ( 1) ( ) ( 1)( )     , { }

k

k k k k
j kc S S j    C C  

            d) Обновить вектора ошибки ( )
p

k
l e

( ) ( ) ( ) 1 ( )( ) , 1,2 ( ) ( )
p p

k k H k k H
l s l s pt t l     r C C C C r 	 

            e) 1k k   и перейти к шагу b) пока k K  

            f)  ( ) 1 ( )( ) ( ) ( )
p p

kk H k H
l l sS t   y C C C r  

 
Шаг 4. Аккумулировать коэффициенты для каждо-
го слоя :1 rl N   1 1 2 2 ),  ( ) ( ) ( ) (  l l

i i i it t t t y y y y  
и затем передать на БС индексы кодовых слов 

( )itC  и коэффициенты векторов 1 2 )( ), (l l
i it ty y  

КОНЕЦ ЦИКЛА ПО СЛОЯМ 1 
 
Шаг 5. Перейти к следующему временному шагу 

  1i i   и вернуться на шаг 2. 
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В результате каждый последующий отчет улучшает 
оценку. 

В качестве кодовой книги, используемой в предло-
женном алгоритме сжатия канальной информации, 
можно выбрать разные структуры. Мотивация исполь-
зования словаря Alltop основана на том, что данное 
множество обеспечивает минимальный объем словаря 
при достижении границы Welch-Rankin (плотной упаков-
ке). Методы построения таких кодовых книг приведены 
в [3]. Альтернативной структурой кодовой книги может 
быть книга, построенная на базе дискретного преобра-
зования Фурье [9]. 

 
Рисунок 2. Принцип работы алгоритма 2D-ДАП 

Использование данной структуры и метода повыше-
ния частоты дискретизации позволяет получить простой 
алгоритм построения и индексации векторов полученно-
го множества, что влияет на накладные расходы. Тре-
тий вариант кодовой книги, который будет рассмотрен, 
основан на кронекеровской структуре канала. Данная 
книга осуществляет раздельное формирование векто-
ров для каждой размерности измерения (простран-
ственного и частотного), с последующим объединением 
через произведение Кронекера. Такой подход обеспе-
чивает гибкость в настройке словаря по размерностям и 
может быть представлен следующим выражением 
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где 
 1

1 1 1 1

 2 1 2

1

Ti T mi m
T O T O

md e e
  

  
  

 – кодовый вектор, 

соответствующий вертикальной компоненте планарной 

решетки; 
 2

2 2 2 2

 2 1 2

1

Ti T ki k
T O T O

kd e e
  

  
  

 – кодовый 

вектор, соответствующий горизонтальной компоненте 

планарной решетки, 
 3

3 3 3 3

 2 1 2

1

Ti T qi q
T O T O

qd e e
  

  
  

 – 

кодовый вектор, соответствующий частотной компонен-
те; 1T ,  2T ,  3T  – количество вертикальных, горизон-
тальных антенных портов и поддиапазонов в частотной 
области; 1O ,  2O ,  3O  – факторы, повышающие частоты 
дискретизации в соответствующих размерностях. 

Для того чтобы определить наиболее подходящую 
структуру кодовой книги для реализации дифференци-
ального сжатия, обеспечивающую высокую точность и 
устойчивость, был произведен эксперимент. Данный 
эксперимент отражает зависимость изменения уровня 
корреляции от времени между собственными векторами 
идеального и восстановленного каналов для трех типов 
структур кодовых книг. Результат сравнения приведен 
на рисунке 3. 

 
Рисунок 3. Сравнение кодовых книг 

Из графика видно, что наилучшая корреляция дости-
гается при раздельном формировании базисов для 
каждой размерности канала. Данная структура будет 
выбрана для верификации дифференциального алго-
ритма сжатия. 

Вычислительный эксперимент 

Работоспособность и эффективность предложенных 
алгоритмов сжатия была проверена на ЭВМ методом 
статистических испытаний, при котором моделирова-
лись реализации отсчетов канала на базе общедоступ-
ного генератора QuaDriga [10]. В качестве антенной си-
стемы передатчика использовалась следующая конфи-
гурация: 8 колонок по 8 элементов в каждой, 2 поляри-
зации на каждом элементе, 4 антенных элемента в каж-
дой колонке были объединены в один порт, итого на БС 

32TxN   порта. Приемник был взят с четырьмя порта-

ми: 4.RxN   OFDM сигнал состоял из 624 поднесущих, 
но оценка канала была произведена на каждой 12 под-
несущей частоте (один ресурсный блок – итого 

52RbN   оценок канала). В качестве модели канала 
использовалась 3GPP 38.901 Uma NLOS, скорость або-
нентских устройств в сети 3-10-30 км/ч, несущая частота 
1,85 ГГц. Основные параметры симуляций приведены в 
таблице 1. 
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Таблица 1. Общие параметры эксперимента 

Модель 
канала 

Несущая 
частота 

Полоса 
частот 

Кол-во ан-
тенн на БС 

Кол-во 
атенн на МС 

Кол-во 
МС 

Высота 
БС 

Высота 
МС 

Скорость 
МС 

3GPP 
38.901 

Uma NLOS 
1.85 ГГц 10 МГц 32 4 40 25 м 1.5 м 3/10/30 км/ч 

Таблица 2. Сравнение спектральной эффективности двумерного дифференциального алгоритма о 
ртогонального жадного перебора (2D-ДАП) с 3GPP NR версии 16 

Скорость МС 3 км/ч 10 км/ч 30 км/ч 
Ранг передачи rN  

1 2 3 4 1 2 3 4 1 2 3 4 
Выигрыш, % 2.67 3.57 4.99 7.31 1.99 2.8 4.12 4.80 1.41 0.14 2.08 2.63 

Потери, % 0.40 1.27 3.19 4.79 1.38 1.46 4.59 5.83 2.20 5.48 6.53 8.33 
 
Для сравнительного анализа эффективности пред-

лагаемого метода сжатия был реализован метод пред-
ставления канальной информации кодовой книгой типа 
2 версии 16 стандарта 5 поколения [9]. 

В качестве метрики сравнения рассматриваемых ал-
горитмов будет использоваться спектральная эффек-
тивность. Спектральная эффективность вычислялась 
следующим образом. На основе полученных после вы-
полнения 2D-ДАП алгоритма векторов и их коэффици-
ентов формировался тензор пространственного филь-
тра соответствующего ранга. Затем для каждого поль-
зователя и каждого момента времени рассматривалась 
эффективная матрица канала в рамках каждого ресурс-
ного блока: 

,eff i est i iH H W  

где    Tx rN N
iW   – матрица пространственного фильтра 

для i  ресурсного блока, estiH  – канал размера 

Rx TxN N  для i  ресурсного блока. 

Далее вычислялась ковариационная матрица эф-
фективного канала: 

.H
i eff i eff iR H H  

Исходя из полученной ковариационной матрицы 
спектральная эффективность для каждого момента 
времени вычисляется по следующей формуле: 

21

1 log det ,RBN i
i

RB n

RCapacity E
N P

  
   

   
  

где nP  – соответствующая мощность шума, E  – еди-

ничная матрица размера .r rN N   

Ниже представлены различные результаты тестиро-
вания 2D-ДАП. На рисунке 4 показан пример графика 
интегральной функции распределения спектральной 
эффективности для 2D-ДАП и R16, а также для случая 
идеального прекодирования данных, основанного на 
сингулярном разложении корреляционной матрицы 
идеального канала, для понимания граничной линии. 
Результаты симуляций для других параметров системы 
в виде вычисления выигрыша и потерь алгоритма отра-
жены в таблице 2. Условия моделирования отличаются 
между собой различной скоростью МС и различным 
рангом пространственного фильтра. 

Для каждой симуляции были получены значения вы-

игрыша относительно R16 и потерь относительно иде-
ального пространственного фильтра: 
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Рисунок 4. Сравнение спектральной эффективности  

двумерного дифференциального алгоритма ортогонального 
жадного перебора (2D-ДАП) с 3GPP NR версии 16 

Из полученных результатов можно видеть, что с по-
мощью решения 2D-ДАП достигается значительное по-
вышение эффективности производительности по срав-
нению с алгоритмом OC-CSI, который используется в 
стандарте 3GPP NR версии 16. Однако наблюдается 
уменьшение данного выигрыша и увеличение потерь по 
сравнению с идеальным прекодированием и увеличе-
нием скорости МС, а также при увеличении ранга про-
странственного фильтра. 
Заключение 

В настоящей работе приводится модифицированный 
алгоритм квантования и обратной связи канальной ин-
формации, который основан на учете дуального базиса 
«пространственные углы – частоты». Предложенный 
алгоритм показал большую надежность и устойчивость 
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к ошибкам в оценке канала, обеспечил прирост про-
пускной способности системы и практически сравнялся 
с границей идеального пространственного фильтра на 
основе сингулярного разложения. При этом накладные 
расходы на передачу канальной информации в восхо-
дящем канале сопоставимы с NR-DFT методом из 
3GPP. 

Алгоритм 2D-ДАП показал возможность сглаженного 
решения в случае резких выбросов в оценках канала, 
таким образом он неявным образом обозначил лучшую 
устойчивость к такого рода возмущениям во входных 
данных. Имея предшествующее знание о канале, можно 
легко адаптировать алгоритм к динамическим каналам с 
допплеровскими замираниями сигнала. Уже сейчас 
видно, что рост скорости терминального устройства 
медленнее ухудшает производительность системы. В 
дифференциальные отчеты можно ввести поправочные 
коэффициенты, зависящие от допплеровских частот, 
что позволит построить словарь, адаптированный к ди-
намике в канале. 
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Рассматривается проблема уменьшения пик-фактора (peak-to-
average power ratio, PAPR) в OFDM-системах, которая является 
одной из основных задач при передаче широкополосных сигналов. 
Для решения данной проблемы в работе предложен итеративный 
метод уменьшения пик-фактора OFDM-сигнала на основе обработ-
ки шума клиппирования, сочетающий преимущества методов огра-
ничения амплитуды и активного расширения созвездия. Особенно-
стью предлагаемого подхода является использование шума клип-
пирования для формирования сигнала коррекции пиков, который 
обрабатывается по двум направлениям – ограничением спектраль-
ной амплитуды и контролируемым расширением точек созвездия. 
Проведённый анализ и моделирование показали, что предлагаемый 
метод позволяет эффективно снижать величину пик-фактора. В 
сравнении с традиционными методами ограничения и фильтрации 
(clipping and filtering, CAF) и активного расширения созвездия (active 
constellation enhancement, ACE) предложенный метод обеспечивает 
наибольший выигрыш по снижению PAPR – до 6,44 дБ после трёх 
итераций. Полученные результаты подтверждают высокую эф-
фективность и практическую значимость предлагаемого метода 
для современных OFDM-систем. 

УДК 621.396, УДК 621.391 

ИТЕРАТИВНЫЙ МЕТОД УМЕНЬШЕНИЯ ПИК-ФАКТОРА OFDM-СИГНАЛА  
НА ОСНОВЕ ОБРАБОТКИ ШУМА КЛИППИРОВАНИЯ 
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ITERATIVE METHOD FOR REDUCING THE PEAK-TO-AVERAGE POWER RATIO OF 
OFDM SIGNAL BASED ON CLIPPING NOISE PROCESSING 

Hoag Van Tiyan, Dvorkovich A.V.  
This paper addresses the problem of reducing the peak-to-average power ratio (PAPR) in OFDM systems, which is one of the key 
challenges in broadband signal transmission. To tackle this issue, an iterative method is proposed that reduces the PAPR of OFDM 
signals by processing clipping noise, combining the advantages of amplitude clipping and active constellation extension techniques. 
A distinguishing feature of the proposed approach is the use of clipping noise to generate a peak-correction signal, which is pro-
cessed in two directions – by limiting the spectral amplitude and by controlled extension of constellation points. Analytical and simu-
lation results demonstrate that the proposed method effectively reduces the PAPR value. Compared to clipping and filtering (CAF) 
and active constellation extension (ACE) methods, the proposed technique achieves the highest PAPR reduction gain – up to 
6.44 dB after three iterations. The results confirm the high efficiency and practical relevance of the proposed method for modern 
OFDM systems. 
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Введение 

Технология OFDM (ортогональное частот-
ное разделение каналов) играет важнейшую 
роль в современных системах беспроводной 
связи. Благодаря способности эффективно ис-
пользовать спектр, противостоять искажениям, 
вызванным многолучевым распространением, и 
обеспечивать высокие скорости передачи дан-
ных, OFDM стала основой для множества теле-
коммуникационных стандартов. К таким стан-
дартам относятся цифровое телевидение пер-
вого и второго поколений (DVB-T, DVB-T2) [1,2], 
мобильные сети четвёртого и пятого поколений 
(4G, 5G), а также беспроводные локальные се-
ти (Wi-Fi) [3]. Однако одной из наиболее серь-
ёзных проблем OFDM остаётся высокий пик-
фактор (PAPR) сигнала. Повышенный PAPR предъ-
являет жёсткие требования к линейности усилителя 
мощности (УМ), обуславливая необходимость широкого 
линейного динамического диапазона. Это приводит к 
работе усилителя с пониженной энергетической эффек-
тивностью — вдали от области насыщения, в случае 
выхода за пределы линейной характеристики УМ в сиг-
нал вносятся нелинейные искажения, резко ухудшаю-
щие параметры качества передачи. Поэтому задача 
снижения PAPR остаётся актуальной. 

Среди известных решений наиболее простым в реа-
лизации является метод ограничения и фильтрации 
(CAF) [4,5,6,12], при котором амплитуда сигнала обре-

зается выше заданного порога, а затем применяется 
фильтрация для подавления внеполосных составляю-
щих. Однако данный метод сопровождается серьёзными 
внутриполосными искажениями, нарушающими ортого-
нальность поднесущих и вызывающими межсимвольные 
и межканальные помехи. 

В работе [7] была предложена усовершенствованная 
версия метода CAF, основанная на передаче шума 
клиппирования вместе с полезным сигналом. Такой под-
ход позволяет восстанавливать информацию на приём-
ной стороне за счёт специальных дополнительных под-
несущих, содержащих информацию о шуме клиппирова-
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ния. Однако следует отметить, что в работе [7] данный 
метод рассматривался только для систем с относитель-
но небольшим числом поднесущих (64). При увеличении 
количества поднесущих для его корректного восстанов-
ления на приёмнике необходимо выделять дополни-
тельный спектральный ресурс для передачи информа-
ции о шуме и его позиции, что значительно снижает 
спектральную эффективность системы. 

Методы скремблирования [8], такие как метод ча-
стичных передаваемых последовательностей (PTS) и 
метод селективного отображения (SLM), основаны на 
множественном формировании одного и того же OFDM-
символа с различными фазами, среди которых выбира-
ется сигнал с минимальным PAPR. Эти методы не ис-
кажают сигнал, но требуют передачи дополнительной 
информации на приёмник и значительных вычисли-
тельных ресурсов при увеличении числа поднесущих.  

Метод резервирования поднесущих (TR) [9] реали-
зует уменьшение пик-фактора за счёт добавления кор-
ректирующего сигнала, формируемого на заранее заре-
зервированных поднесущих, не несущих полезной ин-
формации. Эти поднесущие используются исключи-
тельно для минимизации амплитудных пиков во вре-
менной области. Несмотря на простоту реализации и 
отсутствие необходимости в передаче дополнительной 
информации, метод TR снижает спектральную эффек-
тивность, поскольку часть поднесущих исключается из 
передачи данных.  

Альтернативой являются методы, не требующие пе-
редачи дополнительной информации. Одним из таких 
является метод активного расширения созвездия (ACE) 
[10, 11, 14], при котором внешние точки созвездия рас-
ширяются за пределы допустимых границ с целью 
уменьшения амплитудных пиков. Метод ACE сохраняет 
BER, поскольку минимальное расстояние между точка-
ми остаётся неизменным, и не требует модификации 
приёмника. Однако, ACE увеличивает среднюю мощ-
ность сигнала, что может вновь привести усилитель в 
нелинейный режим и ухудшить качество передачи.  

Для преодоления указанных ограничений в данной 
работе предлагается итеративный гибридный метод, 
сочетающий преимущества методов CAF и ACE. Под-
ход не требует передачи дополнительной информации, 
сохраняет структуру приёмника и обеспечивает кон-
троль увеличения средней мощности. 
Математическая модель  
и базовые методы уменьшения PAPR 
Система OFDM  

В системе OFDM [3, 13, 14] широкополосный сигнал 
формируется в виде нескольких параллельных узкопо-
лосных сигналов. После преобразования последова-
тельных данных в несколько параллельных потоков (по 
количеству поднесущих) данные модулируют поднесу-
щие OFDM-сигнала. Символ сигнала OFDM во времен-
ной области можно записать как: 
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где N  – количество поднесущих, а D  – модулирую- 
щие ячейки. Для модуляции QPSK, например, 

{ 1,1 , , }.j jD    Для более точного приближения к не-
прерывному сигналу обычно выполняется передискре-
тизация временного сигнала с коэффициентом L  
(обычно 4L  ) [13,14], что реализуется путём нулевого 
дополнения в частотной области. Следовательно, 
OFDM-сигналы с передискретизацией могут быть мате-
матически представлены как: 
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Поскольку D  является комплексным вектором, ком-
поненты которого представляют собой сигналы после 
отображения на созвездие, символы OFDM также явля-
ются комплексными: 

( ) ( ) .( ) I Qn x n jx n x     (3) 

OFDM-сигнал содержит множество поднесущих. При 
достаточно большом числе поднесущих действительная 
и мнимая части OFDM-сигнала можно рассматривать как 
независимые случайные величины, подчиняющиеся 
нормальному распределению (Гаусса) с нулевым сред-
ним и общей дисперсией σ2. Амплитуда сигнала x = |x(n)| 
подчиняется взаимно независимому распределению 
Рэлея с функцией плотности вероятности, определяе-
мой как: 
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OFDM-сигнал формируется как сумма N ортогональ-
ных поднесущих, каждая из которых модулируется неза-
висимо. При когерентном сложении поднесущих – то 
есть когда их фазы совпадают – происходит конструк-
тивная интерференция, в результате чего амплитуды 
отдельных компонентов суммируются, образуя пиковые 
значения в сигнале. PAPR определяется как:  
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Для оценки эффективности снижения PAPR обычно 
используется комплементарная интегральная функция 
распределения (CCDF). Это функция, показывающая 
вероятность того, что случайная величина превышает 
заданное значение. В контексте OFDM-сигналов CCDF 
определяется следующим образом: 

   
PAPRCCDF( 0)

PAPR PAPR 1 1 exp( PAPR0) ,0 N
rP



     
  (6) 

где Pr(⋅) – вероятность того, что значение PAPR превы-
шает заданное значение PAPR0. 

Чтобы наглядно продемонстрировать зависимость 
PAPR от количества поднесущих, на основе теоретиче-
ской формулы (6) строится график, представленный на 
рисунке 1. Из графика видно, что по мере увеличения 
числа поднесущих значение PAPR также возрастает. 
Это объясняется тем, что при большем числе поднесу-
щих увеличивается вероятность когерентного сложения, 
что, в свою очередь, приводит к более высоким значе-
ниям PAPR. 
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Рисунок 1. Зависимость CCDF  
от порогового значения PAPR0 

Метод ограничения и фильтрации  

Простейший путь снижения PAPR заключается в 
ограничении амплитуды сигнала таким образом, чтобы 
пиковые значения не превышали заданного максималь-
ного уровня.  
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где ( )n  – фаза сигнала x(n), clipA  – порог ограничения. 

Согласно (7), значения сигнала, превышающие по-
рог, ограничиваются, в то время как остальные остают-
ся без изменений. Поскольку метод ограничения вызы-
вает внеполосное излучение, необходимо применить 
фильтрацию. Типичный фильтр задаётся следующим 
образом: 
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Применение метода ограничения приводит не толь-
ко к возникновению внеполосных искажений, но и к 
внутриполосным искажениям. Последние искажают 
форму полезного сигнала и являются основной причи-
ной увеличения битовой ошибки (BER) в системе пере-
дачи данных.  

Для устранения внутриполосных искажений, вызван-
ных операцией ограничения, в работе [11] предложено 
обрабатывать шум клиппирования путём дополнитель-
ного контроля над смещением точек сигнального со-
звездия в частотной области. Такой подход позволяет 
ограничить искажения расположения точек созвездия, 
предотвращая уменьшение минимального расстояния 
между соседними точками созвездия, что, в свою оче-
редь, способствует сохранению надёжности передачи и 
снижению BER. 

Шум клиппирования во временной области получа-
ется путём вычитания ограниченного OFDM-сигнала из 
исходного сигнала, затем этот шум преобразуется в 
частотную область с помощью преобразования Фурье: 
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( ) ( ) DFT( ( )).
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n

f n x n x n

F k f n e f n
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 

 
  (9) 

Для ограничения внутриполосных искажений необхо-
димо контролировать величину спектрального компо-
нента F(k) в частотной области. Это позволяет ограни-
чить амплитуду сигнала коррекции пиков и гарантирует, 
что изменение точек созвездия остаётся в допустимых 
пределах. Ограниченое значение амплитуды Cш(k) фор-
мируется следующим образом: 

max

max max

,

,

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

| ( ) |
ш

F k F k C
C k F kC F k C

F k










 
 (10) 

где Cmax – максимальное значение амплитуды шума 
клиппирования в частотной области. 

Для подавления внеполосного излучения после огра-
ничения шума клиппирования целесообразно применить 
фильтр Hс(k), определяемый следующим образом: 

( ) ( ).

1, 0 1;( )
0, 1.
( ) шС k k

k NHс k
N k LN

Hс k C







  


  


  (11) 

Сигнал коррекции пиков преобразуется во времен-
ную область с помощью обратного дискретного преоб-
разования Фурье (IDFT):  

( ) ( )).(c n IDFT C k    (12) 
Для повышения эффективности уменьшения PAPR 

описанный выше процесс обработки шума клиппирова-
ния может быть выполнен итеративно. Ниже представ-
лено описание алгоритма метода итеративного ограни-
чения и фильтрации с контролируемым уровнем иска-
жений.   

1. Инициализация: (0)( ) ( ),x n x n  i = 0. 

2. Итеративный процесс (до достижения K итераций): 
– Ограничение амплитуды сигнала по формуле (7). 
– Расчёт шума клиппирования и преобразование в 

частотную область по (9). 
– Обработка шума клиппирования по (10) и (11). 
– Преобразование шума клиппирования во времен-

ную область по (12). 
– Обновление сигнала: ( 1) ( ) ( )( ) ( ) ( ).i i ix n x n c n    

3. Выходной сигнал после снижения PAPR: ( ) ( ).Kx n  

Метод активного расширения созвездия 

Метод ACE представляет собой эффективную техни-
ку снижения PAPR OFDM-сигналов, не требующую пе-
редачи дополнительной информации и не вызывающую 
серьёзных искажений. Основная идея заключается в 
том, чтобы сместить внешние точки созвездия за преде-
лы допустимых границ с целью уменьшения амплитуд-
ных пиков так, чтобы не уменьшить минимальное рас-
стояние между точками созвездия. 

Математически ACE заключается в добавлении сиг-
нала коррекции пиков ΔX(k) к исходным данным в ча-
стотной области: 

,( ) ( ) ( ), ВнеX k X k X k k K      (13) 
где КВне – множество поднесущих, соответствующих 
внешним точкам созвездия. 

В методе ACE ΔX(k) формируется на основе шума 
клиппирования, полученного в процессе ограничения 
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сигнала. Этот шум затем масштабируется с использо-
ванием коэффициента расширения G. Такая операция 
осуществляется только для определённых поднесущих, 
соответствующих точкам на внешней границе созвез-
дия. Математически это выражается следующим образом: 

( ),( )
0,

( ) ( ) ( ) .I Q

Вне

иначе
G F k k КX k

X k X k X k j





 
 

    
 (14) 

При этом сигнал после расширения созвездия запи-
сывается в следующем виде: 
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  (15) 

Из формулы (14) видно, что коэффициент расшире-
ния G оказывает влияние не только на эффективность 
снижения PAPR, но и на среднюю мощность сигнала. 
При больших значениях G происходит значительное 
увеличение средней мощности, что может привести к 
работе усилителя в нелинейной области. 

Для ограничения роста средней мощности в работе 
[11] было предложено ограничивать степень расшире-
ния созвездия путём наложения порога расширения V 
на действительную и мнимую части сигнала коррекции 
пиков, используя следующую формулу: 
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   (16) 

Для обеспечения баланса между эффективностью 
снижения PAPR и контролем средней мощности ограни-
чение амплитуды сигнала коррекции пиков является 
важным этапом. Как видно из уравнения (15), наложе-
ние порога V расширения на действительные и мнимые 
части сигнала коррекции пиков ΔX(k) предотвращает 
чрезмерное смещение точек созвездия, тем самым ми-
нимизируя влияние на среднюю мощность сигнала. 

Для повышения эффективности метода ACE исполь-
зование итеративной процедуры позволяет корректиро-
вать сигнал пошагово и более точно на каждом этапе. 
Этот подход не только обеспечивает более эффектив-
ное уменьшение PAPR, но и сохраняет качество сигна-
ла за счёт контроля амплитуды сигнала коррекции пи-
ков на каждом шаге. Ниже представлено описание ите-
ративного метода ACE с ограничением сигнала коррек-
ции пиков: 

1. Инициализация: (0) ( ) ( ).x n x n  

2. Итеративный процесс (до достижения K итера-
ций): 

– Ограничение амплитуды сигнала по формуле (7). 
– Расчёт шума клиппирования и преобразование в 

частотную область по (9). 
– Определение сигнала коррекции пиков по (14). 
– Ограничение степени расширения по (16). 
– Преобразование сигнала коррекции пиков во вре-

менную область:  
( ) ( )( ) ( ( )).i ix n IDFT x k    

– Обновление сигнала: ( 1) ( ) ( )( ) ( ) ( ).i i ix n x n nx     

3. Выходной сигнал после снижения PAPR: ( ) ( ).Kx n  

Предлагаемый итеративный метод  

В данной статье предлагается итеративный метод, 
сочетающий преимущества двух подходов — ограничен-
ного клиппирования с подавлением внутриполосных ис-
кажений и активного расширения созвездия с контролем 
амплитуды смещения. Основная идея заключается в 
использовании шума клиппирования, возникающего по-
сле ограничения амплитуды сигнала, для формирования 
корректирующего сигнала в частотной области. Затем 
сигнал коррекции пиков преобразуются во временную 
область и складывается с исходным OFDM-сигналом. В 
результате получается выходной сигнал с пониженным 
значением PAPR, что позволяет улучшить эффектив-
ность передачи при сохранении высокого качества сиг-
нала. Итеративная структура позволяет на каждом шаге 
уточнять форму сигнала и последовательно подавлять 
пики, обеспечивая высокую эффективность снижения 
PAPR.  

Предлагаемый итеративной алгоритм обработки шу-
ма клиппирования:  

1. Инициализация: (0) ( ) ( ), ( ) ( ( )),x n x n x n IFDT x k   
i = 0. 

2. Итеративный процесс (до достижения K итераций): 
– Ограничение амплитуды сигнала по формуле: 
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– Расчёт шума клиппирования и преобразование в 
частотную область: 

( ) ( ) ( )

( ) ( )

( ) ( ) ( );
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i i i
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F k f n
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– Обработка шума клиппирования по двум направле-
ний обработки: 

– Компонент клиппирования: 
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– Компонент расширения созвездия: 
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– Преобразование шума клиппирования во времен-
ную область для получения сигнала коррекции пиков: 

( ) ( ) ( ) ( )( ( ) ( .( ) ( ) ( ))),i i i ic n IDFT C k x n IDFT X k     

– Обновление сигнала: ( 1) ( ) ( )( ) ( ) ( )i i ix n x n c n     
( ) ( ).ix n  

3. Выходной сигнал после снижения PAPR: ( ) ( ).Kx n  

Как видно из представленного алгоритма, коэффи-
циенты Aclip, оказывают прямое влияние на эффектив-
ность снижения PAPR. От их выбора зависит не только 
степень подавления амплитудных пиков, но и сохране-
ние структуры сигнального созвездия. 

Слишком большие значения могут привести к суще-
ственным искажениям и смещению точек модуляции. 
Напротив, слишком малые значения параметров огра-
ничивают способность алгоритма эффективно снижать 
PAPR. 

Результат моделирования  

Для оценки эффективности предложенного метода 
была проведено моделирование в среде MATLAB чис-
ленных экспериментов на системе OFDM с следующими 
параметрами: 1024 поднесущих, 1000 OFDM-символов, 
модуляция 16-QAM, нормализация мощности, порог 
ограничения Aclip изменялся в диапазоне от 4 до 6 дБ, 
коэффициент расширения G изменялся в диапазоне от 
3 до 7, максимальное значение амплитуды шума клип-
пирования в частотной области maxC = 0,06 и порог 
расширения созвездия V = 0,2. 

В результате моделирования видно, что выбор па-
раметров ограничения амплитуды Aclip и коэффициента 
расширения G играет ключевую роль в эффективности 
снижения PAPR OFDM сигнала. Как показано на рисун-
ке 2, при фиксированных параметрах минимальное зна-
чение PAPR (на уровне CCDF = 10-3) достигается при 
Aclip = 5,2 дБ и G = 4,5. На этапе малых значений Aclip 
увеличение коэффициента расширения G положитель-
но сказывается на характеристиках снижения PAPR, так 
как позволяет компенсировать большее количество пи-
ков сигнала. Однако при дальнейшем увеличении Aclip 
влияние G становится менее выраженным. 

Как видно из графика на рисунке 3, предлагаемый 
метод демонстрирует наилучшую характеристику CCDF 
по сравнению с методами CAF и ACE на всех уровнях 
вероятности. При этом очевидно, что увеличение коли-
чества итераций положительно влияет на результат 
снижения PAPR для всех методов. 

Особенно заметно, что при первой итерации предла-
гаемый метод показывает существенное преимущест- 

во – выигрыш по PAPR составляет 4,78 дБ относительно 
исходного OFDM сигнала, в то время как для CAF и  
ACE – лишь 3,22 дБ и 2,01 дБ соответственно. 

 
Рисунок  2. Зависимость PAPR от Aclip  

для различных коэффициентов расширения G 

 
Рисунок 3. Сравнение характеристик CCDF  

для методов CAF, ACE и предлагаемого метода  
при количестве итераций от 1 до 3 

При дальнейшем увеличении числа итераций до двух 
и трех наблюдается тенденция постепенного улучшения 
результатов. Однако максимальный эффект достигается 
именно у предлагаемого метода, где после третьей ите-
рации достигается PAPR = 5,26 дБ и выигрыш по срав-
нению с исходным сигналом составляет 6,44 дБ. Для 
сравнения, методы CAF и ACE обеспечивают уменьше-
ние PAPR на 5,26 дБ и 3,56 дБ соответственно. 

Заключение 

В данной работе был предложен и исследован ите-
ративный метод уменьшения пик-фактора OFDM-сигна-
ла на основе обработки шума клиппирования, который 
объединяет преимущества методов ограничения и ак-
тивного расширения созвездия. Особенностью предла-
гаемого метода является совместная обработка шума 
клиппирования по двум направлениям – ограничением 
спектральной амплитуды и контролируемым расшире-
нием точек созвездия с использованием итеративного 
процесса. Такой  подход позволяет  добиться более  эф- 
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Таблица 1. Сравнительная эффективность уменьшения PAPR (на уровне CCDF = 10-3)  
при использовании методов CAF, ACE и предлагаемого метода 

Метод 
Первая итерация Вторая итерация Третья итерация 

PAPR [dB] Выигрыш PAPR [dB] Выигрыш PAPR [dB] Выигрыш 
CAF 8,48 3,22 7,09 4,61 6,44 5,26 
ACE 9,69 2,01 8,69 3,01 8,14 3,56 

Предлагаемый метод 6,92 4,78 5,72 5,98 5,26 6,44 
 

фективного подавления амплитудных пиков сигнала при 
минимальных искажениях. Результаты моделирования 
подтвердили высокую эффективность предложенного 
метода по сравнению с традиционными методами CAF 
и ACE. Показано, что предлагаемый метод обеспечива-
ет наилучшие значения PAPR при любом числе итера-
ций. Максимальный выигрыш по снижению PAPR соста-
вил 6,44 дБ после трёх итераций, что практически соот-
ветствует установленному порогу ограничения 
Aclip = 5,25 дБ (это минимально достижимое значение 
PAPR для данного уровня отсечения). Дополнительное 
увеличение числа итераций приводит лишь к незначи-
тельному улучшению результата при заметном росте 
вычислительной сложности и возможных искажениях 
сигналов созвездия. В связи с этим оптимальным чис-
лом итераций является 2-3, что обеспечивает разумный 
компромисс между эффективностью снижения и слож-
ностью реализации. 

В будущей работе планируется провести исследова-
ние эффективности работы OFDM-системы при сов-
местном применении метода снижения PAPR и техно-
логии цифрового предыскажения для линеаризации 
усилителя мощности. 
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Изложены общие принципы цифровой обработки сигналов. Основное внимание уделено проектированию цифровых 
фильтров в классе КИХ- и БИХ-цепей. Приводятся теоретические сведения, касающиеся характеристик фильтров, при- 

водятся подробные примеры их проектирования и анализа их характеристик. Рассматриваются инструменты моделирования прохождения  
сигналов через цифровые фильтры в среде SimInTech. Использование среды SimInTech для проектирования цифровых фильтров и моделирова-
ния прохождения сигналов через них отличает данное учебное издание от имеющейся учебной литературы в данной области. 
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Статья посвящена исследованию проблем контроля качества 
вращения валов промышленных машин с применением радиолокаци-
онных средств мониторинга. Радиолокационные сигналы отража-
ются от вращающегося промышленного вала, обрабатываются и 
затем анализируются с помощью кратковременного преобразова-
ния Фурье. Классификация сигналов по степени равномерности 
вращения вала осуществляется с помощью метода линейного дис-
криминантного анализа. В рамках проведенного исследования реа-
лизован экспериментальный стенд, записан и проанализирован 
набор сигналов. По итогам экспериментов показано, что точность 
предлагаемого подхода к оценке качества вращения вала состав-
ляет более 98 %. 

УДК 621.396.96 

ОБНАРУЖЕНИЕ ДЕФЕКТОВ ВРАЩАЮЩЕГОСЯ ВАЛА  
С ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ БЕСКОНТАКТНОГО ДАТЧИКА  
И ПРИМЕНЕНИЕМ АЛГОРИТМА КЛАССИФИКАЦИИ  
НА ОСНОВЕ ЛИНЕЙНОГО ДИСКРИМИНАНТНОГО АНАЛИЗА 

Валуйский Д.В., аспирант Рязанского государственного радиотехнического университета им. В.Ф. Уткина,  
e-mail: valuyskiy.d.v@mail.ru 

VIBRATION DETECTION OF A ROTATING SHAFT USING  
A NON-CONTACT SENSOR AND LINEAR DISCRIMINANT ANALYSIS  

Valuyskiy D.V. 
The article is devoted to the study of problems of quality control of industrial machine shaft rotation using radar monitoring tools. 
Radar signals are reflected from a rotating industrial shaft, processed and then analyzed using a short-term Fourier transform. The 
signals are classified by the degree of uniformity of shaft rotation using the linear discriminant analysis method. As part of the study, 
an experimental stand was implemented, a set of signals was recorded and analyzed. The results of the experiments showed that 
the accuracy of the proposed approach to assessing the quality of shaft rotation is more than 98 %. 

Key words: industrial shaft, vibrations, linear discriminant analysis, digital signal processing, classification, evaluation 
of rotation quality. 
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рации, линейный дискриминантный анализ, 
цифровая обработка сигналов, классификация, 
оценка качества вращения. 

Введение 

Многие промышленные предприятия ис-
пользуют вращающиеся ролики и валы в рам-
ках станков и другой аппаратуры на своих про-
изводственных линиях. Например, на фабриках 
по производству картона вращающиеся валы 
используются для подачи клея при формирова-
нии картона из нескольких слоев бумаги. Ролик 
должен вращаться очень плавно, без каких-либо вибра-
ций и биений. В случае возникновения вибраций и не-
равномерностей вращения вала снижается качество 
производимой продукции, что влечет за собой дополни-
тельные расходы. Кроме того, сильная разбалансиров-
ка валов может приводить к выходу из строя и разруше-
нию промышленных станков, что помимо финансовых 
затрат влечет угрозу для жизни и здоровья обслужива-
ющего персонала. Таким образом, постоянный и высо-
коточный контроль качества вращения валов и детекти-
рование вибраций являются крайне важной и актуаль-
ной задачей. 

Для оценки качества вращения валов может быть 
использован широкий спектр технических средств. В 
частности, виброметры, подключаемые непосредствен-
но к вращающемуся валу, оптические датчики, камеры, 
лазерные виброметры. Однако, как следует из [1-2], 
оптические датчики и камеры подвержены пылевому 
загрязнению, а прямое подключение виброметра к валу 
может быть сложно реализуемо в условиях производ-
ственного цеха. Таким образом, использование радаров 
для оценки качества вращения роликов является одним 
из наиболее перспективных вариантов в настоящее 

время. Радары невосприимчивы к пылевому загрязне-
нию и позволяют осуществлять дистанционный контроль 
и оценку качества вращения вала без непосредственно-
го контакта. В большинстве работ [3-7] для оценки каче-
ства вращения валов предлагается использовать 2x и 3x 
компоненты спектра сигнала, полученные с помощью 
быстрого преобразования Фурье (БПФ). Для неравно-
мерно вращающегося вала будет наблюдаться сильное 
увеличение этих компонент спектра. Дальнейший анализ 
полученного спектра может быть проведен различными 
способами, например, с использованием автокорреля-
ционных алгоритмов [3]. 

В данной работе рассматривается использование 
радиолокационного датчика в качестве источника ин-
формации о вращении вала. Вместо стандартных мето-
дов анализа с применением алгоритма БПФ, которые 
используют большие временные интервалы для улуч-
шения разрешения по частоте, предлагается исследо-
вать возможность обнаружения колебаний ролика на 
основе динамики параметров сигнала в пределах одного 
оборота. 

В рамках проведенного исследования предлагается 
использовать спектрограммы в качестве отправной точ-
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ки для дальнейшего анализа. Далее используется t-тест 
для выбора частотных каналов, содержащих наиболее 
статистически значимую информацию о вращении вала 
[8-11]. Предлагается сократить количество статистиче-
ски значимых признаков сигнала с помощью простого 
статистического анализа и, наконец, использовать под-
ход линейного дискриминантного анализа (LDA) в каче-
стве правила принятия решения [12-15]. Для апробации 
алгоритма реализован экспериментальный стенд. Пока-
зана высокая эффективность алгоритма классифика-
ции, достигающая 98% выявления дефектов. 

Постановка задачи 

Схема радиолокационного устройства контроля 
вращения валов представлена на рисунке 1. 

 
Рисунок 1. Устройство контроля вращения  

промышленных валов 

Радар миллиметрового диапазона с линейной частот-
ной модуляцией (ЛЧМ) может использоваться для ди-
станционного зондирования вращающегося вала. Сиг-
нал, отраженный от вала, будет смешан с опорным сиг-
налом от передатчика, затем оцифрован и обработан. 
Обработка сигнала радара состоит из применения двух 
последовательных операций БПФ. Первая операция БПФ 
используется для извлечения информации о дальности 
(БПФ внутри периода сигнала), а вторая операция БПФ 
используется для извлечения информации о доплеров-
ском эффекте или скорости (межпериодное БПФ) [16]. 

Целью проводимого исследования является анализ 
спектра доплеровского сигнала, полученного после при-
менения межпериодного БПФ. Информация, полученная 
в результате анализа спектра доплеровского сигнала, 
может быть использована для оценки качества вращения 
ролика. Таким образом, задача заключается в выявлении 
закономерностей и зависимостей между качеством вра-
щения вала и закономерностями изменений спектра до-
плеровского сигнала. Одним из известных методов такой 
оценки является алгоритм линейного дискриминантного 
анализа [12]. 

Теоретические положения 

Первый этап обработки сигнала – вычисление крат-
ковременного преобразования Фурье (STFT) [18]: 
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где x(n) – входной сигнал, ( )h n  – оконная функция, 

2k k M Б    0,1, 1k M   описывают индексы ча-

стот, N  – размер окна в отсчетах сигнала, L  – величи-
на перекрытия сигналов при вычислении STFT. Спектро-
грамма сигнала определяется как | ( , ) | .X k l  Спектро-
грамма показывает частотно-временное распределение 
энергии сигнала. Появление всплесков или биений в 
распределении энергии сигнала будет означать возник-
новение неравномерностей и разбалансировки враще-
ния вала. 

После обработки полного набора записанных сигна-
лов получим sN  спектрограмм для сигналов, отражен-

ных от исправного вала, и fN  спектрограмм, отражен-

ных от неисправного, вращающегося с биениями вала. 
Двухкомпонентный t-тест представляет собой пара-

метрический тест, который используется для проверки 
нулевой гипотезы о статистических различиях в выбор-
ках независимых числовых последовательностей с нор-
мальным распределением. Статистика теста рассчиты-
вается по уравнению (2) [19]: 
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где x  и y  – математическое ожидание значений отсче-

тов, xD  и yD  – дисперсия, n  и m  – размеры последо-
вательностей отсчетов сигнала. 

Дисперсия может быть рассчитана в соответствии с 
уравнением  

2 2( 1) ( 1)
2

x y
s

n D m D
D

n m
  


 

 (3) 

Как правило, статистика при нулевой гипотезе имеет 
вид, близкий к распределению Стьюдента. Таким обра-
зом, для нормальных данных и равных дисперсий опи-
санный выше алгоритм может быть использован с до-
статочной высокой точностью [19]. 

Перед применением любого алгоритма классифика-
ции необходимо нормализовать данные, полученные из 
сигналов, отраженных от поврежденных и неповрежден-
ных роликов. Нормализацию можно осуществить по 
уравнению  
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где sM  определяет среднее математическое набора 

данных, sD  дисперсия анализируемых данных. Пара-
метры и условия регистрации сигналов могут сильно 
различаться от эксперимента к эксперименту. Для нор-
мализованных данных возможно использование типово-
го решателя, не зависящего от условий регистрации 
данных. 

Линейный дискриминантный анализ – метод, исполь-
зуемый в статистике для классификации двух или более 
классов по некоторым признакам. В случае классифика-
ции данных  на  две  категории   задача   алгоритма  LDA 
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Рисунок 2. Алгоритм классификации 

состоит в минимизации внутриклассовой дисперсии и, в 
то же время, в максимизации межклассовой дисперсии 
для набора данных, который можно классифицировать 
на два типа [11]. 

Межклассовая дисперсия описывается в соответ-
ствии с выражением  
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где 
iBS  представляет межклассовую дисперсию для i -

го класса, ix  – текущий отсчет сигнала из набора дан-
ных. 

Внутриклассовая дисперсия, в свою очередь, описы-
вается выражением 
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где iM  – математическое ожидание для i -го класса. 

В рамках проводимого исследования в эксперимен-
тах в качестве входного набора данных для алгоритма 
линейного дискриминантного анализа будут использо-
ваться доплеровские сигналы, отраженные от вращаю-
щихся валов. Сигналы будут предварительно обработа-
ны с помощью алгоритма дискретного преобразования 
Фурье для извлечения информации о наличии биений 
во вращении вала в спектре отраженного сигнала. 

Предлагаемый алгоритм 

Алгоритм обработки данных и классификации про-
мышленных роликов, в соответствии с изложенной вы-
ше теорией, можно описать в соответствии с рисун-
ком 2. Из рисунка 1 выше видно, что результатом циф-
ровой обработки отраженного сигнала является допле-
ровский сигнал. Информацию о скорости цели можно 
извлечь из этого сигнала с помощью БПФ или STFT для 
получения карты распределения энергии по времени и 
частоте. Затем, используя гипотезу t-теста, можно оце-
нить статистически значимые частотные каналы сигна-
лов. 

После нормализации данных могут быть извлечены 
ключевые характеристики сигналов в наборе данных. 
Формирование характеристик основано на оценке сред-
него значения и стандартного отклонения спектров сиг-
налов. Полученный набор признаков используется в 
качестве основы для реализации алгоритма LDA для 
классификации вращающихся валов. 

Результатом работы алгоритма является классифика-

ция отраженного от ролика сигнала в логической форме. 
Неповрежденный ролик будет классифицирован алгорит-
мом со значением 0, поврежденный – со значением 1. 

Экспериментальный стенд 

Эксперименты, проводимые в ходе исследователь-
ской работы, заключаются в регистрации, цифровой об-
работке и анализе сигналов, отраженных от вращаю-
щихся металлических валов. Испытательный стенд  
был реализован на базе токарного станка. В состав ис-
пытательного стенда также входит плата радара 
AWR1642boost, совмещенная с модулем регистрации 
сигналов DCA1000 [16, 17]. Для обработки сохраненных 
записей сигналов используется персональный компью-
тер с использованием специально подготовленного про-
граммного обеспечения. 

В рамках проведенного исследования сконструиро-
ван испытательный стенд, состоящий из описанных вы-
ше компонентов. Общий вид испытательного стенда 
показан на рисунок 3. В ходе экспериментов необходимо 
было имитировать биения для моделирования неис-
правности вала. Неисправность промышленного вала 
моделируется путем нарушения соосности вращения 
испытательного металлического стержня. Сигналы реги-
стрировались при различных смещениях оси ролика (0, 
1,5 и 2 мм). Расстояние от радара до вращающегося 
ролика находится в диапазоне от 10 см до 15 см. Период 
повторения зондирующего сигнала может быть выбран 
из двух случаев: 160 или 860 микросекунд. 

 
Рисунок 3. Экспериментальный стенд 

Пример полученных в ходе эксперимента отражен-
ных сигналов во временной области показан на рисун-
ке 4. 

В проведенных экспериментах используется подход, 
основанный на применении линейного дискриминантно-
го анализа для классификации отраженных доплеров-
ских  сигналов,  предварительно  обработанных  с  помо- 
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Рисунок 4. Записанные экспериментальные сигналы  во временной области 

 

 
Рисунок 5. Спектрограммы отраженных сигналов 

щью дискретного преобразования Фурье. Классифика-
ция выполняется по записанному набору данных сигна-
лов, отраженных от неповрежденного и поврежденного 
вращающегося вала с различными параметрами рада-
ра, скоростью вращения вала и степенью нестабильно-
сти вала. 

Анализ сигналов. Результаты эксперимента  

Рассмотрим подход к анализу полученных в ходе 
эксперимента сигналов в соответствии с описанным 
выше алгоритмом LDA. Анализируемые сигналы имеют 
длительность 0,5 секунды и частоту дискретизации 
3125 Гц. Такая длительность соответствует одному 
обороту вала, скорость вращения которого составляет 
120 оборотов в минуту. 

На первом этапе необходимо получить набор спек-
трограмм для всех сигналов, записанных для вала, 
вращающегося равномерно, и для вала, вращающегося 
с биениями. Трехмерная модель данных, полученных в 
результате применения кратковременного преобразо-
вания Фурье к экспериментальным записям сигналов, 
показана на рисунке 5. 

Показанная на рисунке 5 трехмерная модель пред-
ставляет собой пример спектрограммы для записанного 

набора сигналов, демонстрирующий обобщенную карти-
ну распределения СПМ по различным каналам частоты 
и времени. С помощью анализа такой обобщенной кар-
тины затем, используя t-тест, необходимо определить 
статистически значимые частотные каналы для полу-
ченных спектрограмм. Пример набора статистически 
значимых каналов для одного из сигналов эксперимен-
тального набора данных показан на рисунке 6. 

 
Рисунок 6. Статистически значимые  

частотные каналы сигнала 

Из рисунка 6 видно, что статистическую значимость 
имеют данные в 10 частотных  каналах.  Таким  образом, 
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Рисунок 7. Математическое ожидание и дисперсия для статистически значимых каналов дальности 

 
Рисунок 8. Сравнение точности оценка качества вращения вала. ЛДА и классические алгоритмы 

остальные каналы, ввиду малой статистической значи-
мости, могут быть исключены из дальнейшей обработ-
ки, что существенно снижает вычислительные затраты 
на реализацию алгоритма. Далее необходимо сформи-
ровать карту мягких оценок ключевых признаков сигна-
лов в соответствии с выражениями (3)-(6), оценив ма-
тематическое ожидание и дисперсию для отсчетов сиг-
нала в статистически значимых частотных каналах. Кар-
ты ключевых признаков сигналов для математического 
ожидания и дисперсии в статистически значимых кана-
лах представлены на рисунке 7. 

Показанные на рисунке 7 матожидание и дисперсия 
для статистически значимых каналов дальности исполь-
зуются как входные данные для применения алгоритма 
линейного дискриминантного анализа. Завершающий 
этап анализа – применение алгоритма линейного дис-
криминантного анализа к полученным данным. Далее 
требуется оценить точность классификации с использо-
ванием сигналов, которые не участвуют в формирова-
нии оценки качества вращения вала с использованием 
LDA. Вероятность ошибки в результате составляет 
0,0278, что соответствует более чем 98% точности 
классификации с использованием алгоритма линейного 
дискриминантного анализа. 

Сравнительный анализ некоторых классических ал-
горитмов обработки сигнала с использованием БПФ и 
предложенного алгоритма ЛДА с использованием спек-

трограммы сигнала для выявления дефектов вала для 
различных значений отклонения оси вращения пред-
ставлен на рисунке 8. 

Как видно из рисунка 8, предлагаемый в рамках про-
веденного исследования алгоритм позволяет добиться 
повышения точности оценки качества вращения вала на 
величину порядка 15 % при отклонениях вала от оси 
вращения в пределах 5 мм. 

Заключение 

В рамках проведенного исследования рассмотрен 
ряд возможных подходов к оценке качества вращения 
промышленных валов. Предложен метод оценки каче-
ства вращения валов с использованием алгоритма ли-
нейного дискриминантного анализа. Рассмотрены тео-
ретические аспекты реализации алгоритма линейного 
дискриминантного анализа. 

Подготовлен экспериментальный стенд на базе то-
карного станка для моделирования промышленных ва-
лов. Записан набор экспериментальных сигналов для 
равномерно вращающегося вала, а также для вала с 
имитацией биений и разбалансировки вращения. Для 
полученного набора экспериментальных данных приме-
нен алгоритм классификации с использованием метода 
линейного дискриминантного анализа. 

Экспериментально подтверждено, что динамика из-
менения спектра отраженного сигнала свидетельствует 
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о неравномерном вращении вала и может быть оценена 
с помощью спектрального анализа и методов статисти-
ческого анализа. В частности, применение метода ли-
нейного дискриминантного анализа для классификации 
сигналов по признаку «поврежденный»/«неповрежден-
ный» вал демонстрирует точность обнаружения дефек-
тов вращения вала. Точность оценки качества враще-
ния вала составляет порядка 98 %. 
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Рассматривается задача обнаружения шумов сердца на фоно-
кардиограммах с использованием нейронных сетей. Для решения 
задачи применяется нейронная сеть WhisPAr, основанная на коди-
ровщике сети Whisper и использующая для его дообучения на не-
большом объеме данных промт-векторы и блоки адаптации. Для 
обучения и тестирования используется общедоступная часть раз-
меченной базы фонокардиограмм CirCor DigiScope. Применение ука-
занных методов дообучения позволяет повысить взвешенную точ-
ность классификации по сравнению с базовым вариантом алгорит-
ма на основе кодировщика сети Whisper с обучаемым слоем класси-
фикации на выходе. Полученные результаты могут использовать-
ся для дальнейшего совершенствованию подходов к выявлению па-
тологий сердца на основе анализа фонокардиограмм. 

УДК 004.93 

ДООБУЧЕНИЕ КОДИРОВЩИКА НЕЙРОННОЙ СЕТИ WHISPER  
С ПОМОЩЬЮ ПРОМТ-ВЕКТОРОВ И БЛОКОВ АДАПТАЦИИ  
ДЛЯ ЗАДАЧИ ОБНАРУЖЕНИЯ ШУМОВ СЕРДЦА 

Топников А.И., к.т.н., доцент кафедры цифровых технологий и машинного обучения Ярославского 
государственного университета им. П.Г. Демидова, e-mail: a.topnikov@uniyar.ac.ru 
Смирнова Т.А., студент 4 курса Ярославского государственного университета им. П.Г. Демидова,  
e-mail: t.smirnova9@stud.uniyar.ac.ru 

FINE-TUNING THE WHISPER NEURAL NETWORK ENCODER  
USING PROMT VECTORS AND ADAPTATION BLOCKS  
FOR HEART MURMUR DETECTION 

Topnikov A.I., Smirnova T.A. 
The problem of heart murmur detection from phonocardiograms using neural networks is considered. To solve the problem the 
WhisPAr neural network architecture is used. It’s based on the Whisper network encoder and using promts and adapters to fine-
tune on a small amount of data. The publicly available part of the CirCor DigiScope signal database is used. The use of prompts 
and adapters makes it possible to increase the weighted accuracy compared to the basic version of the classifier based on the 
Whisper network encoder with a trained classification layer at the output. The results obtained can be used to further improve ap-
proaches to the detection of heart pathologies based on the analysis of phonocardiograms. 

Key words: phonocardiogram, heart murmurs, neural network, deep learning, transfer learning, audio signals classi-
fication. 

 
Ключевые слова: фонокардиограмма, шу-

мы сердца, нейронная сеть, глубокое обучение, 
трансферное обучение, классификация звуко-
вых сигналов. 

Введение 

Анализ биомедицинских сигналов является 
важным приложением цифровой обработки 
сигналов. Современные нейросетевые архитек-
туры активно применяются для создания си-
стем поддержки принятия врачебных решений. 
Наибольший успех наблюдается в задачах, 
связанных с обработкой и анализом электро-
кардиограмм [1], электроэнцефалограмм [2], а также 
биомедицинских изображений [3-5]. Развитие методов 
классификации звуковых сигналов также позволяет ре-
шать ряд медицинских задач [6-10]. 

В кардиологии важным приложением анализа звуко-
вых сигналов является обнаружение шумов сердца, 
которые наиболее характерны для пациентов детского 
возраста. Сложность решения этой задачи для врачей 
хорошо иллюстрируют следующие слова С. Манджони: 
«Аускультация сердца – это важнейшая часть фи-
зикальной диагностики, а распознавание шумов сердца 
– это настоящее испытание для врача. Оно требует 
распознавания нескольких звуков, сжатых во временном 
интервале меньше 0,8 секунды, часто перекрывающих 
друг друга и не так уж редко находящихся на пороге 
слышимости» [11]. 

Попытки применения нейронных сетей для обнару-
жения шумов сердца наблюдаются ни одно десятилетие 
[12], однако переходу к практическому внедрению пре

пятствует не только исходная сложность задачи, но и 
отсутствие достаточного объема данных для обучения. 
Это можно объяснить следующими причинами: 

– невозможностью достоверного обнаружения шумов 
сердца для разметки фонокардиографических записей 
без привлечения медицинских специалистов высокой 
квалификации; 

– относительной редкостью (низкой частотой прояв-
ления) и высокой значимостью одного из классов (нали-
чия шумов сердца); 

– сложностью получения фонокардиограмм высокого 
качества, не искаженных внешними шумами, не относя-
щимися к работе сердца. 

Целью работы является решение задачи обнаруже-
ния шумов сердца с использованием дообучаемого на 
небольшом объеме данных кодировщика нейронной 
сети Whisper, изначально созданной для распознавания 
речевых сигналов. 
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База фонокардиограмм CirCor DigiScope  
и научный конкурс 2022 года 

Значительный рост интереса специалистов в обла-
сти глубокого обучения к рассматриваемой тематике 
связан с появлением относительно крупной размечен-
ной базы фонокардиограмм CirCor DigiScope [13, 14] и 
проведением на ее основе международного научного 
конкурса в 2022 году [15]. 

База фонокардиограмм CirCor DigiScope состоит из 
записей (рисунок 1), собранных в Бразилии в рамках 
двух кампаний в 2014 и 2015 годах с использованием 
электронного стетоскопа Littmann 3200. Длительность 
сигналов, представленных в базе, варьируется от не-
скольких секунд до нескольких десятков секунд. Частота 
дискретизации равна 4 кГц, разрядность представления 
отсчетов – 16 бит. 

 
Рисунок 1. Осциллограмма фрагмента сигнала 

Общий объем базы – 5282 записи, преимущественно 
записанные в четырех основных точках аускультации 
сердца у 1568 пациентов в возрасте от 0,1 до 356,1 ме-
сяцев. Средний возраст пациентов составляет 73,4 ме-
сяца. Общедоступной является только часть базы, 
предоставленная организаторами научного конкурса 
для обучения алгоритмов классификации. Анонсирова-
лось, что остальные записи, использовавшиеся органи-
заторами конкурса для тестирования алгоритмов участ-
ников, станут публичными после завершения конкурса, 
но этого не было сделано. 

Конкурс 2022 года посвящен решению двух после-
довательных задач: обнаружению шумов и предсказа-
нию клинического исхода. Общий файл разметки со-
держит информацию о наличии шумов и исходе для 
каждого пациента, а также другую полезную информа-
цию, включая пол, возраст и т.д. Разметка проведена 
высококвалифицированными специалистами-медиками. 
Для пациентов с шумами сердца также указываются 
базовые характеристики шумов (высота, характер звука 
и т.д.), точки аускультации, в которых определяется 
наличие шумов, а также точки, в которых они наиболее 
интенсивны. Каждая запись также снабжается файлом с 
временными границами фаз сердечного цикла. 

В общедоступной части базы представлены фоно-
кардиограммы 695 пациентов с отсутствием шумов 

сердца (класс «Absent»), 179 – с их наличием (класс 
«Present») и 68 пациентов, отнесенных к классу 
«Unknown». Эта метка выставлялась в случае невоз-
можности уверенной интерпретации фонокардиограмм 
медицинскими специалистами, преимущественно, в свя-
зи с сильной зашумленностью сигнала. 

Оценка алгоритмов обнаружения шумов в конкурсе 
2022 года осуществлялась с помощью взвешенной точ-
ности со следующими весами: 5 – для класса «Present», 
3 – для «Unknown», 1 – для «Absent». Решения, пред-
ставленные лидерами конкурса, позволили достичь на 
тестовой выборке значений взвешенной точности в ин-
тервале 0,76-0,78 [15]. Эти результаты преимуществен-
но получены с использованием сверточных нейронных 
сетей, использующих в качестве входных признаков 
представление фонокардиограмм в виде мел-спектро-
грамм. 

Сеть Whisper  
в задаче классификации звуковых сигналов 

Нейросетевая архитектура Трансформер лежит в ос-
нове многих современных нейронных сетей, применяе-
мых для распознавания речи, а также других задач ре-
чевой и звуковой обработки [16-19]. Значительные успе-
хи в распознавании речи связаны с появлением нейрон-
ной сети Whisper [20], построенной по схеме кодиров-
щик-декодировщик (encoder-decoder), в которой обе ча-
сти выполнены по архитектуре Трансформер [21]. В от-
личие от ряда других современных решений, использу-
ющих принцип самообучения, сеть Whisper обучалась на 
размеченных речевых сигналах. Высокие значения клю-
чевых метрик, продемонстрированные сетью для задачи 
распознавания речевых сигналов, дают возможность 
предположить, что использование современных дости-
жений в области машинного обучения и большого объе-
ма размеченных данных позволило ее создателям обу-
чить кодировщик, эффективно извлекающий и компактно 
представляющий информацию, содержащуюся в звуко-
вых сигналах. Это предположение нашло подтвержде-
ние в успешном применении кодировщика сети Whisper 
для решения ряда подзадач классификации звуковых 
сигналов [22, 23]. 

В большинстве случаев использование кодировщика 
Whisper для решения задачи классификации звуковых 
сигналов сводится к обучению классификатора, прини-
мающего на вход либо выходное скрытое состояние, 
либо все скрытые состояния блоков кодировщика. При 
этом сам кодировщик Whisper и предшествующие ему 
два сверточных слоя чаще не подвергаются дообуче-
нию. Применимость такого подхода подтверждают ре-
зультаты исследования, демонстрирующего способность 
кодировщика сети Whisper формировать подходящие 
для решения задачи классификации представления не 
только для речевых сигналов, но и для более широкого 
класса звуковых сигналов [23]. Однако в случаях, когда 
классифицируемые сигналы сильно отличаются от ре-
чевых сигналов или требуется выявлять тонкие разли-
чия между близкими классами звуковых сигналов, до-
обучение кодировщика Whisper совместно с обучением 
классификатора может быть полезно [24]. 
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Подходы к дообучению кодировщика сети Whisper 

В области классификации звуковых сигналов из-
вестно много задач, для которых не существует боль-
ших баз сигналов, что существенно осложняет обучение 
нейронных сетей с большим количеством параметров, к 
которым относится и сеть Whisper. Существование ана-
логичных проблем в ряде других задач и приложений, в 
которых показали свою эффективность сети на основе 
архитектуры Трансформер, привело к разработке ряда 
подходов, позволяющих производить дообучение, за-
трагивающее относительно небольшое количество ко-
эффициентов [25, 26]. В задаче классификации звуко-
вых сигналов исследовано применение подходов на 
основе промт-векторов (промтов) и блоков адаптации 
(адаптеров) для дообучения сети Whisper [24]. Создан-
ный таким образом нейросетевой классификатор звуко-
вых сигналов получил название WhisPAr. 

Методика на основе промт-векторов подразумевает 
добавление обучаемых векторов к признакам, поступа-
ющим на вход блока Трансформера. В сети WhisPAr на 
вход блока вместе с признаками, содержащими также 
позиционный код, подаются классификационный и 
промт-векторы [24]: 

            1 1 1 1
1 1 2 1, , , , , , , ,j j j j j jj

n hEP c s s s p p       

где  1
1 ,n h djEP      1jc   – классификационный вектор на 

входе j-го блока Трансформера,       1 1 1
1 2, , ,j j j

ns s s    – 

последовательность векторов признаков длиной n на 

входе j-го блока Трансформера,     1 , ,j j
hp p  – после-

довательность промт-векторов длиной h на входе j-го 
блока Трансформера, d – размерность вектора призна-
ков, для модели Whisper-base, равная 512. После про-
хождения 1

jEP  j-го блока Трансформера промт-векторы 
    1 , ,j j

hp p  удаляются. Из выхода заключительного 

блока Трансформера с номером m извлекается вектор 
  ,mc  который поступает на обучаемый полносвязный 

классификационный слой. 
Методика дообучения на основе блоков адаптации 

подразумевает добавление в структуры сети блоков с 
относительно небольшим количеством обучаемых па-
раметров. Блок Трансформера с адаптерами, использу-
емый в сети WhisPAr [24], представлен на рисунке 2. 
Схема адаптера представлена на рисунке 3. Серой за-
ливкой обозначены блоки, подвергающиеся обучению. 

Работу блока адаптации можно описать следующим 
выражением: 

   1 1 2 2Re ,Adapt x LU xW b W b    

где x – вектор признаков на входе адаптера, ReLU( ) – 
функция активации ReLU, 1 ,d bW   1

1
bb   – пара-

метры линейного слоя понижения размерности, 

2 ,b dW   1
2

db   – параметры линейного слоя повы-
шения размерности, b (b<d) – размерность пространства 
так называемого «бутылочного горлышка» (bottleneck). 

Исследования показали, что совместное применение 
промт-векторов и блоков адаптации позволяет суще-
ственно повысить точность классификации звуковых 
сигналов в ряде задач, подразумевающих наличие тон-
ких отличий между разными классами [24]. Этот резуль-
тат позволяет сделать предположение о применимости 
этих наработок для решения задачи обнаружения шумов 
сердца на фонокардиограммах. 
Обучение и тестирование нейронной сети 

Ряд исследований, использующих для обнаружения 
шумов сердца на фонокардиограммах нейронные сети 
на основе архитектуры Трансформер, позволяют сде-
лать вывод о преимуществах применения этой архитек-
туры на текущем уровне развития данной предметной 
области [27-29]. Результаты, демонстрируемые в задаче 
распознавания речи нейронной сетью Whisper,  в основе 
кодировщика и декодировщика которой также ле жит 
архитектура Трансформер [20], и примеры ее удачного 
дообучения для решения ряда смежных задач [22, 23], 
позволяют  сделать  предположение  о  перспективности 

 
Рисунок 2. Схема расположения адаптеров  

в блоке Трансформера 
Рисунок 3. Схема блока адаптации (адаптера) 
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применения кодировщика сети Whisper в задаче обна-
ружения шумов сердца. Для проверки этого проведено 
исследование, затрагивающее также вопросы дообуче-
ния кодировщика с помощью промт-векторов и блоков 
адаптации, как это предложено создателями сети 
WhisPAr [24]. 

Для проведения исследований общедоступная часть 
базы фонокардиограмм CirCor DigiScope разделена на 
три подмножества: обучающее, валидационное и тесто-
вое. Для этого использовалась реализация алгоритма, 
предложенная коллективом-участником научного кон-
курса 2022 года [30]. В публикации этих авторов [31] 
указывается, что оценки метрик на подмножествах, по-
лученных из неполной базы с использованием предло-
женного алгоритма разбиения, для их алгоритма хоро-
шо согласуются с итоговыми результатами, измерен-
ными на оригинальном тестовом подмножестве базы 
CirCor DigiScope, которым располагали организаторы 
научного конкурса 2022 года. 

Для предотвращения многократного повторения 
операции вычисления мел-спектрограмм звуковых сиг-
налов, проведено однократное вычисление мел-
спектрограмм всех фонокардиограмм общедоступной 
части базы CirCor DigiScope с последующим сохранени-
ям в файлы, соответствующие обучающему, валидаци-
онному и тестовому подмножествам. Алгоритм и пара-
метры вычисления мел-спектрограмм полностью соот-
ветствуют тем, что применяются в сети Whisper. В связи 
с этим частота дискретизации сигналов из базы повы-
шалась до 16 кГц. 

Для аугментации обучающих данных к мел-спектро-
граммам применялся метод mixup с параметром α = 0,2 
[32]. Предварительные исследования показали, что это 
значение параметра дает более высокие результаты, 
чем α = 0,4 и α = 1. Какой-либо адаптации метода ауг-
ментации, учитывающей особенности решаемой задачи 
и применяемой нейронной сети, не проводилось. 

Исследуемый классификатор фонокардиограмм по-
строен на основе кодировщика нейронной сети Whisper 
в конфигурации «base» с двумя сверточными слоями на 
входе, модифицированного аналогично [24]. В рамках 
дообучения оригинальные коэффициенты кодировщика 
сети Whisper, за исключением коэффициентов слоев 
нормализации, фиксировались. Обучение затрагивало 
слои нормализации, классификационный и промт-векто-
ры, блоки адаптации и заключительный полносвязный 
слой, отвечающий за классификацию. 

Наряду с общим небольшим объемом обучающих 
данных в исследовании решалась проблема их сильной 
несбалансированности по классам. Одним из базовых 
решений этой проблемы является повторное использо-
вание реализаций малопредставленных классов и/или 
неполное использование реализаций преобладающих 
классов для компенсации несбалансированности (в ан-
глоязычной терминологии oversampling и undersampling, 
соответственно). Эти подходы часто реализуются с по-
мощью взвешенной случайной выборки, при этом обес-
печивается не только общая сбалансированность, но и 
более строгая – в рамках отдельных батчей. Однако 
такой подход, реализованный с помощью класса 

Weighted Random Sampler фреймворка PyTorch, по ре-
зультатам предварительных исследований оказался 
менее эффективен, нежели использование весов клас-
сов в функции потерь. Возможная причина этого может 
заключаться в очень сильной (многократной) несбалан-
сированности данных. В связи с этим в качестве функ-
ции потерь применяется категориальная кросс-энтропия 
с весами классов, используемыми для вычисления 
взвешенной точности в рамках научного конкурса 2022 
года [15]. Эти значения весов учитывают, прежде всего, 
практическую неравнозначность классов, а не их частоту 
встречаемости в базе. В дальнейшем возможно прове-
дение исследования, направленного на подбор весовых 
коэффициентов, учитывающих как несбалансирован-
ность классов, так и их исходную (практическую) нерав-
нозначность и максимизирующих значение ключевой 
метрики. 

Для обучения нейронной сети использовался алго-
ритм оптимизации AdamW с линейным увеличением до 
0,001 и последующим линейным уменьшением коэффи-
циента, отвечающего за скорость обучения. Размер бат-
чей равнялся 16, длительность обучения составляла 100 
эпох. В качестве основной метрики, отслеживаемой для 
обучающего и валидационного множеств, использовалась 
взвешенная точность. Проводилось обучение нескольких 
конфигураций нейронной сети, в том числе без примене-
ния промт-векторов и/или блоков адаптации (адаптеров). 
Исследовались варианты с разным количеством промт-
векторов h и разной внутренней размерностью блоков 
адаптации b. Значения метрик для валидационного под-
множества представлены в таблице 1. Для решаемой 
задачи именно значение взвешенной точности является 
ключевой метрикой [15], значения точности приводятся в 
качестве дополнительной информации. В рамках обуче-
ния и валидации оценивалась только способность 
нейронной сети классифицировать отдельные записи, без 
последующего вынесения решения по пациенту. 

Таблица 1. Выбор гиперпараметров нейронной сети 

Вариант сети Параметры Точность 
(acc) 

Взвешенная 
точность 
(Wacc) 

Без промт-векторов 
и адаптеров – 0,864 0,800 

С промт-векторами 

h=1 0,850 0,738 
h=2 0,824 0,736 
h=3 0,850 0,824 
h=4 0,814 0,735 

С адаптерами 

b=8 0,876 0,820 
b=16 0,858 0,806 
b=32 0,870 0,831 
b=64 0,842 0,792 

С промт-векторами 
и адаптерами 

h=2, b=8 0,866 0,815 
h=2, b=16 0,846 0,826 
h=2, b=32 0,856 0,827 
h=2, b=64 0,864 0,800 
h=3, b=8 0,816 0,791 

h=3, b=16 0,870 0,808 
h=3, b=32 0,864 0,832 
h=3, b=64 0,806 0,767 
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Таблица 2. Значение метрик на тестовом подмножестве 

Классификация Точность 
(acc) 

Взвешенная точность 
(Wacc) 

Полнота (recall) для 
класса «Present» 

F-мера для класса 
«Present» 

Отдельных записей 0,874 0,833 0,889 0,756 
Пациентов 0,820 0,822 0,972 0,707 
Видно, что одновременное применение промт-

векторов и блоков адаптации для дообучения сети поз-
воляет повысить значение взвешенной точности на ва-
лидационном подмножестве по сравнению с базовым 
вариантом (без их применения). 

Далее производилось тестирование варианта сети, 
показавшего наибольшее значение взвешенной точно-
сти на валидационном подмножестве. Значение взве-
шенной точности классификации записей на тестовом 
подмножестве составило 0,833. Затем производилась 
оценка точности классификации пациентов. Для выне-
сения решения по пациенту использовалось простое 
правило: если хотя бы в q фонокардиограммах пациен-
та алгоритм детектировал наличие шумов сердца, то 
аналогичное решение принималось для пациента в це-
лом. Если это условие не выполнялось, но хотя бы одна 
из записей пациента относилась сетью к классу 
«Unknown», то это решение принималось для пациента 
в целом. В остальных случаях считалось, что шумов 
сердца у пациента не обнаружено. Значение порога q 
очевидным образом влияет на соотношение между точ-
ностью (precision) и полнотой (recall) для класса 
«Present». Для минимизации вероятности пропуска па-
циентов с шумами сердца, как и в более ранних иссле-
дованиях [29, 33], выбрано значение параметра q = 1. 
Значение взвешенной точности классификации пациен-
тов на тестовом подмножестве составило 0,822. Значе-
ния других важных метрик приводится в табл. 2. 

Достигнутое значение взвешенной точности превос-
ходит результаты, продемонстрированные участниками 
научного конкурса 2022 года [15, 31] и близко к текущим 
достижениям исследователей, работающих с базой сиг-
налов CirCor DigiScope [27]. Дальнейшее улучшение 
результатов возможно за счет совершенствования ал-
горитма принятия решения по пациентам и разработки 
механизмов, направленных на выявление записей, от-
несенных к наименее представленному в базе классу 
«Unknown». Также перспективным является исследова-
ние применения других методов аугментации данных, 
использования для классификации всех скрытых состо-
яний кодировщика Whisper, а также поиск новых 
нейросетевых архитектур. 

Заключение 

Рассмотрен вопрос дообучения кодировщика 
нейронной сети Whisper в конфигурации «base» для 
обнаружения шумов сердца на фонокардиограммах. 
Подход на основе применения промт-векторов и блоков 
адаптации для дообучения кодировщика показал пре-
имущество перед обучением только слоев нормализа-
ции и заключительного классификационного слоя сети. 
Итоговое значение взвешенной точности классифика-
ции пациентов на тестовом множестве составило 0,822. 

Дальнейшие исследования будут направлены на 
применение других методов аугментации данных, ис-

пользование для классификации всех скрытых состоя-
ний кодировщика Whisper, а также на анализ возможно-
сти применения новых нейросетевых архитектур. 
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Рассматриваются разработка и исследование модифицированно-
го алгоритма Пана-Томпкинса для определения R-пиков в сигналах 
ЭКГ. В основе предложенного алгоритма лежит адаптивное опреде-
ление границ QRS-комплекса и поиск максимальной точки в пределах 
этого временного диапазона. Алгоритм позволяет устранить ха-
рактерный временной сдвиг при обнаружении точек, соответству-
ющих R-пикам, обусловленный применением цифровых фильтров. В 
рамках экспериментального исследования разработанный модифи-
цированный алгоритм с адаптивным определением границ сравни-
вался с классическим алгоритмом Пана-Томпкинса, а также с алго-
ритмом Neurokit, реализованным в одноименной библиотеке на языке 
Python. В качестве исходных данных использовались сигналы ЭКГ из 
открытой базы данных PhysioNet. Результаты сравнения показали, 
что предложенная модификация значительно точнее классической 
версии алгоритма и на 5 % точнее алгоритма Neurokit. 

УДК 004.9 

МОДИФИЦИРОВАННЫЙ АЛГОРИТМ ПАНА-ТОМПКИНСА 
С АДАПТИВНЫМ ОПРЕДЕЛЕНИЕМ ГРАНИЦ QRS-КОМПЛЕКСА 

Демушкина К.М., аспирант кафедры информационно-вычислительных систем Пензенского государственного 
университета, e-mail: riabova.ksenija@yandex.ru 
Кузьмин А.В., д.т.н., заведующий кафедрой информационно-вычислительных систем Пензенского 
государственного университета, e-mail: a.v.kuzmin@pnzgu.ru 

MODIFIED PAN-TOMPKINS ALGORITHM 
WITH ADAPTIVE DEFINITION OF THE BOUNDARIES OF THE QRS COMPLEX 

Demushkina K.M., Kuzmin A.V.  
The development and study of the modified Pan-Tompkins algorithm for determining R-peaks in ECG signals are considered. The 
proposed algorithm is based on the adaptive definition of the QRS complex boundaries and the search for the maximum point within 
this time range. The algorithm allows eliminating the characteristic time shift in detecting points corresponding to R-peaks, caused 
by the use of digital filters. As part of the experimental study, the developed modified algorithm with adaptive boundary detection 
was compared with the classical Pan-Tompkins algorithm, as well as with the Neurokit algorithm implemented in the library of the 
same name in Python. ECG signals from the open PhysioNet database were used as initial data. The comparison results showed 
that the proposed modification is significantly more accurate than the classical version of the algorithm and 5 % more accurate than 
the Neurokit algorithm. 

Key words: ECG, R-peak, Pan-Tompkins algorithm, Neurokit library, PhysioNet database. 

 
Ключевые слова: ЭКГ, R-пик, алгоритм Па-

на-Томпкинса, библиотека Neurokit, база дан-
ных PhysioNet. 

Введение 

В настоящее время ЭКГ является повсе-
местно используемым методом кардиологиче-
ского обследования. Она позволяет врачам 
давать первичную оценку состоянию сердца 
пациента, а также принимать решение о необ-
ходимом лечении. Автоматизация анализа кар-
диограмм решает множество проблем: сниже-
ние времени анализа ЭКГ, снижение вероятно-
сти врачебной ошибки, доступность обследова-
ния даже в отсутствии врача-кардиолога. Ам-
плитудно-временной анализ ЭКГ, выполняемый 
специалистами вручную, состоит в оценке дли-
тельности каждого из событий, происходящего в тече-
ние кардиоцикла, в частности, волн P, Q, R, S, T. Задача 
автоматизированного анализа ЭКГ включает точное 
определение времени возникновения этих событий, их 
длительности и амплитуды. 

Традиционно анализ ЭКГ начинается с определения 
точного положения зубца R, которое позволяет опреде-
лить частоту сердечных сокращений по интервалам R-
R. Зубец R является наиболее удобным для обнаруже-
ния благодаря своей амплитуде и форме. Относительно 
зубца R определяются остальные события, например, 
точка начала кардиоцикла [1, 2], поэтому от корректно-
сти его обнаружения зависит эффективность дальней-
шего автоматизированного анализа ЭКГ. Одним из рас-
пространённых способов программного определения  
R-зубца является алгоритм Пана-Томпкинса [3]. Пред-
ложенный в 1985 году он и по сей день остается акту-

альным, широко применяется, реализован во многих 
системах и изложен в качестве примера в учебниках и 
практических руководствах по обработке биомедицин-
ских сигналов, например, в [4]. 

Целью работы является модификация алгоритма 
Пана-Томпкинса для повышения точности определения 
положения R-пика на временной оси без характерных 
смещений и оценка его эффективности в сравнении с 
современным аналогом Neurokit на общедоступной базе 
кардиосигналов. 

Анализ алгоритмов обнаружения R-пиков 

Классический алгоритм Пана-Томпкинса [3] включает 
следующие шаги: фильтрацию низких частот, фильтра-
цию высоких частот, дифференцирование, а также воз-
ведение сигнала в квадрат. Затем применяется фильтр 
скользящего среднего, при этом окно устанавливается 
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таким образом, чтобы покрывать QRS-комплекс. После 
предварительной фильтрации происходит поиск пика с 
помощью адаптивной пороговой процедуры. Она состо-
ит в установлении порогов для дифференцированного 
сигнала: если пик больше порога, он классифицируется 
как пик QRS-комплекса, если нет – то пик шума. Преду-
сматривается второй этап пороговых процедур, когда 
пик, классифицированный как QRS-комплекс, опреде-
ляется на исходном сигнале, пропущенном через филь-
тры, с целью окончательного определения пика. 

Однако классический алгоритм Пана-Томпкинса не 
лишен недостатков. В частности, из-за множества после-
довательных фильтров происходит некоторый времен-
ной сдвиг обнаруженных точек, соответствующих R-пику, 
относительно исходного сигнала. Этот и другие подоб-
ные недостатки привели к появлению множества моди-
фикаций и доработок данного алгоритма [5, 6] Одна из 
модификаций описана в статье Леоновой А.В. и Агайчен-
ко А.А.: «К оригинальному алгоритму добавилась функ-
ция анализа артефактных участков, изменился фильтр, 
были изменены коэффициенты. В результате испытаний 
на записях базы данных МIТ/ВIН была получена ошибка 
0.09 %, что в 7 раз меньше ошибки оригинального алго-
ритма, которая составляла 0.67 %» [7]. 

Существует алгоритм Гамильтона-Томпкинса [8], ко-
торый состоит из следующих шагов: полосовой филь-
трации, дифференцирования, возведения в квадрат и 
сглаживания. Как и классический алгоритм, он включает 
в себя адаптивную пороговую процедуру. Пороговые 
значения могут динамически изменяться в зависимости 
от средней амплитуды и частоты предыдущих комплек-
сов, что позволяет алгоритму адаптироваться к особен-
ностям ЭКГ различных пациентов и условиям записи 
сигнала. Затем выявленные QRS-комплексы оценива-
ются на наличие возможных ошибок, например, за счет 
исключения артефактов, вызванных мышечной актив-
ностью или помехами. 

Зонг В. для определения QRS-комплекса предлагает 
использовать алгоритм, включающий следующие этапы: 
фильтрацию низких частот, преобразование длины кри-
вой (curve length transform) c нелинейным масштабиро-
ванием и применение решающих правил. Согласно 
данным тестирования на базе MIT/BIH по аритмии, ал-
горитм показал высокие результаты по точности и чув-
ствительности [9]. 

Христов И. предложил метод обнаружения в режиме 
реального времени, основанный на сравнении абсо-
лютных значений суммарных дифференцированных 
электрокардиограмм одного или нескольких отведений 
ЭКГ и адаптивного порога. Порог сочетает в себе три 
параметра: адаптивное значение скорости нарастания, 
второе значение, которое повышается при появлении 
высокочастотного шума, и третье, предназначенное для 
предотвращения пропуска ударов низкой амплитуды. 
Были разработаны два алгоритма: алгоритм 1 опреде-
ляет текущий R, а алгоритм 2 дополнительно содержит 
компонент анализа интервала RR. По результатам те-
стирования алгоритм показывает высокую точность и 
чувствительность (около 99 %) [10]. 

Величко О. и Диас К.К. в своей работе описывают 

другой метод поиска R-пика, обращая внимание на сле-
дующее: «Метод базируется на технологии вейвлетного 
анализа и позволяет определять границы комплексов в 
сигналах без предварительной обработки. В качестве 
базового вейвлета используется комплексный вейвлет 
Морле. Предложены характерные точки действительной 
и мнимой компонент сечения вейвлетного спектра при a 
= 0,036 для определения границ и вершины QRS-
комплексов» [11]. 

Элгенди М. предлагает применение двойного сколь-
зящего среднего, связанного с событиями, что позволяет 
использовать точный и простой в вычислительном от-
ношении алгоритм для приложений реального времени и 
обработки больших баз данных [12]. 

Алгоритм Эмрича Д. преобразует временной ряд ЭКГ 
в графическое представление с использованием 
NVGtransformation. Затем в области графика вычисляет-
ся узловая метрика для взвешивания исходного сигнала 
с выделением позиций пиков, которые затем извлекают-
ся с помощью процедуры определения порогового зна-
чения [13]. Предлагаемый детектор показал отличный 
результат на нескольких наборах данных ЭКГ, а также 
значительный прирост производительности по сравне-
нию с общепринятыми алгоритмами. 

Современной реализацией алгоритма обнаружения 
R-пиков является NeuroKit2 (далее Neurokit), включен-
ный в набор программных инструментов для обработки 
биомедицинских сигналов, разработанный на языке 
Python [14]. На первом этапе сигнал проходит через 
фильтр Баттерворта второго порядка, а затем еще через 
ряд фильтров. Основная идея алгоритма Neurokit состо-
ит в определении градиента электрокардиограммы, а 
также ее абсолютного значения. Далее определяется 
порог, с которым будет сравниваться градиент. Порог 
определяется как увеличенный в 1,5 раза абсолютный 
градиент. Превышение сигналом порога является при-
знаком QRS-комплекса. Минимально допустимая длина 
QRS-комплекса определяется как разница между его 
концом и началом, умноженная на 0,4. Далее сигнал 
сегментируется относительно начала и конца комплекса 
и на этих участках определяется локальный пик. В конце 
определяется расстояние между двумя пиками, оно 
должно быть не больше, чем 30 % от частоты. Результа-
том работы алгоритма является набор R-пиков. 

Модифицированный алгоритм Пана-Томпкинса 

Основная идея модификации заключается в опреде-
лении границ расположения предполагаемого R-пика, 
как показано на рисунке 1. Модифицированный алгоритм 
включает все необходимые фильтры, используемые в 
классической реализации алгоритма Пана-Томпкинса, – 
фильтры нижних и верхних частот. Его схема представ-
лена на рисунке 2. Для определения границ расположе-
ния пика в интегрированном сигнале, т.е. сигнале, про-
шедшем процедуры фильтрации и преобразования (ри-
сунок 2), находятся все пики с целью получения началь-
ной точки для определения границы. После этого, от 
определенного пика устанавливаются границы на рас-
стоянии 5 мс от пика вправо и влево по оси времени. 
Затем в пределах заданного  окна  определяется  реаль- 
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Рисунок 1. Определение границ предполагаемого R-пика: а) локальный пик на интегрированном сигнале;  

б) локальный пик на сигнале ЭКГ с границами QRS-комплекса; в) определенный R-пик на сигнале ЭКГ с границами  
QRS-комплекса; г) результат работы модифицированного алгоритма с адаптивным определением границ QRS-комплекса 

 
Рисунок 2. Модифицированный алгоритм Пана-Томпкинса 

ное местоположение R-пика за счет поиска максималь-
ной амплитуды в заданном интервале. 

Пик будет определен, если его высота находится в 

пределах (1), и если пики находятся на минимальном 
расстоянии (2) 

  0,6* ; ,i max maxP A A  (1) 

0,2* 10.minR f   (2) 
где  iP  – локальный пик, maxA  – максимальная амплитуда 
сигнала, minR  – минимальное расстояние между пиками, 
f  – частота дискретизации 

После определения локальных пиков на интегриро-
ванном сигнале, алгоритм корректирует полученные 
значения. Для этого рассчитывается окно, в которое 
предположительно попадает R-пик. Ширина данного 
окна рассчитывается по формуле: 

0,10* ,W f  (3) 
где W – окно предполагаемого местоположения R-пика. 

Далее окно R-пика корректируется по формуле: 
   / 2; / 2 .R i iWin P W P W   (4) 

Затем в пределах каждого определенного окна нахо-
дится наибольшее значение амплитуды и принимается 
за искомый пик. Результат работы алгоритма представ-
лен на рисунке 3. 

Модифицированный алгоритм реализован на языке 
Python с использованием библиотек numpy, scipy, 
matplotlib – для работы с сигналами и графиками,  
wfdb – для работы с базой данных PhysioNet. Результа-
том работы программного кода являются массивы от-
счетов, в которых идентифицирован R-пик и изображе-
ние ЭКГ с точками R-пиков на сигнале. 

Сравнительный анализ  
модифицированного алгоритма с аналогами 

Тестирование модифицированного алгоритма Пана-
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Томпкинса выполнялось с использованием данных от-
крытых баз цифровых сигналов ЭКГ ресурса PhysioNet: 

MIT-BIH Arrhythmia Database [15]; 
A large scale 12-lead electrocardiogram database for ar-

rhythmia study [16]. 
Для сравнения выбраны следующие параметры:  
– число правильно определенных R-пиков (TP),  
– число ложноположительных R-пиков (FP),  
– число ложноотрицательных R-пиков (FN).  

 
Рисунок 3. Результат работы  

модифицированного алгоритма Пана-Томпкинса 

Ложноположительным считается некорректно опре-
деленный пик на ЭКГ, ложноотрицательным считается 
пик, которые вовсе не идентифицирован. В качестве 

статистических параметров выбраны следующие харак-
теристики:  

– чувствительность (Ch);  
– специфичность (Sp); 
– точность (T). 
Результаты сравнительных тестов представлены в 

таблица 1. Для расчета чувствительности, специфично-
сти и точности использовались формулы [17]: 

, , / ,TP TPСh Sp T TP A
TP FN TP FP

  
 

 (5) 

где Ch – чувствительность; Sp – специфичность; TP – 
истинно положительные определения; FN – число лож-
ных отрицаний; FP – число ложных обнаружений, T – 
точность; A – общее количество тактов. 

Модифицированный алгоритм сравнивался с класси-
ческим алгоритмом Пана-Томпкинса и с алгоритмом 
Neurokit. Результаты работы программы представлены 
на рисунке 4. 

Представлен сигнал из базы «A large scale 12-lead 
electrocardiogram database for arrhythmia study», где для 
анализа выбрано отведение V6, поскольку R-пики там 
имеют наибольшую амплитуду. По результатам иссле-
дования установлено, что модифицированный алгоритм 
Пана-Томпкинса определяет R-пики точнее с точки зре-
ния положения на оси времени и надежнее с точки зре-
ния пропусков (рисунок 4, а).  

 
Рисунок 4. Сравнение результатов работы алгоритмов (отведение V6):  

а) классический алгоритмом Пана-Томпкинса; б) модифицированный алгоритм; в) алгоритм Neurokit 



Цифровая Обработка Сигналов №2/2025 

 
 

79

Таблица 1. Результаты сравнения алгоритмов определения R-пика 

Показатель 
MIT-BIH Arrhythmia Database A large scale 12-lead electrocardiogram database 

for arrhythmia study 
Модиф. Пан-Томпкинс Neuro-kit Модиф. Пан-Томпкинс Neuro-kit 

Ch 79 % 9 % 77% 99% 7 % 96 % 
Sp 76 % 11 % 70% 90% 8 % 94 % 
T 74 % 11 % 69% 91% 7 % 95 % 

 
Рисунок 5. Сравнение результатов работы алгоритмов (отведение V2):  

а) классический алгоритмом Пана-Томпкинса; б) модифицированный алгоритм; в) алгоритм Neurokit 

Алгоритм Neurokit показывает более высокую спе-
цифичность и точность определения R-пиков на отве-
дении V6, проигрывая модификации в чувствительности 
3 % (таблица 1). Это позволяет модифицированному 
алгоритму давать ложноположительные результаты, 
при этом не пропуская действительное местоположение 
пиков. Фрагмент работы программы по диагностике  
R-пиков на указанной базе представлен на рисунок 4, б. 
Модификация алгоритма Пана-Томпкинса имеет только 
два ложноположительных сигнала, в то время как ана-
лог дает дополнительно еще два. Это говорит о том, что 
в случае анализа ЭКГ, аналог может не идентифициро-
вать реальное положение R-зубца, что приведет к от-
сутствию должного лечения и развитию заболевания. 

Для полноты сравнения протестируем модифициро-
ванный алгоритм Пана-Томпкинса на базе данных «MIT-
BIH Arrhythmia Database», где в большей степени пред-
ставлено только два отведения. На рисунке 5, а показа-
ны результаты сравнения модификации с классическим 
алгоритмом Пана-Томпкинса в отведении V2. Слож-
ность определения R-пика в данном отведении состоит 

в том, что он может быть минимальным или отсутство-
вать вовсе.  

По результатам сравнительного анализа определе-
но, что модифицированный алгоритм Пана-Томпкинса 
имеет относительно классической версии большую чув-
ствительность и специфичность (таблица 1), а также он 
в разы ее точнее. Классическая реализация не устойчи-
ва к артефактам и шуму, поэтому результаты тестирова-
ния оказались невысокими.  

В ходе исследования модифицированный алгоритм 
сравнивался также с алгоритмом Neurokit, реализован-
ным в одноименной библиотеке для языка программи-
рования Python. На рисунке 5, б представлен фрагмент 
работы программы по определению R-пиков на базе 
данных «MIT-BIH Arrhythmia Database», отведение V2. 
Видно, что алгоритм Neurokit показывает высокую точ-
ность определения R-пиков, а предложенная модифика-
ция незначительно уступает ему в точности их иденти-
фикации. В ходе сравнительных тестов установлено 
следующее: модифицированный алгоритм показал бо-
лее высокую специфичность (76 %) и чувствительность 
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(79 %), при этом, не уступая в точности определения 
(74 %) (таблица 1). 

Таким образом, по результатам сравнительного те-
стирования установлено следующее: модифицирован-
ный алгоритм Пана-Томпкинса показал свою эффектив-
ность в сравнении с классическим вариантом, превысив 
показатели точности определения R-пиков. Также стоит 
отметить, что он обнаруживает R-пики стабильнее на 
всех отведениях кардиограммы, незначительно уступая 
алгоритму Neurokit в V6 отведении, где R-пик имеет 
максимальную амплитуду, и показывая более высокую 
точность и чувствительность на отведении V2, где R-пик 
может иметь незначительные амплитудные характери-
стики. 

Заключение 

Предложен алгоритм поиска R-пиков с адаптивным 
определением QRS-комплекса, являющийся модифика-
цией классического алгоритма Пана-Томпкинса. Отли-
чительной особенностью алгоритма является поиск пи-
ков сигналов с последующим уточнением положения R-
пика в пределах рассчитанного локального окна по кри-
терию максимальности значения отсчета сигнала. 

Модифицированный алгоритм по результатам те-
стирования имеет чувствительность 79 %, специфич-
ность 76 %, точность около 74 % в отведении V2. Для 
отведения V6 результаты оказались следующими: чув-
ствительность 99%, специфичность 90 %, точность 
91 %. Относительно низкая специфичность в отведении 
V6 для модифицированного алгоритма свидетельствует 
о том, что вероятность обнаружения пика там, где его 
нет в модифицированном алгоритме чуть выше, чем в 
аналоге Neurokit. 
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